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1. NOŢIUNI  DE  FIZICA  SEMICONDUCTOARELOR 

1.1. INTRODUCERE 

Electronica s-a impus definitiv în cele mai diverse domenii ale vieţii contemporane, 
influenţând profund dezvoltarea ştiinţei, a producţiei şi chiar modul de viaţă al oamenilor. 
Ideea de bază în dezvoltarea electronicii a fost aceea de a găsi utilizări materialelor 
semiconductoare. 
După cum le spune şi numele, din punctul de vedere al conductivităţii electrice aceste 
materiale se situează între conductoare şi izolatoare. Rezistivitatea electrică a acestor tipuri 
de materiale este după cum urmează: 

 Conductoare:   m10...10 68   ; 

 Semiconductoare:   m10...10 126   ; 

 Izolatoare:   m10...10 2212  . 
Conductivitatea este determinată de concentraţia electronilor liberi din structura 
materialului. Aceasta variază între valori de ordinul a 1028 electroni liberi/m3 la materialele 
conductoare şi 107 electroni liberi/m3 la materialele izolatoare.  
Materialele semiconductoare de bază sunt Germaniul (Ge) şi (mai ales) Siliciul (Si). 
Ambele sunt tetravalente, deci prezintă 4 electroni de valenţă (pe ultimul strat). De 
asemenea, trebuie subliniat faptul că semiconductoarele sunt solide cristaline, adică se 
caracterizează printr-un aranjament periodic şi ordonat al atomilor (reţea cristalină). 
Această reţea se obţine prin repetarea pe 3 direcţii a unei celule unitare, de forma unui corp 
geometric regulat (cub, tetraedru), având câte un atom în fiecare colţ şi unul în centru. 
Atomii vecini stabilesc legături covalente între ei prin punerea în comun a electronilor de 
valenţă (ultimul strat), după cum se sugerează în figura 1.1. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 1.1 Structura cristalină a semiconductoarelor intrinseci 
 

La temperatura K0T0  , toţi electronii de valenţă ai semiconductorului sunt prinşi în 

legături covalente (cea mai stabilă legătură chimică), astfel că fiecare atom dobândeşte o 
structură de gaz inert (cu 8 electroni pe ultimul strat, sau altfel spus, cu ultimul strat 
electronic ocupat complet). Rezultă că la această temperatură semiconductorul este izolator 
perfect, neexistând electroni liberi în structura sa.  
Odată cu creşterea temperaturii, datorită energiei de agitaţie termică, unii electroni primesc 
suficientă energie pentru a se rupe din legătura covalentă pe care au format-o. Acesta 
devine astfel electron liber în reţea şi va lăsa în urmă o legătură covalentă nesatisfăcută, 
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care poate fi refăcută prin captarea unui electron de la o legătură vecină. Rezultă că 
legătura covalentă nesatisfăcută se comportă ca un gol în reţea. 
La aplicarea unui câmp electric va avea loc, pe de o parte deplasarea electronilor liberi sub 
acţiunea câmpului, iar pe de altă parte deplasarea electronilor de valenţă dintr-o legătură 
covalentă în alta (din aproape în aproape), câmpul electric fiind un agent energetic 
favorizant în acest sens. Deplasarea electronilor de valenţă descrisă mai sus poate fi privită 
ca o mişcare (în sens contrar deplasării electronilor) a unei particule (numită gol), având 
aceeaşi sarcină cu cea a electronului dar de semn contrar (deci pozitivă). 
Materialele semiconductoare pure se mai numesc intrinseci. Rezultă că în cazul 
semiconductorilor intrinseci există două tipuri de purtători de sarcină electrică ce participă 
la conducţie şi anume electronii liberi şi golurile. Ţinând cont de modul de formare a 
purtătorilor de sarcină, rezultă că aceştia vor avea concentraţii egale:  

inpn           (1.1) 
unde: 
 n – concentraţia electronilor (sarcinilor negative); 
 p – concentraţia golurilor (sarcinilor pozitive); 
 ni – concentraţia specifică semiconductorului intrinsec. 

La temperatura  C27K300T 0  concentraţiile intrinseci au valorile: 

 310
i cm104,2n   în cazul Ge (1 pereche electron-gol la 9105   atomi); (1.2) 

 310
i cm105,1n   în cazul Si.      (1.3) 

După cum se vede, aceste concentraţii sunt mici faţă de cele specifice materialelor 
conductoare, dar şi faţă de concentraţia molară a atomilor (numărul lui Avogadro): 

123
A mol1023,6N  . Rezultă că fenomenul de generare a perechilor electron – gol la 

semiconductorul intrinsec este foarte puţin probabil, adică numai un atom din aproximativ 
10 miliarde are o legătură covalentă ruptă. 
Pentru utilizarea semiconductoarelor la fabricarea componentelor electronice, în reţeaua lor 
cristalină se introduc impurităţi, obţinându-se astfel semiconductoarele extrinseci, 
caracterizate de o conductivitate electrică mai bună decât a celor intrinseci. 
Se folosesc impurităţi de două tipuri: 
 Trivalente (acceptoare), ca de exemplu Al (aluminiu), B (Bohr), Ga (Galiu), In 

(Indiu); 
 Pentavalente (donoare), ca de exemplu As (Arsen), P (Fosfor), Sb (Stibiu), Bi 

(Bismut).  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 1.2 Structura cristalină a semiconductoarelor extrinseci: 
a) semiconductor de tip n ; b) semiconductor de tip p 

 
În figura 1.2 este prezentată schematic structura cristalină a semiconductoarelor extrinseci. 
Astfel, dacă atomul de impuritate este pentavalent, rezultă că al-5-lea electron de valenţă al 
său rămâne fără legătură covalentă, fiind foarte slab legat de nucleul atomic (pozitiv). 
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Rezultă că este suficientă o energie foarte mică pentru a rupe acest electron de atomul 
pentavalent, obţinându-se în acest fel electroni liberi în reţea. Din acest motiv impurităţile 
pentavalente se numesc donoare, iar materialul astfel obţinut se numeşte semiconductor de 
tip n, deoarece purtătorii de sarcină electrică vor fi cu precădere electronii. Aceştia se mai 
numesc şi purtători majoritari. 
Dacă atomul de impuritate este trivalent, rezultă că va rămâne fără legătură covalentă un 
electron al semiconductorului. Atomul de impuritate acceptă un electron care poate veni 
(de obicei) dintr-o legătură covalentă vecină. Rezultă astfel un gol în reţea.  
Din acest motiv impurităţile trivalente se mai numesc acceptoare iar materialul astfel 
obţinut se numeşte semiconductor de tip p, deoarece purtătorii majoritari de sarcină 
electrică vor fi cu golurile.  
Pentru a modifica semnificativ conductivitatea electrică a unui semiconductor este 
suficientă introducerea unui atom de impuritate la 108 atomi din cristalul de bază. 

1.2. SEMICONDUCTOARELE DIN PERSPECTIVA STRUCTURII DE BENZI   
ENERGETICE A  ENERGIEI  ELECTRONILOR  DIN  SOLIDE 

În mecanica cuantică se demonstrează că într-un corp solid electronii pot să se găsească 
numai în anumite stări de energie, grupate în aşa-numitele benzi energetice. Aceste benzi 
provin din nivelele energetice discrete ale electronului în atomul liber. 
În fizica solidului se demonstrează că fiecare nivel energetic discret al electronului din 
atomul liber, într-un cristal format din n atomi se transformă într-o bandă energetică 
formată din n subnivele. Se poate face observaţia că datorită numărului foarte mare de 
atomi rezultă un număr de asemenea foarte mare de subnivele. Banda energetică devine în 
aceste condiţii o distribuţie continuă de subnivele. 
Ultimul nivel energetic ocupat se numeşte nivel de valenţă. În cristal acesta devine banda 
de valenţă, care poate fi parţial sau total ocupată. 
În atomul liber (în cristal), deasupra nivelului (benzii) de valenţă există nivele (benzi) 
energetice libere. Prima bandă de acest tip este banda de conducţie. 
Structura de benzi a energiei electronilor în solide oferă următorul criteriu de clasificare a 
solidelor în funcţie de gradul de ocupare cu electroni  a benzilor energetice, la K0T0  : 

 Materiale care, la K0T0  , deasupra ultimei benzi complet ocupate cu electroni au 

o bandă parţial ocupată. 
O astfel de bandă (parţial ocupată) se obţine fie atunci când nivelul de valenţă este 
parţial ocupat de electroni (cazul Na), fie atunci când banda de valenţă complet 
ocupată se suprapune parţial peste banda de conducţie (cazul metalelor), după cum 
se poate urmări şi în figura 1.3a), b). 

 Materiale care, la K0T0  , deasupra ultimei benzi complet ocupate cu electroni au 

o bandă liberă, cele două benzi fiind separate de un spaţiu de energie numit bandă 
interzisă, după cum se poate urmări şi în figura 1.3c). 

 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 1.3 Structura de benzi a energiei electronilor în solide: 
a) metale uşoare;  b) metale conductoare;  c) semiconductoare şi izolatoare 

În funcţie de lăţimea benzii interzise, corpurile solide se împart în: 
1) Semiconductoare, la care eV3Wi  ; Si: eV12,1Wi  ; Ge: eV67,0Wi   
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2) Izolatoare, la care eV3Wi   
Concentraţia intrinsecă a purtătorilor de sarcină, amintită în paragraful 1.1, depinde de 
temperatură şi de lăţimea benzii interzise, conform relaţiei: 

 





 


kT2
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3

i        (1.4) 

unde: 
 T este temperatura absolută; 

 
K

J
10381.1k 23  este constanta lui Boltzmann; 

 A este o constantă.  
Observaţie: 
Impurităţile donoare introduc un nivel energetic suplimentar, foarte apropiat de limita 
inferioară a benzii de conducţie, iar impurităţile acceptoare introduc un nivel energetic 
suplimentar, foarte apropiat de limita superioară a benzii de valenţă. 
Este necesară o energie foarte mică (cca 0,01 – 0,2 eV) pentru a determina ionizarea 
impurităţilor. 
În funcţie de natura conductivă a semiconductorului, acest proces se desfăşoară după cum 
urmează: 
 În cazul semiconductorului de tip n, nivelul suplimentar Wd este ocupat de 

electronii atomului de impuritate fără legătură covalentă. Datorită nivelului 
energetic scăzut (necesar pentru ionizarea atomului de impuritate), la temperatura 
ambiantă practic toţi electronii de pe nivelul Wd sunt promovaţi în banda de 
conducţie, impurităţile rămânând fixate în nodurile reţelei ca ioni pozitivi (nu 
participă la conducţie). 

Se observă că procesul de generare a purtătorilor de sarcină de tip n (electroni) nu a fost 
însoţit de generarea unora de tip p (goluri), astfel că la semiconductorul de tip n purtătorii 
de sarcină electrică majoritari sunt electronii. 
 În cazul semiconductorului de tip p, nivelul suplimentar Wa este ocupat de 

electronii din banda de valenţă pentru satisfacerea celei de-a patra legături 
covalente a atomului de impuritate, acesta transformându-se astfel în ion negativ 
(care nu participă la conducţie, fiind fixat în nodurile reţelei). În acest fel se 
formează goluri (sarcini pozitive) în banda de valenţă, care vor participa la 
conducţie. Datorită nivelului energetic scăzut (necesar pentru ionizarea atomului de 
impuritate), la temperatura ambiantă nivelul Wa este complet ocupat. 

Se observă că procesul de generare a purtătorilor de sarcină de tip p (goluri) nu a fost 
însoţit de generarea unora de tip n (electroni), astfel că la semiconductorul de tip p 
purtătorii de sarcină electrică majoritari sunt golurile. 
Cele expuse pot fi urmărite şi în figura 1.4. 

 
 
 

 
 

Fig. 1.4 Structura de benzi a energiei electronilor în semiconductoarele extrinseci: 
a) semiconductor de tip n;  b) semiconductor de tip p 

Se impune observaţia că, în afară de procesele specifice semiconductoarelor de tip n sau p, 
descrise mai sus, au loc şi fenomenele de generare de perechi electron-gol, specifice 
semiconductorului intrinsec. 
Acest fenomen este favorizat de creşterea temperaturii şi este nefavorabil funcţionării 
dispozitivelor electronice, deoarece modifică natura conductivă a semiconductorului prin 

a) b) 
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creşterea concentraţiei purtătorilor minoritari. Din acest motiv una din problemele esenţiale 
în electronica cu semiconductoare este insensibilizarea termică a montajelor.  
După cum sa văzut în paragraful anterior, în cazul semiconductorului intrinsec 
concentraţiile de purtători de sarcină sunt egale: 

 i00 nnp           (1.5) 

Rezultă:  
2
i00 nnp           (1.6) 

Relaţia (1.6) rămâne valabilă şi în cazul semiconductoarelor extrinseci (impurificate). De 
asemenea, semiconductorul (atât cel intrinsec cât şi cel impurificat) la echilibru termic este 
neutru din punct de vedere electric, deoarece fenomenul de generare de purtători de 
electrică este unul intern (nu are loc un fenomen de ionizare). Starea de neutralitate 
electrică este descrisă de relaţia: 

 *
D0

*
A0 NnNp          (1.7)  

în care *
AN  şi *

DN  reprezintă concentraţiile atomilor acceptori, respectiv donori. Aceste 

concentraţii depind de temperatură; la temperatura ambiantă avem A
*
A NN   (concentraţia 

de impurităţi trivalente, care şi-au completat a patra legătură covalentă), respectiv 

D
*
D NN   (concentraţia de impurităţi pentavalente, care au eliberat al cincilea electron). 

Rezultă concentraţiile purtătorilor de sarcină în semiconductoarele extrinseci: 
 de tip n  0N;nN AiD  ; din (1.6) şi (1.7) rezultă 
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 de tip p  0N;nN DiA  ; din (1.6) şi (1.7) rezultă 
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Observaţie: 
Notaţiile de tipul 

0np  folosite în (1.8) şi (1.9) se vor interpreta în modul următor: 

 

1.3. FENOMENE DE TRANSPORT 

Într-un semiconductor omogen, aflat în starea de echilibru termic, electronii şi golurile 
suferă doar o mişcare de agitaţie termică (cu caracter haotic şi însoţită de ciocniri cu 
reţeaua). Rezultă că nu există deplasare netă de sarcină electrică, adică nu există curenţi 
electrici macroscopici de conducţie. 
Cauzele apariţiei curenţilor de conducţie în semiconductoare sunt câmpul electric şi 
gradientul (variaţia) concentraţiilor de purtători de sarcină. 
Curenţii determinaţi de câmpul electric se numesc curenţi de câmp (de drift), iar cei 
determinaţi de variaţia concentraţiilor de purtători de sarcină se numesc curenţi de difuzie. 

1.3.1. Curenţii de câmp 

Natura purtătorului de sarcină tipul semiconductorului 
la echilibru termic 

(purtători majoritari) 

(purtători majoritari) 

(purtători minoritari) 

(purtători minoritari) 
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Dacă semiconductorul este sub influenţa unui câmp electric E , atunci purtătorii de sarcină 
vor interacţiona cu acesta, rezultând astfel forţele electrostatice (de tipul EqF  , unde 

eq   sau eq  , funcţie de natura purtătorului de sarcină: electron, respectiv gol; e este 

valoarea sarcinii elementare: C106.1e 19 ), care îi deplasează în direcţia câmpului. 
Vitezele medii (de câmp sau de drift) ale purtătorilor de sarcină sunt: 

Ev nn           (1.10) 

Ev pp           (1.11) 

unde n  şi p  se numesc mobilităţile purtătorilor (electron, respectiv gol).  

Cu ajutorul vitezelor purtătorilor de sarcină se determină densităţile curenţilor de câmp: 

ncn venj           (1.12) 

pp vepj
c
          (1.13) 

Curentul de câmp total (legea lui Ohm) este: 

  E
1

Epnevepvenjjj pnpnpnc cc 
    (1.14) 

în care s-a evidenţiat rezistivitatea electrică a semiconductorului: 

 pn pne

1


         (1.15) 

Rezistivitatea este una dintre cele mai importante caracteristici ale semiconductoarelor. 
Controlul tehnologic al acesteia se realizează prin intermediul impurificării. Deoarece, 
conform relaţiilor (1.10) şi (1.11), concentraţiile de purtători de sarcină (n şi p) sunt 
(puternic) dependente de temperatură, la fel se va comporta şi rezistivitatea, prezentând un 
coeficient de variaţie termică negativ (se micşorează cu creşterea temperaturii). În 
principiu, explicaţia fizică a acestui fenomen constă în creşterea concentraţiei de purtători 
de sarcină pe seama creării de perechi electron-gol prin mecanismele specifice 
semiconductorului intrinsec (agentul energetic fiind tocmai creşterea temperaturii). Rezultă 
că la creşterea temperaturii, semiconductoarele îşi pierd caracterul (n sau p), apropiindu-se 
de comportarea unui material intrinsec (caracterizat de inpn  ).  
Acesta este motivul pentru care, la proiectarea oricărui circuit cu dispozitive 
semiconductoare, insensibilizarea termică este una din problemele fundamentale ce 
trebuie analizată şi (dacă este cazul) rezolvată. 

1.3.2. Curenţii de difuzie  

În volumul semiconductorului concentraţiile de purtători de sarcină pot fi neuniforme. În 
aceste condiţii va apare un fenomen (numit difuzie) de transport de purtători de sarcină, ca 
rezultat al tendinţei (naturale) de uniformizare a concentraţiilor acestora.   
Difuzia se caracterizează prin proporţionalitatea dintre fluxul de particule, F  (numărul de 
purtători ce traversează unitatea de suprafaţă, considerată perpendiculară pe direcţia de 
transport) şi gradientul concentraţiei de impurităţi, C , unde C poate fi n sau p: 
 CDF           (1.16) 
unde D se numeşte coeficient de difuzie. 
Rezultă expresiile densităţilor de curent de difuzie: 
 nDeFej nnnd

        (1.17) 

 pDeFej pppd
        (1.18) 

Coeficienţii de difuzie sunt legaţi de mobilităţi prin relaţiile lui Einstein: 
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Expresia 
e

kT
:VT   sre dimensiunile unei tensiuni şi se numeşte tensiune termică. 

Rezultă expresia densităţii de curent de difuzie: 
  pnTkFej pnpd        (1.20) 

Se observă că densitatea de curent de difuziune depinde de gradientul concentraţiei, nu de 
valoarea sa absolută. 

1.3.3. Generarea şi recombinarea purtătorilor de sarcină  

Generarea reprezintă trecerea unui electron în banda de conducţie (din banda de valenţă, în 
cazul semiconductorului intrinsec, respectiv de pe nivelul intermediar WD, în cazul 
semiconductorului extrinsec de tip p), sau de părăsire a benzii de valenţă (electronul trece 
în banda de conducţie în cazul semiconductorului intrinsec, respectiv pe nivelul 
intermediar WA, în cazul semiconductorului extrinsec de tip p). Se poate observa că, în 
cazul semiconductorului intrinsec, cele două modalităţi expuse mai sus sunt echivalente 
(trecerea electronului în banda de conducţie înseamnă de fapt părăsirea benzii de valenţă). 
Recombinarea reprezintă procesul invers. 
Se fac următoarele observaţii: 

 La echilibru termic: 2
i00 nnpnp  . Rezultă că viteza netă de 

generare/recombinare este nulă; 
 La neechilibru termic:  

o În cazul excesului de purtători:  2
innp predomină recombinarea; 

o În cazul deficitului de purtători:  2
innp predomină generarea. 

Aceste consideraţii pot fi interpretate şi ca o consecinţă a principiului al doilea al 
termodinamicii, care în esenţă afirmă că un sistem perturbat îşi dezvoltă mecanisme care 
să-l readucă în starea de echilibru. 
În acest mod, vitezele nete de generare/recombinare se pot scrie ca: 

n

0
n

nn
R




          (1.21) 

p

0
p

pp
R




          (1.22) 

Unde n  şi p  repreziuntă timpii de viaţă ai purtătorilor de sarcină, cu valori de ordinul 

(10-3 … 10-9) s.  
În cazul generării (injecţiei de purtători de sarcină) 0R;0R pn  , iar în cazul 

recombinării (extracţiei de purtători de sarcină), 0R;0R pn  . 

Există trei cauze princvipale ale variaţiei concentraţiilopr de purtători de sarcină: 
 Generarea sub acţiunea unor agenţi energetici externi (temperatura, lumina, 

câmpuri electrice externe, etc); 
 Generarea/recombinarea internă; 
 Fenomene de transport de sarcină (prin intermediul curenţilor electrici). 

1.3.4. Ecuaţiile curenţilor în semiconductoare  

Ca o concluzie a paragrafelor 1.3.1 – 1.3.3, se poate spune că într-un volum semiconductor 
pot apărea următoarele fenomene (de transport de sarcină electrică): 
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 Transportul purtătorilor datorită câmpului electric; 
 Transportul purtătorilor datorită difuziei; 
 Generarea şi recombinarea purtătorilor de sarcină. 

Aceste procese pot fi descrie cu ajutorul a trei ecuaţii diferenţiale: 
 Ecuaţiile de densitate a curentului; 
 Ecuaţiile de continuitate; 
 Ecuaţia lui Poisson (pentru potenţialul electrostatic). 

Grupul ecuaţiilor de transport descrie transportul purtătorilor de sarcină datorită câmpului 
electric şi difuziei, exprimând densităţile de curent: 

peDEepj

neDEenj

ppp

nnn




        (1.23)   

Variaţia în timp a concentraţiilor purtătorilor de sarcină electrică este descrisă de grupul 
ecuaţiilor de continuitate: 
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,       (1.24) 

unde 
nEg  şi 

pEg  reprezintă vitezele de generare pentru electroni, respectiv goluri, sub 

acţiunea unui agent extern. 
În dispozitivele semiconductoare uzuale, dacă procesele au loc după o singură direcţie iar 
efectul agenţilor externi poate fi neglijat, ecuaţiile de continuitate pentru electroni şi goluri 
se utilizează sub forma: 

dx

dj

e

1pp

t

p
dx

dj

e

1nn

t

n

p

p

0

n

n

0

















       (1.25) 

Aceste ecuaţii caracterizează conservarea sarcinii electrice pentru electroni şi goluri într-un 
volum semiconductor. 
Potenţialul electrostatic într-un semiconductor se determină cu ecuaţia lui Poisson: 




u          (1.26) 

unde   este operatorul Laplace: 
2

2

2

2

2

2

zyx 










  

În cazul în care u are o variaţie unidimensională, (1.34) devine: 





2

2

dx

ud
         (1.27) 

  



 2.1

2. JONCŢIUNEA pn 

2.1. Introducere 

Joncţiunea pn este regiunea din vecinătatea suprafeţei de contact dintre două 
semiconductoare cu tip de conducţie diferit, una de tip p şi alta de tip n. Linia de 
demarcaţie dintre cele două regiuni se numeşte joncţiune metalurgică. În figura 2.1 este 
reprezentat, schematic, un model unidimensional al joncţiunii pn. De asemenea este 
reprezentat profilul concentraţiei nete de impurităţi DA NN  . 

 Zona p  0x   corespunde concentraţiei de impurităţi pentru care DA NN  ; 

 Zona n  0x   corespunde concentraţiei de impurităţi pentru care DA NN  ; 
Joncţiunea metalurgică ( 0x  ) va corespunde unei concentraţii nete nulă de impurităţi. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.1 Joncţiunea pn 

2.2. Joncţiunea pn la echilibru termic 

Pentru a uşura înţelegerea fenomenelor fizice şi descrierea lor matematică,  studiul 
joncţiunii pn se va realiza în următoarele cazuri particulare de impurificare a 
monocristalului semiconductor: 
a) Se consideră profilul abrupt al concentraţiei de impurităţi, vezi figura 2.2.a. 
Conform acestui profil: 

1) în zona p se găsesc numai impurităţi acceptoare, în concentraţie constantă NA; 
2) în zona n se găsesc numai impurităţi donoare, în concentraţie constantă ND; 

Fenomenele fizice ce au loc intr-o joncţiune sunt următoarele: 
 Dacă cele două regiuni, p şi n ar fi independente, concentraţiile de goluri, respectiv 

electroni ar fi date de (1.14) şi (1.15). Se identifică: 
1) purtători majoritari: electronii în zona n, respectiv golurile în zona p; 
2) purtători minoritari: golurile în zona n, respectiv electronii în zona p; 

 Difuzia putătorilor majoritari de sarcină. 
Fenomenul de difuzie are loc datorită diferenţei de concentraţie în care se găsesc 
purtătorii de sarcină într-o regiune, faţă de concentraţia în care se găsesc (aceeaşi 
purtători de sarcină) în regiunea învecinată. Astfel: 

1) Golurile din regiunea p (purtători majoritari aflaţi în concentraţii mari), 
difuzează în regiunea n (unde concentraţia lor este mică). Ca urmare a acestui 
fenomen de difuzie rezultă două consecinţe: 

 golurile ajunse în zona n se recombină (datorită tendinţei 
semiconductorului de tip n de a restabili echilibrul); 
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 în zona p adiacentă joncţiunii metalurgice, prin plecarea golurilor apare 
un exces de sarcină negativă datorat ionilor acceptori; 

2) Electronii din regiunea n (purtători majoritari aflate în concentraţii mari), 
difuzează în regiunea p (unde concentraţia lor este mică). Ca urmare a acestui 
fenomen de difuzie rezultă două consecinţe: 

 electronii ajunşi în zona p se recombină (datorită tendinţei 
semiconductorului de tip p de a restabili echilibrul); 

 în zona n adiacentă joncţiunii metalurgice, prin plecarea electronilor 
apare un exces de sarcină pozitivă datorat ionilor donori; 

În consecinţă, ca urmare a apariţiei sarcinilor electrice de o parte şi alta a joncţiunii 
metalurgice apare un câmp electric intern orientat de la regiunea n spre regiunea p. 

 Acţiunea câmpului electric intern asupra purtătorilor minoritari de sarcină. 
1) Golurile din regiunea n sunt transportate (de câmpul electric intern) spre 

regiunea p; 
2) Electronii din regiunea p sunt transportaţi (de câmpul electric intern) spre 

regiunea n; 
În concluzie, procesul de scădere a concentraţiilor de purtători majoritari nu se desfăşoară 
până la uniformizarea concentraţiilor (conform tendinţei de difuzie), ci se autolimitează 
(prin generarea câmpului electric intern, sau câmp de barieră – denumit astfel tocmai 
datorită celor descrise mai sus) la valori care asigură echilibrul curenţilor de difuziune şi de 
câmp. Această situaţie corespunde unui curent electric nul prin structură, rezultat 
compatibil cu condiţia de echilibru termic. 
b) A doua aproximare conform căreia se studiază fenomenele fizice în joncţiune este 
următoarea: 

Joncţiunea este reprezentată aproximativ ca în figura 2.2.b. Această reprezentare 
aproximativă poartă numele de aproximare de golire. 

Conform acestei aproximări, joncţiunea se împarte în trei regiuni: 
 regiunea de trecere concentrată în jurul joncţiunii metalurgice (

00 np lxl  ); 

 două regiuni neutre; 
Toate fenomenele specifice joncţiunii la echilibru termic se petrec în regiunea de trecere. 
În acest caz concentraţiile de electroni, respectiv goluri sunt diferite faţă de cazul zonelor p 
şi n considerate independente – vezi figura 2.2.c. 
Conform aproximaţiei de golire, în regiunea de trecere se neglijează concentraţiile de 
electroni şi goluri faţă de concentraţiile de impurităţi. 
În concluzie, densitatea de sarcină de volum, v , din regiunea de trecere - vezi figura 2.2.d 

are expresia: 
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Conform (2.1) se poate afirma că: 
 regiunile p şi n au o comportare identică cu aceea a două semiconductoare separate, 

fiind neutre din punct de vedere electric; 
 regiunea de trecere poartă numele de regiune golită sau regiune de sarcină spaţială. 
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Fig. 2.2 Modelarea joncţiunii pn 
 
Din (2.1), ţinând cont de neutralitatea globală a semiconductorului, rezultă că: 

00 nDpA lNlN          (2.2) 

Relaţia (2.2) exprimă faptul că regiunea de sarcină spaţială are o întindere mai mare în 
zona mai slab dopată a joncţiunii (lungimea de difuziune într-o regiune este invers 
proporţională cu gradul ei de dopare). 
Observând că lungimea de difuziune este 

00 pn0 lll   şi ţinând cont de (2.2), se obţine: 
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Se demonstrează că: 
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unde 
0B  este valoarea potenţialului electric ce apare în regiunea de difuziune ca o 

consecinţă a existenţei câmpului electric de barieră: 
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iar k este constanta lui Boltzmann. 
Considerând că aria secţiunii transversale a joncţiunii este AJ, se poate calcula sarcina 
electrică stocată:  
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Observaţie:  

b) 

c) 

d) 
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În cazul particular al joncţiunii cu un profil abrupt şi asimetric de dopare, în conformitate 
cu (2.3) şi (2.4), regiunea de trecere se extinde, practic, doar în regiunea mai slab dopată. 
Astfel de joncţiuni se notează: 

 p+n dacă DA NN  ; lungimea regiunii de sarcină spaţială devine: 
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       (2.7) 

 pn+ dacă AD NN  ; lungimea regiunii de sarcină spaţială devine: 
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     (2.8) 

2.3. Polarizarea joncţiunii pn 

Dispozitivele semiconductoare care conţin joncţiuni pn sunt utilizate ca element de circuit, 
atunci când la bornele joncţiunii se aplică o diferenţă de potenţial VA, prin intermediul unor 
contacte metalice. Convenţia de notaţii este prezentată în figura 2.3. 
Polarizarea electrică a joncţiunii pn se face în două situaţii: 
 Polarizare directă: 0VA  , de unde rezultă 0IA  ; în acest caz se vor utiliza 

următoarele notaţii: FA VV   şi FA II  ; (indicele Forward = înainte) 

 Polarizare inversă: 0VA  , de unde rezultă 0IA  ; în acest caz se vor utiliza 

următoarele notaţii: RA VV   şi RA II  ; (indicele Reverse = invers) 
 
 
 
 
 
 

 
Fig. 2.3 Joncţiunea pn polarizată 

2.3.1. Polarizarea directă a joncţiunii pn 

În cazul joncţiunii pn polarizată direct câmpul electric în regiunea de trecere scade la 
valoarea FB EE  , bariera de potenţial reducându-se la valoarea FB V

0
 . În consecinţă 

regiunea de trecere va fi mai îngustă – vezi figura 2.4.  
Ţinând cont de (2.4), expresia lungimii regiunii de trecere devine:  
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         (2.9) 

Scăderea câmpului electric intern (la valoarea FEE  ) duce la creşterea concentraţiei 
purtătorilor mobili de sarcină faţă de situaţia de echilibru termic. Acest proces poartă 
numele de injecţie de purtători minoritari. 
 golurile din regiunea p difuzează într-un număr mai mare în regiunea n (din punctul 

de vedere al regiunii n golurile sunt purtători minoritari); 
 electronii din regiunea n difuzează într-un număr mai mare în regiunea p (din 

punctul de vedere al regiunii p electronii sunt purtători minoritari); 
În consecinţă, prin joncţiune apare un curent IF nenul; se mai spune că joncţiunea pn 
polarizată direct permite conducţia electrică. Din acest motiv, regimul de polarizare directă 
a joncţiunii pn se mai numeşte şi regim de conducţie. 
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Fig. 2.4 Joncţiunea pn polarizată direct 
 

2.3.2. Polarizarea inversă a joncţiunii pn 

În cazul joncţiunii pn polarizată invers câmpul electric în regiunea de trecere creşte la 
valoarea RB EE  , bariera de potenţial mărindu-se la valoarea RB V

0
 . În consecinţă 

regiunea de trecere va fi mai lată – vezi figura 2.5.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.5 Joncţiunea pn polarizată invers 
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Ţinând cont de (2.4), expresia lungimii regiunii de trecere devine:  
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         (2.10) 

Mărirea câmpului electric intern are ca efecte directe: 
 mărirea curenţilor de câmp; 
 micşorarea curenţilor de difuzie. 

Ca urmare, curentul IR ce apare prin joncţiune va fi mult mai mic faţă de situaţia polarizării 
directe, şi cvasiindependent de tensiunea inversă aplicată, VR. 

2.4. Diode semiconductoare 

Diodele semiconductoare sunt dispozitive electronice formate dintr-o joncţiune pn şi două 
contacte ohmice (metal-semiconductor). 

2.4.1. Caracteristica statică a diodei 

Caracteristica statică a diodei prezintă dependenţa curentului prin joncţiune iA, funcţie de 
tensiunea de polarizare aplicată acesteia vA. 
Pentru calculele referitoare la scheme electrice, caracteristica statică a diodei are expresia: 
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unde: 
 I0 este curentul de saturaţie; 
 k este constanta universală a lui Boltzman; 
 T este temperatura absolută [K]; 
  2;1m ; pentru cazul ideal, coeficientul 1m  . 

Caracteristica statică a diodei este prezentată în figura 2.6. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.6 Caracteristica statică a diodei 
 
Funcţie de valorile tensiunii de polarizare a diodei se identifică cele două regimuri de lucru 
ale diodei: 
 Conducţie: 

Pentru tensiuni de polarizare directă 
e

kT
4VA  , la temperaturi în jur de K300T   

(270C), în relaţia (2.11) predomină termenul exponenţial, curentul direct prin diodă 
(joncţiunea pn) se poate determina cu relaţia: 
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 Blocare: 

Pentru tensiuni de polarizare 
e

kT
4VA  , la temperaturi în jur de 

K300T  (27C0), în relaţia (2.11) termenul exponenţial poate fi ignorat, curentul 
invers prin diodă (joncţiunea pn) se poate determina cu relaţia: 

0A II          (2.19) 

Valoarea mică a curentului de saturaţie în comparaţie cu curenţii direcţi tipici împreună cu 
dependenţa puternică de tensiune dată de ecuaţia exponenţială (2.11) a diodei conduc la o 
aparentă tensiune de prag - V - sub care există un curent direct foarte mic (zona de blocare 

directă-vezi figura 2.6) şi peste care curentul direct creşte rapid cu tensiunea. 
Valorile caracteristice ale tensiunilor de prag sunt: 
 V2.0V   pentru diodele de germaniu; 

 V7.0V   pentru diodele de siliciu; 

Valorile curentului de saturaţie pentru diodele de germaniu sunt mai mari decât cele 
corespunzătoare diodelor de siliciu.  
 AI0   pentru diodele de germaniu; 

 nAI0  pentru diodele de siliciu; 

2.4.2. Regimuri limită de funcţionare 

Fenomenul electric de străpungere a diodei (a joncţiunii pn) constă în creşterea puternică a 
curentului în polarizare inversă. Se defineşte tensiunea de străpungere BRV , ca valoare a 
tensiunii inverse de la valoarea care curentul (invers) prin diodă creşte foarte puternic 
(tinde spre infinit). Străpungerea joncţiunii poate fi explicată prin apariţia multiplicării în 
avalanşă a purtătorilor de sarcină (efect tunel). 
La valori mari ale tensiunii inverse, câmpul electric din regiunea de trecere (de sarcină 
spaţială) atinge valori mari, imprimând o energie crescută purtătorilor de sarcină care îl 
străbat. În urma ciocnirii unui astfel de purtător de sarcină cu atomii reţelei cristaline, se 
poate produce ruperea unei legături covalente, creând astfel o pereche electron-gol. Aceşti 
noi purtători de sarcină sunt şi ei antrenaţi de câmpul electric, putând crea la rândul lor o 
nouă pereche electron-gol. Acest fenomen poartă numele de multiplicare în avalanşă. 
Începând de la o anumită valoare a tensiunii inverse (VBR, BReakdown), multiplicarea în 
avalanşă devine infinită, ceea ce duce la creşterea nelimitată a curentului. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.7 Străpungerea diodei (joncţiunii pn) 
Din punct de vedere cantitativ, creşterea curentului este luată în consideraţie prin 
înmulţirea valorii curentului invers I0 cu un coeficient M – de multiplicare în avalanşă: 

0R IMI          (2.20) 
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Coeficientul M poate fi calculat cu o relaţie empirică: 
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 , unde coeficientul  7;3n .   (2.21) 

Fenomenul de multiplicare în avalanşă a purtătorilor de sarcină se poate produce şi în 
regimul de conducţie, cauza fiind căldura degajată prin efect Joule-Lenz în situaţia creşterii 
accentuate a curentului direct. Din acest motiv, valoarea acestuia trebuie să fie inferioară 
curentului maxim admisibil: 

maxFF II  .      (2.22) 

2.4.3. Dependenţa caracteristicii statice de variaţiile temperaturii 

Caracteristica diodei (joncţiunii pn) depinde puternic de variaţiile temperaturaturii. 
 Curentul direct creşte o dată cu creşterea temperaturii. 

În practică interesează scăderea tensiunii directe la un curent constant odată cu creşterea 
temperaturii (nu creşterea curentului pentru o tensiune precizată). O valoare medie a 

coeficientului de scădere a valorii tensiunii poate fi considerată: 0
v C/mV2  

 Curentul invers (valoarea sa absolută) creşte o dată cu creşterea temperaturii. 

În intervalul C175C25 00  , valoarea curentului se dublează la creşterea temperaturii cu 
10oC. 
 Tensiunea de străpungere creşte o dată cu creşterea temperaturii. 

Valoarea tensiunii de străpungere are o creştere de 1mV la fiecare creştere a temperaturii 

cu C10 .  
Dependenţa caracteristicii statice de variaţiile temperaturii este prezentată în figura 2.8. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
Fig. 2.8 Dependenţa caracteristicii statice a diodei la variaţiile temperaturii 
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2.4.4. Modelarea diodei 

La analiza comportării unei diode într-un circuit de c.c., se utilizează ecuaţia (2.11) sau se 
utilizează caracteristica statică prezentată în figura 2.6. 
Simbolul electric al diodei este prezentat în figura 2.9. 
 
 
 
 

Fig. 2.9  Simbolul electric al diodei 
 

Comportarea diodei poate fi descrisă (simplificat) în două moduri complementare. Se pun 
în evidenţă valoarea curentului şi a tensiunii ce caracterizează dioda. 
 Curenţii ce străbat dioda: 

O diodă permite ca într-un sens (polarizare directă sau conducţie) să treacă un curent mare 
şi un curent mic în sensul contrar (polarizare inversă sau blocare). Dacă valoarea curentului 
de conducţie directă este situată în domeniul zecilor sau sutelor de miliamperi, curentul 
invers are o valoare situată în domeniul micro (nano) amperilor. Curentul invers (de 
saturaţie) este uzual cu şase ordine de mărime mai mic decât curentul direct. Datorită 
acestei proprietăţi a diodei acesta poartă şi numele de ventil (electric). 
 Tensiunea la bornele diodei: 

O diodă permite o cădere mare de tensiune la borne în cazul polarizării inverse şi una 
foarte mică în cazul polarizării directe. Tensiunea inversă poate atinge valori de ordinul 
sutelor de volţi, tensiunea directă are uzual valori de ordinul zecimilor de volt. 
Având în vedere aceste diferenţe foarte mari între comportarea în polarizarea directă şi 
inversă, o caracterizare aproximativă a acesteia este suficientă în multe aplicaţii. 
Pentru a realiza această caracterizare a comportării diodei se propun mai multe modele 
liniarizate a caracteristicii statice a acesteia. 
Pentru toate modelele propuse se consideră că valoarea curentului invers (de saturaţie) este 
nul, deci în acest caz dioda poate fi echivalată printr-o rezistenţă cu valoare infinită. 

iR          (2.23) 
În realitate valoarea rezistenţei inverse a diodei este de ordinul megaohmilor. 

 MR i          (2.24) 
Se vor prezenta patru modele simplificate ale diodei. Criteriile după care vor fi prezentate 
sunt următoarele: 
 Tensiunea de prag V . Tensiunea de prag este o valoare a tensiunii de polarizare 

directă a diodei de la care curentul prin dispozitiv are o valoare “semnificativă”. 
 Rezistenţa internă directă Rd a diodei. Această rezistenţă oferă informaţii asupra 

modului de variaţie (în condiţii de polarizare directă) a curentului IA, funcţie de 
tensiunea aplicată la bornele dispozitivului VA. 

1) 0V  . Dioda este blocată dacă 0VA   

1a) Dioda este echivalată printr-un comutator ideal, fiind descrisă prin ecuaţiile: 








0Vpentru,0I

0Ipentru,0V

AA

AA        (2.25)  

Modelul definit prin ecuaţiile (2.25) neglijează atât căderea de tensiune directă, cât şi 
curentul invers al diodei. Caracteristica statică şi simbolul diodei ideale, DI, sunt 
prezentate în figura 2.10 a. Dioda astfel modelată nu permite cădere de tensiune când 
curentul este pozitiv şi nici scurgere de curent când tensiunea este negativă. În acest caz 
dioda se reduce la un scurtcircuit când curentul este pozitiv şi la un circuit deschis când 
tensiunea este negativă. 
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a) b) 

c) d) 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.10  Modele liniarizate pentru caracteristica statică a diodei 
 

1b) În conducţie, dioda este echivalată cu o rezistenţă echivalentă, de valoare constantă. 
Dioda este descrisă prin ecuaţiile: 
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Caracteristica statică şi circuitul echivalent sunt prezentate în figura 2.10 b. 
2) 0V  . Dioda este blocată dacă  VVA  

2a) Dioda este echivalată pe durata de conducţie printr-o sursă ideală de tensiune. 
Dioda este descrisă prin ecuaţiile: 
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       (2.27)  

Caracteristica statică şi circuitul echivalent sunt prezentate în figura 2.10 c. Dioda astfel 
modelată nu permite cădere de tensiune când curentul este pozitiv şi nici scurgere de curent 
când tensiunea este mai mică decât valoarea tensiunii de prag VVA . 

2b) În conducţie, dioda este echivalată printr-o sursă ideală de tensiune, V , în serie cu 

o rezistenţă echivalentă, de valoare constantă, fiind descrisă de ecuaţiile: 
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Caracteristica statică şi circuitul echivalent sunt prezentate în figura 2.10 d. 

2.4.5. Comportarea diodei în regim dinamic, la semnal mic 

În cazul în care la bornele diodei se aplică atât o tensiune continuă (numită şi tensiune de 
polarizare) cât şi una alternativă (numită şi semnal), se spune că joncţiunea lucrează în 
regim dinamic (sau variabil, sau de c.a.). În acest caz, în afară de componenta continuă, 
apare şi o componentă alternativă a curentului. În acontinuare se va prezenta regimul 
dinamic de joasă frecvenţă (JF) sau quasistaţionar 
Dacă în regim staţionar (de c.c) dioda era caracterizată de un punct static de funcţionare 
PSF- vezi figura 2.11a –  AA I,UP , în cazul regimului dinamic quasistaţionar 
funcţionarea diodei este caracterizată printr-o zonă de lucru ce este situată pe caracteristica 
statică. Cu alte cuvinte, PSF-ul se “mişcă” permanent pe caracteristica statică (regimul 
dinamic este o “succesiune” de regimuri statice). Acest lucru poate fi observat în figura 
2.11a, în care PSF-ul, pentru cazul analizat, ocupă succesiv o zonă de pe caracteristica 
statică situată între punctele P1, respectiv P2. Datorită faptului că forma caracteristicii este 
neliniară, conform (2.11), studiul de faţă se referă doar la un cazul particular al tensiunii 
variabile aplicată la bornele diodei, adică  îndeplinind condiţia de semnal mic. 
Tensiunea ce se aplică la bornele diodei are expresia: 

   tuVtu aAA          (2.29) 

Componenta variabilă are expresia:   )t(sinUtu aa  . 

Funcţionarea diodei în regim dinamic este quasistaţionară dacă semnalul alternativ este de 
joasă frecvenţă (JF).  
În prezenţa componentei variabile ua(t), joncţiunea îşi modifică starea staţionară prin 
modificarea dimensiunilor regiunii de trecere, a barierei de potenţial şi a distribuţiei 
purtătorilor minoritari în regiunile neutre. Aceste procese sunt legate de variaţia unor 
sarcini electrice şi necesită un anumit interval de timp, care în cazul de faţă se neglijează. 
Condiţia de semnal mic impune ca amplitudinea componentei variabile să aibă o valoare 
mică, pentru a nu introduce neliniarităţi asupra răspunsului diodei (în acest caz curentul 
prin diodă). Conform figurii 2.11.a se observă că forma componentei variabile a curentului 
ia(t) este sinusoidală. Acest lucru este posibil pentru că regiunea de pe caracteristica statică 
parcursă de PSF se poate considera ca fiind aproximativ liniară (arcul de curbă P1PP2 poate 
fi aproximat cu segmentul de dreaptă P1P2). Condiţia de semnal mic este îndeplinită, dacă 
restricţia asupra amplitudinii este de forma: 
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Ta VU           (2.30) 

unde 
e

Tk
VT


  este tensiunea termică. 

În practică, la valoarea K300T   este necesar ca mV26Ua  . 

  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.11 Comportarea diodei (joncţiunea pn) în regim cvasistaţionar, la semnal mic 
 
În regim variabil cvasistaţionar de semnal mic, dioda (joncţiunea pn) poate fi modelată 
printr-o rezistenţă internă. 
În cazul polarizării directe rezistenţa internă rd are semnificaţia grafică a pantei tangentei în 
P.S.F. – vezi figura 2.11.b – fiind denumită rezistenţă internă sau dinamică sau diferenţială. 
Matematic aceasta se defineşte astfel: 
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       (2.31) 

În cazul polarizării inverse  0A II  , valoarea rezistenţei interne are teoretic o valoare 

infinită. Practic, valoarea acesteia este de ordinul megaohmilor. 

2.4.6. Disiparea căldurii  

Joncţiunile pn sunt “montate” în interiorul unui dispozitiv numit capsulă. Rolul acesteia 
este atât cel de protecţie mecanică cât şi de evacuare a căldurii acumulate de joncţiune în 
timpul procesului de conducţie. Astfel, capsula este caracterizată de un parametru numit 
rezistenţă termică ce caracterizează evacuarea căldurii dinspre joncţiune spre mediul 

exterior, a cărui valoare tipică este 
W

C
350R

o

th aj



. Calculul termic se face pe un circuit 

analog cu circuitele electrice, numit circuit termic, prezentat în figura 2.12.  
Se poate observa relaţia (asemănătoare cu teorema a doua a lui Kirchoff): 

ajthdaj RPTT


     (2.32) 

unde Ta este temperatura ambiantă, iar Pd puterea 
disipată:  

AAd IUP       (2.33) 

Tj – Ta 
Pd Rth j-a 

Fig. 2.12 
Circuitul termic al joncţiunii pn 
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a) b) c) d) 

2.5. APLICAŢII 

2.5.1. În circuitul din figura 2.13.a, dioda (cu caracteristica exponenţială prezentată în 

figura 2.13.b), are parametrii: pA1I0  ; mV26
e

kT
 . 

a) Se cere P.S.F.-ul diodei, ştiind că  k1R;V10E ccA ; 

b) Să se determine parametrii caracteristicii statice liniarizate, V  şi Rd – vezi figura 

2.13.c, considerând că dioda este în conducţie dacă A1IF   şi că pentru 

mA10IF  , cele două caracteristici coincid (figura 2.13.d); 

c) Să se calculeze P.S.F.-ul considerând caracteristica statică liniarizată cu V  şi Rd 

determinate la punctul b şi să se compare rezultatele obţinute la punctual a; 
d) Care sunt diferenţele între tensiunile pe diodă obţinute prin aproximarea liniară a 

caracteristicii statice, faţă de valorile lor reale (caracteristica statică exponenţială), 
pentru curenţii mA5;mA1;mA1,0IF  ; 

e) Să se calculeze valorile maxime ale diferenţelor discutate la punctul d. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.13 
 
Rezolvare 

a) Dioda este polarizată direct. Rezultă că P.S.F.-ul  FF I,V  este soluţia următorului 
sistem de ecuaţii: 


























1
kT

eV
expII

ERIV

F
0F

AFF

       (2.34) 

Rezolvarea analitică a sistemului (2.34) conduce la o ecuaţie transcendentă, din acest motiv 
soluţia nu poate fi decât una aproximativă. 
Varianta I  
O primă metodă constă în aproximarea tensiunii VF cu V  căderea tipică de tensiune 

(tensiunea de deschidere) la bornele joncţiunii pn polarizate direct. Ordinul de mărime al 
curentului I0 (pA) este specific diodelor cu Si, deci: 

V6,0VVF   mA4,9
R

VE
I A

F 


  ;  mA4,9;V6,0P.F.S.P   

Observaţie: 
Într-adevăr, rezultatul obţinut satisface condiţia 0F II  . Ca urmare, este 

justificată aproximarea  V6,0VF  constant. 
Pentru o mai bună înţelegere a fenomenului, se prezintă (tabelul 2.1) variaţia curentului IF 
al unei diode cu Si, în funcţie de tensiunea aplicată, VF, rezultate obţinute conform (2.34). 
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Tabelul 2.1. Valori ale perechilor  FF I,V , în cazul polarizării directe, a unei diode cu Si 
 
 
 
 
 
 
Observaţie: 
În conducţie,  VVF , o variaţie relativ mică a tensiunii directe (0,6V la 0,8V) are ca efect 

o variaţie relativ pronunţată a curentului direct (de la 10mA la 23A). Altfel spus, 
caracteristica statică este cvasiverticală în această regiune sau dioda prezintă o rezistenţă 

internă foarte mică: 







 m7,8
A)01,023(

V)2,08,0(

I

V

dI

dV
R

F

F

F

F
d . 

Concluzie: 
Pentru aflarea P.S.F.-ului prin aproximarea căderii de tensiune FV  pe diodă, se estimează 

ordinul de mărime al curentului, conform 
R

E
I A

F  . 

1) Dacă mAIF  , se poate aproxima V7.0...6.0VVF    rezultând 
R

VE
I A

F


 . 

2) Dacă mAIF  , atunci P.S.F.-ul este fie în zona cotului fie în zona de blocare 
directă a caracteristicii statice. Coordonatele P.S.F.-ului în acest caz se află fie prin 
refacerea tabelului 2.1, fie printr-o metodă iterativă de tipul celei ce va fi prezentată 
în continuare. 

Deocamdată se va semnala că şi pe zona blocării directe apare o creştere pronunţată a 
curentului la variaţii mici ale tensiunii (firesc: este aceeaşi caracteristică), după cum se 
poate urmări în figura 2.14 unde este reprezentată caracteristica statică în polarizare directă 
a aceleiaşi diode pe domenii diferite ale tensiunii VF. Între curenţii de pe cele două 
caracteristici există însă o diferenţă de 3 ordine de mărime. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.14 
 
Observaţie: 
Dacă se fac calculele pe caracteristica statică în polarizare inversă, rezultă o variaţie foarte 
mică a curentului faţă de tensiunea aplicată (caracteristică statică cvasiorizontală în 
polarizare inversă sau rezistenţa internă a diodei foarte mare) – tabelul 2.2. 
 

Blocare 
directă 

"Cotul" 
caracteristicii 

Conducţie 

VF 0 0,1V 0,2V 0,3V 0,4V 0,5V 0,6V 0,7V 0,8V 
IF 0 46pA 2,2nA 0,1µA 4,8µA 0,224mA 10mA 490mA 23A 
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Tabelul 2.2. Valori ale perechilor  RR I,V , în cazul polarizării inverse, a unei diode cu Si 
 
 
 
 
Varianta II  
Sistemul de ecuaţii (2.34) poate fi rezolvat mai exact (adică se poate obţine soluţia cu o 
precizie  , oricât de bună) prin metoda (iterativă) a aproximaţiilor succesive. Pentru a 
uşura urmărirea expunerii, procedeul va fi explicitat grafic în figura 2.15. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.15 
 Pasul 1 
1) Se iniţializează   0I 1F   

2) Se calculează valoarea corespunzătoare a tensiunii pe diodă, VF(1), pe caracteristica 

statică, obţinându-se  
  0

I

I
1ln

e

kT
V

0

1F
1F 










  

Se obţine următorul P.S.F.:        OmA0;V0PI,VP 11F1F1   

 Pasul 2 
1) Se menţine constantă valoarea tensiunii    1F2F VV  . 

2) Se calculează valoarea corespunzătoare a curentului prin diodă, IF(2), pe dreapta de 

sarcină AFF ERIV   rezultând  
  mA10

R

VE
I 1FA

2F 


 . 

Se obţine următorul P.S.F.:       mA10;V0PI,VP 22F2F2   

 Pasul 3 
1) Se menţine constantă valoarea curentului    2F3F II  . 

2) Se calculează valoarea corespunzătoare a tensiunii pe diodă, VF(3), pe caracteristica 

statică, obţinându-se  
  V539,0

I

I
1ln

e

kT
V

0

3F
3F 










  

Se obţine următorul P.S.F.:       mA10;V539,0PI,VP 33F3F3   

 Pasul 4 
1) Se menţine constantă valoarea tensiunii    3F4F VV  . 

2) Se calculează valoarea corespunzătoare a curentului prin diodă, IF(4), pe dreapta de 

sarcină, rezultând   mA461,9
R

VE
I 4FA

4F 


 . 

Se obţine următorul P.S.F.:       mA461,9;V539,0PI,VP 44F4F4   

Dacă      3F4F II  şi      3F4F VV , atunci calculul P.S.F.-ului se poate considera 

încheiat şi se pot reţine ca soluţii oricare din cele două valori P4 sau P3. Altfel, se continuă 
până la obţinerea preciziei dorite,  . 

VR (V) 0,05 -0,25 -0,5 -1 -2 -5 -10 
IR (pA) -0,85 -0,99 1 1 1 1  1  

IF (3) 

IF (4) 

VF (3) VF (2) VF (4) EA 

IF [mA] 

VF [V] 

IF (2) = 
EA 

R 
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Rezultă că, în general: 
 La pasul j se vor face calculele: 
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I
1ln
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 La pasul  1j  se vor face calculele: 
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I 1jFA
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 Evaluările: 
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Se poate observa că, datorită faptului că dioda semiconductoare prezintă o caracteristică 
statică cvasiverticală, procesul de calcul converge foarte rapid către soluţie (cel mult 4 – 5 
iteraţii). După cum se vede, valorile calculate la pasul 4 sunt deja foarte apropiate de cele 
obţinute prin prima metodă. 

b) Dacă 














 1

kT

eV
expII F

0F , atunci rezultă că: 
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Tensiunea pe diodă pentru cele două valori ale curentului mA10I;A1I FF  devine: 
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Pentru  VVF , conform (2.28) ecuaţia caracteristicii statice liniarizate se va scrie: 
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Circuitul echivalent al diodei este reprezentat în figura 2.16. 
 
 
 

          Fig. 2.16 
c) Prin liniarizarea diodei se obţine circuitul din figura 2.17. echivalent cu schema 

reală prezentată în figura 2.13a. 
 
 
 
 
 
 

 
Fig. 2.17 

 
Circuitul (liniar) din figura 2.17 este descris de ecuaţiile: 
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de unde rezultă că:  mA414,9;V586,0P.F.S.P liniarizat  . 

Comparând aceste valori cu cele obţinute la punctual a),  mA4,9;V6,0P.F.S.P  , rezultă: 

 







V014,0V586,0V6,0V

mA014,0mA414,9mA4,9I

F

F  

d) Se calculează valorile corespunzătoare celor 3 curenţi, cu ajutorul celor două 
caracteristici. 
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e) Conform punctului d rezultă că: 
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obţinându-se o relaţie de tipul:  FFF IVV  . 

Pentru a afla abaterea maximă, se calculează derivata funcţiei FV  şi apoi se rezolvă 

ecuaţia 
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 soluţiile ecuaţiei 
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 vor fi 

coordonatele maximului funcţiei  FFF IVV  . 
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Valoarea corespunzătoare (maximă) a abaterii va fi: 

 V16,036,01008,124
10

101008,1
ln026,0V 3
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Fmax



 





. 

 
2.5.2. În circuitul din figura 2.18 diodele respectă legea exponenţială ideală şi sunt 
caracterizate de curenţii inverşi A9I,A1I

2010  . Să se calculeze tensiunile la 

bornele celor două diode. 

Se dau: mV26
e

kT
,V200U,k2R  . 
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Fig. 2.18 
Rezolvare 
Diodele sunt polarizate invers. Deoarece curentul invers nu depinde de tensiunea aplicată, 
admiţând că diodele nu se străpung, urmează că prin circuit se va stabili curentul (invers) 
cel mai mic  A1II

10R  . (Altfel, dioda D1 s-ar străpunge, deoarece dacă A9IR  , 

se observă, pe caracteristicile statice ale diodelor – vezi figura 2.17b, că această valoare 
corespunde zonei de străpungere inversă a acestei diode – punctul A). 
Se calculează valoarea tensiunii pe cele două diode. 
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şi cum 
12 0R II  rezultă că: 
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V995,199003,010102200VRIUV 63
RRR 21

   

Se observă că tensiunea de alimentare se distribuie inegal pe cele două diode. Acest proces 
poate fi urmărit şi în figura 2.18b). 
În concluzie, conectarea în serie a diodelor nu are ca efect obţinerea unei diode echivalente 
cu tensiunea de străpungere mai mare decât a fiecărei diode în parte. 
 
2.5.3. Să se calculeze tensiunile la bornele diodelor din circuitul prezentat în figura 2.19. 

Se dau: A1I
10  , A9I

20  ,  k2R , mV26
e

kT
 ,  M1RR 21 . 

 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.19 
 
Rezolvare 
Deoarece curentul invers al diodelor este independent de tensiunea aplicată, înseamnă că 
prin diode vor circula curenţii lor inverşi. Se pot scrie relaţiile: 
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Din rezolvarea sistemului de ecuaţii (cu necunoscutele IA, I1, I2) se pot calcula tensiunile la 
bornele diodelor: 111A IRV  ; 222A IRV  . 



 2.19

Observaţie: 
În figura 2.19, sensurile adoptate pentru curenţi şi tensiuni au fost consecinţa convenţiei de 
notare a acestora la diode – vezi figura 2.20a. 
 Polarizare directă: 0I,0V AA   

 Polarizare inversă: 0I,0V AA   
Este evident că sistemul poate fi rezolvat cu ajutorul notaţiilor făcute, obţinându-se valori 
negative pentru curenţii şi tensiunile la bornele diodelor. Problema este că acest mod de 
notare, în situaţia de faţă, contravine oarecum convenţiei sensurilor pozitive asociată 
circuitelor receptoare – vezi figura 2.20b, cu care lucrează marea majoritate a specialiştilor 
în electrotehnică şi electronică. 
 
 
 
 

 
Fig. 2.20 

 
Dacă notaţiile din figura 2.19 nu convin, atunci: 
 Se pot schimba toate sensurile tensiunilor şi curenţilor (mai puţin U), eventual 

renotând IA cu IR şi tensiunile VA cu VR, pentru a sublinia o dată în plus că se 
discută despre curenţi şi tensiuni inverse aplicate diodelor; 

 Pentru a evita notaţii complicate de genul 
10I  şi 

20I  - vezi figura 2.21, curenţii 

10I  şi 
20I se vor înlocui cu valorile lor pozitive (ei fiind negativi numai în raport 

cu sensurile adoptate în figura 2.19 sau 2.20).  
 Desigur, nu trebuie omis faptul că se calculează mărimi specifice (tensiuni şi 

curenţi) polarizării inverse a diodelor, deci dacă s-ar pune problema localizării 
acestor puncte pe caracteristicile statice, ele vor trebui plasate "la locul lor", adică 
pe caracteristica statică în polarizare inversă. 

În conformitate cu cele expuse, se obţine schema din figura 2.21. 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.21 
 
Sistemul de ecuaţii ce caracterizează circuitul din schema din figura 2.21, precum şi 
rezolvarea lui este următoarea: 
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a) b) 
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Înlocuind valorile din enunţ, se obţine: 
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Se poate observa că acest circuit asigură o mai bună distribuţie a tensiunii U (tensiune 
inversă aplicată diodelor) pe cele două diode. 
Rezistenţele R1 şi R2 se numesc  rezistenţe de egalizare a tensiunilor inverse. 
Observaţie: 
Curenţii inverşi ai diodelor au o influenţă redusă asupra curenţilor IR, I1, I2 şi în consecinţă 
asupra tensiunilor 

1RV , 
2RV . Această afirmaţie este echivalentă cu a spune că rezistenţele 

interne ale diodelor în polarizare inversă sunt mult superioare valorilor rezistenţelor R1 şi 

R2 (se poate proba acest lucru, considerând 
0

R
i I

V
r  ), adică rezistenţa echivalentă a 

fiecărui grup paralel kR , kD (k = 1,2) este aproximativ Rk. Cu alte cuvinte, condiţiile de 
funcţionare ale circuitului sunt fixate mai puţin de către diode şi mai mult de cele două 
rezistenţe R1, R2. 
Se poate trage concluzia că fiecare grup R, D paralel este practic echivalent cu o diodă D, 
având însă curentul invers fixat cu precădere de R, deci mult mai mare decât curentul 
invers al diodei D. În acest fel se pot obţine "diode" (echivalente) cu curenţi inverşi 
aproximativi egali, care pot, în bună măsură, să-şi egalizeze tensiunile inverse aplicate. 
Din cele expuse se pot deduce algoritmi de calcul a rezistenţelor de egalizare: 
a) Pornind de la dispersia curenţilor inverşi (în cataloage se indică de obicei, valoarea 
maximă a curentului invers 

MaxRI ), se poate adopta o rezistenţă paralel prin care să 

rezulte, la tensiunea inversă dorită, un curent RII . 

De exemplu, în cazul problemei de faţă, A9I
MaxR   şi se propune V100VR   

(pe fiecare diodă). Se poate observa că un calcul "simplificat" (fără a ţine cont de prezenţa 
diodelor în circuit) nu conduce la erori foarte mari.  
 Dacă se adoptă (acceptă) valoarea curentului prin rezistenţele de egalizare 

A100I10I
MaxR  , atunci se obţine valoarea: 


 M1

A100

V100
RR 21 . 

Efectul de egalizare este cel obţinut în problemă. 
 Dacă se adoptă o valoare mai mare a curentului prin rezistenţele de egalizare (de 

ex. 
MaxRI100I  ) s-ar fi obţinut o egalizare mult mai bună a tensiunilor inverse 
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aplicate, cu preţul măririi curentului invers absorbit de rezistenţa de sarcină a 
circuitului  k2 . Evident că la o proiectare trebuie să se ţină cont şi de acest lucru, 
un curent invers prea mare putând aduce prejudicii sarcinii. 

În concluzie, la adoptarea valorii rezistenţelor de egalizare trebuie acceptat un compromis 
intre următoarele două cerinţe contradictorii: 
 O valoare mică a lor conduce la o mai bună egalizare a tensiunilor inverse, cu 

preţul măririi curentului invers ce parcurge sarcina; 
 O valoare mare a lor conduce la o mai slabă egalizare a tensiunilor, obţinând în 

sarcină un curent invers mai mic. 
b) Dacă se cunosc valorile minime şi maxime ale curenţilor inverşi ai diodelor, se pot 
determina rezistenţele de egalizare impunând condiţia ca tensiunile inverse aplicate 

diodelor să fie 



  U

100

p

n

U
;U

100

p

n

U
V

n,...,1R  unde: 

n = numărul de diode legate în serie; 
p = precizia 
De exemplu, în cazul problemei de faţă, s-ar putea impune condiţia: 

 V105,V95VU%5
2

U
;U%5

2

U
V RR 2,1





   

Deoarece dioda cu curentul invers cel mai mic va prelua tensiunea inversă cea mai mare, se 
poate trage concluzia că: 

1R2R VV  . 

Se adoptă valori pentru 
21 RR V,V  care să fie în interiorul intervalului cerut. 

Fie V103V;V96V
21 RR   

Rezultă - vezi figura 2.21: 
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(acelaşi sistem de ecuaţii, scris într-o formă echivalentă). Necunoscutele sunt IR, I1, I2. 

După rezolvarea sistemului, se determină 
2

2R
2

1

1R
1 I

V
R,

I

V
R  , apoi se adoptă valori 

standardizate pentru acestea şi se reia calculul pentru a verifica faptul că tensiunile 
1RV  şi 

2RV , (recalculate cu valorile standardizate pentru rezistoarele R1 şi R2) se încadrează în 

intervalul impus. 
 

2.5.4. În circuitul din figura 2.22, diodele D1 şi D2 au caracteristica statică exponenţială 

ideală  1m   şi pA8I,pA2I
2010  . Să se calculeze curenţii prin cele două diode, 

dacă V100U   şi  k1R . 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.22 
Rezolvare 
Diodele sunt polarizate direct; deoarece sunt conectate în paralel, rezultă că: 
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Se poate considera că cele două diode în paralel sunt echivalente cu o diodă D, având 

curentul invers: 
21 000 III  . 

Efectuând un calcul iterativ sau considerând V6,0VV DA  , se obţine: 

mA4,99I;V6,0VA   

Rezultă următorul sistem de ecuaţii, cu necunoscutele 
1AI  şi 

2AI : 
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Se observă o distribuire inegală a curenţilor prin cele două diode. Acest fenomen este 
nefavorabil, deoarece diodele se conectează în paralel tocmai pentru a nu fi suprasolicitate 
de curenţi prea mari. Cauza este inegalitatea curenţilor inverşi. 
 
2.5.5. În circuitul din figura 2.23, valoarea tensiunii de alimentare este V100U  , iar 
diodele au următorii parametri:  

mV26
e

kT
 , pA2I

10  , pA8I
20  , 1m  ;  20RR,k1R 21 . 

Să se calculeze P.S.F.-urile celor două diode. 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.23 
 
Rezolvare 
Aplicând circuitului propus teoremele lui Kirchhoff şi scriind expresiile analitice ale 
caracteristicilor statice corespunzătoare celor două diode, se obţine sistemul de 5 ecuaţii cu 
5 necunoscute: I,V,V,I,I

2A1A2A1A : 
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Deoarece ultimele 2 ecuaţii ale sistemului sunt transcendente, rezultă că acesta nu poate fi  
rezolvat analitic, ci numai iterativ: 
 Pasul 1 

Se iniţializează     0V;0V 12A11A  . Se calculează valorile curenţilor prin diode: 
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 Pasul 2 
Cu valorile curenţilor determinate anterior,        12A22A11A21A II;II   se calculează 

valorile tensiunilor pe diodă: 
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 Pasul 3 

Cu valorile tensiunilor determinate anterior,        22A32A21A31A VV;VV   se calculează 

valorile curenţilor prin diode, utilizând schema echivalentă din figura 2.24. 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.24 
 
În urma aplicării teoremelor lui Kirchhoff, se obţine sistemul: 
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Deci: 
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Înlocuind valorile numerice (cu rezistenţele în k ) se obţine: 
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 Pasul 4 
Cu valorile curenţilor determinate anterior,        32A42A31A41A II;II   se calculează 

valorile tensiunilor pe diodă: 
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Deoarece tensiunile pe diode se modifică nesemnificativ faţă de cele calculate la pasul 3, 
calculul se poate considera încheiat şi se reţin ca soluţii ale problemei rezultatele pasului 3 

(în general, condiţia de oprire a calculelor este      kA1kA VV , adică diferenţa a două 

valori calculate succesiv este inferioară preciziei impuse). 
Se observă că prezenţa rezistenţelor R1, R2 are efectul favorabil al apropierii valorii 
curenţilor prin cele două diode. 
Rezistenţele R1 şi R2 se numesc rezistenţe de egalizare a curenţilor prin cele două ramuri 
ale circuitului tensiunilor inverse. 
Observaţie: 
Cele două rezistenţe au şi un efect nefavorabil asupra circuitului, în sensul că prezenţa lor 
micşorează curentul I şi deci căderea de tensiune la bornele rezistenţei (de sarcină) SR . De 

asemenea, ele consumă putere. 
În cazul aplicaţiei de faţă, rezultă:  

2A1AR IIRRIU  , adică V4,98UR  . 

Faţă de situaţia diodelor fără rezistenţe serie (problema 4), când V4,99UR  , se constată 
o scădere a tensiunii aplicate rezistenţei (de sarcină) R cu 1V.   
Evident că efectul de egalizare a curenţilor creşte odată cu creşterea valorilor rezistenţelor 
serie cu diodele, pe seama reducerii tensiunii aplicate pe R. Acest fenomen poate fi dedus 
şi pe cale intuitivă, printr-o analiză calitativă a circuitului: grupul serie R1, D este practic 
echivalent cu o diodă D', având tensiunea de deschidere mai mare – vezi figura 2.25. 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.25 
 

 


















GeV2,0V

sau

SiV6,0V

:unde,IRVV 1
'  

Desigur, cu cât R1 este mai mare, 'V  va fi mai mare, depinzând într-o mai mică măsură de 

căderea de tensiune pe diodă. 
Într-o exprimare echivalentă: rezistenţa echivalentă serie a 2 rezistenţe, una foarte mare în 
comparaţie cu cealaltă, este foarte apropiată de valoarea rezistenţei mari. În cazul de faţă, 
rezistenţa mare este R1 iar cea mică rezistenţa internă a diodei în polarizare directă, Rd. 
Evident, dacă d1 RR  , influenţa acesteia din urmă va fi mică şi în consecinţă condiţiile 

de funcţionare ale circuitului vor fixate, cu precădere, de R1. 
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Din cele expuse se poate trage concluzia că, pentru egalizarea curenţilor pe cele două 
ramuri cu diode, trebuie acceptat un compromis între două cerinţe contradictorii: 
 O valoare mare a rezistenţelor asigură o egalizare mai bună a curenţilor, pe seama 

scăderii tensiunii aplicate sarcinii R. 
 O valoare mică a rezistenţelor asigură o tensiune mai mare pe sarcină, pe seama 

unei egalizări mai slabe a curenţilor prin cele două ramuri.  
De aici se pot deduce algoritmii de proiectare a rezistenţelor de egalizare: 
a) Ca dată de proiectare, se poate indica valoarea minimă a tensiunii pe sarcină. De 
exemplu, în cazul problemei de faţă, se presupune că se cere egalizarea curenţilor cu 
condiţia ca V95UR  . Conform figurii 2.25, rezultă că: 

V5UUVIRVIR RA2A1 2211
   

Se poate adopta o valoare pentru UR (de exemplu V96UR  ), de unde rezultă că: 
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Deoarece V6,0VVV
21

  , într-o primă aproximaţie, se pot calcula rapid cele două 

rezistenţe: 





 75
mA48

V6,3

2

II
VV4

RR
21 AA

D
21 , care este o valoare standardizată. 

În continuare, se pot calcula curenţii şi valorile exacte ale tensiunilor pe diode, la fel cum 
au fost prezentate în rezolvarea problemei. 
b) Ca dată de proiectare, se poate indica abaterea maximă a celor doi curenţi faţă de 

valoarea totală a curentului 
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unde: 
I este valoarea totală a curentului  

n21 AAA I...III  , unde: 

n este numărul de diode legate în paralel 
p este precizia impusă. 
În cazul de faţă, n = 2, fie p = 5% iar I se calculează conform relaţiei: 
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 , iar 
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Se poate observa că dioda cu |I0| mai mic va avea curentul mai mic. Se pot deci adopta 
pentru curenţi valorile: mA50I;mA48I

21 AA  . 

Cu aceste valori adoptate pentru curenţi, se calculează: 
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Se vor adopta apoi rezistenţele R1 şi R2, de preferinţă egale, având valoarea standardizată 
cât mai apropiată de cele două valori găsite. Apoi se vor recalcula curenţii şi tensiunile pe 
diode, cu valorile standardizate ale rezistenţelor. 
 

2.5.6. O diodă cu A10I 12
0

  şi 2m   este montată în circuitul din figura 2.26.  Să se 

determine amplitudinea ce trebuie să o aibă semnalul gv  pentru ca la bornele diodei să se 

obţină o tensiune cu amplitudinea mV2Vd  . 

Se dau: CCV100E  ,  k1R1 ,  k100R 2 , C , kHz1f  , mV25
e

kT
 . 

 
 
 
 
 
 

Fig. 2.26 
Rezolvare  
În regim de joasă frecvenţă şi semnal mic, dioda este modelată prin rezistenţa ei internă: 

 în polarizare directă  0A0A

T
d IIe
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 în polarizare inversă 
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În cazul de faţă, dioda fiind polarizată direct, se obţine: 
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de unde rezultă că: 
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Circuitul echivalent în regim dinamic este prezentat în figura 2.27. 
 
 
 
 
 

Fig. 2.27 
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de unde rezultă că: 
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2.5.7. Dioda din circuitul din figura 2.28a are tensiunea de străpungere V100VBR   şi 

curentul rezidual A10I0  . Să se determine tensiunea şi curentul la bornele ei (P.S.F.-

ul), ştiind că în regimul de multiplicare în avalanşă, expresia caracteristica statică este: 
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V
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I
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 . 

Se dau: CCV200U  ,  k100R . 

 
 
 
 
 
 
 

Fig. 2.28 
Rezolvare 
Caracteristica statică a diodei este prezentată în figura 2.28b. Dioda este polarizată invers, 
deci se vor nota mărimile caracteristice P.S.F.-ului:  

AR VV   şi AR II  .  
Conform acestor notaţii, caracteristica statică se roteşte în cadranul I, ca în figura 2.41. În 
consecinţă, rezultă că P.S.F.-ul este soluţia sistemului de ecuaţii: 
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Fig. 2.29 
Sistemul poate fi rezolvat rapid prin metoda (iterativă a) aproximaţiilor succesive, 
observând că BRR VV  , datorită faptului că dioda lucrează în regiunea de multiplicare în 

avalanşă. În consecinţă, iniţializând V100VV BRR  , se obţine: 
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R

VU
I 1R

1R 


  

Recalculând tensiunea VR se obţine: 
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I
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1VV 3

3
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3

R
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Se poate verifica faptul că, la o nouă recalculare, rezultatele obţinute la pasul 2 se modifică 
nesemnificativ. 

a) b) 
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Rezultă că P.S.F.-ul este punctul    mA003,1;V67,99PI,VP RR   
Observaţii: 
 Dacă tensiunea de alimentare satisface condiţia BRVU  , atunci se poate considera, 

cu o bună aproximaţie, că la bornele diodei se regăseşte tensiunea de străpungere 

BRA VV  , iar curentul se determină imediat din ecuaţia dreptei de sarcină; 
 Pentru o diodă obişnuită, regimul de lucru studiat în această problemă trebuie evitat, 

deoarece străpungerea inversă este ireversibilă şi în consecinţă dioda va fi distrusă; 
 Un caz particular al acestei probleme este polarizarea inversă a diodei Zener 

(stabilizatoare de tensiune), pentru care fenomenul străpungerii inverse este reversibil, 
cu condiţia păstrării curentului între limitele specificate în catalog. Este evident că 
valoarea tensiunii stabilizate este foarte apropiată de VBR, iar variaţia acesteia (datorată 
variaţiei curentului) este mică. Se poate remarca alura cvasiverticală a caracteristicii 
statice în zona de străpungere, sau, într-o exprimare echivalentă, valoarea foarte mică a 
rezistenţei interne (specifică generatoarelor de tensiune); 

 dioda Zener ideală are, în zona de străpungere inversă, rezistenţa internă nulă: 0rZ  . 
În consecinţă, caracteristica statică a diodei Zener ideale este verticală: tensiunea la 
bornele sale este constantă (valoarea sa fiind VBR), independent de valoarea curentului. 
Rezultă că dioda Zener ideală se comportă ca un generator ideal de tensiune; 

În practică, există multe aplicaţii în care se poate neglija rezistenţa internă a diodei Zener 
(adică dioda este ideală din punctul de vedere al tensiunii la bornele sale). Variaţia 
curentului însă este obligatoriu să fie în intervalul  

maxmin ZZ I,I , specificat în catalog. 

Valoarea minimă, 
minZI , asigură funcţionarea diodei în zona de străpungere inversă, iar cea 

maximă, 
maxZI , asigură nedepăşirea valorii maxim admisibile a puterii disipate pe diodă. 
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3. TRANZISTORUL  BIPOLAR 

3.1. NOŢIUNI INTRODUCTIVE 

3.1.1. Definiţie 

Tranzistorul bipolar este un dispozitiv electronic activ cu trei terminale: emitorul (E), baza 
(B) şi colectorul (C). Aceste trei terminale sunt plasate pe trei regiuni semiconductoare de 
conductibilitate diferită (p sau n) ale aceluiaşi cristal semiconductor (în general germaniu – 
Ge sau  siliciu – Si). Denumirea de tranzistor bipolar provine de la următoarea 
caracteristică: conducţia este asigurată de două tipuri de purtători de sarcină de polaritate 
diferită (electroni şi goluri). Tranzistorul bipolar se mai notează prescurtat TB.  
Observaţie: 
Prin comparaţie, tranzistorul cu efect de câmp (TEC) face parte din clasa dispozitivelor 
unipolare (funcţionarea lor se bazează pe un singur tip de purtători de sarcină – fie 
electroni, fie goluri). 
Datorită faptului că există 2 tipuri de regiuni cu conductibilitate diferită (n sau p) care 
trebuie să alterneze, iar TB este format din trei regiuni vor exista tranzistoare cu structură 
npn sau pnp, după cum se poate observa din figura 3.1 şi 3.2. 

3.1.2. Simboluri 

Simbolurile celor două structuri sunt prezentate în figura 3.1 (pnp) şi figura 3.2 (npn). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Se observă că prin alăturarea celor trei regiuni dopate diferit se formează două joncţiuni ce 
pot fi asemănate cu două diode. Săgeata din simbol corespunde joncţiunii pn (emitor – 
bază). Sensul săgeţii (întotdeauna de la zona p spre zona n) arată sensul normal, pozitiv al 
curentului prin joncţiunea bază – emitor polarizată direct. 

3.1.3. Mărimile electrice ce caracterizează un TB 

Mărimile electrice ce caracterizează un TB sunt trei curenţi şi trei tensiuni, convenţia de 
asociere a sensurilor pozitive ale acestora fiind prezentată în figura 3.3. 

Fig. 3.2 Simbolul tranzistorului npnFig. 3.1 Simbolul tranzistorului pnp



 
 

3.2

Fig.3.4 Schema electrică a unui diport

 
 
 
 
 
 
 
 

Fig.3.3 Sensurile pozitive ale tensiunilor şi curenţilor 
Observaţie: 
Sensul convenţional ales pentru curenţi este acelaşi cu sensul curentului la funcţionarea 
normală a tranzistorului. Tensiunea este prezentată ca o diferenţă de potenţial între două 
borne, în ordinea indicilor. 
Asimilând tranzistorul cu un nod de circuit, se poate scrie că: 

BCE iii           (3.1) 

şi de asemenea: 

CBBECE vvv          (3.2) 

Ţinând cont de relaţiile (3.1) şi (3.2) ce există între cele şase mărimi electrice ce 
caracterizează un TB va rezulta că doar patru dintre ele sunt independente (doi curenţi şi 
două tensiuni).  
Pentru a alege cele patru mărimi independente este nevoie de un criteriu acesta fiind oferit 
de tipul conexiunii în care se află TB privit ca un cuadripol. 

3.1.4. Conexiunile tranzistorului. Tipuri de caracteristici 

Un diport (cuadripol) este caracterizat de patru mărimi, două de intrare şi două de ieşire. 
Sensul convenţional al curenţilor şi al tensiunilor este prezentat în figura 3.4. 
Cum diportul (care poate fi văzut ca o “cutie 
neagră”, în care se poate imagina că se află 
orice dispozitiv sau circuit electric, cu o 
schemă oricât de complexă) este caracterizat 
prin patru borne iar tranzistorul are doar trei, 
una din ele trebuie să fie comună atât intrării 
cât şi ieşirii. 
Borna comună defineşte conexiunea TB.    
În figura 3.5 sunt prezentate cele trei tipuri de conexiuni ale tranzistorului, precum şi 
echivalenţa dintre mărimile electrice ce caracterizează diportul şi cele ce caracterizează 
tranzistorul. 
Descrierea funcţionării cuadripolului constă în determinarea curenţilor atunci când se 
cunosc valorile tensiunilor. Curenţii de la intrarea, respectiv de la ieşirea cuadripolului, se 
vor exprima fiecare în funcţie de cele două tensiuni, adică: 

 
 







2122

2111

v,vii

v,vii
        (3.3) 

Mărimile de ieşire (curenţii i1 şi i2) sunt funcţii de două variabile, adică din punct de vedere 
grafic cuadripolul (deci şi tranzistorul) este descris de două familii de caracteristici, sub 
forma unor suprafeţe. În practică se folosesc trei dintre caracteristicile posibile descrise de 
(3.3) (curbe de nivel pe suprafeţele respective), şi anume: 
 Caracteristica de intrare 

  parametruv;vii 2111        (3.4) 
Reprezintă dependenţa curentului de intrare funcţie de tensiunea de intrare, pentru 
diverse valori constante ale tensiunii de ieşire. 



 
 

3.3

 Caracteristica de transfer 
  parametruv;vii 2122        (3.5) 

Reprezintă dependenţa curentului de ieşire funcţie de tensiunea de intrare, pentru 
diverse valori constante ale tensiunii de ieşire. 

 Caracteristica de ieşire 
  parametruisauv;vii 11222       (3.6) 

Reprezintă dependenţa curentului de ieşire funcţie de tensiunea de ieşire, pentru 
diverse valori constante ale curentului (tensiunii) de intrare. 
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Fig 3.5 Conexiunile tranzistorului bipolar 

Corespunzător celor trei conexiuni posibile, ecuaţiile (expresiile) caracteristicilor 
tranzistorului sunt următoarele: 
 Conexiunea B.C. 

 Caracteristica de intrare:  
.ctVBEEE

CB
vii


     (3.7) 

 Caracteristica de transfer:  
.ctVBECC

CB
vii


     (3.8) 

 Caracteristica de ieşire:  
.ctiCBCC

E
vii


     (3.9) 

a)  Conexiunea bază comună (B.C.) 

Tranzistor npn Tranzistor pnp 

b)  Conexiunea emitor comun (E.C.) 

c)  Conexiunea colector comun (C.C.) 
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 Conexiunea E.C. 
 Caracteristica de intrare:  

.ctVBEBB
CE

vii


     (3.10) 

 Caracteristica de transfer:  
.ctVBECC

CE
vii


     (3.11) 

 Caracteristica de ieşire:  
.ctiCECC

B
vii


     (3.12) 

 Conexiunea C.C. 
 Caracteristica de intrare:  

.ctVCBBB
CE

vii


     (3.13) 

 Caracteristica de transfer:  
.ctVCBEE

CE
vii


     (3.14) 

 Caracteristica de ieşire:  
.ctiCEEE

B
vii


     (3.15) 

Observaţie: 
Tranzistorul va fi complet descris prin specificarea a doar două caracteristici, deoarece a 
treia se poate deduce din celelalte. 

3.2. PRINCIPIUL DE FUNCŢIONARE 

3.2.1.  Generalităţi 

Funcţionarea unui tranzistor (într-un circuit oarecare) poate fi înţeleasă doar dacă este 
foarte clară comportarea acestuia: 
 în regim static (la bornele tranzistorului se aplică tensiuni continue); 
 în regim dinamic (la intrarea tranzistorului văzut ca un diport apare un semnal de 

comandă (sinusoidal sau impuls), sub forma unui curent sau a unei tensiuni, semnal 
ce se suprapune peste o tensiune continuă preexistentă). 

Pentru a înţelege principiul de funcţionare se vor face câteva afirmaţii ce vor fi 
demonstrate pe parcursul acestui capitol. 
 Curentul de emitor şi cel de colector sunt aproximativ egali: 
 CE II   - în regim static       (3.16) 

 CE ii   - în regim dinamic       (3.17) 

unde eEE iIi   şi cCC iIi        (3.18) 

 În regim static, curentul de bază este mult mai mic decât curentul de colector: 
 BFC II  , cu 1F         (3.19) 

unde F  este amplificarea în curent la semnale mari, fiind o mărime ce depinde 
de tranzistor. 

 Tranzistoarele de mică putere sunt caracterizate de valori mari ale lui F  (de 
ordinul sutelor), iar cele de putere medie sau mare prezintă valori mai mici (de 
ordinul zecilor) ale acestui parametru. 

 Trebuie subliniată dispersia mare a parametrului F , chiar pentru tranzistoare 
făcând parte din aceeaşi familie. 

 În regim dinamic, variaţia curentului de bază este mult mai mică decât variaţia 
curentului de colector: 
 b21e ihi  , cu 1h 21          (3.20) 

 h21  
efhsau  este amplificarea în curent la semnale mici cu ieşirea în 

scurtcircuit. 
 21F h          (3.21) 
Această relaţie înţeleasă profund poate explica funcţionarea unui tranzistor. 

 Un tranzistor amplifică în putere. 
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Toate aceste afirmaţii vor fi pe larg explicate. Prezenţa lor aici, la începutul capitolului, nu 
are rolul de a face inutilă parcurgerea lui, ci oferă permanent posibilitatea de a şti care este 
scopul tuturor abordărilor ulterioare. 
În funcţionarea normală a unui tranzistor joncţiunea emitor-bază este polarizată direct, iar 
cea colector-bază polarizată invers. Specificitatea tranzistorului este cuplarea electrică a 
acestor două joncţiuni pn. 
Constructiv, trebuie îndeplinite două condiţii : 
 Joncţiunea emitor-bază trebuie să fie puternic asimetrică: p+n în cazul 

tranzistoarelor pnp şi  n+p în cazul tranzistoarelor npn (adică zona puternic dopată 
este emitorul). 

 Baza trebuie să fie subţire (îngustă) în comparaţie cu lungimea de difuzie Lp a 
purtătorilor majoritari din emitor ce ajung în bază, astfel încât cea mai mare parte 
dintre ei să fie captaţi de colector. 

Se vor explica fenomenele specifice tranzistorului pe modelul pnp. 

3.2.2.  Funcţionarea tranzistorului pnp  

Datorită structurii asimetrice a celor două joncţiuni pn ale tranzistorului, conform (2.6), 
difuzia purtătorilor de sarcină va avea loc preponderent în regiunea cea mai slab dopată 
(adică în bază), după cum se poate vedea şi în figura 3.6a. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
Corespunzător polarizării celor două joncţiuni, există patru regimuri de funcţionare a 
tranzistorului bipolar. 

3.2.2.1. Regimul activ normal (RAN)  

Un TB se află în a cest regim de funcţionare dacă joncţiunea EB este polarizată direct, iar 
joncţiunea CB este polarizată invers. În cazul TB de tip pnp rezultă: 

0v;0v CBEB          (3.22) 

Datorită polarizării directe a joncţiunii EB, lungimea de difuzie corespunzătoare acesteia se 
va micşora, conform (2.10). De asemenea, datorită polarizării inverse a joncţiunii CB, 
lungimea de difuzie corespunzătoare acesteia se va mări (paragraful 2.3.2.), rezultând 
astfel suprapunerea lor pe o anumită zonă (figura 3.6b). Aceasta este semnificaţia noţiunii 
de bază subţire, menţionată în paragraful anterior. 
În acest mod, purtătorii majoritari de sarcină electrică injectaţi în bază din emitor datorită 
polarizării directe a joncţiunii EB (goluri în cazul TB de tip pnp) ajung sub influenţa 
câmpului electric CBE  ce se produce în joncţiunea CB de către tensiunea vCB, ce o 

polarizează invers (figura 3.6b). Acest câmp electric acţionează asupra purtătorilor de 
sarcină cu forţe electrostatice CBEqF  , unde eq   în cazul golurilor, respectiv eq   în 

Fig. 3.6 Fenomene fizice în tranzistorul pnp 
a) Nepolarizat 
b) Polarizat în RAN 

a) b)
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cazul electronilor. Aceste forţe sunt orientate astfel încât să imprime purtătorilor de sarcină 
o deplasare spre colector. 
Traversarea bazei (de fapt a joncţiunii CB, polarizată invers) de către purtătorii de sarcină 
electrică dintr-un TB funcţionând în RAN se numeşte efect de tranzistor. 
De asemenea, manifestarea acestui efect a sugerat şi denumirea dispozitivului: transistor = 
transfer resistor (în limba engleză) = transfer de rezistenţă, adică un transfer al curentului 
din circuitul de intrare, caracterizat de rezistenţă mică (specifică joncţiunii EB polarizată 
direct), în circuitul de ieşire, caracterizat de rezistenţă mare (specifică joncţiunii CB 
polarizată invers). Cantitativ, acest transfer este controlat de către valoarea tensiunii vEB. 
După cum se poate constata cu uşurinţă, manifestarea acestui efect este o consecinţă a 
construcţiei tranzistorului, în special a faptului că baza este “subţire”. 
Datorită faptului că regiunea emitorului este mai puternic dopată (p+) faţă de cea a bazei, în 
curentul iE predomină purtătorii majoritari injectaţi (prin difuzie) din emitor în bază 
(golurile în cazul TB de tip pnp). Purtătorii minoritari din bază (în cazul TB de tip pnp, atât 
golurile existente înaintea polarizării cât şi golurile ce au difuzat din emitor) se vor deplasa 
spre colector, generându-se astfel un curent iC (curent de colector), care este aproximativ 
egal cu cel de emitor: EC ii          (3.23) 

Observaţii: 
1) Joncţiunea EB (polarizată direct) poate fi asemănată cu o diodă polarizată direct. În 

schimb joncţiunea CB nu poate fi comparată cu o diodă polarizată invers, deoarece 
într-o astfel de situaţie prin diodă ar circula un curent (invers) de valoare foarte 
mică, în nici un caz  EC ii  . Din această cauză reprezentările din figurile 3.1 şi 3.2 

(unde apăreau două diode legate în serie) oferă doar o explicaţie a modului de 
simbolizare a unui TB. 

2) De asemenea, din figurile 3.1 şi 3.2 rezultă 
metoda statică de verificare a unui TB: se 
controlează cele două joncţiuni, folosind metoda 
descrisă în capitolul anterior. 

3) Important Un TB nu este echivalent cu două 
diode legate ca în figurile 3.1 sau 3.2 

4) La definirea TB s-a amintit faptul că două tipuri 
de purtători  asigură conducţia (goluri şi 
electroni). Explicaţia de mai sus accentuează 
doar faptul că în cazul tranzistorului de tip pnp 
curentul este în majoritate format din goluri. 
Din comparaţia joncţiunii emitor bază  cu o 
diodă polarizată direct rezultă că: 

.ctvEB     (3.24) 
cu valori tipice de ordinul 0,6 – 0,7V pentru Si 
şi 0,2 – 0,3V pentru Ge. 

Din (3.23) şi (3.24) se obţin caracteristicile ideale ale unui TB pnp prezentate în figura 3.7.  

3.2.2.2. Regimul activ invers (RAI)  

Un T.B se află în a cest regim de funcţionare dacă joncţiunea CB este polarizată direct, iar 
joncţiunea EB este polarizată invers. În cazul TB de tip pnp rezultă: 

0v;0v CBEB          (3.25) 

În această situaţie, din punct de vedere calitativ, fenomenele vor fi asemănătoare cu cele 
descrise la funcţionarea TB în RAN, joncţiunile CB şi EB schimbându-şi rolurile între ele. 
Rezultă că prin TB va circula un curent în sens opus faţă de funcţionarea în RAN, datorat 
purtătorilor de sarcină injectaţi în bază prin difuzie din colector şi transportaţi în emitor 
datorită câmpului electric ce polarizează invers joncţiunea EB. 

a)  

Fig. 3.7 
Caracteristici ideale ale  

tranzistorului pnp 
a) Caracteristica ideală de intrare 
b) Caracteristica ideală de ieşire 

b) 
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Din punct de vedere cantitativ însă, fenomenele diferă sensibil. 
 Astfel, datorită modului de dopare specific celor două joncţiuni (regiunea 

colectorului are dopare medie), curentul ar fi mult mai mic faţă de cel obţinut la 
funcţionarea în RAN, în aceleaşi condiţii de polarizare. 

 În al doilea rând, datorită modului de dopare, joncţiunea EB nu suportă tensiuni 
inverse mari (majoritatea TB au tensiunea de străpungere a joncţiunii EB de ordinul 
5 – 6V), astfel că acest regim de lucru este posibil numai în cazul funcţionării cu 
tensiuni de alimentare de valori mici. 

În consecinţă, regimul activ invers nu este utilizat în aplicaţii practice. 
Observaţie: 

Tranzistorul este un dispozitiv ce a fost gândit şi construit în scopul de a asigura o 
conducţie controlată şi unidirecţională. Din acest motiv, nu funcţionarea în regimul 
activ invers a constituit preocuparea proiectanţilor. Posibilitatea existenţei acestui regim 
de lucru este o consecinţă a structurii constructive a TB şi are o semnificaţie pur 
teoretică. El a fost prezentat în încercarea de a da expunerii un caracter cât mai unitar şi, 
în definitiv, pentru că (la fel ca şi muntele Everest) există! 

3.2.2.3. Regimul de saturaţie 

Un TB funcţionează în regim de saturaţie dacă ambele joncţiuni sunt polarizate direct. În 
cazul TB de tip pnp rezultă: 

0v;0v CBEB          (3.26) 

Ca urmare a polarizării directe a ambelor joncţiuni, va fi favorizată difuzia. În acest mod, 
în bază va avea loc o injecţie masivă de purtători majoritari de sarcină (goluri în cazul de 
faţă), atât din din emitor cât şi din colector. 
Aceşti purtători de sarcină intră sub influenţa câmpului electric. 

BCEBEC EEE          (3.27) 

ce rezultă între colector şi emitor ca urmare a polarizării joncţiunilor.  
Deoarece, după cum se poate observa din figura 3.6b, căderea de tensiune între emitor şi 
colector este 0EEE BCEBEC  0EEE BCEBEC   

BCEBEC vvv          (3.28) 

şi ţinând cont de (3.26), câmpurile electrice EBE  şi BCE  vor avea sensuri opuse, astfel că 

în principiu câmpul ECE  poate avea orice orientare, imprimând purtătorilor de sarcină din 

bază deplasări corespunzătoare. 
Rezultă că printr-un TB ce funcţionează în acest regim de lucru curentul  EC ii   poate 

avea oricare din cele două sensuri posibile. 
Totuşi, se impun următoarele precizări: 
 Tensiunea ECv , conform (3.28), are o valoare mică, astfel că valoarea curentului prin 

tranzistor va fi stabilită de rezistenţa de sarcină conectată în colector (şi/sau în 
emitor). Nu toţi purtătorii de sarcină din bază vor participa la acest curent (a nu se 
uita faptul că faţă de RAN există mai mulţi purtători în bază, iar valoarea curentului 
nu creşte semnificativ), astfel că vor exista purtători de sarcină ce staţionează în bază 
(aşa numiţii purtători în exces sau sarcina stocată). Aceştia creează probleme la 
blocarea TB, deoarece trebuie evacuaţi din bază, fenomen ce nu se desfăşoară 
instantaneu. Rezultă o creştere a timpului de blocare, ceea ce este inacceptabil în cele 
mai multe aplicaţii. 

 Cea mai simplă metodă de a micşora timpul de evacuare a sarcinii stocate în bază 
este de a micşora numărul de purtători ce stagnează în bază. Acest lucru este 
obtenabil prin polarizarea joncţiunii CB la limita intrării în conducţie, de obicei cu 
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0vBC   sau chiar uşor pozitivă, ceea ce limitează substanţial difuzia purtătorilor de 

sarcină din colector în bază. 
 În aceste condiţii, este evident că purtătorii de sarcină se vor deplasa spre colector (ca 

şi la funcţionarea în RAN). Sensul curentului va fi acelaşi, deoarece purtătorii de 
sarcină sunt golurile, adică sarcini pozitive. 

Observaţie: 
Şi în cazul funcţionării TB în RAN câmpul electric ce deplasează purtătorii de sarcină 
este dat de relaţia (3.27). Deosebirea constă în faptul că datorită polarizării inverse a 
joncţiunii CB, mărimea câmpului BCE  este mult mai mare decât mărimea câmpului 

EBE , astfel că ponderea acestuia din urmă în câmpul total, ECE  devine neglijabilă. 

Acesta este motivul pentru care în paragraful 3.2.2.1. s-a făcut afirmaţia că purtătorii de 
sarcină se deplasează spre colector datorită câmpului BCE . 

3.2.2.4. Regimul de blocare (tăiere) 

Un TB “funcţionează” în regim de blocare (este blocat sau tăiat) dacă ambele joncţiuni 
sunt polarizate invers. În cazul TB de tip pnp rezultă: 

0v;0v CBEB          (3.29) 

Ca urmare a polarizării inverse a ambelor joncţiuni, nu va avea loc difuzia de purtători de 
sarcină în bază. Fenomenele sunt asemănătoare cu cele specifice unei joncţiuni pn în regim 
de polarizare inversă, astfel că prin structură va circula un curent neglijabil, cu (cel puţin 3) 
ordine de mărime mai mic decât în regimurile de conducţie (RAN sau saturaţie). 

3.3. RELAŢII ÎNTRE CURENŢII PRIN TRANZISTOR 

3.3.1.Generalităţi 

Relaţiile între curenţi se vor determina considerând tranzistorul polarizat în RAN, adică 
joncţiunea EB polarizată direct, iar joncţiunea CB polarizată invers. 
Se consideră că în circuit există două surse independente de tensiune continuă ce 
polarizează corespunzător cele două joncţiuni ale TB. 
În paragraful 3.2. s-a prezentat pe scurt fenomenul fizic al trecerii curentului prin două 
regiuni cu rezistenţă diferită, ajungându-se la concluzia că valoarea curentului este practic 
constantă EC ii  . 

În acest paragraf se va analiza mai amănunţit acest fenomen, arătându-se totodată care este 
legătura între curentul ce circulă prin baza tranzistorului (iB) şi ceilalţi doi curenţi (iC, iE). 
De asemenea se va pune în evidenţă componenţa curenţilor ce curg prin tranzistor (curenţii 
de electroni şi de goluri). Pentru această analiză este suficient ca din cele trei conexiuni ale 
unui TB să se studieze doar două   (E.C. şi B.C.). 
Observaţie:  

De ce nu se vor studia toate cele trei conexiuni  
În studiul tranzistorului şi apoi al amplificatoarelor se acordă o mare importanţă 
modului în care curentul de la ieşire este “controlat” de curentul de la intrare. Sau, altfel 
spus cum se poate comanda curentul de la ieşire de către curentul de la intrare prin 
intermediul tranzistorului. 
Din figura 3.5 se observă că în conexiunea C.C. curentul de ieşire este iE  iar cel de 
intrare este iB. Ţinând cont de faptul că iC  iE, legătura dintre curenţii de intrare şi de 
ieşire pentru această conexiune a fost rezolvată în studiul conexiunii E.C.  
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Fig. 3.8  T.B (pnp) în conexiune B.C.

3.3.2. Componentele curenţilor prin tranzistor în conexiunea B.C., în RAN  

Scopul acestui studiu este de a pune în evidenţă legătura dintre curentul de intrare IE şi cel 
de ieşire IC. Schema unui TB de tip pnp în conexiunea B.C. polarizat normal este 
prezentată în figura 3.8. 
Condiţiile în care TB este polarizat în RAN sunt: 

e

Tk
V;0V EBEB     (3.30) 

e

Tk
V;0V CBCB    (3.31) 

Se reaminteşte valoarea tensiunii termice la temperatura ambiantă: 

 K300TmV26
e

Tk
VT   

Explicaţiile fizice se pot urmări în figura 3.9, în care: 
 IE,p – Curentul de goluri propriu joncţiunii EB; 
 IE,n – Curentul de electroni propriu joncţiunii EB; 
 Ir – Curentul de recombinare, datorat golurilor (care difuzează din emitor în 

bază) ce se recombină cu electronii (care difuzează din bază în emitor); 
 IC,p – Curentul de goluri injectat de emitor şi colectat de colector; 
 

0CBI – Curentul propriu joncţiunii CB polarizată invers, format atât din 

electronii minoritari injectaţi din colector în bază cât şi din golurile minoritare 
injectate din bază în colector, adică: 

0ICCB
E0

II


         (3.32) 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 3.9  Natura curenţilor printr-un tranzistor pnp în conexiune B.C. 
 

0CBI  se mai numeşte şi curent rezidual, fiind practic curentul invers (de saturaţie) al 

joncţiunii CB. 
Se măsoară în conexiunea B.C., fiind practic curentul de colector la funcţionarea cu 
emitorul în gol. 
În figura 3.10 se prezintă o modalitate de punere în evidenţă a curentului 

0CBI  şi o schemă 

cu ajutorul căreia i se poate măsura valoarea. Se poate observa că s-a renunţat la convenţia 
de semne specifică joncţiunii pn (

0CBI  este curentul invers al joncţiunii CB), atribuindu-i-

se sensul său real. Rezultă că 
0CBI  va avea o valoare pozitivă, valorile sale uzuale având 

ordinul de mărime 10-9 ... 10-6 A (mai mici pentru TB cu siliciu). 
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a) b)

 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 3.10 Curentul 
0CBI  

a) Circuitul curentului 
0CBI  b) Schemă de măsurare 

Din figura 3.9  rezultă curenţii ce curg prin bornele tranzistorului: 
 Curentul de emitor: 

n,Ep,EE III          (3.33) 

 Curentul de colector: 

0CBp,CC III          (3.34) 

unde rp,Ep,C III          (3.35) 

 Curentul de bază: 

0CBrn,EB IIII          (3.36) 

Se poate observa cu uşurinţă că BCE III  , ceea ce demonstrează că presupunerea făcută 

în relaţia (3.1) este corectă, deci TB poate fi considerat ca un nod în circuit.                                             
Observaţie: 

Pentru (3.33) – (3.36) s-a respectat sensul convenţional (sensul de circulaţie a sarcinilor 
pozitive, adică a golurilor) al curentului. Cu alte cuvinte, fluxurile de electroni şi de 
goluri, deşi au sensuri de deplasare diferite, generează curenţi în acelaşi sens. 

În continuare se vor defini parametrii ce caracterizează funcţionarea tranzistorului, precum 
şi condiţiile ce trebuie să le îndeplinească aceştia pentru a demonstra (3.23) adică EC II  . 

a) Eficienţa emitorului  E  

n,Ep,E

p,E

E

p,E
E II

I

I

I


        (3.37) 

Relaţia (3.37) spune că prima condiţie este ca IE (curentul de emitor) să fie în majoritate un 
curent de goluri, lucru realizabil dacă se îndeplineşte condiţia constructivă prezentată în 
paragraful 3.2.2. (dopare asimetrică a bazei respectiv emitorului). 
În concluzie, în cazul ideal 

1E           (3.38) 

b) Factorul de transport  t  

 
rp,C

p,C

p,E

p,C
t II

I

I

I


         (3.39) 

Relaţia (3.39) spune că a doua condiţie este ca majoritatea purtătorilor de sarcină (goluri în 
cazul de faţă) injectaţi de emitor să ajungă în colector. Acest lucru este realizabil în 
condiţiile dopării asimetrice a joncţiunii EB şi a îngustimii bazei comparativ cu lungimea 
de difuzie a purtătorilor majoritari injectaţi din emitor.  
În cazul ideal 

1t            (3.40) 

c) Factorul de amplificare în curent, în sens direct în conexiunea B.C.  F   
Din (3.33), (3.35), (3.37), (3.39) se poate scrie că: 
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F
E

p,C

rp,C

p,C

n,Ep,E

p,E
tE :

I

I

II

I

II

I






      (3.41) 

În aceste condiţii, relaţia (3.34) devine: 

0CBEFC III          (3.42) 

unde tEF   se numeşte factor de amplificare în curent în sens direct (Forward, în 

limba engleză) în conexiunea B.C. (se mai numeşte şi câştig în curent la semnal mare). 
Condiţia ca 

0CBI  să fie neglijabil, rezultă imediat din (3.33), (3.34) şi (3.35), presupunând 

îndeplinite (3.38) şi (3.40) 
În concluzie, se poate spune că EC II   şi ECB I;II   dacă sunt îndeplinite cele două 

cerinţe constructive ale unui TB: 
 Joncţiunea EB este puternic asimetrică; 
 Grosimea efectivă a bazei este mult mai mică decât lungimea de difuzie a 

purtătorilor majoritari din emitor. 

3.3.3. Componentele curenţilor prin tranzistor în conexiunea E.C.  

În această situaţie, curentul de intrare este IB iar cel de ieşire IC. 
Schema electrică, cu două surse de tensiune, a unui tranzistor pnp în conexiunea E.C. 
pentru ca acesta să fie polarizat în RAN este prezentată în figura 3.11. 

Din (3.2), (3.30), (3.31) se obţin condiţiile de 
polarizare normală a tranzistorului.  

 
e

Tk
V;0V EBEB     (3.43) 

 EBCECECE VV;
e

Tk
V;0EV   (3.44) 

Observaţie:  
Joncţiunea CB este polarizată invers deoarece  

                     0VVV CEEBCB   

În acest caz curenţii prin joncţiuni sunt cei din figura 3.9. 
Cum BCE III   şi 

0CBEFC III   se obţine: 
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unde F  este factorul de amplificare în sens direct curent în conexiunea E.C., şi 
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      (3.46) 

unde 
0CEI  se mai numeşte şi curentul rezidual (de saturaţie) de colector, în conexiunea 

E.C. măsurat cu baza în gol. 
Se obţine: 

0CEBFC III          (3.47) 

Observaţii: 
 1F  ; Exemple: 

4998,0 FF   

9999,0 FF   

 FF 1  

Fig. 3.11 TB (pnp) în conexiune E.C. 
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b)a) 

Rezultă că se obţine un curent de colector (implicit şi cel de emitor) mult mai mare 
decât cel de bază. 
Important: Relaţia BEC III   este valabilă în oricare din conexiunile în care 

lucrează tranzistorul. 
 În conexiunea E.C. (ca şi în C.C.) curentul de ieşire este mult mai mare decât 

curentul de intrare. Acest lucru oferă o perspectivă generoasă în ideea de a controla 
un curent de valoare mare, prin intermediul unui curent de valoare mică. 

 
00 CBCE II   deoarece  

00 CBFCE I1I  . Acest curent rezidual devine important 

pentru tranzistoarele cu Si la temperaturi mai ridicate, iar pentru cele cu Ge chiar la 
temperatura camerei. 

Cu ajutorul relaţiei (3.46) se poate construi o schemă electrică de măsurare a valorii 
curentului 

0CEI (figura 3.12). 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 3.12  Curentul 
0CEI  

a) Circuitul curentului 
0CEI  b) Schemă de măsurare 

Analizând cu atenţie figura 3.12, se poate explica faptul că 
0CEI  are o valoare mai mare 

decât 
0CBI : deoarece joncţiunea EB este polarizată direct, în componenţa lui 

0CEI  intră şi 

curentul de goluri ce difuzează din emitor în bază, fiind apoi preluate de colector. 
 
Concluzii: 
 Prin dependenţa foarte puternică a lui F  de F , se pune în evidenţă de fapt 

dependenţa lui F  faţă de parametrii constructivi (lărgimea bazei) şi de material 
(gradul de dopare cu impurităţi, lungimea de difuzie...). 

 Tranzistorul bipolar oferă un câştig mare în curent, dar din motivele de mai sus plus 
altele (mediu, temperatură) nu se poate cunoaşte valoarea exactă a acestuia. De 
aceea circuitele electronice ce utilizează tranzistoare în vederea amplificării unui 
semnal trebuie să se folosească de această calitate  1F   dar să se protejeze în 
faţa dispersiei acesteia. Un circuit electronic nu se va proiecta niciodată pentru un 
tranzistor (implicit pentru o valoare fixă şi constantă a lui F ) ci pentru un anumit 

tip de tranzistor care este caracterizat de o anumită plajă de valori ale lui F . 
 
Observaţii: 
1) Ţinând cont de rezultatele obţinute în paragraful 3.2.1, adică de faptul că legătura dintre 

IE şi IC este aceeaşi indiferent de tipul tranzistorului (npn sau pnp), funcţionarea şi 
relaţiile între curenţi în cazul unui TB de tip npn sunt asemănătoare cu cele prezentate 
pentru TB de tip pnp. În cazul principiului de funcţionare, purtătorii majoritari devin 
electronii în locul golurilor (iar cei minoritari invers), iar ecuaţiile curenţilor sunt 
aceleaşi, cu observaţia că trebuie schimbate sensurile lor. În acest context, autorii 
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consideră că cea mai sigură metodă pentru înţelegerea corectă a funcţionării TB este 
reluarea  (de către cititor) a paragrafelor 3.2 şi 3.3 pentru varianta npn.  

2) Funcţionarea TB în conexiunea E.C. sugerează posibilitatea trecerii în regiunea de 
saturaţie. Astfel, la funcţionarea în RAN, mărindu-se valoarea curentului IB, curentul IC 
va creşte, conform relaţiei (3.47), iar valoarea absolută a tensiunii între colector şi 
emitor: 

  CCCCCE IRVV          (3.48) 

 se va micşora. Conform (3.2), acest fapt atrage după sine micşorarea tensiunii CBV : 

  BECECB VVV          (3.49) 

 în care tensiunea VBE este practic constantă, joncţiunea EB fiind polarizată direct. 
Altfel spus, creşterea curentului IC înseamnă apropierea TB de funcţionarea în saturaţie. 
Rezultă că valoarea tensiunii VCE se poate folosi pentru a defini limita între RAN şi 
regimul de saturaţie: 
 Dacă BECE VV   atunci TB funcţionează în RAN; 

 Dacă BECE VV   atunci TB funcţionează în regimul de saturaţie. 

Corespunzător relaţiilor (3.47) şi (3.48) va exista o valoare a curentului IB, ce va fi 
notată 

satBI  ce va produce curentul 
satCI , astfel încât: 

satCCCCsatCEBE IRVVV        (3.50) 

Creşterea curentului IB peste valoarea 
satBI  nu va avea corespondent în variaţia 

corespunzătoare relaţiei (3.47) a curentului IC, acesta fiind limitat la valoarea 
(teoretică), 

C

CC
C R

V
:I

max
         (3.51)  

ce rezultă din (3.48) presupunând 0VCE  . 

Cu alte cuvinte, la funcţionarea în saturaţie, neglijând valoarea curentului 
0CEI , relaţia 

(3.47) se transformă în inegalitate: 

BFC II           (3.52) 

Observând valoarea redusă a tensiunii CEV  la funcţionarea în regim de saturaţie, se 

poate spune că un TB saturat este echivalentul (aproximarea) electronic(ă) unui 
comutator închis. Din acest motiv, funcţionarea TB în acest regim de lucru stă la baza 
schemelor de comutaţie electronică. 

3) Din cele spuse se pot observa cele două mari categorii de aplicaţii ale TB: 
 Aplicaţii liniare, în care TB funcţionează în RAN (amplificatoare, oscilatoare 

armonice, etc.) 
 Aplicaţii de comutaţie, în care TB funcţionează prin treceri rapide din regimul de 

saturaţie (comutator închis) în regimul de blocare (comutator deschis). Aplicaţiile 
clasice ale acestui regim de lucru sunt sursele de alimentare în comutaţie (chopper 
sau Sample Mode Power Supply - SMPS). 

3.4 CARACTERISTICILE STATICE ALE TRANZISTOARELOR BIPOLARE 

Caracteristicile statice ale unui TB sunt reprezentările grafice ale dependenţelor dintre 
mărimile ce caracterizează funcţionarea sa. Acestea se reprezintă sub forma unor curbe ce 
descriu dependenţele între două mărimi, o a treia fiind constantă (parametru). 
Convenţiile de notare ale mărimilor sunt prezentate în figura 3.3. Se poate observa că, 
indiferent de tipul TB (pnp sau npn), tensiunile se consideră în acelaşi sens (vCE, vCE, vCB), 
spre deosebire de curenţi, care sunt în conformitate cu sensurile săgeţilor din simboluri. De 



 
 

3.14

exemplu, la funcţionarea în RAN, tensiunile vor fi pozitive pentru TB de tip npn şi 
negative pentru TB de tip pnp. 
Există trei tipuri de caracteristici statice ale TB: 
 Caracteristica statică de ieşire, ce reprezintă dependenţa dintre două mărimi de 

ieşire, ca parametru fiind o mărime de intrare (este cea mai utilizată caracteristică); 
 Caracteristica statică de intrare, ce reprezintă dependenţa dintre două mărimi de 

intrare, ca parametru fiind o mărime de ieşire; 
 Caracteristica statică de transfer, ce reprezintă dependenţa dintre o mărime de ieşire 

şi una de intrare, ca parametru fiind o mărime din oricare din cele două circuite. 
Mărimile specifice celor trei tipuri de caracteristici sunt diferite la cele trei conexiuni 
(B.C., E.C., C.C.) ale TB, astfel că vor exista caracteristici statice specifice fiecăreia. 

3.4.1. Caracteristici statice în conexiunea B.C. 

Mărimile de ieşire si cele de intrare ale unui TB de tip pnp în conexiune B.C. pot fi 
urmărite în reprezentarea din figura 3.5a. 

3.4.1.1. Caracteristica statică de ieşire 

În cazul conexiunii B.C., caracteristica de ieşire reprezintă dependenţa: 
 

constiCBCC
E

vii


         (3.53) 

Pentru un TB de tip pnp ce lucrează în RAN, dependenţa (3.53) este descrisă de relaţia 
(3.42). Conform acesteia, curentul iC este independent de valoarea tensiunii vCB, astfel 
încât, teoretic, caracteristica de ieşire ar trebui să fie o familie de linii paralele cu axa 
tensiunilor, la nivele fixate de valoarea parametrului iE  EC ii  . În realitate, datorită 

simplificărilor introduse de modelul matematic, pot apă abateri de la forma ideală, cu 
precădere sub forma alurii uşor crescătoare a dreptelor, în special la valori mai mari ale 
curentului iE.  
Caracteristicile sunt prezentate în figura 3.13a.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Pe caracteristica statică se pot observa trei din cele patru regimuri de lucru posibile ale TB 
şi anume: 
 Regiunea activă normală (RAN), corespunzătoare polarizării directe a joncţiunii EB 

şi polarizării inverse a joncţiunii CB. 

Fig. 3.13 Caracteristici de ieşire ale TB de tip pnp în conexiunea BC 
a) Caracteristica de ieşire, cu specificarea regimurilor de funcţionare 
b) Detaliu al regiunii de saturaţie  

b) a) 
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 Regiunea de blocare (tăiere), corespunzătoare polarizării inverse a ambelor 
joncţiuni. Deoarece în acest caz curentul iE este negativ (curentul de saturaţie al 
joncţiunii EB), curentul iC poate deveni mai mic decât 

0CBI . 

 Regiunea de saturaţie, corespunzătoare polarizării directe a ambelor joncţiuni. În 

această situaţie, rezistenţa internă (dinamică) a joncţiunii CB, 
C

CB
d di

dv
:r   se va 

micşora, fapt ce explică panta mare a caracteristicilor. 
În figura 3.13b se prezintă un detaliu al caracteristicilor corespunzătoare regimului de 
saturaţie, în care se poate observa că polarizarea directă a joncţiunii CB atrage după sine 
modificarea (mică) a tensiunilor vCB care anulează curentul iC (caracteristicile nu se 
suprapun perfect, după cum sugerează figura 3.13a). 
Altfel spus, apare o mică variaţie a tensiunii de deschidere a joncţiunii CB. 
O explicaţie ar putea fi dependenţa lungimii de difuzie a unei joncţiuni polarizate invers de 
tensiunea aplicată. În cazul de faţă, această influenţă se traduce în variaţia lungimii efective 
a bazei funcţie de tensiunea vCB ce polarizează invers joncţiunea CB în timpul funcţionării 
în RAN (efect Early). 
Cum potenţialul intern al joncţiunii depinde de lungimile de difuzie (2.6), rezultă alura din 
figura 3.13b a caracteristicilor statice. 

3.4.1.2. Caracteristica statică de transfer 

În cazul conexiunii B.C., caracteristica de transfer reprezintă dependenţa: 
 

constVECC
CB
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         (3.54) 

Relevanţa acestei caracteristici se reduce exclusiv la funcţionarea TB în RAN, deoarece 
numai în această situaţie există o dependenţă funcţională între curenţii iC şi iE, dată de 
relaţia (3.42). Conform acesteia, (în cazul ideal 1F  ) iC depinde liniar de iE, 
independent de valoarea tensiunii vCB, rezultând astfel o singură caracteristică de transfer 
sub forma unei drepte paralelă cu prima bisectoare, ca în figura 3.14a.    
Caracteristica de transfer reală poate fi dedusă din caracteristica de ieşire prin construcţia 
grafică prezentată în figura 3.14b. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
În principiu, este vorba despre fixarea nivelelor dorite ale tensiunii vCB (

1CBV  şi 
2CBV  în 

exemplificare) şi plasarea pe axa curenţilor iE a valorilor corespunzătoare ale acestora 

Fig. 3.14 Caracteristici de transfer ale TB de tip pnp în conexiunea B.C. 
a) caracteristica ideală de transfer 
b) deducerea caracteristicii reale din caracteristica de ieşire corespunzătoare funcţionării în RAN 

a) b) 
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(valorile parametrilor iE ale caracteristicilor de ieşire). Datorită faptului că în cazul unui TB 
real caracteristicile de ieşire nu sunt riguros paralele şi nici orizontale, vor rezulta 
caracteristici de transfer sub forma unor curbe (în locul dreptelor ideale) şi, respectiv, 
distincte pentru valorile tensiunii vCB. 
În concluzie, un TB real va prezenta o caracteristică statică de transfer sub forma unui 
fascicol de curbe (“aproape” drepte), a cărui origine este punctul de ordonată 

0CBI , pe axa 

curenţilor iC. Curbele sunt foarte apropiate între ele, după cum sugerează şi figura 3.14b. 

Evident,   F
E

C

i

i
tan  . 

3.4.1.3. Caracteristica statică de intrare 

În cazul conexiunii B.C., caracteristica de intrare reprezintă dependenţa: 
 

constVBEEE
CB
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         (3.55) 

Rezultă că practic este vorba despre caracteristica diodei EB, cu influenţa asupra acesteia a 
tensiunii vCB. 
Ţinând cont de faptul că în relaţia (3.42) termenul 

0CBI  reprezintă curentul joncţiunii CB, 

se poate scrie: 




















 1

V

V
expIII

T

CB
CBEFC 0

      (3.56) 

sau 

F

T

CB
CBC

E

1
V

V
expII

I
0
























       (3.57) 

Rezultă următoarele aspecte calitative: 
 La funcţionarea în RAN ( 0vCB   în cazul TB de tip pnp): o uşoară creştere a 

curentului iE faţă de variaţia vCB; 
 La funcţionarea în saturaţie ( 0vCB   în cazul TB de tip pnp): micşorarea 

curentului iE faţă de variaţia vCB; 
Aceste variaţii au loc la aceeaşi tensiune vBE. 
În aceste condiţii, aspectul caracteristicii de intrare este cel prezentat în figura 3.15.a. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 3.15 Caracteristica de intrare a unui tranzistor pnp în conexiunea B.C. 
a) familia caracteristicilor de intrare 
b) detaliu în zona originii 

a) b) 



 
 

3.17

Deplasarea în jos a caracteristicii în cazul funcţionării în saturaţie poate fi explicată prin 
micşorarea curentului iE în cazul polarizării directe a joncţiunii CB, datorită injecţiei de 
goluri din colector în bază, ce generează un curent invers faţă de curentul iE. 
În figura 3.15b se prezintă un detaliu în zona originii al caracteristicii din figura 3.15a, din 
care se poate observa că la funcţionarea în RAN apare şi o uşoară variaţie a curentului de 
saturaţie al joncţiunii EB, IES, odată cu variaţia tensiunii vCB. Variaţia este descrescătoare 
(adică IES scade faţă de valoarea sa corespunzătoare la 0VCB  ), explicaţia fiind efectul 

Early (curentul invers al unei joncţiuni pn depinde şi de lungimile de difuzie ale 
purtătorilor de sarcină, care la rândul lor sunt dependente de tensiunea de polarizare a 
joncţiunii, în cazul de faţă, vCB) 

3.4.2. Caracteristici statice în conexiunea E.C. 

Mărimile de ieşire si cele de intrare ale unui TB de tip pnp în conexiune E.C. pot fi 
urmărite în reprezentarea din figura 3.5b. 

3.4.2.1. Caracteristica statică de ieşire 

În cazul conexiunii E.C., caracteristica de ieşire reprezintă dependenţa: 
 

constiCECC
B
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         (3.58) 

Pentru un TB de tip pnp ce lucrează în RAN, dependenţa (3.58) este descrisă de relaţia 
(3.47), conform căreia curentul iC este independent de valoarea tensiunii vCE, astfel încât, 
teoretic, caracteristica de ieşire ar trebui să fie o familie de linii paralele cu axa tensiunilor, 
la nivele fixate de valoarea parametrului iB. Prin urmare, familia de caracteristici va fi 
asemănătoare cu cele corespunzătoare conexiunii B.C.  
Ţinând cont de relaţia între tensiunile la 
terminalele TB, BECBCE VVV  , şi de faptul 

că la funcţionarea în RAN sau în saturaţie 

 VctVBE , se poate observa că se pot 

obţine caracteristicile de ieşire în conexiunea 
E.C. din cele în conexiunea B.C. printr-o 
translaţie a axei curentului iC. 
Ca şi la conexiunea B.C., datorită 
simplificărilor introduse de modelul 
matematic, caracteristicile reale prezintă 
abateri de la forma ideală, cu precădere sub 
forma alurii uşor crescătoare a dreptelor, în 
special la valori mai mari ale curentului iB şi 
ale tensiunii vCE. 
Caracteristicile sunt prezentate în figura 3.16. 
Pe caracteristica statică se pot observa trei din 
cele patru regimuri de lucru posibile ale TB, şi 
anume: 
 Regiunea activă normală (RAN), corespunzătoare polarizării directe a joncţiunii EB 

şi polarizării inverse a joncţiunii CB. 
 Regiunea de blocare (tăiere), corespunzătoare polarizării inverse a ambelor 

joncţiuni. Limita de tăiere este 0iB  , caz în care, conform (3.47), valoarea 

curentului de colector va fi 
0CEI . Dacă joncţiunea EB se polarizează invers, 

curentul iB devine negativ (curentul de saturaţie al joncţiunii EB), astfel încât 
curentul iC poate deveni mai mic decât 

0CEI . Se defineşte limita blocării 

profunde
0CBB Ii  , caz în care, conform (3.47), 

0CBC Ii  . 

Fig. 3.16  
Caracteristici de ieşire ale TB de tip pnp 

în conexiunea E.C. 
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 Regiunea de saturaţie, corespunzătoare polarizării directe a ambelor joncţiuni. În 

această situaţie, rezistenţa internă (dinamică) a joncţiunii CB, 
C

CB
d di

dv
:r   se va 

micşora, fapt ce explică panta mare a caracteristicilor. Limita regiunii de saturaţie 
este 0VBC   (joncţiunea CB la limita polarizării directe), deşi în practică se 

lucrează cu valori uşor negative, pentru a preîntâmpina saturarea profundă. În acest 
caz, valoarea tensiunii 

satCEV  va fi cu puţin mai mare decât V . 

3.4.2.2. Caracteristica statică de transfer 

În cazul conexiunii E.C., caracteristica de transfer reprezintă dependenţa: 
 

constVBCC
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         (3.59) 

Toate consideraţiile prezentate pentru conexiunea B.C. sunt valabile şi în noul context, 
astfel că nu vor fi reluate. Se precizează doar faptul că, datorită valorii mari a factorului de 
amplificare F , caracteristica nu va mai fi paralelă cu prima bisectoare.  
În figura 3.17 se prezintă aspectul caracteristicii ideale de transfer, iar în figura 3.17b 
deducerea acesteia din caracteristica de ieşire. 

Evident, în acest caz,   F
E

C

i

i
tan  . 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

3.4.2.3. Caracteristica statică de intrare 

În cazul conexiunii E.C., caracteristica de intrare reprezintă dependenţa: 
 

constVBEBB
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Ca şi la conexiunea B.C., rezultă că practic este vorba despre caracteristica diodei EB, cu 
influenţa asupra acesteia a tensiunii vCE.  
Din relaţia (3.56), rezultă: 
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În urma unor observaţii calitative asemănătoare cu cele corespunzătoare conexiunii B.C., 
rezultă următoarele: 

Fig. 3.17 Caracteristici de transfer ale TB de tip pnp în conexiunea E.C. 
a) caracteristica ideală de transfer 
b) deducerea caracteristicii reale din caracteristica de ieşire corespunzătoare funcţionării în RAN 

a) b) 
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 La funcţionarea în RAN ( 0v;0v BECE   în cazul TB de tip pnp): termenul 

exponenţial devine neglijabil, astfel încât se obţine practic o caracteristică unică; 
 La funcţionarea în saturaţie ( 0vCE   în cazul TB de tip pnp): micşorarea 

curentului iB faţă de variaţia vCE; 
În aceste condiţii, aspectul caracteristicii de intrare este cel 
prezentat în figura 3.18. 
În unele cataloage, caracteristicile statice se prezintă 
compact, fiecare dintre ele într-unul din cele patru cadrane 
ale unui sistem de axe rectangulare. 
Evident că în acest tip de reprezentare nu se mai poate 
vedea regimul de tăiere, presupunându-se că cititorul este 
familiarizat cu funcţionarea tranzistorului (în regimul de 
tăiere curenţii sunt nuli sau, cel mult, neglijabili). 
În figura 3.19 se prezintă o astfel de caracteristică, pentru 
conexiunea E.C.  
 în cadranul 1 este desenată caracteristica de ieşire 

(se poate observa că a fost evidenţiat separat 
începutul zonei de blocare profundă); 

 în cadranul 2 caracteristica de transfer; 
 în cadranul 3 caracteristica de intrare; 

 în cadranul 4 o altă caracteristică de transfer,  
.ctiBECECE

B
vvv


 . 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

3.5. APLICAŢII 

3.5.1. La un TB de tip npn, având V6UCB  , se măsoară mA99,0iC   la mA1iE   şi 

mA745,0iC   la mA75,0iE  . Calculaţi parametrii F , 
0CBI ,   şi iB la valoarea 

specificată a tensiunii UCB, în ipoteza că F  este independent  de valoarea curentului iC. 
 
Rezolvare 
Punctele determinate experimental trebuie să verifice relaţia: 
 

0CBEFC Iii   

Înlocuind valorile măsurate se obţine sistemul de ecuaţii: 

Fig. 3.18  
Caracteristica de intrare a 

unui tranzistor pnp în 
conexiunea E.C. 

Figura 3.19 
Caracteristicile statice ale unui TB de tip pnp în conexiunea E.C. 
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Soluţia sistemului este: 
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Factorul de amplificare este: 
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Datorită relaţiei  
0CBBC I1ii  , rezultă: 
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3.5.2. Un TB de tip pnp, la V6UCB   are 98,0F   şi A10I
0CB  . Să se determine 

valoarea curentului iE pentru care CE ii   la V6UCB  , valoarea factorului de 

amplificare   şi curentul iB în acest caz, în ipoteza că F  este independent  de valoarea 
curentului iC. Comentaţi valoarea obţinută pentru curentul iB. 
 
Rezolvare 
Între curenţii iE şi iC există relaţia: 
 

0CBEFC Iii   

Rezultă că: 
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Factorul de amplificare este: 
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Datorită relaţiei  
0CBBC I1ii  , rezultă: 
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S-a obţinut pentru curentul de bază valoarea 0iB  , adică  
00 CECBEC II1ii  , 

care este tocmai curentul rezidual al TB în absenţa comenzii în bază  0iB  , curent ce 
poate fi observat (şi) în figurile 3.14, 3.16, 3.17 sau 3.19. 
Cu alte cuvinte, dacă 1  şi TB lucrează în RAN, atunci  s-a stabilit că CE ii   (adică 

 
00 CECB II1   este neglijabil). Cei doi curenţi sunt riguros egali numai în cazul 0iB  , 

când prin tranzistor se stabileşte curentul rezidual  
0CEI .  
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a) b) 
Fig. 4.1 Polarizarea TB cu rezistor în bază 

a) Schema circuitului de polarizare cu rezistor în bază 
b) Poziţionarea PSF-lui pe caracteristica statică de ieşire 

4. POLARIZAREA TRANZISTOARELOR BIPOLARE 

Circuitul de polarizare are rolul de a poziţiona T.B. într-un punct de pe caracteristica 
statică, numit Punct Static de Funcţionare (PSF). Rezultă că circuitul de polarizare trebuie 
să asigure polarizarea directă a joncţiunii EB şi polarizarea inversă sau directă a joncţiunii 
CB, după cum T.B. trebuie să lucreze în RAN, respectiv în saturaţie. În general, circuitele 
de polarizare sunt concepute pentru funcţionarea în RAN. 
Trebuie remarcat de la început faptul că parametrii TB au dispersii mari (chiar şi în cadrul 
exemplarelor de acelaşi tip, după cum s-a arătat în paragraful 3.2.1), ceea ce reduce rolul 
caracteristicilor statice la unul mai degrabă calitativ decât cantitativ. 
În special în conexiunea E.C., dispersia mărimilor vBE (relativ puţin importantă), Fβ  şi 

0CBI (cu dispersii foarte mari) face practic inutilizabile caracteristicile statice.  
Studiul polarizării TB cuprinde două probleme: 

 Analiza circuitului, în care se porneşte de la un circuit de polarizare şi se cere 
stabilirea (calculul) P.S.F. – lui; 

 Proiectarea circuitului, care este problema inversă: se precizează PSF – ul şi se cere 
un circuit de polarizare care să-l realizeze. Eventual, se poate impune şi structura 
schemei circuitului, dar în cele mai multe cazuri aceasta este aleasă de proiectant, 
în funcţie de cerinţele suplimentare în legătură cu stabilitatea sau abaterea termică. 

În general, oricare din cele două probleme se abordează cu acelaşi algoritm: 
1) Se desenează schema circuitului; 
2) Se notează tensiunile la bornele TB (de obicei VBE şi VCE) şi curenţii, folosind de 

obicei convenţia de stabilire a sensurilor pozitive de la receptoare; 
3) Se scriu teoremele lui Kirchhoff şi ecuaţiile specifice TB, de obicei (3.42) sau 

(3.47), obţinându-se astfel un sistem de ecuaţii; 
4) Se rezolvă sistemul, ale cărui soluţii vor fi mărimile cerute în problemă. 

4.1. CIRCUIT DE POLARIZARE CU REZISTOR ÎN BAZĂ 

Schema circuitului este prezentată în figura 4.1a. Rezistorul RB asigură polarizarea directă 
a joncţiunii EB. Circuitul poate funcţiona atât în RAN, cât şi în saturaţie. Joncţiunea EB 
fiind polarizată direct, se poate aproxima .ctVVBE ≅−≈ γ  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Aplicând teorema a doua a lui Kirchhoff pe ochiul VCC, RB, B, E, masă, rezultă curentul IB: 
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4.2

Regimul de lucru al T.B. se poate stabili în urma calculului curentului corespunzător 
saturaţiei: 
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=       (4.2) 

În funcţie de valorile calculate ale curenţilor IB, satCI  şi de valoarea Fβ , pot exista două 
situaţii: 

 Dacă 
satCBF II ≥β , atunci T.B. va lucra în saturaţie, curentul de colector putând fi 

aproximat cu valoarea calculată anterior (în care s-a neglijat valoarea tensiunii 

satCEV , presupusă de valoare mult mai mică faţă de tensiunea de alimentare). 

 Dacă 
satCBF II <β , atunci T.B. va lucra în RAN, curentul de colector putând fi 

calculat cu ajutorul relaţiei (3.42) sau (3.47). 
Rezultă ecuaţiile circuitului, conform funcţionării în RAN: 
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Sistemul de ecuaţii (4.3) poate fi folosit în ambele tipuri de probleme. Astfel, la proiectare 
se cunosc valorile mărimilor ce caracterizează PSF-ul ( CEV , CI , BI ), de obicei şi tensiunea 
de alimentare VCC, şi se determină valorile rezistenţelor de polarizare, RB şi RC. În 
prealabil însă se alege un tranzistor, adică o valoare a factorului de amplificare, Fβ . 
Se impune precizarea că principalul criteriu în alegerea T.B. îl constituie puterea disipată, 
ce nu poate depăşi valoarea maximală 

maxdP , indicată în catalog. 
Puterea disipată în montaj este: 

CCED IVP ⋅−=         (4.4) 
şi trebuie îndeplinită condiţia: 

maxdD PP ≤          (4.5) 
Din punct de vedere grafic, dependenţa (4.4) reprezintă o hiperbolă în planul vCE, iC, astfel 
că intuitiv se poate spune că P.S.F.-ul trebuie să fie situat “sub” hiperbola de disipaţie 
maximă, după cum se poate urmări şi în figura 4.1b. 
În cazul problemei de analiză, se cunosc valorile elementelor schemei (rezistoare, 
parametrii T.B., tensiunea de alimentare CCV  – observaţie: negativă!), soluţiile sistemului 
(4.3) fiind coordonatele P.S.F.-ului P( CEV , CI , BI ). Acesta poate fi plasat pe caracteristica 
statică de ieşire, după cum se prezintă în figura 4.1b. Din punct de vedere geometric, 
rezultă că P.S.F.-ul este intersecţia dintre caracteristica statică pentru curentul BI  
determinat cu (3.641) şi dreapta de sarcină, (3.643). Dreapta de sarcină reprezintă teorema a 
doua a lui Kirchhoff pentru ochiul de ieşire: VCC, RC, C, E, masă. 
Analizând expresiile (3.642) şi (3.643) prin prisma dispersiilor parametrilor, se poate 
observa că P.S.F.-ul prezintă o accentuată instabilitate. Astfel, curentul IC fiind 
proporţional cu Fβ , va prezenta o dispersie asemănătoare cu acesta, iar tensiunea VCE, 
proporţională cu –IC,  va fi caracterizată şi ea de o dispersie, însă în sens contrar celei a 
curentului de colector. Adică, dacă IC creşte datorită creşterii  lui Fβ , VCE se va micşora. În 
figura 4.1b, acesta se traduce într-o “urcare” a P.S.F.-ului P, adică o evoluţie către zona de 
saturaţie. 
În concluzie, schema este foarte simplă, dar prezintă câteva inconveniente majore: 
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 Dificultăţi la punerea în funcţiune, deoarece trebuie ales (sortat) un T.B. cu Fβ  cât 
mai apropiat de valoarea ce a fost considerată la calcule. 

 Dificultăţi la depanare: dacă trebuie înlocuit T.B., atunci acesta trebuie de 
asemenea să fie sortat după Fβ . În plus, este puţin probabil ca depanatorul să 
cunoască valoarea ce trebuie să o caute. 

 Instabilitate a P.S.F.-ului, datorită variaţiei  lui Fβ  (de exemplu creşterea Fβ  cu 
creşterea temperaturii). 

Aceste dezavantaje majore se impun categoric în faţa avantajului simplităţii, astfel că acest 
circuit de polarizare practic nu este folosit pentru funcţionarea în RAN. 
În cazul funcţionării în saturaţie, ecuaţiile ce descriu funcţionarea circuitului sunt: 
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Tensiunea 
satCEV , ce nu depăşeşte –1V, poate fi neglijată dacă tensiunea de alimentare este 

suficient de mare, de obicei pentru ( )V10VV10V CCCC −<> . 
 În cazul problemei de proiectare, ştiindu-se valoarea curentului 

satCC II =  şi a 
tensiunii de alimentare, se alege un T.B. şi se va determina RB din (3.671), astfel 
încât condiţia 

satCBF II ≥β  să fie îndeplinită în cazul cel mai defavorabil (pentru 

valoarea minimă din catalog a lui Fβ ) cât mai aproape de egalitate. În acest fel, 
valoarea reală fiind cel mai probabil mai mare, efectul asupra funcţionării va fi 
favorabil, micşorându-se tensiunea VCE. Trebuie totuşi subliniat faptul că o valoare 
foarte mare a lui Fβ  poate avea (şi) efecte defavorabile, deoarece poate provoca 
“saturarea profundă” a T.B., ceea ce creşte considerabil durata de blocare, limitând 
astfel frecvenţa semnalului de comandă ce se aplică în bază. Practic, o astfel de 
schemă poate fi folosită în aplicaţii de comutaţie la frecvenţă mică. 

Următoarea etapă ar fi determinarea valorii RC, dar de regulă aceasta este rezistenţa 
echivalentă a elementului comutat cu ajutorul T.B., astfel că este cunoscută. 
Rezultă că, practic, “proiectarea” se reduce la alegerea T.B. şi calculul rezistorului RB. 

 Problema de analiză este la fel de simplă: valoarea curenţilor IB şi IC au fost 
determinate în momentul deciziei asupra regimului de lucru, deci în acel context s-a 
stabilit şi P.S.F.-ul. 

Se impune precizarea că în cazul unui T.B. saturat, relaţia CE ii ≈  îşi pierde consistenţa, 
întrucât curentul de bază poate creşte. După cum s-a precizat mai sus, din considerente ce 
ţin de timpul de blocare al T.B., este recomandabil ca relaţia 

satCBF II ≥β  să fie satisfăcută 
cât mai aproape de egalitate. În acest caz, curenţii iC şi iE pot fi aproximaţi ca fiind egali şi 
în cazul funcţionării în regimul de saturaţie. 
În concluzie, determinarea PSF-ului se face cu ajutorul următorului algoritm: 

1) Se determină IB cu ajutorul relaţiei (4.1); 
2) Se determină valoarea curentului de saturaţie cu ajutorul relaţiei (4.2) şi se decide 

regimul de lucru al schemei; 
3) În funcţie de regimul de lucru, se rezolvă sistemul (4.3) sau (4.6). 

Trebuie remarcat faptul că determinarea regimului de lucru este aplicabil oricărei scheme 
de polarizare. Se modifică numai structura relaţiei de tip (4.2). 
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Fig. 4.2 
Polarizarea TB cu două surse

După cum se poate remarca, circuitul prezentat nu este deosebit de util în aplicaţii practice, 
având un domeniu relativ restrâns în care poate fi folosit cu succes. Din acest motiv s-au 
căutat soluţii pentru îmbunătăţirea funcţionării, câteva dintre ele fiind prezentate în 
continuare. 

4.2. CIRCUIT DE POLARIZARE CU DOUĂ SURSE 

Schema circuitului este prezentată în figura 4.2. Sursa de tensiune VBB, împreună cu 
rezistorul RB asigură polarizarea directă a joncţiunii EB. Circuitul poate funcţiona atât în 
RAN, cât şi în saturaţie. Joncţiunea EB fiind polarizată direct, se poate aproxima 

.ctVVBE ≅−≈ γ  
Prezenţa în circuit a rezistenţei RE poate avea un efect 
favorabil din punctul de vedere al stabilităţii curentului IC, la 
funcţionarea în RAN. Calitativ, această influenţă poate fi 
explicată prin faptul că tensiunea în bază, VB este practic 
constantă, iar cea din emitor, VE, proporţională cu curentul 

CE ii ≈ . Prin urmare, variaţia curentului IC va produce o 
variaţie în sens contrar a tensiunii EBBE VVV −= , ceea ce va 
determina revenirea curentului IC către valoarea iniţială. 
Considerând TB în RAN, rezultă că este valabilă (3.47). 
Aplicând teoremele lui Kirchhoff: a doua pe ochiul VBB, RB, 
B, E, RE, masă (“ochiul de intrare”) şi prima în conformitate 
cu (4.24), se obţin expresiile curenţilor: 
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A treia componentă a P.S.F.-ului se obţine cu ajutorul dreptei de sarcină (teorema a doua a 
lui Kirchhoff pe „ochiul de ieşire”: VCC, RC, C, E, masă): 

( ) CECCCEECCCCCE IRRVIRIRVV ++≈++=     (4.7) 
De obicei se poate neglija curentul 

0CBI , astfel că se obţin expresiile: 
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Analizând expresia curentului IC (4.82) şi ţinând cont că 1F >>β se pot constata 
următoarele: 

 1FF +β≈β , aproximaţie cu atât mai bună cu cât Fβ  are o valoare mai mare; 
 Dacă ( ) EFB R1R +β<< ,       (4.9) 

atunci se poate folosi aproximarea: 
( )
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Prin urmare, printr-o proiectare judicioasă, circuitul din figura 4.2 poate asigura o valoare a 
curentului IC dependentă practic numai de componentele pasive ale circuitului (deci 
reproductibil în cazul schimbării tranzistorului). Cu alte cuvinte, IC este independent de 
parametrii T.B. (în special de Fβ ). Dacă la proiectare se asigură îndeplinirea condiţiei (4.9) 
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în cazul cel mai defavorabil, adică la valoarea minimă sa lui Fβ  specificată în catalog, 
rezultă că o valoare mai mare a acestui parametru va avea un efect favorabil, asigurând 
aproximări mai bune în relaţiile (4.9) şi (4.10).   
De asemenea, din (4.10) rezultă că, la funcţionarea în RAN, curentul nu depinde de RC. 
Circuitul poate fi interpretat ca un generator de curent constant în rezistenţa (de sarcină) 
RC, valoarea curentului fiind stabilită de RE, conform (4.10). Trebuie subliniat încă o dată 
că funcţionarea ca generator de curent constant nu este posibilă decât cu condiţia 
funcţionării în RAN, adică pentru valori ale curentului: 
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Relaţia (4.11) trebuie însă privită cu anumite rezerve, nu numai datorită neglijării tensiunii 

satCEV , ci mai ales datorită posibilităţii curentului IB de a creşte, astfel încât condiţia de 
cvasiegalitate între iC şi iE să nu mai fie întru totul acceptabilă, cu excepţia funcţionării la 
limita saturaţiei. 
Totuşi, se impune precizarea că circuitul în discuţie este destinat funcţionării în RAN. Din 
acest motiv, relaţia (4.11) trebuie privită mai degrabă ca furnizând valoarea limită a 
rezistenţei CR  ce asigură funcţionarea în RAN, adică funcţionarea ca generator de curent 
constant, cu valoarea dată de (4.10): 
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Întrucât în (4.12) s-a neglijat valoarea 
satCEV , este bine ca aceasta să fie cât mai bine 

realizată (nu la limita egalităţii). 
Cu ajutorul expresiei curentului de bază (4.81) se poate calcula tensiunea în bază, BV : 
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Ţinând cont de (4.9) şi de valoarea redusă a tensiunii BEV , rezultă că primul termen din 
(4.13) poate fi neglijat, având numitorul mare şi numărătorul mic, iar pentru al doilea 
termen numitorul poate fi aproximat cu unitatea. 
Rezultă o valoare cvasiconstantă a tensiunii în baza T.B.: 

BBB VV −≈          (4.14) 
Procesul de limitare a variaţiei curentului IC poate fi demonstrat şi calitativ. 
Se notează: 

EEE IR:V −=          (4.15) 
În ipoteza creşterii curentului IC (de exemplu, datorită variaţiei parametrului Fβ ), rezultă: 

( ) ( ) ↓⎯→⎯↓⎯⎯ →⎯↑⎯⎯ →⎯↑⎯⎯ →⎯↑
≈ CBE14.4E15.4EIIC IVVII

CE
  (4.16) 

În cazul scăderii curentului IC, se obţine un şir asemănător de deducţii calitative, sensurile 
de variaţie fiind schimbate. 
Rezultă că la tendinţa de variaţie a curentului într-un sens oarecare, circuitul răspunde 
printr-o “comandă” ce-l face să varieze în sens contrar. 
Acest mecanism se numeşte reacţie negativă. În cazul de faţă, rezistenţa RE se spune că 
realizează o reacţie negativă (serie, de curent) în c.c. 

4.3. CIRCUIT DE POLARIZARE CU DIVIZOR REZISTIV ÎN BAZĂ 

Din analiza prezentată în paragraful 4.2. se pot observa efectele favorabile ale introducerii 
în circuitul emitorului a rezistenţei RE. Schema ca atare prezintă însă inconvenientul 
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Fig. 4.3   
Polarizarea TB cu divizor în bază

folosirii a două surse de tensiune, VCC şi VBB, astfel că nu se foloseşte în practică (poate 
doar în montaje experimentale).  Din acest motiv s-a şi renunţat la prezentarea problemei 
de proiectare. 
Un circuit de polarizare ce este utilizat în multe aplicaţii 
practice este cel cu divizor rezistiv în bază şi rezistenţă în 
emitor şi are schema prezentată în figura 4.3. 
Baza este polarizată de la sursa VCC prin intermediul 
divizorului rezistiv de tensiune format din rezistoarele R1 
şi R2, în rest schema fiind identică cu ce prezentată în 
paragraful precedent. Se poate spune că sursa de tensiune 
VBB a fost înlocuită de divizorul rezistiv, lucru pe deplin 
justificat, după cum se va vedea în continuare. Circuitul 
este conceput pentru a  funcţiona în RAN. Joncţiunea EB 
fiind polarizată direct, se poate aproxima .ctVVBE ≅−≈ γ  
Curentul IB poate fi aflat rapid utilizând teorema lui 
Thevenin (teorema generatorului echivalent de tensiune): 
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în care: 
 PQI  este curentul prin ramura conectată între bornele P şi Q ale circuitului; 
 PQZ  este impedanţa conectată pe ramura dintre bornele P şi Q (ramura prin care 

circulă curentul PQI ); 
 

0PQV  este tensiunea în gol (tensiunea între bornele P şi Q ale circuitului, fără 

sarcina PQZ ); 
 

0PQZ  este impedanţa echivalentă a circuitului în gol şi pasivizat, calculată faţă de 
bornele P şi Q. 

În cazul de faţă, nodul P este baza B a tranzistorului, iar nodul Q este masa. 
Tensiunea 

0PQU  şi impedanţa 
0PQZ  se calculează pe circuitul în gol, respectiv în gol şi 

pasivizat. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Circuitul în gol se obţine prin întreruperea legăturii între bază şi divizorul de tensiune, iar 
cel în gol şi pasivizat prin scurtcircuitarea la masă a tensiunii de alimentare VCC, după cum 
se poate observa şi din figura 4.4. Rezultă: 
 

a) b)
Fig. 4.4 Circuite pentru calculul mărimilor Thevenin 

a) Circuitul în gol 
b) Circuitul în gol şi pasivizat 
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Tensiunea în gol (figura 4.4a) – tensiunea pe rezistenţa R2: 

21

CC2
B RR

VR
V

0 +
=         (4.18) 

Impedanţa reţelei în gol şi pasivizate (figura 4.4b) – se poate observa că în această situaţie  
rezistenţele R1 şi R2 sunt în paralel faţă de bază şi masă: 

21

21
B RR

RRR
0 +
=         (4.19) 

Conform (4.18), este evident că reţeaua (divizorul rezistiv de tensiune) R1, R2 poate fi 
echivalat în bază cu o sursă de tensiune cu valoarea 

0BV , având rezistenţa internă 
0BR . Cu 

alte cuvinte, schema de polarizare din figura 4.3 este echivalentă cu cea din figura 4.2, 
valorile sursei VBB şi a rezistenţei RB fiind 

0BV , respectiv 
0BR . 

În aceste condiţii, problema analizei circuitului se poate considera încheiată, toate 
consideraţiile prezentate în paragraful 4.2 fiind valabile şi în contextul de faţă. 
În continuare se va trata problema proiectării circuitului. 
Funcţionarea schemei de polarizare (a unui T.B. în RAN) cu divizor în bază şi rezistenţă în 
emitor poate fi înţeleasă intuitiv în modul următor: reţeaua R1, R2 trebuie să fie divizor de 
tensiune, adică tensiunea VB trebuie să fie practic constantă. 
Deoarece în nodul bazei (figura 4.3) se scriu relaţiile: 

⎩
⎨
⎧

−=
+=

22B

B21

IRV
III

         (4.20) 

rezultă că trebuie îndeplinită condiţia: 
Bdivizor21 II:II >>=≈        (4.21) 

Altfel spus, “sursa de tensiune” VB trebuie să fie cât mai puţin influenţată de consum (să 
nu “simtă” curentul IB). În aceste condiţii potenţialul bazei poate fi considerat constant, 
fiind determinat de valorile rezistenţelor şi de tensiunea de alimentare, VCC conform 
relaţiei (4.18). 
În acest caz, curentul emitorului, IE (care este cvasiegal cu IC, curentul colectorului) este 
determinat de potenţialul bazei (tensiunea VB) şi de RE, conform (4.10), fiind practic 
independent de parametrii tranzistorului. 

Curentul de bază este 
F

C
B

I
I

β
=  şi va fi dependent de valoarea lui Fβ . 

Se poate observa că din acest punct de vedere, circuitul de polarizare cu rezistor în bază şi 
cel cu divizor în bază au comportări opuse: la primul IB era independent şi IC dependent de 

Fβ , la al doilea situaţia fiind inversată. 
Schema funcţionează corect dacă în cazul cel mai defavorabil ( Fβ  are valoarea minimă 
specificată în catalog), condiţia Bdivizor II >>  încă este satisfăcută. 
Se spune că tranzistorul îşi extrage din "sursa de tensiune" VB curentul de bază necesar 
producerii curentului de colector (cu valoarea stabilită de circuitul exterior). 
Îndeplinirea condiţiei (4.9) este echivalentă cu îndeplinirea condiţiei (4.21), deoarece 
teorema lui Thevenin reprezintă practic legea lui Ohm pe întregul circuit, în care 

0PQZ  este 

rezistenţa internă a sursei 
0PQV . 

După cum se ştie, tensiunea electromotoare a unei surse de tensiune este aproximativ egală 
cu tensiunea la borne dacă rezistenţa sa internă este neglijabilă faţă de rezistenţa 
consumatorului (sursa nu “simte” consumatorul conectat la ieşire), deci (4.21) reprezintă 
tocmai această condiţie. Ţinând cont de faptul că rezistenţa internă a sursei VB este (4.19) 
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şi de echivalenţa între schemele din figurile 4.2 şi 4.3, devine evidentă şi echivalenţa între 
(4.9) şi (4.21). 
Orice calcul de proiectare începe cu alegerea tranzistorului. Aceasta se face astfel încât 
tranzistorul ales să suporte condiţiile de lucru impuse de P.S.F.: 

⎪
⎩

⎪
⎨

⎧

<=
<

<

max

max

max

dCECD

CECE

CC

PVIP
VV

II
       (4.22) 

unde 
maxCI , 

maxCEV , 
maxdP  reprezintă valorile maximale ale mărimilor respective şi sunt 

specificate în catalog. 
În aceste condiţii, considerând relaţiile (4.7), (4.8), (4.9), (4.10), (4.18), (4.19) şi 
echivalenţa între schemele din figurile 4.2 şi 4.3,se obţin următoarele relaţii: 

( )

( )

( )⎪
⎪
⎪
⎪

⎩

⎪⎪
⎪
⎪

⎨

⎧

+β<<
=

+β+
+

β=

+
=

++=

EFB

21B

EFB

BEBB
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21

2
CCBB

CECCCCE

R1R
R||RR

R1R
VVI

RR
RVV

IRRVV

       (4.23) 

Cu ajutorul primelor patru se formează un sistem de 4 ecuaţii cu 6 necunoscute (R1, R2, RB, 
RC, RE, VBB). 
Pentru rezolvare trebuie să se adopte valori pentru două dintre rezistenţe. De regulă, se aleg 
rezistenţele RE şi RB, astfel încât să fie satisfăcută inecuaţia (4.235), considerând cazul cel 
mai defavorabil, adică pentru valoarea minimă a factorului Fβ , specificată în catalog 
pentru tranzistorul ales. 
Aşa cum s-a arătat, îndeplinirea condiţiei respective este echivalentă cu faptul că reţeaua 
R1, R2 este divizor în bază. 
Rezultă că circuitul se poate dimensiona utilizând următorul algoritm: 

1) Se alege RE, de regulă astfel încât CCECE V%10VIR ⋅≈≅ . 

2) Se alege o valoare pentru RB astfel încât 
( )

10
R1

R EF
B

min
+β

≤ . 

3) Se calculează tensiunea VBB, din ecuaţia (4.233): 
( )[ ]

BE
F

EFBC
BB V

R1RI
V −

β
+β+

=  

4) Se calculează rezistenţele R1 şi R2 din sistemul de ecuaţii, dedus din (4.23): 

⎪
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5) Se calculează RC, din ecuaţia (4.231): 

C

CECECC
C I

IRUV
R

++
=  

6) Se calculează puterile rezistenţelor; 
7) Se aleg valori standardizate pentru rezistenţe (cele mai apropiate de valorile 

calculate); 
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8) Se reface calculul PSF-ului utilizând valorile standardizate ale rezistenţelor 
adoptate la pasul anterior; 

9) În cazul apariţiei unor erori inacceptabile, se adoptă alte valori pentru rezistenţe şi 
se reia pasul anterior. 

4.4. INFLUENŢA TEMPERATURII ASUPRA FUNCŢIONĂRII TRANZISTOARELOR 

4.4.1. Variaţia PSF-ului cu temperatura 

Din studiul circuitelor de polarizare prezentate în paragraful anterior, se poate observa că 
în general curentul de colector, IC se poate scrie: 

( )FBECBCC ,V,III
0

β=        (4.24) 
Toate variabilele din (4.24) sunt influenţate de temperatură. Astfel, după cum s-a 
prezentat la studiul joncţiunii pn, tensiunea VBE şi curentul 

0CBI  variază cu temperatura. 
Pentru un T.B., variaţiile acestor parametri sunt după cum urmează: 

 Tensiunea |VBE| scade cu creşterea temperaturii, o valoare medie a coeficientului de 
variaţie termică putând fi considerată: 

⎩
⎨
⎧

−
=α=

npnTBpentruC/mV2
pnpTBpentruC/mV2:

dT
dV

o

o

v
BE    (4.25) 

 Curentul 0CBI  creşte o dată cu creşterea temperaturii: în intervalul 25 oC – 100 oC, 

valoarea curentului 0CBI  se dublează: 

• la creşterea temperaturii cu 10 oC în cazul TB cu Si; 
• la creşterea temperaturii cu 12 oC în cazul TB cu Ge.  

Pentru TB cu Si lucrând la temperaturi sub 100 oC se poate neglija influenţa 
0CBI . 

 Dacă nu se specifică în catalog, coeficientul de variaţie termică al factorului de 
amplificare Fβ  poate fi estimat cu ajutorul relaţiei empirice: 

( ) ( ) ( ) ⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡ −
+β=β⇒

β
=

β
=αβ K

TT
1TT

K
T

dT
d

:: 0
0FF

0FF   (4.26) 

unde C25T o
0 =  şi 

⎩
⎨
⎧

=
GecuTBpentruC50
SicuTBpentruC100K o

o
 

Variaţia curentului IC cu temperatura se obţine diferenţiind expresia (4.24): 
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=    (4.27) 

În relaţia (4.27) derivatele parţiale în raport cu temperatura reprezintă sau se pot calcula cu 
ajutorul variaţiilor mărimilor respective (prezentate mai sus), iar derivatele parţiale ale 
curentului CI , care se mai numesc şi sensibilităţi, se calculează cu ajutorul expresiei 
(4.24), specifică fiecărui circuit de polarizare în parte. 
Astfel, mărimea: 

0CB

C
I I

I
S

∂
∂

=          (4.28) 

este sensibilitatea curentului de colector în raport cu 
0CBI  şi se mai numeşte şi factor de 

stabilizare. Evident, SI este o mărime adimensională. 
Similar, mărimea: 

BE

C
U V

I
S

∂
∂

=          (4.29) 
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este sensibilitatea curentului IC în raport cu VBE şi se măsoară în 
V

mA ,  

iar mărimea: 

F

CI
S

β∂
∂

=β          (4.30) 

este sensibilitatea curentului IC în raport cu Fβ  şi se măsoară în mA. 
În practică, variaţia infinitezimală a curentului din (4.27) se aproximează cu una finită, 
deriva termică fiind calculată cu relaţia: 
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⎛
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∂

∂
=Δ β      (4.31) 

Evident, în (4.31) s-a ţinut cont şi de definiţiile sensibilităţilor (4.28), (4.29) şi (4.30). 
Relaţia (4.31) este adevărată cu condiţia unei variaţii liniare a curentului IC cu temperatura, 
lucru ce nu este adevărat. Rezultă că această formulă se poate aplica numai dacă intervalul 

TΔ  este suficient de mic, astfel încât aproximaţia liniară să introducă erori minime. 
Experimental se constată că pentru circuitele uzuale de polarizare, (4.31) dă rezultate 
satisfăcătoare pentru C20...10T o=Δ , limita inferioară corespunzând circuitelor mai 
instabile, iar cea superioară circuitelor mai stabile la variaţia temperaturii. 
Dacă trebuie studiată deriva termică pentru un interval TΔ  mai mare, este bine să se 
lucreze succesiv pe mai multe subintervale mai mici. 

4.4.2. Metode de stabilizare termică a PSF-ului 

Problema stabilizării (insensibilizării) termice a P.S.F.-ului este una din problemele critice 
care apar la circuitele cu dispozitive semiconductoare. Se subînţelege că cea care variază 
este temperatura joncţiunilor. 
Două sunt cauzele ce provoacă variaţia temperaturii joncţiunilor şi anume: 

 Încălzirea tranzistorului datorită curentului ce-l parcurge (efect Joule - Lenz); 
 Variaţia temperaturii ambiante. 

Pentru stabilizarea termică a PSF-ului este suficientă minimizarea variaţiei curentului IC, 
aceasta atrăgând după sine şi stabilizarea tensiunii CEV , deoarece cele două mărimi sunt 
legate între ele prin teorema a doua a lui Kirchhoff scrisă pe ochiul de ieşire (dreapta de 
sarcină). 
În principiu, sunt două tipuri de metode de stabilizare termică, liniare şi neliniare. 

4.4.2.1. Metode liniare de stabilizare 

Aceste metode constau în introducerea unor rezistenţe convenabile în circuitul de 
polarizare.  
După cum s-a arătat în (4.16), introducerea rezistenţei RE în schema din figura 4.2 (ca şi în 
schema cu divizor rezistiv în bază, din figura 4.3 cele două scheme fiind echivalente) face 
ca circuitul să se opună variaţiei curentului de emitor. 
Rezultă că RE va avea un efect favorabil şi în contextul limitării variaţiei termice a 
curentului IC (adiţional efectului favorabil faţă de dispersia, inclusiv deriva termică, a 
parametrului Fβ ). 
În toate circuitele ce vor fi prezentate, mecanismul de reglare (stabilizare termică) va fi 
bazat pe acelaşi principiu, adică realizează o reacţie negativă. 

1) Un prim exemplu de circuit de polarizare care asigură o stabilizare termică este 
prezentat în figura 4.5.  
După cum se poate observa, tensiunea de polarizare a 
bazei este VCE.  

Se pot scrie relaţiile: 
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Fig. 4.5 
Circuit de polarizare cu 

reacţie negativă de tensiune

Fig. 4.6 
Circuit de polarizare cu dublă reacţie

negativă (de tensiune şi de curent) 
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    (4.32) 

În relaţia (4.321) se poate observa că CE II ≈  şi VCE variază în 
sensuri opuse (creşterea uneia provoacă scăderea celeilalte). 
Rezultă că: 

( ) ( ) ( )
↓⇒↓⇒↓⇒↑⇒↑ C

32.4
B32.4CE32.4C IIVIT

421
 (4.33) 

În (4.33) au fost considerate valorile absolute ale tensiunilor întrucât la un TB pnp toate 
tensiunile sunt negative. Reacţia negativă (de tensiune) este realizată de rezistenţa RB, care 
are şi rolul de a asigura curentul IB. 
Neglijând curentul 

0CBI şi aproximând CE II ≈ , din (4.32) rezultă: 
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       (4.34) 

Din (4.34) rezultă că dacă: 
CFB RR β<<          (4.35) 

atunci schema realizează şi stabilizarea P.S.F.-ului în raport cu variaţiile lui Fβ . În această 
situaţie însă, ţinând cont şi de faptul că tensiunea de alimentare în mod uzual nu depăşeşte 
valori de ordinul –15 ... –20 VCC, tensiunea VCE este mică (în jurul valorii VBE), ceea ce 
constituie (sau poate constitui) un dezavantaj al schemei din figura 4.5. Rezultă că schema 
este recomandabilă cu precădere aplicaţiilor de comutaţie. 

2) În figura 4.6 se prezintă o variantă a circuitului 
anterior, diferenţa între ele fiind introducerea 
rezistenţei ER  în emitorul TB. În acest sens, este de 
aşteptat ca circuitul să acţioneze asupra curentului IC 
din două direcţii, adică atât prin mecanismul descris 
în (4.16), cât şi prin cel descris de (4.33).  

Astfel, ţinând cont de ecuaţiile: 
( )
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 (4.36) 

şi că, la creşterea temperaturii va avea loc mărirea curentului EC II ≈ , tensiunea |VCE| se 
micşorează atât ca urmare a micşorării tensiunii |VC|, conform  (4.364), cât şi ca urmare a 
măririi tensiunii EEE IRV = , conform  (4.363). 
Micşorarea tensiunii |VCE| provoacă micşorarea tensiunii |VBE|, conform (4.362) ceea ce 
atrage după sine micşorarea curentului IC. Deoarece există într-adevăr două constrângeri 
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Fig. 4.7 
Circuit de compensare termică 

cu diodă 

asupra curentului CI , schema prezentată este mai eficientă din punctul de vedere al 
compensării termice faţă de schema din figura 4.5. 

4.4.2.2. Metode neliniare de stabilizare 

Aceste metode constau în introducerea în circuitul de polarizare a unor elemente neliniare 
(diode, diode Zener, termistoare), urmărindu-se ca prin variaţia cu temperatura a unui 
parametru caracteristic să se compenseze tendinţa de variaţie a curentului IC. 

1) Un prim exemplu de circuit este prezentat în figura 4.7. În 
circuitul de polarizare s-a introdus dioda D, confecţionată 
din acelaşi material ca şi TB, şi caracterizată de curentul 
rezidual I0.  

La creşterea temperaturii ambiante, circuitul acţionează în felul 
următor: 
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Alegerea diodei se face ţinând cont de ecuaţiile: 
( )
( )( ) ( )⎪⎩
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  (4.38) 

Rezultă valoarea curentului rezidual al diodei: 
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Derivând (4.39) în raport cu temperatura, se obţine şi valoarea necesară pentru 
T
I0

∂
∂

 al 

diodei, astfel încât se poate alege din catalog o diodă (sau mai multe, ce pot fi legate în 
paralel) cu parametrii cât mai apropiaţi de cei calculaţi. La derivare se vor considera ca 

variabile doar VBE şi Fβ , întrucât scopul este menţinerea constantă a lui IC, deci 0
T
IC =
∂
∂

. 

Dacă în (4.38) nu se neglijează 
0CBI , atunci variaţia sa va apare şi în calculul 

T
I0

∂
∂

. 

2) O altă variantă de circuit este prezentată în figura 4.8, în care dioda s-a înlocuit cu 
un termistor de tip NTC (Negative Temperature Coefficient). 

La creşterea temperaturii ambiante, circuitul acţionează în felul următor: 
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Presupunând că reţeaua de polarizare a bazei este un divizor rezistiv de tensiune, expresia 
curentului de colector va fi (4.82): 

( ) EFB

BEBB
FC R1R
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⋅+β+
+

⋅β=        (4.41) 

În (4.41), elementele ce depind de temperatură sunt VBE şi Fβ , cu variaţii în conformitate 

cu (4.25) şi (4.26), VBB (prin intermediul rezistenţei termistorului R2): CC
21

2
BB V

RR
RV
+

=  

şi RB (deoarece 21B R||RR = ). 
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Se pot face următoarele observaţii: 

 Pentru a se obţine cvasiindependenţa curentului IC de Fβ , la proiectare se impune 
condiţia ( ) EFB R1R ⋅+β<< . Creşterea temperaturii favorizează îndeplinirea 
acestei condiţii, deoarece (termistorul fiind de tip NTC,) R2 şi în consecinţă RB se 
micşorează, iar Fβ  se măreşte. 

 Creşterea Fβ  cu temperatura asigură micşorarea dependenţei curentului IC de acest 
parametru la creşterea temperaturii. 

Rezultă că  aproximarea (4.10) este favorizată de creşterea temperaturii, astfel încât R2 
trebuie să compenseze numai variaţia tensiunii VBE.  
Ţinând cont de expresia tensiunii VBB, (4.10) devine: 
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Impunând condiţia de compensare, 
0dIC =          (4.43) 

se obţine: 
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Rezultă coeficientul termic al termistorului: 
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Asupra termistoarelor se impune precizarea că în cataloage nu se specifică valoarea 
coeficientului de variaţie termică. 
Rezultă că acesta trebuie estimat, cel mai bine prin ridicarea curbei ( )TRR 22 =  într-un 
domeniu de temperaturi semnificativ pentru aplicaţia ce se proiectează. În scopul asigurării 
îndeplinirii condiţiei de compensare (4.44), termistorul se poate înlocui cu una din 
configuraţiile din figura 4.8.b.  
O variantă a circuitului poate fi cea fără rezistenţă în emitor ( )0R E = . În această situaţie 
nu poate fi compensată decât influenţa tensiunii VBE asupra derivei termice a curentului IC. 
Din relaţia (teorema a doua a lui Kirchhoff): 

Fig. 4.8 
Compensarea termică a variaţiei curentului de colector cu ajutorul unui termistor

a) schema circuitului 
b) variante de ajustare a rezistenţei termistorului 

a) b) 
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rezultă prin diferenţiere în raport cu temperatura (se neglijează variaţia curentului IB): 
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Rezultă condiţia de compensare: 
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Circuitele din figurile 4.7 şi 4.8 acţionează cu precădere la variaţia temperaturii ambiante. 
Pentru a le face sensibile şi la variaţia temperaturii joncţiunii trebuie asigurat cuplajul 
termic între elementele de compensare şi T.B. Una din posibilităţile de realizare a acestui 
deziderat este de a se monta T.B. şi elementul de compensare pe acelaşi radiator. 

4.4.2.3 Comparaţie între metodele liniare şi cele neliniare 

După cum s-a văzut, metodele neliniare asigură compensarea derivei termice cu precădere 
la variaţia temperaturii ambiante. Din acest punct de vedere, metodele liniare sunt 
universale, ale acţionând la efectul creşterii temperaturii (creşterea curentului IC) indiferent 
de cauzele acesteia; în plus, se reduce considerabil şi efectul dispersiei parametrului Fβ . 
Metodele liniare însă nu pot (nici măcar principial) să asigure compensarea totală a derivei 
termice, ci doar menţinerea ei în limite (teoretic oricât de) rezonabile într-un interval TΔ  
specificat. În compensaţie, metodele liniare prezintă avantajul simplităţii calculelor de 
proiectare. De asemenea, punerea în funcţiune şi/sau depanarea unor astfel de montaje nu 
comportă reglaje foarte dificile. 
Metodele neliniare pot (cel puţin principial) să asigure compensarea totală a derivei 
termice, indiferent de mărimea intervalului TΔ , cu preţul unui proces de calcul mai 
complicat şi mai ales a necesităţii unor reglaje meticuloase la punerea în funcţiune sau la 
depanarea montajului. Din acest motiv, aceste metode sunt în general evitate la producţia 
de serie. 
Totuşi, posibilitatea compensării totale în ipoteza similitudinii caracteristicilor materialelor 
semiconductoare folosite la construcţia dispozitivelor face ca metodele neliniare să fie 
deosebit de eficiente în cazul circuitelor integrate. 

4.5. APLICAŢII 

4.5.1. Se dă montajul din figura 4.9a, TB având caracteristicile statice de ieşire şi de intrare 
prezentate în figura 4.9b, respectiv 4.9c. Să se determine PSF-ul.  
Se dau: 0I;M10R;k2R;V10V 0CBBCCC =Ω=Ω=−= . 
                                                                  
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 

Fig. 4.9 
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Rezolvare  
Se determină mai întâi valoarea maximă posibilă (valoarea de saturaţie) a curentului de 
colector (cu TB saturat). 

mA5
2

10
R
V

R

VV
I

C

CC

C

satCECC
CS ==

−
≅

+−
=  

 Curentul de bază: 

B

BECC
B R

VV
I

+−
=         (4.47) 

 Curentul de colector: 

( )

( )⎪
⎪
⎩

⎪
⎪
⎨

⎧

β=≤β

=≥β

⇒β≅

RANinTB
IIatunci,IIdacă

saturatTB
IIatunci,IIdacă

II
BFCCSBF

CSCCSBF

BFC  

 Tensiunea colector - emitor: 
CCCCCE IRVV +=         (4.48) 

Deoarece joncţiunea BE este polarizată direct prin intermediul rezistenţei RB, iar TB este 
din Si, se poate aproxima: V6,0VVBE −=−= γ . 

A4,9
1

6,010
R

VV
I

B

CC
B μ=

−
=

−−
=⇒ γ  

Factorul de amplificare Fβ  se estimează din caracteristica statică de ieşire, observând că o 
creştere a curentului de bază A5iB μ=Δ provoacă o creştere a curentului de colector  

mA2iC ≅Δ .Rezultă că: 

400
A5

mA2
i
i

B

C
F ≅

μ
=

Δ
Δ

≈β  

mA5ImA76,3104,9400II CS
3

BFC =<=⋅⋅=β= −  
V48,252,710IRVV CCCCCE −=+−=+=  

Observaţii: 
 Mărind valoarea rezistenţei RC, se va micşora valoarea curentului ICS. Exemplu: 

mA5,0
20
10Ik20R CSC ==⇒Ω=  

În această situaţie, deoarece CSBF ImA5,0mA9,0I =>=β , rezultă că 
mA5,0II CSC == , TB funcţionând în regim de saturaţie. 

 Având la dispoziţie c.s. ale TB, problema poate fi rezolvată şi prin metoda grafo- 
analitică. Astfel construind în planul c.s. de intrare (obs: slab influenţată de vCE) 
dreapta de sarcină corespunzătoare ecuaţiei (4.47) se obţine V5,0VBE −≅ şi 

A5,9IB μ= . 
Construind în planul c.s. de ieşire dreapta de sarcină corespunzătoare ecuaţiei 
(4.48) şi intersectând-o cu c.s. corespunzătoare curentului IB al circuitului 

( A5,9IB μ= ), se obţine mA4IC ≅ . Rezultă că în P.S.F., 400
105,9
4

3F >
⋅

=β
−

. 

 După efectuarea acestui calcul grafo-analitic, se poate determina valoarea factorului 
de amplificare în P.S.F.-ul găsit: 
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Fig. 4.10 Fig. 4.11 

( ) 0CBFBF
F

0CB
BFC I1I

1
I

II +β+β=
α−

+β=  

Cum 0CBI  se neglijează, rezultă: 421
0095,0
4

I
I

B

C
F ≅=≅β . 

4.5.2. În circuitul din figura 4.10, TB are următorii parametrii: V6,0VBE −≅ , 0I 0CB ≅  şi 

[ ]200;100F ∈β .  
Să se determine poziţia P.S.F.-ului în planul c.s. de ieşire ( )CECC vii =  
Presupunând RC variabil, să se determine plaja de valori pe care le poate avea aceasta astfel 
încât TB să funcţioneze în RAN. 
Se dau: V18V;k2RR;k10R;k20R CCEC21 −=Ω==Ω=Ω= . 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Rezolvare 
Varianta I 
Se foloseşte echivalarea Thevenin, descrisă în paragraful 4.3. 
Tensiunea în gol (cu baza deconectată) este: 

( ) V618
30
10V

RR
R

V:V CC
21

2
BB0B −=−⋅=

+
==  

Rezistenţa echivalentă a reţelei în gol şi pasivizată (VCC = 0, adică se poate considera că 
borna de alimentare este la masă), M este: 

Ω=
⋅

=
+

=== k67,6
30

2010
RR

RR
R||RR:R

21

21
21B0B  

Se poate observa cu uşurinţă că dacă baza este deconectată şi alimentarea este la masă, 
atunci între bază şi masă se "văd" rezistenţele R1 şi R2 în paralel. 
Prin urmare, divizorul rezistiv R1, R2 este echivalent cu o sursă de tensiune VBB având 
rezistenţa internă RB. Se obţine schema echivalentă din figura 4.11. Pentru această 
configuraţie, se poate scrie următorul sistem de ecuaţii: 
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emitorcolectorochiulpeTIRVIRV
emitorbazaochiulpeTIRVIRV

  (4.49) 

Ecuaţia (4.492) reprezintă din punct de vedere grafic dreapta de sarcină în planul (iC, vCE) 
al c.s. de ieşire. 

Se obţine: 
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BEBBF
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I

+β+
+−β

=  

Se poate observa independenţa curentului IC de valoarea rezistenţei RC, dacă TB 
funcţionează în RAN – este valabilă relaţia (4.494). 

Numeric se obţine: 
mA59,2IC =  pentru 100F =β  şi 
mA64,2IC =  pentru 200F =β . 

De asemenea, se poate observa slaba dependenţă (cvasiindependenţa) a curentului de 
colector, IC, de valoarea factorului de amplificare, Fβ . 
Din punct de vedere matematic, această independenţă se asigură prin îndeplinirea 
condiţiilor: 

( )⎩
⎨
⎧

>>+β
>>β

BEF

F

RR1
1

        (4.50) 

Aceasta echivalează cu neglijarea căderii de tensiune pe RB (rezistenţa internă a sursei de 

tensiune VBB) şi cu aproximarea 1
1F

F ≅
+β

β
. 

Deoarece 1F >>β   şi ( ) CBFBFBCE III1III =β≅+β=+=  adică EC II ≅ , rezultă: 

mA7,2
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R

UV
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E

BEBB
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−
=

+−
≅≅  

În concluzie, se poate spune că schema de polarizare (în RAN) a TB cu divizor rezistiv în 
bază şi rezistenţă în emitor reprezintă practic un generator de curent constant, având ca 
sarcină rezistenţa RC. Valoarea curentului este stabilită de elementele de polarizare a TB 
(R1, R2, RE ), fiind practic independentă de parametrii tranzistorului. 
Dacă EC II ≅ , atunci ecuaţia dreptei de sarcină devine: 

( ) CECCECC IRRVV +−=  
Reprezentarea grafică a dreptei de sarcină se poate vedea în figura 4.12. 
P.S.F.-ul se va găsi pe această dreaptă, la curenţi cuprinşi între 2,59 şi 2,64mA. Cu 

mA6,2IC ≅ , se obţine: 
( ) V6,7IRRVV CECCCCE −=++=  

Limitele între care poate varia RC se determină astfel: valoarea minimă este 0R C = , iar 
valoarea maximă se calculează astfel încât TB să nu intre în saturaţie. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 4.12 
Considerând V5,0V satCE −≅ , condiţia satCECE VU ≥ conduce la: 
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C  
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Pentru Ω== k63,4RR maxCC , se obţine poziţia extremă a dreptei de sarcină, figurată cu 
linie punctată în figura 4.12. 

Varianta II 
Se porneşte de la presupunerea că reţeaua R1, R2 asigură un divizor de tensiune ce 
polarizează baza. Aceasta revine la a presupune că IB este neglijabil faţă de curenţii I1, I2 
(figura 4.10) astfel încât 21 II ≅  
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21
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II;II

IIIdeoarece

Justeţea acestei presupuneri urmează să fie verificată după calcularea curentului IB. 

Dacă V6VV
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R
VI:II BBCC

21

2
Bdivizor21 −==
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Circuitul este descris de sistemul de ecuaţii: 
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 (4.51) 

Se poate observa că ecuaţia (4.511) diferă de (4.491) doar prin absenţa termenului RBIB. 
Deoarece s-a arătat la prima metodă că neglijarea acestui termen se poate face dacă se 
îndeplinesc condiţiile (4.50), se poate trage concluzia că îndeplinirea acestora este 
echivalentă cu a spune că polarizarea bazei se face printr-un divizor (rezistiv) de tensiune. 
Mai mult, se poate spune că IC rezultă practic independent de parametrii tranzistorului (în 
special deβF ) dacă şi numai dacă baza este polarizată printr-un divizor (rezistiv) de 
tensiune. 
Sistemul fiind acelaşi cu cel obţinut la prima metodă, soluţia va fi: 

mA7,2
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BEB
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F
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B

I
I

β
=

Se verifică îndeplinirea condiţiei Bdivizor II >>  în cazul cel mai defavorabil, adică atunci 
când IB este maxim, deci pentru  100minFF =β=β : 

mA6,0
30
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RR
V

I
21

CC
divizor ==

+
−

=

Se observă că, într-adevăr Bdivizor II >> , deci calculele (făcute în această ipoteză) sunt 
corecte. 
Observaţii: 

Funcţionarea schemei de polarizare (a unui T.B. în RAN) cu divizor în bază şi
rezistenţă în emitor poate fi înţeleasă intuitiv în modul următor: Dacă reţeaua R1, R2

este divizor de tensiune (adică Bdivizor II >> ),atunci potenţialul bazei poate fi
considerat constant şi este determinat de valorile rezistenţelor şi de tensiunea de
alimentare, VCC. În acest caz, curentul emitorului, IE (care este practic egal cu IC,
curentul colectorului) este determinat de potenţialul bazei (tensiunea VB) şi de RE,
deci este practic independent de tranzistor.

Curentul de bază, iB, este 
F

C
B

I
I

β
=  şi va fi dependent de valoarea lui Fβ . Schema

funcţionează corect dacă în cazul cel mai defavorabil ( Fβ  are valoarea minimă
specificată în catalog), condiţia Bdivizor II >>  încă este satisfăcută.
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Fig. 4.13 

Se spune că tranzistorul îşi extrage din "sursa de tensiune" VB curentul de bază 
necesar producerii curentului de colector stabilit de circuitul exterior. 

 Valoarea curentului IC fiind practic independentă de parametrii tranzistorului, 
rezultă că înlocuirea acestuia cu altul de acelaşi tip nu afectează P.S.F.-ul (IC va 
rămâne practic nemodificat). 

 Datorită avantajelor prezentate, cvasitotalitatea schemelor de polarizare de acest tip 
sunt proiectate astfel încât condiţia (4.50) să fie îndeplinită (adică R1, R2 să fie 
divizor de tensiune). Se poate observa cu uşurinţă că neîndeplinirea condiţiei (4.50) 
conduce pe de o parte la calcule mai complicate şi, pe de altă parte, la dezavantajul 
major al dependenţei curentului IC de parametrii tranzistorului. 

 Independenţa curentului iC de rezistenţa de sarcină RC (în cazul funcţionării 
tranzistorului în RAN) poate fi observată şi astfel: 
Se presupune că IC creşte dintr-o cauză oarecare, atunci: 

↓⇒↓⇒
⎪⎩

⎪
⎨
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↑=
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B

CEE
C IV

ctV
IRV
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Se observă că tendinţei de variaţie a curentului IC într-un sens, schema îi răspunde 
cu o comandă de variaţie în sensul contrar, aducându-l astfel la valoarea iniţială. 
Este un exemplu de reglaj automat a valorii unei mărimi. 
O cauză ce ar putea determina creşterea curentului IC poate fi o creştere a 
temperaturii joncţiunilor tranzistorului. Rezultă că RE are un efect favorabil şi din 
acest punct de vedere, asigurând variaţii mici ale curentului într-un interval 
prestabilit de temperatură. 

 Dacă RC este întreruptă, atunci schema devine cea din figura 4.13. 
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BEBB
B RR

VV
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=⇒  

IB creşte faţă de valoarea corespunzătoare prezenţei 
în schemă a rezistenţei RC. La proiectare trebuie avut 
în vedere acest fenomen; RB şi RC se vor dimensiona 
astfel încât: 

 

<
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EB

BEBB

RR
VV

IBmaxim admisibil. Valoarea IBmaxim admisibil este dată în cataloage. 

 
4.5.3. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Să se dimensioneze rezistenţele circuitului din figura 4.14, astfel încât TB să lucreze la 
temperatura C250

0 =θ  în PSF-ul (1mA, -4V). Se admit variaţii ale IC de maxim %10±  în 

Fig. 4.14 Fig. 4.15 
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următoarele condiţii: V7,0...6,0V BE −−= , 200...100F =β , nA10...1I 0CB =  (dispersia 

parametrilor), C300
0 ±θ=θ . 

Se dau: 
( )

;
100d

d
;

C
mV2

d
dV 0FF

O
BE θβ

=
θ
β

=
θ

 0CBI  se dublează la fiecare creştere a 

temperaturii cu 10oC; V10VCC −=  
 
Rezolvare  
Iniţial se va rezolva problema într-un caz mai simplu: nu se iau în considerare efectele 
variaţiei temperaturii. 
Varianta I 
Considerând reţeaua de polarizare a bazei (R1, R2) un divizor de tensiune şi folosind 
aproximarea CE II ≈ , se obţine un  sistem de 4 ecuaţii cu 6 necunoscute (R1, R2, RB, RC, 
RE, VBB): 
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       (4.52) 

S-a folosit echivalarea Thevenin în bază  (figura 4.15). 
Pentru rezolvare trebuie să se adopte valorile pentru două dintre rezistenţe. De regulă, se 
aleg rezistenţele RE şi RB, astfel încât să fie satisfăcută inecuaţia (4.525). Aşa cum s-a văzut 
la problema anterioară, îndeplinirea condiţiei respective este echivalentă cu faptul că 
reţeaua R1, R2 este divizor în bază. 
De regulă, RE se adoptă astfel încât CCE V%10V ⋅= . 

V1VV10V ECC −=⇒−= ; 

( ) Ω==−=⇒−≅+−=−= k1
mA1
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I
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RIRIIRIRV
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E
ECEBCEEEE  

Ω= k1R E  
Condiţia ( ) EFB R1R +β<<  trebuie satisfăcută în cazul cel mai defavorabil, deci pentru 

100minFF =β=β . 

Ω≅≤⇔Ω=⋅<<⇒ k10
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Se adoptă Ω= k10R B  
( ) ( )[ ] ⇔+β+=+−β⇒ EFBCBEBBF R1RIVV  
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Rezistenţele R1 şi R2 se află din sistemul de ecuaţii, dedus din (4.52): 
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Din ecuaţia (4.521) rezultă: Ω=
−+−

= k5
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IRVV
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Se vor alege valori standardizate pentru rezistenţe: 
Ω= k1,5R C , Ω= k1R E , Ω= k56R1 , Ω= k12R 2 . 

Puterile rezistenţelor: 
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În concluzie, se pot adopta rezistenţe având puterea nominală W25,0Pn = . Se obţine: 
W25,0/k1,5R C Ω= ; 

W25,0/k1R E Ω= ; 
W25,0/k56R1 Ω= ; W25,0/k12R 2 Ω= . 

Deoarece unele valori standardizate adoptate diferă de valorile calculate ale rezistenţelor, 
se recalculează PSF-ul: 
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( ) ( ) V66,304,111,510IRRVV CECCCCE −≅⋅++−=++=  
Se observă o variaţie mai mică de 10% a valorilor mărimilor ce definesc PSF-ul. 
Considerând acceptabilă această situaţie, calculul este încheiat. 
Dacă variaţia mărimilor caracteristice PSF-ului este inacceptabil de mare, atunci trebuie 
schimbate valorile standardizate adoptate pentru rezistenţe. 
Varianta II 
Se poate considera că reţeaua R1, R2 este divizor în bază dacă B1 II >> . 
Deoarece 21B21 IIIII ≅⇒+=  (figura 4.14). Rezultă relaţiile: 
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Din nou s-a obţinut un sistem de 4 ecuaţii cu 6 necunoscute  (R1, R2, RC, RE, I1, UB). 
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Se vor adopta valori pentru RE şi I1. Ω= k1R E , ca şi la varianta 1. 

 A10mA10
100

1I
I 2

F

C
B μ===

β
= −  

Pentru I1 se va adopta o valoare astfel încât B1B1 I10III ⋅≥⇔>> . 
Fie A100I1 μ= . 
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Deoarece: 
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Printr-un calcul similar cu cel prezentat la varianta 1, se obţin puterile nominale ale 
rezistenţilor. 
Valorile standardizate ale rezistenţelor: 
  W25,0/k1,5R C Ω= ; 
  W25,0/k1R E Ω= ; 
  W25,0/k82R1 Ω= ; W25,0/k16R 2 Ω= . 
Ca şi la varianta 1, urmează recalcularea PSF-ului cu valorile standardizate adoptate 
pentru  rezistenţe, în scopul determinării influenţei asupra PSF-ului a abaterilor valorilor 
standardizate faţă de cele calculate. 
Dacă abaterile vor fi prea mari, atunci trebuie adoptate alte valori standardizate pentru 
rezistenţe. 
În continuare, se va prezenta proiectarea circuitului în condiţiile variaţiei temperaturii în 
domeniul indicat. 
Conform cerinţelor problemei, trebuie ca [ ]mA1,1;9,0IC ∈ ; 
Rezultă că: 
  mA1,1:I maxC = ; mA9,0:I minC = ; mA2,0IC =Δ . 

Dispersiile parametrilor Fβ , VBE, 0CBI  nu sunt corelate între ele. De aceea, se va face o 
proiectare bazată pe cazurile cele mai nefavorabile. 
Conform  schemei  echivalente Thevenin (figura 4.15 ), există relaţiile: 
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      (4.53) 

Se obţin expresiile: 
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Valorile extreme ale parametrilor TB sunt: 
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Dacă 0CBI  se dublează la fiecare creştere a temperaturii cu 10°C, atunci se poate scrie: 
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⋅θ=θ  
Rezultă: 
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În aceste condiţii, se obţin următoarele valori extreme (cazuri cele mai defavorabile): 
 pentru IB: 

  IB este minim pentru maxBEBE VV = , maxFF β=β , 
max0CB

0CB
II =  

  IB este maxim pentru minBEBE VV = , minFF β=β , min0CB
0CB

II =  

 
 pentru IC şi IE: 

  IC (IE) este minim pentru minBB II = , minFF β=β , min0CB
0CB

II =  

  IC(IE) este maxim pentru maxBB II = , maxFF β=β , 
max0CB

0CB
II =  

Se poate observa că s-au obţinut condiţii contradictorii: pentru ca IC să fie minim trebuie ca 
Fβ  şi IB să fie minime dar IB  minim se obţine pentru maxFβ .  Se pot observa şi contradicţii 

referitoare la 0CBI . 
Din acest motiv, un calcul riguros nu poate fi făcut decât prin merodele specifice analizei 
matematice. 
Se va estima diferenţiala curentului IC, se vor aproxima mărimile infinitezimale prin 
diferenţe finite, obţinându-se astfel o relaţie suplimentară, ce va fi ataşată sistemului de 
ecuaţii (4.53). 
Din (4.53) rezultă: 
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unde mA2,0IC =Δ (impus de tema de proiectare). 
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(calculate din dispersiile parametrilor în urma variaţiei temperaturii dată în tema de 
proiectare). 
Se calculează sensibilităţile: 
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Din aceste relaţii rezultă variaţia curentului IC: 
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Cu această condiţie suplimentară, împreună cu condiţia ca reţeaua R1, R2 să fie divizor de 
tensiune în baza tranzistorului ( )( )EFB R1R ⋅+β<< , sistemul (4.53) devine: 
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(4.54) 

S-a considerat că îndeplinirea condiţiei de divizor este îndeplinită pentru o valoare RB de 
10ori mai mică decât ( ) EF R1 ⋅+β  în cazul cel mai defavorabil, adică pentru minFF β=β . 
Din ecuaţiile (4.543), (4.544), (4.545), (4.547), (4.548), se obţine următorul sistem de 2 
ecuaţii, cu necunoscutele VBB şi RE: 
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   (4.55) 

Soluţia ecuaţiei (4.552) este: 
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După calculul rezistenţei RE, din ecuaţia (4.541), respectiv (4.548) se calculează valorile 
tensiunii VBB şi a rezistenţei RB. 
În continuare se calculează valorile rezistenţelor R1 şi R2 din sistemul format din ecuaţiile 
(4.541) şi (4.542): 
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În sfârşit, din ecuaţia (4.546) calculează valoarea rezistenţei RC: 
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Înlocuind datele numerice se obţin rezultatele: 
Ω=−=Ω= k05,17R;V28,3V;k4,2R BBBE  

Ω=Ω= k37,25R;k98,51R 21  
Ω= k564,2R C  

Printr-un calcul analog cu cel prezentat în partea întâi, se pot determina puterile nominale 
ale rezistenţelor, obţinându-se aceeaşi valoare: W25,0Pn = . 
Se adoptă valorile standardizate: 

W25,0/k4,2R E Ω=  
W25,0/k25R;W25,0/k51R 21 Ω=Ω=  

W25,0/k5,2R C Ω=  
În continuare, se recalculează P.S.F.-ul (ca în partea întâi) şi eventual se aleg alte valori ale 
rezistenţelor. 
Observaţii: 

 Se poate observa că impunerea compensării termice într-un interval relativ mare de 
temperatură atrage după sine mărirea valorii rezistenţei RE (căderea de tensiune VE 
se poate observa că devine aproximativ 20%VCC). 

 Calculul prezentat este unul exact (şi în consecinţă suficient de complicat), 
deoarece nu s-a neglijat nicio influenţă asupra derivei termice a curentului IC. 
După cum s-a prezentat în paragraful 4.2.2.1, schema asigurând o 
cvasiindependenţă de Fβ  a P.S.F.-ului, influenţa acestui parametru poate fi 
neglijată, cu condiţia considerării cazului cel mai nefavorabil, adică cea mai mică 
valoare Fβ  în domeniul de temperatură impus. În cazul de faţă, aceasta este 

70F =β . De asemenea, influenţa curentului 0CBI  poate fi neglijată. 
Justeţea acestei afirmaţii poate fi probată calculându-se deriva termică a curentului 
IC corespunzătoare variaţiilor parametrilor Fβ  şi 0CBI (coeficienţii variabilelor FβΔ  

şi 0CBIΔ  în expresia (4.56), sau, altfel spus,  sensibilităţile respective). 
 Ţinând cont de acestea, calculul poate fi simplificat foarte mult, considerând numai 

influenţa tensiunii VBE asupra derivei termice. 
Astfel, conform relaţiei aproximative: 
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şi ţinând cont că .ctVBB = , rezultă: 
( ) ( )
( ) ( ) Ω=

⋅
=

−
−

=
Δ
Δ

=⇔
Δ

=Δ
−

k2,2
101,0
22,0

TITI
TVTV

I
V

R
R
V

I
3

minCmaxC

minBEmaxBE

C

BE
E

E

BE
C  

Se constată că s-a obţinut o valoare RE foarte apropiată de cea furnizată de calculul 
“exact”. 

 Expresia 
C

BE
E I

V
R

Δ
Δ

=  poate fi obţinută şi direct din (4.56), neglijându-se 

influenţele datorate dispersiei termice a parametrilor Fβ  şi 0CBI  (în conformitate cu 

cele arătate mai sus) şi aproximând 
( ) 1

111
10

F

F ≅
+β⋅

β⋅ .  

4.5.4. Calculaţi PSF-ul şi variaţia curentului IC la o creştere a temperaturii cu C500=θΔ , 
pentru tranzistorul conectat în schema din figura 4.16. Se dau:  

V12VCC = , Ω= k2,3R C , Ω= k1R E , Ω= k22R1 , Ω= k3,4R 2 .  
La temperatura ambiantă, TB are următorii parametri: V6.0UBE = , 200=β , nA4I

0CB = .  
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Rezolvare 
Metoda 1 
Urmărind schema şi notaţiile din figura 4.16, dacă se aplică 
teoremele lui Kirchoff rezultă următorul sistem de 7 ecuaţii cu 
7 necunoscute (IC, IB, IE, I, I1, I2, UCE): 
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Din ecuaţiile a-5-a şi a-6-a rezultă expresia curentului IB:   
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Fig. 4.16 
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Cu ajutorul acesteia se pot determina toate celelalte necunoscute: 
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   (4.58) 

 
Metoda 2 
Rezolvarea sistemului de ecuaţii din cadrul metodei precedente (aplicând teoremele lui 
Kirchoff) este laborioasă. O abordare mai elegantă constă în aplicarea unei echivalări 
Thevenin în baza tranzistorului. Schema circuitului în gol este prezentată în figura 4.17, iar 
cea a circuitului în gol şi pasivizat în figura 4.18. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Tensiunea în gol (cu baza deconectată) este: 

 V75,112
1,53,422

3,4V
RRR

RV CC
C21

2
BB =⋅

++
=

++
=    (4.59) 

Rezistenţa echivalentă a reţelei în gol, pasivizată (VCC = 0, adică se consideră că borna de 
alimentare este la masă), calculată între punctul B şi masă este: 

 ( ) ( )
Ω=

⋅
=

++
+

=+= k67,3
4,31

1,273,4
RRR

RRR
RR||RR

C21

C12
C12B   (4.60) 

Cu acestea se obţine un circuitul echivalent Thevenin din figura 4.19, asemănător cu cel 
din figura 4.15, dar corespunzător unui TB de tip npn. Rezultă că se vor scrie relaţii 
asemănătoare cu (4.53):  
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  (4.61) 

Se poate observa cu uşurinţă că, înlocuind VBB şi RB cu expresiile lor din (4.59) şi (4.60), 
se obţine expresia curentului IB din relaţia (4.57). 

Fig. 4.17 Fig. 4.18 Fig. 4.19 
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Expresia curentului de colector este: 

 
( ) ( ) ( )

( ) EB

EBCBBEBB
C R1R

RRI1UV
I 0

+β+

++β+−β
=      (4.62) 

iar a tensiunii UCE: 
EECCCCE IRIRVU −−=                                        

unde curentul I trebuie calculat, fie cu ajutorul expresiei (4.586), fie cu ajutorul relaţiei 
E2 III += . 

Numeric, se obţin valorile: 
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Pentru calculul derivei termice, trebuie determinate mai întâi sensibilităţile SU, βS  şi SI:  
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Valoarea derivei termice pentru C10=θΔ  este: 

C
A27,2

50
2001028,1108,11077,91007,059,4

T
S

T
U

S
T

I
SI

0
7349

BE
U

CB
IC

0

C01

μ
=⋅⋅+⋅⋅⋅+⋅⋅=

=
∂
β∂

⋅+
∂

∂
⋅+

∂

∂
⋅=Δ

−−−−

β

 

Valoarea procentuală este: 

C
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I
I 03

6

C

C

C
C01

C01
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=
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Admiţând variaţia liniară a derivei termice în  domeniul de temperatură propus, rezultă 
abaterea totală: 

%10C50
C

%2,0II 0
0CC

C01
rr

=⋅=θΔ⋅Δ=Δ  

Se poate observa mărimea cel puţin acceptabilă a derivei termice, obţinută cu o valoare 
mică a căderii de tensiune EEE IRU =  (mai mică decât CCV%10 ⋅ ). Explicaţia constă în 
faptul că relaţia de quasi-independenţă a curentului IC de parametrii tranzistorului, 

( ) EB R1R +β<<  este bine îndeplinită de componentele schemei. De asemenea, se poate 
observa că în acest caz tendinţa de variaţie a curentului este contracarată prin două căi 
(reacţii negative), micşorarea tensiunii în bază (UB) şi mărirea tensiunii emitorului (UE):  
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Se poate spune că schema analizată reprezintă o îmbunătăţire a celei din problema 4.5.3, 
soluţia fiind simplă: realizarea unui divizor de polarizare a bazei alimentat de la UC. 
 
4.5.5. Schema din figura 4.20 corespunde unei surse standard de 
curent continuu folosită în structura internă a circuitelor integrate 
(C.I.) liniare ( )mA1,0I > . Calculaţi curentul Io, debitat de circuit 
(tranzistoarele sunt identice).  
Aplicaţie numerică: V15VCC = , Ω= k3,0R1 , Ω= k1R 2 , 

Ω= k3,3R 3 . 
 
Rezolvare 
Dacă schema face parte din structura C.I. liniare, atunci cele două 
tranzistoare vor avea caracteristici quasi-identice (fiind realizate “la 
propriu” din acelaşi material) şi, de asemenea, cuplajul termic între 
ele va fi quasi-perfect, oricum mult mai bun decât cel realizabil cu 
cel mai performant radiator ce s-ar putea imagina. 
În aceste condiţii, rezultă că ( ) ( ) T,U:TUTU BEBEBE 21

∀==  
Neglijând curenţii din bazele celor două tranzistoare, rezultă relaţiile evidente: 
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Curentul 
1EI  rezultă imediat: 

31

BECC
CE RR

UV
II

11 +
−

==  

Cu acestea, expresia curentului de ieşire devine: 
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1
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UV
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I
1 +

−
⋅=⋅=   

Dacă BECC UV >> , atunci aceasta din urmă poate fi neglijată (evident că în acest caz nici 
deriva termică a tensiunii UBE nu va influenţa semnificativ valoarea curentului 

1EI ), astfel 
că expresia curentului de ieşire se va scrie sub forma: 
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31
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R
RI ⋅=

+
⋅=  

Datorită acestui fapt, circuitul se mai numeşte si oglindă de curent (curentul de ieşire este 
“oglindirea” celui de intrare, într-un raport fixat de cele două rezistenţe). 
Numeric:  

mA25,1
3,33,0

15
1
3,0Io =

+
⋅=  

Observaţie:  
Dacă nu se acceptă aproximările prezentate, problema se poate rezolva mai exact, dar cu 
calcule mai complicate. Astfel, neglijând în continuare curenţii 

0CBI , se scriu relaţiile: 
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, unde s-au folosit notaţiile: 

• 0ES II β= , I0 fiind curentul invers (de saturaţie al joncţiunii BE); 

Fig. 4.20 
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• 
e
TkVT
⋅

= , tensiunea termică. 

De asemenea, s-au folosit expresiile dependenţei curent – tensiune pentru joncţiuni pn 
(joncţiunile BE) aflate în conducţie. 
Rezultă: 
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Conform (4.631) şi neglijând curentul 
2BI , se obţin ecuaţiile: 
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Sistemul este format din două ecuaţii transcendente. Din a doua se poate determina 
curentul 

1CI  (de exemplu prin metoda aproximaţiilor succesive), iar apoi din prima se 
determină valoarea curentului de ieşire, 

2Co II = . 
Se poate observa însă că prima ecuaţie se poate pune sub forma: 
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Cum 0
IR

V
mV26

e
kTV

2C2

T
T ≅

⋅
⇒≅=  pentru mA1,0I

2C ≥ , obţinându-se astfel aceeaşi 

expresie a curentului de ieşire ca şi prin metoda simplificată. 
Este remarcabil însă că prin această metodă se poate determina valoarea curentului de 
ieşire să în cazuri limită ale circuitului, ca de exemplu 0R1 = . 
Soluţiile ecuaţiilor menţionate obţinute în MathCAD, pentru valorile menţionate în enunţ şi 
presupunând nA1Io = , 200=β  sunt: 

• mA259,1Ik3,0R o1 =⇒Ω=  
• A99I0R o1 μ=⇒= , dar cu o 

compensare termică mai slabă. 
 
4.5.6. Determinaţi PSF-urile tranzistoarelor 
circuitului din figura 4.21 (etajul diferenţial). 
Tranzistoarele sunt sunt caracterizate de 
următorii parametri:  

200=β , 0I
0CB = ; V6,0UBE = ; 

A105I 11
ES1

−⋅= ; A102I 10
ES2

−⋅= . 
Aplicaţie numerică: Ω== k5RR

21 CC ; 
Ω== k5RR

21 BB ; Ω= k7,4R E ; 
V25VCC = ;  V10VV

21 BBBB == . 
Fig. 4.21 



 
 

4.32

Rezolvare 
Montajul din figură se numeşte etaj (amplificator) diferenţial. Se observă că cele două 
tranzistoare sunt cuplate în emitor. Neglijând curenţii IB, deoarece 

2121 CCEEE IIIII +≅+= , EEBBBE IRVU
11
−≅  şi EEBBBE IRVU

22
−≅ , se observă că o 

variaţie a uneia din tensiunile VBB, de exemplu o creştere a tensiunii 
1BBV ,  provoacă o 

creştere a curentului 
1CI  (sau echivalent o micşorare a tensiunii 

1CU ). Rezultă o tendinţă 
de creştere a curentului IE, adică a tensiunii EEE IRU = , ceea ce provoacă o micşorare a 
tensiunii 

2BEU  (considerându-se că 
2BBV  este constant sau eventual se micşorează), adică 

o micşorare a curentului 
2CI  (sau echivalent o creştere a tensiunii 

2CU ). Ca urmare, din 
punct de vedere calitativ, tensiunea 

21 CC UU −  este proporţională cu diferenţa 

21 BBBB VV − , ceea ce justifică denumirea etajului.  
Afirmaţiile de mai sus pot fi urmărite şi pe algoritmul următor: 
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Dacă ambele tensiuni VBB variază în acelaşi sens, atunci curenţii IC vor avea variaţii 
asemănătoare, astfel că variaţia tensiunii 

21 CC UU −  va fi nesemnificativă. 
Se poate observa că, datorită domeniului mic de variaţie a tensiunii UBE, pentru ca ambele 
tranzistoare să fie în conducţie trebuie ca plaja de variaţie a diferenţei 

21 BBBB VV −  să fie 
de asemenea redusă, deoarece în caz contrar unul dintre tranzistoare va fi blocat, iar celălat 
saturat. Din acest motiv, un studiu cantitativ corect nu se poate face pornind de la premisa 

.ctUBE =  Rezultă că circuitul va fi descris de un sistem de 4 ecuaţii, cu necunoscutele 

1BEU , 
2BEU , 

1EI  şi 
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    (4.64)      

Sistemul fiind neliniar, nu se poate obţine decât o soluţie numerică. 
Pentru a obţine rezultate calitative, se pot face unele simplificări. Dacă se neglijează 
prezenţa rezistenţelor RB (sau, echivalent, neglijând curenţii IB) şi, conform studiului 
calitativ al comportării circuitului, se consideră .ctI:II EEE 21

==+ , atunci se obţine 
următorul sistem de ecuaţii cu necunoscutele 

1EI  şi 
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Deoarece ctIE = , valoarea acestuia se va determina în ipoteza tranzistoarelor identice:  

mA2
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BEBB
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⋅
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a)       b) 
Fig. 4.22 

k = 1 

Cu notaţiile: 

 k:
I
I

2

1
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ES =  şi idBBBB V:VV
21
=−  

rezultă următoarele scrieri echivalente: 
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În final rezultă expresiile: 
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      (3.2.17.2) 

În figura 4.22 se prezintă variaţiile celor doi curenţi pentru o valoare dată a curentului IE, în 
funcţie de tnsiunea de intrare diferenţială, Vid. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
Numeric, pentru 25,0k =  şi 0Vid = , se obţin rezultatele: 
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În figura 4.23 se prezintă variaţiile tensiunii de ieşire diferenţiale: 
21 CCod UU:V −= , în 

funcţie de tensiunea de intrare diferenţială, Vid. 
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k = 1 k = 0.25 

a)       b) 
Fig. 4.23 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Ţinând cont de expresiile (4.64), tensiunea Vod se calculează astfel: 
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5.1

5. TRANZISTOARE UNIPOLARE (cu efect de câmp) 

5.1. NOŢIUNI INTRODUCTIVE 

Apariţia tranzistoarelor cu efect de câmp (al căror principiu de funcţionare a fost propus de 
W. Shockley încă din 1952) a constituit la vremea respectivă o adevărată revoluţie în 
tehnica dispozitivelor semiconductoare. Ele readuceau în marea familie a tranzistoarelor o 
calitate (parţial) pierdută prin înlocuirea tuburilor electronice: impedanţa foarte mare de 
intrare, cu toate consecinţele (avantajele) ei practice. 
În literatura tehnică de specialitate, tranzistoarele cu efect de câmp sunt notate prescurtat 
prin iniţialele TEC sau FET (din engleză – Field Effect Transistor).  
În esenţă, TEC - ul este un rezistor a cărui secţiune sau rezistivitate este controlată de un 
câmp electric, de unde şi denumirea (efect de câmp). Astfel, conducţia electrică are loc 
într-un “canal” conductiv generat într-un material semiconductor, ale cărui dimensiuni 
geometrice sau concentraţii de purtători de sarcină pot fi controlate cu ajutorul unui câmp 
electric (transversal pe direcţia de curgere a curentului), creat între un electrod de comandă 
numit grilă sau poartă (câmpul electric fiind determinat de potenţialul său), situat în 
vecinătatea canalului şi masa semiconductorului în care este format sau indus acesta. 

Se reaminteşte legea lui Ohm: UG
R

U
I  , unde rezistenţa canalului este 

S

l
R  , „l” 

fiind lungimea canalului, iar “S” secţiunea sa. Practic, câmpul electric acţionează asupra 
secţiunii canalului sau asupra rezistivităţii, modificându-se R şi în final I.  
Curentul se închide printr-o zonă semiconductoare (care reprezintă canalul însuşi) între doi 
electrozi, unul numit sursă - pentru că furnizează purtătorii de sarcină şi celălalt numit 
drenă - care are rolul de a-i colecta. 
Spre deosebire de tranzistorul bipolar, curentul prin TEC se obţine numai prin deplasarea 
purtătorilor majoritari (electroni sau goluri), după cum canalul este de tip n, respectiv p. De 
aceea, TEC se mai numesc şi tranzistoare unipolare. De notat că prin canal se deplasează 
şi purtătorii minoritari, dar contribuţia lor la curentul total se neglijează, fiind foarte mică 
în comparaţie cu cea a purtătorilor majoritari. Ca un prim avantaj al acestui fapt se poate 
menţiona dependenţa mult mai redusă a curentului de temperatură. 
În funcţie de modul de realizare a grilei, există două tipuri de TEC-uri:  

 TEC cu Joncţiune (sau cu grilă Joncţiune) – TECJ (JFET);  
 TEC cu grilă izolată, sau TEC Metal-Izolator-Semiconductor – TECMIS (MISFET), 

de obicei sub forma TECMOS (MOSFET): Metal-Oxid-Semiconductor. 
Comparativ cu cele bipolare, TEC prezintă avantajul unei rezistenţe de intrare mai mare, 
comparabilă cu cea a tuburilor electronice, au deriva termică mult mai mică şi o tehnologie 
de fabricaţie mai simplă, ocupând astfel o arie de siliciu redusă în structurile integrate. În 
acelaşi timp, ele prezintă însă inconvenientul unei pante mici a caracteristicilor statice. 

5.2. PRINCIPIUL DE FUNCŢIONARE 

5.2.1.  Tranzistoare cu efect de câmp cu grilă joncţiune (TECJ) 

Tranzistoarele TECJ au canalul conductor (cu o lungime de 10-100 ori mai mare decât 
grosimea sa) delimitat în volumul semiconductorului cu ajutorul a două joncţiuni pn, 
polarizate invers (figura 5.1a). Cele două capete ale sale sunt conectate la terminalele 
numite drenă (D) şi sursă (S), iar zona centrală (puternic dopată) se numeşte grilă sau 
poartă, delimitând împreună cu substratul (de asemenea puternic dopat) canalul. În acest 
fel se creează două joncţiuni pn (asimetrice), una între grilă şi canal, iar a doua între 
substrat şi canal. În figura 5.1a s-a reprezentat un TECJ cu canal de tip n. 
Substratul poate fi folosit ca grilă. Dacă se conectează galvanic cu grila propriu-zisă, cazul 
cel mai des întâlnit, atunci se obţine un efect de câmp aproximativ simetric faţă de axa 
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longitudinală a dispozitivului. Substratul poate fi folosit însă şi ca un al doilea electrod de 
comandă, caz în care se obţine tetroda cu efect de câmp. 
Joncţiunea pn grilă-canal este polarizată invers, iar lungimea de difuzie asociată acesteia, 
conform relaţiei (2.16) face ca secţiunea conductivă a canalului (regiunea n neutră) să fie 
mai mică decât distanţa dintre cele două joncţiuni. Rezultă că această secţiune este 
controlabilă electric prin diferenţa de potenţial care există între grilă şi canal. În procesul 
de conducţie purtătorii de sarcină sunt generaţi de sursă şi colectaţi de drenă. 
Datorită asimetriei celor două joncţiuni pn, zona de difuzie se extinde preponderent în zona 
mai slab dopată, adică în zona canalului, conform relaţiei (2.5). 
Deoarece purtătorii de sarcină trebuie să se deplaseze de la sursă către drenă, câmpul 
electric din interiorul canalului trebuie să fie orientat astfel încât forţele electrostatice să 
asigure această deplasare (electronii, având sarcină negativă, se deplasează în sens contrar 
liniilor de câmp, iar golurile, asimilate unor sarcini pozitive, se deplasează în sensul liniilor 
de câmp). Această necesitate impune ca drena să fie polarizată corespunzător faţă de sursă. 
În figura 5.1b se prezintă simbolurile celor două tipuri de TECJ, precum şi polarităţile 
tensiunilor între terminale. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Se poate observa că se respectă convenţia folosită la simbolurile dispozitivelor bazate pe 
joncţiunea pn: săgeata reprezintă joncţiunea pn grilă-canal (cu sensul: np  ). 

5.2.2.  Tranzistoare cu efect de câmp cu grilă izolată 

Tranzistoarele TECMIS (Metal-Izolator-Semiconductor) au grila izolată faţă de canalul 
conductor. Deoarece în cele mai multe cazuri izolatorul este SiO2 (dioxid de siliciu) 
denumirea cea mai comună sub care se întâlnesc aceste tranzistoare este TECMOS 
(Metal-Oxid-Semiconductor). În figura 5.2 se prezintă o structură de TECMOS, precum şi 
simbolurile acestora folosite în schemele electrice. 
Structura prezintă două zone cu acelaşi tip de conductibilitate puternic dopate (n+ în figura 
5.2a), una fiind alocată Sursei şi cealaltă Drenei, separate printr-o zonă cu conductibilitate 
de tip opus (p în figura 5.2a) numită substrat şi care (de obicei) este conectat intern la 
sursă. Între această zonă şi Grilă există un strat izolator din SiO2. 
Conducţia electrică va avea loc într-un canal conductor dispus între sursă şi drenă. În 
funcţie de natura acestuia, există două tipuri de TECMOS: 

 cu canal indus; 
 cu canal iniţial. 

Rezultă că în esenţă un TECMOS este un condensator ale cărui armături sunt grila şi 
substratul, dielectricul fiind format din startul izolator (capacitorul MOS). 
În figura 5.2a este reprezentat un TECMOS cu canal indus. Se poate observa că, dacă se 
aplică între drenă şi sursă o tensiune cu orice  polaritate, una din joncţiunile pn va fi 

Fig. 5.1 TECJ 
a) Structura unui TECJcu canal n 
b) Simboluri 

a) b) 
Canal p Canal n 
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blocată, astfel încât nu va circula curent în absenţa comenzii pe grilă. În condiţiile aplicării 
unei tensiuni pe grilă pozitive în raport cu substratul, 0VGS  , aceasta, (prin intermediul 

câmpului electric GSE  (orientat de la grilă către substrat) ce va acţiona asupra purtătorilor 

de sarcină (golurile majoritare, respectiv electronii minoritari din zona p) cu forţe 
electrostatice), va atrage electronii spre suprafaţa de separaţie între izolator şi substrat şi va 
îndepărta golurile către interiorul substratului. În acest mod va apărea între cele două zone 
n+ o acumulare de electroni minoritari care formează aşa numitul strat de inversiune (a 
conducţiei). 
   
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Mărimea potenţialului grilei determină lăţimea stratului de inversiune, adică rezistivitatea 
canalului conductor. Aplicând o diferenţă de potenţial între drenă şi sursă electronii din 
stratul de inversiune se vor deplasa pe calea n+ (S) – canal format din stratul de inversiune 
– n+ (D), determinând astfel curentul tranzistorului (curentul de drenă, iD). 
Diferenţa între TECMOS cu canal indus şi cele cu canal iniţial constă în existenţa unui mic 
canal conductiv între sursă şi drenă, format prin doparea corespunzătoare a suprafeţei 
substratului  din vecinătatea izolatorului.  
Din cele expuse rezultă că la TECMOS tensiunea VGS va influenţa cu precădere 
concentraţia purtătorilor de sarcină electrică ce vor asigura conducţia, altfel spus 
rezistivitatea (sau îmbogăţirea/sărăcirea) canalului şi mai puţin dimensiunile sale.  
În figura 5.2b sunt reprezentate simbolurile tranzistoarelor TECMOS. 
După cum s-a precizat în paragraful 5.1, TEC au avantaje importante faţă de tranzistorul 
bipolar, dintre care se (re)amintesc:  

 dependenţa de temperatură a caracteristicilor este mai redusă, deoarece în conducţia 
TEC nu mai intervin purtătorii minoritari;  

 rezistenţa de intrare (pe electrodul grilă) este foarte mare (  M1010 32 ), datorită 
joncţiunii grilei polarizate invers în cazul TECJ, respectiv a prezenţei izolatorului în 
cazul TECMOS, lucru care este util în anumite aplicaţii;  

 inexistenţa tensiunii de decalaj (tensiunea drenă–sursă nulă pentru curent de drenă 
zero);  

 zgomot redus.  
Ca dezavantaj se poate menţiona că TEC nu amplifică în curent, iar amplificarea în 
tensiune este mică în raport cu cea a tranzistorului bipolar. În circuitele electronice cu 
componente discrete, dar şi în anumite circuite integrate (de exemplu, în anumite 

Fig. 5.2 TECMOS 
a) Structura unui TECMOS cu canal n indus 
b) Simboluri 

b) a) 
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amplificatoare operaţionale), TEC se utilizează împreună cu tranzistorul bipolar, 
exploatându-se astfel avantajele ambelor tipuri de tranzistoare. 

5.3. CARACTERISTICI STATICE 

TEC au următoarele (tipuri de) caracteristici statice:  

 caracteristicile de ieşire (de drenă):  
.ctVDSDD

GS
Vii


 ; 

 caracteristicile de transfer:  
.ctVGSDD

DS
Vii


 . 

În continuare se vor prezenta aceste caracteristici pentru cele două tipuri de TEC 
menţionate anterior, TECJ şi TECMOS. Se va considera cazul tranzistoarelor TEC cu 
canal n, deoarece acestea sunt cel mai des întâlnite în schemele electrice.  
Din analiza schemelor structurale din figurile 5.1a şi 5.2a se poate observa că tensiunea 
VDS se aplică în lungul canalului, astfel că inevitabil va exista o distribuţie spaţială a 
acesteia. Altfel spus, zona canalului mai apropiată de drenă va avea un potenţial diferit de 
cel al porţiunii canalului mai apropiată de sursă. Acest fapt determină  variaţia lăţimii 
canalului în cazul TECJ, respectiv concentraţia de purtători de sarcină în cazul TECMOS, 
influenţând astfel conductanţa acestuia.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
În figura 5.3 s-a reprezentat un model simetric idealizat al TECJ cu canal n. Conform 
relaţiei  (2.16), lungimea de difuziune a joncţiunii p+n grilă-canal este proporţională cu 
tensiunea de polarizare inversă, a cărei expresie este: 

   xVVxV DSGSGC         (5.1) 

Cum variaţia VDS(x) este descrescătoare, rezultă că VGC(x) şi ca urmare lungimea de 
difuzie  xba   vor fi crescătoare, obţinându-se astfel situaţia din figura 5.3. De asemenea, 
se poate observa că la o polarizare inversă accentuată a joncţiunii grilă-canal, lungimea de 
difuziune creşte, ceea ce atrage după sine micşorarea lăţimii canalului, b(x). Rezultă că 
există o valoare de prag, VP (sau VT) a tensiunii VGS care anulează canalul   0Lb  . 

Conform (2.8) şi (2.16) şi ţinând cont de asimetria joncţiunii  DA NN  , valoarea 
tensiunii de prag se poate determina după cum urmează: 
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  (5.2) 

în care 0B  este valoarea barierei interne de potenţial şi este dată de (2.7). 

În cazul TECJ cu canal n, 0VP  , astfel că din (5.2) se deduce că 
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Nea
V D
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Fig. 5.3 
Variaţia lăţimii canalului conductiv al TECJ 
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În cazul TECMOS, situaţia este asemănătoare: tensiunea grilă-substrat care produce 
inversiunea conductivă menţionată în paragraful 5.2 (în cazul TECMOS cu canal indus), 
respectiv îmbogăţeşte/sărăceşte canalul în purtători de sarcină electrică (în cazul TECMOS 
cu canal iniţial) este dată tot de (5.1), astfel că variaţia ei (spaţială) în lungul canalului va fi 
aceeaşi. Efectul acestei variaţii va fi micşorarea concentraţiei purtătorilor de sarcină 
electrică în zona canalului din vecinătatea drenei, adică aceeaşi mărire a rezistivităţii. De 
asemenea rezultă existenţa tensiunii de prag, înţeleasă în acest caz ca acea valoare VGS care 
nu mai asigură formarea stratului de inversiune (respectiv sărăceşte complet canalul) în 
vecinătatea drenei; pentru TECMOS cu canal n, conform modelului prezentat în figura 
5.2a, rezultă 0VP  .  

5.3.1. Caracteristici de ieşire ale TEC în regim de funcţionare quasiliniar 

La valori mici ale tensiunii VDS, fenomenul îngustării canalului (respectiv micşorarea 
concentraţiei de purtători de sarcină în cazul TECMOS) în vecinătatea drenei este 
neglijabil. În această situaţie, rezistivitatea canalului rezultă constantă; de exemplu, în 
cazul TECJ, ţinând cont de (1.21) particularizată la cazul semiconductorului de tip n 
 0p  , se pot scrie următoarele: 

  W0b2

L

Ne

1
R

ne

1

nDn 






      (5.3)  

unde L este lungimea canalului, iar W este dimensiunea radială (“adâncimea”) canalului; 

în cazul unei structuri cilindrice,  0bW   iar aria secţiunii transversale devine  20b . 

Valoarea minimă a rezistenţei se obţine pentru   a0b  : 

Wa2

L

Ne

1
R

nD
min 




        (5.4) 

În aplicaţiile practice este însă mult mai utilă o dependenţă a conductanţei canalului de 
tensiunea de comandă VGS. Expresiile aproximative ale acestor dependenţe sunt: 

 Pentru TECJ: 
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V
1GG       (5.5)   

unde 
0V

min
0

GS
G

R

1
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 ; 

 Pentru TECMOS: PGS
0n VV

L

CW
G 


     (5.6) 

unde C0 este capacitatea specifică (pe unitatea de arie) a stratului izolator (oxid).  
În concluzie, pentru valori mici ale tensiunii VDS (de obicei pentru V1,0VDS  ), 

conductanţa canalului se poate considera constantă, astfel că TEC se comportă quasiliniar: 
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De obicei, pentru TECMOS se foloseşte notaţia: 
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CW 0n




 ,        (5.7)  

astfel că expresiile curentului de drenă corespunzătoare regiunilor quasiliniare devin: 
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D ,  (5.8) 

unde se poate neglija termenul pătratic din relaţia corespunzătoare TECMOS. 
În aceste condiţii, în zona quasiliniară caracteristicile statice vor avea forma din figura 5.4. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Se poate observa că pentru TECJ tensiunea vDS poate avea ambele sensuri (aceasta datorită 
simetriei structurii sale), ceea ce nu este posibil pentru TECMOS. Într-adevăr, analizând 
structura din figura 5.2a, se poate observa că orice valoare 0vDS   va polariza direct 

joncţiunea pn+ substrat-drenă, ceea ce va avea ca efect scurtcircuitarea canalului, existând 
inclusiv posibilitatea distrugerii structurii în ipoteza că tensiunea aplicată depăşeşte 
valoarea pragului de conducţie  DDS Vv  . De asemenea, se poate observa că în cazul 

TECMOS cu canal iniţial există conducţie şi în absenţa comenzii pe grilă. 
TEC sunt folosite în regiunea liniară ca rezistenţă controlată în tensiune. Conductanţa 
drenă-sursă  GSdd Vgg   este identică cu conductanţa G a canalului în conformitate cu 

(5.5) şi (5.6), unde VGS este tensiunea continuă (de polarizare) grilă-sursă. Pentru calcule 
practice conductanţa canalului gd se poate aproxima cu expresia empirică: 

 GS0d Vk1Gg         (5.9) 

unde G0 este conductanţa pentru 0VGS  , iar k o constantă a tranzistorului. 

Unele aplicaţii ale acestui mod de lucru sunt: controlul automat al amplificării (cu ajutorul 
unui semnal redresat şi filtrat) şi atenuatorul comandat în tensiune. 

5.3.2. Caracteristici de ieşire ale TEC în regim de funcţionare neliniar 

Pentru tensiuni VDS mai mari, fenomenul îngustării canalului (respectiv micşorarea 
concentraţiei de purtători de sarcină) în vecinătatea drenei nu mai poate fi neglijat, astfel că 
rezistenţa (conductanţa) canalului nu mai este constantă. Acesta va avea profilul indicat în 
figura 5.3, neuniformitatea lăţimii sale indicând creşterea rezistenţei (sau, echivalent, 
micşorarea conductanţei) canalului în vecinătatea drenei. Ca urmare, caracteristicile statice 
quasiliniare din figura 5.4 se vor “curba” în sensul micşorării ratei de creştere a curentului 
ID odată cu creşterea tensiunii VDS.  
În figura 5.5 se prezintă aspectul calitativ al caracteristicilor statice de ieşire în regimul de 
funcţionare neliniar. Se poate observa asemănarea care există între caracteristicile TECJ şi 
cele ale TECMOS, acestea din urmă prezentând totuşi particularităţile datorate celor două 
variante constructive: 

a) b) c) 

Fig. 5.4: Caracteristici statice de ieşire pentru TEC cu canal n în regim quasiliniar 
a) TECJ 
b) TECMOS cu canal indus 
c) TECMOS cu canal iniţial 
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pentru 0VGS   există curent de drenă în cazul TECMOS cu canal indus (figura 5.5b), 

respectiv nu există în cazul TECMOS cu canal iniţial (figura 5.5b). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

5.3.3. Caracteristici de ieşire ale TEC în regim de saturaţie 

Creşterea tensiunii VDS are ca efect micşorarea din ce în ce mai pronunţată a dimensiunii 
b(x) din figura 5.3, ajungându-se astfel în situaţia limită   0Lb  , ca în figura 5.6a. 
Această situaţie trebuie înţeleasă în cazul TECMOS ca o egalizare a concentraţiei 
purtătorilor de sarcină din stratul de inversiune cu cea a impurităţilor din substrat.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Conform reprezentării schematice din figura 5.6a, şi ţinând cont de (5.1) saturaţia apare 
atunci când    PGC VLV   (canalul se ştrangulează la drenă). Observând că   DSDS VLV  , 

rezultă relaţia: 

PGSDS VVV
sat

         (5.10) 

Creşterea în continuare a tensiunii VDS conduce la situaţia reprezentată schematic în figura 
5.6b, conform căreia lungimea canalului este mai mică decât L. Considerând că în lungul 
canalului căderea de tensiune este 

satDSV , rezultă că pe porţiunea în care canalul este 

ştrangulat apare diferenţa de potenţial   

satDSDS VVV  ,        (5.11) 

a) b) 

Fig. 5.6 
Variaţia lăţimii canalului conductiv al TECJ 

a) TECJ la limita intrării în saturaţie 
b) TECJ în zona de saturaţie a curentului 

a) b) c) 

Fig. 5.5: Caracteristici statice de ieşire pentru TEC cu canal n în regim neliniar 
a) TECJ 
b) TECMOS cu canal indus 
c) TECMOS cu canal iniţial 

0 < |VGS2| < … < |VP|;  
0< |VGS1|; VGS2 = -VGS1, etc. |VGS1| > |VGS2| > … > |VP| 0 < |VGS1| < |VGS2| < …|< |VP| 
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ceea ce va atrage după sine apariţia câmpului electric E  (orientat ca în figura 5.6b în cazul 
TEC canal n), care transportă purtătorii de sarcină spre drenă, menţinând astfel curentul 
prin structură. 
Cu aceste observaţii, caracteristicile statice în regimul de funcţionare liniară, neliniară şi în 
cel de saturaţie vor avea alura celor prezentate în figura 5.7. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Întrucât caracteristicile statice în regim de saturaţie sunt prelungiri fireşti ale celor din 
regimul neliniar, în figura 5.7 s-au reprezentat numai caracteristicile corespunzătoare TECJ 
şi TECMOS cu canal iniţial. Se reia observaţia simetriei structurii TECJ, menţionată în 
cazul regimului liniar, ce se menţine şi pentru caracteristica statică în regim neliniar sau în 
saturaţie, chiar dacă nu a mai fost sugerată ca atare în figurile 5.5 şi 5.7. 
Dacă tensiunea VDS creşte în continuare, atunci la capătul de lângă drenă se vor crea 
condiţii pentru amorsarea fenomenului de multiplicare în avalanşă în joncţiunea pn grilă-
canal. Acest fenomen apare atunci când diferenţa de potenţial între drenă şi grilă atinge 
valoarea va a tensiunii de multiplicare în avalanşă: 

aGSDSGSDSDGa vVVVVVv
BRBR

     (5.12) 

În figura 5.8 este reprezentat un set de 
caracteristici experimentale de ieşire 
(numite şi caracteristici de drenă) ale unui 
TECJ cu canal n. Se pot observa cele trei 
regiuni de funcţionare deja menţionate 
(liniară, neliniară şi de saturaţie), precum 
şi zona de străpungere, caracterizată 
printr-o creştere abruptă a curentului. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

a) b) 

Fig. 5.7: Caracteristici statice de ieşire pentru TEC cu canal n 
a) TECJ 
b) TECMOS cu canal iniţial 

Fig. 5.8. Caracteristici experimentale de ieşire 
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5.3.4. Caracteristici statice de transfer 

TEC este folosit ca amplificator în zona de saturaţie  
satDSDS Vv  . În această situaţie, 

după cum s-a menţionat anterior şi se poate urmări în figura 5.7, 
satDD Ii  , independent de 

vDS. Ca urmare, tranzistorul, lucrând în zona de saturaţie a curentului, are o caracteristică 
de transfer unică,  GSDD vii  , independentă de vDS. Pentru calcule de circuit se folosesc 

relaţiile:  

   



















TECMOSpentru2,1m,VVβ

TECJpentru
V

V
1I

II
m

PGS

2

P

GS
DSS

DD sat
  (5.13) 

unde mărimile care apar sunt dependente de tipul tranzistorului şi de modul de realizare 
practică a acestuia, fiind denumite după cum urmează: 

 
0VDDSS

GS
sat

II


 ; 

   - coeficient specific tranzistorului cu dimensiunea m11 V   , 
 m - coeficient care teoretic are valoarea 2m  . 

Aceste date, împreună cu tensiunea de prag VP sunt specificate în cataloage. 
În cazul 2m  , relaţiile (5.13) sunt denumite aproximaţii parabolice. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 

5.3.5. Efectul variaţiei temperaturii 

Odată cu creşterea temperaturii, tensiunea VP se 
micşorează (datorită micşorării potenţialului de 
barieră, 

0B ). De asemenea, se va micşora  

mobilitatea purtătorilor de sarcină (o variaţie relativ 
lentă), astfel că va apărea o micşorare a curentului iD. 
În cazul TECJ, caracteristica de transfer va avea alura 
din figura 5.10.  
Zona preferată de lucru a TEC în regim de 
amplificator este cea de la curenţi mari, deoarece 

panta tranzistorului 
GS

D
m dv

di
g   este mai mare. Aici 

curentul scade cu creşterea temperaturii (la ctvGS  ). 

Problema ambalării termice nu se pune în cazul TEC. 
 

Fig. 5.9 Caracteristica de transfer a TEC cu canal n 
a) TECJ 
b) TECMOS cu canal indus 
c) TECMOS cu canal iniţial 

a) b) c) 

Fig. 5.10  
Modificarea cu temperatura a 

caracteristicii de transfer TECJ 
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Fig. 5.12: Determinarea PSF în 
condiţiile dispersiei caracteristicilor 

5.4. CIRCUITE DE POLARIZARE 

După cum s-a putut constata în paragrafele anterioare, TECJ şi TECMOS au principii de 
funcţionare asemănătoare, astfel încât schemele lor de polarizare pot fi identice (din punct 
de vedere calitativ). Din acest motiv, în cadrul acestui paragraf se vor prezenta unele 
variante de circuite de polarizare în care se vor folosi aleatoriu atât TECJ cât şi TECMOS. 
De asemenea, se face precizarea că se vor prezenta scheme de polarizare a TEC în regiunea 
de saturaţie a curentului. 

5.4.1. Schema cu polarizare automată a grilei 

În figura 5.11a este prezentat un astfel de circuit, ce foloseşte un TECJ cu canal n.  
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
Polarizarea grilei faţă de sursă este asigurată de căderea de tensiune dată de curentul de 
sursă DS II   pe rezistenţa RS: DSGGGS IRIRV  . Deoarece curentul de grilă este 

0IG  , această tensiune este aplicată (integral) grilei prin rezistenţa RG, care are valori de 

ordinul M . Punctul static de funcţionare (PSF) poate fi determinat grafic prin intersecţia 
caracteristicii de transfer cu dreapta de polarizare a cărei ecuaţie devine:  

DSGS IRV          (5.14) 

aşa cum se poate observa în figura 5.11b.  
De asemenea, PSF poate fi determinat grafic folosind caracteristicile statice de ieşire 
(figura 5.11c), ca intersecţie a caracteristicii corespunzătoare tensiunii VGS dată de (5.14) 
cu dreapta de sarcină:  

DSDSDDDD IRVIRV    (5.15) 

Caracteristicile statice au însă o dispersie. Din acest 
motiv, caracteristica de transfer  GSDD vii   este 

nesigură. În figura 5.12 sunt reprezentate caracteristicile 
de transfer extreme, în care s-a ţinut cont atât de 
dispersie, cât şi de deriva termică. 
Se presupune că variaţia curentului ID corespunzător 
punctului static de funcţionare nu este tolerată decât între 
IA şi IB care determină punctele A şi B pe caracteristicile 
limită. Ca urmare, dreapta de polarizare (care are 
originea O ca punct fix) trebuie să treacă printre A şi B, 
ceea ce nu este posibil întotdeauna.  

Fig. 5.11: Polarizarea automată a grilei 
a) Schema circuitului 
b) Determinarea grafo-analitică a PSF-ului folosind caracteristica statică de transfer a TECJ canal n 
c) Determinarea grafo-analitică a PSF-ului folosind caracteristica statică de ieşire a TECJ canal n 

a) b) c)
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Fig. 5.13: Polarizarea cu divizor rezistiv a TEC 
a) Schema circuitului 
b) Determinarea grafo-analitică a PSF-ului folosind caracteristica statică de transfer a TECMOS canal p indus

a) b) 

Analitic, PSF-ul rezultă prin rezolvarea sistemului de ecuaţii obţinut prin scrierea ecuaţiilor 
circuitului şi a expresiei caracteristicii statice de transfer: 

Pentru TECJ: 
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     (5.16) 

Pentru TECMOS:  
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m
PGSD

DSDSDDDD
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     (5.17) 

La rezolvarea sistemelor (5.16) şi (5.17) se va avea în vedere că vor rezulta două valori ale 
tensiunii VGS. Se va alege ca soluţie acea valoare care respectă condiţia PGS VV0   în 

cazul TECJ, respectiv PGS VV   în cazul TECMOS. 

5.4.1. Schema de polarizare cu divizor rezistiv în grilă 

Atunci când variaţia ABD III   impusă este prea mică şi nu se poate găsi o dreaptă de 
polarizare care să treacă printre punctele A şi B (figura 5.12) şi în acelaşi timp prin origine, 
circuitul de polarizare automată a grilei se modifică în sensul că potenţialul grilei se 
asigură cu ajutorul unui divizor rezistiv de tensiune. 
În figura 5.13a este prezentat un astfel de circuit, ce foloseşte un TECMOS cu canal p 
indus. Se impune precizarea că tensiunile VDD şi VDS sunt negative: 0VDD  ; 0VDS  .  

Ecuaţia dreptei de polarizare devine în acest caz: 

SDGGGS RIVV          (5.18) 

unde: DD
21

2
GG V

RR

R
V 


         (5.19) 

 
 
 
 
 
 

 
 
                                                             

 
 
 
 
 
 
 
 
Conform figurii 5.13b, polarizarea tranzistorului respectă condiţia impusă asupra lui ID al 
PSF şi anume, ca aceasta să fie cuprins între IA şi IB.  
Se poate constata cu uşurinţă faptul că schema cu polarizare automată a grilei este cazul 
particular 0VGG   al schemei cu divizor rezistiv. 

Analitic, PSF-ul rezultă prin rezolvarea sistemului de ecuaţii obţinut prin scrierea ecuaţiilor 
circuitului şi a expresiei caracteristicii statice de transfer: 
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Pentru TECJ: 
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     (5.20) 

Pentru TECMOS:  













SDGGGS

m
PGSD

DSDSDDDD

RIVV

VVβI

IRVIRV

    (5.21) 

Desigur, şi în acest caz se va avea în vedere că la rezolvarea sistemelor (5.20) şi (5.21) vor 
rezulta două valori ale tensiunii VGS. Se va alege ca soluţie acea valoare care respectă 
condiţia PGS VV0   în cazul TECJ, respectiv PGS VV   în cazul TECMOS. 

5.5. APLICAŢII 

5.5.1. Se dă circuitul din figura 5.14, în care parametrii TECJ sunt: 
mA9IDSS  ; V3VP  . În regiunea de saturaţie a curentului se poate 

folosi aproximaţia parabolică: 
2

T

GS
DSSD V

v
1Ii 








 . 

Între ce limite poate varia RD astfel încât TECJ să funcţioneze în 
regiunea de saturaţie a curentului? 
Aplicaţie: V16VDD  ,  250R S ,  M1R G . 

 
Rezolvare 
Schema din figura 5.14 este construită în jurul unui TECJ canal p, deci circuitul va fi 
descris de un sistem de ecuaţii asemănător cu (5.16):  
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Soluţia sistemului de ecuaţii de mai sus se poate interpreta 
şi geometric, ca intersecţia dintre dreapta de polarizare 
(prima ecuaţie) şi caracteristica statică (ecuaţia a doua), 
situaţie ilustrată în figura 5.15. Desigur că dreapta 
intersectează parabola în două puncte, soluţia corectă fiind 
cea care  corespunde funcţionării TECJ: PGS VV  , 

adică punctul P. 

Numeric: 
2

D

2

D
D 12

I
19

3

I25,0
19I 






 






 
 mA4ID   sau mA36ID  .  

Deoarece TECJ este blocat dacă PGS VV  , rezultă că soluţia acceptabilă este: 

V1V;mA4I GSD  . 

Se observă că  DDD RII   (ID nu depinde de RD), de unde se deduce că modificarea lui 
RD nu are efect asupra lui ID, dacă TECJ-ul rămâne în zona de saturaţie, când este 
adevărată aproximarea parabolică (adică se confirmă ipoteza care s-a folosit). 

  DDGSDDSDDDDDS RIVVRRIVV   

Se impune 
satDSDS VV  , unde V2V3V1VVV PGSDS sat

  

T 
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RG 
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VGS 
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ID 

Fig. 5.14 

Fig. 5.15 

P ID vGS 
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VT 0 VGS 
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5.5.2. Să se determine limitele în care variază PSF-ul schemei din figura 
5.16 dacă  V3;4VP  ;  mA12;9IDSS  . Calculele se vor face 

pentru: V16VDD  ,  250R S ,  k2R D  şi  k7,2R D . 

 
Rezolvare 
Se poate observa că singura modificare faţă de schema din figura 5.15 
este înlocuirea TECJ cu canal p cu unul (complementar, adică având 
aceeaşi parametri) cu canal n. În acest caz se cere analiza variaţiei PSF-
ului funcţie de dispersia parametrilor TECJ. 
 
Când VP şi IDSS variază, PSF-ul se “mişcă” pe dreapta de polarizare: DSGS IRV  : 

Pentru V3VP   şi mA9IDSS  , se pot prelua calculele făcute la problema 5.5.1, dar cu 

ecuaţiile (5.16), obţinându-se punctul P1 în figura 5.17:   
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mA4ID  ; V1VGS  ; V2V
satDS  . 

 








k7,2Rpentru,V2,4

k2Rpentru,V7
IRRVV

D

D
DDSDDDS . 

Pentru ambele valori ale rezistenţei RD rezultă 

satDSDS VV  , adică TECJ–ul lucrează în zona de 

saturaţie. 
A doua poziţie extremă a PSF-ului: V4VP  ; 

mA12IDSS  :  
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I25,0
112

V

IR
1II 






 








 
  

V33,1V;mA33,5I GSD   (punctul P2 în 

figura 5.17); 
 V67,2433,1VVV TGSDS sat

  

 








k7.2Rpentru,V28,0

k2Rpentru,V4
IRRVV

D

D
DDSDDDS  

Se observă că dacă  k7,2R D , atunci rezultă 
satDSDS VV  , deci TECJ-ul nu 

funcţionează în zona de saturaţie (calculele folosind aproximarea parabolică a 
caracteristicii statice nu sunt justificate). 
Valoarea de k7,2  a rezistenţei RD nu asigură funcţionarea în regimul de saturaţie a unui 
TEC-J cu dispersia caracteristicilor dată în enunţ. 

 
5.5.3. Să se proiecteze un circuit de polarizare a TECJ din figura 5.16 cu  V3;4VP  ; 

 mA12;9IDSS   care să asigure  mA5,4;4ID  , în regiunea de saturaţie a curentului. 

Fig. 5.16 
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Fig. 5.17 
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Fig. 5.19 

Rezolvare 
Din problema 5.5.2 rezultă că mA4I

minD   se obţine pe caracteristica limită inferioară, 

adică pentru mA9I,V3V DSSP  . Rezultă  k25,0R S . 

Dar, în această situaţie, tot din problema 
5.5.2 rezultă că pentru V4VP   

şi mA12IDSS  , se obţine 

mA5,4ImA33,5I
maxDD  .  

În consecinţă, rezultă că nu există dreaptă 
de polarizare (negativare) care să treacă 
printre aceste puncte, deci trebuie adoptată 
schema cu divizor în grilă, reprezentată în 
figura 5.18. Rezultă: 

DD
21

2
GG V

RR

R
V


  

DSGSGG IRVV     - dreapta de polarizare 

Se poate face o proiectare care să asigure ca dreapta de polarizare să treacă exact prin cele 
două puncte, dar o asemenea situaţie e greu reproductibilă datorită toleranţelor 
rezistoarelor. De aceea se preferă o proiectare în urma căreia dreapta să treacă “printre” 
cele două puncte, luând rezistoare cu o toleranţă oarecare (de exemplu 5%), situaţie 
reprezentată în figura 5.19. Rezultă că dreapta va trece prin punctele 






  mA5,4;VV

2'2
GSGS

'2  şi 




  mA4;VV

1'1
GSGS

'1 . Pentru 
'1

GSV  şi 
'2

GSV  se adoptă, 

valori arbitrare (apropiate de 
1GSV  şi 

2GSV ) urmând ca apoi să se verifice dacă pentru 

rezistoarele cu toleranţele alese este îndeplinită cerinţa impusă:  mA5,4;4ID  . 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



Fig. 5.18 

a) b) 
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Fie  V1VV7,0V
1'1

GSGS   şi V33,1VV7,1V
2'2

GSGS  ; acestea au fost 

calculate în problema 5.5.2. 
  Dreapta de polarizare trebuie să treacă prin punctele 1’ şi 2’, astfel că rezultă: 
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R1 şi R2 se aleg suficient de mari pentru a asigura impedanţa mare de intrare, dar şi 
suficient de mici pentru a putea neglija curentul IG (căderea de tensiune produsă de IG pe 

21G R||RR  , din echivalarea Thevenin, reprezentată în figura 5.18b). Cum IG este foarte 

mic (de ordinul de mărime al curentului invers al unei joncţiuni pn), rezultă că R1 şi R2 se 
pot alege (foarte) mari, ceea ce constituie un avantaj cert faţă de montajul similar cu 
tranzistor bipolar, caracterizat de un curent de bază mult mai mare comparativ cu IG. 

  Se aleg valorile:  M1R 2  şi  M2,1R1 . 
RD se alege astfel încât TECJ să funcţioneze în saturaţie în cazul cel mai nefavorabil, adică 
la mA5,4II

maxDD  . 

Observaţie: Un calcul riguros corect ar cere calcularea punctului de intersecţie al dreptei 
cu cele două parabole (adică valorile exacte ale IDmax,min; UGSmax,min ) 

  Se va lua totuşi punctul 2: 

  V67,2433,1VVV TGSDSsat
  

  V67,2VV25,6RRIVVk1,0R
satDSSDDDDDSD   
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5.5.4. Admiţând aproximarea parabolică a caracteristicii de transfer, arătaţi că panta 

(transconductanţa) unui  TECJ este dată de relaţia: DDSS
P

m II
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2
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Rezolvare 
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5.5.5. Se dau cele trei circuite din figura 5.20. Caracteristica de transfer a TECMOS este: 

 2PGSD VVI   (în regimul de saturaţie a curentului). Se cere: 

a) Dacă 
2V

mA
2 ; V4VP  ; V24VDD  , determinaţi rezistenţele astfel încât toate 

cele 3 scheme să asigure mA8ID  . 
b) Determinaţi domeniul de variaţie al ID datorită dispersiei parametrilor TECMOS in 

plaja:  
2V

mA
3,2;7,1 ;  V5,4;5,3VP  , rezistenţele fiind cele de la punctul a).  



 
 

5.16

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Rezolvare 
Deoarece pentru toate cele 3 scheme este valabilă caracteristica statică de transfer a 
TECMOS-urilor, rezultă că: 

  V6VV2
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8I
VVVVI GS

D
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PGSD 


  

De asemenea, rezultă că toate cele 3 circuite vor fi caracterizate de aceeaşi tensiune 
satDSV : 

 V246VVV PGSDSsat
  

a1) 21
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Deoarece 0IG  , nu există restricţii în alegerea rezistenţelor R1 şi R2. Rezultă că se adoptă 

valorile:  M3R;M1R 21 . 

sat11 DSDDDDDSDSDDDD VIRVVVIRV   
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a2) Cum GSDSG VV0I   (deoarece GSGSGGDS VVIRV  ) 
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RG se poate alege arbitrar, de exemplu  M1R G . 

a3) Neglijând curentul prin rezistenţele R1 şi R2, se pot scrie relaţiile: 
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Se poate adopta de exemplu 
sat33 DSDDDDDSD VV16IRVVk1R   
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De exemplu, se pot adopta  M5R1  şi  M3R 2 . 

b1) ,V6VGS  indiferent de caracteristicile TEC 
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Fig. 5.20 

1. 2. 3. 
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Rezultă variaţia curentului: %13232,1
I
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DD minMax 


 

TECMOS trebuie să rămână în regiunea de saturaţie a curentului în orice situaţie, cazul cel 
mai nefavorabil fiind 

MaxDD II  , când se obţine:  
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Variaţia curentului este: %9,6069,0
I

II

D

DD minMax 


 

TECMOS trebuie să rămână în regiunea de saturaţie a curentului în orice situaţie, cazul cel 
mai nefavorabil fiind 

MaxDD II  , când se obţine:  

V2VV39.5IRVV
satMax2 DSDDDDDS   

b3)  M5R;M3R;k1R 12D3
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S-a obţinut o ecuaţie de gradul 2 cu necunoscuta VGS. 
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Variaţia curentului este: %3232,0
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TECMOS trebuie să rămână în regiunea de saturaţie a curentului în orice situaţie, cazul cel 
mai nefavorabil fiind 

MaxDD II  , când se obţine:  

V2VV71,14IRVV
satMax3 DSDDDDDS   
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Fig. 5.21 

Fig. 5.22 

5.5.6. Să se determine limitele între care poate varia VDS in circuitul din figura 5.21 astfel 
încât TECMOS-ul să se comporte ca o rezistenţă liniară controlată de VGG.   
 
Rezolvare 
Cum R are valoare foarte mare, rezultă că DII  . 

Pentru zona liniară  
satDSDS VV   expresia curentului ID este: 
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 , după cum se poate observa în figura 5.22. 
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 PGGDSD V2VVI   

Dacă 0VDS  , relaţia este valabilă pentru PGSDSDS VVVV
sat

  

PGGDSP
GGDS

DS V2VVV
2

VV
V 


  

Cum 0VDS  , rezultă că trebuie ca PGG V2V   

Dacă 0VDS  , se observă că 
2

V
V GG

GS  ; rezultă că trebuie ca PGS VV   

0VV2VV
2

VV
GGPDSP

GGDS 


  

(deoarece 0VV2V2V GGPPGG  ). 

    PGGPGGDS V2V;V2VV   

Observaţie: Ca urmare a aplicării reacţiei negative prin rezistenţele R, caracteristicile 
 DSDD vii   sunt liniarizate într-un domeniu mai mare de variaţie a tensiunii vDS. 
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6. REGIMUL DINAMIC AL DISPOZITIVELOR 
SEMICONDUCTOARE 

6.1. NOŢIUNI INTRODUCTIVE 

O funcţie importantă pe care o poate îndeplini un tranzistor este cea de amplificare, 
sugerată intuitiv de însăşi legătura între curenţii iC şi iB: BFC ii  . Cu ajutorul unui 

tranzistor se poate obţine o amplificare atât în curent (după cum sugerează relaţia amintită), 
cât şi în tensiune; ca urmare, rezultă o amplificare în putere. De cele mai multe ori, 
semnalele electrice (variabile în timp) au puterea prea mică pentru prelucrarea 
informaţiilor pe care le poartă, de aceea este necesară în prealabil amplificarea acestora 
până la  nivelul necesar aplicaţiei. 
În cazul general, un amplificator este un cuadripol activ  prevăzut cu o poartă de intrare şi 
una de ieşire, capabil să redea la ieşire semnale electrice identice ca formă  cu cele aplicate 
la intrare, dar de putere mai mare. 
Pentru a îndeplini această funcţie, un amplificator trebuie prevăzut cu o sursă de energie 
electrică de c.c, care asigură regimul static de funcţionare, materializat în PSF şi pe seama 
căreia se obţine sporul de putere de la ieşire, cu o sursă de semnal variabil (excitaţia 
regimului dinamic) ce va fi amplificat şi cu elemente active capabile să transforme în 
energie de curent alternativ o parte din energia absorbită de la sursa de alimentare în c.c. 
Un tranzistor poate îndeplini funcţia de amplificator dacă schema electrică în care este 
inclus îndeplineşte următoarele cerinţe: 
 Polarizează tranzistorul în regiunea activă normală (PSF-ul în RAN); 
 Funcţionează corect în regimul dinamic pentru a se obţine funcţia dorită. 

Pentru a îndeplini aceste cerinţe, analiza respectiv proiectarea unui amplificator impune 
parcurgerea a două etape: 

1) Analiza (Proiectarea) în curent continuu (c.c.) 
Pentru analiza unei scheme electrice trebuie avută în vedere comportarea elementelor 
reactive în c.c. 
 Condensatoarele, care au o reactanţă foarte mare (infinită),  se consideră că întrerup 

circuitul în care apar:   


 CC X0.c.c;
C

1
X ; 

 Bobinele, care au o reactanţă foarte mică (nulă), se consideră scurtcircuite în c.c: 
  0X0.c.c;LX LL   

 Dacă schema analizată este formată din mai multe etaje de amplificare legate între 
ele prin condensatoare de cuplaj, analiza (proiectarea) se va face pentru fiecare etaj 
în parte, adică se determină P.S.F.-urile (care - se subliniază încă o dată că - trebuie 
să situeze fiecare tranzistor în RAN). 

2) Analiza (Proiectarea) în curent alternativ (c.a.) 
Ţinând cont de comportarea componentelor în c.a., schema electrică a amplificatorului se 
modifică. Astfel, într-o primă etapă se determină schema echivalentă în c.a., înlocuind 
elementele reactive prin reactanţele lor, calculate le frecvenţa de lucru. În general, aceasta 
se face ţinând cont de următoarele: 
 deoarece în c.a. sursele de alimentare în c.c. sunt echivalate cu capacităţi de valori 

foarte mari, acestea se pasivizează, adică se înlocuiesc cu scurtcircuite; în circuit 
rămâne rezistenţa internă (dacă i se precizează valoarea); 

 condensatoarele şi bobinele, dacă există, se înlocuiesc cu reactanţele lor calculate la 
frecvenţa de lucru; de regulă, reactanţele capacitive sunt neglijabile, 
condensatoarele devenind astfel scurtcircuite în c.a.  0XC  . 
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Fig. 6.1 
Amplificator EC cu transistor pnp 

În a doua etapă se înlocuieşte şi tranzistorul cu circuitul său în regim dinamic, 
(corespunzător frecvenţei de lucru), obţinându-se schema de calcul în c.a. (a regimului 
dinamic). De obicei, cele două „etape” se parcurg într-un singur pas. 
Pe schema de calcul în c.a. se determină mărimile ce caracterizează un amplificator: 

 AU – amplificarea în tensiune (sau AV); 
 AI – amplificarea în curent; 
 Zi – rezistenţa (impedanţa) de intrare; 
 Zo – rezistenţa (impedanţa) de ieşire. 

Observaţie 
Din cele expuse se poate observa comportamentul condensatoarelor de valoare mare într-
un circuit electric: izolează nodurile între care sunt conectate în c.c. şi le scurtcircuitează în 
c.a. Bobinele cu inductanţă mare (bobine de şoc) vor avea un comportament dual, adică 
scurtcircuitează nodurile între care sunt conectate în c.c. şi le izolează în c.a., deoarece 
recatanţa inductivă devine foarte mare:  

LL LX .  

6.2. FUNCŢIONAREA TRANZISTORULUI CA AMPLIFICATOR 

Schema fundamentală de funcţionare a tranzistorului bipolar (de tip pnp) ca amplificator 
este prezentată în figura 6.1. 

Se poate recunoaşte schema de polarizare cu 
divizor în bază (reţeaua R1, R2), completată 
cu rezistenţele RE şi RC, prezentată în 
paragraful 4.3. Apar în plus următoarele 
componente: 

 vg, rg – sursa de semnal, respectiv 
rezistenţa sa internă; 

 Ci – condensator de intrare (cuplare a 
semnalului la intrarea etajului); 

 Co – condensator de ieşire (cuplare a 
semnalului pe sarcina RS); 

 CE – condensator de decuplare a 
emitorului în c.a. (scurtcircuitează 
emitorul la masă în c.a.) 

Condensatoarele Ci şi Co izolează în regim static etajul de sursa de semnal, respectiv de 
sarcină, nepermiţând circulaţia curentului continuu prin acestea. O astfel de chestiune ar 
putea fi chiar periculoasă dacă în componenţa sursei de semnal şi/sau a sarcinii ar fi bobine 
(transformatoare). 
Din punctul de vedere al regimului dinamic, considerând că semnalul de intrare este 
caracterizat de o frecvenţă situată într-un interval (bandă),  hj f;ff   , pentru a-şi putea 

îndeplini rolul de a cupla semnalele corespunzătoare, Ci şi Co trebuie să prezinte reactanţe 
neglijabile faţă de elementele circuitului împreună cu care participă la conducţie în cazul 

cel defavorabil, adică pentru jff  : 0
Cf2

1

C

1

jj







. 

Rezultă că în cazul conectării în cascadă a mai multor etaje de amplificare (semnalele de 
ieşire – tensiune şi curent – ale unuia vor fi semnale de intrare pentru următorul), acestea 
vor funcţiona independent în c.c. (fiind izolate de condensatoarele Ci şi Co), componenta 
alternativă (dinamică) propagându-se de la unul la altul până la ieşire. 
Condensatorul CE prezintă reactanţă mare (infinită) în c.c., astfel că nu va fi parcurs de 
curent, iar în c.a. reactanţa sa va fi în paralel cu RE. Rezultă că impedanţa echivalentă a 
grupului RE, CE va trebui să fie foarte mică în acelaşi caz cel mai defavorabil, cea ce se 
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Fig. 6.2 
Explicarea grafică a amplificării 

întâmplă dacă E
Ej

EC R
Cf2

1
RX

E



 . În aceste condiţii, emitorul va fi la 

masă în c.a, asigurând astfel funcţionarea tranzistorului în conexiunea EC. Se reaminteşte 
faptul că un tranzistor funcţionează într-o anumită conexiune în regim dinamic, nu 
neapărat şi în cel static. Este tocmai cazul de faţă, adică în regim static RE este parcursă de 
curent (componenta continuă IC a curentului total iC), cu efectele favorabile descrise în 
paragraful 4.3 (insensibilizarea PSF-ului la valoarea lui F , respectiv la variaţia F  şi a 

temperaturii), iar componenta alternativă ic (a aceluiaşi curent total cCC iIi  ) va trece 

prin CE direct la masă (care este terminal de referinţă atât pentru circuitul de intrare, cât şi 
pentru cel de ieşire), asigurând astfel conexiunea EC în regim dinamic. 
Descrierea calitativă a fenomenului amplificării poate fi urmărită în figura 6.2, în care este 
prezentată influenţa semnalului de intrare asupra PSF-ului. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Se presupune că sursa de polarizare VCC  0VCC   stabileşte PSF-ul  BCEC I;V;IP  . 

Acest punct este reprezentat sub denumirile PI, PT, PO respectiv pe caracteristicile de 
intrare, de transfer şi de ieşire. Aplicarea semnalului vg are ca efect apariţia unei tensiuni 
variabile -vbe în circuitul de intrare. Sub influenţa acesteia, PSF-ul se va deplasa: 

 pe caracteristica statică de intrare între punctele  bBbeBEI II;VVP
1

  şi 

 bBbeBEI II;VVP
2

 , rezultând astfel  variaţia ib (în jurul componentei 

continue IB a curentului de bază iB); 
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Fig. 6.3 
Distorsiuni datorate blocării tranzistorului 

 pe caracteristica statică de transfer, variaţia curentului de bază provoacă deplasarea 
PSF-ului între punctele  cCbBT II;IIP

1
  şi  cCbBT II;IIP

2
 , rezultând 

astfel  variaţia ic (în jurul componentei continue IC a curentului de colector iC); 
 pe caracteristica statică de ieşire, variaţia curentului de colector provoacă 

deplasarea PSF-ului între punctele  cCceCEO II;VVP
1

  şi 

 cCceCEO II;VVP
2

 , rezultând astfel  variaţia -vce (în jurul componentei 

continue -VCE a tensiunii colector-emitor vCE). 
Variaţiile ib, ic şi -vce obţinute pentru un semnal de intrare -vbe sinusoidal pot fi urmărite în 
figura 6.2. Se poate observa că variaţiile curenţilor sunt în fază, iar variaţiile tensiunilor în 
antifază. Cu alte cuvinte, ca amplificator de tensiune etajul EC este defazor, iar ca 
amplificator de curent (amplificarea curentului poate fi observată prin analiza ordinelor de 
mărime: ib  A  şi ic [mA]). 
Din analiza formelor de undă prezentate în figura 6.2 rezultă două concluzii importante: 

 Apariţia semnalului variabil la ieşire se face pe seama sursei de alimentare VCC, 
adică prin deplasarea PSF-ului pe o porţiune a dreptei de sarcină (numită şi 
caracteristică dinamică – segmentul 

21 OO PP  în planul  caracteristicilor statice de 

ieşire), ceea ce se traduce într-o mărire/micşorare a puterii absorbite de circuit. 
 Forma nedistorsionată a semnalului de ieşire este dependentă de polarizarea corectă 

a schemei, adică de poziţionarea PSF-ului cât mai aproape de mijlocul dreptei de 

sarcină 





 

2

V
V CC

CE , rezultând astfel interdependenţa între regimul static şi cel 

dinamic de funcţionare a unui tranzistor. 
Dacă PSF-ul nu este corect poziţionat, atunci pot apare două situaţii, prezentate în figurile 
6.3 şi 6.4. În ambele situaţii efectul este acelaşi, adică se obţin la ieşire semnale – curent, 
tensiune – distorsionate (“tăiate”). 
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Fig. 6.4 
Distorsiuni datorate saturării tranzistorului 

Fig. 6.5 
Schema echivalentă în c.a. 

Astfel, în figura 6.3, PSF-ul este caracterizat de 
2

V
V CC

CE


 . Ca urmare, dacă semnalul 

de intrare este suficient de mare, rezultă că excursia PSF-ului pe dreapta de sarcină poate 
ajunge în punctul 

bOP , corespunzător curentului de bază 0iB  , ceea ce atrage după sine 

blocarea tranzistorului. Ca urmare, este evident că în formele de undă ale mărimilor de 
ieşire (ic, -vce) vor apare limitările („tăierile”) ce pot fi observate în figura 6.3. 

Similar, în figura 6.4 se prezintă cazul în care PSF-ul este caracterizat de 
2

V
V CC

CE


 . 

Ca urmare, dacă semnalul de intrare este suficient de mare, rezultă că excursia PSF-ului pe 
dreapta de sarcină poate ajunge în punctul 

sOP , corespunzător curentului de bază 

satBB Ii  , ceea ce atrage după sine saturarea tranzistorului. Ca urmare, este evident că în 

formele de undă ale mărimilor de ieşire (ic, -vce) vor apare limitările („tăierile”) ce pot fi 
observate în figura 6.3. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

6.3. METODE SIMPLIFICATE PENTRU CALCULUL AMPLIFICĂRII 

În figura 6.5 este prezentată schema echivalentă în c.a. a circuitului din figura 6.1. Se poate 
observa că sursa de alimentare VCC şi toate capacităţile s-au considerat (tacit) scurtcircuite, 
astfel că sursa de semnal este conectată direct în bază, rezistenţa de sarcină direct  în 
colector, iar emitorul este la masă. Pe această schemă, amplificările pot fi calculate chiar şi 
cantitativ: 

F
B

C
IBFC di

di
:Aii        (6.1) 
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unde 
e

Tk
VT


  este tensiunea termică. Mărimea 

Tk

Ie

V

I
g C

T

C
m 


         (6.3) 

se numeşte panta sau transconductanţa tranzistorului. După cum se vede, această mărime 
face legătura între regimul static şi cel dinamic. Astfel, amplificarea în tensiune devine: 

'
CmU RgA          (6.4) 

Se poate observa defazajul de 1800 între semnalul de intrare şi cel de ieşire (semnul 
“minus”). Acest fapt devine evident dacă se consideră amplificarea ca un fazor (număr 
complex), caracterizat deci de o mărime (modul) şi o fază (argument): 

   '
Cm

'
CmU RgjexpRgA   

unde 1j2  . 
Rezistenţele de intrare şi de ieşire se pot calcula pe această schemă, rezultând însă expresii 
complicate. Este principalul motiv pentru care s-au adoptat modele (simplificate) ale 
tranzistorului, pentru diferitele domenii de frecvenţă în care poate lucra. 
În încheiere, se face observaţia că în cazul existenţei reacţiei negative în c.a., calculul 
amplificărilor se poate face (suficient de exact) pe schema dinamică a circuitului, 
considerând tranzistoarele ideale, adică: 








0V

0I

be

b          (6.5) 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Ca exemplificare se va considera schema din figura 6.1, fără condensatorul CE. Astfel 
rezistorul RE care, după cum s-a menţionat în paragrafele 4.2 şi 4.3 introduce o reacţie 
negativă în c.c. (cu efectele favorabile amintite în acele paragrafe – insensibilizarea PSF-

VCC
RC 

Ci 

RE 

R1 

rg R2 

Vg ~ 

coC

eoC

cSReSR

coV

eoV

Fig. 6.6: Etaj cu sarcina distribuită 
a) Schema electrică; 
b) Schema echivalentă în c.a. 

RB rg 

Vg ~ 

Ic 
Ib = 0 

Vce 
Vbe = 0

'
ER '

CR

eoV coVIc 

a) b)
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lui la variaţiile temperaturii şi a factorului de amplificare F ), va realiza reacţia negativă şi 
în c.a., nemaifiind decuplat de capacitatea CE. 
În figura 6.6 sunt prezentate  schemele circuitului. La schema dinamică din figura 6.6.b s-a 

ţinut cont de notaţiile RB şi '
CR  din figura 6.5 şi s-a mai folosit una suplimentară: 

ESE
'
E R||RR  . După cum se vede, ieşirea acestui circuit se poate considera atât în 

colector, cât şi în emitor, motiv pentru care se mai numeşte şi etaj cu sarcina distribuită 
(adică rezistenţa de sarcină, uzual plasată în colector, a fost (re)distribuită: o parte în 
colector, RC, şi o alta în emitor, RE). 
Deoarece există reacţie în c.a., comportamentul dinamic al circuitului se poate aproxima 
direct pe circuitul din figura 6.6b (schema echivalentă în c.a.). Considerând amplificatorul 
ideal, adică neglijând Vbe şi Ib, rezultă ecuaţiile: 

1
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    (6.6) 
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 (6.7) 

Observaţii: 
 Prezenţa reacţiei negative asigurată de RE are efectul favorabil al insensibilizării 

amplificării 
cuA  (care, după cum se constattă din (6.7), depinde numai de 

componentele externe) atât de parametrii tranzistorului, cât şi de PSF. Preţul plătit 
pentru aceasta este micşorarea modulului amplificării faţă de situaţia montajului EC. 
Spre exemplu, dacă se compară amplificările obţinute cu schema din aplicaţia 4.5.3., 
considerând comportările ei dinamice ca amplificator EC, respectiv montaj cu sarcină 

distribuită, şi fără impedanţă de sarcină  E
'
EC

'
C RR;RR  , rezultă: 

o Amplificator EC: 

100RgA

k5,2R
V

mA
40

V

I
g

mV25V

mA1I

Cmu

C

T

C
m

T

C


















 

o Montaj cu sarcina distribuită: 

1
R

R
A

k4,2R

k5,2R

E

C
u

E

C 







 

Chiar admiţând o mai slabă insensibilizare termică, adică o valoare mai mică a 
rezistenţei RE, de exemplu  k25,0R E , valoarea amplificării va fi tot considerabil 
mai mică: 

10
R

R
A

k4,2R

k5,2R

E

C
u

E

C
c









 

 De asemenea, trebuie ţinut cont de faptul că, pentru a menţine tranzistorul în RAN, 
există o valoare maximă a rezistenţei RC, după cum s-a arătet la aplicaţia 4.5.2. Altfel 
spus, valoarea amplificării 

cuA  nu poate fi mărită prin adoptarea unei valori foarte mari 

a rezistenţei RC, iar o valoare RE foarte mică are efecte defavorabile asupra derivei 
termice şi a independenţei PSF-lui de parametrii tranzistorului (în special de F ). 
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 Dacă EC RR  , atunci amplificările 
cuA  şi 

euA  au acelaşi modul, deci la cele două 

ieşiri se obţin semnale cu aceeaşi amplitudine, în antifază.  
 Se observă că valoarea 

euA  nu depinde de RC. Rezultă că dacă în figura 6.6 se 

consideră 0R C  , atunci etajul devine un montaj în conexiune “colector comun” (CC). 

Cum 1A
eu  , montajul CC se mai numeşte şi repetor pe emitor. 

6.4. APLICAŢII 

6.4.1. În figura 6.7 este reprezentat un etaj de tip 
cascodă. Cele două tranzistoare sunt identice, cu 

100 , V6,0UBE   şi 0I
0CB  . Se dau: 

 k200R1 ,  k4R 2 ,  k1R 3 ,  k1R E , 

V10VCC  . Condensatoarele se pot considera 

scurtcircuite în c.a. Se cere:  
a) Să se determine PSF-rile celor două tranzistoare; 
b) Considerând etajul atacat în tensiune şi apoi în 

curent, să se deseneze schemele echivalente în regim 
dinamic şi să se estimeze amplificările în  tensiune şi 
în curent, considerând tranzistoarele ideale 
 0V;0I beb  . 

 
Rezolvare 
a) Neglijând curentul 

2BI , se scriu relaţiile: 

 V2V
RR

R
V CC

32

3
BB 


  

 


 k8,0
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RR
R||RR

32
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32B  

   C
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BEBB
CC I:mA4,1

R1R

UV
II

21





  

 A14
I

I 1

1

C
B 


  

 V4,3UIRU
111 BEB1CE   

       V2,5IRUVU CECECCCE 12
  

b) Considerând condensatoarele scurtcircuite în c.a., se obţin schemele echivalente în 
regim dinamic din figurile 6.8a (cu atac în tensiune) şi 6.8b (cu atac în curent).  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 6.7 

R1 

R2 

R3 
RE 

T1 

T2 

Ci Co 

CB 

VCC 

Vo 

IC 

IB 1 

UCE 1 

UCE 2 

UBE 2 

UBE 1 

Fig. 6.8 
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În aproximaţia tranzistoarelor ideale, pe circuitul din figura 6.8a rezultă relaţiile: 
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 , pentru că rezistenţa internă a generatorului de tensiune 

este foarte mică şi deci 1i Rr  . 
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Procedând similar, pe circuitul din figura 6.8b rezultă relaţiile: 
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 , pentru că rezistenţa internă a generatorului de curent este 

foarte mare şi deci 1i Rr  . 
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. Rezultă că, în regim dinamic, etajul nu consumă 

curent (în aproximaţia tranzistoarelor ideale; în realitate, există un curent Ic, de valoare 
foarte mică). Altfel spus, etajul are o impedanţă de ieşire foarte mare (ideal infinită), adică 
ieşirea sa se comportă ca un generator de curent. 
Curentul de ieşire şi amplificarea în curent rezultă imediat: 
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6.4.2. În circuitul din figura 6.9, cele două tranzistoare sunt 
identice, cu 100 , V6,0UBE   şi 0I

0CB  . Se dau: 

 M1R1 ,  M1R 2 ,  k4R E , V12VCC  . 

Condensatoarele se pot considera scurtcircuite în c.a. Se cere:  
a) Să se determine PSF-rile celor două tranzistoare; 
b) Considerând etajul atacat în tensiune şi apoi în curent, să se 

deseneze schemele echivalente în regim dinamic şi să se 
estimeze amplificările în  tensiune şi în curent, considerând 
tranzistoarele ideale  0V;0I beb  . 

 
Rezolvare 
a) Observând că  
 CCC I:II

21
 ,  

conform teoremei a doua a lui Kirchhoff rezultă relaţiile:  
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Deoarece 21 RR  , rezultă V1,5UU
21 CECE   

b) Considerând condensatoarele scurtcircuite în c.a., se obţin schemele echivalente în 
regim dinamic din figurile 6.10a (cu atac în tensiune) şi 6.10b (cu atac în curent). 
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8. REDRESOARE DE TENSIUNE 

8.1 GENERALITĂŢI 

O importantă parte a aparaturii electronice este alimentată cu energie de curent 
continuu. Această energie se obţine în majoritatea cazurilor de la reţeaua de curent 
alternativ. Schema bloc a unui circuit de alimentare este prezentată în figura 8.1. 
 Transformatorul are rolul de a modifica tensiunea reţelei conform tensiunii 

continue necesare consumatorului, separând totodată reţeaua de circuitul electronic 
alimentat. 

 Redresorul este un circuit care transformă tensiunea alternativă într-o tensiune 
pulsatorie. Tensiunea de la ieşirea redresorului conţine în afara componentei 
continue şi componente alternative. 

 Filtrul micşorează influenţa componentelor alternative ale tensiunii de la ieşirea 
redresorului asupra consumatorului. Funcţionarea se bazează pe acumularea de 
energie în intervalul de timp în care tensiunea creşte şi cedarea de energie 
consumatorului în intervalul de timp în care tensiunea scade. 

 Stabilizatorul are rolul de a furniza consumatorului o tensiune şi un curent de o 
anumită valoare ce trebuie menţinută între anumite limite, determinate de 
funcţionarea corectă a consumatorului. 

 RS este consumatorul (rezistenţa de sarcină). 
 
 
 
 
 

Fig. 8.1 Schema bloc de alimentare în curent continuu pornind de la reţeaua de curent 
alternativ 

8.2. REDRESOARE FĂRĂ FILTRU   

8.2.1. Redresor monofazat monoalternanţă 

Schema electrică a unui redresor monofazat monoalternanţă este prezentată în figura 8.2. 
 
 
 
 
 

Fig. 8.2. Schema electrică a unui redresor monofazat monoalternanţă 
 
Expresia tensiunii de intrare are forma: 

   tsinEtu 1i          (8.1) 

unde: 
T

2
f2


  ; f - frecvenţa ; T- perioada 

Prezenţa diodei redresoare D în circuit implică analiza funcţionării redresorului 
pentru două cazuri. În ambele cazuri dioda este înlocuită prin rezistenţa ei echivalentă. 
 Dioda D conduce: 

În acest caz dioda este caracterizată de un circuit echivalent ce constă în rezistenţa 
ei internă rd. Valoarea acestei rezistenţe directă se situează, ca valoare, în jurul sutelor de 
ohmi. Rezistenţa internă a sursei de alimentare se notează cu rg. 
Circuitul echivalent al redresorului monoalternanţă, pe durata de conducţie a diodei este 
prezentat în figura 8.3. 



 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 8.3. Schema echivalentă a unui redresor monofazat monoalternanţă, pe durata de 
conducţie a diodei 

 
Expresia curentului prin circuit este următoarea: 
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    (8.2) 

Expresia tensiunii pe sarcină este următoarea: 
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    (8.3) 

 Dioda D este blocată: 
În acest caz dioda este caracterizată de un circuit echivalent ce constă în rezistenţa 

ei inversă ri. Valoarea acestei rezistenţe inverse este foarte mare (de ordinul megaohmilor), 
astfel încât se poate considera (fără a introduce o eroare semnificativă) că valoarea 
curentului prin circuit este zero, iar în consecinţă 

    0tu;0ti s          (8.4) 

Variaţiile în timp a tensiunii de intrare ui(t), respectiv la bornele sarcinii us(t) sunt 
prezentate în figura 8.4 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 8.4 Variaţia tensiunilor din circuitul de redresare monoalternanţă 
 

În concluzie semnalul pe sarcină (tensiune sau curent) obţinut în urma redresării 
este periodic (cu perioada egală cu cea a tensiunii de alimentare) şi are expresia: 
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Dezvoltând în serie Fourier relaţia (8.5) se obţine expresia curentului prin sarcină 
(în mod analog se obţine expresia tensiunii redresate). 
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Observaţie: 
Dezvoltarea în serie Fourier pune în evidenţă faptul că semnalele (curentul din circuit sau 
tensiunea de pe sarcină) pot fi înţelese ca o sumă dintre o componentă continuă (de 
frecvenţă egală cu zero) şi o infinitate de armonici cu frecvenţe din ce în ce mai mari 
(multiplii pulsaţiei sursei, n2 ) şi amplitudini din ce în ce mai mici. Armonica de cea mai 
mică frecvenţă (fundamentala), conform (8.6) are expresia: 

     tsinItsin
2

I
ti

10
S

1         (8.7) 

Valorile medii (componentele continue) ale tensiunii, respectiv curentului de pe sarcină, 
oferă informaţii de c.c. asupra semnalelor redresate. 

1) Tensiunea medie redresată (valoarea medie) se determină astfel: 
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2) Expresia curentului continuu redresat (valoarea medie) este următoarea: 
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Rezultă deci conversia tensiunii alternative ui(t) (de componentă medie nulă) într-o 
tensiune unidirecţională cu componentă medie nenulă. Prin intermediul relaţiilor (8.8), 
respectiv (8.9) s-a pus în evidenţă fenomenul de redresare. 
Observaţie: 
 Valorile medii ale tensiunii (curentului) puteau fi deduse direct din relaţia (8.6); 
 Valorile efective ale tensiunii, respectiv curentului, oferă informaţiile necesare 

calculului puterii totale (de c.a.) absorbite de la sursă. 
1) Valoarea efectivă a tensiunii la bornele sarcinii se determină astfel: 

        


 
2

0

2
2
s

T

0

2
2
s

T

0

2
sef tdtsin

2

U
dttsin

T

U
dttu

T

1
U  

   
2

E

Rrr

R

2

U

22

U
tdtsin

2

U 1

Sdg

Ss
2
s

0

2
2
s










 


   (8.10) 

2) Valoarea efectivă a curentului din sarcină este următoarea: 
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Principalele caracteristici ale unui redresor sunt următoarele: 
 Caracteristica externă 

Expresia caracteristicii externe se obţine din expresiile (8.8) şi (8.9) rezultând o 
dependenţă între mărimile medii ale tensiunii, respectiv curentului independentă de 
valoarea rezistenţei de sarcină RS. 





















1

med

med
dg

med

med

med

S

med
med

1

Sdg

S
med

E

I

U
rr

I

U

U

R

U
I

E

Rrr

R
U

  

 dgmed
1

med rrI
E

U 


        (8.12) 



Caracteristica externă a redresorului monofazat monoalternanţă este prezentată în 
figura 8.5.  
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 8.5 Caracteristica externă a redresorului monofazat monoalternanţă 
Observaţie 
Tensiunea medie redresată se micşorează pe măsură ce creşte curentul de sarcină, datorită 
pierderilor pe rezistenţa internă a sursei şi pe rezistenţa directă a diodei. 
 Randamentul 

Randamentul redresării se defineşte ca raportul dintre puterea de c.c. în sarcină şi 
puterea totală (puterea de c.a. absorbita de la sursa). 
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Observaţie: 
Valoarea maximă a randamentului este de 40%, valoare ce se obţine pentru 

Sdg Rrr  , deci fie la pierderi mici, fie la curenţi de sarcină mici. Valoarea scăzută a 

randamentului se datorează valorii mici a raportului 1
2

I
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 . 

 Factorul de ondulaţie 
Forma de undă redresată este departe de a avea o valoare continuă, având mari 

variaţii (între zero şi valoarea maximă), precum şi intervale când este nulă. Acest lucru este 
pus în evidenţă cu ajutorul factorului de ondulaţie, parametru ce caracterizează calitativ 
forma de undă. Factorul de ondulaţie este definit ca raportul dintre amplitudinea armonicei 
de cea mai mică frecvenţă (fundamentala) şi valoarea medie a semnalului. Din (8.7) şi 
(8.8) se obţine: 
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        (8.14) 

Valoarea supraunitară a factorului de ondulaţie subliniază calitatea slabă a redresării 
monoalternanţă. Se observă că în cazul unei tensiuni continue, factorul de ondulaţie este 
egal cu zero. 
 Valorile maxime ale curentului şi tensiunii pe diodă 

Formele de undă ale curentului şi tensiunii pe diodă sunt prezentate în figura 8.6. 
Aceste valori nu trebuie să depăşească valorile maxime ale diodei (specificate în catalog). 

1) Curentul maxim prin diodă are valoarea IS şi se atinge pe durata de conducţie a 
acesteia; trebuie îndeplinită condiţia maxFS II  , unde maxFI  este dată de catalog 

(valoarea maximă a curentului direct prin diodă). 
2) Tensiunea inversă maximă pe diodă are valoarea E1 şi se atinge pe durata de 

blocare a acesteia; trebuie îndeplinită condiţia RM1 VE   , unde VRM este dată de 

catalog (valoarea maximă a tensiunii inverse aplicată diodei). 

1M,inv EU           (8.15) 



 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
Observaţie: 
Formele de undă şi calculele efectuate în cadrul analizei comportării redresorului 
monofazat monoalternanţă au fost realizate în ipoteza (simplificatoare) în care dioda are o 
caracteristică ideală (pe durata de blocare datorită rezistenţei foarte mari a diodei, curentul 
prin circuit este nul, iar pe durata de conducţie a diodei rezistenţa ei internă este constantă) 

În cazul în care s-ar ţine cont de caracteristica reală a diodei (figura 4.8) se obţine 
pentru curent o formă de undă ce nu mai este sinusoidală în semialternanţa pozitivă şi 
diferită de zero (negativă) în semialternanţa negativă. 

Câteva din consecinţele ce rezultă din aplicarea relaţiei (4.12) la studiul 
redresorului sunt următoarele: 

1) scad valorile medii ale tensiunii şi curentului redresate; 
2) scade randamentul redresării; 
3) scade (nesemnificativ) tensiunea inversă maximă pe diodă. 

8.2.2. Redresor monofazat dublă alternanţă (cu priza mediană) 

Schema electrică a unui redresor monofazat monoalternanţă este prezentată în figura 8.7. 
 
 
 
 
 
 

 
Fig. 8.7. Schema electrică a unui redresor dublă alternanţă 

 
Se observă că circuitul este alimentat de două tensiuni de intrare, care sunt în antifază: 
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    (8.16) 
De cele mai multe ori, cele două tensiuni de intrare în antifază se obţin de la un 
transformator cu priză mediană în înfăşurarea secundară. 
Modul în care funcţionează redresorul monofazat dublă alternanţă este următorul: 
În fiecare semiperioadă conduce câte o diodă (cealaltă fiind blocată), în funcţie de 
polaritatea tensiunii de intrare. 

a) 

b) 

Fig. 8.6 Circuitul de redresare monoalternanţă 
a) Variaţia curentului prin diodă 
b) Variaţia  tensiunii pe diodă 



Spre exemplu, dacă 0u
1i
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Deoarece  1EV  0uuu
122 iid  D2 este blocată. 

Cele două diode se pot afla în următoarele situaţii: 
 Dioda D1 conduce, D2 este blocată: 

În acest caz dioda D1 este caracterizată de un circuit echivalent ce constă în 
rezistenţa ei internă 

1dr , iar dioda D2 este caracterizată de un circuit echivalent ce constă în 

rezistenţa ei inversă (datorită valorii foarte mari a rezistenţei inverse se va considera că 
prin D2 nu circulă curent). Circuitul echivalent al redresorului monofazat dublă alternanţă, 
pe durata de conducţie a diodei D1 (prima semialternanţă) este prezentat în figura 8.8 a). 
 Dioda D2 conduce, D1 este blocată: 

Circuitul echivalent al redresorului monofazat dublă alternanţă, pe durata de 
conducţie a diodei D2 (a doua semialternanţă) este prezentat în figura 8.8 b). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 

 
 
Observaţie: 
Semnalele ce caracterizează redresorul monofazat dublă alternanţă sunt periodice de 

perioadă:
2

T
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  (jumătate din periada tensiunilor de alimentare)  (8.17) 

Curentul prin circuit, respectiv tensiunea pe sarcină au expresiile: 
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a) b)
Fig. 8.8. Schema echivalentă a unui redresor monofazat dublă alternanţă 

a) pe durata primei semialternanţe 
b) pe durata celei de a doua semialternanţe 

Fig. 8.9 Variaţia tensiunilor din circuitul de redresare monofazat dublă alternanţă 



Dezvoltând în serie Fourier relaţia (8.18) se obţine expresia curentului prin sarcină 
(în mod analog se obţine expresia tensiunii redresate). 
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Observaţie: 
Armonica de cea mai mică frecvenţă (fundamentala), conform (8.20) are expresia: 

   t2cosIt2cos
3

I4
)t(i

10
S

1 


       (8.21) 

Frecvenţa minimă a ondulaţiilor (a fundamentalei) este în acest caz dublul frecvenţei 
tensiunii de intrare (sau a fundamentalei rezultată în urma redresării monoalternanţă). 
 Valorile medii ale tensiunii, respectiv curentului de pe sarcină 
1) Tensiunea medie redresată (valoarea medie) se determină astfel: 
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Tensiunea în gol este dublă faţă de cazul redresării monoalternanţă. 
2) Expresia curentului continuu redresat (valoarea medie) este următoarea: 
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      (8.23) 

 Valorile efective ale tensiunii, respectiv curentului, oferă informaţii necesare 
calculului puterii totale (de c.a.) absorbite de la sursă. 

1) Valoarea efectivă a tensiunii de pe sarcină se determină astfel: 
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2) Valoarea efectivă a curentului din sarcină este următoarea: 
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 Caracteristica externă: 
Din expresiile (8.22) şi (8.23) se obţine că:  

 dgmed
1

med rrI
E2

U 


        (8.26) 

Caracteristica externă a redresorului monofazat dublă alternanţă are aceeaşi formă 
cu cea prezentată în figura 8.5 (a redresorului monofazat monoalternanţă). 
 Randamentul: 
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Ca şi în cazul valorilor medii ale tensiunii şi curentului pe sarcină, valoarea maximă a 
randamentului este dublă în comparaţie cu redresarea monoalternanţă. 
 Factorul de ondulaţie: din (8.21) şi (8.22) se obţine: 
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        (8.28) 

În acest caz se observă că factorul de ondulaţie are o valoare subunitară datorită 
creşterii componentei continue şi scăderii componentei alternative. 
 Valorile maxime ale curentului şi tensiunii pe diodă 

Formele de undă ale curentului şi tensiunii pe diodă sunt prezentate în figura 8.10. 
Aceste valori nu trebuie să depăşească valorile de catalog ale diodei. 

1M,inv E2U           (8.29) 

Observaţie: 
Aplicând Kirchhoff pe schema din figura 8.8b se obţine că: 

2121222 iiiidir u2uuuuuu   

Valoarea tensiunii maxime pe diodă (pe durata de blocare a acesteia) este dublă faţă de 
cazul redresării monoalternanţă. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 8.10 a) Variaţia curentului prin diodă,  b) Variaţia tensiunii pe diodă 
în circuitul de redresare monofazat dublă alternanţă (Dioda D1) 

8.2.3. Redresor monofazat dublă alternanţă (în punte) 

Schema electrică a unui redresor monofazat monoalternanţă în punte este 
prezentată în figura 8.11. 
 
 
 
 
 

 
Fig. 8.11. Schema electrică a unui redresor dublă alternanţă în punte 

 
Funcţionarea redresorului în punte este următoarea: 
 În semialternanţa pozitivă a tensiunii de intrare conduc diodele D2 şi D4, iar diodele 

D1 şi D3 sunt blocate; 
 În semialternanţa negativă a tensiunii de intrare conduc diodele D1 şi D3, iar diodele 

D2 şi D4 sunt blocate. 

a) 

b) 



Circulaţia curentului prin redresor este prezentată în figura 8.12.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 8.12. Schema echivalentă a unui redresor monofazat dublă alternanţă în punte 
a) pe durata semialternanţei pozitive; b) pe durata semialternanţe negative  

Observaţii: 
 Diagramele de variaţie în timp a tensiunilor sunt similare cu cele din figura 8.9; 
 Valorile medii, efective ale tensiunilor şi curenţilor sunt identice cu cele obţinute în 

cazul redresorului dublă alternanţă cu priză mediană; 
 De asemenea, caracteristica externă, randamentul, factorul de ondulaţie şi valoarea 

maximă a curentului prin diodă sunt identice cu cele obţinute în cazul redresorului 
dublă alternanţă cu priză mediană; 

 Singura deosebire faţă de redresorul cu priză mediană apare în ceea ce priveşte 
tensiunea maximă inversă pe diodă. În acest caz: 

1M,inv EU           (8.30) 

8.3. REDRESOARE CU FILTRU   

În cele mai multe cazuri, forma de undă obţinută la ieşirea unui redresor fără filtru 
nu este convenabilă pentru alimentarea aparaturii electronice, deoarece componenta 
variabilă a tensiunii pe sarcină are valoare mare. În cazurile prezentate anterior, variaţia 
vârf la vârf  a componentei variabile a tensiunii de pe sarcină este cuprinsă între zero şi 
amplitudinea tensiunii de intrare. Este necesar ca între redresor şi sarcină să se introducă 
un filtru care are scopul de atenuare a ondulaţiei tensiunii redresate. Filtrul cel mai des 
folosit este cel capacitiv. 

8.3.1. Redresor monofazat monoalternanţă cu filtru capacitiv 

Schema electrică a unui redresor monofazat monoalternanţă cu filtru capacitiv este 
prezentată în figura 8.13. 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 8.13. Schema electrică a unui redresor monofazat monoalternanţă cu filtru capacitiv 
 

Condensatorul înmagazineză energie în intervalul în care dioda conduce şi cedează 
energie sarcinii atunci când dioda este blocată. În aceste condiţii, timpul cât curentul trece 
prin sarcină creşte, iar ondulaţiile se reduc. 

Tratarea analitică exactă a unui redresor cu filtru capacitiv este deosebit de 
complexă datorită neliniarităţilor ecuaţiilor ce caracterizează circuitul. Din acest motiv, în 
cursul de faţă, tratarea analitică a redresorului monofazat cu filtru capacitiv se realizează 
luând în consideraţie următorele ipoteze simplificatoare: 

a) b) 



 Caracteristica diodei se consideră ca fiind ideală (rezistenţa internă şi căderea de 
tensiune la bornele diodei se consideră nule pe durata de conducţie, respectiv 
infinită pe durata de blocare – curentul prin diodă fiind nul în acest caz); 

 Rezistenţa internă a sursei de alimentare este neglijabilă; 
 Valoarea condensatorului este mare şi în consecinţă 1CRS  . 

În aceste condiţii formele de undă ale tensiunii de pe sarcină uS(t), respectiv ale 
curentului prin diodă i(t) sunt prezentate în figura 8.14. 

 
 
 
 

 
 
 
 
 
 
 

Fig.8.14 Variaţia semnalelor din circuitul de redresare monoalternanţă cu filtru capacitiv 
 
Funcţionarea redresorului monofazat cu filtru capacitiv în regim permanent este 
următoarea: 
 Dioda conduce,   ,t  

În intervalul de conducţie condensatorul se încarcă. Datorită ipotezei conform 
căreia 0rd   şi 0vd  , tensiunea de pe sarcină urmăreşte tensiunea de intrare: 

)t(u)t(u iS  . Se definesc următoarele mărimi: 

1)   unghiul de intrare în conducţie a diodei (tensiunea pe diodă devine pozitivă); 
2)   unghiul de blocare a diodei (curentul prin diodă devine nul); 
3)   unghiul de conducţie. 

 Dioda este blocată   2,t  
 Condensatorul se descarcă prin rezistenţa de sarcină. Fiind îndeplinită condiţia 

)t(u)t(u iS  , dioda este polarizată invers. În condiţiile ipotezei de lucru conform căreia 

1CRS  , variaţia tensiunii uS(t) va fi mică. În reprezentarea grafică din figura 8.14, se 

observă tendinţa (cuasiliniară) de descreştere a tensiunii de pe sarcină. 
 Considerând că valoarea condensatorului este foarte mare, C , rezultă că 

0  şi în consecinţă 
2


 . Aceasta este şi ipoteza de lucru ce va fi folosită în 

continuare. 
 Caracteristica externă 

Conform reprezentărilor grafice din figura 8.14 se poate scrie că: 

01med UEU          (8.31) 

unde 0U  este amplitudinea ondulaţiei. 

Valoarea amplitudinii ondulaţiei se determină din condiţia ca sarcina acumulată de 
condensatorul C la încărcare (dioda conduce) să fie egală cu cea pierdută la descărcare 
(dioda este blocată). În concluzie se poate scrie că: 

medmed0 I
2

TICU2



        (8.32) 

Din (8.31) şi (8.32) se obţine expresia caracteristicii externe: 
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 Factorul de ondulaţie: 
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       (8.34) 

deoarece medSmed IRU   

8.3.2. Redresor monofazat dublă alternanţă în punte cu filtru capacitiv 

Schema electrică a unui redresor monofazat monoalternanţă în punte cu filtru 
capacitiv este prezentată în figura 8.15. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 8.15. Schema electrică a unui redresor dublă alternanţă în punte cu filtru capacitiv 
 

În aceleaşi condiţii simplificatoare specificate în cazul analizei redresorului 
monofazat cu filtru capacitiv, formele de undă ale tensiunii de pe sarcină uS(t), respectiv 
ale curentului prin diodă i(t) în cazul unui redresor dublă alternanţă în punte cu filtru 
capacitiv sunt prezentate în figura 8.16. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig.8.16 Variaţia semnalelor din circuitul de redresare dublă alternanţă în punte cu filtru 
capacitiv 

Conform relaţiei (8.17) (tensiunea redresată este periodică, de perioadă 



T ), rezultă 

următoarele: 
 
 Caracteristica externă: 

med1med I
C2

EU



        (8.35) 

 Factorul de ondulaţie: 

CR2 S


          (8.36) 



8.4. REDRESOARE CU MULTIPLICAREA TENSIUNII 

Se prezintă, ca exemplu, schema unui dublor de tensiune dublă alternanţă – vezi 
figura 8.17.   
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 8.17 Schema electrică a unui dublor de tensiune dublă alternanţă 
 

Acest dublor poate fi considerat ca fiind format din două redresoare monoalternanţă 
cu filtru C lucrând în serie pe sarcină. 

Condensatoarele C1, respectiv C2, se încarcă în cele două alternanţe prin diodele 
D1, respectiv D2, aproximativ la valoarea E1 (amplitudinea tensiunii de intrare – se lucrează 
în aceleaşi ipoteze simplificatoare, adică 1CR,1CR 2S1S  ). 

În acest caz, cum      tvtvtu 21S  , rezultă că: 

1s E2u           (8.37) 

 Condensatoarele se încarcă (într-un interval scurt de timp) pe durata în care cele 
două diode (alternativ) sunt în conducţie; 

 Condensatoarele se descarcă în restul perioadei T; 
 Pulsaţia ondulaţiilor este egală cu 2 ; 
 Tensiunea maximă inversă pe diode este 1M,inv E2U  .  

8.5. APLICAŢII 

8.5.1. În schema din figura 8.18a, redresorul încarcă bateria de acumulatoare prin 
rezistenţa serie totală R (care include rezistenţa transformatorului şi a diodei în conducţie). 

Se cere curentul de încărcare a bateriei. 
Ce se întâmplă dacă bornele bateriei se inversează? 

Se dau:    tsinEte 22  ; V100E2  ; V24E0  ;  50R . 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 8.18 
Rezolvare 
 

În figura 8.18b se pot urmări formule de undă ale tensiunii e2(t) şi curentului i(t). 
Dioda este în conducţie numai dacă   02 Ete  . Rezultă că: 

2

0
02 E

E
arcsinEsinE   

Valoarea medie a curentului va fi: 
 

a) b) 
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c) d) 
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Valoarea maximă a curentului: 

A,
R

EE
IM 


   

Dacă se inversează bornele se obţin două surse de tensiune continuă (bateria şi 
redresorul) conectate în serie, rezistenţa de sarcină fiind R (deci aproape un regim de 
scurtcircuit). 

Bateria devine generator de energie; ca urmare, va avea loc o descărcare a bateriei, 
cu atât mai pronunţată cu cât curentul debitat este mai mare. 
 
8.5.2. Pentru redresorul din figura 8.19a, să se determine: 

a) circuitul echivalent al redresorului privit ca o sursă de tensiune continuă 
b) tensiunea şi curentul mediu redresat (Vmed şi Imed) 
c) curentul mediu şi respectiv maxim prin diode 
d) curentul de scurtcircuit şi tensiunea inversă maximă pe diode 

Se dau: )tf2sin(2E)t(e 11  ; V220E1  ; Hz50f  ;  500R s  

Parametrii transformatorului: 10
n

n
;15r;200r

2

1
21   

Parametrii diodelor: caracteristica statică (liniarizată) din figura 8.19b;  5,1rd   

   
 

  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
Fig. 8.19 

Rezolvare 
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Rezistenţa serie echivalentă va fi: 
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(Rezistenţa dinamică rd a diodelor apare evident de două ori, deoarece în fiecare 
semialternanţă curentul trece prin două diode în serie). 



b) În figura 8.19d s-a reprezentat forma de undă a tensiunii de ieşire. Se poate observa 

că aceasta este periodică, cu perioada 
2

T
 (jumătate faţă de perioada T a tensiunii e2(t)), sau 

echivalent, cu frecvenţa f2   (dublul frecvenţei tensiunii e2(t)) . 
În acest caz, ţinând cont că f2  , rezultă: 
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Se introduce schimbarea de variabilă: 
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de unde rezultă că: 
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Curentul mediu redresat:  S
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  şi deci: 
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Din figura 8.19c este evident că: 
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Deoarece 22 E2E
max

 , rezultă că t.e.m. ce alimentează circuitul de c.c. echivalent are 

valoarea V81,19
E2

E max2 



  şi a fost menţionată ca atare în figura 8.19c.  

c) Fiecare diodă conduce câte o semialternanţă mA5,18
2
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d) Curentul mediu de s.c. este  SR : A99,0
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'
i.c.s

.c.s 


  

Presupunând că D1 este în conducţie şi D2 blocată, aplicând teorema a doua a lui 
Kirchhoff pe circuitul arătat în figura 8.19a, se obţine tensiunea inversă pe o diodă (D2): 

 tuvv
12 AA  , unde      tiRtetu '

i2  . 

Neglijând 
1Av  se obţine: 

V2222EIR2EV 2A
'
i2R Mmax

  

Dioda D2 fiind blocată, rezultă că V1,31V222Vv
max2 RA  . 



 9.1

9. STABILIZATOARE DE TENSIUNE 

9.1 GENERALITĂŢI 

Aparatura electronică necesită tensiuni de alimentare continue pentru o funcţionare 
corectă. Tensiunea obţinută la ieşirea unui redresor cu filtru are, pe lângă componenta 
continuă (dependentă de tensiunea reţelei), şi o componentă variabilă (ondulatorie). În 
plus, această tensiune scade mult cu creşterea curentului de sarcină (caracteristica externă 
este descrescătoare), fiind dependentă şi de variaţiile temperaturii. 
Un stabilizator de tensiune ideal asigură la ieşire o tensiune independentă de variaţiile 
tensiunii de intrare, ale curentului de sarcină sau ale temperaturii. 
Observaţie: 
Stabilizatorul real minimizează aceste variaţii la valori nepericuloase pentru circuitul de 
sarcină. 
Clasificarea stabilizatoarelor după structură: 
 stabilizatoare serie: elementul regulator al tensiunii stabilizate se află în serie cu 

ieşirea stabilizatorului (circuitul de sarcină). 
 stabilizatoare derivaţie: elementul regulator al tensiunii stabilizate se află în 

derivaţie cu ieşirea stabilizatorului (circuitul de sarcină). 
Clasificarea stabilizatoarelor după principiul de funcţionare: 
 stabilizatoare parametrice: au structura cea mai simplă, bazându-şi funcţionarea pe 

neliniaritatea caracteristicii curent-tensiune a dispozitivului electronic utilizat (în 
general se utilizează o diodă stabilizatoare). 

 stabilizatoare electronice liniare cu reacţie: se realizează stabilizarea prin 
intermediul unei reacţii negative, dispozitivele electronice folosite lucrând (în 
regim) liniar. Se pot considera (într-o primă aproximaţie) că aceste stabilizatoare 
sunt circuite electronice liniare. 

 stabilizatoare în regim de comutaţie: sunt stabilizatoare electronice cu reacţie, în 
care elementul regulator al tensiunii de ieşire lucrează în regim de comutaţie, 
crescând astfel randamentul stabilizatorului. 

9.2. PRINCIPALII PARAMETRI AI STABILIZATOARELOR   

Schema bloc a unui stabilizator poate fi reprezentată ca un cuadripol, după cum se 
poate vedea în figura 9.1a.  
 
 
 
 
 

 
 

Fig. 9.1 Schema electrică a unui stabilizator de tensiune 
a) Stabilizatorul de tensiune privit ca un cuadripol 
b) Circuitul de ieşire al stabilizatorului de tensiune 

 
Performanţele unui stabilizator se evaluează cu ajutorul unor relaţii între variaţia mărimii 
stabilizate şi variaţiile mărimilor care o produc. În cazul în care se studiază stabilizatoarele 
de tensiune se consideră ca mărime de ieşire (stabilizată) tensiunea de pe sarcină. 
În continuare se prezintă două seturi de parametri, funcţie de mărimile care influenţează 
tensiunea de ieşire. 

 Considerând că temperatura de lucru este  Co , tensiunea de ieşire se scrie astfel: 

),R,u(fu SIS          (9.1) 

a) b) 



 9.2

variaţiile tensiunii de ieşire, provocate de variaţiile tensiunii de intrare, ale rezistenţei de 
sarcină şi ale temperaturii se obţin prin diferenţierea relaţiei (9.1), astfel; 
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Pentru a pune în evidenţă variaţiile relative, relaţia (9.2), devine: 
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Factorii de stabilizare se definesc prin raportul dintre variaţia relativă a mărimii 
perturbatoare şi variaţia relativă a mărimii stabilizate, astfel: 

1) Factorul de stabilizare în raport cu tensiunea de intrare: 
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        (9.4) 

2) Factorul de stabilizare în raport cu rezistenţa de  sarcină: 
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3) Factorul de stabilizare în raport cu temperatura; 
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        (9.6) 

Observaţie: 
Aproximând variaţiile infinitezimale cu variaţiile finite, relaţiile (9.4), (9.5), (9.6) devin: 
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Utilizând expresiile factorilor de stabilizare definiţi anterior, expresia (9.3), devine: 
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 Dacă se neglijează variaţiile Su cu temperatura, atunci (9.1) devine: 

)i,u(fu SIS           (9.11) 



 9.3

atunci variaţiile tensiunii de ieşire, provocate de variaţiile tensiunii de intrare şi ale 
curentului de sarcină se obţin prin diferenţierea relaţiei (9.11), astfel: 
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        (9.12) 

Pe baza relaţiei (9.12), eficienţa unui stabilizator de tensiune mai poate fi apreciată şi prin 
intermediul altor doi parametrii şi anume: 

1) Coeficientul de stabilizare S0; 
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         (9.13) 

2) Rezistenţa de ieşire (internă) a stabilizatorului ro; 

ctuS

S
o

I
i

u
r













         (9.14) 

O justificare a definiţiei (9.14) se poate obţine analizând figura 9.1b, în care se prezintă 
circuitul de ieşire al unui stabilizator de tensiune. Este de fapt schema unui generator de 
tensiune, caracterizat de t.e.m. E şi rezistenţa internă ro. Este evidentă relaţia: 
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Utilizând expresiile factorilor de stabilizare definiţi anterior, expresia (9.12), devine: 
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Trecând de la variaţiile infinitezimale la variaţiile finite, relaţia (9.15) devine: 
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În conformitate cu (9.16), se obţine circuitul din figura 9.2, pe 
care se pot calcula variaţiile tensiunii de ieşire.  
Dacă se cunosc parametrii S0 şi ro, se poate calcula variaţia 
absolută a tensiunii de pe sarcină, provocată de variaţiile 
tensiunii de intrare şi ale curentului de sarcină. 
Un stabilizator performant este caracterizat de o valoare mare a 
coeficientului de stabilizare S0, respectiv mică a rezistenţei de 
ieşire ro. 
Pentru o rezistenţă de sarcină constantă se poate scrie că  SSS Riu  , expresia (9.16) 

devenind: 
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Se defineşte expresia K0 ce se numeşte tot coeficient de stabilizare, permiţându-se astfel 
aprecierea eficienţei unui stabilizator la variaţiile tensiunii de intrare, în cazul în care 
sarcina este constantă: 
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Din (9.7) şi (9.18) se stabileşte că: 
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Fig. 9.2 
Variaţia tensiunii stabilizate 



 9.4

Observaţie: 
În cazul unui stabilizator de bună calitate este îndeplinită condiţia: 

So Rr           (9.20) 

şi conform (9.18), rezultă că: 

00 SK           (9.21) 

9.3. STABILIZATOARE CU ELEMENT DE REGLAJ DERIVAŢIE   

Reglarea derivaţie comportă plasarea elementului de reglaj (ER) în paralel cu sarcina - vezi 
figura 9.3. Acţiunea de stabilizare se bazează pe faptul că elementul de reglaj prezintă 
rezistenţă dinamică foarte mică. Funcţionarea este următoarea: 
Datorită rezistenţei dinamice mici a elementului de reglaj, variaţiile curentului iI (provocate 
de variaţiile tensiunii uI) sunt preluate de ERD, variaţia tensiunii la bornele acestuia, 
respectiv ale sarcinii, rezultând foarte mică. Rezistenţa R – rezistenţa de balast – este cea 
care preia variaţiile tensiunii de intrare. Această rezistenţă îndeplineşte şi rolul de a limita 
curentul maxim prin ERD. 
Schema stabilizează şi la variaţiile curentului prin sarcină. În acest caz, la o creştere a 
curentului prin sarcină are loc o reducere a curentului prin ER şi invers. 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.3 Schema bloc corespunzătoare tehnicii de reglaj derivaţie 
Observaţie: 
Cum scopul utilizării stabilizatoarelor este de a elimina dependenţa tensiunii de pe sarcină 
de variaţiile tensiunii (curentului) de intrare se introduc următoarele notaţii: 

IIiII uUuUu         (9.22) 
unde: 
 Ii uu  -  componenta variabilă (ondulatorie) a tensiunii de intrare; 
 UI - componenta continuă a tensiunii de intrare; 
 uI - componenta totală a tensiunii de intrare; 

Din punctul de vedere al regimurilor limită de funcţionare (gol/scurtcircuit) la ieşire, 
stabilizatoarele derivaţie se comportă astfel: 
 Scurtcircuitul la ieşire este nepericulos pentru ERD, întrucât acesta nu va fi parcurs 

de curent  0i0u RS  . În schimb, apare o creştere a curentului iI, care astfel 

poate deveni periculos pentru rezistenţa R, putând duce la deteriorarea acesteia. 
Protecţia este posibilă: 
 prin creşterea puterii nominale a rezistenţei; 
 prin montarea în serie cu rezistenţa a unei siguranţe fuzibile. 

 În schimb, regimul de funcţionare în gol poate fi periculos pentru ERD, întrucât 
curentul iR creşte datorită scăderii la zero a curentului prin sarcină 
 IRSSIR ii0i;iii  . 

9.3.1. Stabilizatoare parametrice cu diode Zener 

Stabilizatoarele parametrice funcţionează după tehnica de reglare derivaţie. În figura 9.4 
sunt prezentate schemele unui stabilizator parametric (de principiu, pentru regimul static de 
c.c., respectiv pentru regimul dinamic). 
Caracteristica liniarizată a diodei Zener corespunzătoare zonelor de polarizare şi 
străpungere inversă, liniarizată şi rotită din cadranul III în I, este prezentată în figura 9.5. 
 



 9.5

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
Fig. 9.4 Schema unui stabilizator parametric cu diodă Zener; 

a) schema de principiu; 
b) schema echivalentă pentru regimul static; 
c) schema echivalentă pentru regimul dinamic. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.5 Caracteristica diodei Zener (regiunea de stabilizare),  
liniarizată şi rotită în cadranul I şi schema echivalentă  corespunzătoare a diodei Zener 

 
 Funcţionare 

Din caracteristica curent – tensiune (liniarizată) a diodei Zener, se deduce imediat expresia 
caracteristicii ei statice în polarizare inversă: 
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Prima expresie din (9.23) este ecuaţia dreptei BPMQ în coordonatele (uZ ; iZ) – figura 9.5. 
Cum valoarea rezistenţei rZ este foarte mică, rezultă că la o variaţie mare a curentului prin 
diodă, maxZZminZ IiI  , tensiunea la bornele ei prezintă variaţii mici 

maxZZminZ UuU  . Pe această proprietate a diodei Zener se bazează funcţionarea 

stabilizatorului parametric şi, în general, orice aplicaţie în care dioda lucrează ca 
stabilizator de tensiune. 

a) 

b) 

c) 
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1) În cazul în care stabilizatorul lucrează în gol, SR , curentul prin sarcină devine 

nul, 0iS  , curentul prin dioda Zener devine maxim, maxZZ Ii  , punctul de 

funcţionare al diodei se stabileşte în Q, iar tensiunea de la ieşire devine maximă 

maxSmaxZZ UUu  : 

maxZSZmaxZZZenerSS UuuIiQPSF0iR   

2) În cazul în care stabilizatorul lucrează în sarcină, RS absoarbe (de la sursă) un 
curent în dauna curentului prin diodă, care se micşorează. Punctul de funcţionare al 
diodei se deplasează în jos, stabilindu-se în M: 

00 ZSZZZZener UuuIiMPSF   

3) Mărind consumul prin sarcină (RS scade), punctul de funcţionare al diodei se 
deplasează în jos. La un anumit curent prin sarcină, maxSS Ii  , punctul de 

funcţionare tinde spre (sau ajunge la) limita inferioară, în punctul P. Astfel, 
curentul prin diodă devine minim, minZZ Ii  , ca şi tensiunea de la ieşire: 

minSminZZS UUuu  : 

minZSZminZZZenermaxSSminSS UuuIiPPSFIiRR   

În concluzie: 
a) Variind sarcina între )I(R minSmaxS  şi )I(R maxSminS  tensiunea de ieşire variază în 

intervalul  maxZminZS U,Uu  . Se observă că reglarea şi stabilizarea tensiunii de 

pe sarcină se realizează pe baza variaţiei în antifază a curentului din sarcină cu cel 
ce străbate dioda Zener (tendinţei de creştere a curentului din sarcină îi corespunde 
tendinţa de scădere a curentului prin diodă). 

b) Acelaşi mecanism acţionează şi în cazul variaţiei tensiunii de intrare (obţinută de 
obicei de la ieşirea unui redresor), Iu . De exemplu, creşterea tensiunii de la reţea 
(redresor) implică o creştere a tensiunii (uI) şi a curentului (iI) de la intrarea 
stabilizatorului. 

Variaţia curentului de intrare  Ii  va fi preluată în cea mai mare parte de variaţia 

curentului prin diodă  Zi  şi datorită caracteristicii acesteia rezultă o variaţie minimă a 

tensiunii de la ieşire minuu SZ  . În acest fel se poate considera că tensiunea, 

respectiv curentul prin sarcină rămân aproximativ constante. 
 
 Parametrii stabilizatorului 

În plaja  de stabilizare a diodei  BRI Vu  , ţinând cont de (9.23) şi folosind notaţiile din 
figura 9.5, circuitul din figura 9.4b este caracterizat de ecuaţiile: 
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     (9.24) 

Din (9.24) eliminând pe iI şi iZ, rezultă expresia tensiunii de ieşire: 
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     (9.25) 

Ţinând cont şi de relaţia SSS iRu  , expresia tensiunii pe sarcină devine: 
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Deoarece RrZ   şi SZ Rr  , rezultă că ZZS rR||r||R  , astfel că .ctVu BRS   

Ţinând cont că 0VBR  , expresia (9.25) pentru schema de regim dinamic devine: 
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       (9.27) 

Aceeaşi expresie se poate obţine direct şi pe circuitul din figura 9.4c. 
Trecând de la variaţiile infinitezimale la variaţiile finite expresiile (9.13) şi (9.14) devin 
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       (9.28) 

iar din expresia (9.27) aplicând (9.28) rezultă că: 
1) Coeficientul de stabilizare S0; 
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        (9.29) 

2) Rezistenţa de ieşire (internă) a stabilizatorului ro; 
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          (9.30) 

Observaţie: 
Pentru a se obţine un coeficient de stabilizare mai mare trebuie mărită rezistenţa R. În acest 
caz se disipă mai multă putere, inutil pe această rezistenţă. Odată cu creşterea rezistenţei R 
creşte şi tensiunea redresată necesară. 
Rezistenţa de ieşire este practic egală cu rezistenţa dinamică rZ a diodei Zener.  
 
 Proiectare 

Pentru ca dioda Zener să stabilizeze este obligatoriu ca aceasta să funcţioneze în regiunea 
de stabilizare (străpungere inversă). 
O primă concluzie este aceea că pentru a obţine tensiunea stabilizată BRZ VU

0
 , schema 

trebuie să fie alimentată cu o tensiune uI mai mare ca valoarea VBR a diodei. 
Valoarea ZI uu   (preluată de rezistenţa R) reprezintă practic tensiunea care dictează 

valoarea curentului prin diodă, deoarece dacă BRI Vu   dioda rămâne blocată. 
Pentru proiectarea stabilizatorului este necesar a se determina intervalul de valori pe care le 
poate lua rezistenţa R (care preia tensiunea ZI uu  ), pentru ca dioda să menţină la bornele 

ei tensiunea aproximativ constantă BRZ Vu  . Pentru ca dioda să poată “păstra” la bornele 
ei o valoare constantă a tensiunii este necesar ca valoarea curentului prin diodă să respecte 
condiţia: 

Mm ZZZ IiI          (9.31) 

unde: 

minm ZZ II   este o dată de catalog, corespunzând punctului B de pe caracteristica diodei 

(punctul limită de intrare în zona de stabilizare; la o valoare mai mică a curentului, dioda 
nu mai stabilizează, adică funcţionează în zona “cotului” caracteristicii statice inverse 
(situat în jurul punctului VBR), specific tranziţiei din regiunea de polarizare inversă în cea 
de străpungere inversă). 

maxM ZZ II   este determinat din considerente de putere: 
Z

Z
Z u

P
I M

M
 , unde 

MZP  este 

disipaţia de putere maxim admisibilă pe diodă; la o valoare mai mare a curentului se poate 
străpunge (termic) joncţiunea diodei – vezi figura 9.4 în care s-a reprezentat cu linie 
punctată hiperbola de disipaţie maximă: BRZZZZ ViuiP

M
 . 

Neglijând rezistenţa rZ, din figura 9.3b se poate scrie că: 
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Se consideră că tensiunea de intrare are o variaţie, 
minmax III uuu  , adică 

 
maxmin III u,uu  . 

Această variaţie produce o modificare a curentului de intrare 
minIaxImI Iii  , adică 

 
maxmin III i,ii  . 

Cum variaţia curentului de intrare  Ii  va fi preluată în cea mai mare parte de variaţia 

curentului prin diodă  Zi  se pot scrie următoarele implicaţii: 
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Din (9.32) şi (9.33) se observă că valoarea rezistenţei R variază invers proporţional cu 
valoarea curentului prin diodă. În consecinţă valorile limită ale rezistenţei R devin: 
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       (9.34) 

Concluzie: 
Relaţia (9.34) permite alegerea rezistenţei R când se cunosc: valorile tensiunii de intrare 
(

minmax II u,u ), ale curentului de sarcină (
minmax SS i,i ) şi tipul diodei (

minmax ZZ I,i ); 

Relaţia (9.34) permite alegerea diodei când se cunosc: valorile tensiunii de intrare 
(

minmax II u,u ), ale curentului de sarcină (
minmax SS i,i ) şi ale rezistenţei R ( minmax R,R ); 

9.3.2. Stabilizatoare electronice de tip derivaţie cu reacţie  

 Principiul de funcţionare: 
Schema bloc a stabilizatorului electronic de tip derivaţie cu reacţie este prezentată în figura 
9.5. Tensiunea de ieşire este eşantionată cu circuitul de eşantionare E şi comparată în 
circuitul de comparare C cu tensiunea obţinută de la sursa de referinţă Ref. 
Semnalul de eroare produs de comparator este amplificat cu ajutorul amplificatorului de 
eroare AE, fiind aplicat în final elementului de reglaj derivaţie ERD. 
Fenomenul de stabilizare se desfăşoară conform schemei următoare: 

Dacă uS creşte: 
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Dacă uS scade: 
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Fig. 9.6 Schema bloc a unui stabilizator de tip derivaţie cu reacţie 
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Se poate observa că pentru o funcţionare corectă, circuitele de reglare trebuie să asigure o 
reacţie negativă: tendinţei de variaţie a mărimii reglate (uS în cazul de faţă), circuitul îi 
răspunde printr-o comandă ce determină variaţia acesteia în sens contrar.  
 
În figura 9.7 se prezintă schema unui stabilizator derivaţie cu reacţie, fără amplificator de 
eroare. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
Fig. 9.7 Schema stabilizatorului derivaţie cu reacţie, fără amplificator de eroare 

 
 Funcţionare: 

Se propun două variante de explicare a modului de stabilizare a tensiunii de intrare: 
1) Conform figurii 9.7 se scrie că: 

BEZS uuu          (9.35) 

Indiferent de variaţia tensiunii de intrare (redresate) uI, atât timp cât tranzistorul Q 
şi dioda Zener sunt în conducţie, este valabilă relaţia (9.35). 
Pentru că: 








.ctVu

.ctu

BRZ

BE        (9.36) 

rezultă, conform (9.35) că tensiunea de ieşire uS nu poate varia mai mult decât 
suma variaţiilor celor două tensiuni din (9.36): 

0uuu BEZS         (9.37) 

În consecinţă, tensiunea de sarcină variază în limite foarte mici, funcţia de 
stabilizare fiind astfel îndeplinită. 

2) Întreaga tensiune de ieşire uS se compară cu tensiunea de referinţă uZ în baza 
tranzistorului Q (ce are rol de comparator în acest context). Tensiunea de intrare în 
tranzistor, conform (9.35) este ZSBE uuu  , care este tocmai semnalul de eroare 

din figura 9.6. Tensiunea uBE este în fază cu tensiunea de ieşire, deci în cazul în 
măririi uS, creşte curentul iC prin tranzistor (care astfel se comportă ca un 
amplificator de eroare) şi, în consecinţă, se măreşte şi tensiunea pe rezistorul R care 
preia astfel variaţia tensiunii de ieşire. Se vede astfel că tranzistorul Q îndeplineşte 
toate funcţiile menţionate anterior: comparator, amplificator de eroare şi ERD. 
Dioda Zener are rolul de a  furniza tensiunea de referinţă. 
Merită subliniat faptul că în această configuraţie se micşorează substanţial curentul 
iZ comparativ cu stabilizatorul parametric, deci şi variaţiile Zu . Cauza este faptul 
că valoarea rezistenţei R1 din figura 9.7 este mult superioară valorii rezistenţei R 
din figura 9.3. Se poate interpreta circuitul R1-DZ ca un stabilizator parametric cu o 
sarcină (iB) foarte mică. 
Modul de reglare (stabilizare) a tensiunii în care se pune în evidenţă reacţia 
negativă poate fi prezentat schematic astfel: 
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 Parametrii stabilizatorului: 
Pentru determinarea expresiilor parametrilor stabilizatorului se utilizează (9.28). 
Metoda utilizată este de a trata liniar schema stabilizatorului în c.a. la semnal mic. Pentru 
aceasta se va lucra pe o schemă echivalentă – vezi figura 9.7 – în care tranzistorul este 
echivalat prin modelul său cu parametrii hibrizi. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.7 Schema echivalentă a stabilizatorului în c.a. la semnal mic 
 

1) Determinarea coeficientului de stabilizare: 

În conformitate cu 
ctiI
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 , cum ctiS  , rezultă că 0iS  , astfel că 

schema din figura 9.7. se poate considera că funcţionează în gol. 
Considerând nodul E ca referinţă, se scriu succesiv relaţiile: 
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  (9.39) 

Din (9.39) se obţine imediat: 
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Din (9.28) şi (9.40) rezultă: 
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Expresia (9.41) poate fi adusă într-o formă simplificată, observându-se că 1Z Rr   
(R1 este rezistenţa de polarizare a DZ şi are o valoare mare, după cum s-a menţionat 
anterior) şi că 1h 21  : 
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  (9.42) 
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2) Determinarea rezistenţei de ieşire: 

În conformitate cu definiţia 
ctuS

S
o

I
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u
r





 , schema din figura 9.7 se poate 

considera că funcţionează cu intrarea în scurtcircuit, deoarece 0uctu II  .  

Expresia stabilită în (9.39) pentru Bi  şi Zi  rămân valabile şi în noile condiţii, 
deci curentul generatorului devine: 
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      (9.43) 

Ţinând cont de (9.43), (9.39) şi de sensurile curenţilor din figura 9.8, rezultă că: 
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şi, în conformitate cu teorema I a lui Kirchoff:  
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Rezultă că: 
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     (9.44) 

 Ţinând cont de expresia (9.41) a factorului de stabilizare, se obţine: 
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        (9.45) 

Observaţie: 
În condiţiile, scurtcircuitului la intrarea circuitului din figura 9.8, sarcina 
generatorului de curent B21 ih   este formată din 2 consumatori în paralel:  

 111Z h||Rr||R  .       

Evident, s-a consideră că RS nu face parte din montaj deoarece scopul este 
determinarea rezistenţei de ieşire a stabilizatorului. 
În aceste condiţii, este evident faptul că rezistenţa de ieşire se poate interpreta ca 
fiind rezistenţa echivalentă a circuitului, calculată între bornele de ieşire şi 
considerând intrarea scurtcircuitată. Bineînţeles că trebuie avută în vedere definiţia, 
deci toţi curenţii schemei trebuie să fie exprimaţi în funcţie de Si  sau Su .  

Metoda folosită mai sus este cu siguranţă mai rapidă, întrucât a valorificat 
rezultatele obţinute la calculul factorului de stabilizare S0. 
 

 Proiectarea în c.c.: 
1) Determinarea valorii rezistenţei R 

Din schema din figura 9.7 se poate scrie că: 
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Cum 
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         (9.46) 

Din (9.34) şi (9.46) se obţin relaţiile de calcul pentru R: 
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2) Determinarea valorii rezistenţei R1: 
Se dimensionează astfel încât să permită trecerea lui 

minZi  atunci când tranzistorul 

este blocat: 

minZ
1 I

V
R          (9.48) 

3) Limitările tranzistorului 
Valorile maxime ale mărimilor electrice ce caracterizează funcţionarea 
tranzistorului sunt date de catalog, astfel: 
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Observaţie: 
Pentru obţinerea unei tensiuni de ieşire mai mare decât valoarea tensiunii VBR, se poate 
utiliza schema prezentată în figura 9.9. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.9 Schema stabilizatorului derivaţie în care BRS Vu   
 

Conform schemei din figura 9.9 se poate scrie: 
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        (9.51) 

9.4. STABILIZATOARE CU ELEMENT DE REGLAJ SERIE   

Reglarea serie comportă plasarea elementului de reglaj (ERS) în serie cu sarcina – vezi 
figura 9.10. 
 Funcţionare: 

Elementul de reglaj serie ERS are trei borne. Între bornele 1-2 comportarea elementului de 
reglaj poate fi echivalată cu cea a unei rezistenţe variabile ce este comandată, direct 
proporţional, de tensiunea dintre bornele 2-3, unde S23 uu  (sau tensiunea de ieşire). 
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Această dependenţă poate fi prezentată schematic astfel: 
 121223S uruu        (9.51) 

Creşterea (descreşterea) tensiunii de intrare uI duce (într-o primă instanţă) la creşterea 
(descreşterea) tensiunii de ieşire S23 uu  . Conform (9.51) această variaţie a tensiunii de 

ieşire are acelaşi efect asupra valorii tensiunii u12. Cum 12I23 uuu   şi uI , u12 au aceeaşi 

tendinţă, rezultă că în final tensiunea de ieşire nu mai este afectată într-o mare măsură de 
variaţiile tensiunii de intrare. Schematic această stabilizare (prin efectul unei reacţii 
negative) se poate reprezenta astfel: 
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   (9.52) 

Din punct de vedere al regimurilor limită de funcţionare (gol/scurtcircuit) la ieşire, se poate 
afirma că situaţia se inversează faţă de stabilizatoarele derivaţie. 
 Funcţionarea în gol este nepericuloasă, deoarece ERS este parcurs de curentul de 

sarcină, care în acest caz este nul.  
 Regimul de funcţionare în scurtcircuit poate fi periculos pentru E.R.S, întrucât 

curentul iS suferă o creştere pronunţată. 
Din acest motiv, prezenţa circuitelor de protecţie la suprasarcină şi/sau scurtcircuit 
este obligatorie. 

 
 
 
 
 
 

Fig. 9.10 Schema bloc corespunzătoare tehnicii de reglaj serie 
 
Observaţie: 
Schema serie conduce la circuite mai complexe faţă de cazul schemelor derivaţie, avantajul 
fiind acela că asigură o mai bună stabilizare şi un randament mai bun. 

9.4.1. Stabilizatoare electronice de tip serie cu reacţie  

 Principiul de funcţionare: 
Schema bloc a stabilizatorului electronic de tip serie cu reacţie este prezentat în figura 
9.11. Tensiunea de ieşire este eşantionată cu circuitul de eşantionare E şi comparată în 
circuitul de comparare C cu tensiunea obţinută de la sursa de referinţă Ref. 

. 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
Fig. 9.11. Schema bloc a stabilizatorului de tip serie cu amplificator de eroare 

Semnalul de eroare produs de comparator este amplificat cu ajutorul amplificatorului de 
eroare AE, fiind aplicat în final elementului de reglaj serie ERS. 
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Creşterea tensiunii de ieşire (datorită creşterii tensiunii de intrare sau a scăderii curentului 
de sarcină) produce o scădere a curentului în ERS, (de obicei un tranzistor) şi deci o 
creştere a tensiunii pe acesta, care reduce din creşterea iniţială a tensiunii de ieşire. ERS 
suportă întreg curentul de sarcină 
În figura 9.12 se prezintă schema unui stabilizator serie cu reacţie fără amplificator de 
eroare. 
 Funcţionare: 

Se propun două variante de explicare a modului de stabilizare a tensiunii de intrare: 
1) Stabilizatorul parametric (R şi DZ) asigură în baza tranzistorului Q o tensiune 

aproximativ constantă (uZ). Variaţia tensiunii de intrare (redresate) uI, implică o 
variaţie a curentului de colector a tranzistorului Q. În cazul unui tranzistor, pentru 
variaţii mari ale curentului de colector iC, tensiunea uBE prezintă variaţii mici. 
Conform figurii 9.12 se scrie că: 

BEZS uuu          (9.53)  

şi conform (9.36) se poate afirma că tensiunea de ieşire are o variaţie mică. Altfel 
spus, conform (9.53) rezultă că tensiunea de ieşire Su  nu poate varia mai mult 

decât diferenţa variaţiilor celor două tensiuni, 
0uuu BEZS         (9.54) 

În consecinţă, tensiunea de sarcină variază în limite foarte mici, funcţia de 
stabilizare fiind astfel îndeplinită. 

2) Întreaga tensiune de ieşire uS se compară cu tensiunea de referinţă uZ în baza 
tranzistorului Q (ce are rol de comparator în acest context). Tensiunea de intrare în 
tranzistor, conform (9.53) este SZBE uuu  , adică tocmai semnalul de eroare din 

figura 9.11. Tensiunea uBE este în antifază cu tensiunea de ieşire, deci în cazul 
măririi uS, se micşorează curentul iC prin tranzistor (care astfel se comportă ca un 
amplificator de eroare) şi, în consecinţă, se măreşte şi tensiunea pe tranzistorul Q 
care preia astfel variaţia tensiunii de ieşire. Se vede astfel că tranzistorul Q 
îndeplineşte toate funcţiile menţionate anterior: comparator, amplificator de eroare 
şi ERS. Dioda Zener are rolul de a  furniza tensiunea de referinţă. 
Merită subliniat faptul că în această configuraţie, la fel ca şi în cazul stabilizatorului 
cu ERD, se micşorează substanţial curentul iZ comparativ cu stabilizatorul 
parametric, deci şi variaţiile Zu . Cauza este faptul că valoarea rezistenţei R din 
figura 9.12 este mult superioară valorii rezistenţei R din figura 9.3. Se poate 
interpreta circuitul R-DZ ca un stabilizator parametric cu o sarcină (iB) foarte mică. 

Montajul se numeşte şi stabilizator repetor pe emitor, deoarece tranzistorul Q este în 
conexiunea CC. În acest caz, tensiunea ( .ctu Z  ) aplicată între baza şi colectorul 
tranzistorului se regăseşte şi la ieşirea lui, între bază şi emitor (pe sarcină). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.12 Schema stabilizatorului serie cu reacţie, fără amplificator de eroare 
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 Parametrii stabilizatorului 
Pentru a determina expresiile parametrilor stabilizatorului se utilizează expresiile (9.28). 
Metoda utilizată este aceeaşi ca în cazul stabilizatorului derivaţie. Pentru aceasta este 
necesar lucrul pe o schemă echivalentă – vezi figura 9.13 - în care tranzistorul este 
echivalat prin modelul cu parametrii hibrizi. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.13. Schema echivalentă a stabilizatorului serie în c.a. la semnal mic 
 

1) Determinarea coeficientului de stabilizare: 

În conformitate cu 
ctiI

S

0 S
u

u

S

1




 , cum ctiS  , rezultă că 0iS  , astfel că schema din 

figura 9.13 se poate considera că funcţionează în gol. 
În aceste condiţii se scrie că: 

0i0iihi BBB21S  , 

adică variaţia curentului din baza tranzistorului este nulă (în realitate foarte mică). În aceste 
condiţii schema echivalentă dinamică de semnal mic a stabilizatorului serie devine cea 
prezentată în figura 9.14a. 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.14 Scheme echivalente simplificate ale stabilizatorului serie în c.a. la semnal mic 
a) Schema pentru determinarea factorului de stabilizare S0  .ctiS   

b) Schema pentru determinarea rezistenţei interne ro   .ctu I   

 
Conform schemei din figura 9.14 rezultă că: 

I
Z

Z
S u

Rr

r
u 


  

şi, ţinând cont de definiţia (9.13) a coeficientului de stabilizare, se obţine: 

ZZZ

Z
0 r

R

r

R
1

r

Rr
S 


       (9.55) 

Observaţii: 
 Expresia coeficientului de stabilizare este identică cu cea obţinută în cazul 

stabilizatorului parametric cu diodă Zener (9.29); 
 Valoarea coeficientului de stabilizare poate fi mărită prin creşterea valorii 

rezistenţei R (care este parcursă de un curent de aproximativ   ori mai mic 
decât curentul iS).  

a) b) 
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2) Determinarea rezistenţei de ieşire: 

În conformitate cu definiţia 
ctuS

S
o

I
i

u
r





 , schema din figura 9.13                                  

se poate considera că funcţionează cu intrarea în scurtcircuit, deoarece 0uctu II  . 
Se obţine astfel circuitul din figura 9.14b, pe care se observă că R şi rZ apar conectate în 
paralel, de unde rezultă că: 
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   (9.56) 

De asemenea, 

1h

i
iiihi

21

S
BBB21S 


     (9.57) 

Egalând expresiile obţinute în (9.56) şi (9.57) pentru Bi , se obţine rezistenţa de ieşire: 
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        (9.58) 

Cum RrZ  , rezultă: 
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       (9.59) 

 Proiectarea în c.c. 
1) Determinarea valorii rezistenţei R 

Corespunzător schemei din figura 9.12 se scriu relaţiile: 
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de unde rezultă că: 
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        (9.60) 

Din (9.34) şi (9.60) se obţin relaţiile de calcul pentru R: 
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      (9.61) 

2) Limitările tranzistorului 
Valorile maxime ale mărimilor electrice ce caracterizează funcţionarea tranzistorului sunt 
date de catalog, astfel: 
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     (9.62) 

Observaţii: 
1) Dioda Zener lucrează în condiţii mai uşoare decât în cazul stabilizatoarelor 

parametrice, deoarece preia doar variaţiile curentului din baza tranzistorului, 
variaţiile curentului de ieşire fiind preluate de curentul din colectorul tranzistorului; 

2) Creşterea factorului de stabilizare se poate obţine prin micşorarea valorii rezistenţei 
de ieşire, deoarece, conform (9.60), acest lucru se poate realiza prin mărirea 
factorului de amplificare 11h . Acest lucru se poate realiza prin înlocuirea 
tranzistorului din schema din figura 9.12 cu un montaj Darlington – vezi figura 
9.15. În acest caz 21 . 

Rezistenţa 1R  are rolul de a prelua curentul rezidual al tranzistorului 1Q , astfel 
încât curentul de emitor al acestuia să poată scădea până la zero. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.15 Schema stabilizatorului serie cu reacţie, fără amplificator de eroare cu montaj 
Darlington 

9.4.2. Stabilizatoare electronice serie cu reacţie cu amplificator de eroare 

 Principiul de funcţionare: 
Schema bloc a stabilizatorului serie cu amplificator de eroare este prezentată în figura 9.16. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.16 Schema bloc a unui stabilizator de tip serie cu amplificator de eroare 
 
La intrarea neinversoare a amplificatorului de eroare se aplică tensiunea de referinţă, 
oferită de blocul Ref; 
La intrarea inversoare a amplificatorului de eroare se aplică, prin intermediul reacţiei 
negative (formată de divizorul rezistivR1, R2), o fracţiune din tensiunea de ieşire. 
Tranzistorul Q lucrează ca repetor pe emitor (montaj cu tranzistorul în conexiunea CC – 
colector comun) şi poate fi considerat etaj final al amplificatorului AE. 
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În figura 9.17 s-a înlocuit amplificatorul de eroare cu un tranzistor (Q) căruia i se aplică 
tensiunea de referinţă în emitor (intrarea neinversoare) şi tensiunea de referinţă  (tensiune 
de reacţie negativă) în bază (intrarea inversoare). Tranzistorul Q1 îndeplineşte atât rolul 
circuitului de comparare (C) cât şi pe cel al amplificatorului de eroare (AE). 
 
 Funcţionare: 

Se propun două variante de explicare a modului de stabilizare a tensiunii de intrare: 
1) Din figura 9.17, neglijând curentul de bază 

1Bi  se scrie relaţia: 
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    (9.63) 

Variaţia tensiunii de ieşire, conform (9.63) devine: 

  









2

1
BEZS R

R
1uuu

1
      (9.64) 

şi conform (9.36) se poate afirma că tensiunea de ieşire are o variaţie mică.  
2) O dată cu creşterea tensiunii de ieşire creşte şi tensiunea din baza tranzistorului Q1 

(tensiunea 
1BEu este în fază cu tensiunea de ieşire uS) – vezi (9.63). Creşterea 

tensiunii din baza acestui transistor duce la creşterea curentului său de colector, 
1Ci , 

respectiv a curentului i din rezistenţa R. De aici rezultă o scădere a curentului prin 
baza trazistorului Q (iB). Consecinţa imediată este micşorarea curentului de 
colector, respectiv din emitor a aceluiaşi tranzistor, în final producându-se o 
micşorare a curentului de sarcină (iS) şi implicit a tensiunii de ieşire (uS).  
Modul de reglare (stabilizare) a tensiunii în care se pune în evidenţă reacţia 
negativă descrisă mai sus poate fi prezentat schematic astfel: 

 SCBCBES uiiiiuu
11

  (9.65) 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.17 Schema stabilizatorului de tip serie cu amplificator de eroare 
 
 Proiectarea în c.c.: 
1) Determinarea valorii rezistenţei R3 

Deoarece această rezistenţă determină curentul de polarizare al diodei Zener (care asigură 
tensiunea de referinţă) trebuie dimensionată astfel încât 

1C3 ii  , deoarece este necesar ca 

variaţia curentului prin colectorul tranzistorului Q1 să nu afecteze tensiunea de referinţă uZ. 
Din schema din figura 9.17 se poate scrie că: 
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de unde rezultă că: 
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         (9.67) 

Conform (9.34)  se obţin relaţiile de calcul pentru R3: 
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       (9.68) 

 
2) Determinarea valorii rezistenţei R: 

R este conectată la tensiunea nestabilizată (de intrare), transmiţând circuitului AE variaţiile 
acesteia. Rolul ei este de a asigura curentul de polarizare a colectorului tranzistorului Q1, 
respectiv curentul de polarizare a bazei tranzistorului Q. 
Din schema din figura 9.17 se poate scrie că: 








1CB

SBEI

iii

uuiRu
        (9.69) 

de unde rezultă că: 
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         (9.70) 

Valorile extreme sunt date de: 
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      (9.71) 

 
3) Determinarea valorii rezistenţelor R1 şi R2: 

Aceste componente ale circuitului de eşantionare sunt alese astfel încât 
1B1 ii  . 

Valoarea maximă a acestor rezistenţe este determinată de condiţiile dinamice de 
funcţionare ale stabilizatorului. Tranzistorul Q1 trebuie să fie atacat în bază de un generator 
de tensiune, adică trebuie îndeplinită condiţia: 

Z2111
21

21 r)h1(h
RR

RR



       (9.72) 

Valoarea minimă a acestor rezistenţe este determinată de condiţia: 

S21 iii           (9.73) 

 

9.4.3. Circuite de protecţie a stabilizatoarelor serie 

În caz de suprasarcină sau scurtcircuit accidental, curentul prin tranzistorul serie poate 
creşte foarte mult, depăşindu-se astfel puterea maxim admisibilă, ceea ce poate duce la 
străpungerea acestuia prin ambalare termică. 
Pentru a preveni distrugerea tranzistorului se prezintă în continuare câteva circuite ce 
limitează valoarea maximă a curentului prin sarcină. 
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 Schema cu diode 
O schemă de protecţie simplă este prezentată în figura 9.18. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.18 Schema de protecţie cu diode a stabilizatorului serie 
 

1) Apariţia fenomenului de suprasarcină: 
Când curentul de sarcină depăşeşte valoarea limită, diodele se deschid reducând valoarea 
curentului din baza tranzistorului Q. Curentul prin tranzistor se limitează la valoarea 
(maximă) 

MSI : 
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uVV
I 21
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       (9.74) 

2) Apariţia fenomenului de scurtcircuit: 
Întreaga tensiune de intrare se va aplica pe tranzistorul Q. Curentul de scurtcircuit ISC 
devine: 

MS
I

SC I
R

u
I          (9.75) 

 
 Schema cu tranzistor 

Schema de protecţie este prezentată în figura 9.19. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.19 Schema de protecţie cu tranzistor a stabilizatorului serie 
 
Când curentul de sarcină atinge valoarea 

sc

'
BE

S R

u
I

M
          (9.76) 

tranzistorul Q’ se deschide, reducând curentul din baza tranzistorului Q. 
Observaţie: 
Această schemă de protecţie este utilizată în cazul stabilizatoarelor integrate. 
Caracteristica externă a stabilizatoarelor cu protecţie este prezentată în figura 9.20. 
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Fig. 9.20 Caracteristica externă proprie unui stabilizator de tensiune cu limitare de curent 

 
Observaţie: 
Pentru stabilizatoarele ce utilizează circuite de protecţie ce limitează curentul conform 
caracteristicii prezentate în figura 9.20, în cazul scurtcircuitului la ieşire curentul prin 
tranzistor are valoarea maximă ISC, iar pe tranzistor cade întreaga tensiune de intrare. 
Pentru a înlătura acest inconvenient se utilizează circuitul de protecţie din figura 9.21 
(protecţie “cu întoarcere”). 
Protecţia intră în funcţiune când valoarea curentului de sarcină depăşeşte valoarea: 
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În condiţii de scurtcircuit se obţine: 
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        (9.78) 

Caracteristica externă a stabilizatoarelor cu protecţie este prezentată în figura 9.22. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.21 Schema de protecţie  “cu întoarcere” a stabilizatorului serie 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.22 Caracteristica externă proprie stabilizatorului serie “cu întoarcere” 
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9.5. APLICAŢII 

9.5.1. În circuitul din figura 9.23a, dioda Zener are V12V
0Z   la mA20I

0Z       (fig. 

9.23b), iar rezistenţa dinamică este  10rZ  şi se aproximează că este constantă. 

Plaja curenţilor de lucru ai diodei este 5…50mA; V240u I  ;  500R ;  300RS . 

Să se calculeze: 
a) tensiunea nominală la ieşire şi variaţiile acesteia; 
b) limitele între care poate varia curentul furnizat de stabilizator; 
c) în ce condiţii puterea disipată pe diodă este maximă şi care este valoarea acesteia? 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.23 
 
Rezolvare 
 
a) Caracteristica statică a diodei poate fi dedusă din datele prezentate în enunţ: 

ZZBRZ irVu   

V8,112001,02,1IrVV
mA20I
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ZZZBR

Z
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Cu ajutorul caracteristicii statice, dioda Zener se înlocuieşte cu circuitul ei echivalent, 
obţinându-se astfel schema din figura 9.23c. 
Circuitul din figura 9.23c este descris de următorul sistem de ecuaţii: 
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Rezolvând sistemul se obţine: VV,V;mA,I ZZ  . 
Calculul variaţiilor tensiunii de ieşire se (poate) face pe circuitul echivalent în regim 
dinamic (figura 9.24): 
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b) Conform schemei din figura 9.23c rezultă că: 
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a) b) c) 

Fig. 9.24 

Iu Zv
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Pentru o funcţionare corectă, trebuie ca 
maxZZminZ III  . 

În acest caz: 
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c) Conform definiţiei puterii disipate rezultă că: 
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9.5.2. În schema din figura 9.25, unde V111u I  şi V8uS  , să se calculeze valoarea 

rezistenţei R în următoarele situaţii:  
a) mA20imA10 S   

b) mA15IS   

Se dau: mA20IlaV8V;10r;mA50I;mA5I
00maxmin ZZZZZ   

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.25 
 
Rezolvare: 
Conform problemei anterioare se poate neglija variaţia tensiunii de ieşire şi în consecinţă 
se va considera: .ctV8uUUu ZZSS   
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Dacă mA15IS  atunci: 
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9.5.3. O sursă de tensiune nestabilizată are  9R i  şi V525u I  . Să se proiecteze un 

stabilizator parametric cu diodă Zener cu tensiunea de ieşire V4.8...8uS   atunci când 

curentul de sarcină variază mA100...0iS  . 

 
Rezolvare: 
Situaţiile limită ce pot apare în funcţionarea stabilizatorului sunt: 

0Ii;V4,8Uu;Ii;V30Uu
mMMM SSSZZZII   

mA100Ii;V8Uu;Ii;V20Uu
Mmmm SSSZZZII   

Prima situaţie generează cazul cel mai defavorabil în care curentul ce trece prin dioda 
Zener este maxim (rezultă că din acest regim de funcţionare se va determina puterea 
necesară diodei). 
A doua situaţie generează cazul cel mai defavorabil în care curentul prin dioda Zener este 
minim (rezultă că din acest regim de funcţionare se va determina curentul 

mZI  la care 

dioda trebuie să funcţioneze în regiunea de străpungere a caracteristicii statice – regiunea 
de stabilizare). 
Cele două situaţii amintite sunt reprezentate în figura 9.26. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 9.26 
Se pot scrie ecuaţiile: 
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Sistemul este de 4 ecuaţii cu 5 necunoscute: R, VBR, rZ, 
mZI , 

MZI . 

Pentru a obţine un sistem compatibil determinat se va introduce o relaţie  suplimentară 
(numită relaţie de proiectare). Acest lucru poate fi făcut în mai multe moduri. 

1) De exemplu se poate introduce puterea maxim admisibilă a diodei: 

MM ZSDZ IUP   

Deoarece mA100I;0I
Mm SS  , rezultă că mA100I

maxZ  . Ca urmare 

W84.0mA100V4,8IVP
MM ZSDZ   

b) 

a) 
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Se poate deci adopta W1P
admmaxDZ   (valoarea standardizată) şi W95.0PDZ   (se ţine 

cont şi de curentul IZ absorbit de dioda Zener pentru a realiza stabilizarea). 
2) Altă modalitate (echivalentă cu prima variantă de calcul) este adoptarea valorii 

minime a curentului ZI : 
Mm SZ I1.0I  . 

În continuare se va lucra cu această relaţie suplimentară, mA10I
mZ  , soluţiile sistemului 

fiind următoarele: 
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În consecinţă, dioda Zener trebuie să fie caracterizată prin V8VZ   şi să funcţioneze în 
plaja de curenţi de la 10mA la 200mA, cu o rezistenţă dinamică de cel mult 2 . 
Puterea maximă disipată pe dispozitiv este W68.1IVP

maxZmaxSDZ  . 

Deci dioda Zener ce trebuie conectată în circuit va trebui să respecte condiţia: 
W2P

admmaxDZ  . 

 
9.5.4. În schema din figura 9.27, tranzistorul bipolar este 
caracterizat de următorii parametri: 100 ; V65,0UBE  ; 

0I
0CB  , iar dioda Zener: V10VBR  ;  10rZ . 

Se dau: V330u I  ;  k10R ; mA1020iS  .  . 

Să se calculeze variaţia tensiunii la ieşire Su  în cazul cel mai 

defavorabil. 
Rezolvare: 
Se pot scrie următoarele relaţii: 
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Se obţin astfel expresiile:      
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Variaţia tensiunii pe sarcină rezultă prin derivare: 
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Fig. 9.27 
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În final rezultă: 
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Observaţii: 
 S-a folosit aproximarea (uzuală) SEC iii   (adică s-a neglijat Bi ). 

 Parametrii stabilizatorului sunt: 
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 , regăsindu-se astfel (9.55). 
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Comparând această expresie cu (9.58), se vede că există diferenţe între ele. Astfel, 
în (9.58) apare impedanţa de intrare a tranzistorului, h11, considerabil mai mare 
decât rZ. Cum 1hh 2121   (pentru că 1 ), rezultă că expresia ro stabilită 
prin calcul direct pe schemă este uşor optimistă (sugerează o rezistenţă de ieşire a 
stabilizatorului mai mică decât în realitate). De aici rezultă că este nevoie de o 
anumită precauţie în utilizarea metodelor directe de calcul (derivarea relaţiilor 
obţinute la studiul regimului static). 
Astfel, relaţiile de mai sus sugerează că, în comparaţie cu stabilizatorul parametric 
cu DZ, stabilizatorul cu ERS are o rezistenţă de ieşire mult mai bună (de   ori mai 
mică) şi acelaşi factor de stabilizare. În realitate, lucrurile stau exact invers: factorul 
de stabilizare este mult mai mare în cazul prezenţei ERS, deoarece rezistenţa R se 
măreşte considerabil faţă de valoarea necesară în cazul stabilizatorului parametric 
şi, ţinând cont de ordinele de mărime ale impedanţei de intrare a tranzistorului 
  k1h11  şi a factorului de amplificare  100h 21  , rezultă că rezistenţele 

de ieşire sunt, ambele în jurul valorii rZ   10...1 . Altfel spus, stabilizatorul cu 
ERS minimizează mai bine variaţiile tensiunii de intrare, nu şi pe cele ale 
curentului de sarcină. 
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10. CIRCUITE INTEGRATE 

10.1. INTRODUCERE   

Un circuit integrat (CI) reprezintă un ansamblu de microcomponente electronice 
interconectate electric, distribuite cu densitate mare în volumul, sau pe suprafaţa unui 
suport (monocristal de siliciu, bază, pastilă sau chip) comun. Rezultă că din punctul de 
vedere al manipulării de orice fel (exploatării,  testării, dar şi al prezentării sau 
nomenclaturii) un CI se prezintă ca un obiect de sine stătător, ca un tot unitar. În figura 
10.1 se prezintă două exemple (din marea multitudine) de capsule de circuite integrate. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Monocristalul este o plăcuţă semiconductoare de siliciu, cu grosimea de 0,2...0,3mm şi 
suprafaţa de 10...1  mm2. Microcomponentele active sau pasive ale circuitului apar sub 

formă de “insule”, cuprinse într-un strat subţire  m10  la suprafaţa substratului comun, 
semiconductor. Ele sunt formate din zone p sau n, de diferite dimensiuni şi forme. 
Nivelul complexităţii funcţionale a unui CI se caracterizează cu ajutorul unor elemente de 
referinţă. Acestea sunt următoarele: 
 poarta logică, pentru (CI care implementează) funcţii logice,  
 celula de memorie “bit”, pentru (CI care implementează) funcţia de memorare, 
 circuitul amplificator elementar, pentru (CI care implementează) funcţii analogice. 
Numărul de circuite echivalente ale unui CI reprezintă numărul de porţi logice, biţi sau 
amplificatoare elementare cu care se poate realiza funcţia îndeplinită de circuitul electronic 
respectiv. 
Parametrii care definesc capacitatea CI sunt densitatea de integrare şi indicele de integrare. 
Densitatea de integrare este numărul de microelemente pe unitatea de suprafaţă a pastilei 
semiconductoare, sau numărul de elemente şi componente în unitatea de volum a capsulei 
CI hibrid, fără a considera şi volumul terminalelor. 
Indicele de integrare (N) reprezintă logaritmul zecimal al numărului de circuite 
echivalente ale CI, rotunjit superior la prima valoare întreagă. 
Ţinând cont de complexitatea CI se disting următoarele niveluri de integrare: 
 SSI (Small Scale Of Integration), corespunzător CI cu grad redus de integrare, având 

1N  , sau până la 10 circuite echivalente pe cip; 
 MSI (Medium Scale Of Integration), pentru circuite cu grad mediu de integrare, având 

2N  , sau între 10 şi 100 circuite echivalente pe cip; 
 LSI (Large Scale Of Integration) caracterizând circuitele cu grad mare de integrare, 

având 3N  , adică între 102 şi 103 circuite echivalente pe cip; 
 VLSI (Very Large Scale Of Integration), corespunzător circuitelor cu grad foarte mare 

de integrare, având 4N  , adică între 103 şi 104 circuite echivalente pe cip; 
 V2LSI, ULSI, sau SLSI (Very-Very, Ultra, Super LSI), categorie corespunzătoare unui 

indice de integrare 5N  . 

a) b)
Fig. 10.1: Capsule de circuite integrate 

a) Capsulă tip DIL (Dual In Line) – DIL 14 (terminale) în figură; 
b) Capsula tip TO (Tipical Outline) – TO 8 (terminale) în figură. 
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Caracteristicile şi proprietăţile funcţionale diferite ale celor două tipuri distincte de circuite 
electronice, analogice şi numerice, vor imprima particularităţi specifice atât structurii şi 
topologiei microelementelor, cât şi configuraţiilor de circuite adoptate în fiecare din cele 
două categorii. 
Circuitele analogice prelucrează semnale cu variaţie continuă în timp, ale căror puteri şi 
nivele pot varia în limite largi. Circuitul fundamental este amplificatorul, al cărui punct de 
funcţionare se află în regiunea de pantă maximă a caracteristicii de transfer, reprezentată 
pentru un amplificator inversor în figura 10.2a. Liniaritatea caracteristicii în această 
regiune este esenţială pentru performanţele circuitului. Orice abatere de la forma liniară a 
acesteia duce la modificări însemnate ale mărimii de ieşire, deci la abateri de la 
funcţionarea dorită. Rezultă o mare sensibilitate a circuitelor analogice la toleranţele de 
fabricaţie ale microelementelor, la modificarea parametrilor sub influenţa temperaturii sau 
în timp, şi la perturbaţiile interne sau externe de orice natură. 
Structura şi topologia microelementelor pentru CI analogice iau în considerare cerinţele de 
amplificare şi vehiculare a unor puteri şi semnale, tensiuni şi curenţi relativi mari (tipic: 

mA10...mA1;V10...V1  ). Ca urmare se vor realiza tranzistoare având câştig mare de 

curent  100  şi suprafeţe mari, proporţionale cu curentul dorit. Pentru a asigura tensiuni 
mari de străpungere a joncţiunii colector substrat (100 V), rezistivitatea stratului epitaxial 
va fi relativ mare. Suprafeţele mari ale joncţiunilor, vehicularea de sarcini electrice relativ 
însemnate şi gradul redus de dopare a colectorului duc la apariţia de efecte parazite 
importante capacitive şi rezistive, care vor împiedica funcţionarea corespunzătoare a 
acestor circuite la înaltă frecvenţă şi în comutaţie. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Configuraţiile CI analogice urmăresc compensarea efectelor termice, a zgomotelor, 

sau insensibilizarea circuitului la toleranţele de fabricaţie, considerabile în tehnologiile 
monolitice. Se utilizează variantele de circuite electronice ai căror parametri sunt daţi de 
rapoarte sau diferenţe de valori, ţinând cont de abaterile relative (comparative) reduse între 
parametrii microelementelor de acelaşi tip, abateri care se menţin la nivel scăzut şi în 
prezenţa variaţiilor de temperatură. Se limitează utilizarea elementelor pasive, sau chiar se 
evită, datorită toleranţelor mari de fabricaţie şi mai ales a suprafeţelor mari ocupate. De 
aceea, configuraţiile CI analogice cuprind etaje de c.c. cu cuplaj direct, corecţiile la 
frecvenţă, compensarea erorilor, fixarea funcţiilor de transfer şi ajustarea caracteristicilor 
efectuându-se din exterior, cu ajutorul unor reţele de componente discrete.  

Considerentele de mai sus explică de ce configuraţiile interne ale CI analogice sunt 
relativ complicate, fiind caracterizate prin densităţi de integrare care, în mod uzual, ating 
numai nivelul redus şi mediu. Ele se utilizează însă ca module funcţionale universale (de 

Fig, 10.2: Caracteristici de transfer 
a) Caracteristica unui element amplificator; 
b) Caracteristica unui comutator. 
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tip amplificator operaţional, multiplicator, circuite PLL, comparator) cu care pot fi 
realizate configuraţii variate şi complexe având aplicaţii deosebit de utile. 
Proiectarea echipamentelor cu CI analogice cere multă experienţă şi fantezie, dar poate fi 
finalizată cu soluţii ingenioase şi economice. Deşi cantitativ mai redusă decât producţia de 
CI digitale, CI analogice vor cunoaşte şi pe viitor o mare dezvoltare fiind destinate 
echipamentelor industriale sau de laborator şi interfeţelor din echipamentelor pentru 
prelucrarea numerică a semnalelor analogice. 
Circuitele numerice  (digitale) prelucrează semnale cu variaţie discontinuă în timp, care 
iau valori discrete (de obicei binare) şi între care stabilesc funcţii logice. Elementul 
fundamental este circuitul comutator care asigură una din cele două valori logice posibile 
ale semnalelor notate cu 1 sau 0, după cum el este conectat (în conducţie), sau deconectat 
(blocat). Memorarea nivelelor logice se face în circuite de memorare, având ca element 
fundamental celula de memorie, capabilă să memoreze un bit (valoarea 0 logic sau 1 
logic). 
În CI numerice rolul comutatorului este îndeplinit de circuitul inversor logic, a cărui 
caracteristică este reprezentată în figura 10.2b. Importantă pentru funcţionarea circuitului 
este asigurarea celor două stări caracterizate prin nivelul ridicat (1), sau coborât (0) al 
semnalelor. Nu este semnificativă valoarea efectivă a acestora, valoare care poate fi 
cuprinsă într-un domeniu relativ larg, reprezentat haşurat în figură.  
Rezultă o sensibilitate mai redusă a circuitelor digitale la modificarea caracteristicilor şi 
parametrilor, datorită toleranţelor de execuţie, temperaturii sau îmbătrânirii componentelor. 
Drept urmare, configuraţiile fundamentale sunt mai simple, nemaifiind nevoie de circuite 
de stabilizare şi compensare a efectelor perturbatoare de acest tip. 
Circuitele integrate numerice trebuie să asigure funcţionarea la frecvenţe ridicate şi timpi 
foarte reduşi de comutaţie. Structurile şi topologiile vor fi astfel proiectate încât să 
minimizeze efectul capacităţilor parazite şi să asigure o mobilitate mărită a purtătorilor de 
sarcină. Tranzistoarele, al căror efect de amplificare este puţin important, vor avea 
topologii şi structuri specifice comutaţiei. Dimensiunile lor vor fi reduse, iar rezistivitatea 
zonelor conductoare va fi mai mică decât în cazul CI analogice. 
Rezultă puteri, curenţi şi tensiuni de nivel redus  V1...mV1;mA1...A1   şi densităţi 
foarte mari de integrare, ajungându-se (cel puţin) până la complexitatea circuitelor V2LSI. 

10.2. CIRCUITE INTEGRATE ANALOGICE   

Pentru o mai bună înţelegere a utilităţii componentelor ce vor fi introduse în continuare, se 
consideră util studiul următoarelor două situaţii: 
Fie sarcina  2R S , ce trebuie alimentată cu tensiunea V12US  , având la dispoziţie o  

sursă de tensiune (baterie) cu tensiunea electromotoare V12E   şi rezistenţa internă 
 1R i  (figura 10.3a), respectiv  k50R S , ce trebuie alimentată cu curentul 

mA15IS  , având la dispoziţie o  sursă de curent cu valoarea nominală mA15I  şi 

rezistenţa internă  k100R i  (figura 10.3b). 
      
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Pentru circuitul din figura 10.3a, rezultă:  

Fig. 10.3 
a) Circuit alimentat de un generator de tensiune; 
b) Circuit alimentat de un generator de curent. 
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Înlocuind valorile numerice se obţine: 

V812
12

2
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  (Ri şi RS, conectate în serie, formează un divizor de tensiune). 

Un exemplu de astfel de situaţie este pornirea motorului unui autoturism (echivalentă cu 
micşorarea (substanţială a) rezistenţei RS) în timp ce funcţionează un dispozitiv auxiliar, de 
exemplu instalaţia de sunet. În timpul pornirii motorului, sunetul se va opri, explicaţia fiind 
alimentarea insuficientă, conform relaţiei (10.1).    
Pentru circuitul din figura 10.3b, rezultă:  
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     (10.2) 

Înlocuind valorile numerice se obţine: 

mA1015
50100

100
IS 


       

Se vede că apare o micşorare semnificativă a tensiunii la bornele sarcinii US, respectiv a 
curentului prin sarcină IS comparativ cu valoarea tensiunii electromotoare a bateriei E sau a 
curentului nominal I, explicaţia constând în faptul că RS are o valoare comparabilă cu Ri. 
(Evident, diferenţa V4UE S   respectiv mAII S   apare la “bornele” rezistenţei  

interne Ri, respectiv circulă prin aceasta.) Concluzia este că cele două generatoare din 
figura 10.3 nu sunt soluţii acceptabile pentru alimentarea sarcinilor RS. 
Dacă însă se intercalează în circuit, între bornele generatoarelor şi sarcină, un etaj tampon 
cu parametri corespunzători (ca în figura 10.4, în care s-a exemplificat pentru cazul 
alimentării cu generator de tensiune, cazul generatorului de curent fiind absolut similar), 
atunci situaţia se poate îmbunătăţi, după cum se va arăta în continuare. 
 
 
 
 
 
 
 
 
După cum se poate observa în figura 10.4, etajul tampon are o structură cuadripolară, cu 
bornele de intrare notate 1 şi 1’, iar cele de ieşire 2 şi 2’. De obicei bornele 1’ şi 2’ sunt 
legate împreună la terminalul de referinţă al circuitului (terminalul de masă). În principiu 
există 4 structuri (simplificate) fundamentale ale cuadripolilor, prezentate în figura 10.5. 
Astfel, în figura 10.5a se prezintă etajul atacat în tensiune cu ieşirea în tensiune 
(amplificator de tensiune). Cerinţele impuse unui astfel de etaj sunt: 
 Impedanţa de intrare Zi trebuie să fie foarte mare (astfel încât, în conformitate cu 

(10.1), oricare ar fi rezistenţa internă a sursei de (semnal de) intrare ui, între bornele 1 
şi 1’ să se “simtă” tensiunea Ui – să nu se producă pierderi de semnal la intrare; 

 Impedanţa de ieşire Zo trebuie să fie foarte mică (astfel încât, în conformitate cu 
(10.1), oricare ar fi rezistenţa de sarcină, conectată între bornele 2 şi 2’, la ieşire să se 
“simtă” tensiunea io UGU   – să nu se producă pierderi de semnal la ieşire – unde 

G este funcţia de transfer (câştigul sau amplificarea în tensiune) a cuadripolului. 
În conformitate cu cele două cerinţe expuse, un etaj atacat în tensiune, cu ieşire în tensiune 
caracterizat de iZ  şi 0Zo   se (mai) numeşte (şi) amplificator ideal de tensiune. 

 

Fig. 10.4 
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În figura 10.5b se prezintă etajul atacat în curent cu ieşirea în curent (amplificator de 
curent). Cerinţele impuse unui astfel de etaj sunt: 
 Impedanţa de intrare Zi trebuie să fie foarte mică (astfel încât, în conformitate cu 

(10.2), oricare ar fi rezistenţa internă a sursei de (semnal de) intrare ii, între bornele 1 
şi 1’ să circule curentul Ii – să nu se producă pierderi de semnal la intrare; 

 Impedanţa de ieşire Zo trebuie să fie foarte mare (astfel încât, în conformitate cu 
(10.2), oricare ar fi rezistenţa de sarcină, conectată între bornele 2 şi 2’, prin aceasta să 
circule curentul io IGI   – să nu se producă pierderi de semnal la ieşire – unde G 

este funcţia de transfer (câştigul sau amplificarea în curent) a cuadripolului. 
În conformitate cu cele două cerinţe expuse, un etaj atacat în curent, cu ieşire în curent 
caracterizat de 0Zi   şi oZ  se (mai) numeşte (şi) amplificator ideal de curent. 

În figura 10.5c se prezintă etajul atacat în tensiune cu ieşirea în curent (amplificator 
transconductanţă). Cerinţele impuse unui astfel de etaj sunt: 
 Impedanţa de intrare Zi trebuie să fie foarte mare (astfel încât, în conformitate cu 

(10.1), oricare ar fi rezistenţa internă a sursei de (semnal de) intrare ui, între bornele 1 
şi 1’ să se “simtă” tensiunea Ui – să nu se producă pierderi de semnal la intrare; 

 Impedanţa de ieşire Zo trebuie de asemenea să fie foarte mare (astfel încât, în 
conformitate cu (10.2), oricare ar fi rezistenţa de sarcină, conectată între bornele 2 şi 
2’, prin aceasta să circule curentul io UGI   – să nu se producă pierderi de semnal la 

ieşire – unde G este funcţia (transconductanţa) de transfer  a cuadripolului. 
În conformitate cu cele două cerinţe expuse, un etaj atacat în tensiune cu ieşirea în curent 
caracterizat de iZ  şi oZ  se (mai) numeşte (şi) amplificator ideal 

transconductanţă (funcţia de transfer G are dimensiunea unei conductanţe electrice). 
În figura 10.5d se prezintă etajul atacat în curent cu ieşirea în tensiune (amplificator 
transimpedanţă). Cerinţele impuse unui astfel de etaj sunt: 
 Impedanţa de intrare Zi trebuie să fie foarte mică (astfel încât, în conformitate cu 

(10.2), oricare ar fi rezistenţa internă a sursei de (semnal de) intrare ii, între bornele 1 
şi 1’ să circule curentul Ii – să nu se producă pierderi de semnal la intrare; 

 Impedanţa de ieşire Zo trebuie de asemenea să fie foarte mică (astfel încât, în 
conformitate cu (10.1), oricare ar fi rezistenţa de sarcină, conectată între bornele 2 şi 
2’, la ieşire să se “simtă” tensiunea io IGU   – să nu se producă pierderi de semnal 

la ieşire – unde G este funcţia (impedanţa) de transfer a cuadripolului. 
În conformitate cu cele două cerinţe expuse, un etaj atacat în curent cu ieşirea în tensiune 
caracterizat de 0Zi   şi 0Zo   se (mai) numeşte (şi) amplificator ideal 

transimpedanţă (funcţia de transfer G are dimensiunea unei impedanţe electrice). 
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Fig. 10.5 
a) Etaj atacat în tensiune cu ieşirea în tensiune; 
b) Etaj atacat în curent cu ieşirea în curent; 
c) Etaj atacat în tensiune cu ieşirea în curent; 
d) Etaj atacat în curent cu ieşirea în tensiune 
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În continuare se va demonstra faptul că etajele tampon de tipul amplificatorului 
ideal de tensiune/curent rezolvă neajunsurile circuitelor din figura 10.3a şi b, respectiv. 

În figura 10.6 se prezintă circuitul din figura 10.3a (alimentat cu generator de 
curent), având sarcina conectată prin intermediul unui etaj tampon de tipul celui din figura 
10.5a (amplificator ideal de tensiune).  
 
 
 
 
 
  
 
  
 
Se poate observa cu uşurinţă că dacă amplificarea este unitară  1A  , (adică se obţine un 

repetor ideal de tensiune,) problema pierderii de tensiune este rezolvată:  
1) Deoarece ir  apare ca sarcină a bateriei, rezultă că nu se produce cădere de 

tensiune pe rezistenţa internă Ri a acesteia. Ca urmare, Eui  , adică tensiunea E 
va fi văzută ca factor în funcţia de transfer de către circuitul de ieşire. 

2) Deoarece ca rezistenţă internă a sursei de tensiune de la ieşire apare 0ro  , 

rezultă că pe aceasta nu se produce cădere de tensiune. Ca urmare, întreaga 
tensiune Euo   va fi aplicată ca tensiune la borne, US, oricărei sarcini conectată 

la bornele de ieşire ale etajului tampon. 
Un dispozitiv care aproximează amplificatorul ideal de tensiune este amplificatorul 
operaţional (AO). Rezultă că principalele sale caracteristici sunt:  

a) Amplificare în buclă deschisă foarte mare, cel puţin 80 dB (ideal infinită). 
b) Impedanţa de intrare foarte mare, cel puţin M10  (ideal infinită) 
c) Rezistenţa de ieşire foarte mică, ideal nulă. 

În consecinţă, amplificatorul operaţional este practic un generator de tensiune comandat 
în tensiune (amplificator ideal de tensiune). Se va vedea că AO permite realizarea facilă 
a unor circuite de tipul celui din figura 10.6, precum şi multe altele. Din acest motiv AO 
este componenta de bază în orice circuit integrat analogic (CIA) care prelucrează tensiuni 
ca semnale de intrare.. 

În figura 10.7 se prezintă circuitul din figura 10.3b (alimentat cu generator de 
curent), având sarcina conectată prin intermediul unui etaj tampon de tipul celui din figura 
10.5b (amplificator ideal de curent).  
 
 
 
 
 
  
 
  
Se poate observa cu uşurinţă că dacă amplificarea este unitară  1A  , (adică se obţine un 

repetor ideal de curent,) problema scurgerilor de curent este rezolvată:  
1) Deoarece 0ri   apare ca sarcină a generatorului de curent I, rezultă că nu se 

produce o scurgere de curent prin rezistenţa internă Ri a acestuia. Ca urmare, Iii  . 
Cu alte cuvinte, curentul I va fi văzut ca factor în funcţia de transfer de către 
circuitul de ieşire. 

Fig. 10.6 
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2) Deoarece ca rezistenţă internă a sursei de curent de la ieşire apare or , rezultă 

că prin aceasta nu va circula curent. Ca urmare, întregul curent Iio   va circula 

prin, orice sarcină conectată la bornele de ieşire ale etajului tampon. 
Nu există un dispozitiv care să aproximeze amplificatorului ideal de curent, ci unul care 
modelează un amplificator transconductanţă – amplificatorul Norton (AN), care deci are 
intrarea în curent şi ieşirea în tensiune. Rezultă că principalele sale caracteristici sunt:  

a) Amplificare în buclă deschisă foarte mare, cel puţin 80 dB (ideal infinită); 
b) Impedanţa de intrare foarte mică, cel mult M10  (ideal nulă); 
c) Rezistenţa de ieşire foarte mică, ideal nulă. 

În consecinţă, amplificatorul Norton este practic un generator de tensiune comandat în 
curent (amplificator ideal transimpedanță). 
 Datorită tehnologiei integrate, configuraţia CIA poate fi mult diferită de cea a 
circuitelor cu componente discrete care îndeplinesc aceeaşi funcţie, deoarece soluţiile 
neliniare de reglare a parametrilor (de exemplu insensibilizarea termică) care necesită 
componente (quasi)identice şi cu cuplaj termic (quasi)perfect sunt foarte uşor realizabile în 
tehnologie integrată, aceasta constând practic în implementarea unor circuite (foarte) 
complexe pe aceeaşi pastilă de Si (chip). De asemenea, structura acestor scheme este şi  
consecinţa unor constatări obiective, precum: 
 Sunt optimizaţi parametrii unui singur microelement, şi anume tranzistorul npn, 

celelalte rezultând cu parametri inferiori componentelor discrete; 
 Preţul de cost al microelementului depinde în special de mărimea suprafeţei lui. De 

aceea numărul şi valoarea rezistoarelor pasive sunt limitate, de cele mai multe ori ele 
fiind înlocuite cu rezistoare active (rezistenţa directă sau inversă a unei joncţiuni pn); 

 Nu se pot realiza bobine (inductanţe) în tehnologie integrată, întrucât elementele 
parazite ale dispozitivelor electronice sunt de tip capacitiv şi nu inductiv; 

 Se evită utilizarea condensatoarelor de valoare mare, ca urmare etajele de amplificare 
sunt cuplate direct; condensatoarele de valori mici pot fi realizate sub forma 
capacităţilor de barieră sau de difuzie a joncţiunilor pn; 

 Se utilizează cu precădere configuraţiile cu tranzistoare, ele ocupând cele mai reduse 
suprafeţe. 

10.3. DESCRIEREA GENERALĂ A AMPLICATORULUI OPERAŢIONAL   

Amplificatoare operaţionale integrate sunt componente universale de circuit, cu ajutorul 
cărora se poate realiza o diversitate extrem de mare de aplicaţii liniare şi neliniare. 
Denumirea de operaţionale este motivată de faptul că primele amplificatoare  de acest tip 
au fost folosite pentru realizarea unor operaţii matematice (adunare, integrare în raport cu 
timpul etc.) asupra tensiunilor electrice în calculatoare electronice analogice. 
Se numeşte amplificator operaţional un circuit integrat monolitic care conţine tranzistoare, 
rezistoare şi condensatoare şi are: 
 amplificarea în tensiune foarte mare, în regiunea liniară de funcţionare; 
 impedanţa de intrare (care se va numi şi impedanţă diferenţială de intrare) foarte mare; 
 rezistenţa de ieşire foarte mică; 

Schematic un AO  constă din trei blocuri cu funcţii distincte (figura 10.8); 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 10.8: Schema bloc a unui AO 
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Fiecare dintre ele poate fi constituit din unul sau mai multe etaje amplificatoare realizate cu 
tranzistoare integrate. Blocul de intrare este un amplificator diferenţial, numit astfel 
deoarece amplifică diferenţa dintre cele două tensiuni de intrare,   vvvid

-.  Blocul 

intermediar preia tensiunea furnizată de blocul  de intrare şi o prelucrează pentru a 
corespunde cerinţelor blocului de ieşire. Ultimul bloc asigură curentul de ieşire necesar 
(uzual de ordinul a 10 mA). 
Primele AO au fost realizate în întregime cu tranzistoare bipolare (tipurile 709 și 741). 
Ulterior s-au folosit tranzistoare cu efect de câmp cu grilă joncţiune (TECJ) în etajul de 
intrare, pentru mărirea rezistenţei de intrare, ajungându-se până la construirea unor AO 
realizate exclusiv cu tranzistoare cu efect de câmp metal – oxid – semiconductor 
(TECMOS), cu canal n. 
În figura 10.9 este prezentat simbolul geometric prin care se reprezintă un AO în schemele 
electronice, în care: 

 Bornele notate V+ şi V- sunt cele două terminale de alimentare (cu tensiune 
continuă) ale AO. În cele mai multe aplicaţii, AO se alimentează simetric 
   VV , , un caz tipic fiind V15V;V15V   . Întrucât se presupune 
cunoscut faptul că orice circuit electric nu poate funcţiona în absenţa alimentării, în 
schemele practice (pentru o mai uşoară “citire” a lor) nu se mai reprezintă cele două 
borne de alimentare, precizându-se doar valorile tensiunilor V+ şi V-. 

 Borna de intrare notată cu semnul „minus” se numeşte intrare inversoare. 
o v- este potenţialul intrării inversoare;  
o i – este curentul absorbit de intrarea inversoare; 

 Borna de intrare notată cu semnul „plus” se numeşte intrare neinversoare,  
o v+ este potenţialul intrării neinversoare  
o i+ curentul absorbit de intrarea neinversoare. 

Se impune precizarea că semnele “+” şi “-” notate în dreptul celor două intrări ale AO nu 
au nici o legătură cu semnele (polarităţile) tensiunilor v+ şi v- aplicate, oricare din acestea 
putând fi negativă sau pozitivă. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Justificarea acestor denumiri reiese din funcţionarea etajului diferenţial (In- şi In+ sunt 
intrările acestuia): tensiunea v- apare la ieşire amplificată şi în antifază (defazată cu 180o), 
iar tensiunea v+ apare la ieşire cu aceeaşi amplificare şi în fază. Cu alte cuvinte, tensiunea 
de ieşire are expresia: 
   idddO vAvvAv          (10.3) 

în care: 

  vvvid          (10.4) 

se numeşte tensiune diferenţială de intrare, iar Ad este amplificarea diferenţială a AO. 

Majoritatea AO au 8
d

4 10A10  , funcţie de tipul constructiv de AO. Se obişnuieşte 

exprimarea Ad  în  dB (sub denumirea de câştig):  

id

O
dBd v

v
lg20AG         (10.5) 

Un AO este caracterizat de o valoare foarte mare a amplificării diferenţiale:  

Fig. 10.9: Simbolul geometric al unui AO 
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 dB160...80G        
Ad depinde de impedanţa de sarcină, tensiunea de alimentare, frecvenţă şi temperatură. În 
cataloage se exprimă valoarea Ad în c.c., la o anumită temperatură şi tensiune de 
alimentare. Ad se modifică puternic cu frecvenţa, caracteristica Ad (f) (sau  jAd ) fiind 

de obicei specificată în cataloage. 
După cum se vede din (10.3) şi (10.4), ideal vo este determinată exclusiv de vid, indiferent 
de potenţialul (de mod) comun al celor 2 intrări: 

2

vv
VMC

  ,        (10.6)   

adică acesta este complet atenuat la ieşire. În realitate, semnalul de mod comun este 
amplificat: 

1A;VAV CMCMCOC         (10.7) 

Influenţa semnalului de mod comun, VMC, asupra tensiunii de ieşire este evaluată prin 
rejecţia modului comun, definită astfel: 

 
MC

d

A

A
RMCCMR  ,       (10.8)  

care este de dorit să fie cât mai mare  64 10...,,10 . De obicei, în cataloage se dă tot în dB: 

 CMRlg20CMRR  ,       (10.9) 
unde: 

 CMRR - common mode rejection ratio; 
 CMR    - common mode rejection (engl). 

CMRR este un factor neliniar puternic dependent de frecvenţă, temperatură şi punctul de 
funcţionare. Se dă ca  valoare medie corespunzătoare unei anumite temperaturi (25 0C), la 
un anumit VMC. Uzual: dB90CMRRdB80  . 
De asemenea, între cele două intrări apare impedanţa diferenţială de intrare (Zid), de 
valoare foarte mare, care este măsurată între bornele de intrare ale AO în buclă deschisă 
(fără reacţie), la 250C. Este de tipul C||R  şi în c.c. are valori cuprinse între 75 10...,,10 , 
funcţie de tipul constructiv al AO. 
La  AO  cu etaj de  intrare cu  tranzistoare  bipolare (TB), Zid  depinde de parametrii 
acestora (h21, h11), având valori uzuale de ordinul  k100 . La etajele de intrare cu 
tranzistoare cu efect de câmp (TEC), Zid are valori uzuale de ordinul  M10 . 

Impedanţa de ieşire (Zo) a AO este mică  210...,,75,0 . În buclă închisă (adică în 
circuite cu reacţie) ea devine neglijabilă. 
Impedanţa de  mod comun (Zmc) este impedanţa între fiecare bornă de intrare şi masă. 
Este o rezistenţă foarte mare  139 10...10 , în paralel cu o capacitate (5…25pF). Variază 
neliniar cu temperatura şi cu VMC. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Qn

Qp

V+ 

V- 

vO 

b)a) c) 

Fig. 10.10: Caracteristici de transfer ale AO 
a) Caracteristica ideală de transfer a AO; 
b) Circuitul de ieşire a unui AO; 
c) Caracteristica reală de transfer a AO. 
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În aceste condiţii, caracteristica ideală de transfer  idOO vvv   a unui AO are forma din 

figura 10.10a, în care semnificaţiile notaţiilor folosite este următoarea:  
 VOH este tensiunea de saturaţie superioară a ieşirii AO; 
 VOL este tensiunea de saturaţie inferioară a ieşirii AO; 

minidv , 
maxidv  sunt limitele zonei liniare de funcţionare a AO, în care este valabilă relaţia 

(10.3) 
Explicaţia acestei forme a caracteristicii de transfer este în figura 10.3b, în care se prezintă 
tranzistoarele finale ale etajului de ieşire al AO (etaj în contratimp). Qn amplifică alternanţa 
pozitivă a tensiunii vid, timp în care Qp este blocat în acest timp, pe alternanţa negativă Qp 
este în conducţie şi Qn blocat, ceea ce justifică şi denumirea de etaj în contratimp. Dacă vid 
are o valoare pozitivă mare, atunci Qn va fi saturat şi Qp blocat, astfel că: 

  VV:VVv OHCEO sat
       (10.10) 

Dacă vid are o valoare negativă mare (în valoare absolută), atunci Qp va fi saturat şi Qn 
blocat, deci: 

  VV:VVv OLCEO sat
       (10.11) 

Cum în general  VV
satCE  şi  VV

satCE , se obţin aproximările din   (10.10) şi  

(10.11), cu observaţia că totuşi  VVOH  şi  VVOL . 

De asemenea, se impune observaţia că lăţimea zonei liniare  
minmax ididid vvv   este 

foarte mică, deoarece amplificarea Ad este foarte mare.  

De exemplu: dacă V15VVOH   , V15VVOL    şi dB80G  , adică 4
d 10A  , 

rezultă: 
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Se observă lăţimea mică a zonei liniare (3mV, centrată pe zero, adică între mV5,1 ), şi 
asta pentru un AO de slabă calitate (cele de bună calitate au dB100G  ). 
Rezultă că un AO în buclă deschisă (fără reacţie, adică fără un circuit electric conectat 
între ieşire şi intrări) are o funcţionare asemănătoare unui circuit comparator, care 
furnizează la ieşire o tensiune proporţională cu semnul tensiunii de intrare: 
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Vv0v

Vv0v
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sau 











OLO

OHO

Vvvv

Vvvv
        (10.13) 

Caracteristica ideală de transfer se obţine cu presupunerea că în structura internă a AO 
există componente perfect identice/simetrice (acolo unde este cazul, de exemplu cele două 
tranzistoare ale amplificatorului diferenţial de la intrare sunt presupuse perfect identice,iar 
cele două tranzistoare de ieşire, Qn şi Qp din figura 10.10b sunt presupuse perfect 
simetrice: caracteristici identice în valoare absolută, mai ales pn  ). 

AO  real nu poate îndeplini cu “precizie zero” aceste cerinţe, ci numai cu una foarte bună. 
Cu alte cuvinte, sunt inerente mici abateri de la identitatea/simetria componentelor, ceea ce 
atrage după sine abateri ale caracteristicii reale de transfer, prezentată în figura 10.10c, faţă 
de cea ideală. Abaterea principală este existenţa unei tensiuni de decalaj (dezechilibru 
sau offset), care este expresia faptului că o tensiune nulă la intrare nu atrage după sine  o 
tensiune nulă la ieşire: 
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Fig. 10.11: Tensiunea de offset 

 
Tensiunea de offset se defineşte ca acea valoare a tensiunii diferenţiale de intrare (pozitivă 
sau negativă) care, în condiţiile 0VMC  VMC = 0, anulează ieşirea (figura 10.11): 

 
0vdDD

o
vVv


         (10.14) 

unde: 
 VD - tensiunea iniţială de decalaj 
 vd - deriva tensiunii de decalaj (datorată temperaturii, 

îmbătrânirii componentelor, etc).  
Micşorarea  derivei  se poate realiza adoptând structuri 
de circuit adecvate pentru etajul de intrare al AO. 
Cei 3 coeficienţi de derivă (termică, electrică, de timp) sunt k , kv şi kt: 
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Curentul de polarizare la intrare este curentul absorbit de fiecare intrare de la o sursă 
ideală de curent, în condiţiile 0vo   şi 0VMC   (figura 10.12). 

De obicei, în cataloage referinţele se fac la curentul mediu: 
2

ii
iB

  . 

Parametrii de catalog frecvent utilizaţi sunt: 
 iB - curentul de polarizare iniţial, 

corespunzător temperaturii C250  şi 
tensiunilor de alimentare nominale. El poate fi 
compensat total sau parţial şi are valorile 
uzuale: nA300InA8,0 B  .  

 Deriva curentului de polarizare este 
componenta variabilă în timp, datorită 
tensiunii de alimentare şi în special a 

temperaturii:  C/pA
i

k oB




 .  

Datorită construcţiei simetrice a circuitului de intrare a AO, curenţii de polarizare sunt 
foarte apropiaţi ca valoare, diferenţa între aceştia fiind de obicei Bi1,0  . 
În ipoteza (ideală) a perfectei identităţi/simetrii a componentelor, rezultă egalitatea 
curenţilor de intrare:   ii . Evident că la AO real această relaţie nu este adevărată. 
Curentul de offset (dezechilibru sau decalaj) la intrare este definit ca diferenţa între 
curenţii de polarizare:   iiiD .       (10.15)  
Are 2 componente: 
 curent de dezechilibru iniţial (pA … nA) 

 deriva decalajului de curent, caracterizată de 






C

pA
k

o
. 

Un alt indicator de calitate al unui AO este rejecţia tensiunii de alimentare Rta (sau 
raportul de rejecţie a tensiunii de alimentare, definită ca raportul între variaţia vid la intrare 
şi variaţia V a  tensiunii de alimentare, care produc aceeaşi  variaţie Ov  la ieşire: 
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Parametrii prezentaţi mai sus conduc la modelul AO real, prezentat în figura 9.2. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Tensiunea de dezechilibru şi curenţii de polarizare diferiţi sunt principalele aspecte care fac 
diferenţa între funcţionarea AO real şi cel ideal. Ordinele lor de mărime sunt 

mV10...mV1  , respectiv nA1...pA1  , astfel că (mai ales la scheme de mare precizie) 
trebuie luate măsuri pentru compensarea lor. 
Ţinând cont de cele de mai sus, mai ales de valoarea mare a amplificării diferenţiale şi a 
impedanţei diferenţiale de intrare a AO (ambele infinite la AO ideal), rezultă următoarele: 

 0v
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În practică este absolut acoperitoare ipoteza idealităţii AO (cu observaţia necesităţii 
compensării dezechilibrelor atunci când este cazul), astfel că  (10.16) şi  (10.17) devin: 

 AO ideal 












0ii

vv0vid        (10.18) 

Cu alte cuvinte, un AO ideal are intrările la acelaşi potenţial şi nu consumă curent pe 
intrări. Ţinând cont şi de rezistenţa de ieşire foarte mică, rezultă că AO modelează foarte 
bine amplificatorul ideal de tensiune. 
S-a menţionat mai sus lăţimea foarte mică  idv  a domeniului tensiunii de intrare 

corespunzător funcţionării liniare a AO în buclă deschisă. O consecinţă firească este aceea 
că pentru extinderea zonei liniare de funcţionare AO trebuie să funcţioneze în buclă 
închisă, adică într-un circuit cu reacţie. Se poate demonstra că (iar acest fapt va fi verificat 
în circuitele cu AO ce vor fi prezentate): 

 Dacă circuitul de reacţie se conectează între ieşire şi intrarea inversoare, atunci 
se obţine o reacţie negativă (semnalul de ieşire este în antifază cu cel de intrare); 
într-o exprimare echivalentă, se poate spune că într-un circuit cu reacţie negativă, 
dacă mărimea de intrare variază într-un sens, mărimea de ieşire variază în sensul 
contrar (de ex: dacă mărimea de intrare se măreşte, cea de ieşire se micşorează). 

 Dacă circuitul de reacţie se conectează între ieşire şi intrarea neinversoare, 
atunci se obţine o reacţie pozitivă (semnalul de ieşire este în fază cu cel de intrare); 
într-o exprimare echivalentă, se poate spune că intrarea şi ieşirea au variaţii în 
acelaşi sens. 

Fig. 10.13: Modelul AO real 
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10.4. APLICAŢII   

10.4.1 Se dă circuitul din figura 10.14a, care conţine un generator de curent constant cu 
valoarea A1I   şi rezistenţa internă  k90R i . Curentul debitat de generator trebuie 

injectat în rezistenţa de sarcină  k10R s . Să se calculeze valoarea IS a curentului prin 

sarcină. Dacă I%99IS  , atunci să se propună un etaj tampon (buffer) între generator şi 

sarcină (ca în figura 10.14b) şi să se formuleze o temă de proiectare a acestuia astfel încât 
să rezolve cerinţa impusă curentului (prin sarcină) IS. 
 
 
                                     
     
                                                                                                                   
                                                      
 
 
 

Rezolvare 
Pentru circuitul din figura 10.14a sunt evidente relaţiile: 
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     (10.19)  

Numeric, se obţine: A99,0I%99A9,0
k100

k90
A1IS 




  

Aşa cum era de aşteptat, curentul IS nu îndeplineşte cerinţa din enunţ (curentul care se 
“pierde” prin rezistenţa internă Ri ( I%10  ) este prea mare), deoarece rezistenţa de sarcină 
nu este suficient de mică în comparaţie cu rezistenţa internă a generatorului. Rezultă că 
este necesar un etaj tampon de adaptare a sursei cu sarcina, care trebuie să fie de tipul 
generatorului de curent comandat în curent (amplificator ideal de curent), figura 10.5b. 
Schema circuitului obţinut este prezentată în figura 10.15. 
 
 
 
 
 
 
 
 
A întocmi o temă de proiectare înseamnă a preciza cerinţele (parametrii) pe care trebuie să 
le îndeplinească dispozitivul respectiv. În cazul de faţă, aceasta revine  la precizarea 
valorilor ri, ro şi a câştigului (amplificării) A pe care trebuie să le asigure etajul tampon.  
Întrucât se poate presupune că generatorul de curent va funcţiona şi cu alte sarcini la ieşire, 
cea mai rezonabilă alegere pentru valoarea câştigului este 

1A   
adică etajul tampon să fie un repetor de curent.  
La intrarea şi ieşirea etajului tampon se scriu relaţii de tipul (10.19): 
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Fig. 10.15 
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Fig. 10.14 
c) Sarcină alimentată de un generator de curent constant; 
d) Sarcină alimentată de un generator de curent constant prin intermediul unui buffer. 
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Rezistenţele ri şi ro trebuie să verifice relaţia: 
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Este evident că problema nu are soluţie unică. O variantă posibilă ar fi: 
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Rezultă: 
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Rezultă că tema de proiectare se formulează astfel: “Să se proiecteze un generator de 
curent cu intrarea în curent cu rezistenţa de intrare  452ri  şi rezistenţa de ieşire 

 k1990ro ”.   

Observaţie: Din rezolvarea problemei este clar că valorile ideale sunt 0ri   şi or .  

10.4.2 Amplificatorul din figura 10.16 este caracterizat de 
amplificarea 100A  , iar domeniul de variaţie a tensiunii de 
ieşire este V15...,,V15 . Dacă semnalul de intrare este de 

forma   tsinVtv ii  , să se deseneze forma de undă a 
semnalului de ieşire, considerând amplitudinile cu valorile 

mV100V
1i
  şi mV200V

2i
 . 

Determinaţi valoarea maximă a amplitudinii Vi, astfel încât semnalul de ieşire să fie 
nedistorsionat.      

Rezolvare 
Semnalul de ieşire este       tsinV100tsinV100tvAtv iiio , cu condiţia ca 

amplitudinea sa io V100V   să se situeze în domeniul permis: 

  V15V,VmaxV OHOLo  . 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

vi(t) vo(t) 
A 

Fig. 10.16 

 Dacă mV100Vi  , atunci V10VAV io 

Cum V15VV15 o  , rezultă că 

amplificatorul lucrează în zona liniară, cu 
forma de undă din figura 2.17. 

 Dacă mV200Vi  , atunci: 

V15V20VAV io  , deci amplificatorul

intră  şi în zona de satuaraţie. 
Semnalul de ieşire va fi limitat pe durata 

 21 t,tt , unde 
20

15
arcsin

1
t1 
 ; 12 t

2

T
t 

 Semnalul de intrare maxim rezultă din condiţia 
 

maxmax iOLOHo VAV15V,VmaxV  . 

Numeric: mV150V15,0V
maxi   

Fig. 10.17 
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11. CONEXIUNILE FUNDAMENTALE ALE 
AMPLIFICATOARELOR OPERAŢIONALE 

În cadrul acestui capitol se vor prezenta unele din cele mai importante circuite cu AO în 
configuraţii cu reacţie negativă (sau configuraţii în buclă închisă). În multe lucrări de 
specialitate, acestea (mai) sunt denumite configuraţii fundamentale ale AO cu reacţie 
negativă. Se va constata că unul din efectele adăugării reţelelor de reacţie negativă este 
extinderea zonei liniare de funcţionare a montajelor prezentate. Se menţionează că toate 
rezultatele ce vor fi prezentate (mai ales cele referitoare la tensiunile de ieşire vo) sunt 
valabile exclusiv în ipoteza că circuitul analizat lucrează în zona liniară, adică se presupune 
implicit (tacit) că este îndeplinită condiţia 

OHoOL VvV          (11.1) 

În absenţa unor precizări suplimentare, pragurile de saturaţie VOL şi VOH se pot aproxima 
cu tensiunile de alimentare: 

  VV;VV OHOL        (11.2)  

11.1 AMPLIFICATORUL INVERSOR 

Schema circuitului este prezentată în figura 11.1. Se remarcă rezistenţa R2 care, fiind 
conectată între ieşire şi intrarea inversoare, asigură o reacţie negativă, după cum se va 
vedea în continuare.  
 
 
 
 
 
 
 
Considerând AO ideal, se scriu relaţiile: 

0v
0v

vv0vid 










       (11.3) 

Se impune o primă observaţie: deşi nu este conectată galvanic la masă, intrarea inversoare 
are potenţialul (nul al) acesteia. Această caracteristică este specifică montajelor inversoare 
cu AO. Din acest motiv, intrarea inversoare a amplificatoarelor operaţionale în montaje 
inversoare se mai numeşte punct virtual de masă. 
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        (11.4) 

Scriind expresiile curenţilor i1 şi i2, rezultă succesiv: 

 

 

 

i
1

2
o

2

o

3.112

o
2

1

i

3.111

i
1

v
R

R
v

1.11

R

v

R

vv
i

R

v

R

vv
i































     (11.5)  

Definind funcţia de transfer (FDT) a circuitului prin raportul între mărimea (tensiunea) de 
ieşire şi cea de intrare, se obţine: 
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Fig. 11.1: Amplificator inversor cu AO 
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FDT fiind raportul între două tensiuni, rezultă că este adimensională, fiind denumită din 
acest motiv câştig (Gain) sau amplificare, noţiune care este cel mai frecvent utilizată, 
motiv pentru care de obicei expresia de mai sus se scrie sub forma: 
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A           (11.6) 

Dacă vi şi vo sunt alternative, atunci expresia amplificării se scrie: 
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Se vede că tensiunea de ieşire este defazată cu 180o faţă de cea de intrare (sau cele două 
tensiuni sunt în antifază), ceea ce susţine afirmaţia potrivit căreia semnul “minus” din 
(11.6) semnifică acest defazaj, respectiv denumirea de montaj inversor. 
Impedanţa de intrare a montajului este: 

  1
5.111

i
i R

i

v
Z          (11.8) 

Impedanţa de ieşire este foarte puţin influenţată de prezenţa reacţiei negative, deci rămâne 
la valoarea ei foarte mică specifică AO în buclă deschisă: 0Zo  . 

Ca o concluzie, se poate spune că reacţia negativă are ca principal efect afectarea 

(micşorarea) modulului amplificării Ad (în cazul de faţă la valoarea 
1

2

R

R
), ceea ce atrage 

după sine mărirea zonei liniare de funcţionare. Mai mult, cum valoarea amplificării este 
controlabilă cu ajutorul componentelor externe R1 şi R2, rezultă că valoarea acesteia se 
poate stabili cu o precizie oricât de mare, prin utilizarea unor componente corespunzătoare. 
La o analiză mai atentă, se poate observa că cele menţionate mai sus sunt consecinţa 
condiţiilor (11.3) şi (11.4) ce sunt consecinţa faptului că AO modelează foarte bine 
amplificatorul ideal de tensiune. 

11.2 AMPLIFICATORUL NEINVERSOR 

Schema acestuia este prezentată în figura 11.2a. Se observă prezenţa reacţiei negative, iar 
semnalul de intrare se aplică intrării neinversoare, spre deosebire de amplificatorul inversor 
din figura 11.1. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Analizând modul de lucru utilizat în cazul amplificatorului inversor, se poate constata că, 
practic calculele s-au făcut pe circuitul exterior AO (reţeaua rezistivă R1 – R2), ţinând cont 
de constrângerile impuse acestuia de faptul că elementul activ al schemei este ideal. 
Concret: AO din figura 11.2a fiind ideal, rezultă: 
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       (11.9) 

Fig. 11.2: Amplificator neinversor cu AO 
a) Schema electrică; 
b) Circuitul echivalent. 
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 , adică relaţia (11.4) 

Ţinând cont de acestea, circuitul echivalent în intrarea inversoare devine cel din figura 
11.2b, care poate părea mult mai “prietenos”. Astfel, pe acest circuit este evident că: 
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   (11.10) 

Relaţia (11.10) se poate scrie în forma echivalentă: 
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de unde rezultă expresia FDT (amplificării):  

1

2

R

R
1A           (11.12) 

Impedanţa de intrare a montajului este: 


i

v
Z i

i          (11.13) 

Ca şi la amplificatorul inversor, impedanţa de ieşire este foarte puţin influenţată de 
prezenţa reacţiei negative, deci rămâne la valoarea ei foarte mică specifică AO în buclă 
deschisă: 0Zo  . 

Observaţii: 
 Din (11.12) rezultă că tensiunile de ieşire şi de intrare sunt în fază, ceea ce justifică 

denumirea de amplificator neinversor. 
 Comparând (11.6) cu (11.12) şi montajele din figurile 11.1 şi 11.2a, devine evident că 

semnalele aplicate la intrarea inversoare se regăsesc la ieşire defazate cu 180o, iar cele 
aplicate la intrarea neinversoare nu vor suferi modificări de fază. Trebuie menţionat 
totuşi că acestea sunt valabile numai pentru reţele rezistive, care nu introduc ele însele 
defazaje. Dacă în structura circuitelor apar elemente defazoare (bobine sau – cu 
precădere – condensatoare), evident că acestea vor introduce defazajele lor specifice 
(evident, dependente de frecvenţă), care se suprapun peste cele introduse de AO (0o 
sau 180o). 

 Spre deosebire de montajul inversor, cel neinversor nu afectează impedanţa de intrare 
foarte mare a AO în buclă deschisă, după cum se poate observa în (11.13). 

 Comparând (11.9) cu (11.3), se vede că amplificatorul neinversor nu prezintă punctul 
virtual de masă, caracteristică prezentă la toate montajele neinversoare cu AO. 

Un caz particular important al schemei din figura 11.2a este 0R 2   (reacţie totală), caz în 
care circuitul devine cel din figura 11.3. 

Din (11.12) şi (11.13), rezultă imediat: 

1
R

R
1A

0R1

2

2
   (11.14) 

iZ  

0Zo   

Din acest motiv, montajul din figura 11.3 se mai 
numeşte şi repetor neinversor. 

 
Aplicaţiile acestui montaj decurg din (11.13) şi (11.14): repetorul se intercalează ca etaj de 
adaptare între sursa de semnal vi şi sarcina RS (conectată la ieşirea vo), consecinţa fiind 
aceea că tensiunea pe sarcină, indiferent de valoarea acesteia într-un domeniu foarte mare, 

i - 

vo = vi 

R1 

+ 
vi 

vid 

i1 

AO i + 

Fig. 11.3: Repetorul neinversor 
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va fi vi. Altfel spus, generatorul vi “nu simte” încărcarea produsă asupra sa de sarcina RS. 
De exemplu, etajul tampon din figura 10.4 ar putea fi un astfel de repetor. 

11.3 AMPLIFICATOARE DIFERENŢIALE (SCĂZĂTOARE) 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Circuitul din figura 11.4a se poate observa că este cel din figura 11.2a, în care rezistenţa R1 
s-a conectat la tensiunea 

1i
v  în loc de masă, aceasta fiind singura deosebire între ele. 

Expresia tensiunii de ieşire  
21 iioo v,vvv   se poate calcula prin procedee similare cu 

cele folosite în paragrafele 11.1 şi 11.2. O rezolvare mai simplă însă este se obţine aplicând 
teorema superpoziţiei, care afirmă că, în cazul unui sistem cu excitaţii (semnale de 
intrare) multiple, răspunsul (semnalul de ieşire) este suma tuturor răspunsurilor obţinute 
considerând succesiv câte una din excitaţii, restul fiind nule. 
În cazul de faţă: dacă 0v

1i
 , se observă că circuitul devine cel din figura 11.2a, cu 

răspunsul (11.11), iar dacă 0v
2i
 , atunci circuitul devine cel din figura 11.1, cu răspunsul 

(11.5), astfel că : 
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   (11.15) 

La o analiză sumară, montajul prezentat poate fi numit diferenţial, întrucât tensiunea de 
ieşire depinde oarecum de diferenţa celor două semnale de intrare, dar totuşi, amplificările 
acestora (modulele lor) nu sunt egale, adică vo nu este un multiplu al mărimii 

12 ii vv  . În 

plus, montajul prezintă o (altă) deficienţă majoră: în conformitate cu (11.8) semnalul 
1i

v  

“simte” impedanţa de intrare R1, pe când în conformitate cu (11.13) semnalul 
2i

v  “simte” 

o impedanţă de intrare infinită. Cu alte cuvinte, montajul “încarcă” asimetric cele două 
generatoare de tensiune de la intrare, deci precizia oferită nu poate fi prea mare, întrucât 
poate apărea o variaţie (cădere) a tensiunii semnalului 

1i
v , ceea ce afectează evident 

tensiunea de ieşire. Pentru aplicaţiile în care nu se cere o precizie deosebită, această 
problemă poate fi rezolvată prin alegerea unei rezistenţe R1 de valoare suficient de mare 
încât căderea de tensiune 

1i
v  să devină neglijabilă. Această soluţie este practicabilă până 

la valori ale rezistenţei R1 (şi, prin consecinţă, şi ale rezistenţei R2, pentru a asigura 
amplificarea necesară) care asigură curenţii  ii 2,1 , curenţii (i – şi i+) consumaţi de 

intrări fiind, evident, extrem de mici (pA, ..., nA – după cum s-a menţionat la descrierea 
tehnică a AO), dar nenuli. 
O soluţie îmbunătăţită este prezentată în figura 11.4b, în care, printr-o dimensionare 
corectă a rezistenţelor R3 şi R4, se pot obţine amplificări egale pentru 

1i
v  şi 

2i
v . Din 

(11.15) se poate observa că semnalul 
2i

v  are amplificarea mai mare, deci soluţia ar fi 
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Fig. 11.4: Amplificatoare diferenţiale 
a) Schema fundamentală; 
b) Amplificator diferenţial cu câştiguri egale ale intrărilor. 
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micşorarea sa (prin intermediul divizorului rezistiv R3, R4) pentru ca la ieşire ambele 

semnale să se regăsească amplificate cu 
1

2

R

R
 şi cu defazajele corespunzătoare.  

Cum 0i  , rezultă că 
43
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v
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 , astfel că: 
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Cum în (11.15) 
2i

v  reprezintă de fapt v+, înlocuind-o cu valoarea din (11.16) se obţine: 
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       (11.17) 

Pentru a obţine amplificări egale în modul, rezultă condiţia evidentă: 
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, 

de unde rezultă:  
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În concluzie, dacă R1, R2, R3 şi R4 satisfac relaţia (11.18), atunci tensiunea de ieşire capătă 
o expresie specifică unui amplificator diferenţial “autentic” : 
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Problema încărcării asimetrice a surselor 
1i

v  şi 
2i

v  însă rămâne nerezolvată. Există 

variante de scheme mai complexe (ele includ mai multe AO, de exemplu unele în montaje 
repetoare), rezultând astfel amplificatoare diferenţiale de precizie (mare). 

11.4 AMPLIFICATOARE SUMATOARE 

11.4.1 Sumatorul inversor 

Schema unui circuit amplificator-sumator inversor este prezentată în figura 11.5a. Se poate 
constata că tensiunile de intrare se aplică (toate) în intrarea inversoare a AO. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Procedând la fel ca în cazul amplificatorului inversor, cum AO se consideră ideal, rezultă 
relaţii de tip (11.3) şi (11.4):  

Fig. 11.5: Amplificator-sumator inversor cu AO 
a) Schema electrică; 
b) Circuitul echivalent. 
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  (punctul virtual de masă)   
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Expresia tensiunii de ieşire se poate determina la fel ca în paragraful 11.1, sau cu ajutorul 
circuitului echivalent din figura 11.5b, obţinut prin considerarea comportării ideale a AO, 
descrisă de (11.3) – reluată mai sus şi şi ţinând cont de (11.20). 
Pe circuitul echivalent din figura 11.5b se scriu relaţiile: 
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Fiecare semnal de intrare n,1k,v
ki

  are amplificarea 
k

k R

R
A  . 

Contribuţia în semnalul de ieşire a intrării 
ki

v  este  
k

io R

R
vv

kk
 , iar AO le sumează pe 

toate: 
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Dacă r:R...RR n21  , atunci toate intrările vor avea aceeaşi amplificare, astfel că 

semnalul de ieşire devine: 



n

1k
io k

v
r

R
v . Mai mult, în această situaţie, toate semnalele 

de intrare “văd” aceeaşi impedanţă de intrare r, după cum rezultă evident din (11.8).  
Observaţii: 
 Trebuie remarcat că în figura 11.5b s-a folosit o reprezentare mai simplă a tensiunilor, 

presupunându-se cunoscut faptul că o notaţie în dreptul unui nod al schemei 
semnifică potenţialul acestuia faţă de terminalul de referinţă al circuitului 
(masa), echivalenţă ce poate fi înţeleasă foarte bine comparând reprezentările 
tensiunilor 

n21 iii v,...,v,v , respectiv vo din figurile 11.5a şi 11.5b. Acelaşi tip de 

notaţii va fi folosit în toate schemele ce vor fi prezentate în continuare. 
 Amplificările sunt de tipul (11.6), caracteristice amplificatorului inversor. 

11.4.2 Sumatorul neinversor 

Schema unui circuit amplificator-sumator inversor este prezentată în figura 11.6a. Se poate 
constata că toate tensiunile de intrare sunt aplicate intrării neinversoare a AO. 
Procedând la fel ca în cazul amplificatorului neinversor, cum AO se consideră ideal, 
rezultă relaţii de tip (11.9) şi (11.4):  
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Expresia tensiunii de ieşire se poate determina la fel ca în paragraful 11.1, sau cu ajutorul 
circuitului echivalent din figura 11.6b, asupra căruia se consideră utile câteva precizări: 
prin echivalarea AO cu modelul său ideal, în acest caz rezultă un circuit cu 2 secţiuni 
independente (circuitul de intrare – cel cu R1, ..., Rn şi semnalele aferente şi circuitul de 
ieşire/reacţie – cel cu R şi R-). Legătura între ele este aceea că nodurile corespunzătoare 
intrărilor AO (cele etichetate cu potenţialele v- şi v+) sunt la acelaşi potenţial (11.22). Dacă 
se procedează astfel, atunci impedanţa Zid poate lipsi din circuitul echivalent. Prezenţa 
acestei impedanţe, completată cu observaţia că ea este parcursă de curenţii de intrare i  şi 

i  (nuli), atrage după sine deducerea imediată că nodurile amintite mai sus sunt la acelaşi 
potenţial, care printr-un calcul imediat rezultă cu expresia (11.22). 
Se va deduce expresia tensiunii de ieşire pe circuitul din figura 11.6a. 
Reluând expresia (11.23) şi exprimând curenţii i1, i2, …, in, se obţine: 
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din care rezultă expresia tensiunii v+: 
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Înlocuindu-l pe v+ cu expresia sa din (11.22), rezultă tensiunea de ieşire: 
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Fig. 11.6: Amplificator-sumator neinversor cu AO 
a) schema electrică; 
b) circuitul echivalent. 
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în care n21|| R||...||R||RR          (11.25)  
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Dacă r:R...RR n21  , atunci toate intrările vor avea aceeaşi amplificare, astfel că 

semnalul de ieşire devine: 
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Există un dezavantaj important al sumatorului neinversor: la o analiză atentă a schemei 
electrice (figura 11.6a) şi a relaţiei (11.23), se vede că (deoarece nu există punct virtual de 
masă) suma nulă a curenţilor i1, i2, ..., in nu poate fi realizată decât dacă cel puţin unul 
dintre ei are sensul contrar celui figurat pe schemă. Cu alte cuvinte, cel puţin o sursă de 
semnal absoarbe curentul şi nu-l generează, sau, într-o exprimare echivalentă, sursele de 
semnal se influenţează între ele. Această situaţie nu afectează sumatorul inversor, la care 
toţi curenţii i1, i2, ..., in şi io se închid la masa (chiar şi virtuală a) montajului (adică 
semnalele de intrare nu se influenţează între ele), după cum se poate constata cu uşurinţă 
din figura 11.5a. Aceasta face ca sumatorul neinversor să aibă mult mai puţine aplicaţii 
practice decât cel inversor. 

11.5 CIRCUITE INTEGRATOARE ŞI DERIVATOARTE CU AO 

11.5.1 Integratorul inversor 

Schema unui circuit integrator inversor este prezentată în figura 11.7a. Se poate constata că 
tensiunea de intrare este aplicată intrării inversoare a AO. 
                                                                                                                                                                      
                                                                                                                                  
                                                                                                                                            
            
 
 
                                                                                                                                 
                                                                                                                                                        
 
                                                                                                                               
Pe oricare din circuitele din figura 11.7, ţinând cont că 0vv   , se scriu relaţiile: 
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  (11.26)  

în care s-a notat cu  0CC tu:U
0
  valoarea iniţială a tensiunii pe condensator. Cu notaţia: 

 iT:RC   (constanta de timp de integrare),     (11.27) 
expresia tensiunii de ieşire devine: 
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Fig. 11.7: Integratorul inversor 
a) schema electrică; 
b) circuitul echivalent. 
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1
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de unde se vede evident că tensiunea de ieşire depinde de integrala celei de intrare, ca şi 
defazajul de 180o între ele (specific montajului inversor). 
Un caz particular extrem de important al circuitului integrator este acela în care tensiunea 
de intrare este constantă (o tensiune de c.c.): 

  .ctVtv Ii          (11.29) 
În acest caz, din (11.26) rezultă că încărcarea/descărcarea condensatorului se face cu 
curentul constant: 

    .ct
R

V
titi I

CR         (11.30) 

Cum iC este constant şi de asemenea proporţional cu derivata tensiunii uC, rezultă evident 
că la ieşire se va obţine un semnal cu variaţie liniară în timp (liniar variabil): 

  
0C

i
o Ut

T

a
tv          (11.31) 

Este cea mai utilizată modalitate de a construi GTLV-uri (Generatoare de Tensiune Liniar 
Variabilă), adică circuite care furnizează la ieşire semnale cu formă triunghiulară sau dinte 
de fierăstrău. 
Observaţii: 
 Dacă vi este o tensiune de c.a. cu pulsaţia f2 (“f” fiind frecvenţa), atunci se poate 

calcula tensiunea de ieşire în complex: 
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   (11.32)  

 Comparând (11.28) cu (11.32), se regăseşte un rezultat cunoscut de la teoria circuitelor 

de c.a.: operatorul 
j
1

 în domeniul “frecvenţă” este echivalentul operatorului de 

integrare în domeniul “timp”:  


dt...
j

1
     (11.33) 

 Din (11.32) se poate deduce expresia FDT a integratorului în domeniul frecvenţă: 
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V
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      (11.34) 

 De asemenea, tot din (11.32) sau (11.34) se deduce imediat că răspunsul unui circuit 
de integrare este descrescător cu frecvenţa, adică un astfel de circuit se comportă ca un 
Filtru Trece Jos (FTJ sau LPF – Low Pass Filter).  

 Observaţia de mai sus se putea deduce şi printr-o analiză calitativă a funcţionării 
circuitului integrator: comparând figurile 11.1 şi 11.7a, se observă similitudinea lor: 
rezistenţa R2 din figura 11.1 a fost înlocuită de condensatorul C în figura 11.7, ambele 

asigurând bucla de reacţie (negativă). Cum reactanţa capacitivă 
fC2

1

C

1
XC 




 , 

este invers proporţională cu frecvenţa, rezultă că circuitul va fi caracterizat de o 
amplificare variabilă: foarte mare în c.c. (  CX0  – practic AO este în 
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buclă deschisă) şi tinzând spre 0 la frecvenţe foarte mari  0XC  , 

scurtcircuitând astfel ieşirea AO la intrarea inversoare, care este punct virtual de masă. 
 Dependenţa (11.34) poate fi reprezentată grafic, obţinându-se astfel caracteristicile de 

frecvenţă ale circuitului integrator. Cum  jH  este un număr complex, rezultă că 
se obţin două caracteristici de frecvenţă: 

o Caracteristica de amplitudine, de obicei în forma logaritmică (în decibeli): 

       jHlg20jH
dB

      (11.35) 

o Caracteristica de fază: 
     jHarg        (11.36) 

Înlocuind (11.34) în (11.35) şi (11.36), se obţin expresiile analitice ale caracteristicilor 
de frecvenţă ale circuitului integrator inversor: 
 Caracteristica de amplitudine:  

       ii
i

dB
Tlg20Tlg201lg20

Tj

1
lg20jH 


  (11.37) 

 Caracteristica de fază: 
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  (11.38) 

Caracteristicile (11.37) şi (11.38) sunt 
reprezentate în figura 11.8, în care s-a 
folosit o scară logaritmică pe axa 
frecvenţelor, ceea ce liniarizează 
dependenţa (11.37). Se poate observa 
răspunsul descrescător în frecvenţă. De 
asemenea, se deduce printr-un calcul 

simplu că, dacă  
dB00 jH:H  , atunci 

  dB20H10jH 0dB0  . Definind 

decada ca orice interval în care pulsaţia 
  (sau frecvenţa f; f2 ) se măreşte 
de 10 ori:  

  10,dec1  sau  f10;fdec1        (11.39) 
se spune că răspunsul integratorului se micşorează cu panta 

  
dec

dB
20mi           (11.40) 

De asemenea, este evidentă intersecţia caracteristicii de amplitudine cu axa   : 
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Aceasta se  numeşte pulsaţia de tăiere, iar frecvenţa de tăiere este: 

RC2

1
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1
f

i
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         (11.42) 

O ultimă observaţie în încheierea acestui paragraf, care rămâne valabilă şi pentru cel ce 
urmează: toate abordările prezentate sunt corecte doar în ipoteza că AO lucrează liniar 
( OHoOL VvV  , adică tensiunea de ieşire calculată cu (11.26) nu depăşeşte cele două 

praguri de saturaţie. Evident că în caz contrar OHo Vv   sau OLo Vv  . 
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Fig. 11.8 
Caracteristici de frecvenţă ale circuitului 

integrator inversor 
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11.5.2 Derivatorul inversor  

Schema unui circuit integrator inversor este prezentată în figura 11.9a. Se poate constata că 
tensiunea de intrare este aplicată intrării inversoare a AO 
 
 
 
 
                                                                                                                                                                      
                                                                                                                                  
                                                                                                                                            
                                                                                                                                            
                                                                                                                                                        
 
Pe oricare din circuitele din figura 11.9, se scriu relaţiile: 
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 (11.43)  

Cu notaţia: 
 dT:RC   (constanta de timp de derivare),     (11.44) 

expresia tensiunii de ieşire devine: 

   
dt

tdv
Ttv i

do  ,        (11.45) 

de unde se vede evident că tensiunea de ieşire depinde de derivata celei de intrare, ca şi 
defazajul de 180o între ele (specific montajului inversor). 
Observaţii: 
 Dacă vi este o tensiune de c.a. cu pulsaţia f2 (“f” fiind frecvenţa), atunci se poate 

calcula tensiunea de ieşire în complex: 
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  (11.46)  

 Comparând (11.45) cu (11.46), se regăseşte un rezultat cunoscut de la teoria circuitelor 
de c.a.: operatorul j  în domeniul “frecvenţă” este echivalentul operatorului de 

derivare în domeniul “timp”: 
 
dt

...d
j       (11.47) 

 Din (11.47) se poate deduce expresia FDT a integratorului în domeniul frecvenţă: 
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o TjRCjj
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Fig. 11.9: Derivatorul inversor 
a) schema electrică; 
b) circuitul echivalent. 
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 De asemenea, tot din (11.46) sau (11.48) se deduce imediat că răspunsul unui circuit 
de derivare este crescător cu frecvenţa, adică un astfel de circuit se comportă ca un 
Filtru Trece Sus (FTS sau HPF – High Pass Filter).  

 Observaţia de mai sus se putea deduce şi printr-o analiză calitativă a funcţionării 
circuitului integrator: comparând figurile 11.1 şi 11.9a, se observă similitudinea lor: 
rezistenţa R1 din figura 11.1 a fost înlocuită de condensatorul C în figura 11.7. Cum 

reactanţa capacitivă 
fC2

1

C

1
XC 




 , este invers proporţională cu frecvenţa, rezultă 

că circuitul va fi caracterizat de o amplificare variabilă: foarte mică în c.c. 
(  CX0 , adică intrarea AO este izolată de vi şi tinzând spre   la frecvenţe 

foarte mari ( 0XC  , adică RXC  ). 

 Observaţia de mai sus se putea deduce şi printr-o analiză calitativă a funcţionării 
circuitului integrator: comparând figurile 11.1 şi 11.7a, se observă similitudinea lor: 
rezistenţa R2 din figura 11.1 a fost înlocuită de condensatorul C în figura 11.7, ambele 

asigurând bucla de reacţie (negativă). Cum reactanţa capacitivă 
fC2

1

C

1
XC 




 , 

este invers proporţională cu frecvenţa, rezultă că circuitul va fi caracterizat de o 
amplificare variabilă: foarte mare în c.c. (  CX0  – practic AO este în 

buclă deschisă) şi tinzând spre 0 la frecvenţe foarte mari  0XC  , 

scurtcircuitând astfel ieşirea AO la intrarea inversoare, care este punct virtual de masă. 
Dependenţa (11.48) poate fi reprezentată grafic, obţinându-se astfel caracteristicile de 
frecvenţă ale circuitului derivator. 
Înlocuind (11.48) în (11.35) şi (11.36), se obţin expresiile analitice ale caracteristicilor 
de frecvenţă ale circuitului derivator inversor: 
 Caracteristica de amplitudine:  

   dddB
Tlg20Tjlg20jH      (11.49) 

 Caracteristica de fază: 

   
2

Tjarg d


       (11.50) 

Caracteristicile (11.49) şi (11.50) sunt 
reprezentate în figura 11.10, în care s-a 
folosit o scară logaritmică pe axa 
frecvenţelor, ceea ce liniarizează 
dependenţa (11.49). Se poate observa 
răspunsul crescător în frecvenţă. De 
asemenea, se deduce printr-un calcul 

simplu că, dacă  
dB00 jH:H  , atunci 

  dB20H10jH 0dB0  ; se spune că 

răspunsul integratorului se măreşte cu 
panta 

  
dec

dB
20md           (11.51) 

De asemenea, este evidentă intersecţia caracteristicii de amplitudine cu axa   : 
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Aceasta se  numeşte pulsaţia de tăiere, iar frecvenţa de tăiere corespunzătoare este: 
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Fig. 11.10 
Caracteristici de frecvenţă ale circuitului 

integrator inversor 
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RC2

1

T2

1
f

i
t 




         (11.53) 

Fără a intra în amănunte, trebuie totuşi menţionat faptul că derivatorul simplu din figura 
11.9a nu este folosit în aplicaţii practice, întrucât este instabil. Pentru a înţelege acest lucru, 
este suficient să se ia în considerare un zgomot (un semnal parazit cu o frecvenţă (de 
regulă) mare) la intrare. În conformitate cu (11.48), este evident că acesta va fi puternic 
amplificat, putând astfel “masca” semnalul util. Soluţia este limitarea domeniului de 
frecvenţă în care circuitul funcţionează ca derivator, adică circuitul să atenueze frecvenţele 
mai mari decât cele specifice benzii semnalului util – adică să funcţioneze ca integrator la 
acele frecvenţe.  
În loc de concluzie: aplicaţiile AO prezentate, în care s-au realizat circuite amplificatoare, 
sumatoare, scăzătoare, de integrare, de derivare (şi vor mai urma, dar acestea totuşi sunt 
quasiunanim considerate ca aplicaţii fundamentale), sunt capabile să modeleze calcule 
analogice (matematice). Există vreo denumire mai bună decât “Amplificator Operaţional” 
a acestor dispozitive? Întrebarea este, desigur, retorică!  

11.6 APLICAŢII 

11.6.1 Se dă circuitul din figura 11.11, în care se cunosc:  k10R1 ,  k90R 2 , iar 

AO, care se va considera ideal, este caracterizat de V15VOL   şi V15VOH  . Dacă 

semnalul de intrare este   tsin2tvi  , să se reprezinte grafic forma de undă a semnalului 
de ieşire, vo(t). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Rezolvare 
Se observă că schema reprezintă un amplificator neinversor. 

În conformitate cu (11.12), amplificarea este 10
R

R
1A

1

2  . Rezultă că semnalul de 

ieşire va avea expresia     tsinAVtAvtv iio  , cu condiţia ca   OHoOL VtvV  , şi 

aceasta în orice moment de timp. Cum V20AVV io   şi V15VVV OHOLo  , 

rezultă că amplificatorul va lucra (şi) în zonele de saturaţie, rezultând forma sa de undă din 
figura 11.12. Momentele t1 şi t2 se calculează din condiţia : 
     OH2o1o Vtvtv  . 

Ţinând cont de simetria funcţiei sinus, rezultă: 
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t 2  (ieşirea vo iese din saturaţie – AO reia funcţionarea  liniară) 

Similar se pot calcula momentele t3 şi t4, corespunzătoare saturaţiei negative: 
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3
arcsin

1
Tt 4  (ieşirea vo iese din saturaţie – AO reia funcţionarea  liniară) 

11.6.2 Să se proiecteze cu un AO ideal un amplificator inversor care să asigure 
amplificarea 10A  , la o impedanţă de intrare  k100Zi , ştiind că V15VVOL    

şi V15VVOH   , unde V  şi V+ sunt tensiunile de alimentare ale circuitului; să se 

determine domeniul de variaţie a semnalului de intrare astfel încât la ieşire să se obţină un 
semnal nedistorsionat. Dacă AO are curenţii de intrare nA500ii   , să se calculeze 
valoarea maximă a impedanţei de intrare ce se poate obţine, la aceeaşi amplificare. 

Rezolvare 
Schema circuitului este cea din figura 11.1. Ţinând cont de (11.6) şi (11.8), rezultă: 

 

















M1R

k100R

k100RRZ

10
R

R

R

R
A

2

1

11i

1

2

1

2

 

La ieşire se obţine un semnal fără distorsiuni dacă se conservă forma semnalului de intrare, 
ceea ce este posibil numai dacă AO lucrează în zona liniară, adică: 

A

V
v

A

V
VvAV OH

i
OL

OHiOL   

Numeric se obţine: V5,1vV5,1 i  . 
Dacă curenţii de polarizare sunt nenuli, atunci (11.4) devine: 

 21
1

21 ii
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 , 

sau, într-o exprimare echivalentă,  

 iii 21 ,  
ceea ce poate fi considerat adevărat dacă, în cel mai defavorabil caz, este îndeplinită 
condiţia  

A5i10ii 21    
Cazul cel mai defavorabil este, evident,  

  V15V,Vmaxv OLOHo  , 

când A5
R

V15

R

v
ii
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o
22 max

  

Presupunând condiţia îndeplinită la limită, rezultă: 
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maxi
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1 Zk300
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R
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Valoarea maximă a impedanţei de intrare este  k300Zi . 

11.6.3 Să se deducă expresia tensiunii 
vo de la ieşirea circuitului din figura 
11.13, în care AO se vor considera 
ideale şi 21 RR  , 65 RR  , 74 RR   

Rezolvare 
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Cum 65 RR   şi 74 RR  , iar AO3 este într-o conexiune diferenţială de tipul celei din 

figura 11.4b, rezultă că expresia vo va fi de tipul (11.19): 
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Schema reprezintă un amplificator diferenţial de precizie. Tensiunile de intrare sunt 
aplicate prin impedanţa de intrare infinită a etajelor neinversoare AO1 şi AO2 (care pot fi şi 
repetoare dacă 0RR 21  ) şi le oferă pe impedanţă foarte mică la intrările AO3.  

11.6.4 Se dă circuitul din figura 11.14, în care AO se vor considera ideale. Să se deducă 
expresiile şi formele de undă ale tensiunilor de ieşire 

1ov  şi vo, dacă la intrare se aplică 

semnalul din figura 11.15, cu V1Vi  , ms1,0t1   şi  k10R , 0U,nF10C
0C  , 

(neîncărcat iniţial)  k10R1 ,  k100R 2 , iar tensiunile de alimentare ale circuitului 

sunt V15V   şi V15V  . 

b) În cazul în care, abstracţie făcând de amplificare şi o eventuală defazare, formele de 
undă ale semnalelor  tv

1o  şi vo(t) sunt diferite, să se redimensioneze etajul din jurul AO2 

şi/sau AO1, astfel încât să se remedieze acest inconvenient.  
 
 
 
 
 
 
 
 

Rezolvare 
Se observă că circuitul din jurul AO1 este un integrator inversor (de tipul celui din figura 
11.7a), iar cel din jurul AO2 este un amplificator inversor (de tipul celui din figura 11.1), 

cu amplificarea 10
R

R
A

1

2  . 

Aprecierea calitativă a formei de undă a tensiunii 
1ov  se consideră evidentă (o rampă 

descrescătoare, una crescătoare, un palier şi o parabolă), în ipoteza că AO nu intră în 
saturaţie (lucrează liniar). Pentru determinări cantitative este necesară cunoaşterea 
expresiei analitice a semnalului de intrare. Pentru aceasta, mai întâi se va determina 
expresia semnalului liniar variabil. 

Acesta este întârziat cu durata 1i t5t  . Cum panta sa este 
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, rezultă 

expresia: 
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Cu aceste precizări şi înlocuind valorile numerice, se obţine expresia analitică a semnalului 
de intrare: 
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În conformitate cu (11.28) şi în ipoteza funcţionării circuitului în regim liniar, la ieşirea 
AO1 se obţine tensiunea: 
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1 C

t

t
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i
o Udv
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1
tv    

în care constanta de timp (de integrare) este s100nF10k10RCTi  .   
Rezultă succesiv: 

 Pentru 1tt0  :   t
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U
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V
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01 C
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 , care la momentul ms1,0tt 1   

atinge valoarea:   V1ms1,0
s100

V1
tv 1o1




 .  

Tensiunea iniţială a condensatorului pentru durata următoare devine 
  V1tvU 1oC 11

 ; 

 Pentru 11 t3tt  :     V1tt
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tv 1C
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i
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 , care la momentul 

ms3,0t3t 1   atinge valoarea:   V3V1ms2,0
s100

V2
t3v 1o1




 . 

Tensiunea iniţială a condensatorului pentru durata următoare devine 
  V3tvU 3oC 13

 ; 

 Pentru 11 t5tt3  :   V3U
T

K
tv

3

1

1

1 C

t5

t3i
o   (condensatorul rămâne încărcat la 

valoarea iniţială în absenţa unui semnal de intrare care să-i modifice starea. 
 Pentru 11 t6tt5  : 
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La momentul ms6,0t6t 1  , această tensiune atinge valoarea: 

  V5,2
ms

V
10

s200

ms01,0
V3t6v

2

1o1



 .  

Forma de undă a tensiunii de ieşire 
1ov  este prezentată în figura 11.16a. Datorită nivelelor 

mici ale tensiunii 
1ov    1OHoOL t6;0t,V15VVvVVV15

1
  , rezultă 

că AO1 nu se saturează. 
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Tensiunea 
1ov  reprezintă semnalul de intrare al celui de-al doilea etaj al circuitului, care 

este amplificatorul inversor realizat cu ajutorul AO2. Rezultă că tensiunea de ieşire are 
următoarea expresie: 
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VAvdacăV

VAvdacăV

VAvVdacăAv
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în care 10
R

R
A

1

2  . 

Înlocuind expresiile tensiunii 
1ov  şi efectuând calculele, se obţine: 

 Pentru 1tt0  :     t
s100

V10
tv10tv

1oo 
 , care la momentul ms1,0tt 1   atinge 

valoarea:    OHOL1o V;VV10ms1,0
s100

V10
tv 


 , deci AO2 lucrează liniar; 

 Pentru 11 t3tt  :       V10tt
s100

V20
tv10tv 1oo 1




 , care la momentul 

ms3,0t3t 1   atinge valoarea:   OL1o VV30ms2,0
s100

V20
V10t3v 


 , adică 

AO2 se saturează (inferior). Momentul  111 t3;tT   în care se întâmplă acest lucru se 
determină egalând expresia vo cu pragul de saturaţie corespunzător: 

    ms225,0

s100

V20
V10V

tTVV10tT
s100

V20
VTv OL

11OL11OL1o 








 . 

Rezultă că expresia finală a tensiunii vo în acest interval de timp este: 
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V20
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tv ; 

 Pentru 11 t5tt3  :     OLoo VV30tv10tv
1

 , deci AO2 rămâne saturat pe 

întreaga durată a acestui interval de timp, astfel că valoarea corectă devine 
  OLo Vtv  ; 

 Pentru 11 t6tt5  : 
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oo 1
  

La momentul ms6,0t6t 1  , această tensiune atinge valoarea: 

    OL1o1o VV25t6v10t6v
1

 , adică AO2 se saturează (inferior). Momentul  

 112 t6;t5T  în care AO2 se saturează se poate determina ca mai sus:   OL2o VTv  , 

ceea ce ar trebui să producă valori inacceptabile ale lui T2 (cititorul este invitat să 
verifice acest lucru!). 

 
 
 
 
 
 
 

(AO2 lucrează în zona liniară) 

(AO2 lucrează în zona de saturaţie inferioară) 

(AO2 lucrează în zona de saturaţie superioară)

Fig. 11.16 
a) b) 

6t1 

t 

3V 

-1V 

t1 

3t1 5t1 

1ov

2,5V 6t1 
t 

10V 

VOL =-15V

t1 

3t1 5t1 

vo 

T1 



 11.18

Explicaţia este următoarea: AO2 amplifică de 10 ori şi inversează o parabolă 
descrescătoare ce variază între 3V şi 2,5V. Rezultă o variaţie (crescătoare) între -25V şi -
30V, evident în afara intervalului de funcţionare liniară a AO2. Rezultă că AO2 este saturat 
pe întreaga durată a acestui interval: OLo Vv  . În figura 11.16b este reprezentată variaţia 

tensiunii vo, în conformitate cu cele expuse. 
b) Este evident faptul că formele de undă ale semnalelor vi(t) şi vo(t) sunt substanţial 
diferite. Se poate presupune că rolul circuitului este de a integra şi amplifica semnalul de 
intrare, ceea ce este clar că nu se întâmplă. Integrarea se realizează corect (nu apar saturări 
ale AO1), dar nu şi amplificarea. Rezultă că cea mai directă cale de remediere a acestui 
inconvenient este de a micşora amplificarea etajului AO2. Condiţia ce trebuie impusă este 
ca valorile extreme ale semnalului 

1ov  amplificate de etajul amplificator, să se încadreze în 

domeniul de funcţionare liniară al AO2. Din figura 11.16 se vede că V1v
min1o   şi 

V3v
max1o  , deci condiţia care trebuie impusă este: OHoOL VvAV

max1
 , care este 

acoperitoare şi pentru valoarea minimă a tensiunii 
1ov . 

Numeric: 5A15A315  . Rezultă că valoarea maximă a amplificării care nu 

distorsionează semnalul 
1ov  este 5A  , respectiv 5A  , deoarece etajul de amplificare 

este unul inversor. 

Cum 
1

2

R

R
A  , rezultă că trebuie ca 12 R5R  , de exemplu  k10R1 ,  k50R 2 . 

11.6.5 Se dă circuitul din figura 11.17, în care AO se vor considera ideale. Să se deducă 
expresiile şi formele de undă ale tensiunilor de ieşire 

1ov  şi 
2ov , dacă la intrare se aplică 

semnalul din figura 11.18, cu V1Vi  , ms1,0t1   şi curba corespunzătoare intervalului 

 11 t3;t  reprezintă o semisinusoidă;  k10R , 0U,nF10C
0C  , (neîncărcat iniţial) 

 k10R1 ,  k90R 2 , iar tensiunile de alimentare ale circuitului sunt V15V   şi 

V15V  . 
b) În cazul în care, abstracţie făcând de amplificare şi o eventuală defazare, formele de 
undă ale semnalelor 

1ov  şi vo(t) sunt diferite, să se redimensioneze etajul din jurul AO2 

şi/sau AO1, astfel încât să se remedieze acest inconvenient. 
 
 
 
 
 
 
 
 

Rezolvare 
Schema este asemănătoare cu cea studiată în problema 11.6.4. În structura sa există acelaşi 
integrator inversor realizat în jurul AO1, urmat însă de un amplificator neinversor, 
implementat cu ajutorul AO2 (de tipul celui din figura 11.2), cu amplificarea 

10
R

R
1A

1

2  . 

Aprecierea calitativă a formei de undă a tensiunii 
1ov  – în ipoteza că AO1 lucrează liniar – 

se consideră evidentă (o rampă, un sinus sau cosinus, un palier şi o parabolă), dar pentru 
determinări cantitative este necesară forma analitică a semnalului de intrare. Pentru 
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aceasta, mai întâi se vor determina expresiile semnalelor netriviale (sinusoidal şi liniar 
variabil). 
Astfel, semnalul sinusoidal se vede că are perioada   111 t4tt32T  şi este decalat în 

timp cu durata 
4

T
tt 1i   (figura 11.19). Rezultă că expresia sa este: 
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Se putea observa şi direct că porţiunea neliniară a formei de undă (a semnalului de intrare) 
este o semicosinusoidă negativă. 
Semnalul liniar variabil este întârziat cu durata 1i t5t  . Panta sa fiind 
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, rezultă expresia: 
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Cu aceste precizări şi înlocuind valorile numerice, se obţine 
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În conformitate cu (11.28), la ieşirea AO1 funcţionând în regim liniar se obţine tensiunea: 
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în care constanta de timp (de integrare este) s100nF10k10RCTi  .   
Rezultă succesiv: 

 Pentru 1tt0  , este aceeaşi situaţie ca în problema  precedentă:   t
s100

V1
tv

1o 
 , 

care la momentul ms1,0tt 1   atinge valoarea:   V1ms1,0
s100

V1
tv 1o1




 .  

 Tensiunea iniţială a condensatorului pentru durata următoare devine 
  V1tvU 1oC 11

 .  

 Pentru 11 t3tt  , expresia tensiunii  tv
1o  este: 
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Pentru a decide dacă această expresie este şi cea definitivă (adică pentru a verifica 
dacă AO1 lucrează liniar – ipoteza în care s-a determinat  tv

1o  – pe întreaga durată a 

intervalului  11 t3;t ), trebuie determinată valoarea sa maximă sau minimă. Ţinând 

cont că pentru  11 t3;tt  argumentul sinusului 
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sin  este crescătoare pe acest interval. Rezultă că valoarea maximă a tensiunii 

1ov  se atinge la momentul 3tt   şi are valoarea:  
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Tensiunea iniţială a condensatorului pentru durata următoare devine 
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  (condensatorul rămâne 

încărcat la valoarea iniţială în absenţa unui semnal de intrare care să-i modifice starea. 
 Pentru 11 t6tt5  : 
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La momentul ms6,0t6t 1  , această tensiune atinge valoarea: 
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Forma de undă a tensiunii de ieşire 
1ov  este prezentată în figura 11.20. Datorită nivelelor 

mici ale tensiunii 
1ov    1OHoOL t6;0t,V15VVvVVV15

1
  , rezultă 

că AO1 nu se saturează. 
Tensiunea de ieşire vo se calculează similar cu modul în care s-a procedat în problema 
11.6.4, considerând că AO2 amplifică în fază semnalul de ieşire al integratorului,  tv

1o . 

Rezultă că tensiunea de ieşire are următoarea expresie: 
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în care 10
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Înlocuind expresiile tensiunii 
1ov  şi efectuând calculele, se obţine: 

 Pentru 1tt0  :     t
s100

V10
tv10tv

1oo 
 , care la momentul ms1,0tt 1   atinge 

valoarea:    OHOL1o V;VV10ms1,0
s100

V10
tv 


 , deci AO2 lucrează liniar; 

(AO2 lucrează în zona liniară) 

(AO2 lucrează în zona de saturaţie inferioară) 

(AO2 lucrează în zona de saturaţie superioară) 
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 Pentru 11 t3tt  :     
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1oo . Cum s-a stabilit că 

1ov  este crescătoare pe acest interval, pentru a verifica dacă AO2 se saturează sau nu, 

este suficient să se determine valoarea: 

    OH1o1o VV5,151
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 , adică AO2 se saturează (superior). 

Pentru a determina momentul  111 t3;tT   în care se întâmplă acest lucru, mai întâi se 

determină unghiul corespunzător, ce va fi notat S . Folosind şi notaţia 
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t2 1
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rezultă ecuaţia: 
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 Din analiza expresiei analitice a semnalului de intrare vi(t), pentru 11 t3tt   rezultă 
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, deci unghiul s  determinat trebuie “adus” în intervalul 
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foloseşte relaţia     sinsin , astfel că se obţine: 
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Rezultă că expresia finală a tensiunii vo în acest interval de timp este: 
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 Pentru 11 t5tt3  :     OHoo VV5,15tv10tv
1

 , deci AO2 rămâne saturat pe 

întreaga durată a acestui interval de timp, astfel că valoarea corectă devine 
  OHo Vtv  ; 

 Pentru 11 t6tt5  : 
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descrescătoare). 
Pentru a hotărî forma finală a acestei expresii, trebuie verificat dacă ieşirea rămâne în 
permanenţă între pragurile de saturaţie. Eventualul moment T2 în care poate avea loc 
schimbarea regimului de lucru al AO2 va fi soluţia ecuaţiei    11OHo t6;t5t,Vtv  : 
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Evident, soluţia acceptabilă poate fi ms53,0
10

10
t5T

4

12 


, care are sens (există) 

deoarece expresia de sub radical este pozitivă: V5,15VV15 OH  . 

Prin urmare, pentru 11 t6tt5   expresia tensiunii de ieşire este: 
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  La momentul ms6,0t6t 1  , această tensiune atinge valoarea: 

    OH1o1o VV5,10t6v10t6v
1

 , adică AO2 lucrează liniar. 

Variaţia tensiunii de ieşire vo este reprezentată în figura 20, sub forma unei diagrame 
sincronizată în timp, ce conţine atât semnalul de intrare vi(t) cât şi cele două ieşiri, 

 tv
1o  şi vo(t). 

Observaţie: 
Faptul că există momentul T2 putea fi dedus şi calitativ, observând că dacă nu s-ar 
considera saturarea AO2, atunci pe intervalul  11 t6;t5t , tensiunea vo (parabola) ar 
descreşte de la valoarea iniţială (15,5V), care este superioară pragului de saturaţie 
VOH. Rezultă că AO2 lucrează iniţial saturat şi apoi liniar, începând cu momentul T2. 
Pe forma de undă din figura 20 s-au reprezentat atât caracteristica vo(t) – cu linie 
continuă – cât şi variaţia pe care ar fi avut-o această tensiune dacă nu s-ar fi pus 
problema saturaţiei – cu linie punctată – astfel că cele spuse mai sus despre regimurile 
de lucru ale AO2 sunt absolut evidente. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

b) Pentru ca  tv
1o  şi vo(t) să fie proporţionale, trebuie evitată saturaţia AO2, ceea ce se 

întâmplă dacă 6,9
55,1

15

v

V
AVvA

max1
max1

o

OH
maxOHo  . Rezultă că trebuie ca 

rezistenţele R1 şi R2 să respecte condiţia: 6,8
R

R

1

2  . 

Fig. 11.20 
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12. CIRCUITE INTEGRATE NUMERICE 

12.1. Algebra booleană  

12.1.1. Generalităţi 

Matematicianul George Boole (1815-1854) a elaborat o algebră ale cărei axiome şi 
teoreme pot fi utilizate pentru a transfera logica propoziţiilor din domeniul raţionamentelor 
pure într-un limbaj formal, în care se operează cu simboluri. 

Această logică formală, utilizată ca un instrument, se poate aplica tuturor sistemelor 
fizice ale căror elemente prezintă în funcţionare doar două stări distincte. 

Aceste două stări sunt simbolizate prin valorile logice 1 şi 0 sau nivelele logice H 
(high) şi L (low). În circuitele electronice, cele două stări pot avea ca suport fizic 
amplitudini ale impulsurilor de tensiune sau de curent, prezentate în figura 12.1. 
 
 
 
 
 

Fig. 12.1. Reprezentări ale cifrelor binare în circuitele electronice 
 
Observaţie: 

În cazul circuitelor TTL cele două stări (nivele) ale tensiunii care se aplică la 
intrare, sau rezultă la ieşirea circuitului integrat prezintă următoarele valori: 
 2.4 … 5V pentru nivelul ridicat, 1 logic; 
 0 … 1.2V pentru nivelul scăzut, 0 logic. 

12.1.2. Axiomele şi teoremele algebrei booleene 

Se notează cu }1,0{L2   mulţimea valorilor posibile ale unei variabile logice 
(binare), notate A, B,C… 

Există trei operatori logici fundamentali, care efectuează asupra variabilelor logice 
operaţiile fundamentale, definite după cum urmează:  
 operatorul produs logic (conjuncţie):  ; ŞI; AND;   

 
A B BA 
0 0 0 
0 1 0 
1 0 0 
1 1 1 

 
 operatorul sumă logică (disjuncţie):  ; SAU; OR;   

 
A B A+B 
0 0 0 
0 1 1 
1 0 1 
1 1 1 

 

(12.1)

(12.2)



 operatorul negaţie (complementare): ; NU; NOT;   

A A
0 1 
1 0 

 
Fie mulţimea  n21n x...,,x,xL  , înzestrată cu 3 operaţii, ce vor fi (doar) notate la fel ca 

în (12.1), (12.2) şi (12.3). Atunci   ,,,Ln  are structura de algebră booleană dacă sunt 
verificate următoarele axiome (ale algebrei booleene): 

1) Axioma I: Mulţimea  n21n x...,,x,xL  este închisă în raport cu operatorii ,,  

nnnn LA,LBA,LBALB,A       (12.1) 
2) Axioma II: Comutativitatea 

ABBA;ABBALB,A n       (12.2) 
3) Axioma III: Asociativitatea 

        CBACBA;CBACBALC,B,A n    (12.3) 
4) Axioma IV: Distributivitatea 

     CABACBA;CABACBALC,B,A n    (12.4) 
5) Axioma V: Existenţa elementelor neutre 

AA00A;AA11A.î.a,L1şiL0,LA nnn    (12.5) 
6) Axioma VI: Existenţa complementului (toate elementele sunt inversabile) 

1AA;0AA.î.a,ALA n        (12.6) 
Utilizând tabelele de adevăr ale operaţiilor definite în (12.1), (12.2) şi (12.3), se 
demonstrează cu uşurinţă că   ,,},1,0{L2  verifică toate axiomele (12.1), …, (12.6), 
deci mulţimea L2 este o algebră booleană (logică). De asemenea, se demonstrează (în 
acelaşi mod) că în L2 sunt valabile şi următoarele teoremele (numite câteodată şi “reguli de 
calcul ale algebrei booleene”): 

7) Teorema I: Idempotenţa sau tautologia 
AA...AA;AA...AA        (12.7) 

8) Teorema II: 11A;00A         (12.8) 
9) Teorema III: Dubla negaţie 

AA             (12.9) 
10) Teorema IV: Absorbţia 

  ABAA;ABAA         (12.10) 
11) Teorema V: De Morgan 

n21221n21221 A...AAA...AA;A...AAA...AA    (12.11) 

Toate consideraţiile viitoare se vor referi la această mulţime, adică }1,0{L2  . 

12.1.3. Sisteme de numeraţie 

Sistemele de numeraţie pot fi în principiu grupate în: 
 sisteme de numeraţie neponderate (sistemul Roman); 
 sisteme de numeraţie ponderate (zecimal, binar…). 

Sistemele de numeraţie ponderate se caracterizează prin faptul că fiecare simbol numeric 
ocupă în cadrul numărului un anumit rang. Un număr oarecare N se poate reprezenta într-
un sistem de numeraţie cu o bază pozitivă întreagă b, astfel: 

...XX,XX...X...XXXN 2101k2n1nnb   

unde toate simbolurile Xj (numite cifre) aparţin mulţimii  1b,...,1,0  . 

(12.3) 



Valoarea numărului se determină cu relaţia: 

...bXbXbXbX...bX...bXbXN 2
2

1
1

0
0

1
1

k
k

1n
1n

n
nb

 






  

 sistemul de numeraţie zecimal 
Baza acestui sistem de numeraţie este 10b  . 
Pentru reprezentarea unui număr se utilizează zece simboluri distincte: 0, 1, …, 9, numite 
cifre. Poziţia acestora într-un număr reprezintă ponderea (puterea lui 10 – a bazei) cu care 
trebuie înmulţite la calculul numărului. 

Exemplu: 01234
10

10310010710610446703N  ; 

     467033700600040000N
10

  

 Sistemul de numeraţie binar 
Baza acestui sistem de numeraţie este 2b   
Este sistemul de numeraţie cel mai des utilizat în cadrul sistemelor digitale. La 
reprezentarea numerelor în acest sistem se folosesc două cifre, “0” si “1”. Poziţia acestora 
în număr indică puterea bazei cu care trebuie înmulţite în vederea calculului numărului (ca 
la orice sistem poziţional). 
Exemplu: 012345

2
212021202121110101N  ; 

    5310401632N
10

  

 Sistemul octal de numeraţie  8b   
Este sistemul cel mai des utilizat la prelucrarea datelor în sisteme mici. Acest sistem 
foloseşte un set de opt caractere distincte: 0, 1, 2, 3, 4, 5, 6, 7. 

Exemplu: 012
8

828784472N  ; 

    314256256N
10

  

 Sistemul hexazecimal de numeraţie 
Acest sistem de numeraţie ara baza 16b  . Este format din 16 simboluri distincte 0, 1, 2, 
3, 4, 5, 6, 7, 8, 9, A, B, C, D, E, F. Se utilizează în general în situaţiile în care sistemul 
digital prelucrează un volum mare de date. 
În tabelul 12.1. se prezintă comparativ cele patru sisteme de numeraţie prezentate: 
 

Tab. 12.1. Prezentarea comparativă a sistemelor de numeraţie: binar, octal, zecimal, hexazecimal 
Hexa Zecimal Octal Binar 

0 0 00 0000 
1 1 01 0001 
2 2 02 0010 
3 3 03 0011 
4 4 04 0100 
5 5 05 0101 
6 6 06 0110 
7 7 07 0111 
8 8 10 1000 
9 9 11 1001 
A 10 12 1010 
B 11 13 1011 
C 12 14 1100 
D 13 15 1101 
E 14 16 1110 
F 15 17 1111 



2.1.4. Coduri numerice 

Între mulţimea numerelor binare şi diverse alte mulţimi (de la mulţimea numerelor 
zecimale, mulţimea caracterelor alfanumerice) se pot stabili diverse relaţii de 
corespondenţă numite coduri. 
 Codul binar natural (simplu) 

Stabileşte o corespondenţă între numerele în baza 10 şi cele în baza 2 (reprezentarea lor 
corespunzătoare în baza 2) - vezi tabelul 12.2. 

Tab. 12.2. Prezentarea conversiei codului binar simplu în codul zecimal 

10
N  

2
N  

0 0000
1 0001 
… … 
14 1110 
15 1111 

 Codul binar zecimal BCD 
Stabileşte o corespondenţă între cifrele sistemului zecimal şi reprezentarea corespunzătoare 
în sistemul binar. Funcţie de ponderea ce se atribuie celor patru ranguri binare avem mai 
multe coduri, cel mai frecvent utilizat fiind varianta de ponderi 8421 (23222120). Pentru 
codul BCD, din cele 16 combinaţii binare de patru biţi furnizate de codul binar natural, 
sunt utilizate doar primele zece care sunt corespunzătoare cifrelor zecimale 0 … 9 – vezi 
tabelul 12.3. 
Exemplu: 

741

011101000001  

Tab. 12.3. Prezentarea conversiei codului binar simplu în codul zecimal  

10
N  

BCD 

0 0000 
1 0001 
… … 
8 1000 
9 1001 

 Codul GRAY 
Conversia în cod GRAY se poate face pentru orice număr exprimat în binar natural nu 
numai pentru numerele până la zece (cifrele 0 … 9) – vezi tabelul 12.4. 
Algoritmul de conversie al unui număr binar în cod GRAY cuprinde următorii paşi: 

1) Cel mai semnificativ bit al cuvântului de cod GRAY este identic cu cel mai 
semnificativ bit al codului binar; 

2) Pornind de la stânga la dreapta în codul binar natural se adună fiecare pereche de 
biţi adiacenţi din cuvântul în codul binar natural pentru a obţine bitul următor (de 
rang inferior) din cuvântul de cod GRAY, depăşirea neglijându-se. 

Două numere consecutive au coduri Gray care diferă printr-un singur bit, ca în exemplul de 
mai jos: 
 
 
 
 
 
 

 

10100101

10
19801100011 




00100101

10
19911100011 






Tab. 12.4. Prezentarea conversiei codului binar simplu în codul GRAY 

10
N  

2
N  GRAY 

0 0000 0000 
1 0001 0001 
2 0010 0011 
3 0011 0010 
4 0100 0110 
5 0101 0111 
6 0110 0101 
7 0111 0100 
8 1000 1100 
9 1001 1101 
10 1010 1111 
11 1011 1110 
12 1100 1010 
13 1101 1011 
14 1110 1001 
15 1111 1000 

12.1.5. Aplicaţii 

Observaţie:În general, pentru a simplifica scrierea se obişnuieşte ca operatorul logic   să 
nu se mai reprezinte (precum la înmulţirea numerelor reale). 
 
12.1.5.1. Să se demonstreze teoremele lui De Morgan 
 
Rezolvare 
Teoremele lui De Morgan se vor demonstra cu ajutorul tabelelor de adevăr, astfel: 
 
 
 

BABA   
 
 
 
 
 
 

BABA   
 
 
 
12.1.5.2. Să se demonstreze că: 

a) BABAA   
b) BAABA   
c) BABAA   
d) BABAA   

 
 



Rezolvare 

a)      BABA1BAAABAA
)5.12()6.12()4.12(

  
Utilizând aceleaşi proprietăţi ale algebrei booleene se obţine că: 

b)    BABAAAABA   

c)    BABAAABAA   

d)    BABAAABAA   
 
12.1.5.3. Să se verifice identităţile: 

a) CBACCBACAB   
b) CBABCACBAB   

 
Rezolvare 

a) 

   
CBACCBCABACABC

CBACCABABCCBAC)CC(ABCBACAB

1

1ACB

1

1BAC

)4.12(

1












 

b) 
 

    CBAB1ACBC1AB

CBACABCBABBBCACBABCACBAB




 

 
12.1.5.4. Să se verifice identităţile de mai jos: 

a) ABABA   
b)     CABCABACCBBA   

c)    BAACCABA   

d) ACCBBACABCAB   
 
Rezolvare 

a)   ABBAABBABABABABA
1

)9.12(

negatieDubla

)11.12(

MorganDe
   

b) 
   




)AC)(ACBAB()AC)(BCBACAB()AC)(CB)(BA(

B

1AB

B

C1B

)4.12(






   


 

ACBCAB

ACACBCABCAACCABABC)AC)(ACB(

7.12

ACA

7.127.12

C

)4.12(






  

c) 
 
  BCABACBCABACAA)CA)(BA(

0

4.12

 

     

BAAC)C1(BA)B1(ACABCBABCAAC)AA(BCABAC

8.12

1

8.12

1

6.12

1













 

 

d)     ACCBBACABCABCABCAB
)11.12(

DeMorgan

)11.12(

DeMorgan
 





 
 

 

  
































 ACCBBCABAACCBBBCABA

10.12

B

7.12

B




 

 

    
   

















 ABCBACACCAACBCAACBBACA

7.12

CA

7.12

CA

10.12

B












 

 

ABCBCAABCBCACA

7.12

CA





 

 
12.1.5.5. Să se demonstreze că: 

C)BA(ABCCBABCA   
 
Rezolvare 


  


















ABBAABBACABBABACABCCBABCA
ABAB

 

     CBACBBAAAB
11













 

 

 
12.1.5.6. Să se demonstreze că: 

ACBCABCABCBABCAABC      (12.12) 
 
Rezolvare 



     




ABCCABABCCBABCAABC

CABCBABCAABC
ABCABCABCABC

)7.12(

 

      ACBCABCCABBBACAABC
)2.12(

)6.12(

1

)6.12(

1

)6.12(

1













 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



12.2. Funcţii logice  

12.2.1. Generalităţi 

Se notează }1,0{L2   mulţimea valorilor posibile ale unei variabile binare. Se consideră 

produsul cartezian: 
  



orin

222
n
2 LLLL  . De exemplu, )}1,1(),0,1(),1,0(),0,0{(L2

2  . 

Definiţie 

Funcţia logică este o aplicaţie m
2

n
2 LL:f  , astfel încât oricărui vector 

n
21n10 L)X,,X,X(x    să-i corespundă m

2m21 L)x(fy)y,,y,y(  . 

Rezultă că s-a introdus o funcţie logică vectorială de variabilă vectorială. 
Observaţie 
 n reprezintă numărul de variabile ale funcţiei; 
 m reprezintă numărul de componente ale funcţiei. 

Se studiază de regulă pe componentele scalare: m,1k,LL:f 2
n
2k   

Reprezentarea funcţiilor logice se poate realiza prin: 
 tabela de adevăr; 
 formă analitică; 
 diagramă Veitch – Karnaugh. 

12.2.2. Reprezentarea funcţiilor logice prin tabele de adevăr 

Această reprezentare este posibilă pentru că domeniul şi codomeniul unei funcţii 
logice sunt finite. Rezultă că este posibilă cuprinderea într-un tabel a combinaţiilor 
ordonate ale variabilelor de intrare, precum şi a valorilor corespunzătoare ale funcţiei 
pentru respectiva combinaţie. 
Reprezentarea generală a unei funcţii f(Xn-1, Xn-2, …, X0) de n variabile, unde X0 este cea 
mai puţin semnificativă variabilă, iar Xn-1 este cea mai semnificativă variabilă este 
prezentată în tabelul 12.5 
 

Tab. 12.5. Reprezentarea unei funcţii logice prin tabelul de adevăr  
Xn-1 Xn-2 ……… X1 X0 f(Xn-1, Xn-2, …, X0) 

0 0 ……… 0 0  0,...,0,0f0   

0 0 ……… 0 1  1,...,0,0f1   
.. .. ……… .. .. ………… 
1 1 ……… 1 1  1,...,1,1f

12n 


 

 
Aplicaţie 

Fie o funcţie f care are valoarea logică a votului majoritar al unui juriu format din 3 
membri. Să se prezinte tabelul de adevăr al funcţiei. 
Rezolvare 
 Se consideră cei 3 membri ai juriului ca variabilele logice X2, X1, X0 ale funcţiei f; 
 Se asociază votul favorabil cu valoarea 1 a variabilei corespunzătoare; 
 Se asociază votul defavorabil cu valoarea 0 a variabilei corespunzătoare; 
 Se asociază decizia favorabilă cu valoarea 1 a funcţiei f ; 
 Se asociază decizia defavorabilă cu valoarea 0 a funcţiei f. 

Rezultă următorul tabel de adevăr - vezi tabelul 12.6. 
 



Tab. 12.6. Tabelul de adevăr al funcţiei logice asociată votului majoritar a trei persoane 
    

X2 X1 X0 f 
0 0 0 0 
0 0 1 0 
0 1 0 0 
0 1 1 1 
1 0 0 0 
1 0 1 1 
1 1 0 1 
1 1 1 1 

12.2.3. Reprezentarea funcţiilor logice prin forma analitică 

Forma analitică a unei funcţii logice este de tipul 
)X,,X,X(ff 02n1n         (12.14) 

Termenii în această exprimare sunt compuşi din variabilele binare Xn-1, Xn-2, …, X0 
prin intermediul celor trei operatori logici fundamentali: conjuncţie (produs logic), 
disjuncţie (sumă logică) şi complementare (negaţie). Numărul maxim de variabile din care 
poate fi construit un termen este egal cu n. 
Aceşti termeni pot fi: 
 produse (termeni produs P) de variabile negate şi nenegate. 
 sume (termeni sumă S) de variabile negate şi nenegate. 

12.2.4. Reprezentarea funcţiilor logice prin forma canonică 

Reprezentarea funcţiilor logice sub formă canonică este un caz particular, deosebit de 
important, al scrierii funcţiilor logice sub formă analitică.  
Definiţie 

}1,0{L);...,,( 2i02n1n    

Dacă 2j LX  , acţiunea metasimbolului i  asupra lui jX  se notează i
jX  şi 











0  daca  X

1  daca  X
 def   X

ij

ij

j
i        (12.15) 

Forma Canonică Normal Disjunctivă a funcţiei logice (FCND)  

1
0

1
1n

1
0

0
1

0
2n

0
1n

0
0

0
1n

0
)...,,(

2n1n02n1n02n1nFCND

X...X)1...,1,1,1(f...XX...XX)1,0...,0,0,0(fX...X)0...,0,0,0(f

X...XX)...,,(f)X,,X,X(ff 0

02n1n

2n1n















 



 

unde: 02n1n
02n1n X...XX 





 sunt termeni canonici de tip produs – mintermeni (constituenţi ai 

unităţii (1 logic)) - (în număr de 2n  pentru funcţia de n variabile) 
Conform (12.15) rezultă: 

02n1n

012nn02n1n02n1nFCND

X...XX)1...,1,1,1(f

...XX...XX)1,0...,0,0,0(fX...XX)0...,0,0,0(f)X,,X,X(ff







 

Se notează cei 2n mintermeni astfel: 

012n1n12012n1n1012n1n0 XX...XXP...XX...XXP;XX...XXP n 
   

(12.13) 



Notându-se ),,...,,(f  
iiii 012n1ni   , unde

ii 01n ...    este codificarea binară 

(naturală) a numărului i, deoarece i0i1n
01ni X...XP



 , se obţine că: 





 

12

0i
ii012n1nFCND

n

P)X,X,...,X,X(ff      (12.16) 

Forma Canonică Normal Conjunctivă a funcţiei logice (FCNC)  

 
   
 0

0
0
1

0
2n

0
1n

0
0

1
1

1
2n

1
1n

1
0

1
1

1
1n

),...,,(
011n011n02n1nFCNC

XX...XX)1,...,1,1(f

...XX...XX)1,0,...,0,0(fXX...X)0,...,0,0(f

XX...X),,...,(f)X,,X,X(ff
1n10

011n














 





 

unde: 02n1n
02n1n X...XX 



    sunt termeni canonici de tip sumă – maxtermeni 

(constituenţi ai lui zero (logic)) - (în număr de 2n  pentru funcţia de n variabile). 
Conform (12.15) rezultă: 

 




 



 







012n1n012n1n

011n012n1nFCNC

XX...XX)1,...,1,1(f...XX...XX)1,0,...,0,0(f

XX...X)0,...,0,0(f)X,X,...,X,X(ff
 

Se notează cei 2n maxtermeni astfel: 

011n
12012n1n1011n0 XX...XS...;;XX...XXS;XX...XS n  
  

Notându-se ),,...,,(f  
iiii 012n1ni   , unde

ii 01n ...    este codificarea binară 

(naturală) a numărului i, deoarece i0i1n
01ni X...XS


   , se obţine că: 

 



 

12

0i
ii012n1nFCNC

n

S)X,X,...,X,X(ff     (12.17) 

Observaţii: 
 Trecerea de la tabelul de adevăr la FCND se face direct scriind suma termenilor 

canonici de tip P (produse) pentru care valoarea funcţiei este 1. Cei pentru care 
valoarea funcţiei este 0 “dispar” din sumă. 

 Trecerea de la tabelul de adevăr la FCNC se face scriind produsul tuturor 
termenilor canonici de tip S cărora le corespunde valoarea 0 în tabelul de adevăr al 
funcţiei. Factorii cărora le corespunde valoarea 1 “dispar” din produs. 

 Nu este necesară memorarea termenilor canonici; aceştia se scriu direct din 
tabelul de adevăr, după cum urmează: 

 pentru termenii de tip P se scrie produsul tuturor variabilelor dintre care 
cele care pe linia corespunzătoare din tabelul de adevăr iau valoarea 1 se iau 
nenegate iar cele pentru care valoarea corespunzătoare pe linia din tabelul 
de adevăr este 0 se iau negate; 

 pentru termenii canonici de tip S se scrie suma tuturor variabilelor dintre 
care cele care pe linia corespunzătoare din tabel au valoarea 1 se iau negate 
iar cele care pe linia corespunzătoare din tabel au valoarea 0 se iau 
nenegate. 

 un termen de tip S sau P se codifică Si sau Pi unde i este valoarea în baza 10 
a numărului binar ce rezultă din valorile variabilelor. Această codificare 
fiind biunivocă valorile variabilelor se pot deduce şi din codificările Si 
respectiv Pi. 

 



În tabelul 12.7 se prezintă ca exemplificare cei 823   mintermeni, respectiv maxtermeni 
de trei variabile. 
 

Tab. 12.7. Mintermenii şi maxtermenii unei funcţii de trei variabile 

i 
Valorile variabilelor 

Termeni produs 
(mintermeni Pi) 

Termeni sumă 
(maxtermeni Si) 

(22) 
X2 

(21) 
X1 

(20) 
X0 

0 0 0 0 0120 XXXP   0120 XXXS 

1 0 0 1 0121 XXXP   0121 XXXS   

2 0 1 0 0122 XXXP   0122 XXXS 

3 0 1 1 0123 XXXP   0123 XXXS 

4 1 0 0 0124 XXXP   0124 XXXS 

5 1 0 1 0125 XXXP   0125 XXXS 

6 1 1 0 0126 XXXP   0126 XXXS 

7 1 1 1 0127 XXXP   0127 XXXS 
 

OBSERVAŢIE: kk SP   
Aplicaţie 

Fie o funcţie f care are valoarea logică a votului majoritar al unui juriu format din 3 
membri. Să se scrie funcţia sub formă FCND, respectiv FCNC. 
Rezolvare 
Conform tabelului de adevăr (12.13) rezultă că:  
Scrierea funcţiei sub formă FCND. 

0120120120127653FCND XXXXXXXXXXXXPPPPf   

Scrierea funcţiei sub forma FCNC. 
    0120120120124210FCNC XXXXXXXXXXXXSSSSf   

12.2.5. Reprezentarea funcţiilor logice prin diagrame Veitch – Karnaugh 

Reprezentarea unei funcţii logice de n variabile printr-o diagramă Veitch-Karnaugh 
este o mapare fie a tabelului de adevăr 12.5, fie a formelor FCND sau FCNC, relaţiile 
(12.16) şi (12.17), pe o diagramă pătrată sau dreptunghiulară, care conţine 2n căsuţe 
elementare. 

În această diagramă fiecărei căsuţe i se alocă fie Pi fie Si. Coordonatele unei căsuţe 
elementare sunt determinate prin valorile variabilelor şi pe marginea diagramei se înscriu 
aceste valori, iar în acea căsuţă se introduc termenii Pi sau Si unde i este numărul zecimal 
reprezentat în binar de valorile variabilelor care formează coordonatele căsuţei respective. 

În orice diagramă, pentru cele 2n căsuţe fiecare variabilă nenegată intră în 

coordonatele a 1n
n

2
2

2   căsuţe iar negată în coordonatele celorlalte 2n-1 căsuţe. 

Trecerea de la diagrama pentru FCND la cea pentru FCNC se realizează observând 
că ii PS  . Rezultă că practic se va înlocui operaţia de produs logic cu cea de sumă logică, 

iar variabilele nenegate se substituie cu variabile negate şi invers XX  . Asemănător se 
face şi trecerea inversă (de la FCNC  la FCND). 

Căsuţele vecine, numai pe laturi nu şi pe diagonală, sunt adiacente: coordonata 
unei căsuţe faţă de coordonata unei căsuţe vecine are distanţa de cod egală cu 1. 



Această proprietate de adiacenţă apare ca o consecinţă a faptului că se utilizează 
codificarea în cod GRAY pentru variabilele din diagramele Veitch-Karnaugh şi nu o 
codificare în binar natural.    
În figura 12.2. sunt prezentate diagramele Veitch-Karnaugh pentru funcţiile logice de 2,3 
respectiv 4 variabile (fie ele exprimate în FCND sau FCNC), unde k  sunt valorile 
funcţiei logice. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 12.2. Diagramele Veitch-Karnaugh ale funcţiilor de 2,3 şi 4 variabile (FCND şi FCNC) 
 
Observaţii: 
 Este evident că kkkkk SP  . Cu alte cuvinte în figura 12.2 menţionarea 

termenilor canonici împreună cu valorile funcţiei este redundantă. Motivul pentru 
care totuşi s-au menţionat (şi) termenii canonici este evidenţierea mai clară a 
legăturii între tabelul de adevăr al funcţiei şi diagrama ei Karnaugh.   

 În cazul reprezentării printr-o diagramă Veitch-Karnaugh a unei funcţii logice în 
forma FCND, se completează doar căsuţele corespunzătoare valorilor 1k  . 

 În cazul reprezentării printr-o diagramă Veitch-Karnaugh a unei funcţii logice în 
forma FCNC, se completează doar căsuţele corespunzătoare valorilor 0k  . 

 

 X0 0 1 
X1  

0 00P  11P  

1 22P  33P  

 

 X0 0 1 
X1  

0 00 S  11 S  

1 22 S  33 S  

 

 X1X0 00 01 11 10 
X2  

0 00P  11P  33P  22P  

1 44P  55P  77P  66P  

 
 X1X0 00 01 11 10 

X2  
0 00 S  11 S  33 S  22 S  

1 44 S  55 S  77 S  66 S  

 

 X1X0 00 01 11 10 
X3X2  

00 00P  11P  33P  22P  

01 44P  55P  77P  66P  

11 1212P  1313P  1515P  1414P  

10 88P  99P  1111P  1010P  

 

 X1X0 00 01 11 10 
X3X2  

00 00 S  11 S  33 S  22 S  

01 44 S  55 S  77 S  66 S  

11 1212 S  1313 S  1515 S  1414 S  

10 88 S  99 S  1111 S  1010 S  

 



Aplicaţie 
Fie o funcţie f care are valoarea logică a votului majoritar al unui juriu format din 3 

membri. Să se reprezinte funcţia printr-o diagramă Veitch-Karnaugh. 
Rezolvare 

Reprezentarea funcţiei printr-o diagramă Veitch-Karnaugh a FCND respectiv 
FCNC este prezentată în figura 12.3.  
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 12.3. Diagramele Veitch-Karnaugh corespunzătoare FCND, respectiv FCNC pentru 
aplicaţia “Vot majoritar” 

12.2.6. Forma minimă a funcţiilor logice  

Având în vedere faptul că algebra booleană se va folosi la analiza şi sinteza 
circuitelor logice, nu este greu de anticipat că între gradul de complexitate al circuitului şi 
cel al funcţiei care îl descrie există o legătură directă. Acesta este motivul pentru care în 
etapa de sinteză a circuitelor logice, după definirea acestora, urmează în mod obligatoriu 
etapa de minimizare a funcţiei, având drept scop obţinerea unei forme echivalente mai 
simplă (forma minimă). 
Dintre metodele de minimizare descrise în literatura de specialitate se prezintă doar două: 
 metoda analitică; 
 metoda diagramelor Karnaugh. 

I. Metoda analitică 
Această metodă de obţinere a formei minime se bazează pe folosirea axiomelor şi 

teoremelor algebrei booleene. Principiul metodei se va ilustra pe exemplul anterior al 
aplicaţiei “Vot majoritar”. 
Aplicaţie 
Să se minimizeze funcţia logică ce descrie votul majoritar al unui juriu format din 3 
membri. 
Rezolvare 
Minimizarea funcţiei pornind de la expresia FCND este următoarea: 
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Minimizarea funcţiei pornind de la expresia FCNC este următoarea: 
Observaţie: 
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      0120120120124210FCNC XXXXXXXXXXXXSSSSf  

a) Diagrama Karnaugh  pentru FCND b) Diagrama Karnaugh pentru FCNC 
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II. Metoda diagramelor Veitch-Karnaugh 

Această metodă nu reprezintă altceva decât transpunerea operaţiilor făcute la 
metoda analitică pe reprezentarea funcţiei prin diagrame Veitch-Karnaugh, reprezentând în 
final o metodă expeditivă de minimizare. 
Minimizarea funcţiei este posibilă doar dacă în diagramele Karnaugh se pot pune în 
evidenţă 
 două căsuţe adiacente; în acest caz poate fi “eliminată” o variabilă; 
 un număr de 2m de căsuţe adiacente; în acest caz pot fi “eliminate” m variabile; 

Acest proces de minimizare poate fi explicat cel mai bine prin prezentarea unor exemple. 
a) Minimizarea aplicată funcţiilor logice de 3 variabile prezentate printr-o diagramă 

Veitch-Karnaugh de tipul FCND 
1)   01012730FCND XXXXXPPPf   

 
 
 
 
 
 
 
 

2)   02012720FCND XXXXXPPPf   

 
 
 
 
 
 
 
 

3) 01020127431FCND XXXXXXXPPPPf   

 
 
 
 
 
 
 
 



4) 07531FCND XPPPPf   

 
 
 
 
 
 
 
 

5) 06420FCND XPPPPf   

 
 
 
 
 
 
 
 
 

b) Minimizarea aplicată funcţiilor logice de 4 variabile prezentate printr-o diagramă 
Veitch-Karnaugh de tipul FCND 

6) 020230121513108520FCND XXXXXXXXPPPPPPPf   

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

c) Minimizarea aplicată funcţiilor logice de 3 variabile prezentate printr-o diagramă 
Veitch-Karnaugh de tipul FCNC 

7)   01012730FCNC XXXXXSSSf   

 
 
 
 
 
 

8)    02012720FCNC XXXXXSSSf   

 
 
 
 
 



9)      01020127431FCNC XXXXXXXSSSSf   

 
 
 
 
 
 
 
 

10) 07531FCNC XSSSSf   

 
 
 
 
 
 
 
 
 
11) 06420FCNC XSSSSf   

 
 
 
 
 
 
 
 
 

d) Minimizarea aplicată funcţiilor logice de 4 variabile prezentate printr-o 
diagramele Veitch-Karnaugh de tipul FCNC 

12)      020230121513108520FCNC XXXXXXXXSSSSSSSf   

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Observaţii: 
 a “elimina” o variabilă în cazul scrierii funcţiei în mod FCND este echivalent cu a-i 

atribui valoarea “1” (“dispare” din produs); 
 a “elimina” o variabilă în cazul scrierii funcţiei în mod FCNC este echivalent cu a-i 

atribui valoarea “0” (“dispare” din sumă); 
 
 



12.2.7. Aplicaţii 

12.2.7.1. Să se minimizeze următoarele funcţii utilizând diagrama Veitch-Karnaugh: 
 

15139873 PPPPPPf   

Rezolvare 
 
 
 
 
 
 
 
 

10820 PPPPf   

Rezolvare 
 
 
 
 
 
 
 
 

157521 PPPPPf   

Rezolvare 
 
 
 
 
 
 
 
 

7531 PPPPf   

Rezolvare 
 
 
 
 
 
 

3210 PPPPf   

Rezolvare 
 
 
 
 
 
 



12.2.7.2. Să se minimizeze, utilizând diagrama Veitch-Karnaugh, o funcţie care 
semnalizează la ieşire apariţia numerelor prime cuprinse între 0 şi 15. 
Rezolvare 
Semnalizarea se reprezintă prin apariţia la ieşire a lui “1”. Numere prime sunt: 1; 2; 3; 5; 7; 
11; 13. Rezultă tabelul de adevăr: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Minimizarea funcţiilor logice cu ajutorul diagramelor Karnaugh: 
 

Diagrama Karnaugh FCND:  
 
 
 
 
 
 
 
 

012012123023FCND XXXXXXXXXXXXf   

 
Diagrama Karnaugh FCNC 

 
 
 
 
 
 
 
 

 
 

      01120203123123FCNC XXXXXXXXXXXXXXf   

Formele canonice ale funcţiei logice sunt 
următoarele: 
FCND:  131175321 PPPPPPPf   

FCNC:  1514121098640 SSSSSSSSSf   

X3 X2 X1 X0 f 
0 0 0 0 0 
0 0 0 1 0 
0 0 1 0 1 
0 0 1 1 1 
0 1 0 0 0 
0 1 0 1 1 
0 1 1 0 0 
0 1 1 1 1 
1 0 0 0 0 
1 0 0 1 0 
1 0 1 0 0 
1 0 1 1 1 
1 1 0 0 0 
1 1 0 1 1 
1 1 1 0 0 
1 1 1 1 0 

 

 X1X0 

00 01 11 10 X3X2  
00   1 1 
01  1 1  

  11  1   
10   1  

 

023 XXX
123 XXX

012 XXX

012 XXX

03 XX 

 X1X0 

00 01 11 10X3X2  
00 0 0   
01 0   0 

  11 0  0 0
10 0 0  0 

 

01 XX 

02 XX 

123 XXX 

123 XXX 

12 XX 



12.3. Circuite Logice Combinaţionale 

12.3.1. Generalităţi 

Circuitele logice combinaţionale (CLC) realizează funcţii logice de forma: 
 XfY  , unde 

 Y - vectorul mărimilor de ieşire, de dimensiune m; 
 X - vectorul mărimilor de intrare, de dimensiune n; 

 f - funcţie de transfer definită pe mulţimea  n1,0  
Circuitele logice combinaţionale au două caracteristici principale: 
 sunt circuite fără memorie (semnalele de la ieşiri există doar în prezenţa semnalelor 

aplicate la intrări); semnalele de ieşire la un moment dat sunt univoc determinate 
de semnalele de la intrare prezente in acel moment; 

 dacă numărul variabilelor de ieşire satisface condiţia 1m  , atunci circuitul se 
numeşte CLC cu ieşiri multiple. 

Circuitele logice combinaţionale sunt circuite fără reacţie. 
Simbolurile CLC- urilor sunt prezentate în figura 12.4. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Fig. 12.4 Simbolul de reprezentare pentru CLC; a) cu o singură ieşire; b) cu ieşiri multiple 

12.3.2. Porţi logice 

Circuitele logice corespunzătoare funcţiilor logice de una sau mai multe variabile 
se numesc porţi logice. 
Porţile logice cel mai des utilizate sunt următoarele: 

 Poarta inversoare (NOT) Xf   
Are la ieşire valoarea negată a variabilei de la intrare. 
 
 
 
 
 
 Poarta ŞI (AND) 01XXf   

Are la ieşire valoarea logică “1” atunci şi numai atunci când toate variabilele de intrare au 
valoarea logică “1” 
 
 
 
 
 
 



 Poarta SAU (OR) 01 XXf   

Are la ieşire valoarea logică “0” atunci şi numai atunci când toate variabilele de intrare au 
valoarea logică “0”. 
 
 

 

 

 

 Poarta ŞI-NU (NAND) 01XXf   

Are la ieşire valoarea logică “0” atunci şi numai atunci când toate variabilele de intrare au 
valoarea logică “1”. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 Poarta SAU-NU (NOR) 01 XXf   

Are la ieşire valoarea logică “1” atunci şi numai atunci când toate variabilele de intrare au 
valoarea logică “0”. 
 

 

 

 

 Poarta SAU-EXCLUSIV (XOR) 0101 XXXXf   

Are la ieşire valoarea logică “1” atunci şi numai atunci când o singură variabilă de intrare 
are valoarea “1” 
 

 

 

 

 
 



Câteva tipuri de circuite integrate digitale ce vor fi utilizate în aplicaţiile următoare 
sunt prezentate în tabelul 12.8 
 

Tab. 12.8. Exemple de circuite integrate digitale  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

12.3.3. Analiza circuitelor logice combinaţionale 

În cadrul analizei, se cunoaşte structura schemei circuitului şi se urmăreşte 
stabilirea funcţionării acestuia, concretizată prin tabelul de adevăr sau prin scrierea 
expresiei semnalelor de ieşire în funcţie de cele de intrare. 
Stabilirea expresiei semnalului de ieşire se poate realiza prin două metode: 
 se stabileşte tabelul de adevăr al funcţiei, determinându-se forma canonică a 

acesteia; 
 se urmăresc de la intrare spre ieşire transformările succesive ale semnalelor de la 

intrare, determinându-se forma minimă a funcţiei; 
Pentru ilustrarea analizei CLC se prezintă câteva exemple. 
 
12.3.3.1. Se dă schema logică din figura 12.5. cu ajutorul căreia se comandă aprinderea 
diodei electroluminiscente (LED). 
Să se determine stările pentru care LED-ul se aprinde.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 12.5. Comanda de aprindere a unei diodei electroluminiscente (LED) 
 
Rezolvare 

Se aplică prima metodă de analiză, prezentându-se după fiecare poartă logică 
expresiile semnalelor. 

 LED-ul se aprinde în cazul în care valoarea logică a funcţiei f este ”0”. Tabelul de 
adevăr corespunzător circuitului din figura 12.5 este prezentat în tabelul 12.9. 



Se observă că LED-ul este aprins pentru toate stările intrărilor mai puţin cazul în care 
1XXX 012   

 
Tab. 12.9. Tabelul de adevăr al circuitului de comandă al LED-ul 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
12.3.3.2. Să se analizeze funcţionarea circuitului din figura 12.5. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Rezolvare 
Se aplică a doua metodă de analiză, tabelul de adevăr al funcţiei f fiind prezentat în tabelul 
12.10. 
 
 
 
 
 
 

12.3.4. Sinteza circuitelor logice combinaţionale  

În cazul sintezei se cunoaşte funcţia f pe care trebuie să o realizeze circuitul, 
cerându-se determinarea structurii acestuia. 

Etapele sintezei sunt următoarele: 
 definirea funcţiei; 
 minimizarea funcţiei; 
 alegerea porţilor logice necesare implementării; 
 desenarea schemei circuitului. 

Pentru ilustrarea sintezei CLC-urilor se prezintă câteva exemple. 

0X  

1X  

101100 XXXXXXf   

4/1  7400 

4/1  7400 

4/1  7400 4/1  7400 

Din tabelul de adevăr se observă că 

0127 XXXPf  , iar schema poate fi implementată doar 

cu ajutorul unei porţi de tip AND ca în figura alăturată. 

Tab. 12.10. 

Se observă că tabelul de adevăr al funcţiei este identic 
cu cel al funcţiei SAU-EXCLUSIV (XOR). 

În concluzie funcţia f poate fi implementată cu ajutorul 
unei porţi a circuitului 7486 (CDB 486).       



Observaţii: 
 Pentru implementarea formei minime a funcţiei ce rezultă din FCND se obţine un 

număr minim de  circuite integrate dacă se utilizează porţile NAND;  
 Pentru implementarea formei minime a funcţiei ce rezultă din FCNC se obţine un 

număr minim de  circuite integrate dacă se utilizează porţile NOR. 
 
12.3.4.1. Să se implementeze negata unei funcţii f 

a) cu porţi NAND. 
b) cu porţi NOR. 
c) cu porţi XOR. 

 
Rezolvare 

a) La implementarea negatei funcţiei f cu porţi NAND sunt posibile următoarele trei 
variante: 

 
 
 
 

b) La implementarea negatei funcţiei f cu porţi NOR sunt posibile următoarele două 
variante: 

 
 
 
 

c) La implementarea negatei funcţiei f cu porţi XOR sunt posibile următoarele două 
variante: 

 
 
 
 
12.3.4.2. Să se implementeze funcţia 15131196420 PPPPPPPPf   

a) cu porţi AND, OR şi INVERSOARE. 
b) cu porţi NAND. 
c) cu porţi NOR. 
d) cu porţi XOR. 

 
Rezolvare 

a) Diagrama Veitch-Karnaugh asociată funcţiei în forma FCND este următoarea: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Expresia minimizată a sub formă FCND este următoarea: 0303FCND XXXXf   

Se observă că pentru implementarea funcţiei sunt necesare 3 circuite integrate diferite. 
 
 



 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

b) Pentru a implementa funcţia cu porţi NAND, se aplică teorema lui De Morgan 

expresiei minimizate din FCND, aceasta devenind: 0303FCND XXXXf  . Se 

observă că pentru implementarea funcţiei sunt necesare doar 2 circuite integrate de 
tipul SN 54/7400 (CDB 400). 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

c) Pentru a implementa funcţia cu porţi NOR, se construieşte diagrama Veitch-
Karnaugh asociată scrierii funcţiei în FCNC. 

 
 
 
 
 
 
 
 

Expresia minimizată sub formă FCNC este următoarea:   0303FCNC XXXXf  . 

Se aplică teorema lui De Morgan expresiei minimizate din FCNC, aceasta devenind: 

0303FCNC XXXXf  . Se observă că pentru implementarea funcţiei sunt necesare 

doar 2 circuite integrate de tipul SN 54/7402. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



d) Pentru a implementa funcţia doar cu porţi XOR, expresia acesteia devine: 

Cum 030303 XXXXXX   rezultă că:  030303 XXXXXX  

   fXXXXXXXXXXXX 030303030303  . 

Se observă că pentru implementarea funcţiei sunt necesare doar 2 circuite integrate de tipul 
SN 54/7486. 
 
 
 
 
 
12.3.4.3. Să se implementeze cu minimum de porţi NAND următoarele funcţii: 

a) 15131298731 PPPPPPPf   

b) 1230223011232 XXXXXXXXXXXXf   

c) 7533 PPPf   

 
Rezolvare 

a) Diagrama Veitch-Karnaugh asociată funcţiei este următoarea: 
 
 
 
 
 
 
 
 

Expresia minimizată a funcţiei este următoarea: 01302313 XXXXXXXXf   

Pentru a implementa funcţia doar cu porţi NAND, se utilizează teorema lui De Morgan, 
expresia acesteia devenind. 

 01302313013023131 XXXXXXXXXXXXXXXXf  

013023131 XXXXXXXXf   

Se observă că pentru implementarea funcţiei sunt necesare 2 circuite integrate de tipul SN 
54/7400 (CDB 400) şi unul de tip SN 54/7410 (CDB 410). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 X1X0 

00 01 11 10 X3X2  
00   1  
01   1  
11 1 1 1  
10 1 1   

 13 XX

023 XXX

013 XXX

X3 

X1 

4/1  7400 

4/1  7400 1 

4/1  7400 

3/1  7410 

3/1  7410 

X2 

X0 

3/1  7410 

f1 

1X

3X

13 XX

023 XXX

013 XXX



b) Cu ajutorul teoremelor algebrei booleene expresia funcţiei devine: 

 
02230113

022301130223012213

1230223011232

XXXXXXXX

XXXXXXXXXXXXXXXXXX

XXXXXXXXXXXXf







 

Se observă că pentru implementarea funcţiei sunt necesare 3 circuite integrate de tipul SN 
54/7400 (CDB 400) şi unul de tip SN 54/7420 (CDB 420). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

c) Diagrama Veitch-Karnaugh asociată funcţiei este următoarea: 
 
 
 
 
 
 
 
Expresia minimizată a funcţiei este următoarea: 02012 XXXXf   

Cu ajutorul teoremelor algebrei booleene expresia funcţiei devine: 

 020102012 XXXXXXXXf 02012 XXXXf   

Se observă că pentru implementarea funcţiei este necesar un singur circuit integrat de tipul 
SN 54/7400 (CDB 400). 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



12.3.4.4. Să se implementeze cu porţi NAND un circuit de anticoincidenţă cu 3 intrări 
(circuit ce generează “1” la ieşire când cele 3 variabile de intrare nu sunt identice). 
 
Rezolvare 
Se completează tabelul de adevăr asociat funcţiei.  
 

X2 X1 X0 f 
0 0 0 0 
0 0 1 1 
0 1 0 1 
0 1 1 1 
1 0 0 1 
1 0 1 1 
1 1 0 1 
1 1 1 0 

 
Scrierea funcţiei sub formă FCND este următoarea 654321 PPPPPPf   

Diagrama Veitch-Karnaugh asociată funcţiei este următoarea: 
 
 
 
 
 
 
 
Expresia minimizată a funcţiei este următoarea: 011202 XXXXXXf   

Pentru a implementa funcţia doar cu porţi NAND, se utilizează teorema lui De Morgan, 
expresia acesteia devenind. 

 011202011202 XXXXXXXXXXXXf  

011202 XXXXXXf   

Se observă că pentru implementarea funcţiei sunt necesare 3 circuite integrate de tipul SN 
54/7400 (CDB 400) şi unul de tip SN 54/7410 (CDB 410) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 X1X0 

00 01 11 10 X2  
0  1 1 1 
1 1 1  1 

 

02XX

01XX

12 XX



12.3.4.5. Să se implementeze cu porţi NAND, respectiv NOR un circuit ce semnalizează 
valoarea logică a votului majoritar al unui juriu format din 3 membri. 
 
Rezolvare 
Conform aplicaţiei din paragraful 12.2.4. funcţia se poate scrie: 
 FCND: 7653FCND PPPPf   

 FCNC: 4210FCNC SSSSf   

Diagramele Veitch-Karnaugh asociate funcţiei sunt următoarele: 
 
 
 
 
 
 
 
 
Expresia minimizată a funcţiei sub forma FCND este următoarea: 

010212FCND XXXXXXf  . Pentru a implementa funcţia doar cu porţi NAND, se 

utilizează teorema lui De Morgan, expresia acesteia devenind: 
 

010212010212FCND XXXXXXXXXXXXf   

 
Expresia minimizată a funcţiei sub forma FCNC este următoarea: 

   120201FCNC XXXXXXf  . Pentru a implementa funcţia doar cu porţi NOR, 

se utilizează teorema lui De Morgan, expresia acesteia devenind: 
 

    120201120201FCNC XXXXXXXXXXXXf   

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
12.3.4.6. Să se implementeze sistemul cu ieşiri multiple definit de funcţiile (sau, într-o 
exprimare echivalentă: “Să se implementeze funcţia logică (vectorială)  321 ffff  ”): 

151310321 PPPPPf   

151310542 PPPPPf   

10983 PPPf   

Diagrama Karnaugh FCND 

 X1X0 
00 01 11 10 

X2  
0   1  
1  1 1 1 

 

X2X0 X1X0 X2X1 

 X1X0 00 01 11 10 
X2  

0 0 0  0 
1 0    

 

Diagrama Karnaugh FCNC 

X2 + X0 X1 + X0 X2 + X1 

X2 X1 

4/1  7400 

4/1  7400 

X0 

4/1  7400 

3/1  7410 

fFCND 

12XX

02XX

01XX

4/1  7402 

4/1  7402 

4/1  7402 

3/1  7427 

fFCNC 

X2 X1 X0 

12 XX 

02 XX 

01 XX 



Rezolvare 
Diagramele Veitch-Karnaugh asociate funcţiilor sunt următoarele: 
Pentru funcţia 1f  
 
 
 
 
 
 
 
 
Expresia minimizată a funcţiei este următoarea: 

0121230231 XXXXXXXXXf   

Pentru funcţia 2f  
 
 
 
 
 
 
 
 
Expresia minimizată a funcţiei este următoarea: 

01231230232 XXXXXXXXXXf   

 
Pentru funcţia 3f  

 
 
 
 
 
 
 
 
Expresia minimizată a funcţiei este următoarea: 

0231233 XXXXXXf   

Pentru implementarea integrată a celor trei funcţii se pun în evidenţă factorii comuni ai 
acestora. 
 
 
 
 
 
   
 
 
 
 
 

 0211230231 XXXXXXXXXf     02131230232 XXXXXXXXXXf   

 0231233 XXXXXXf   



 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

 

 

 

 

 



12.3.5. Demultiplexoare  

Demultiplexoarele (DMUX) sunt circuite integrate MSI (cu un nivel mediu de 
integrare Medium Scale of Integration). 
Circuitele de demultiplexare sunt circuitele logice combinaţionale care permit transmiterea 
datelor de pe o intrare de date comună pe una din ieşirile selectate. Selectarea ieşirii se face 
printr-un cuvânt de cod numit adresă. 
În cazul general un DMUX de n biţi (2n) căi de ieşire poate fi privit ca un CLC cu n intrări 
(adrese) 1n10 A,...,A,A  şi 2n funcţii de ieşire 

1n210 Y,...Y,Y


-  vezi figura 12.6. 

Funcţia (ieşirea) are expresia ii PEY  , unde iP  este mintermenul, iar E (enable) 
variabila de validare. Dacă 1E   fiecare ieşire generează câte un termen canonic al 
variabilelor de selecţie (adresă), acestea fiind considerate variabile de intrare. Existenţa la 
ieşire a tuturor mintermenilor de variabile de intrare face posibil ca implementarea unei 
funcţii FCND. cu un DMUX să se reducă doar la adăugarea nivelului de SAU la ieşire; 
nivelul de ŞI (de producere a mintermenilor) există în interiorul circuitului. 
Nu este nevoie de minimizare, se inspectează mintermenii pentru care funcţia are valori 
“1” în tabelul de adevăr şi apoi ieşirile corespunzătoare acestor valori se introduc în nivelul 
SAU adăugat în exterior. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 12.6. Circuitul DMUX n2:n (n biţi de adresă, 2n căi de ieşire) 
 
 DMUX 22:2  

Sinteza unui circuit DMUX ( 22:2 ) 2 biţi de adrese ( 10 X,X ), cu patru ieşiri se 

realizează pornind de la tabelul de adevăr (tabelul 12.11), iar structura circuitului este 
prezentată în figura 12.7. 
 

Tab.12.11. Tabelul de adevăr al DMUX 22:2  (4 căi de ieşire) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 12.7. Structura circuitul DMUX 22:2  (4 căi de ieşire) 
 

 DMUX 32:3  (8 căi de ieşire) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Observaţie: 
 în figura ce reprezintă structura DMUX SN 74155 s-au notat terminalele atât 

conform standardelor din cataloage (A, B, 1C, 2C, 2Y0, …), cât şi conform 

notaţiilor utilizate în cursul de faţă (A0, A1, A2, 0  …) 
 intrarea ce are rol de variabilă de validare se obţine dintr-o funcţie logică de mai 

multe variabile ( G2G1E  ), fiind “activă” atunci când 0E  ; 
 ieşirile circuitului au ieşirile “active” în starea “0”, obţinându-se astfel mintermenii 

negaţi ( 7,...,1,0 ) 
 
Tabelul 12.12. Tabelul de adevăr al DMUX SN 74155 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 12.8. Structura circuitul DMUX 32:3  (8 căi de ieşire) 
SN 74155 

Se prezintă spre exemplificare 
circuitul SN 74155. Acest circuit este 

format din două circuite DMUX 22:2 . 
Circuitul este prezentat în figura 12.8, 
iar tabelul de adevăr în tabelul 12.12. 



 

 DMUX 42:4  (16 căi de ieşire) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Tab.12.13. Tabelul de adevăr al DMUX SN 74154 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Observaţie: 
 intrările ce au rol de variabile de validare sunt “active” pe zero; 
 ieşirile circuitului au ieşirile “active” în starea “0”, obţinându-se mintermenii negaţi 

( 15,...,1,0 ) 
 
 
 
 
 
 
 
 

Se prezintă spre exemplificare 
circuitul SN 74154. 
Circuitul este prezentat în figura 12.9, 
iar tabelul de adevăr în tabelul 12.13. 

Fig. 12.9. Structura circuitul DMUX 42:4  (16 căi de ieşire) 
SN 74154.



Pentru ilustrarea utilizării DMUX- urilor la implementarea funcţiilor logice, se prezintă 
câteva exemple. 
 
12.3.5.1. Să se realizeze cu DMUX de 8 căi (74155) şi porţi extinderea demultiplexăriii la 
10 căi. 
Rezolvare 
Tabelul de adevăr corespunzător extinderii demultiplexării este prezentat în tabelul 12.14. 
Pentru extinderea demultiplexării se utilizează următorul algoritm: 
 Primii 8 mintermeni se obţin direct de la ieşirea DMUX 74155. 

 Pentru mintermenii 8  şi 9  demultiplexorul trebuie blocat: 1G2G1   
 A patra adresă de intrare devine în acest caz: 3AEG2G1   

a) Extinderea cu porţi în cazul în care la intrarea de adrese apar toate cele 16 

combinaţii binare. Conform tabelului de adevăr 0123 AAAA8  , 0123 AAAA9   

b) Extinderea cu porţi în cazul în care la intrarea de adrese apar numai primele 10 
combinaţii binare. Conform tabelului de adevăr 03 AA8  , 03AA9   

Observaţie: 
Utilizarea variabilei de validare a demultiplexorului ca adresă de intrare duce la 

extinderea demultiplexării. La extindere se pot utiliza fie porţi fie alte demultiplexoare. 
 
Tab.12.14. Tabelul de adevăr al extinderii multiplexării la 10 biţi, utilizând DMUX SN 
74155 şi porţi 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
12.3.5.2. Să se implementeze funcţia: 

9874320 PPPPPPPf   

a) cu DMUX de 16 căi de tipul SN 74154; 
b) cu DMUX de 8 căi de tipul SN 74155; 

 
Rezolvare 
Aplicând teorema lui De Morgan se obţine:  

9874320 PPPPPPPf   

 
a) Implementarea cu SN 74154; 

 
 
 
 

b) Implementarea cu SN 74155; 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



12.3.5.3. Să se implementeze funcţiile ce selectează numerele prime, numerele multiplu de 
3 şi numerele multiple de 4 cuprinse între 0 şi 31cu DMUX de 16 căi de tipul SN 74154 şi 
porţi. 
 
Rezolvare 
Funcţiile ce trebuie implementate au forma: 

2824201612843

302724211815129632

31292319171311753211

PPPPPPPf

PPPPPPPPPPf

PPPPPPPPPPPPf





  

Aplicând teorema lui De Morgan se obţine: 

  
12f

31292319

11f

171311753211 PPPPPPPPPPPPf   

  
22f

3027

21f

24211815129632 PPPPPPPPPPf  ; 2824201612843 PPPPPPPf   

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



12.3.6. Multiplexoare  

Ca şi DMUX, multiplexoarele (MUX) sunt circuite cu un nivel mediu de integrare 
(MSI). 
Circuitele de multiplexare sunt circuitele logice combinaţionale care permit selectarea la 
ieşirea Y a unei linii de intrare 

1n210 X,...X,X


. Selectarea unei singure linii de intrare şi 

conectarea ei la ieşire se realizează prin intermediul unui cuvânt de cod (adresă) de n biţi 

1n10 A,...,A,A  . Intuitiv, multiplexorul poate fi comparat cu un comutator rotativ. Schema 

de principiu a unui multiplexor 1:2n , (2n intrări “căi”, n biţi de adresă) este prezentată în 
figura 12.10. La ieşire este conectată o intrare doar în cazul în care este validată de 
variabila E (enable) “activă” în starea “0”,  . 
Funcţia logică a ieşirii este dată de expresia (pentru simplificare se consideră doar MUX-ul 
de 4 căi). 

 013012011010 AAXAAXAAXAAXEY      (12.19) 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Fig. 12.10. Circuitul MUX 1:2n  (2n căi de intrare, n biţi de adresă) 
 

 MUX 1:22 (4 căi de intrare) 
Sinteza unui circuit MUX de 4 căi (intrări) ( 3210 X,X,X,X ) pornind de la tabelul de 

adevăr prezentat în tabelul 12.15., iar structura circuitului este prezentate în figura 12.11. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

12.15. Tabelul de adevăr al  
MUX-ului 1:22 (de 4 căi ) 

Fig. 12.11. Structura circuitului MUX 1:22 (de 4 căi) 



Se prezintă spre exemplificare circuitul dual SN 74153. Acest circuit este format din două 

circuite MUX 1:22 (de 4 căi). Circuitul este prezentat în figura 12.12. 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 12.12. Structura circuitul dual MUX 1:22 (de 4 căi) SN 74153 
 

 MUX 1:23  (8 căi de intrare)  
 
 
 
 
 
 
 
 

Tab. 12.16: Tabelul de adevăr al  MUX  SN 74151 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
 

 MUX 1:24  (16 căi de intrare) 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 12.14. Structura circuitul MUX 1:24  (16 căi de intrare) SN 74150 
 
Funcţia logică a ieşirii MUX SN 74150 este dată de expresia: 

 0123150123140123101230 AAAAXAAAAX...AAAAXAAAAXEY   (12.20) 

Se prezintă spre exemplificare
circuitul SN 74151. Circuitul este
prezentat în figura 12.13, iar tabelul
de adevăr în tabelul 12.16. 

Fig. 12.13. Structura circuitul MUX 1:23  
(8 căi de intrare)  SN 74151 

Pentru exemplificare se prezintă
circuitul SN 74150, prezentat în
figura 12.14. 



Pentru ilustrarea utilizării MUX-urilor la implementarea funcţiilor logice, se prezintă 
câteva exemple. 
 
12.3.6.1. Un juriu format din 4 persoane decide asupra reuşitei unui concurent, prin 
majoritate de voturi, semnalizate prin aprinderea unui bec. Să se implementeze funcţia ce  
comandă aprinderea becului. 

a) Cu MUX de 16 căi (SN 74150); 
b) Cu MUX de  8 căi (SN 74151); 

 
Rezolvare 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

a) Implementarea cu SN 74150; 
Conform (12.20) rezultă că:  151514141100 PXPX...PXPXEY   

Terminalele circuitului vor fi conectate astfel: 
 intrarea de validare E, fiind activă pe “0” va fi conectată la masă. 
 conform tabelului de adevăr asociat funcţiei, 151413117 PPPPPf   şi cum 

ieşirea multiplexorului este activă pe “0”, iar becul de validare se aprinde când la 
ieşire este “1”, rezultă că: intrările X7, X11, X13, X14, X15 vor fi legate la “0” (masă), 
restul la “1” (5V).   

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

b) Implementarea cu SN 74151; 
Terminalele circuitului vor fi conectate astfel: 
 intrarea de validare E, fiind activă pe “0” va fi conectată la masă. 

la adrese vor fi conectate doar cei mai semnificativi biţi A3, A2, A1. 

Tabelul de adevăr asociat funcţiei 
este următorul: 



 conform tabelului de adevăr asociat funcţiei f şi deoarece ieşirea multiplexorului 
este activă pe “1”, rezultă că intrările vor fi conectate astfel: 

;0XXXX 4210  1X;AXXX 70653   

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
12.3.6.2. Să se implementeze funcţia 5320 PPPPf   utilizând: 

a) MUX de 16 căi  SN 74150; 
b) MUX de   8 căi  SN 74151; 
c) MUX de   4 căi  SN 74153 

 
Rezolvare 
Tabelul de adevăr asociat funcţiei este următorul: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

a) Implementarea cu SN 74150; 
Terminalele circuitului vor fi conectate astfel: 
 intrarea de validare E, fiind activă pe “0” va fi conectată la masă. 
 conform tabelului de adevăr asociat funcţiei, 5320 PPPPf  si cum ieşirea 

multiplexorului fiind activă pe “0”, rezultă că intrările X0, X2, X3, X5 vor fi legate 
la “0” (masă) restul la “1” (5V). 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



b) Implementarea cu SN 74151; 
Terminalele circuitului vor fi conectate astfel: 
 intrarea de validare E, fiind activă pe “0” va fi conectată la masă; 
 conform tabelului de adevăr asociat funcţiei f şi alegând ieşirea multiplexorului 

activă pe “1”, rezultă că intrările vor fi conectate astfel: X0, X2, X3, X5 vor fi legate 
la “1” (5V) restul la “0” (masă). 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

c) Implementarea cu SN 74153; 
Se utilizează doar unul din cele două multiplexoare ale circuitului. 
Terminalele circuitului vor fi conectate astfel: 
 intrarea de validare 1E , fiind activă pe “0” va fi conectată la masă; 
 la adrese vor fi conectate doar cei mai semnificativi biţi A2, A1. 
 conform tabelului de adevăr asociat funcţiei f , rezultă că intrările vor fi conectate 

astfel: 00 AX1  , 0X1 1  , 02 AX1  , 1X1 3   

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
12.3.6.3. Să  se  realizeze  o  extindere  a  multiplexării  de  la 8 la 16 căi utilizând  SN 
74151. 
 
Rezolvare 
La extindere se utilizează două multiplexoare SN 74151. Terminalele circuitului vor fi 
conectate astfel: 
 biţii cei mai nesemnificativi de adresă A2, A1, A0 sunt comuni celor două circuite şi 

se conectează la intrările de selecţie S2, S1, S0; 
 bitul cel mai semnificativ, A3 este conectat direct la intrarea de validare a primului 

multiplexor şi negat la intrarea de validare a celui de al doilea multiplexor, 
asigurând astfel selecţia circuitului cu ieşirea activă; 

 termenii P0, …, P7, corespunzători intrărilor X0, …, X7 vor fi semnalizaţi la ieşirea 

primului multiplexor ( 0E1  ) (al doilea multiplexor fiind “blocat” 1E2  ); 



 termenii P8, …, P15, corespunzători intrărilor X8, …, X15 vor fi semnalizaţi la 

ieşirea celui de al doilea multiplexor ( 0E2  ) (primul multiplexor fiind “blocat” 

1E1  ); 
 
Tabelul de adevăr asociat funcţiei este următorul: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



12.3.6.4. Să  se  realizeze  o  multiplexare  de 64  căi utilizând: 
a) MUX de   16 căi  SN 74150; 
b) MUX de 8 căi  SN 74151; 

 
Rezolvare 
 

a) Implementarea cu SN 74150; 
La extindere se utilizează patru multiplexoare SN 74150 de 16 căi  64164  . 
Terminalele circuitelor vor fi conectate astfel: 
 biţii cei mai nesemnificativi A3, A2, A1, A0 sunt comuni celor patru multiplexoare şi 

se conectează la intrările de selecţie S3, S2, S1, S0 ale acestora; 
 biţii cei mai semnificativi A5, A4 se conectează la intrarea unui demultiplexor  de 8 

căi, de tipul SN 74155; 

 ieşirile 3,2,1,0  ale demultiplexorului validează cele patru circuite de multiplexare 

( 3E...,,0E 41  ); 
 termenii P0, …, P15 corespunzători intrărilor X0, …, X15 vor fi semnalizaţi la ieşirea 

primului multiplexor deoarece 0E1  , multiplexoarele 2, 3 şi 4 fiind “blocate” 

( 1EEE 432  ); 
 termenii P16, …, P31 corespunzători intrărilor X16, …, X31 vor fi semnalizaţi la 

ieşirea celui de al doilea multiplexor deoarece 0E2  , multiplexoarele 1, 3 şi 4 

fiind “blocate” ( 1EEE 431  ); 
 termenii P32, …, P47 corespunzători intrărilor X32, …,X47 vor fi semnalizaţi la 

ieşirea celui de al treilea multiplexor deoarece 0E3  , multiplexoarele 1, 2 şi 4 

fiind “blocate” ( 1EEE 421  ); 
 termenii P48, …, P63 corespunzători intrărilor X48, …, X63 vor fi semnalizaţi la 

ieşirea celui de al patrulea multiplexor deoarece 0E4  , multiplexoarele 1, 2 şi 3 

fiind “blocate” ( 1EEE 321  ); 
Tabelul de adevăr asociat funcţiei este următorul: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

b) Implementarea cu SN 74151; 
La extindere se utilizează opt multiplexoare SN 74151 de 8 căi  6488  . Terminalele 
circuitelor vor fi conectate astfel: 
 biţii cei mai nesemnificativi 012 A,A,A  sunt comuni celor opt multiplexoare şi se 

conectează la intrările de selecţie 012 S,S,S  ale acestora; 

 biţii cei mai semnificativi 345 A,A,A  se conectează la intrarea unui demultiplexor  

de 8 căi, de tipul SN 74155; 

 ieşirile 7,...,0  ale demultiplexorului validează cele patru circuite de multiplexare 

( 7E...,,0E 81  ); 

 termenii 70 P...P  corespunzători intrărilor 70 X...X  vor fi semnalizaţi la ieşirea 

primului multiplexor deoarece 0E1  , multiplexoroarele 2,…,8 fiind “blocate” 

( 1E...E 82  ); 
 …………………… 
 termenii 6356 P...P  corespunzători intrărilor 6356 X...X  vor fi semnalizaţi la ieşirea 

celui de al optulea multiplexor deoarece 0E8  , multiplexoroarele 1,…7 fiind “blocate” 

( 1E...E 71  ); 
 



Tabelul de adevăr asociat funcţiei este următorul: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



12.3.7. Circuite de memorie 

Circuitele logice care posedă capacitatea de a stoca (înmagazina) şi regenera la comandă 
informaţia se numesc circuite de memorie. Circuitele de memorie, privite ca structuri care 
pot implementa funcţii logice sub forma FCND, se pot încadra în clasa circuitelor logice 
combinaţionale. 
Din punct de vedere al posibilităţii de a scrie/citi informaţia stocată circuitele de memorie 
se clasifică astfel: 
Memorii RAM (Random Access Memory) - oferă posibilitatea atât de scriere cât şi de 
citire a informaţiei; 
Memorii ROM (Read Only Memory) - oferă posibilitatea doar de citire a informaţiei; 
Memoriile semiconductoare ROM sunt folosite doar la citirea informaţiei (înscrise 
anterior), informaţie ce este rezidentă permanent în cadrul sistemului. Pentru realizarea 
rezidenţei permanente, memoria ROM trebuie să fie de tip nevolatil, adică la pierderea 
tensiunii de alimentare a circuitului, informaţia nu se distruge.  
Schema de principiu a unei memorii ROM este prezentată în figura 12.15. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 12.15. Schema de principiu a unui circuit ROM 
 



Structural, un circuit ROM se prezintă sub forma unei matrici cu următoarele dimensiuni: 
 2n linii, corespunzătoare celor n linii ale magistralei de adrese; 
 m coloane, corespunzătoare magistralei de date. 

În fiecare nod al matricei (intersecţia unei linii cu o coloană) este memorat un bit.  

Liniile matricei  1n2,0   sunt activate de cele 2n ieşiri ale unui demultiplexor ale cărui 
intrări sunt conectate la cei n biţi ai magistralei de adrese A0, A1,…,An–2, An–1. 
Cele (m) coloane ale matricei de memorie  1m,0   sunt conectate la biţii magistralei de 
date: D0, D1, …,Dm–1. 

Magistrala de control validează culegerea datelor.  
În general, informaţia este stocată sub forma unui cuvânt cu lungimea de m biţi, 

ocupând o linie întreagă a matricei. 
Numărul de adrese este totdeauna o putere a lui 2, deoarece numărul de linii este 

egal cu numărul de ieşiri ale demultiplexorului. Pentru un număr de 1024 (210) adrese 
există exprimarea Kilo (1Kbit). Cu această formă se exprimă doar numărul de adrese nu şi 

capacitatea memoriei. Capacitatea de memorare a circuitului este de m2n   biţi, 
adăugându-se şi lungimea cuvântului, de exemplu: 40964K1   biţi. 

La aplicarea unui cuvânt de adresare se obţine un semnal logic “1” doar la o 
singură ieşire a demultiplexorului care va selecta linia (adresa) corespunzătoare a matricei. 
Pe linia selectată în nodurile care există diode, acestea intră în conducţie, coloana (de bit) 
este legată la masă, deci potenţial logic “0”, iar nodurile în care nu există diode coloana de 
bit rămâne la potenţial logic “1”. Biţii cuvântului înscrişi pe linia (locaţia) adresată sunt 
aplicaţi prin intermediul unor amplificatoare inversoare pe magistrala de date. În concluzie, 
într-o locaţie biţii “1” ai cuvântului înscris necesită existenţa unor diode (sau tranzistoare) 
în nodurile respective, iar biţii “0” lipsa diodelor (tranzistoarelor). 

Validarea amplificatoarelor inversoare se realizează prin intermediul unui semnal 
aplicat memoriei (cules de pe magistrala de control a sistemului). 
Modul de conectare a unui circuit ROM la magistralele unui sistem este prezentat în figura 
12.16. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 12.16. Schema bloc de reprezentare a unui circuit ROM 


