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Capitolo 1
Diodo p-n

Dallo studio dei dispositivi elettronici, sappiamo che esistono diodi di diverso
tipo: diodi p-n, ossia basati per I'appunto sulla giunzione p-n, in grado di
lavorare in zona diretta, o diodi in grado di lavorare in zona inversa, in zona
di breakdown (quali diodi Zener); esistono inoltre altri tipi di diodi, quale
il diodo Schottky, composto da una giunzione metallo-semiconduttore, che
pero non analizzeremo nel dettaglio.

Vb

D

Ip
Figura 1.1: Simbolo circuitale e convenzione delle grandezze.

Il diodo p-n, che sara quello che sara trattato in questa sezione, e semplice-
mente una giunzione p-n, ossia un dispositivo realizzato mettendo a contatto
un monocristallo di silicio con una zona drogata tipo n, ed una zona drogata
tipo p. Dallo studio dei dispositivi elettronici, si puo ricavare un’espressione
modellizzante la caratteristica statica del diodo Ip:

\45)
Ip =1Ig (eVT — 1)

Si ha dunque un andamento di tipo esponenziale della caratteristica stati-
ca del diodo; ricordiamo meglio cosa significa parlare di caratteristica statica:
essa rappresenta di fatto la corrente che scorre nel diodo al variare della ten-
sione, Ip(Vp), considerando lente variazioni della tensione Vp: ogni punto
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della caratteristica statica, si puo considerare a regime, e quindi da qui il
nome statica: questo tipo di caratteristica non ¢ in grado di modellizzare
fenomeni di transitorio di alcun genere, poiche ciascun punto rappresentato
sulla curva e un punto a regime.

Ip
A

<V

D

Figura 1.2: Caratteristica statica del diodo.

Nell’espressione di Ip, il —1 & necessario in quanto, se non fosse presente,
I(0) = 1: in questa maniera, avendo una tensione nulla, si avrebbe pro-
duzione di corrente; se si riuscisse a creare energia senza dover utilizzare del
lavoro, si andrebbe contro i principi della termodinamica, la cui validita ora
come ora ¢ innegabile (per quanto ne sappiamo, inoltre, dentro al diodo non
¢’e un omino verde alto qualche millimetro che pedala come un forsennato
per farci correre corrente). Dal momento che tuttavia questo termine serve
solo in un intorno di 0, possiamo trascurarlo, dal momento che utilizzeremo
tensioni e correnti sufficientemente elevate rispetto a 0. Per questo motivo,
possiamo considerare una prima semplificazione dell’espressione:

Vb
ID = Is€VT

Dopo questa prima semplificazione, facciamo qualche considerazione: si
suol dire, in elettronica, che il diodo si possa considerare conduttivo, acceso,
ON, solo da una certa tensione in poi, che chiameremo V.. In un normale
diodo a silicio, di quelli che tratteremo comunemente, essa € pari a circa



mezzo volt abbondante (possiamo quindi pensare a V, come compresa tra
0.5Ve08V).

Il nostro obiettivo, e fare le cose facili: vogliamo essere in grado di mod-
ellizzare il diodo, al fine di poterlo studiare facilmente in un contesto piu
ampio, quale un circuito elettronico dotato di un certo numero di altri com-
ponenti di vario tipo (resistenze, condensatori, induttori, e come vedremo
anche transistori). A partire dall'unico modello che abbiamo per ora a dis-
posizione, ossia la caratteristica statica, vogliamo cercare di studiare un certo
numero di modelli, possibilmente in grado di semplificarci la vita, a costo di
perdere qualche informazione (non troppo importante) sul dispositivo.

1.1 Modello 1: Caratteristica statica

Il primo modello di cui si puo parlare ¢ la gia citata caratteristica statica:
si tratta di un modello abbastanza preciso, che si puo facilmente differen-
ziare, sviluppare in serie, e quindi trattare analiticamente, ma ha un grosso,
grossissimo problema: non ¢ lineare! Risolvere equazioni che coinvolgono un
esponenziale, sono infatti non lineari, e dunque analiticamente impossibili
da risolvere, numericamente fattibili (con una certa difficolta), utilizzando
metodi quali bisezione, metodo delle secanti, metodo delle tangenti, o altri
eventuali che si possono studiare in un corso di Analisi Numerica. Altro lim-
ite di questo modello ¢ suggerito dal nome: statico. Dal momento che questo
modello come gia detto ¢ una caratteristica statica, non ha la possibilita di
prevedere rapide variazioni di corrente, e quindi effetti transitori. Un det-
taglio ulteriore: nei diodi, puo capitare talvolta di trovare una correzione di
un fattore n moltiplicante il denominatore dell’argomento dell’esponenziale;
tenendo conto di cio, il modello caratteristica statica del diodo diventa:

Vb
Ip =1Ig (e"VT — 1)

1.2 Modello 2: Prima idealizzazione del dio-
do

Potremmo idealizzare il diodo, considerandolo nel seguente modo: per Vp <
0, considerare il dispositivo in zona di interdizione (come nel caso della carat-
teristica statica), e, per Vp = 0, assimilare I’esponenziale con una retta verti-
cale; in questa maniera, si avrebbe che il diodo a sinistra di Vp = 0 si potrebbe
assimilare circuitalmente ad un circuito aperto, e a destra di Vp = 0 con un



corto circuito. Sinoti che questo modello ha un’idea buona come procedimen-
to, ma rappresenta un’approssimazione un po’ troppo brutale dell’andamento
dell’esponenziale; vediamo se si puo fare di meglio!

A Ip

—

<Y

D

Figura 1.3: Il piu semplice modello del diodo.

1.3 Modello 3: Seconda idealizzazione del dio-
do

Partendo dal modello precedente, ricordiamo una cosa interessante, detta
nell'introduzione: la caduta di tensione sul diodo non e nulla, dal momen-
to che si puo considerare il diodo acceso solo con una tensione maggiore
o uguale della nostra V. Possiamo dunque pensare ad un modello legger-
mente piu raffinato del precedente: traslando la riga verticale di un certo
offset, rappresentante la caduta di tensione sul diodo, V. Circuitalmente,
possiamo dunque pensare ad un diodo come ad una batteria V,, utilizzata
pero come utilizzatore! Dobbiamo stare molto attenti a questo punto, perche
rischiamo di prendere una grossa cantonata, in questo senso: la batteria che
introdurremmo nel diodo, rappresenta una caduta di tensione ai capi del dis-
positivo, e dunque una potenza assorbita, e non emessa come potrebbe farci
pensare il simbolo della batteria. Se cosi non fosse, introducendo un diodo
introdurremmo, senza bisogno di alimentazione, un oggetto mistico in grado
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di produrre energia dal nulla (e da che mondo & mondo, la legge di conser-
vazione dell’energia, purtroppo, non si puo violare!). Si ricordi che la nostra
elettronica, al fine di funzionare, deve assorbire potenza, essere alimentata,
al fine di produrre risultati.

A Ip

v
}_*
=

Figura 1.4: Modello del diodo con tensione di soglia.

Approfittiamo del fatto che trattiamo questo tipo di modello, per una
piccola precisazione: la tensione V,, ¢ molto sensibile a grandezze di influenza
di vario genere, una su tutte per esempio la temperatura 7T": si puo dimostrare
che, infatti:

ovy
or
Una piccola nota: tutto cio che abbiamo detto finora, e vero, ma parlando
per diodi di segnale, ossia nei quali scorre una corrente relativamente piccola;
questi discorsi, per elettronica di potenza, andrebbero rivisti e corretti.
Parlando dunque di condizioni di segnale (che meglio discuteremo in se-
guito), e quindi di correnti dell’ordine dei mA, il modello 3 che stiamo de-
scrivendo e ragionevole, per determinare lo stato del diodo, se ON o OFF,
ossia se in zona diretta o zona di interdizione. Questo modello e in grado
dunque di fornirci, come unica indicazione, il fatto che il diodo sia o meno
acceso, e in grado di condurre corrente; per modelli in grado di fornirci al-
tre informazioni, dovremo aspettare ancora qualche pagina, dove si iniziera

~ —2+ —25mV/K



a parlare propriamente di modelli di segnale (questo infatti si puo pensare
come modello di polarizzazione).

1.4 Modello 4

Un modello (che non utilizzeremo mai) ¢ il seguente: modellizzare il diodo
mediante una resistenza, in serie ad un generatore di tensione V. Si tratta di
un modello un po’ complicato, quantomeno ai nostri scopi; per questo motivo,
non ne parleremo ulteriormente, e ci limiteremo a questo breve cenno.

A Ip

=

| +

—

Figura 1.5: Modello del diodo che considera la sua resistenza interna in serie
ad un generatore di tensione.

1.5 Modello 5: Modello di piccolo segnale

Il modello che stiamo per descrivere, aggregato al modello 3, sara cio che uti-
lizzeremo piu comunemente; non solo: concettualmente, nei futuri dispositivi
che intenderemo modellizzare, ricaveremo modelli in qualche modo simili al
3 e a questo, e, combinati, permetteranno di descrivere il funzionamento del
circuito con dispositivi di vario genere (diodi, BJT, MOSFET).
Supponiamo di trovarci in un circuito come quello di figura 1.5. Si ha una
tensione continua Vi, piuttosto elevata, quantomeno rispetto a v,, un segnale,



ossia una piccola tensione variabile intorno alla componente continua V;. Sul-
I’aggettivo 'piccola’ ci sarebbe da discutere, come faremo meglio in seguito
definendo i modelli di piccolo segnale per i BJT. Queste variazioni rispetto
alla continua forniscono informazioni estremamente utili sul circuito, infor-
mazioni che pero dobbiamo essere in grado di saper leggere, nella maniera
piu facile possibile.

Figura 1.6: Semplice circuito con un diodo ed un segnale composto da una
parte continua ed una variabile di piccola ampiezza.

Cosa possiamo fare? Un’idea e usare, al posto del diodo, uno dei modelli
precedentemente studiati: il modello 1 e troppo difficile da studiare in quanto
non lineare, 2 e 3 sono troppo imprecisi, in quanto eliminano la possibilita
di capire quale sia I'effetto di una piccola tensione variabile rispetto a V,: il
modello 2 & abbastanza privo di senso (se non per l'idea che ci ha fornito), il
3 e invece, per quanto piu sensato sotto il punto di vista della polarizzazione,
troppo ’dicotomico’: ci dice che siamo o in zona inversa, o in zona diretta.

Potremmo ricorrere al modello prima accennato, il 4, sostituendo al posto
del diodo un generatore di tensione V., ed una resistenza, ry.

Il circuito del modello 4 ha una caratteristica fondamentale, la linear-
ital Dall’Elettrotecnica sappiamo che i circuiti lineari hanno un metodo di
risoluzione molto utile, semplice ed interessante: la sovrapposizione degli ef-
fetti. mediante questa, possiamo capire che sostanzialmente la tensione Vp
ai capi del diodo (e quindi ai capi della serie della batteria V, e del resistore
rq) e fornita sostanzialmente da due contributi, generati dai due generatori:

Vb =Vop + v,
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Figura 1.7: Semplice circuito con un diodo ed un segnale composto da una
parte continua ed una variabile di piccola ampiezza.

Vop € una continua, una tensione elevata, derivante dalla tensione Vi,
ripartita tra resistenza R del circuito e resistore r4, sottratta per V., (come
possiamo intuire mediante 1’elettrotecnica); si tratta dunque di una tensione
di alimentazione, rappresentante dunque solo un offset per la funzione; le
informazioni della caratteristica deriveranno tutte e sole da v,. Cosa facciamo
in pratica? Consideriamo la caratteristica statica in un determinato punto
di lavoro, e quindi sviluppiamo mediante il polinomio di Taylor troncato al
primo ordine il nostro esponenziale, rappresentante la caratteristica statica,
per poterlo sostituire con la retta osculatrice nel punto operativo scelto:

[DZID,OP_FS% -Ud:>idﬁa£ - Uy
Dlvop

tq rappresenta il segnale di corrente che scorre nel diodo: Ip op rappre-
senta un offset verticale sul diagramma della caratteristica statica, mentre iy
rappresenta la derivata della funzione della caratteristica statica del diodo,
valutata nel punto di lavoro dettato dall’offset di tensione, Vpp. Ricordiamo

la legge di Ohm:

V=R-I

Beh, noi abbiamo una v,, abbiamo una i4, con un andamento di fatto
lineare un un intorno di Vpp, dunque possiamo dire che:
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o1
oVp

Ossia la derivata parziale della caratteristica statica rispetto alla tensione
al capi del diodo, valutata nel punto di lavoro, rappresenta di fatto una
conduttanza, o meglio rappresenta la conduttanza che il diodo presenta in
quel dato punto di lavoro. Possiamo definire, utilizzando il semplice legame
tra resistenza e conduttanza, la resistenza differenziale r, come:

= 4d

Vop

1

Tq = —

9d
Parlando di dispositivi di altro genere, parleremo ancora di piccolo seg-
nale, facendo alcune precisazioni ed effettuando altri calcoli, che probabil-

mente saranno utili anche per la comprensione dei risultati sinora ottenuti.

1.6 Conclusioni sul diodo

Abbiamo presentato 5 modelli circuitali di un diodo a giunzione p-n; di questi,
saranno, come gia accennato, utilizzati soprattutto il 3 ed il 5: ci piacerebbe
poter utilizzare il primo, ma questo non e lineare, e dunque non compatibile
con le nozioni di Elettrotecnica; il 2 & troppo impreciso, il 4 non necessario.
L’idea, come gia detto, sara quella di determinare a partire dal modello 3
il solo offset del diodo, ossia la tensione di accensione di questo, e con il 5
la resistenza differenziale, parametro fondamentale per lo studio di piccolo
segnale del dispositivo elettronico.

Un piccolo suggerimento pratico, per quanto riguarda il modo di pro-
cedere, riguardo il modello 3: I'unico modo che conosciamo per il riconosci-
mento dello stato del diodo, ¢ la formulazione di ipotesi di false partenze:
considerando il diodo on, si puo verificare che le correnti e le tensioni del
circuito siano tutte regolari, ossia che le leggi di Kirchhoff siano rispettate.
Nel caso di piu diodi presenti nello stesso circuito elettronico, sara necessario
continuare ad effettuare ipotesi di false partenza fino alla determinazione del-
la combinazione corretta; si noti che una sola condizione potra essere giusta,
e che il fatto che un diodo conduca bene non implica assolutamente il fatto
che quella sia I'ipotesi corretta per quanto lo riguarda. Non esistono ipote-
si semplificative, I'unica cosa che e possibile fare e tentare tutte le possibili
combinazioni del circuito, fino a trovare e verificare quella esatta.
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Capitolo 2

Il Transistore Bipolare

I BJT (Bipolar Junction Transistor), ¢ un dispositivo molto utilizzato nel-
I'elettronica analogica (e, volendo, anche nell’ambito dell’elettronica digitale,
anche se non discuteremo di questo ambito); si tratta di un oggetto tipica-
mente planare, costituito da un semiconduttore triplicamente drogato, ossia
di una doppia giunzione: n-p-n o p-n-p .

C C
I I
Ve ¢ Vse ¢
IB / IB /
B \ Ver B \ VEec
VBE Ve
]E [E
E E

Figura 2.1: Simboli circuitali dei transistor bipolari npn e pnp con le relative
convenzioni.

Studiando nei dettagli Dispositivi Elettronici, si arriva a formulare un
modello statico per i transistori bipolare: il modello di Ebers-Moll. Sapendo
che abbiamo a che fare con una doppia giunzione, possiamo immaginare
che ciascuna di esse sara modellizzabile mediante un diodo; cio che pero e
interessante e l'effetto transistore: utilizzando una delle giunzioni in zona
inversa, e l’altra in zona diretta, e possibile aumentare la corrente inversa
di saturazione della prima mediante iniezione delle cariche da parte della
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giunzione in zona diretta; dal momento che abbiamo a che fare con una
doppia giunzione, abbiamo 4 possibili combinazioni ON/OFF per quanto
concerne le giunzioni; considerando BE la giunzione Base-Emettitore, e BC
la giunzione Base-Collettore, le possibilita sono le seguenti:

e BE=OFF — BC=OFF: Il BJT viene detto in modo di funzionamento
interdetto o spento (cut-off): di fatto, non si ha conduzione, in queste
condizioni;

¢ BE=ON — BC=ON: Il BJT viene detto in zona di saturazione: si ha
un guadagno pressoche nullo, dunque il BJT si comporta sostanzial-
mente come un corto circuito; questa zona di funzionamento, assieme
alla precedente, era utilizzata in un contesto digitale: il transistore o
conduce, o non conduce;

¢ BE=ON — BC=OFF: Il BJT viene detto in modo lineare, o RAD
(Regione Attiva Diretta); in questo ambito, il transistore si compor-
ta nella maniera piu utilizzata in ambito di elettronica analogica, in
quanto il dispositivo presenta l'effetto transistore in maniera piu evi-
dente. Si tratta della condizione nella quale noi utilizzeremo sempre il
dispositivo.

e BE=OFF — BC=ON: Il BJT lavora in modo attivo inverso: si tratta
di una zona di funzionamento duale alla precedente, dove si ha effetto
transistore, ma dal momento che i BJT vengono di solito progettati per
condurre dall’emettitore verso il collettore, e non viceversa, si avra un
effetto transistore meno accentuato rispetto al caso della zona RAD, e
quindi sara meno utilizzato.

Poiche come gia detto non consideriamo il BJT in ambito di elettronica
digitale, utilizzeremo il dispositivo praticamente solo in zona RAD, ossia in
modo lineare.

2.1 Modello di Ebers-Moll per la polarizzazione

Introduciamo finalmente il modello di Ebers-Moll.

Il circuito modellizzante il BJT in condizioni statiche € molto complicato
sotto il punto di vista delle equazioni: esse sono fortemente non lineari, in
quanto ci riconduciamo alle equazioni dei diodi, contenenti esponenziali al
loro interno. Quello che possiamo fare, e fare i furbi: partendo da qua, e
possibile infatti ricavare modelli piu facili, introducendo restrizioni a questo
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Figura 2.2: Modello di Ebers-Moll del transistore bipolare npn.

modello: avremo come al solito semplificazioni notevoli, ma anche modelli
validi in un range di applicazioni limitato rispetto a quello di partenza.

Supponiamo di trovarci in zona lineare di funzionamento: in questo modo,
possiamo dire che un diodo condurra (quello tra base ed emettitore), ed uno
sara interdetto, dunque off, dunque modellabile con un circuito aperto. Il
generatore pilotato relativo al diodo tra base e collettore sara off, e dunque
opporra semplicemente impedenza infinita (dal momento che un generatore
di corrente nulla si modellizza mediante circuito aperto). Si pud dunque
ricondurre ad un circuito a T il modello di Ebers-Moll.

Questo circuito e ancora non lineare, in quanto contiene ancora un dio-
do al suo interno; abbiamo comunque notevolmente semplificato il circuito
iniziale, eliminando quantomeno un elemento di non linearita. Al modello
a T di solito si sostituisce un piu utilizzato modello a 7 (data la sua forma
ricordante la 7 greca).

Utilizzando ora semplicemente la legge ai nodi di Kirchhoff, considerando
I’emettitore come un nodo generalizzato, possiamo dire che:

IB:IE—IC:IE—O(FIE:IE(l—Oép)

Di solito si definisce un parametro (3 indicante il guadagno in corrente del
transistore in modo lineare:
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Figura 2.3: Modello di Ebers-Moll nella configurazione a T per la
polarizzazione diretta.
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Da qui, otterremo che la corrente di collettore Io, in funzione della
corrente di base Ig, vale:

1—OAF

Ic = Blp

Si puo dunque dire che:

Per motivi di tradizione, o anche solo di comodita, in elettronica si utilizza
sempre il parametro (3, per indicare il guadagno in corrente di un transistore.

Possiamo fare di meglio! Questo circuito ¢ ancora non lineare, in quan-
to il diodo e presente nel circuito. Linearizziamo il tutto, considerando i
modelli del diodo precedentemente introdotti, e quindi, ai fini della sola po-
larizzazione, ci e possibile modellizzare il diodo mediante una batteria, rapp-
resentante la caduta di tensione ai capi della giunzione base-emettitore BE:
V. Questa sara la solita caduta di tensione ai capi di un diodo, circa uguale
a mezzo volt abbondante.
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Figura 2.4: Modello di Ebers-Moll nella configurazione a w per la
polarizzazione diretta.

I
o—P— C
B
+ Io =81
Vg —— ¢ =01z

L,

Figura 2.5: Modello di Ebers-Moll per la polarizzazione di un npn.

Questo modello e lineare, molto semplice, e semplifica dunque notevol-
mente i conti. Si puo ritenere quasi ragionevole sotto il punto di vista con-
cettuale, anche se non del tutto soddisfacente: esso non considera i segnali,
poiche e costituito da soli generatori in continua, e dunque inserire un seg-
nale in un circuito del genere non avrebbe senso. Questo di fatto e il modello
per studiare la polarizzazione di un BJT npn, ma oltre a questo non serve a
niente. Per un pnp, il discorso ¢ molto simile, con un po’ di segni cambiati:
la batteria modellizzante la caduta di tensione ai capi del diodo in questo
ambito e girata al contrario, con il + verso I’emettitore; nell’emettitore la
corrente sara entrante, mentre prima uscente, e in tutti gli altri terminali
sara uscente (dualmente a prima).

Abbiamo cosi trovato un modello che possiamo sostituire, avendo la certez-
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Figura 2.6: Modello di Ebers-Moll per la polarizzazione di un pnp.

za che il BJT sia in zona lineare, al componente in un circuito elettronico, ai
fini di poterlo analizzare.

Note sul modello di polarizzazione

Abbiamo terminato la trattazione del modello di polarizzazione, anche se
manca un piccolo particolare: questo modello € una pessima approssimazione
della realta: Vgg non e costante, ma estremamente variabile con la temper-
atura, con la corrente di base, con la corrente di collettore:

VBE = VBE(IB;IC;T)

Per quanto riguarda le correnti, siamo fortunati: invertendo 1’equazione
del diodo (ossia invertendo l’esponenziale), si ottiene che la tensione del
diodo, Vp = Vg, ¢ relazionata alle altre grandezze cosi:

Il fatto che si abbia a che fare con una relazione logaritmica, per argomenti
sufficientemente elevati (Ip > Ig), si puo ritenere in prima approssimazione
soddisfacente. Per la temperatura purtroppo sappiamo che non si puo fare
lo stesso:

oVp
— ~ =20+ -25mV/K
aT mV/
Il problema peggiore ¢ un altro: non solo la tensione base-emettitore

e violentemente condizionata dalla temperatura 7', ma lo € anche il § del
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transistore; su questo 3 gira un alone di sventura, che lo rende influenzabile
a molti, molti particolari:

e [o: dal momento che I¢ e funzione di Ig, allora si ha che il 3, definito
come rapporto delle due, subisce influenze dalla I stessa;

o Ve esiste un effetto nel BJT, detto Effetto Early, del quale si parlera
meglio in ambito di segnale, che rende il § soggetto a variazioni (spesso
pero nel BJT trascurabili);

e T come gia detto, ¢’e una variazione molto, molto violenta al variare
della temperatura 7T

e Dal transistore: nella stessa linea di produzione, con le stesse carat-

teristiche, si possono ottenere due transistori con ( pari a 100 o a
900.

Si sappia percio che e sempre vera la seguente affermazione: meglio fidarsi
di una serpe incazzata in seno che del § di un transistore.

L’unica condizione sulla quale dovremo purtroppo garanzie e il § minimo
del transistore, ai fini del progetto del circuito elettronico in questione (se ne
parlera in seguito con maggior dettaglio).

Ai fini di non badare al 3, dovremo agire su di un altro fronte: la corrente
utile del nostro sistema, la corrente che dovremo andare a sfruttare, e la cor-
rente di collettore I-; dovremo cercare di studiare circuiti di alimentazione in
grado di rendere I piu costante possibile, variando automaticamente al vari-
are della tensione di polarizzazione del circuito, e soprattutto del transistore,
il valore di Ip.

Realizzare la polarizzazione di un transistore dunque non ¢ un problema
banale: bisogna avere costanti le tensioni Vg e Ve, in modo da mantenere
stabile I, qualsiasi sia il 8 (a parte una certa soglia inferiore, come gia
detto).

2.1.1 Circuiti di polarizzazione

Prima di procedere con 'analisi di alcuni circuiti di polarizzazione di differ-
ente qualita, conviene fornire un minimo di dritte, di metodi per lavorare con
i circuiti con transistori.

1. Come prima cosa, si cerchino i partitori di corrente all’interno del cir-
cuito; se e possibile, ricavare equivalenti Thevenin: con un’operazione
molto semplice, si riesce ad eliminare un’equazione alla maglia, riducen-
do cosi il rango del sistema e semplificando notevolmente il nostro
problema;
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2. Studiare e calcolare le incognite principali della rete, e una su tutte
la corrente di base Ig: a partire da essa, e possibile calcolare le al-
tre correnti nella rete, quali I e Ig. In caso di circuiti complessi,
sara necessario anche considerare eventuali incognite aggiuntive, a con-
dizione di averne al pit una per equazione: il numero di equazioni
deve essere uguale al numero di incognite, in modo da avere un sistema
determinato;

3. Scrivere equazioni alle maglie, passanti per base ed emettitore, ma NON
per il collettore: in questo primo step, dove intendiamo solamente ricer-
care le incognite principali della rete, non dobbiamo considerare la cor-
rente al collettore: farlo introdurrebbe un’incognita ulteriore, ossia la
corrente tra base e collettore, e quindi renderebbe molto piu difficile
la risoluzione del sistema. Per determinare le equazioni alle maglie,
e sufficiente studiare il numero di maglie indipendenti, utilizzando un
trucco derivante dalla teoria dei grafi: considerando il circuito come un
grafo orientato, ad ogni maglia che si rileva se ne elimina un compo-
nente, e si prosegue in questo modo fino a quando il grafo risulta essere
sconnesso, e quindi non vi sono piu maglie da cercare; si ricorda che
nessuna di queste maglie deve assolutamente passare per il collettore
di uno dei transistori presenti nel circuito;

4. La tensione Vpp si ricava a partire dall’equazione della maglia non
utilizzata per lo studio delle incognite; date tutte le altre incognite
note, risolto dunque il sistema lineare delle maglie precedentemente
incontrate, Vg si otterra banalmente sostituendo, nell’equazione della
maglia che passa per il collettore, tutti i dati finora ricavati.

5. Si ricordi che la regola per vivere e il ’divide et impera’: a partire da
un problema grosso, molto difficile, si deve essere in grado di risolverne
molti, ma pit semplici.

Esaminiamo alcuni casi di circuiti per la polarizzazione di un transistore
bipolare, cercando di capire, in modo estremamente qualitativo, quanto siano
di buona qualita, ossia se essi siano o meno in grado di stabilizzare la corrente
di collettore.

Esempio 0

Dato il circuito di polarizzazione di figura 2.7, cercare di capirne la qualita,
in termini di stabilita della corrente di collettore.
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Rp
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Figura 2.7: Esempio di circuito di polarizzazione di un BJT.

Essendo il primo esempio di risoluzione di circuito con transistore, cer-
chiamo di capire come procedere, spiegando dettagliatamente. Si ha un gen-
eratore di tensione V, collegato ad un transistore, e a due resistori, con la
topologia prima presente. Per poter analizzare un circuito, ¢ necessario de-
terminare i parametri a riposo, ossia i parametri Icg e Vegg, quando non
vi e I'applicazione di alcun segnale, ma solo la polarizzazione. A partire da
questi parametri sara poi possibile determinare i parametri di segnale, come
discuteremo in seguito. Vediamo che, analizzando le maglie:

_ VAL - VBE

1
B Ry

Ic = pBIp
A questo punto abbiamo trovato Ic = I¢g; la tensione Vg si determinera
semplicemente mediante la maglia non utilizzata finora:
Vee + Vre = Var = Verg = Var — Vre

Abbiamo trovato i dati, e abbiamo capito una cosa molto brutta: questo
circuito e pessimo. Se cambiassimo il § del circuito, per esempio lo tripli-
cassimo, avremmo una variazione pari al 100% della corrente di collettore:
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questo circuito fa esattamente il contrario di cio che noi vorremmo, in quan-
to stabilizza la corrente di base, ma variando la corrente di collettore (che
¢ l'unica corrente che ci interessa effettivamente stabilizzare). Cosa ancora
peggiore che potrebbe capitare, e l'ottenere una Vg g negativa (cosa assurda
in un transistore npn cosi alimentato): il transistore, con un [ diverso da
quello per il quale e stato progettato, rischierebbe addirittura di non essere
in zona lineare, e di trovarsi per esempio in zona di saturazione. Ma noi
non sappiamo come comportarci in zona di saturazione! Il nostro modello,
e valido solo ed esclusivamente data la certezza di avere il transistore nel
range di applicazione da esso previsto. Per questo motivo dovremmo tornare
a Ebers-Moll, rivedere le ipotesi di partenza, e ricavare un modello in grado
di prevedere il comportamento del transistore a queste situazioni. Questo
tipo di circuito e fatto per lavorare solo per transistori con un [ fisso, tale da
essere mandato in zona lineare, e produrre la corrente che noi desideriamo:
e esattamente l'opposto di quello che vorremmo.

Abbiamo finora studiato un circuito di polarizzazione pessimo; presen-
tiamo tre topologie classiche, nell’ambito dei circuiti di polarizzazione real-
mente in grado di stabilizzare la corrente.

Esempio 1: Circuito self-biasing

Var

Rp1 %

Figura 2.8: Circuito di autopolarizzazione (self-biasing).
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Figura 2.9: Circuito di autopolarizzazione della figura precedente dopo aver
subito una thévenata.

In questa configurazione (figura 2.8), si puo applicare Thevenin: si ha
infatti un partitore tra Rp; e Rpo; si puo vedere che, ripartendo sulla re-
sistenza collegata a 0 V, ossia Rps, si puo semplificare lo schema, riducendo
di una maglia il circuito:

Rpo
Vi = Vyy—— B2
b AL Rp1 + Rpo
Rp1Rpo
Rp=Rp ®Rpgy = ——=—
B Bl B2 Roi+ Roo

Il circuito equivalente sara dunque semplificato.
Vediamo che c’e solo una maglia utile: calcoliamola mediante le leggi di
Kirchhoft:

VB — RBIB — VBE — (ﬁ—i— I)RE[B =0
Risolvendo in I questa equazione:

VB - VBE

In =
P Ry + Rp(1+3)
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Quindi, Vopg si calcolera con l'equazione della maglia passante per il
collettore:

Var —IcRe — IgRp — Vop = 0= Veog = Var, — IpBRc — Rplp(B+1)

Sotto il punto di vista dei calcoli, questo esercizio € molto semplice: una
sola equazione alla maglia; in un esercizio numerico, sostituendo i valori
numerici nelle equazioni appena scritte, si trovano tutti i dati richiesti dal
problema, ossia Icg € Vogg.

Esempio 2

Dato il circuito della figura 2.10, calcolare i valori a riposo della polariz-
zazione.

Va

=

|P‘

MW—K T

Figura 2.10: Circuito di polarizzazione con feedback.

In questo ambito, non si hanno partitori di corrente, e dunque e possibile
saltare il primo step, passando direttamente alla ricerca delle incognite. Ab-
biamo solo una maglia utile (oltre alla maglia al collettore), la cui equazione
sara:

Var — Re(Ip + B1g) — Rplp — Vg = 0

Risolvendo in Ip, si ricava:

_ VAL - VBE
Rp + Rc(l + ﬂ)

La tensione Vg si ricavera dall’altra maglia:

Ip
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Ver = Var — Vee = Var — Relp(1+ )

Esempio 3

Rp %
o 2

Figura 2.11: Un altro circuito di polarizzazione con feedback.

Occupiamoci di un terzo circuito di alimentazione utile (tenendo conto
che il primo era un esempio, ma totalmente inutile ai nostri fini): questo sara
un po’ piu complesso dei precedenti sotto il punto di vista dei calcoli, quindi
sara buona cosa farci attenzione.

In questo circuito non sono presenti partitori di corrente, dunque sara
necessario procedere cercando piu di una maglia: vediamo che, ignorando
quella passante per il collettore, si hanno:

Var — Re(Ip + BIg + Igp2) — Rp1(Ip + Irp2) — Ver — Replp(B+1) =0

IrpoRps — Ve — Rplpg(B+1) =0

Abbiamo due equazioni in due incognite: non sara pit un semplice passag-
gio algebrico quello che ci permettera di ricavare 1'incognita, poiche ne abbi-
amo due. A questo punto chi effettua i calcoli deve essere in grado di scegliere
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il sistema preferito: uno molto consigliato, in problemi di questo genere, e
il metodo di Cramer. Avendo a disposizione calcolatori di vario genere, in
grado calcolare determinanti ¢ dunque un metodo molto consigliato.

2.2 Qualita di un circuito di polarizzazione

Abbiamo presentato tre buoni circuiti di polarizzazione. L’aggettivo 'buoni’
tuttavia potrebbe risultarci ancora dubbio, dal momento che non abbiamo
idea di come sia possibile valutare la stabilita di un circuito. Cos’e la bonta
di un circuito? La risposta e semplice: essa € un parametro che indica la
variazione della corrente di collettore, I, al variare di diversi parametri,
quali il guadagno 3 del transistore, o la Vg (che comunque & sicuramente
piu stabile di 3).

Quelle che possiamo presentare qua, sono alcune idee, alcuni metodi di
procedere, che possono guidarci nella nostra ricerca di un parametro che
permetta di quantificare la stabilita della corrente Ic.

2.2.1 Metodo di Monte Carlo

Un metodo molto interessante, reso possibile dalla nascita dei simulatori
circuitali quali PSpice, e il metodo di Monte Carlo: dato un circuito, nel
quale e possibile cambiare continuamente transistore, si puo scrivere una
funzione di I al variare di 3, cambiando per esempio 10000 5 del transistore,
nello stesso circuito. Se la funzione I sara circa costante, potremo dire che
questo circuito sara abbastanza buono per i nostri fini. Si tratta di una
tecnica molto meno raffinata di quelle che analizzeremo dopo, dotate di un
maggior formalismo, tuttavia ha il grosso pregio di essere globale: ci fornisce
un comportamento indicativo del circuito per 3 anche molto distanti tra loro.

2.2.2 Calcolo della variazione assoluta di I~

Un’idea piu analitica che potremmo sfruttare e quella di derivare, rispetto a
3, la corrente I (o fare la stessa cosa rispetto a Vgg. Cio ci fornisce una
formulazione della variazione rispetto al parametro che ci interessa (preva-
lentemente [3) molto piu precisa rispetto al metodo di Monte Carlo, ma pun-
tuale, locale: la derivata va infatti considerata in un singolo punto, poiche
linearizza, nell’intorno di un punto, la variazione di corrente rispetto a pic-
cole variazioni di 3, da un certo § da noi stabilito. Il risultato inoltre in
un certo senso e difficile da interpretare, in quanto abbiamo un risultato in
valore assoluto: sappiamo che la corrente varia di una certa grandezza, ma
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non sappiamo rispetto a cosa: non siamo in grado di rapportare il risulta-
to a nessun’altra grandezza, non rendendoci di fatto conto quanto sia grave
I'instabilita rilevata. La variazione, dunque, si calcolera come:

ol
§lcp = 5 50
ol
deyg, = ﬁ

2.2.3 Calcolo della variazione relativa di /o

Possiamo colmare facilmente la lacuna del metodo appena fornito, calcolando
la sensibilita relativa:

Jdlc

%ﬁ Ic 0p

Usando un trucchetto di analisi non-standard (abbandonando i vari for-
malismi matematici sul fatto che si possa effettivamente o meno moltiplicare
e dividere per l'operatore derivata parziale), abbiamo ottenuto un metodo in
grado di fornire una misura dell’errore relativo, ossia della variazione di I¢
relazionata sia al valore di I che al valore di 3. Se il precedente metodo
ci diceva esattamente di quanto si sbagliava, questo ci fa capire quanto sia
grave 'errore che si commette, e nella fatispecie quanto sia buono il circuito,
permettendoci di renderci meglio conto di cio che capita.

Piccola nota: talvolta si suol definire la sensibilita semirelativa, come:

alc 1

Poiche questo metodo di calcolo ¢ il piu importante, proviamo ad appli-
carlo ad un paio di esempi che abbiamo gia analizzato.

Esercizio pratico 1: Esempio 0

Avevamo ricavato che:

Var — V; Var — V;
Iy = ALRB BE I Bl = ALRB BE
0lc :VAL_VBE
03 s

La sensibilita relativa sara dunque:
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ol B :ﬁVAL_VBE‘ﬁ Rp _q
op dlc Rp (Var — V)
Se la sensibilita relativa e 1, significa che, per ogni variazione di (3, si
ha una variazione lineare (nella fatispecie identica) della corrente di collet-
tore Io. Abbiamo appena avuto ’ennesima conferma che questo circuito di

polarizzazione sia pessimo.

Esercizio pratico 2: Circuito di self-biasing

Avevamo gia ricavato in prededenza, studiando il circuito di autopolariz-
zazione, che:

_ Ve — VBE
R+ (B+1)Rg
Dove Vg e Rp erano state ricavate mediante un equivalente Thevenin

delle due resistenze collegate al nodo di base. Calcoliamo dunque la derivata
parziale rispetto al @, di I = (1p:

Ip

0lc (Vg —Vgg)[Rg+ (1 + B)Rg| — ReB(Ve — Vig)

o3 [Rp + (1+ 8)Re]?

Calcoliamo la sensibilita relativas:

Olc B B[R+ (1+B)Re] (VB — Vee)[Rp + (1+ B)Re] — Ref(Vs — Vae)

98 Ic B(Vs—Vgg) [Rp + (1 + B)Rg]?
L BRe 1
n RB+(1+6)RE n 1+ﬂRB}i—ERE

Da quest’ultima espressione, possiamo notare che, modificando il parametro
Rpg, sara possibile meglio modificare la stabilita del circuito; piu avanti,
parlando di reazione, spiegheremo meglio perche questo sia vero.

2.2.4 Metodo rapido per studiare la bonta di un cir-
cuito

Esistono metodi pit ruspanti, ma di sicuro piu difficili da utilizzare se si e alle

prime armi con l’elettronica; dare suggerimenti non fa mai male, poiche in-

iziando a sentire alcune cose, si puo in seguito affinare I'occhio e cosi rendersi
meglio conto di cosa si possa fare.
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Consideriamo per esempio il circuito di autopolarizzazione, e nella fatispecie
I’espressione di I:

. Ve — Vie
Ie=p
Rp+ (B8+1)Rg
Possiamo fare i furbi, e considerare un 8 molto elevato: in questo modo,
possiamo ipotizzare che (1 + 3) > Rp, e quindi trascurare al denominatore
il resistore Rp:

- B Ve —Vge
~1+8 Rg

Dal momento che 3 & molto grande, questo € un limite classico di Analisi
I, e quindi possiamo dire che:

Ic

Ve — VgE
Io ~ —————
R
Quindi, a seconda di come modificheremo Rpg, riusciremo a stabilizzare
Ic: in questo ambito Vg € un parametro scomodo in quanto variabile con
temperatura ed altri fattori, ma modificando Rg potremo rendere trascurabili
queste variazioni (anche se riducendo I¢).

2.2.5 Necessita di un § minimo

Consideriamo l'ormai solito esempio di circuito di autopolarizzazione: ve-
diamo che, partendo dal circuito con le due resistenze collegate alla base
(senza aver dunque ancora fatto Thevenin), il partitore Rp;, Rps puo bloc-
care la tensione di base ad un valore fisso. Cio € utile, in quanto la tensione
sull’emettitore, Vg, vale:

VE‘ = VB _VBE

Consideriamo in prima approssimazione Vg circa costante (anche se ab-
biamo detto che purtroppo cio non é vero). dal momento che vogliamo che il
partitore stabilizzi la corrente e la tensione di base, V4, deve essere costante,
la resistenza stabile, e la Ig costante. In altre parole, per capire se tutto va
bene, dal momento che io disturbo il partitore, deve capitare che:

Ip < Irpi
Quindi:

Var

Ip <K —————
b Rp1 + Rpo
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Se introducessimo resistenze piccole in base, le tensioni di base sarebbero
stabili, ma avremmo grossi consumi, in quanto si avrebbero grosse dispersioni
termiche al passare della corrente. Cambiamo argomenti: abbiamo detto che
vogliamo avere una /g bassa, al di sotto di un certo valore. Dovremo dunque
dire che:

1
Ippmax = Ec

Sappiamo che [ & variabile, e I in un buon circuito deve essere costante.
Da questa relazione riusciamo a capire intuitivamente come mai ci serva avere
una soglia inferiore di (8 nel circuito: se ( fosse troppo basso, le correnti di
base sarebbero troppo elevate, e cosi il partitore sarebbe disturbato, e la
corrente di collettore instabile.

2.3 Caratteristica statica di un BJT

La caratteristica statica di un BJT non e esattamente quella che abbiamo
sinora descritto: esistono infatti alcuni elementi aggiuntivi, finora non in-
trodotti, ai fini di rendere piu completo il nostro modello.

2.3.1 Effetto Early

Le caratteristiche che conosciamo del BJT, sono le correnti di collettore I
funzioni della tensione Vip: al variare della tensione Vog, si riesce a de-
terminare un andamento circa costante, al di sopra di una certa zona di
funzionamento del transistore (detta zona di saturazione), raggiungendo fi-
nalmente la zona attiva diretta (o zona lineare del transistore); nella zona
lineare, secondo il modello di Ebers-Moll finora proposto, dovremmo avere
un andamento costante della corrente I~ al variare della tensione V.

Cosa che il modello finora introdotto non e in grado di prevedere, e il
fatto che nella realta in zona lineare la corrente non e costante al variare
della tensione, poiche vi e una leggera crescita: questo e l'effetto Early. Dal
momento che abbiamo una relazione tensione/corrente lineare, con una cer-
ta pendenza, possiamo subito immaginare che 'effetto appena illustrato sia
introducibile, nel modello di Ebers-Moll, mediante un resistore r, collegato
tra collettore ed emettitore.

Riscrivendo in matematichese cio che abbiamo appena detto, possiamo

dire che:
VCE VeE VCE
c ﬂB<+VA) 56T<+—VA)
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Figura 2.12: Caratteristica statica del BJT npn.

La tensione V4 rappresenta il punto di intersezione, sul dominio della ten-
sione Vo, di tutte le rette, a pendenza non nulla, rappresentanti la caratteris-
tica del transistore bipolare. Essa sara chiamata in futuro piu semplicemente
'tensione Early’.

Questo modello ¢ abbastanza complesso, ma ¢ molto piu completo del
precedente: esso contiene l'effetto Early, e quindi e in grado di tenere conto
del fatto che le regioni di svuotamento del BJT subiscano, all’aumentare della
tensione applicata ai loro capi, una riduzione.

2.3.2 Safe Operating Area

Un altro aspetto non considerato nell’ambito del semplice modello di Ebers-
Moll da noi precedentemente introdotto ¢ il SOA (Safe Operating Area):
di fatto il transistore non e in grado di sopportare qualsiasi corrente I al
suo interno, poiche al di sopra di un certo punto di lavoro si ha rottura del
transistore (rottura in senso materiale, irreversibile, non nel senso di fenomeni
reversibili quali il breakdown).

Si sappia dunque, parlando di dispositivi come i transistori bipolari (cosa
che pero vale praticamente per qualsiasi dispositivo), che esistono dei limiti
di funzionamento, sia per quanto riguarda la tensione che per quanto riguar-
da la corrente: al di sopra di certi valori i transistori non possono reggere,
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Figura 2.13: Modello del BJT in polarizzazione diretta con 'effetto Early.
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Figura 2.14: Caratteristica statica del BJT npn con effetto Early.

e quindi potrebbero smettere di funzionare (un esempio classico potrebbe
essere 'effetto Joule: troppa tensione/corrente provoca un surriscaldamento
del substrato distruggendolo).

2.3.3 Circuito di transistori come amplificatore

Fatte le premesse e precisazioni sullo studio della caratteristica statica del
transistore bipolare, potremmo porci una domanda fondamentale: consideran-
do il piano Vo /I, € possibile lavorare in qualsiasi punto di esso? Cerchiamo
di riesprimerci meglio: abbiamo un’espressione della caratteristica statica, e
sappiamo che essa nel piano ha una certa crescita, per poi stabilizzarsi e
rimanere quasi costante (a meno della pendenza dell’effetto Early). Si puo
lavorare su qualsiasi punto di lavoro, ossia possiamo utilizzare uno qualsiasi
dei punti (Vog; I¢) del piano, a nostro piacere?

La risposta e NO: un transistore, per funzionare, deve essere polarizzato
da una rete di polarizzazione; essa stabilisce i vincoli sui punti di lavoro del
transistore, decidendo come esso deve funzionare ed in quale punto di lavoro.

La rete ¢ una normale rete lineare, con un generatore di tensione in serie
ad un resistore; qui verra collegato un generatore di corrente, ossia nella

32



fatispecie il BJT in questione. La rete avra una caratteristica simile alla
figura 2.13.

Figura 2.15: Circuito equivalente di una generica rete lineare e caratteristica
corrispondente.

Possiamo pensare ad un discorso di questo genere: la rete impone una
certa tensione di polarizzazione, che si puo pensare come ad una sorta di
retta di lavoro sul dispositivo: di tutta la caratteristica statica, di fatto
si potranno considerare solo i punti della retta, poiche la polarizzazione, la
tensione introdotta ai capi del transistore, e per forza quella decisa dalla rete.
Il transistore si comporta come un generatore di corrente: se da un lato la rete
impone una certa tensione, allora il transistore impone una certa corrente.
Avendo imposizione sia di tensione Vg che di corrente I, allora possiamo
dire che non tutti i punti del piano saranno utilizzabili, poiche saranno solo
possibili le coppie (Veog; Io) in grado di soddisfare le imposizioni di rete e
transistore.

Per poter passare ad una fase piu quantitativa dell’analisi dei possibili
punti di lavoro, possiamo utilizzare la geometria analitica: sapendo che la
rete e lineare, e come abbiamo anche visto nei disegni, avremo a che fare sem-
plicemente con una retta; cosa intelligente che si puo fare, dunque, e utilizzare
la formula per la retta per due punti, considerando diversi punti di Vgg; da-
ta V4, la tensione imposta dal generatore di tensione di polarizzazione della
rete, avremo che la tensione equivalente sulla rete sara:

'U:VAL—RC'i

Dove v e per 'appunto la tensione imposta dalla rete, e ¢ la corrente
imposta dal generatore (dal transistore).

i Vau
Rc

33



1=0=v="Vyy

Al crescere della corrente imposta dal transistore, aumenta la caduta di
tensione sul resistore, e cosi varia il punto di lavoro.

Lo studio di questa caratteristica ¢ alla base della progettazione di ampli-
ficatori: esistono diversi tipo di amplificatori, differenziati per un parametro
detto ’classe’, che varia con il punto di riposo che si sceglie. Cosa vuol dire
cio? La polarizzazione di fatto stabilisce un punto di riposo, nel senso che
impone una certa coppia (v;7) (o (Vog; I¢)), in cui si trovera 'amplificatore
acceso, ma non eccitato da segnali di vario tipo. Un segnale (come vedremo
meglio) rappresenta semplicemente, in questo ambito, una variazione dal
punto di lavoro appena fissato: introducendo un segnale di tensione, o di
corrente, I’amplificatore seguira questo tipo di eccitazione, discostandosi dal
punto di lavoro, per poi tornarvi al termine della sua durata. Mantenendo
dunque vera l'ipotesi per la quale si deve lavorare su di un punto della retta,
rappresentante I'imposizione di tensione della rete di polarizzazione, presen-
tiamo le principali classi di amplificatori, differenziate per tipo di punto di
lavoro:

e Amplificatori di classe A: si tratta di amplificatori il cui punto di riposo,
Ic o, € posizionato allincirca a meta del segmento rappresentante la
retta lineare: spesso capita di dover amplificare segnali a valor medio
nullo, che potrebbero dunque far variare Ic ¢ sia in positivo che in
negativo; in questo modo, si riesce a gestire le variazioni dettate dal
segnale senza problemi. Il problema di questo tipo di amplificatori e il
fatto che consumano: dal momento che il punto di riposo si trova ad un
punto di lavoro con corrente I¢ g > 0, viene dissipata potenza anche a
riposo.

e Amplificatori di classe B: hanno il punto di lavoro a riposo I¢ ¢ po-
sizionato circa a 0: quando gli amplificatori di classe B sono dunque
attivi e senza segnali, la corrente che scorre dentro al collettore del
transistore e circa nulla. Il grande vantaggio rispetto agli amplificatori
di classe A come si puo immaginare e il fatto che I ~ 0 a riposo, e
dunque non vi ¢ un grosso consumo di potenza; d’altra parte i segnali
a valor medio nullo, molto spesso utilizzati, non possono essere am-
plificati poiche di fatto un sistema di questo genere non e in grado di
permettere un abbassamento della corrente (se la corrente & gia 0, come
potrebbe diventare negativa, in un sistema di questo tipo?). Economi-
co sotto il punto di vista della potenza consumata, ma completamente
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inadatto all’amplificazione di molti segnali (quelli a valor medio nullo,
come detto).

e Amplificatori di classe C: rappresentano una piccola variante all’ampli-
ficatore di classe B, polarizzando un circuito del tutto identico a quello
del tipo B, con un circuito risuonatore.

e Amplificatori push-pull: al posto di un solo transistore bipolare, se ne
usano 2: uno e un npn, che si occupa di amplificare esclusivamente la
parte positiva del segnale; un pnp si occupa esclusivamente della parte
negativa del segnale, in maniera del tutto duale al npn. Utilizzando due
transistori, quindi, si riesce ad ottenere un risultato in qualche maniera
simile all’amplificatore di classe A, riuscendo ad amplificare segnali a
valor medio nullo pur senza introdurre il punto di lavoro a meta della
retta di imposizione della tensione.

2.4 Modelli di piccolo segnale

Abbiamo finora descritto il solo procedimento di polarizzazione di un transi-
store bipolare: cio che abbiamo finora fatto ¢ semplicemente fornire al tran-
sistore un punto di lavoro, in modo da poterlo utilizzare poi per amplificare
segnali (quantomeno questa e una possibile applicazione che si puo attribuire
a dispositivi di questo genere). Come si fa dunque ad applicare un segnale
in un circuito?

Consideriamo un circuito, interpretato con il modello di Ebers-Moll sem-
plificato con modello a 7.

Var
Re AW .
RB Y B
4 ic
B Rp Ubb f\) Lv VsE
(% E% Van
+ -
Ve T

Figura 2.16: Sostituzione del modello di Ebers-Moll ad un transistor.
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Un modello di questo tipo ¢ molto complicato da utilizzare a causa degli
elementi di non linearita in esso presenti, tuttavia essendo molto completo
per ora andra bene. Definiamo dunque la nostra convenzione, introducendo
un certo numero di termini che utilizzeremo:

e vpgp : VBE + e si tratta della somma della tensione di alimentazione
e del segnale. Di fatto si tratta dunque della continua Vgg, a partir da
cui si vedono variazioni dettate dal termine variabile v,.

e ip: ¢ la corrente di base, prodotta da vgg; dal momento che vi e anche
il contributo del segnale di tensione vp., anche questa corrente sara
variabile.

e [p: e semplicemente la componente continua di ip.

e io: ¢lacorrente di collettore, comprensiva sia della componente costante
(continua) di polarizzazione, che della componente di segnale.

e [o: componente continua di ic.

Il circuito finora presentato € un buon modello del circuito da studiare,
pero come sappiamo e anche molto difficile da utilizzare. Proviamo dunque, a
partire da questo, a studiare la caratteristica i¢, in un suo particolare punto:
sappiamo che i¢ e funzione di vgg (e quindi di vog), come sappiamo sempre
dai modelli finora studiati (modello del diodo, in questo caso, dal momen-
to che per ipotesi consideriamo la giunzione base-emettitore del transistore
bipolare modellizzato come un diodo), sappiamo che i¢ avra un andamento
esponenziale al variare di vgg:

) ) YBE YBE
ic = Bip = Blpe V1 = Ige V1

Se il segnale in questione ¢ abbastanza piccolo (si noti che per ora ab-
biamo solo parlato di segnale, non di piccolo segnale!), possiamo lineariz-
zare la caratteristica nell’intorno del punto di riposo, e quindi considerare le
variazioni del segnale sulla retta osculatrice del segnale nel punto di lavoro.

La tensione che varia sulle ascisse € vog = vgg —vUBc, ma nelle espressioni
di cui disponiamo, abbiamo una variazione esponenziale di vgg (come gia
detto e visto parlando di diodo).

Cerchiamo di capire esattamente cosa stiamo facendo: noi sappiamo che
la nostra caratteristica, i, ha una forma del tipo:

) YBE
ic = Ige VT
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Sappiamo che ci troviamo in un punto di riposo, quello che prima ab-
biamo calcolato parlando della sola polarizzazione (Vog o; Ic,q): il punto di
funzionamento che il sistema raggiunge, dopo essere stato alimentato. Al-
I’alimentazione, aggiungiamo un segnale, che il sistema dovra utilizzare per
qualche motivo (che non ci interessa in questo momento: ne parleremo meglio
in seguito), e che fara semplicemente spostare lo stato del circuito dal punto
di riposo determinato. Se questo segnale e piccolo, ossia & un piccolo seg-
nale, e possibile utilizzare la teoria degli sviluppi di Taylor, per considerare
le variazioni sulla retta approssimante nel punto di riposo 'andamento del-
la caratteristica del diodo ic(veg). Per linearizzare, dunque, tronchiamo lo
sviluppo in serie di Taylor al primo ordine, ottenendo:

YBE VBE Ve YBE  Vbe Ybe
o =1IseVr =Ige 1 =IgeVr eVr = [cge'r

Considerando dunque come variabile del nostro sistema il solo segnale vy,
(essendo comunque Vpg una costante e plausibilissimo), otterremo una cosa
del tipo:

Up 1 Vb 2 1 Ub 3 1 Vb "
ic~Iog- |1+ —+—+=(—) +5|—+) +-+=(F
¢ “Q VT 2! VT 3! VT n! VT
Cosa significa, dal punto di vista puramente analitico, che un segnale &
un piccolo segnale? Semplice: un segnale si puo considerare 'piccolo’ quando
la linearizzazione ¢ un’approssimazione ragionevole, e cioe quando la sec-
onda armonica, il termine quadratico dello sviluppo di Taylor, ¢ realmente
trascurabile rispetto al primo; detto in matematichese:

2
l (%) <<%:>Ube<<2VT
20\ Vr Vi

Se v K 2Vp, possiamo considerare dunque piu che ragionevole 1’ap-
prossimazione effettuata, considerare la linearizzazione rappresentativa del-
I’andamento della curva in un intorno del punto di lavoro, e cosi aver ragione
di considerare il segnale un piccolo segnale!

Accertato dunque che il nostro sia un piccolo segnale, e quindi scartate
le armoniche superiori alla seconda, vediamo che:

: Upe , I
10 Ic,Q <1 + V_b> — 0 [QQ + %U{,e
T T

Data dunque vy, variabile indipendente, abbiamo ridotto i ad una retta
C

di pendenza IV—;FQ e traslata verso l'alto di un termine di offset Ic . A questo
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punto, si definisce un parametro molto importante, ossia la conduttanza
differenziale g,,, come:

o 8ic _[C_,Q
gm_&UBE_ VT

Da qui, possiamo dunque dire che:

ic ~ Ic,g + gmUbe

A questo punto, cosa si fa in un modello di piccolo segnale? Abbiamo
ic, formata da una componente continua cui si sovrappone una componente
variabile; nel piccolo segnale, si eliminano tutte le componenti in continua,
e si considerano esclusivamente i termini variabili. Nell’approccio che effet-
tuiamo nello studio dei circuiti elettronici, dunque consideriamo separata-
mente, come due problemi diversi, lo studio della polarizzazione e lo studio
del piccolo segnale; prima di tutto, cerchiamo il punto di riposo del tran-
sistore, non includendo segnali in questa prima fase; da qua, sara possibile
determinare i parametri di piccolo segnale, quale la conduttanza differenziale
Jgm; in un secondo momento potremo studiare i segnali, considerando il nos-
tro circuito come gia alimentato, e riutilizzando semplicemente i parametri
precedentemente ricavati dallo studio della polarizzazione: il nostro circuito
ha gia ricevuto da mangiare, e quindi non dobbiamo piu preoccuparci di
quello, quanto del fatto che ora deve lavorare su di un segnale. Per non
considerare piu ’alimentazione, dunque, considerato il bias point (punto di
alimentazione) come la coppia tensione/corrente a riposo (Vorg;lcg), ef-
fettueremo quella che in geometria analitica e una traslazione degli assi,
portando come origine degli asse il bias point. In questo modo, potremo
immaginare di trovarci al punto di riposo, e considerare le variazioni da esso,
provocate dal segnale, approssimate ad una retta passante dall’origine (dal
momento che il bias point ora rappresenta 1’origine degli assi, e il piccolo seg-
nale si faceva partendo dalla retta osculatrice della caratteristica nel punto
di lavoro, e dunque tangente ad essa nel punto).

Per quanto riguarda il generatore pilotato del modello di piccolo segnale,
potremo dire che esso imporru una corrente di collettore verso emettitore
pari a:

ic = ImUbe

Abbiamo stabilito un verso per la corrente imposta dal generatore pilota-
to, ma si vuole fare una piccola precisazione: vy, € variabile sia in positivo
che in negativo, e dunque anche la corrente lo e: stabilire una convenzione
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Figura 2.17: Caratteristica linearizzata del diodo per piccolo segnale.

di segno puo essere certamente utile, dal momento che potrebbe fornire si-
curezza al momento dello studio del circuito, ma si sappia che in realta non
si ha a che fare con una continua, ma con una variazione da essa, sia in un
senso che nell’altro.

Abbiamo risolto volendo meta dei nostri problemi: nel modello di piccolo
segnale g, rappresenta, di fatto, il guadagno del transistore sul segnale, dato
pilota wvp,.; cio che abbiamo dunque finora fatto e stato caratterizzare la parte
‘destra’ del modello a 7 sotto il punto di vista del segnale, ossia parlare
del solo generatore pilotato (riutilizzando le nozioni che gia conoscevamo).
Non abbiamo considerato in quest’espressione una nostra vecchia pessima
conoscenza: il 3. Nelle espressioni finora utilizzate, non c’e traccia del [,
ossia del guadagno del transistore. Siamo partiti dal caratterizzare la parte
piu interessante del transistore se vogliamo, ossia il generatore pilotato; ci
resta tuttavia ancora una parte, critica, della quale non abbiamo ancora
parlato (se non per cenni) in questo ambito: il diodo sulla giunzione base-
emettitore. Sappiamo che la corrente ig si puo esprimere in funzione di i¢,
come:

. e
1B = ﬁ

Data dunque i¢, dividendola per (3, elemento che finora eravamo riusciti
ad evitare di incontrare, e possibile trovare la corrente di base (comprensiva
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di segnale 7;); volendo dunque linearizzare il solo diodo in un intorno del
7
punto di lavoro, analogamente a prima, troveremo qualcosa di molto simile:

aiB_ 8 (1,)_1aic_gm
Ovpp Ovpg \ B © B OvpE B

La pendenza della retta osculatrice della caratteristica del diodo, nel pun-
to di riposo, e pari alla conduttanza differenziale, normalizzata di un divisore
G.

Solo ora il guadagno del transistore § ¢ entrato il gioco: il nostro scopo,
studiando circuiti con transistori bipolari, ¢ quello di studiare amplificazione
di segnali, e dunque lo studio si deve prevalentemente concentrare su ¢¢. Per
questo motivo il nostro approccio e stato quello di studiare prima di tutto il
generatore pilotato, cercando di evidenziare il fatto che vogliamo garantire
stabilita sulla corrente di collettore. Per questo motivo, garantire la stabilita
del punto di lavoro I ¢ fondamentale, al fine di poter garantire la validita
della linearizzazione effettuata: il nostro circuito deve essere in grado di
stabilizzare I¢ ¢ indipendentemente (o quasi) da (3, che dovra invece influire
sulla corrente di base, variandola in modo da mantenere pero stabile quella
di collettore.

Parlando di diodo, abbiamo detto che il modello di segnale con il quale si
rappresenta un diodo in un circuito elettronico € una resistenza; introducen-
dola, possiamo definire I'ultimo tassello del modello di piccolo segnale del
transistore bipolare, come:

o L8 o
T g g

Da qua possiamo intuire una nuova motivazione per la quale abbiamo
bisogno informazioni riguardanti (3, per quanto riguarda il suo valore minimo:
se (8 e troppo piccolo, r, diventa infinitesima, ma cosi anche la caduta di
tensione ai suoi capi (che sarebbe vy, ); se vy € troppo piccola, allora il pilota
del nostro generatore pilotato tendera ad annullarsi, e non si avra effetto
transistore.

Riassumendo, il modello di piccolo segnale cosi ottenuto, sara il seguente:

. .o, B dic  Icg
o= gmvbm ip = Ea T = g_u gm@ - VT

Alcune note sul modello di piccolo segnale:

1. La conduttanza differenziale g,, € una transconduttanza (o mutua con-
duttanza): cio significa che g, € un parametro che non interessa diret-
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Figura 2.18: Caratteristica linearizzata del diodo per piccolo segnale.

tamente la maglia sulla quale si trova il dispositivo in questione, e per
I’appunto ¢ un parametro mutuo, separato.

2. r, non era stata nominata prima di un certo momento, per un motivo
particolare: l'effetto Early, molto spesso, per quanto riguarda circuiti
elettronici basati su transistori bipolari, e trascurabile, e dunque si puo
omettere; in circuiti con MOS spesso una cosa del genere non e fattibile.

3. Bisogna essere assolutamente in grado di capire il modello di piccolo
segnale, ed evitare errori come l'introduzione di batterie o generatori
in continua di vario genere in un modello di piccolo segnale: le bat-
terie servono esclusivamente per alimentare il circuito, per portare il
circuito ad uno stato dal quale si potran applicare segnali, ossia vari-
azioni dal punto dettato dalle componenti continue. Il modello che
abbiamo costruito si basa sul fatto che la polarizzazione del circuito e
presente e funzionante: una volta ’traslato’ il sistema nel bias point,
non si deve piu parlare di continue per alcun motivo.

Prima di terminare la trattazione a questo livello del modello di piccolo
segnale, € buona cosa riassumere cio che bisogna fare, nello studio di un cir-
cuito elettronico, al fine di studiarlo sotto il punto di vista dell’amplificazione
di segnali:

1. Valutare il punto di funzionamento (bias point) del circuito;

2. Una volta verificato che il segnale € un piccolo segnale, e che quindi
I’approssimazione lineare e accettabile, si possono scartare i termini di
armonica superiori al secondo, e ricavare i parametri di piccolo segnale
T'r € Gm;
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3. Traslare gli assi nel punto di lavoro, eliminando cosi, circuitalmente
parlando, i generatori di alimentazioni in continua, dedicandosi quindi
al solo studio del segnale.

2.4.1 Esempio teorico/pratico di studio di piccolo seg-
nale

Consideriamo il circuito della figura 2.19.

Var

Figura 2.19: Esempio di circuito con piccolo segnale.

Supponiamo di aver gia risolto la polarizzazione, e determinato i parametri
di segnale quali 7, e g,,; supponendo dunque che il transistore si trovi in
regione lineare, possiamo direttamente applicare il modello di piccolo seg-
nale, sostituendo al transistore il circuito a 7, che lo modellizza, eliminando
il contributo delle tensioni continue (poiché ricordiamo che esse sono utili
esclusivamente ai fini della polarizzazione del transistore bipolare).

Considerando dunque il segnale vy, e considerando valida l'ipotesi v, <
2V, possiamo studiare mediante semplici nozioni di elettrotecnica il circuito
risultante; calcolando il pilota v,, mediante un semplice partitore di tensione,
otteniamo:

T'n
. Rp +r,

Notiamo gia il primo guaio: il pilota v, dipende da r,, la quale dipende
dal bias point, ma soprattutto dal (!

Dobbiamo liberarci della dipendenza da 3, mediante un qualche stratagem-
ma. Un’idea potrebbe cercar di ridurre la resistenza di base Rp: se infatti
capita che Rg < ry:

VUr = Ug
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rﬂ' ~ Tﬂ'

Rp+r. 71

Purtroppo, cio tecnologicamente e molto difficile da realizzare. Cerchi-

amo di vedere qualcos’altro, con una qualche osservazione intelligente. Una
potrebbe ad esempio essere la seguente:

=1

. Tr
¢ = 9mUsr = Gm Vg
RB + Tr
Possiamo osservare Che:
GmTx = 3
Da cio, si puo ricavare che:
. TW
VRC — —Rczc = —chmivs
T'r + RB

Quello che abbiamo appena ultimato, € il primo calcolo di amplificazione
dai noi fatto su di un circuito a transistori: se studiamo il rapporto tra la
tensione di uscita v, = v, ed il segnale in ingresso vy, notiamo che:

Vo
— <0
Vs

L’amplificatore realizzato con questo tipo di topologia ¢ un amplificatore
invertente.

Facciamo ora un’osservazione interessante: supponiamo per assurdo (tec-
nologicamente parlando assurdo) di avere R < 7,:

. Tr

¢ = gmUsr = gmmvs X gmUs
Yo o _p o _lcolic  Vic
v, — Ccdm VT VT

In questo modo, potremmo massimizzare il guadagno del circuito: se
Rp — 0, il guadagno del circuito amplificatore ¢ massimo.

Osservazioni sulla resistenza di collettore R

Supponiamo di introdurre su R¢ una resistenza molto molto elevata, tenden-
zialmente infinita: cio si potrebbe ad esempio effettuare, introducendo sul
collettore un generatore ideale di corrente, in grado di imporre una corrente
sul collettore, con una resistenza idealmente infinita. L’ipotesi di partenza,
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dunque, ¢ Rc — +oo. Cosa capita? Se nel modello di piccolo segnale fac-
ciamo tendere a +oo la resistenza sul collettore, la resistenza modellizzante
Ieffetto Early, r,, diventera influente rispetto a R, poiche.

- Va+ VCE,Q
(0] Ic7Q

Ma Veog,g < Vy, e quindi:

~ Teo

Se Rc — 400, dunque, capitera che, per le proprieta della somma
armonica:

To

Ro®r,~co®r,~r,

Potremmo pensare a questo punto di calcolare il guadagno massimo del
circuito cosi progettato, partendo dall’'uso di un ipotetico generatore ideale
di corrente; questa volta, il guadagno massimo A,,,, sara pari a:

Uo

Ama:c = — =To0m
Vs

Notiamo, mediante alcune osservazioni, che:
_fog Va _ V4
Vr  lcgq Vr

Immaginiamo che V) sia dell’ordine dei 100 V, e Vi circa uguale a 25 mV;,
date le ipotesi (per quanto ideali esse siano) precedenti, vediamo che:

Togm =

Va
Apar = — ~ 4
7 000

Il discorso finora fatto, da quando abbiamo iniziato a parlare di genera-
tori di corrente ideali, ci ha portati alla determinazione di un guadagno circa
uguale a 4000: la realizzazione di un guadagno del genere, con un circuito
come quello che abbiamo presentato, e irrealizzabile; cio che abbiamo uti-
lizzato tuttavia era ideale, ed eran condizioni estremamente favorevoli, e ci
han permesso di renderci conto di un limite: ¢ impossibile realizzare guadag-
ni al di sopra di circa 4000, poiche utilizzando componenti ideali abbiamo
trovato questo come limite teorico di guadagno realizzabile. Si tenga conto
che non e assolutamente un risultato quantitativo: abbiamo utilizzato stime
molto indicative per quanto riguarda V4 e Vp, ma comunque in grado di
fornirci un’idea del guadagno massimo ottenibile con queste tecniche. Nel-
la realta, utilizzando particolari configurazione multi-transistore (delle quali
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faremo cenno piu avanti), sara possibile effettivamente ottenere un 3 dell’or-
dine di grandezza appena presentato (anche se qua si parlava di un singolo
transistore).
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Capitolo 3

Stadi di Amplificazione

Abbiamo iniziato a capire quale sara il nostro obiettivo: utilizzare circuiti
basati su transistori (per ora bipolari, in seguito si introdurranno anche MOS-
FET) per amplificare segnali, ossia grandezze variabili (tensione/corrente)
rispetto ad un punto di lavoro fisso.

Abbiamo precedentemente introdotto un modello per i transistori bipo-
lari, a partire dal pit completo modello di Ebers-Moll; possiamo fare una
piccola precisazione su di questo, considerando un parametro (spesso non
influente) aggiuntivo:

B Tby

B

To

WWA

Ur Tr Gm Un

| e

Figura 3.1: Modello a 7 con 'aggiunta della resistenza di base.

Il fatto che i transistori bipolari siano costituiti da substrati di silicio
drogati, introduce il fatto che, per arrivare alla giunzione, la corrente incon-
tri una resistenza, resistenza che si puo modellizzare mediante un resistore
ry. La base rispetto all’emettitore non ¢ molto drogata, quindi piu resisti-
va e talvolta questo contributo potrebbe essere influente rispetto alle altre
grandezze in gioco. Il modello ora descritto e funzionale, a patto di restare
nei soliti vincoli: innanzitutto non si considerano fenomeni transitori, e poi
(cosa della quale non si e ancora parlato), frequenza del segnale da amplificare
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relativamente bassa (vedremo che segnali elevati risvegliano effetti capacitivi
intrinseci al transistore bipolare, quindi lo studio dell’alta frequenza e da
studiarsi a parte, come faremo in seguito).

Il nostro obiettivo e quello di ottenere un amplificatore a partire da un
circuito di questo genere. Quello che si vuole fare, dunque, € ottenere un
modello di questo tipo:

«— - e
Zin » .Zout
‘/in ‘/out =A ‘/m
~— e

Figura 3.2: Schema generico di un amplificatore.

Il nostro desiderio & quello di esprimere ’amplificazione in termini di
guadagno A, di impedenza di ingresso Z;, e impedenza di uscita Z,.

Stiamo continuando a parlare di amplificazione, ma cosa significa ’ampli-
ficare’ 7 Amplifichiamo tensioni, correnti, o quale altra grandezza?

La risposta a questa domanda e abbastanza precisa: 1’elettronica che sti-
amo trattando e attiva, ossia consuma potenza, e quindi ha bisogno di poten-
za entrante, di un’alimentazione. L’amplificatore e in grado di amplificare la
potenza di un segnale, sfruttando la potenza assorbita dall’alimentazione.

Come possiamo utilizzare un transistore bipolare, polarizzato mediante
un circuito con una qualche topologia, come amplificatore di potenza? In-
nanzitutto, la prima domanda cui bisognerebbe dare risposta, ¢: a quale dei
tre ingressi possiamo collegare il segnale?

Sostanzialmente, 'ideale sarebbe trattare (come in figura) 'amplificatore
con due fili in ingresso e due in uscita, ossia come un doppio bipolo; dal mo-
mento che gli ingressi sono tre, avremo semplicemente due ingressi collegati
allo stesso filo (sara quello che chiameremo terminale comune), e i restanti
due saranno terminali separati. Per rispondere alla domanda precedente,
possiamo subito dire dove non ha senso collegare il segnale: dal collettore.
Dal momento che il segnale di ingresso deve provocare una variazione dell us-
cita, bisogna introdurre il segnale in un terminale da cui si possa comandare
il transistore. Dal momento che la tensione di comando principale ¢ Vgg, ha
senso comandare introducendo variazioni solo tra base ed emettitore, ossia
senza andare a coinvolgere il collettore. Gli ingressi possibili saranno quindi
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solo base ed emettitore; tutti e tre i terminali saranno invece potenziali us-
cite, a seconda del tipo di amplificatore che si intende realizzare. Le possibili
configurazioni saranno:

e Ingresso: Base; Uscita: Collettore.
e Ingresso: Base; Uscita: Emettitore.

e Ingresso: Emettitore; Uscita: Collettore.

Quantomeno, le tre appena elencate rappresentano le topologie piu co-
munemente utilizzate in ambito di amplificazione. Prima di parlare di sta-
di di amplificazioni, ossia delle topologie appena descritte e del loro com-
portamento, presentiamo alcuni risultati preliminari, in grado di facilitare
notevolmente qualsiasi tipo di calcolo pratico.

3.1 Calcolo delle impedenze

Come possiamo immaginare, ogni volta che si studia uno stadio di amplifi-
cazione, ossia una delle tre topologie appena presentate, si dovrebbe sosti-
tuire al transistore bipolare (o ai transistori bipolari, se ce ne fosse piu di
uno) il modello di piccolo segnale (di solito, il modello a 7), e quindi risol-
vere un esercizio di elettrotecnica che, molto spesso, potrebbe risultare lungo
e noioso. Cio che possiamo direttamente fare, e calcolare una volta per tutte
le impedenze "viste nei morsetti del transistore’: una delle regole principali
dell’elettronica, e quella che dice che i componenti elettronici sono sostanzial-
mente miopi come delle talpe, poicheé non sono in grado di vedere nulla al
di fuori dei propri morsetti. Se collegassimo dunque una rete di impedenze
complicatissima ad un impedenzimetro e ne misurassimo il valore, e trovas-
simo un’impedenza equivalente formata da un condensatore in parallelo ad
un resistore (per esempio), per il principio di equivalenza i due componenti
sarebbero in tutto e per tutto uguali (quantomeno a parita di condizioni:
parlare di impedenze talvolta puo essere un po’ piul pesante, a causa delle
diverse risposte in frequenza dei componenti).

Cio che possiamo dunque fare e studiare le equazioni in grado di pre-
sentare le impedenze equivalenti ottenute guardando nei morsetti dei tre
elettrodi del transistore bipolare: emettitore E, base B, collettore C. Una
volta risolti questi problemi, avremo espressioni sempre valide (nei limiti di
validita dei modelli a partire dei quali le abbiamo calcolate, ovviamente) per
qualsiasi circuito, e potremo considerare il transistore semplicemente come
una resistenza (o pitt generalmente un’impedenza).
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3.1.1 Calcolo dell’impedenza di base, Zp,

Il circuito equivalente del transistore bipolare in questo caso sara il seguente:

Tpy
iB
Ip

Tr

Figura 3.3: Schema per il calcolo dell’impedenza equivalente di base.

Scegliamo di alimentare mediante un generatore di corrente noto il ramo
di base. Vediamo che:
ZB,in = &
p
Vediamo che la tensione di v, sara semplicemente, utilizzando le equazioni
di Kirchhoft:

’Up = Up + VZE = ’ip(Tﬂ + Tbb’) + ZE(B + 1)Zp = ip [ZE(B + 1) + Tr + Tbb’]

Dividendo semplicemente dunque per ¢, ’espressione appena calcolata di
vp, ossia della tensione che cade sul generatore di corrente di prova, vediamo
che:

ZB,z'n =Tx+ Tpy + ZE(l —0—6)

3.1.2 Calcolo del’impedenza di emettitore, Zg ;,

Avremmo a che fare con un circuito di questo genere:

Dovremmo collegare un generatore di tensione o corrente all’emettitore
del transistore, il quale € un nodo senza componenti ulteriori. La ragione
ci spingerebbe, conoscendo l'elettrotecnica, a collegarvi un generatore noto
di tensione. In questo particolarissimo caso, vediamo che in realta non e
I'unica strada possibile; esporremo entrambi i metodi, in quanto si potrebbero
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Figura 3.4: Schema per il calcolo dell'impedenza equivalente di emettitore
con generatore di corrente.

introdurre idee interessanti per il calcolo di resistenze viste da un terminale
(cosa che comunque tornera utile anche piu avanti).

Introduzione di generatore noto di corrente

L’utilizzo di un generatore noto di corrente normalmente sarebbe una follia,
poiche tradizionalmente ad un nodo direttamente collegato a 0 V converrebbe
collegare un generatore di tensione, il quale impone sul ramo la tensione
desiderata, e quindi permette di calcolare semplicemente le grandezze nel
resto del circuito. Vedremo poi una piccola variante di cio; scegliamo dunque
di collegare un generatore noto di corrente, e vediamo che:

i I
B 41
c = /6 1p
G+1
Possiamo dunque dire che:
. Trn + Thy + ZB .
— g / Z e e ——
vy = (Tx + 1o + ZB)iB 311 ip

Da qui:
& . TW—FTW—'—ZB
iy B+1
Il fatto che conosciamo esattamente quanta corrente ¢ presente nel col-
lettore se essa e presente in base o in collettore, ci ha permesso di utilizzare

ZE,in -
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B
Zp
9m Ux

Ip

Figura 3.5: Schema per il calcolo dell'impedenza equivalente di emettitore
una volta sostituito il modello del BJT.

questo trucco alquanto atipico: effettuare partizioni di corrente di questo
tipo solitamente ¢ assolutamente sconsigliato.

Introduzione di generatore noto di tensione, e sovrapposizione degli
effetti

Presentiamo ora un metodo piu generale, e consigliato, se non si vogliono fare
esperimenti strani (e osservazioni non banali come quella appena effettuata);
introduciamo dunque un generatore noto di tensione sul nodo all’emettitore,
e facciamo alcune osservazioni. Introduciamo un ’extra-credit’, un elemento
prima non considerato: la r,, ossia la resistenza modellizzante I'effetto Early.

Abbiamo precedentemente detto che i componenti elettronici sono miopi
come delle talpe, dunque possiamo fare i furbi, e dividere questo circuito in
diversi circuiti piu semplici: se ciascun circuito vede la stessa tensione ai pro-
pri capi, se cioe la separazione non comporta variazioni di corrente/tensione
per i singoli componenti, non ¢’¢ motivo per non semplificarci la vita! Vedi-
amo dunque che la tensione v, & di fatto ai capi del ramo di base, del ramo
al collettore, e del ramo contenente la resistenza Early r,: cio che si puo fare,
dunque, e semplicemente cio:

Abbiamo tre sottocircuiti, collegati a tre generatori di corrente, v, =
v;’ = vl’,” . La cosa estremamente gustosa di questi tre sottocircuiti, e che sono
lineari! E cio che stiamo cercando, ossia la corrente su di questi generatori,
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Figura 3.6: Schema per il calcolo dell'impedenza equivalente di emettitore
con generatore di tensione.

¢ una grandezza lineare! Quello che possiamo dunque usare, ¢ il metodo

di sovrapposizione degli effetti, ossia la riproduzione elettronica del tanto

famoso concetto di linearita. Cio che possiamo fare dunque e calcolare la
-/ /1

corrente i, considerata come somma delle 7, 77, i)/, ciascuna eccitata da

ciascuno dei tre generatori: cio che capita infatti, & che potenzialmente:

= fylolof o)
Ossia, ciascuna delle correnti potrebbe venire eccitata da qualsiasi gen-
eratore di tensione in qualsiasi punto della rete (anche non sullo stesso
ramo).
Facciamo i conti, e vediamo che:

!/

-/ Up " "
1, =———+0-v,+0-0
P e+ Zp P P

In questo caso il contributo deriva solo dal generatore presente sul ramo,
e si calcola semplicemente mediante la legge di Ohm (dividiamo la tensione
per la resistenza presente sul ramo).
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ZB Zc
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Figura 3.7: Schema per il calcolo dell'impedenza equivalente di emettitore
con generatori di tensione.

La seconda corrente sara:

. r

Cio che capita in questo ramo, e il seguente fatto: usando la sovrappo-
sizione degli effetti, se il generatore di corrente, eccitato dalla tensione v,
e spento, allora esso opporra una resistenza idealmente infinita (ossia sara
come un circuito aperto), e tutta la tensione cadra ai capi del circuito aperto;
stessa cosa capitera con v)’; con v, ecciteremo il generatore dipendente di
corrente, mentre gli altri generatori saranno sostanzialmente corto circuiti, e
quindi, calcolando il partitore di tensione, avremo il risultato appena trovato.

Per quanto riguarda la terza corrente:

n

m YU " Zc - 1 —gmZc
y =+ 00+ v, (—gm) - =,
TO_I_ZC ZC+T0 To+ZC
Questo comportamento si puo facilmente capire avendo capito i prece-
denti: se v, ¢ disattivato, la corrente scorrera solo sul ramo che ci interessa,

eccitata dal generatore v”'; v”

s v, incontra 'impedenza infinita del generatore
di corrente; v, eccita il generatore dipendente, ed un partitore di tensione
sara nuovamente in grado di fornirci il contributo di corrente, questa volta
sull’altro ramo.

Applichiamo a questo punto la sovrapposizione degli effetti, ottenendo:

1 - ngC':| o

ip =0, + 1y + i) =, lngr T 7o

bp

:’Up

gm(ro+ZC) +1 _ngC' o 1+gmrov
TO+ZC N T’O—I—ZC P
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A questo punto, si ottiene banalmente il risultato:

g _ U _ TotZc
Byn = Up N 1+ gmro

3.1.3 Calcolo dell’impedenza di collettore, Z¢;,

Determiniamo 1'ultima delle impedenze viste dai terminali del transistore:
Zc.in. Sl tratterebbe di un conto alquanto complicato da effettuare rigorosa-
mente, tuttavia e possibile dimostrare immediatamente a occhio il risultato,
mediante un’osservazione intelligente.

Zg

Figura 3.8: Schema per il calcolo dell’impedenza equivalente di collettore.

Vediamo che dal generatore pilotato di corrente viene imposta una cor-
rente pari a ¢,,v,; una parte di essa andra all’emettitore, ed una parte in
base. Nella fatispecie, sappiamo che in base ci sara una caduta di tensione
sulla resistenza r, positiva verso il basso (dal momento che la corrente che
scende dal generatore pilotato si ripartisce in questo modo tra base ed emet-
titore). Cio ci conduce ad una situazione piuttosto strana: per ipotesi, al
fine di avere una corrente positiva verso il basso imposta dal generatore pi-
lotato, dovremmo avere una caduta di tensione v, su r, positiva verso I’alto.
L’unico caso che permette di risolvere questo problema, rispettando tutte le
ipotesi, & v, = 0. Se pero il pilota e nullo, allora anche la corrente imposta
dal generatore dipendente e nulla, ma quindi la corrente presente sul ramo
del generatore di prova di tensione sara nulla. Cio che capitera, dunque, sara:

v
“w:0:>9mvn=0:>zc,m=.—p—>+oo
ip
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Ossia, dal momento che la corrente sul collettore & nulla, il collettore si
modella con un’impedenza infinita, ossia con un circuito aperto, e quindi
oppone una resistenza infinita a cio che entra in esso.

Piccola nota: considerando 'effetto Early, e quindi la resistenza che lo
modellizza, r,, avremmo che:

Roim=00®T1, 1,

Cosa abbiamo fatto finora dunque? A cosa servono questi esercizi di
elettrotecnica?

Le tre relazioni appena calcolate sono le impedenze di ingresso dei tre
morsetti del transistore bipolare, dunque impedenze equivalenti modelliz-
zanti il comportamento del transistore visto da un dispositivo che vi inviera
un segnale di qualche tipo. Avendo risolto una volta per tutte questo tipo di
problema, avremo una notevole semplificazione dei conti, dal momento che
ora conosciamo esattamente il comportamento del transistore per ciascun in-
gresso, e dunque potremo evitare di utilizzare ogni volta il modello di piccolo
segnale: considerando per ipotesi di non trovarci in stato di riposo, di avere
dunque il transistore gia alimentato, e dati i parametri di piccolo segnale g,,
e ., potremo evitare di effettuare ogni volta i conti circuitali, affidandoci
ad una soluzione gia nota e sempre valida, riducendo il problema in diversi
sottoproblemi e semplificandoci notevolmente la vita.

Queste soluzioni sono molto piu utili e versatili di quello che pensi-
amo: mediante alcuni accorgimenti sulle dimostrazioni, potremo parzial-
mente riciclarle, considerando il fatto che sul MOSFET molto spesso r, €
presente (a causa della Channel Lenght Modulation), ma 7, & sempre infinita.
Riassumiamo dunque i risultati finora trovati:

ZB,z'n =Tx+ Ty + ZE(l —|—6)

TO_I_ZC No Early ’l"ﬂ‘l"f’bb/—}—ZB
ZE,in I — — _—
L+ gmro p+1

No Early
RC,in =T ?

Queste equazioni saranno dunque fondamentali nello studio dei circuiti
rappresentanti stadi di amplificazione di vario tipo: vedremo presto quanto
sara importante la semplificazione apportataci da queste espressioni.
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3.2 Introduzione agli stadi di amplificazione

A partire dalle equazioni appena ricavate, in grado di fornirci utili infor-
mazioni sulle impedenze in ingresso dei vari terminali di un transistore bipo-
lare, studiamo i tre stadi di amplificazione fondamentali del BJT, ossia le tre
topologie a partire dalle quali possiamo utilizzare il transistore bipolare come
amplificatore di potenza. Per ogni stadio di amplificazione, vorremo studiare
tre parametri fondamentali: guadagno in tensione/corrente/potenza A (so-
prattutto ci interesseremo del guadagno in tensione), impedenza di ingresso
Z;, ed impedenza di uscita Z,,.

Prima di tutto, per studiare buoni amplificatori, dovremo avere un buon
circuito di polarizzazione: 'eccellente sarebbe il Self-Biasing (circuito di
autopolarizzazione), sul quale applicheremo un piccolo trucco per quanto
riguarda l'introduzione del segnale.

Cio che stiamo per fare, € formalmente scorretto, pero ai fini di non appe-
santire troppo le notazioni ed il carico solo alla fine spiegheremo il procedi-
mento giusto per la progettazione di un circuito elettronico di amplificazione:
ora supponiamo di avere la polarizzazione gia ultimata, e di collegare diretta-
mente al circuito di polarizzazione la fonte di segnale, dalla quale partiremo
ai fini di determinarne I’amplificazione causata dal circuito. Tutti gli alimen-
tatori saranno d’ora in avanti considerati collegati a 0 V| e quindi ci troviamo
in circuito di piccolo segnale, ed ignoreremo completamente le componenti
continue di tensioni/correnti. Fatta questa dovuta introduzione, che ci per-
mettera di semplificare la convenzione utilizzata, introduciamo il primo degli
stadi di amplificazione.

3.3 Stadio ad Emettitore Comune

Date le ipotesi precedentemente avanzate, consideriamo direttamente il cir-
cuito di segnale rappresentante il primo stadio di amplificazione che anal-
izzeremo: lo stadio ad emettitore comune.

Vogliamo calcolare la tensione di uscita dello stadio, vg: essa rappresenta
la tensione in uscita dallo stadio. Per calcolarla, dovremo calcolare la caduta
di tensione sul resistore tra collettore e 0 V, ossia R¢, che in questo ambito
sara il carico del nostro circuito di amplificazione; tattica utile in questo
ambito sarebbe calcolare la corrente di collettore i¢, generata dal generatore
di segnale v,. Come sappiamo, per avere ic, possiamo utilizzare ip e la
relativa relazione che lega le due correnti (la moltiplicazione per f3).

Come possiamo ottenere dunque 7 7 Un’idea potrebbe essere sostituire
il modello di piccolo segnale nel circuito, e svolgere un lunghissimo esercizio
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Figura 3.9: Stadio ad emettitore comune.

di elettrotecnica. L’idea furba, e andare a rivedere qualche pagina prima le
espressioni delle impedenze di ingresso, nella fatispecie quella di base, Zp ;y:

ZB,in =7+ ZE(ﬁ + 1)

Vedendo I'equivalente Thevenin del ramo di base del circuito, vediamo che
vs € in parallelo a Rg = R @& Ry, e quindi la nostra v, avra un’espressione
del tipo:

1

Il guadagno in tensione A, dello stadio di amplificazione a emettitore
comune sara dunque:

B (=1)- R

Vo = Vg *

Ay =2 = -
Vg T'r + RE(]- + ﬁ)
Si noti che questo stadio € invertente: la tensione in uscita e in opposizione
di fase rispetto a quella in ingresso, poiche lo stadio ’cambia il segno’ della
tensione rispetto a quello di partenza.
Consideriamo alcuni andamenti asintotici dell’espressione appena ricava-
ta, in modo da renderci conto di quale sia il suo comportamento, di come si
possa gestire e migliorare, in fatto di guadagno:

e Se Rp — 0, e ry > Rp(1+ ), capita che:
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—BR¢

Tr

A, ~

Ricordando che pero g,,7. = (3, vediamo che:

Av = _ngC
Sappiamo tuttavia che:
Ic
Im = ‘/Q
T

Stabilizzando dunque I¢, siamo a cavallo, dal momento che stabilizzi-
amo il guadagno g,, (la transconduttanza), e quindi mediante il circuito
di Self-Biasing possiamo andare sul sicuro.

Se [ — 400, capitera che:

B Re
T = Avg—
T eSS R

9m E

Cio si puo anche verificare in questo modo:

A, = —5 ___ —BRe _
T+ Rp(l+8) L4 Rp(1+0)

BRc BRclcg

B _% + Rp(1+ 3) BVr+ Rplco(l+03)

. dcgRe

 Vr+Rglcg
L’ultimo passaggio e giustificato, per 3 molto elevato, ossia tendente a
infinito.

Dal momento che Rp € dell’ordine dei k2, Ir o dei mA, Vp dei mV,
allora Rplcg > Vr. Per questo motivo, potremo dire che:

Vo Rc

A, = — ~
Vg RE
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Cosa possiamo capire da tutto cio? Lo stadio a emettitore comune ha un
guadagno in corrente circa pari a 1 (non puo essere superiore a 1, di solito
si tratta in un intorno negativo di 1 quindi), ma un enorme guadagno in
tensione.

Cio che abbiamo appena mostrato e la teoria dello stadio ad emettitore
comune, un’idealizzazione, diversa da come si realizza nella pratica. La diver-
sita sta nell’ipotesi preliminare, ossia quella secondo cui ci trovavamo subito
in piccolo segnale, senza considerare la polarizzazione.

3.3.1 Disaccoppiamento

I circuiti di polarizzazione sono molto delicati, dal momento che l'intro-
duzione di un segnale per come l’abbiamo fatta noi crea nuove maglie, e
dunque nuove ripartizioni della tensione di polarizzazione, facendo discostare
dunque il valore del punto di lavoro rispetto a quello che potevamo aver anal-
izzato nel solo circuito di polarizzazione. Cio che bisogna introdurre dunque,
¢ una sorta di muraglia trasparente al segnale, ma che non permette il passag-
gio di tensioni continue. Il componente in grado di realizzare questa muraglia
e un semplice condensatore in serie: il segnale e solitamente variabile, for-
mato da un certo numero di armoniche; I'introduzione di un condensatore in
serie a regime taglia tutte le continue, poiche si carica e comporta come un
circuito aperto nei confronti delle continue, ma lascia passare (abbastanza
bene) le tensioni/correnti alternate, ossia i segnali. L’inserimento di questi
condensatori in serie, detti condensatori di disaccoppiamento (bypass capac-
itors) fornira un filtro passa-alto a frequenze relativamente basse, in modo
da tagliare componenti piu vicine alla continua per quanto sia possibile, fre-
nando sicuramente la continua, ma anche un certo numero di armoniche del
segnale.

Un condensatore di disaccoppiamento e dunque in grado di separare un
ramo del circuito da un altro, impedendo alla continua di cadere e ripartir-
si, ma permettendo al segnale di passare ed uscire dal ramo, per ripartirsi.
Unico vincolo per ora (che poi in seguito affronteremo) sara quello dell’al-
ta frequenza: la radiofrequenza infatti potrebbe provocare effetti secondari
estremamente negativi, che in parte affronteremo in questa trattazione, ma
comunque in un secondo momento.

Piccola nota: se un metodo per far vedere alla continua un circuito aperto
e introdurvi un condensatore in serie, per cortocircuitare un ramo alla contin-
ua sara sufficiente introdurre un condensatore in parallelo (o un induttore):
in questo modo si riesce a forzare ’andamento della continua in un ramo,
che sara visto come un corto circuito (o una resistenza).

Un circuito molto intelligente per la realizzazione pratica (con componenti
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discreti ovviamente) dello stadio di amplificazione ad emettitore comune,
potrebbe essere il seguente:

Var

Rp, Re

Figura 3.10: Circuito molto intelligente per lo stadio di amplificazione ad
emettitore comune.

Le resistenza R; e Ry sono le resistenze di base del circuito di Self-Biasing:
mediante Thevenin si potra fare il solito trucco, Rg = R; @ Ry, ottenendo
un resistore equivalente in parallelo a Rg e Cs. Rg € la resistenza interna
(e quindi serie) del generatore di segnale, vs. Cg ¢ il condensatore che dis-
accoppia l'ingresso del segnale dal resto del circuito di polarizzazione. Rg
e stata divisa in Rgy e Rpo, poiche in questo modo una parte del segnale
sara sempre costretta a passare per una resistenza nell’emettitore, e ad alte
frequenze il condensatore tendera ad avere un’impedenza sempre minore,
diventando un corto circuito per il segnale, e quindi eliminando una compo-
nente di resistenza all’emettitore del transistore. Modificando i parametri C'g
e Rpo sara possibile regolare il guadagno, omeglio nella fatispecie: Rg; sara
coinvolta sia in ambito di polarizzazione che in ambito di amplificazione di
segnale, mentre Rpo sara soprattutto coinvolta in ambito di polarizzazione.
Modificando questi parametri si pud dunque ottenere (come vedremo meglio
in seguito parlando di reazione) un guadagno regolabile in base ai nostri fini.

Un condensatore, rispetto al segnale, a seconda della frequenza di vari-
azione del segnale, puo assumere un’impedenza diversa. Se la frequenza ¢
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molto elevata, come accennato, il condensatore si 'chiudera’ rispetto al seg-
nale, nel senso che la sua impedenza diventera cosi bassa da risultar essere
trascurabile rispetto alle altre impedenze presenti nel circuito. Regolando
dunque in maniera intelligente questo condensatore sara possibile ottenere
un guadagno variabile con la frequenza, a seconda delle nostre necessita. R¢
e la solita resistenza di collettore, in parallelo alla quale e situato il carico
Ry, anch’esso disaccoppiato dal resto del circuito (per ovvi motivi) mediante
il condensatore Cf ..

Possiamo calcolare in questo ambito la tensione di uscita v,, come la ten-
sione che cade sul carico Ry, in ambito ovviamente di amplificazione di seg-
nale, considerando tutti i condensatori chiusi (supponiamo dunque di trovarci
ad una frequenza sufficientemente elevata da ridurre I'impedenza imposta dai
generatori). Il metodo di calcolo & simile al precedente, anche se una topolo-
gia del genere le prime volte potrebbe spaventarci: partendo dal generatore
di segnale vy, si sceglie se lavorare con tensioni o correnti (di solito qua si
useranno correnti, ma non e detto sia l'unica via ovviamente), e quindi:

) 1 .(_g).i.
* Rs® Rp+ Rp1(1+ ) Re+ Ry

Per quanto riguarda le impedenze di ingresso, possiamo calcolarle ’a oc-
chio’, avendo ovviamente presenti le espressioni delle impedenze di ingresso:

Ry

Vo =

RB . (TW‘FREl(l +ﬁ)

59 2B, Rp+rr 4+ Rpi(1+ )

Zout:RC®m:RC

Cio che possiamo intuire, osservando i valori di queste impedenze, ¢ che
saranno tendenzialmente medio-alte in ingresso, ed abbastanza alte in uscita
(regolabili comunque mediante i parametri sopra elencati).

3.4 Stadio a Collettore Comune (Emitter Fol-
lower)

Lo stadio a collettore comune (detto anche emitter follower per i motivi che
diremo alla fine della trattazione) puo avere una forma simile a questa:
L’alimentazione si effettua con il solito circuito di Self-Biasing, il segnale
verra introdotto in base, e I'uscita sara presa sull’emettitore: il carico questa
volta sara dunque collegato all’emettitore.
Calcoliamo subito le impedenze di ingresso e uscita di questo stadio:
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Rp,
R, C,
[l 4
AW | K T
@ Vg % R32 % RL
1

Figura 3.11: Stadio a collettore comune (emitter follower).

Zin=Rp® Zpin=Rp® (r-+(6+1)Ry)

Zpt+rs  Rp®Rs+r: Rp®Rs 1
Zout:ZE,in: Cinl = BONs T = B0 A

= = +
6+1 6+1 6+1 Im

Il fatto di avere (3 libero, potra fornirci una notevole incertezza sull’im-
pedenza di uscita. Calcoliamo dunque la tensione sul carico, v,:

1 Rp
: : 1)-R
Rs® Rp+rx+ R.(1+3) Rs+ Rp (B+1)- B

Vo = Vg *

Facciamo una piccola osservazione:

1
Rs® Rg+71r+ R(1+0)

Rp -
Rs+ Rp
Possiamo aspettarci che A, sia dunque minore di 1, ossia che vi sia un’at-

tenuazione di tensione (ovviamente se si avesse A, ~ 1 avremmo tensione in
ingresso ed in uscita circa invariate).

Proviamo a cercare un limite asintotico: se Rg < Rp:

<1

1

iNl
Rs+ Rp
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(1+B)Ry
T'r + RL(l + /6)

Avremmo comunque un guadagno minore di 1 in tensione. Tentiamo un
ulteriore tipo di manipolazione di questa seconda espressione:

<1

(1+B)Re _ (1+B)Re _ (1+B)Re + Icq
Tz + Rp(1+ ) ,% +R(1+8) Vr+Rpleg(l+p5)

Questo circuito e sostanzialmente un attenuatore di tensione; possiamo
progettare in maniera idonea questo circuito, come visto dalle ultime ma-
nipolazioni, considerandola di poco inferiore a quella in ingresso. A cosa
serve un circuito del genere dunque?

Facendo gli stessi conti effettuati per la tensione, sulla corrente, vedremmo
che vi ¢ un guadagno enorme di corrente in uscita dallo stadio, ossia la
corrente in ingresso viene aumentata notevolmente, senza intaccare troppo
la tensione in ingresso. Supponiamo di avere infatti un circuito di questo
tipo:

1 kQ
W

12 £Q Uy
Vi

Figura 3.12: Circuito da confrontare con I'amplificatore.

Abbassando la resistenza aumentiamo la corrente nel circuito, ma riduci-
amo moltissimo la tensione che cade ai capi del resistore di carico. Supponen-
do di avere gia dunque la tensione regolata al valore corretto (per esempio da
uno stadio a emettitore comune), volendo ottenere anche un’amplificazione
in corrente, il collettore comune fa al caso nostro. Possiamo capire da dove
nasca il nome ’emitter follower’: se lo stadio a emettitore comune si occupa di
amplificare esclusivamente la tensione, una volta stabilito un buon punto di
tensione dal primo stadio, si inserisce in cascata un secondo stadio in grado
di amplificare la corrente, ottenendo dunque amplificazione di entrambe le
grandezze.
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3.5 Stadio a Base Comune

Il terzo stadio di amplificazione fondamentale, ossia lo stadio a base comune,
avra una topologia di questo genere:

Var
RBl RL >vo
Cp
I %
I K D
%RBZ % Ry

2
&

=

Figura 3.13: Stadio a base comune.

L’alimentazione ideale sara come al solito ottenuta mediante circuito di
autopolarizzazione; in questo ambito il segnale in ingresso sara da inserire
sull’emettitore, disaccoppiandolo mediante condensatore in serie. L’uscita
sara presa dal collettore, su di una resistenza di carico collegata dunque al
nodo collettore.

Passiamo al calcolo dei parametri anche di questo tipo di circuito di
amplificazione:

r.+ Zp

E B, E G+l

Zout:RC@OO:RC

Vediamo ora il guadagno in tensione:

1 16 R
’UO g ’Us . - . . C
Rs + —%—:_ZIB 6+1
Vediamo dunque che:
o R
A, = Yo ¢ .
Vg Rs + o



Volendo, questo circuito € in grado di guadagnare in tensione (non as-
solutamente quanto uno stadio ad emettitore comune), ma non in corrente.
L’utilita di questo stadio e differente da quella dei precedenti: esso € molto
utilizzato, piu che in elettronica, in ambito di elettromagnetismo, come nello
studio di radiofrequenze. Questo perche, come verificheremo piu avanti par-
lando di alte frequenze, e in grado di spostare a frequenze piu elevate I'ultimo
polo (parlarne piu in dettaglio ora e inutile).

In ambito di elettronica, fondamentale e ’amplificatore a emettitore co-
mune, per aumentare la tensione, e molto utilizzato e l'emitter follower
(collettore comune), per amplificare la corrente dopo aver amplificato la
tensione.

Riassumendo, esponiamo i dati ricavati dalle analisi dei tre stadi fonda-
mentali in forma ridotta:

e Emettitore Comune: impedenza medio/alta in ingresso, alta in uscita,
guadagno alto in tensione, corrente stabilizzata;

e Collettore Comune: impedenza alta in ingresso, tendenzialmente bassa
in uscita, guadagno alto in corrente, tensione stabilizzata;

e Base Comune: alta impedenza in ingresso, bassa impedenza in uscita,
utilizzato di solito in ambito di radiofrequenze.

3.6 Introduzione all’amplificazione

Esistono, in sostanza, quattro tipi fondamentali di amplificatori, classificabili
in base alle grandezze di ingresso ed uscita: dal momento che di solito ci
preoccupiamo di amplificare o tensione o corrente, abbiamo quattro possibili
tipi di amplificatori:

e Ingresso tensione, uscita tensione;

e Ingresso corrente, uscita tensione;

Ingresso tensione, uscita corrente;

e Ingresso corrente, uscita corrente.

Analizziamo le caratteristiche fondamentali di questi quattro tipi di am-
plificatore, per renderci conto almeno in linea di massima di come si debba
lavorare al fine di progettare un amplificatore.

Unica nota prima di incominciare I’analisi della prima di queste topologie:
il progettista ha possibilita di lavorare esclusivamente su due parametri: R;,
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e R, la resistenza interna del generatore di segnale vy, R,, come anche la
resistenza di carico Ry, sono parametri talvolta noti a priori, ma sicuramente
non modificabili dal progettista. Si sappia dunque che gli unici gradi di
liberta su cui si puo lavorare sono questi.

3.6.1 Ingresso tensione, uscita tensione

o = % = n

Uin R'm _ Vout

Figura 3.14: Amplificatore con ingresso ed uscita in tensione.

Il fatto che 'amplificatore debba amplificare per I’appunto tensione, por-
tando in uscita un’ulteriore tensione, significhera che la tensione pilota v;,,
ossia la tensione che cade sul resistore R;,, dovra essere molto elevata. Perche
vi sia una caduta di tensione molto elevata, servira una resistenza molto ele-
vata, dunque avremo bisogno di un amplificatore con impedenza di ingresso
molto elevata, in modo che il partitore sia pesantemente influenzato verso
R;,, e cosi si abbia una buona percentuale della tensione v, cadente in R;,:

R, + Rg
Se R;, > Rg, allora v;, >~ v;.
Al contrario, la resistenza di uscita deve essere ridotta, per ottenere un’us-
cita in corrente, per lo stesso motivo: il partitore tra resistenza di carico Ry,
e resistenza di uscita dell’amplificatore R,,; deve favorire 1'uscita, e dunque:

Vo = 7RL
o RL_I'Rout

Se R, < Ry, avremo una caduta di tensione molto superiore sul genera-
tore di carico, quindi vy, ~ v, Ripn, € avremo realizzato un buon amplificatore
tensione/tensione.

66



3.6.2 Ingresso corrente, uscita tensione

% Rout
+

Vg Rs % Rzn Vout % RL

Figura 3.15: Stadio amplificatore con ingresso in corrente ed uscita in
tensione.

Conoscendo 'elettrotecnica, fatto il primo esempio fatti tutti: se in in-
gresso abbiamo un generatore di corrente, costituito dunque da un resistore
interno in parallelo al generatore considerato ideale, dovremo fare in modo
da avere una R;, molto ridotta, in modo da avere un partitore di corrente
che favoreggi I'ingresso di corrente su di R;,, e dunque:

P
wm SRS _'_ Rln

Se Rg > R;,, tin ~ 1.

Per quanto riguarda l'uscita, il discorso sara del tutto identico a prima:
la resistenza di uscita dell’amplificatore dovra essere decisamente inferiore di
quella del carico, in modo da permettere una maggior caduta di tensione sul
carico stesso, Ry.

Piccola nota culturale: I'amplificatore corrente-tensione spesso viene an-
che chiamato transresistenza: il suo guadagno, infatti, non e adimensionale,
poiche ¢ il rapporto tra una tensione v,,; ed un ingresso i;,, € quindi dimen-
sionalmente parlando acquisisce la stessa unita di misura di una resistenza,
e si misura infatti in €2.

3.6.3 Ingresso tensione, uscita corrente

In questo ambito, avremo bisogno come nel primo caso di una resistenza di
ingresso R;, molto elevata, in modo da avere una grossa caduta di tensione
sul resistore di ingresso, e quindi un pilota molto elevato per il pilotato mod-
ellizzante il comportamento dell’amplificatore. Dall’altra parte del circuito,
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Lout

Figura 3.16: Stadio di amplificazione con ingresso in tensione ed uscita in
corrente.

avremo un’uscita in corrente, generata da un generatore pilotato di corrente,
e quindi la cui resistenza di uscita R, sara in parallelo ad esso. Il partitore
di corrente deve essere realizzato in modo da favorire il passaggio di corrente
si capi del resistore Ry, e quindi:

Rout
RL + Rout

Se avremo R, > Ry, la corrente tendera ad andare tutta nel resistore
di carico, ottenendo cosi ’amplificatore desiderato.

Dualmente all’amplificatore precedente, un dispositivo di questo tipo viene
chiamato transconduttanza, poiche il guadagno si esprime in termini di rap-
porto di una corrente e di una tensione, ottenendo dunque dimensionalmente
una conduttanza, che si potra misurare in siemens S.

lout = Rinvin .

3.6.4 Ingresso corrente, uscita corrente

A questo punto immaginare come funzioni una topologia di questo tipo non
dovrebbe essere un problema: in ingresso abbiamo un generatore di corrente,
con in parallelo la sua impedenza interna alla nostra resistenza R;,, ed in
uscita il generatore pilotato di corrente con la resistenza R, in parallelo
a se ed alla resistenza di carico Ry. Ai fini di realizzare un buon amplifi-
catore corrente-corrente, dunque, dovremo avere una resistenza di ingresso
R;, molto bassa, in modo da favorire il partitore di corrente di ingresso ver-
so I'amplificatore, e dualmente la resistenza di uscita R,,; molto elevata, in
modo da favorire il passaggio di corrente verso il carico resistivo Ry,.
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Osservazione importante

Quelli che abbiamo appena terminato di descrivere, sono i quattro fondamen-
tali tipi di amplificatori elettronici realizzabili mediante circuiti di transistori;
cio che e importante capire, anche se non si hanno ancora idee precise su come
lavorare, e che singoli stadi di amplificazione non sono in grado di realizzare
un sistema di amplificazione appartenente ad una delle quattro topologie
appena presentate, dal momento che nessuno e in grado di soddisfare pien-
amente queste caratteristiche, e non avrebbe neanche senso farlo, a causa
di motivi che meglio analizzeremo parlando di reazione. Si sappia che certo
tutto cio che finora e stato fatto ¢ fondamentale, ma al fine di comprendere il
funzionamento reale di dispositivi quali amplificatori di segnali, funzionanti,
ci mancano ancora diverse nozioni.
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Capitolo 4

Transistore MOS a Effetto di
Campo (MOSFET)

Come si sa dallo studio dei Dispositivi Elettronici, MOS sta per Metal-Oxide-
Semiconductor: si tratta di un tipo di tecnologia basata sull’'unione di un
substrato di silicio (opportunamente drogato) ad uno strato di ossido (soli-
tamente biossido di silicio), e questo a sua volta ad una lamina metallica
(oppure gate in silicio fortemente drogati, nelle tecnologie piu recenti).
Esistono sostanzialmente due classificazioni di transistori MOSFET:

e n-channel o p-channel: nel primo caso i MOSFET avranno un canale
di conduzione di elettroni, nel secondo caso di lacune; cio si ottiene
mediante artifici tecnologici di diversa natura, che non tratteremo qua;

e A canale indotto o a canale preformato: i MOSFET a canale indotto
(detti anche ad arricchimento) non hanno un canale: esso si forma solo
mediante ’applicazione di una tensione Vgg sufficientemente elevata
(come si e visto nel corso di Dispositivi Elettronici, e come rivedremo
brevemente ora); nel caso di MOSFET a canale preformato (detti anche
a svuotamento), il canale esiste a partire dalla nascita del transistore, e
quindi non necessita una Vgg al fine di essere attivato. Questo secondo
metodo viene spesso utilizzato per realizzare transistori come i JFET o
i MESFET; non entriamo nel merito di dispositivi di questo genere, o di
nozioni tecnologiche legate a questo tipo di distinzione, che comunque
puo essere utile da conoscere.

I1 MOSFET (che spesso abbreviando chiameremo MOS), dispone di quat-
tro terminali: gate (G) , bulk (o body, B), source (S), drain (D).
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Figura 4.1:  Simboli circuitali dei MOSFET a quattro terminali
rispettivamente a canale n e p.
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Figura 4.2: Simboli circuitali dei MOSFET a tre terminali rispettivamente a
canale n e p.
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Questa notazione, con la freccia entrante nel bulk (o uscente da esso), es-
prime il tipo di canale del MOS: se la freccia e entrante, avremo un dispositivo
a canale n; se la freccia e uscente, un dispositivo a canale p.

Nell’ambito in cui noi studieremo transistori a effetto di campo di questo
tipo, utilizzeremo una convenzione semplificata: considereremo i terminali
bulk e source cortocircuitati, e considereremo la freccia uscente dal source
per indicare un MOS a canale n, entrante per indicare un MOS a canale p.

4.1 Caratteristica statica del MOSFET

Analizziamo la caratteristica statica del MOSFET, come facemmo in prece-
denza per quanto riguarda il transistore bipolare BJT, in modo da presentare
le equazioni di funzionamento del dispositivo:

Notiamo che si possono distinguere sostanzialmente cinque regioni di
funzionamento del dispositivo:

1. Zona di interdizione: zona nella quale il MOSFET si trova in condizione
di interdizione, e dunque ¢ OFF;

2. Zona lineare/resistiva: e possibile approssimare ad una retta la zona di
lavoro del MOSFET, e dunque si puo considerare in prima approssi-
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Figura 4.3: Caratteristica statica del MOSFET con limiti della regione di
saturazione (pinch-off ) in blu e della SOA in verde.

magzione resistivo il comportamento del transistore: dal momento che
V = RI, possiamo dire che se la crescita della tensione al variare della
corrente ¢ costante, allora avremo un andamento lineare, e paragonabile
a quello di una resistenza,

. Zona quadratica/triodo: in questa zona di funzionamento, la caratter-
istica statica e parabolica, e ricorda nella fatispecie I'andamento del
triodo, una particolare valvola termoionica ora non piu utilizzata;

. Zona di saturazione: la zona dove si ha maggior guadagno, la zona utile
del transistore MOS: nella stragrande maggior parte dei casi, analizzer-
emo il comportamento di un MOSFET proprio in questo ambito;

. SOA (Safe Operating Area): al di la di questa zona, il MOSFET va in
rottura, e non sara piu utilizzabile (zona del tutto analoga a quella del
transistore bipolare.

Discutiamo a questo punto le equazioni, ricavate nel corso di Dispositivi

Elettronici, delle zone piti importanti:

e In zona di interdizione:

VGS<VTn:>[D:0
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e In zona quadratica, abbiamo che la tensione Vg € maggiore della ten-
sione di soglia Vp,, ma Vpg < Vgs — Vi, dunque 'equazione rappre-
sentante 'andamento della corrente Ip, ossia della corrente di drain,

sara:
Vs
Ip =K, |(Vas — Vrn)Vps — o
Dove K,, &€ un termine cosi definito:
w 10).¢
Ky = jnCoxr: Cox = -2
UnCox i3 0X Tox

La seconda zona di lavoro semplicemente ignora il termine quadratico
dell’appena presentata equazione, poiche ancora ininfluente;

e In zona di saturazione, avremo: Vgg > Vr,, ma anche Vpg > Vgs— Vi,
in questo ambito, il guadagno sara circa costante, e pari al guadagno
massimo ottenibile in zona quadratica, quindi:

Ky,

b=

(Vas — Vin)?

Si noti: spesso per alleggerire la notazione, si definisce la tensione di
overdrive, Vpy, come:

Vov = Vas — Vi

4.1.1 Channel Lenght Modulation

Per quanto riguarda i MOSFET, esiste un effetto del tutto simile all’effet-
to Early, ossia la Channel Lenght Modulation: in zona di saturazione, e
possibile trovare un’espressione correttiva, in grado di tener conto del fat-
to che aumentando la tensione il canale tende a strozzarsi, e dunque si ha
un comportamento resistivo aggiuntivo, quantificabile mediante il termine di
correzione moltiplicativo sulle espressioni:

(1+ AVps)
Oppure:



Dove questa V), rappresenta 'equivalente, per quanto riguarda i MOS,
della 'tensione Early’: rappresenta dunque semplicemente il punto di incontro
sull’asse delle tensioni di tutte le rette rappresentanti I'effetto della Channel
Lenght Modulation.

A differenza del caso del transistori bipolari, purtroppo spesso questo tipo
di effetto si fara sentire sul nostro modello, e quindi dovremo tenerne conto.

Le equazioni complete dunque, consideranti anche 'effetto della Channel
Lenght Modulation, saranno:

2
[D,quad = Kn (VGS — VTn)VDS — %} . (1 + %)
A

K, Vi
ID,sat - 7 (VGS - VTn)2 . (1 + VLAS)

Anche nel caso di un transistore MOSFET, si puo modellizzare il fenomeno
duale all’effetto Early, mediante una resistenza, r,:

B [Vl 4+ Vbs
o ]—D
Questa resistenza, in parallelo al generatore modellizzante la corrente
pilotata tra source e drain, € in grado di modellizzare 'effetto della channel
lenght modulation (esattamente come la resistenza Early tra emettitore e
collettore).

4.2 Studio dei circuiti con MOSFET

Sostanzialmente, rispetto allo studio del transistore bipolare, abbiamo cam-
biato dispositivo, di conseguenza abbiamo cambiato le equazioni di funzion-
amento di quest’ultimo, tuttavia il nostro metodo di lavoro puo anche non
variare: tenendo conto dunque dei nuovi modelli appena introdotti, potremo
riprendere lo stesso discorso precedentemente affrontato per quanto riguarda
il BJT (che dunque non andremo a ri-affrontare da capo), e riassumerlo nei
seguenti tre step:

1. Studiare la sola alimentazione del circuito, determinando il punto di
lavoro, ossia la coppia di valori tensione/corrente (Vpsg; Ip.g);

2. Determinare il modello di segnale, e stabilire dunque che il segnale e
un piccolo segnale;
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3. Traslare nel punto di lavoro il nostro modello, e studiare esclusiva-
mente il piccolo segnale, considerando terminata correttamente la po-
larizzazione.

Il modello del MOSFET per quanto riguarda la polarizzazione sara dunque
qualcosa di simile a quello in figura 4.4.

Il fatto che tra gate e resto del dispositivo vi sia del biossido di silicio
('Oxide), fa si che non vi sia passaggio di cariche; possiamo dunque dire vi
sia una caduta di tensione tra gate e source, Vg, ma non una corrente di
gate: per quanto studieremo dunque in questa trattazione, una costante sara
sempre e comunque Iz = 0. Il fatto che non ci sia corrente di gate, ¢ un
enorme pregio dei MOSFET: avremo una notevole semplificazione dei conti,
dovuta a cio.

D’altro canto, vedendo le equazioni precedentemente presentate nei mod-
elli, possiamo immaginare che, per quanto riguarda la polarizzazione, si ha
un altro problema abbastanza grave: [p € espressa mediante un’equazione
non lineare (quadratica, quindi relativamente semplice da studiare, ma non
banale quanto una di primo grado). Ip puo essere determinata a partire da
due equazioni, a seconda della zona di lavoro in cui ci troviamo (solitamente
ci si trovera in zona di saturazione, poiche e quella che meglio sfrutta le pro-
prieta del MOS; potrebbe capitare di trovarsi in zona quadratica, a causa
per esempio di una cattiva alimentazione del dispositivo, e dunque e buona
cosa riprendere entrambe le equazioni):

e In zona quadratica:
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e In zona di saturazione:

Ky

Consiglio spassionato che si puo dare per affrontare questo tipo di prob-
lemi e il seguente: tentare di determinare il punto di lavoro, utilizzando il
modello del MOS in ambito di zona di saturazione, dal momento che es-
sa presenta un’espressione piu semplice da gestire, e poiche comunque si
tratta del caso piu frequentemente studiato. A questo punto, si verifica la
diseguaglianza:

Vov < Vbs

Nel caso essa non fosse verificata, si ricalcola il punto di lavoro mediante
I’espressione modellizzante il funzionamento del MOS in regione quadratica,
e quindi si rieffettua la verifica sulla tensione di overdrive.

Ricordiamo dunque che, sempre e comunque, le due soluzioni tali per cui:

VGS —Vr, <0
Vas —VTp >0

Vanno sempre scartate, in quanto considerano il canale non ancora aper-
to, e dunque di fatto il passaggio source-drain non esiste, e a meno che
il MOSFET non sia a svuotamento non vi & assolutamente conduzione (di
conseguenza questo tipo di casi non ci interessa).

4.3 Polarizzazione di un MOSFET

Presentiamo una serie di circuiti per la polarizzazione dei MOS (anche se
di fatto ci ispireremo molto ai metodi di polarizzazione precedentemente
presentati per quanto riguarda il BJT; introdurremo un esempio di come
NON si deve polarizzare un MOSFET, per poi presentare alcuni circuiti un
po’ piu seri.

4.3.1 Esempio 0

Il primo circuito che potremmo presentare e quello della figura 4.5.

Questo circuito impone una tensione costante al gate; in questo modo tut-
tavia, non disponendo di informazioni sulla tensione di soglia V7, potremmo
trovarci in una delle seguenti condizioni:
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Figura 4.5: Pessimo circuito di polarizzazione per MOS.

e Avere il MOSFET in stato prossimo all’interdizione, o comunque trop-
PO POCO acceso;

e Avere il MOSFET in stato regolare: saturazione, con funzionamento
corretto rispetto alle nostre necessita:

e Avere il MOSFET troppo acceso: o un punto di lavoro troppo elevato,
o addirittura trovarci oltre la Safe Operating Area.

4.3.2 Esempio 1: circuito di Self-Biasing

Possiamo riprendere, anche per quanto riguarda il MOSFET, una nostra cara
vecchia conoscenza: il circuito di autopolarizzazione.

Una volta ricavato I’equivalente Thevenin del circuito, trovando I’equazione
alla maglia, per I'unica maglia non passante per il drain (dal momento che
esso assume lo stesso ruolo che prima assumeva il collettore), vediamo che:

IpRs + Vas = Vag = Vas = Vae — IpRs

Dove V¢ si calcola semplicemente mediante ’equivalente Thevenin:

Reo
Rai + Rae

Non utilizziamo la resistenza equivalente Thevenin al gate, dal momento
che esso di fatto si chiude su di un circuito aperto: la tensione del generatore
equivalente Thevenin cadra tutta sul gate, e dunque non avremo di fatto
cadute su Rg.

Vas, ossia la tensione sul gate, & una funzione lineare (in realta affine, dal
momento che ’elemento nullo non va nell’elemento nullo: geometricamente,
sarebbe una retta con termine di intercetta maggiore di 0), e quindi la cor-
rente al drain risultera essere molto stabilizzata. Questo circuito, come anche
il precedente per quanto riguarda i BJT, ¢ ottimo per circuiti discreti, ma

Voo = Var
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Figura 4.6: Circuito di autopolarizzazione applicato al MOS.

non integrati: integrare un grosso numero di resistori ¢ molto dispendioso, in
termini di porzioni di substrato occupate, e dunque non si usano topologie
del genere.

4.3.3 Esempio 2

Altro circuito che comunque verra ripreso in seguito e il seguente:
Questo circuito & abbastanza interessante, in quanto:

Vbs = Vas

Cio ci garantisce di trovarci in stato di saturazione, e dunque sara molto
utile per questo: ci fornira garanzie sullo stato del transistor, e sul modello
da utilizzare.

4.4 Modelli di Piccolo Segnale

Abbiamo trattato la polarizzazione del MOSFET; passiamo ora alla trat-
tazione della linearizzazione delle equazioni di funzionamento, in un intorno
del punto di lavoro, al fine di studiare un modello di piccolo segnale del
MOSFET. L’elemento non lineare della nostra trattazione sara la corrente
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Figura 4.7: Un altro circuito di polarizzazione per MOS.

di drain, Ip; ipotizzando di trovarci dunque in zona di saturazione, cosa che
capitera nel 99% dei casi, consideriamo il modello relativo alla zona di lavoro:
Ky

Ip = = (Vas = Vin)?

Linearizziamo dunque rispetto alla tensione Vg ’elemento non lineare:
Ky

(Vs — VTn)2:| = < 2-(Vags —Vpn) -1 =

o[k,

- Kn(VGS - VTn) = dm

Abbiamo cosi trovato un’espressione operativa della conduttanza differen-
ziale modellizzante il guadagno del generatore pilotato, in dipendenza della
tensione Vig; si noti che non e l'unica possibilita: esistono altre esplici-
tazioni della conduttanza differenziale g,,, considerando come variabili al-
tri parametri; consideriamo per esempio ’esplicitazione della tensione gate-
source, Vgg:

21 121
VGS - VTn = =D — gm = Kn(VGS — VTn) = Kn FD = v/ 2[DKn

Ky,

Questa formula ci evidenzia un fatto importante: se abbiamo I stabile,
abbiamo g,, stabile, e dugnue abbiamo la conferma del fatto che, anche per
quanto riguarda il MOSFET, un buon circuito di polarizzazione ¢ in grado
di permetterci di ottenere una g, stabile.

Consideriamo un’ultima esplicitazione, partendo da K, ; vediamo che:
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Figura 4.8: Circuito di piccolo segnale del MOS.

2][) 2][) 2][)

b=y, o=z Yor Ty,
Questo tipo di esplicitazione puo essere utile sotto un particolare punto
di vista, diciamo prettamente tecnologico: il K, ¢ un parametro che non
possiamo modificare a priori, tranne che sotto alcuni punti di vista tecno-
logici (al momento della realizzazione del transistore, mediante processi di
litografia/etching); potrebbe essere utile dunque non avere dipendenza da
K,,, dal momento che potremmo non conoscerlo a priori, o comunque non
stabilirlo; variando la geometria sappiamo dalle definizioni precedenti che
cambia, e sappiamo anche quantificarne la variazione, tuttavia potremmo
dire che e pitt un problema da tecnologi che da analisti di circuiti elettronici.

Dato dunque un segnale (piccolo rispetto alla tensione di alimentazione)
il modello del MOSFET sara:

Dove:
- |VA| + Vpg
o ID
21p
9m = KnVOV =V 2]D[<n = 35 <5
Vas — Vrn

4.5 Stadi di Amplificazione con Sistemi MOS

Utilizzando transistori basati sul sistema MOS, come i MOSFET che noi
stiamo trattando, e possibile definire gli stadi di amplificazione fondamentali
esattamente come abbiamo fatto con il BJT; anche qua, al fine di essere
facilitati nei conti, decidiamo di ricavare le impedenze viste all'ingresso dei
vari elettrodi: Zg in, Zp.in, Zs,in-
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Figura 4.9: Calcolo della resistenza di source.

4.5.1 Calcolo dell’impedenza di gate, Zg y,

Per quanto riguarda I'impedenza di gate, tendenzialmente essa e infinita: dal
momento che il biossido di silicio costringe il dispositivo a comportarsi come
un circuito aperto, nel gate non scorrera mai corrente, e potremo dire che
la resistenza/impedenza in ingresso al gate sia assimilabile ad un circuito
aperto, e dunque sia infinita. Possiamo dunque dire che:

ZG,in = +00

Senza ricorrere ad artifici particolari, dunque abbiamo determinato con
semplicita la prima delle impedenze di ingresso.

4.5.2 Calcolo dell’impedenza di source, Zg,

Per quanto riguarda Zg ,,, potremo utilizzare, sul circuito seguente, la sovrap-
posizione degli effetti: applicando al source un generatore di tensione noto,
vp, potremo dunque semplicemente dire, considerando anche l'effetto della
channel lenght modulation (modellato mediante 7,), che:



Up Up 1

R I P L s -

r 1

= 70 = ’["O @ B

L+ gmro 9m

Si noti tuttavia che di solito r, > gi, e dunque possiamo approssimare
dicendo che:

1
ZS,in = —
m

Si noti che avevamo in precedenza gia trovato, per quanto riguarda il
BJT, un risultato praticamente analogi a questo.

4.5.3 Calcolo dell’impedenza di drain, Zp ,

Consideriamo in modo completo 'ultima delle impedenze di ingresso, ossia
quella di drain. Questo tipo di impedenza sara abbastanza interessante da
calcolare, dal momento che lo faremo considerando diverse condizioni: con o
senza r,, e, in caso di r, presente, con o senza Rg; considereremo una verifica
della validita dei vari risultati, analizzando i comportamenti asintotici delle
varie impedenze. Si noti che se nel BJT tutto cio non era estremamente
importante, ora lo sara: nel caso del MOSFET la channel lenght modulation
si fa pesantemente sentire, e dunque sara utile considerare i casi piu completi
poiche essi saranno di fatto ricorrenti con una certa frequenza.

Caso base: effetto di channel lenght modulation trascurabile

Se abbiamo l'effetto di channel lenght modulation trascurabile, e dunque
r, — 00, possiamo dire che I'impedenza di ingresso del dispositivo sia infinita
(mediante gli stessi passaggi studiabili nell’ambito del BJT); in questo modo:

RD,in =00

Caso avanzato: effetto di channel lenght modulation, e Rg

Risolvere il caso di r, presente, ma non avendo ulteriori resistenze al source,
e banale: e sufficiente infatti dire che:

RD,in =00BTr, =71,

Introduciamo dunque un caso molto piu interessante di quelli visti fino-
ra, e senza dubbio piti complicato da risolvere: consideriamo l'effetto della
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Figura 4.10: Calcolo della resistenza di drain.

channel lenght modulation, e quindi la resistenza r, tra source e drain, e la
presenza di un resistore Rg al source.

Utilizziamo la sovrapposizione degli effetti, introducendo al nodo di drain
un generatore di tensione di prova, v,; con il solito metodo, splittiamo il cir-
cuito in due parti, considerando due generatori di prova U;) e U;)/ , e calcoliamo
le correnti relativa 7; e 75; considerando dunque 7; la corrente passante nel
solo drain, e 75 la corrente passante nella resistenza r,, vediamo che:

,Ul/

’i :—p +O'U/
2 7‘0+gim@Rs p
: Rg :

21:(—1)‘RS+1 12

gm

L’impedenza di ingresso equivalente sara dunque:

Up Up

Djin — - =
R 1 _RBs
rot+Rs® o Rs+o-
Prima di andare avanti con i conti, alcune osservazioni sui comportamenti
asintotici:

e Se r, — 00, tutto va a oco: ci aspettavamo un comportamento del
genere, dal momento che cio e assolutamente verificato (se non c’e
resistenza dovuta alla channel lenght modulation allora I'impedenza di
ingresso deve andare a 00);
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e Se Rg — 0, i paralleli van a 0, dunque 'unica resistenza che si vede e r,,
esattamente come ci aspettavamo dai comportamenti precedentemente
esposti.

Beh, per ora possiamo sperare che tutto funzioni, dunque!

Cio che possiamo fare ora e sviluppare ’espressione, e ordinarla un po’
meglio, magari per cercar di proporre alcune approssimazioni che potrebbero
tornarci comode; sviluppiamo, e dividiamo per v, numeratore e denominatore
(semplificando), ottenendo:

1 B Rsgm + 1
i 1 = i
To-i-Rs@gim Rsgm+1 To-i-Rs@gim

Ma notiamo che, se r, > ﬁ, allora r, > ng @ Rg, data Rg sufficiente-
mente piccola! Possiamo dunque dire che:

RD,in = Rngro

4.5.4 Stadio a Source Comune

Lo stadio a source comune rappresenta il corrispondente, per quanto riguarda
i MOSFET, dello stadio a common emitter, di conseguenza e probabilmente
il piu importante da conoscere. Consideriamo dunque un circuito di questo
genere:

In ambito di polarizzazione al solito semplicemente si dovran considerare
come circuiti aperti tutti i condensatori, e in caso di segnale chiusi (in prima
approssimazione, in realta come gia detto ampiamente parlando di BJT non
e detto che siano tutti chiusi, e ricordiamo che ’chiuso’ ¢ un modo piu sem-
plice e approssimativo per dire che 'impedenza che oppongono ¢ trascurabile
rispetto alle altre del circuito).

Considerando dunque in modo semplicistico tutti i condensatori come
corti circuiti, ricordando che tra G ed il resto del circuito non vi e nulla (a
causa dell’isolamento causato dall’ossido); il modello di segnale dunque sara:

g SRG + Rg 9
. Rg
1= gngS = gmvsm
Rg
o=~ 5 | mR s -1
Y Rg—i-ng DY ( )
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Figura 4.11: Stadio a source comune.

@ v RG § 9m Vgs

Figura 4.12: Stadio a source comune semplificaro.
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Figura 4.13: Stadio a source comune.

Vo o RG
Vs Re + Rg
Come nel common emitter, abbiamo un buon guadagno in corrente, ma
invertente.
Complichiamo un po’ la situazione: consideriamo il circuito dello stadio
a source comune, considerando pero attiva la channel lenght modulation, e
quindi la relativa r,, con resistenza di source Rg.
Dovremo fare un ragionamento di questo tipo:

Av = = ngD

Vin
Vgs = Vg — Vs = Uiy — Rngvgs = VUgs = m
. Uin,
d = ImVgs = 97—
¢TI T I g
Uy Rpgm
e AU = — = DY

Uin B _1 + ngm

4.5.5 Stadio a Drain Comune

Il circuito dello stadio a drain comune, in ambito direttamente di picco-
lo segnale (ignorando la polarizzazione, che tanto si puo sempre effettuare
mediante il solito circuito di self-biasing), sara quello della figura seguente.
Consideriamo tanto per cambiare un modello a T, che potrebbe, sotto
un certo punto di vista, ingannarci (al fine di saper affrontare qualsiasi tipo
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Figura 4.14: Stadio a drain comune.

di situazione): potrebbe sembrare infatti che tra gate e source/drain vi sia
una corrente, e che essi siano collegati; il modello potrebbe fornire questa
idea, che ¢ assolutamente errata, dal momento che il biossido di silicio ¢ un
isolante ottimo, che non permette ad alcuna corrente di scorrere, e dunque
il corto circuito si puo pensare si come filo a caduta di tensione nulla, ma si
deve sapere che in esso non c’e neanche alcuna corrente.

L’uscita sara un banalissimo partitore di tensione:

Rg
o wm RS + giﬂ
Da qua il guadagno sara:

& _ RS _ Rng
Vin RS + ﬁ 1+ Rng

A, =

Notiamo che il guadagno in tensione ¢ minore di 1: dal momento che
questo stadio ¢ il corrispondente dello stadio a collettore comune, potevamo
quantomeno immaginarci questo tipo di risultato.

Cosa fare se ci fosse 7, 7 Dobbiamo rifare i conti? La risposta € no!
Dal momento che la resistenza modellizzante la channel lenght modula-
tion va sostanzialmente in parallelo a tutto il circuito, cio che noi dovremo
semplicemente considerare e il fatto che:
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Figura 4.15: Stadio a Gate Comune.

A :&: TO@(ngS)
! Vin 1 + 7o > (ngS)

4.5.6 Stadio a Gate Comune

Stadio corrispondente al common base, e dunque probabilmente il meno sig-
nificativo nell’ambito dell’elettronica analogica a basse frequenze; vediamo
che lo schema sara semplicemente il seguente:

Calcolando la corrente di ingresso, dato il generatore di prova introdotto
al source, vediamo che:

Uin o Uin
- 1
Rin + RS,in Rzn + gm

'éin
Da qua, vediamo che:

Rp
Vo = 71122'71

gm

Quindi, il guadagno in tensione, A,, sara:

A Vo RD
v U_ - R, + 1
in in Im
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Capitolo 5

Modello per I’Alta Frequenza
dei Transistori

Finora, abbiamo considerato, dei transistori (BJT e MOSFET), due modelli,
relativi ad un certo numero di situazioni in cui si possono trovare i dispositivi
in questione:

e Modello per la polarizzazione (in cui si considerano semplicemente le
capacita come circuiti aperti);

e Modello per il piccolo segnale: considerate nella polarizzazione le fre-
quenze nulle, ossia i soli componenti di offset, nel modello di picco-
lo segnale si considerano solo le variazioni rispetto al punto di lavoro
studiato nella polarizzazione.

Questo secondo modello dunque ¢ sostanzialmente dedicato allo studio del
transistore in un contesto dinamico, di variazioni; il suo difetto, e che esso e
valido solamente in caso di frequenze basse; nel caso di frequenze dell’ordine
delle decine, centinaia di MHz, il modello non & piu valido, dal momento che
si presentano effetti capacitivi non prevedibili con i soli modelli di piccolo
segnale finora introdotti.

Cio che i modelli finora studiati non sono in grado di prevedere, quantifi-
care, analizzare, sono i tempi di reazione dei transistori, tempi che dipendono
da capacita parassite che devono caricarsi; finora abbiamo parlato di capacita
solo in ambito di condensatori di disaccoppiamento, o in grado di modificare
il comportamento in frequenza di un amplificatore (per esempio se situati
in prossimita di un elemento di retroazione); come si puo sapere dallo stu-
dio dei dispositivi elettronici, esistono altre capacita, che possono ritenersi
trascurabili a basse frequenze:
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Figura 5.1: Modello di segnale completo.

e Capacita di diffusione della giunzione base-emettitore;

e Capacita di svuotamento della giunzione base-collettore.

La prima capacita, quella di diffusione, si andra a mettere, nel nostro
modello, in parallelo alla resistenza r,, e la chiameremo per I'appunto C; per
quanto riguarda la capacita di svuotamento della giunzione base-collettore,
C,,, viene solitamente fornita, quantificata nei datasheet dei dispositivi elet-
tronici in questione, e di solito risulta essere trascurabile rispetto alla C);
(anche se vedremo che bisognera considerarla per alcuni motivi).

5.1 Modello di Giacoletto

Consideriamo dunque il modello di piccolo segnale completo, in grado di
prevedere anche un comportamento ad alte frequenze: il modello di Giaco-
letto.

Se come abbiamo appena detto solitamente C), non rappresenta un prob-
lema per chi deve analizzare circuiti, poiche fornita dal produttore, C, sara
un parametro da calcolare.

Partiamo dal calcolo del parametro hy.(s), ossia il guadagno in corrente
con uscita a corto circuito (Vog = 0); se cortocircuitiamo l'emettitore al
collettore, vediamo che su C), vi sara la stessa tensione che vi sara su r. e
Chr.

Il generatore pilotato ha infatti un’impedenza elevatissima, e anche r,,
quindi il corto circuito tra collettore ed emettitore sara il ramo per cui passera
tutta la corrente. C,, ¢ dunque collegato in parallelo a r, e C, essendovi la
stessa tensione.

Consideriamo ora alcuni conti su questo circuito, tenendo conto della
seguente convenzione: utilizziamo per indicare le grandezze lettere maius-
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cole, poiche ci riferiamo ad un modello per le alte frequenze; dal momen-
to che trattiamo comunque dei segnali, consideriamo i pedici con la lettera
minuscola. Fatta la premessa, vediamo che:

I. = (gm — sC,)Va

Abbiamo che la tensione V, vale:

Ve=1L(r, ®C, & Cr)

Invertendo I’espressione, e risolvendola rispetto a I, si puo ottenere:

b i—l—stjLsC’u N 14 sr.(Cr+C))

Da qua, avremo che I’espressione di V. sara:
Ib’l“ﬂ
sr-(Cr +C,) +1

Ricordiamo che il nostro obiettivo & quantificare il guadagno hy.(s), ossia
il guadagno in corrente f—b a uscita cortocircuitata; introduciamo dunque nella
trattazione I,:

Vi =

Vi
Ic —+ I = gmvﬂ i Ic + VWSCH = gmvﬂ—

sCp
= I, = Va(gm — sC,)

Sostituendo dunque 'espressione di V; in I.:

_ Ibrﬂ(gm - 30#)
C 1+ s (Cu+Cr)

Quindi:
~ r(gm — sC)
fige(s) = sro(C 4+ Cr) + 1

Un’osservazione: notiamo che a bassa frequenza, ossia per s — 0, il
guadagno appena calcolato tende a:

lim A (s) — [mdm

s—0 1 N

L’espressione, come potevamo immaginare, si comporta come il semplice
( del transistore; la cosa ci va comoda, poiche abbiamo una conferma sul fatto
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che il modello che stiamo utilizzando sia compatibile con quelli a frequenze
pit basse. L’espressione di hy.(s) introduce uno zero ed un polo nella rete;
la domanda cui siamo interessati rispondere, per motivi che espliciteremo tra
breve, e: quale dei due si trova a frequenza piu bassa? Vediamolo:

1 1
Wy = o~
P (CL+Cr) ey
-
z CH
Confrontiamo le due mediante un rapporto, e vediamo che:
. 102
N 5~ 10*
wp, 10—

Utilizzando dunque valori tipici, la distanza tra w,, ossia la pulsazione
dello zero, e wy, ossia la pulsazione del polo, ¢ circa di quattro decadi, e per
prima si incontra wy,.

Si definisce dunque a questo punto un parametro molto importante, ossia
la frequenza di transizione fr, come il prodotto di banda e guadagno; essa e
fondamentale, poiche a partire da essa si incontreranno i limiti del modello di
Giacoletto: w, ¢ una frequenza dell’ordine di qualche cecina di MHz; il mod-
ello che stiamo utilizzando per l'alta frequenza, e valido al pitt una decade
sopra wy, dopo di che tutti i risultati che si potrebbero ottenere da un’even-
tuale analisi circuitale sono completamente privi di senso, dal momento che
sono risultanti inclusi in un range di situazioni non previste dal modello.

La frequenza del polo, f,, sara:

1
N 21r.(Cy + Cr)

A partire da questa, potremo finalmente ricavare la capacita tra base ed
emettitore, C;, semplicemente invertendo ’equazione:

Jo

9m
Cr = - C
2 fr g
Cio che abbiamo introdotto finora ¢ dunque il modello di Giacoletto per
quanto riguarda il transistore bipolare in ambito di frequenze dell’ordine della
decina di MHz; introduciamo ora un metodo circuitale in grado di aiutarci a
risolvere circuiti anche utilizzando questo modello.
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Figura 5.2: Teorema di Miller (prima parte).
Iy

K
Iy
v©O oz |y J 7" ﬁ KV,

Figura 5.3: Teorema di Miller (seconda parte).

5.2 Teorema di Miller delle tensioni

Il Teorema di Miller delle tensioni e un teorema in grado di facilitare notevol-
mente i calcoli circuitali in ambito di piccolo segnale a frequenze elevate;
vediamo in cosa consiste.

Dato un circuito cosi fatto, il teorema di Miller ¢ in grado di eliminare la
resistenza-ponte ai capi di un blocco amplificatore K, sostituendola con due
impedenze in parallelo, una in uscita, una in ingresso.

Vediamo che:

KV, -V, K—-1

I, = =V
z 7 7

Calcoliamo le correnti che dovrebbero esserci sul secondo circuito, ossia
sul circuito equivalente Miller ottenuto; dal momento che sul nodo di ingresso
dell’amplificatore si ha una tensione pari alla tensione di ingresso, V;:

I’Z:—%:Z’:

Vi ViZ 1
SRR -7
I; Vik—-1) “1-K
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Abbiamo qua considerato il segno -, dal momento che la convenzione da
noi utilizzata si fonda sul considerare verso I’alto la tensione, ma dal momento
che I'impedenza Z’ ¢ un utilizzatore, la corrente a rigor di logica dovrebbe
andare verso il basso. Con la correzione di segno i calcoli sono corretti.

Per quanto riguarda la seconda impedenza, il ragionamento e pratica-
mente uguale: in uscita dall’amplificatore, si avra una tensione amplificata
di un fattore K:

Ig:KVi:>Z”:KVi: KV, Z _ K
A I Vi(K —1) K-1

Avremo dunque che le espressioni finali delle due impedenze, Z' e Z”,

saranno:

1
7 =7—
1- K

K
Z//:Zi
K—-1

5.3 Stadi di amplificazione in ambito di alte
frequenze

Esaminiamo ora cio che comporta I'introduzione del modello ad alta frequen-
za sugli stadi di amplificazione, cercando di renderci conto di come essi siano
in grado di rispondere a determinate frequenze.

5.3.1 Stadio a emettitore comune

Vogliamo studiare lo stadio a emettitore comune in ambito di frequenze el-
evate: considerando fgy la frequenza di taglio, ossia la frequenza in cui gli
effetti capacitivi del transistore diventano non trascurabili, vogliamo essere
in grado di determinare il comportamento del circuito.

Sviluppando i modelli di piccolo segnale, si ottiene una cosa di questo
genere:

Mediante Thevenin, e possibile rendere il circuito piu simile a quello che
permette di applicare il teorema di Miller:

RB T'r
Rs+ Rgp Rs® R+ 1y +1rx

V= V-
s =(Rs®Rp+rw) B
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Figura 5.4: Stadio di amplificazione ad emettitore comune.

R, Tl Cy
MW M |

Figura 5.5: Stadio ad emettitore comune sviluppato secondo il modello di
piccolo segnale.
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Figura 5.6: Stadio ad emettitore comune dopo una thévenata.

Applichiamo dunque il teorema di Miller, ottenendo:

1 1 1

" sCy 1+ guRy  sCu(1+ gnR))

I S L .
N sC, —1—gnR;  sC,

Dove sono situati i poli?

Z/

Z//

1
T R [Cr + Cu(1+ gBRY)]
B 1
2T OuR;

Vediamo che I'unica pulsazione che ci interessa, poiche rientrante nel mod-

ello, & w,1: il secondo polo ¢ infatti sicuramente aldila del primo, e quindi
non e sensato, poiche il comportamento a quel genere di frequenze non e
modellizzabile mediante il solo modello di Giacoletto.

5.3.2 Stadio a collettore comune

Consideriamo direttamente lo sviluppo in alta frequenza del circuito a col-
lettore comune.

Quello che cerchiamo, come al solito, € solo il polo dominante del circuito,

ossia quello a frequenza piu bassa; possiamo modificare dunque il circuito,
vedendolo in questo modo:

Vi
2 2(Z1+g l)
Vi = Vi + V5
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Figura 5.7: Stadio amplificatore a collettore comune.

Rs Tbb! Cu
M A I

Figura 5.8: Sviluppo dello stadio a collettore comune.
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Figura 5.9: Il circuito delle figure precedenti in una nuova rappresentazione.

Da qua, vediamo, sostituendo, che:

7
m=w—w=w—m§u+%a>

y
=¢&mﬁi=a+%+%aaza+au+%%)
T

Notiamo dunque dallo svolgimento del circuito la seguente cosa:

La capacita C), ¢ collegata a 0 V, e dunque non sara soggetta ad effetto
Miller, poiche non rappresentera un ponte; per quanto riguarda C tuttavia
ora il discorso e diverso: il carico e situato all’emettitore, e quindi si puo
pensare che C sia collegata a v,, ossia all'uscita dello stadio di amplificazione.
Si puo dunque trovare che:

Ccr = %Cﬂ

Semplicemente applicando il teorema di Miller!

Poiche K si riferisce al teorema di Miller sulle tensioni, e poiche lo stadio a
collettore comune non amplifica le tensioni, C; non subira effetto Miller, ma
non a causa della sua posizione nel circuito, bensi a causa del basso guadagno
in tensione dello stadio.
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Figura 5.10: Stadio a base comune.

5.3.3 Stadio a base comune

Come gia accennato, lo stadio di amplificazione a base comune e il pit impor-
tante per quanto riguarda ’amplificazione di segnali in ambito di radiofre-
quenze.

La cosa estremamente positiva, € che entrambe le capacita siano collegate
ad uno 0 V, ovviamente nell’ambito del segnale! Per questo motivo, questo
tipo di stadio e ottimo: nessuna delle due capacita parassite ci fornira grossi
problemi in ambito di alta frequenza. Si puo verificare inoltre che le due
capacita siano separate per maglie, quindi valutare quale delle due capac-
ita fornisca il primo polo (che ricordiamo per I’ennesima volta essere 'unica
informazione utile fornita dal modello di Giacoletto), sara un’operazione ba-
nale, poiche il calcolo delle impedenze viste da entrambe non coinvolgera
sicuramente 'altra impedenza, e sara relativamente facile (mediante gli op-
portuni metodi circuitali) determinare quele dei poli provochi il cut-off del
segnale ad alta frequenza.

Calcolando dunque semplicemente le impedenze viste dalle capacita paras-
site, si determina la maggiore di esse (che dara dunque luogo al polo a fre-
quenza piu bassa); questo sara il polo previsto dal modello di Giacoletto;
tutto cio che sta una decade dopo esso sara da scartare, come gia detto.
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Capitolo 6

Risposta in Frequenza di un
Circuito Amplificatore

Finora abbiamo analizzato un insieme di tecniche di risoluzione di circuiti
basilari costituiti da stadi amplificatori di BJT o MOSFET; cio che abbiamo
tuttavia fatto, e considerare sostanzialmente due condizioni:

e Polarizzazione: tutti i condensatori vengono usati come disaccoppia-
tori, dunque vengono considerati come circuiti aperti, poiche forniscono
un’impedenza molto piu elevata di tutte le altre presenti nel circuito, e
possono dunque essere cosi modellizzate;

e Piccolo segnale: consideriamo di trovarci ad una frequenza tale per cui
tutti i condensatori si possono considerare come circuiti chiusi, ossia
come corto circuiti.

Per la polarizzazione, non abbiamo piu nulla da aggiungere: considerati
tutti aperti i condensatori, si puo procedere nello studiare il circuito rima-
nente, e cosi determinare il punto di lavoro; per quanto riguarda il segnale, la
faccenda e un po’ piu delicata di quanto abbiamo esposto, come ora vedremo.

Generalmente lo studio delle componenti reattive del circuito (siano esse
capacitive o induttive) si effettua nel dominio delle frequenze, o meglio nel
dominio di Laplace: come si e soliti fare in Elettrotecnica, la tattica fonda-
mentale (che noi semplificheremo) sara quella di considerare la trasformata di
Laplace di ciascun componente, ed analizzare cosi il circuito risultante dalla
trasformazione.

Concentriamoci per ora sullo studio dei condensatori: ogni condensatore
indipendente introduce nella rete esattamente un polo ed uno zero, situati
ad una certa frequenza. Per quanto riguarda il polo, abbiamo la garanzia di
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averlo sempre ad una frequenza finita; lo zero e un discorso piu delicato: esso
potrebbe trovarsi a frequenza nulla (ossia in s = 0), o finita, o anche oo.

Il nostro obiettivo sara quello di caratterizzare la risposta in frequenza di
un circuito amplificatore, definendo la funzione di trasferimento della rete,
ossia la funzione H(s), rappresentante il guadagno complessivo dell’amplifi-
catore al variare della frequenza, qua indicata mediante la variabile complessa
s.

Solitamente per quanto riguarda lo studio nel dominio delle frequenze si
ricorre alla trasformata di Fourier; qua faremo qualcosa di diverso, ossia uti-
lizzare le classiche tecniche circuitali applicate alla trasformata di Laplace,
nel caso particolare in cui s = jw. Potremmo spiegare che quello che facciamo
nella nostra analisi, non & precisamente osservare il polo da ’dentro’, ossia
studiare la deformazione del piano complesso sul punto stesso, bensi qualcosa
che analiticamente si puo spiegare cosi: ci posizioneremo sostanzialmente sul
solo semiasse immaginario positivo (potendo considerare I’ascissa di conver-
genza della trasformata di Laplace sempre pari a s = 0); le informazioni che
osserveremo riguardo il polo non saranno direttamente osservate sul polo,
bensi saranno derivanti dalla deformazione dell’asse complesso provocata dal
polo, osservate dal punto piu vicino al polo stesso, sull’asse immaginario.

Questo discorso introduttivo (e non molto necessario al fine della risoluzione
dei circuiti) si pud motivare cosi: supponiamo di trovarci su di un letto, e di
sollevare da un punto un lenzuolo; il punto da cui lo solleviamo e in prima
approssimazione un polo (anche se un polo fa esplodere, e dunque andare
ad infinito, la funzione complessa nel punto); intorno al polo, ossia al punto
di sollevamento, avremo sostanzialmente una discesa di una certa pendenza.
Cio che si puo dimostrare, e che questa pendenza, letta sull’asse immaginario,
e pari ad un multiplo di 20 dB/dec , ossia venti decibel per decade (dal mo-
mento che la funzione di trasferimento si propone solitamente in unita loga-
ritmica sull’asse delle frequenze, ed in decibel sull’asse dei guadagni). Tutto
cio e vero, nel caso di un polo semplice; nel caso di due poli complessi coni-
ugati, la situazione sara un po’ piu complicata da descrivere (bisognerebbe
immaginare di sollevare due punti del lenzuolo: in realta il punto di massimo
non sara il punto a distanza minima da uno dei due poli, dal momento che
l'altro avra con la coda ’sollevato leggermente’ 1’altro), ma comunque non
importante ai fini della trattazione.
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Figura 6.1: Circuito ad una costante di tempo.

6.1 Esempio di calcolo di funzione di trasferi-
mento per rete ad una costante di tempo

Consideriamo la rete della figura 6.1.

Nel dominio di Laplace, tutti gli elementi resistivi rimangono immutati,
tranne il condensatore C, che viene cosi trattato (come si sa da Elettrotec-
nica):

1

£{C} = —

In questo modo, 1'uscita della rete varra:

Rt 5 ® (Rt Rs) Ry
B R1+R4+%@(R2—|—R3) Ry + R3

Questa rete & molto semplice, ma quest’espressione come vediamo € molto,
molto complicata da usare. Cio che possiamo fare, e farci furbi: anziche ef-
fettuare un calcolo rigoroso, basato sulle leggi dell’Elettrotecnica (utilissime,
ma talvolta un po’ troppo complicate).

Sfruttiamo il fatto di avere un solo condensatore, per fare alcune conget-
ture: a basse frequenze, il condensatore non permettera al segnale di passare,
e quindi esso si comportera sostanzialmente come un circuito aperto:

In questo caso 1'uscita sara semplicemente:

Vo =0

R3
Uy = ———————— Vg4
Ry + Ry + R3

Notiamo dunque che abbiamo un guadagno del tipo:
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Ry Ry
WA WA

R3% Vu

Figura 6.2: Il circuito precedente nell’approssimazione per basse frequenze.

Ry Ry
WWWA WWWA

Ou  Zn

Rg% Uy

Figura 6.3: 1l circuito della figura 6.1 nell’approssimazione per alte frequenze.

A= M
" Ri+Ry+Rs
Questo in realta dunque non sara un guadagno, ma un’attenuazione.
Consideriamo frequenze piu elevate: il condensatore ora si comportera
come un corto circuito, e 'uscita sara sostanzialmente la seguente:

- R4EB(R2+R3) ) R3 v
Y R4+ R ®(Ry+R3) Ry+Rsg°®

Quindi:

Ry ®(Ry+ Rs) . Rs
" R+ Ri®(Ry+R3) Ro+ Ry
Senza dover effettuare calcoli di tipo simbolico, siamo arrivati facilmente

ad una formulazione dei due guadagni, prima e dopo che il condensatore si
potesse considerare un’impedenza trascurabile nella rete.
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Figura 6.4: Diagramma di Bode.

Fino alla frequenza f, abbiamo una certa attenuazione; sappiamo, dal-
I’Elettrotecnica, che tra f, e f, abbiamo un rapporto costante tra frequenza
e guadagni, ossia una diminuzione di 20 dB/dec: al variare delle frequenze,
varia identicamente anche il guadagno.

Un risultato globale ¢ dunque il seguente: dato un elemento reattivo di
tipo capacitivo, € possibile calcolare facilmente la frequenza del suo polo,
mediante la seguente formula generale (ricavabile mediante uno studio della
Teoria dei Segnali unita all’Elettrotecnica):

B 1
20 R,

Dove la R, rappresenta la resistenza equivalente vista dal condensatore.
Dato dunque un elemento di tipo capacitivo, riuscendo a calcolare la resisten-
za equivalente che esso vede ai suoi morsetti, € possibile calcolare in maniera
molto semplice la frequenza del polo provocato da questo elemento reattivo.

Altro risultato interessante, e molto intuitivo, € il seguente: supponiamo
di avere un polo a frequenza f;, prima del quale vi € un guadagno g;; sapendo
che tra il polo situato alla frequenza f; e lo zero situato alla frequenza f,, vi
e una pendenza di -20 dB/dec , e che dopo lo zero avremo un guadagno pari
a go, avremo che:

fo

L_ 0
fi B g9
In maniera del tutto duale, supponiamo che tra i due punti vi sian -40
dB/dec . Per le proprieta dei logaritmi, avremo:
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(éf _ 9
fi 9

Utilizzando dunque la frequenza del polo ricavata nel metodo generale
prima proposto (valido solo pero in reti ad una costante di tempo, come
discuteremo tra breve), e l'osservazione appena fatta, sara molto facile de-
terminare la posizione del polo e quindi quella dello zero, utilizzando questi
trucchi.

Esiste un sistema ulteriore ed alternativo per la ricerca dello zero, che
pero qua non tratteremo (se ne conosca comunque l'esistenza): il teorema
dell’elemento aggiunto.

6.2 Esempio applicativo su reti a piu costanti
di tempo

Abbiamo fornito una procedura in grado di dirci come procedere nel caso di
circuiti con capacita non trascurabili sotto il punto di vista del segnale, ma
solo per quanto riguarda una costante di tempo. Consideriamo ora la rete di
figura 6.5.

Possiamo considerare il condensatore di base C'z idealmente con capacita
pari a 0o, e quindi ideale, trascurabile, che si chiudera non appena si avra una
frequenza leggermente maggiore di 0 Hz. Il condensatore Cg all’emettitore
tuttavia non e trascurabile! Esso introdurra infatti uno zero ed un polo nella
funzione di trasferimento.

All’emettitore avremo un’impedenza Zg pari a:

1

Jp=—®R
E SCE@ E

In base:

Rp = Rp1 @ Rpa; Rpeq = Rp1 @ Rp2 @ Rip,

Il guadagno A, del circuito avrebbe una forma del tipo:

A, =l BRc
Vin RBﬁq + (6 + 1)ZE + T'r
Ricordiamo che Zg e un’espressione piuttosto complessa con la variabile
s. Abbiamo detto che il primo condensatore si puo considerare ideale, ma il
secondo? Purtroppo come detto, un polo ed uno zero saranno sicuramente

presenti nella rete.
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Figura 6.5: Circuito a piu costanti di tempo con transistor bipolare.

Applicando il ragionamento precedentemente effettuato, possiamo vedere
che:

Yo _ Blc — 923 ~792dB

Vin _RB,eq + (ﬁ + ]-)ZE + T'r
Facendo lo stesso calcolo a condensatori chiusi, cambia I'impedenza, e il
guadagno (facendo conti) diventa circa uguale a -170 (44.63 dB).
La frequenza del polo causato dal condensatore significativo dunque sara:

1
fp n QWCEReq

Usando il solito trucco, vedendo che il guadagno si comporta in questo
modo, sapendo che avremo prima lo zero e poi il polo, vedremo che:

=4 kHz

f. =23

4kHz — —170

Esiste un metodo alternativo per determinare lo zero introdotto da un
condensatore, che talvolta potrebbe tornare molto utile: essi consiste nel
cercare uno zero nella funzione di trasferimento, ossia uno zero di trasmis-
sione, provocato sicramente da un circuito. Si tratta, in pratica, di quel

— f, =54.12 Hz
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valore della variabile s tale per cui la funzione di trasferimento sia nulla, e
cosi non esca nulla dal circuito.
Avevamo detto che:

Vo —BRc
Vin - RB,m + (6 + 1)ZE + T'r

Consideriamo comportamenti asintotici di questo tipo di circuito: vedi-
amo che se Zp — o0, v, — 0, ed e proprio cio che vogliamo: annullare
I'uscital

Come facciamo a far tendere l'espressione della Zg ad infinito? Beh,
riprendiamo l’espressione precedente:

A, =

1 Rg
Zp =R — =
E E@SC 1+ sRCg

1
RECE
Questi sono quindi due metodi operativi di lavorare, per considerare il

calcolo dello zero di trasmissione in un circuito, ossia lo zero inserito da un
certo condensatore.

— 5= —

6.3 Metodi generali per il calcolo dei poli

Abbiamo finora analizzato casi reali e che capitano comunque frequente-
mente, ma abbiamo trascurato alcuni dettagli assolutamente rilevanti: in
tutti i circuiti finora analizzati, o vi era un solo condensatore, o un conden-
satore non introduceva poli/zeri; a seconda della topologia della rete, esistono
alcuni metodi generali per lavorare, le cui idee verranno ora proposte.

6.3.1 Elementi reattivi separati per maglie

Se i condensatori sono separati per maglie, ossia separati dal circuito, si puo
semplicemente considerare le due costanti di tempo separatamente, e sara
cosl facile calcolare le frequenze dei poli, semplicemente mediante il solito
metodo.

Come si capisce se i due condensatori sono separati per maglie? Semplice:
studiando la R., di ciascuno dei due, se l'altro elemento reattivo rientra
nella R., (che sarebbe dunque una Z.): se cio non e vero, allora i due
condensatori saran separati per maglie, e cosi sara possibile utilizzare questo
tipo di tecnica. Collegando per esempio una capacita al gate di un MOSFET,
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e un’altra in un altro punto (in modo che non ci siano fili di contatto tra i
due punti), si avra una configurazione di questo tipo.

6.3.2 Elementi reattivi separati per costanti di tempo

Esistono ovviamente casi in cui i condensatori non sono separati per maglie:
si veda semplicemente il caso di un BJT, con una capacita collegata alla base
ed una all’emettitore. Cio che si puo sperare ¢ che vi sia una separazione
delle capacita di tipo diverso rispetto a quella appena analizzata, ossia una
separazione per costanti di tempo.

Se i due condensatori ’si vedono’, significa che I'impedenza di uno va ad
influenzare la resistenza equivalente vista dall’altro, e dunque non e assoluta-
mente semplice determinare la funzione di trasferimento, poiche la posizione
del polo risulta molto difficile da determinare.

L’unico ragionamento in grado di salvarci, e il seguente: possiamo con-
siderare dei worst case, ossia casi pessimistici, casi peggiori, riguardanti il
comportamento in frequenza dei condensatori. Come sappiamo, nei casi es-
tremi un condensatore si pud comportare o come impedenza infinita (circuito
aperto), o come impedenza nulla (corto circuito): al di sotto di una certa fre-
quenza il condensatore sara sicuramente aperto, e al di sopra di un’altra
chiuso. Cio che dovremo calcolare, dunque, saranno quattro costanti di tem-
po 7, relative alle quattro possibili combinazioni degli stati dei condensatori
Cy e Cy: aperto/aperto, aperto/chiuso, chiuso/aperto, chiuso/chiuso. Quelle
che ricaveremo, dunque, saranno quattro resistenze che, moltiplicate per la
capacita dalla quale si osserva il circuito, saranno:

O . C . O . C
Req,Cl? Req,Cl? Req,CZ? Req,C’2

Considerando una sorta di dominio delle costanti di tempo, si avrebbe
una cosa del tipo:

A questo punto, vediamo che si hanno dei segmenti temporali, compren-
denti il tempo di apertura-chiusura di ciascuna delle capacita. Questo disegno
¢ fondamentale al fine di capire se e possibile andare avanti con ’analisi cir-
cuitale: se infatti capita che i due segmenti cosi identificati siano intersecati
o comunque distino meno di una decade, non e assolutamente possibile, con
le tecniche che siamo in grado di studiare in questo contesto, determinare
nessun risultato. Se al contrario si ha una distanza pari ad almeno una
decade, e possibile lavorare con il circuito, e proseguire I'analisi in frequenza
del comportamento dell’amplificatore.

Questo tipo di confronto, serve semplicemente per quantificare ’errore che
si commette considerando di fatto separate le costanti di tempo: esso e infatti

108



quantificabile semplicemente come l'inverso del rapporto delle frequenze (o
delle costanti di tempo): se per esempio una frequenza & pari a 50 volte
I’altra, si avra un errore pari a:

1
EFE=—=2
50 %

6.4 Polo ad Alta Frequenza

Nel caso in un esercizio non si consideri una frequenza di transizione fr —
400, e quindi si considerino gli effetti di taglio intrinseci del transistore,
ossia le capacita parassite dovute alla struttura del transistore, quali capacita
di svuotamento o di diffusione, non trascurabili al di sopra di una certa
frequenza, possiamo considerare ’costante’ la presenza di un ultimo polo, a
frequenze piuttosto elevate (intorno alla decina-centinaio di MHz).

La determinazione della posizione in frequenza di questo polo sara ef-
fettuabile, riprendendo le nozioni apprese durante lo studio del modello di
Giacoletto: una volta calcolate C,, e Cfr, si studia la topologia del circuito;
riassumendo:

e Se lo stadio & a emettitore (o source) comune, si avra effetto Miller
sulla C),, che andra a sommarsi con C (in quanto finira in parallelo ad
essa, dal momento che molto spesso all’emettitore/source del transis-
tore si introduce una capacita che ad alte frequenze assume valori di
impedenza trascurabili rispetto a quelli della Rp/Rg.

e Se lo stadio ¢ a collettore/drain comune, si avra effetto Miller, ma
trascurabile in quanto l'effetto Miller viene influenzato dal guadag-
no in tensione dello stadio; sappiamo che il collettore/drain comune
guadagna notevolmente in corrente, ma poco in tensione, e per questo
potremo considerare migliore il comportamento in frequenza di questo
tipo di stadio.

e Se lo stadio ¢ a base/gate comune, abbiamo (come detto spesso) il
miglior comportamento in frequenza: innanzitutto, le capacita paras-
site sono separate per maglie, e quindi I'impedenza offerta da una non
va ad influenzare ’altra; inoltre, entrambe le capacita sono a 0 V, quindi
non subiscono effetti di amplificazione dovuti all’effetto Miller.

109



Capitolo 7

Studio di circuiti
controreazionati

La reazione (o retroazione, o feedback) ¢ uno strumento fondamentale del-
I'Ingegneria (Elettronica, Meccanica, e quant’altro). Le basi matematiche
formalizzanti le tecniche basate sulla reazione vennero poste da Maxwell: le
equazioni di Maxwell, infatti, modellizzanti le fenomenologie legate all’elet-
tromagnetismo, sono state uno dei primi esempi di feedback (in quanto il
campo elettromagnetico, in parole povere, si puo considerare come una mis-
tura di campo elettrico e magnetico che continuano a riprodursi vicendevol-
mente); Watt fu il primo a realizzare in pratica, seppur in modo grossolano,
il feedback, in ambito di macchine a vapore.

Nell’ambito dell’Elettronica, il feedback venne introdotto da Harold Stephen
Black: egli invento gli amplificatori a controreazione, per poter eliminare il
problema dell’instabilita (per motivi che presenteremo tra breve) in ambito
di amplificatori. Negli anni 20-30, i laboratori Bell avevano ricevuto il com-
pito di progettare un sistema di telecomunicazioni in grado di collegare la
West Coast con la East Coast; il segnale doveva essere amplificato, dopo un
certo numero di metri, al fine di poter arrivare da una parte all’altra del cavo.
Gli amplificatori tuttavia sono estremamente sensibili alla temperatura, e ad
altri fattori ambientali. Black, mediante I'introduzione degli amplificatori
retroazionati, risolse questo problema.

Il nostro obiettivo e ora quello di capire come applicare, in ambito di
elettronica, il feedback; consideriamo il seguente schema a blocchi della figura
7.1.

A & un amplificatore, costituito da un certo numero di stadi, i quali ri-
escono complessivamente a determinare un certo guadagno, per ’appunto
pari ad A; ¢ e 'ingresso, u 'uscita, ( il blocco di feedback, e poi si ha un no-
do sommatore. Sostanzialmente, A € una funzione di molti parametri, quali
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Figura 7.1: Schema a blocchi di un sistema con retroazione.

il Bp (ossia il guadagno dei vari transistori, g,,, la temperatura T, ed altri;
dal momento che la variazione di ciascuna di queste grandezze comporta una
variazione del guadagno, si sfrutta un’idea di questo genere: il segnale am-
plificato in uscita u viene mandato indietro, fatto passare per il blocco di
feedback (3, che lo riscala (mediante una divisione), e lo inverte, ottenendo
il segnale f. Questo viene mandato al nodo sommatore, che somma i e —f,
ottenendo il segnale di errore e. In questo modo, e corregge I'amplificatore
A in modo da stabilizzare il guadagno con una precisione notevole.

Riassumendo, riportando indietro il segnale, riusciamo a quantificare la
variazione rispetto al punto di stabilita che desidereremmo ottenere, e ad
effettuare una correzione.

A partire dallo schema a blocchi, possiamo proporre una traduzione in
matematichese della reazione:

u==A-e
e=i—f
f=Pu
Da qua, risolvendo:
u=A(i — fu)

A-i=u(l+ AB)
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U A

> — = = A
i 1+48 °F
Il rapporto % rappresenta il guadagno dell’amplificatore controreazionato
(ossia cui e stata applicata una reazione negativa, ossia una reazione in cui,
come descritto precedentemente, si cambia il segno del segnale che ritorna);
altro modo di dire, ¢ il guadagno di anello, o il guadagno ad anello chiuso.

7.1 Effetti della reazione

Basandoci sull’ipotesi (molto spesso verificata, praticamente sempre, in am-
bito di elettronica), secondo la quale A3 > 1, possiamo considerare verificati
molti fatti estremamente interessanti, per quanto riguarda la controreazione.

1. Desensitivity (desensibilizzazione): A, come sappiamo, dipende da di-
versi fattori, quali T, G del transistore, e cosi via. Chiudendo A in un
anello di controreazione, capitano cose molto interessanti sotto il punto
di vista della stabilita del guadagno. Proviamo ad analizzarlo, calcolan-
do la sensibilita relativa di Ag, ossia del guadagno A retroazionato, con
un blocco di retroazione (3:

0AR 1

0A (14 pA)?

Relativizzando, mediante la solita formula:

9Ar A 1 AQ+B4)
9A Ar  (1+ pA)2 A
1
14+ AB

Se, come per ipotesi, A > 1, allora la sensibilita relativa tende a
0, e quindi 'amplificatore sara molto meno sensibile ai disturbi sulle
grandezze di influenza, per quanto riguarda il guadagno A.

Cosa possiamo dire per quanto riguarda il guadagno 3 ? Vediamo:

0Ap 0 _ A B(L+AD)
o Ar  (1+AB)? A
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_ _—PA
1+ pA

Le cose qua sembrerebbero non essere dalla nostra parte: se SA > 1,
abbiamo una sensibilita relativa pari al 100 %: qualsiasi variazione sul
blocco di feedback 3 provoca una variazione pari al 100 % del guadag-
no. Cio che abbiamo fatto, dunque, e spostare il problema dal Gr del
transistore al [ del feedback (che si ricordi hanno un significato molto
diverso).

Questo spostamento tuttavia e ottimo: 3 e una rete costruita sem-
plicemente mediatne elementi passivi e stabili, quali resistori, induttori
o condensatori; se da un lato la teoria ci pone contro una sensibilita
molto elevata, la tolleranza di componenti di questo tipo sara ottimal

. Riduzione della non-linearita dell’amplificatore: I’amplificatore retroazion-
ato, varia notevolmente il guadagno, ma a ribasso: l'introduzione della
retroazione in di un circuito basato su stadi di amplificazione, taglia
drasticamente il guadagno dell’amplificatore.

Questo taglio ha tuttavia effetti anche buoni: se I’'andamento del guadag-
no ¢ infatti non lineare, il feedback tende a schiacciarlo, raddrizzarlo,
e cosl renderlo piu vicino ad un andamento lineare;

. La banda passante del sistema controreazionato ¢ molto maggiore di
quella del solo A; vediamo perche:

Consideriamo una funzione del guadagno al variare della frequenza,
A(s), presentante un polo:

Ape

A(s) =

In questo ambito, w, = 27 f, ¢ la frequenza del polo della funzione A(s).

Dalla teoria della reazione, precedentemente introdotta, sappiamo che:

U A
AF_?_1+6A

Dal momento che A non ¢ costante, ma e una funzione della frequenza
(espressa come variabile complessa s nel dominio di Laplace):
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Apc
S
I+

14 pAee
“p

AF(S)

La frequenza del nuovo polo si otterra semplicemente annullando il
denominatore; ordiniamo un po’ 'espressione, e quindi annulliamo il
denominatore:

_ ADC — ADC . 1
L+ 2 +4pel 1+ B8Ape 1+ Sang

— AF(S)

Dal momento che SA > 1, w,(1+ BApc) > w,, e quindi la pulsazione
del polo sara aumentata, e con essa la frequenza di taglio del sistema
di amplificazione.

Alcune note: tutto cio che abbiamo detto e valido per sistemi a un
polo, ossia per controreazioni coinvolgenti un solo polo, poiche con due
poli tutto diventa estremamente complesso; altra ipotesi che si deve
verificare affinche sia vero cio che abbiamo appena detto, € che f, (o
wp) siano positive: se fossero negative, avremmo poli positivi, e quindi
legati a reti instabili.

4. Le impedenze di ingresso e di uscita vengono modificate dalla controre-
azione, di un fattore circa uguale a A3; questo ci permette di modificare
le impedenze in ingresso ed in uscita degli amplificatori, a seconda delle
nostre necessita. Quando abbiamo detto, parlando di un’introduzione
all’amplificazione, che non importava realizzare con un unico stadio
un amplificatore, ci si riferiva anche a cio: introducendo una controre-
azione ¢ possibile aumentare o diminuire le impedenze a seconda dei
nostri desideri. Questo punto verra ridiscusso in seguito.

5. La controreazione ¢ in grado di ridurre notevolmente alcuni tipi di
rumore.

In elettronica, si utilizza solitamente una notazione diversa, ed un modello
pitt completo di quello che abbiamo ricavato dallo schema a blocchi (che
invece in controllistica risulta essere un modello ottimale):

T A 1
1+7 Y 1aT

Dove T' = AB, A, ¢ il guadagno dell’amplificatore controreazionato con-
siderando A — o0, e dunque g,, — 00, e Ay il guadagno ottenuto quando

Ap = A
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A — 0, e quindi g, — 0. Si noti che in questo ambito, nel calcolo dei
parametri appena citati, i parametri di segnale quali r, vengono mantenu-
ti inalterati nel circuito; questa formula € in grado di tenere conto della
reciprocita (o meno) del circuito.

7.1.1 Reazione positiva / Reazione negativa (Controre-
azione)

Esistono sostanzialmente due tipi di reazione: le reazioni in grado di som-
mare all’ingresso ¢ il segnale di feedback f, ossia le reazioni positive, o il
segnale in grado di sottrarre all’ingresso i il segnale di feedback f, ossia le
controreazioni. In ambito di circuiti elettronici, studieremo prevalentemente
controreazioni (anche se troveremo senz’altro almeno un caso di feedback
positivo).

Determinare il segno di una reazione, ossia determinare se il segnale si va
ad aggiungere al segnale in ingresso (continuando ad amplificare in maniera
sempre piu elevata), o a sottrarre (controllando l'uscita e stabilizzandola ad
un certo punto di lavoro), non e difficilissimo in ambito di circuiti a stadi di
amplificazione.

Cio che e sufficiente fare, sostanzialmente, ¢ individuare per quali tipi
di stadi di amplificazione passa l'anello di reazione: sappiamo, dalla teoria
degli stadi di amplificazione, che il common emitter e in grado di ribaltare
il segnale, il common collector ed il common base no; in questo modo, se
avremo solo un ribaltamento di segno del segnale, saremo sicuri di avere una
reazione negativa e quindi che si va a sottrarre al segnale di ingresso. Un
amplificatore costituito da un common emitter ed un common collector ad
esempio ha una controreazione; un amplificatore costituito da due common
emitter ribalta due volte il segnale, provocando dunque in uscita una reazione
positiva.

Consideriamo per esempio la figura 7.2.

Supponiamo di introdurre, in un certo punto dell’anello da noi scelto,
un segnale diretto con convenzione verso l’alto; il primo stadio, emettitore
comune, invertita il segnale, che avra ora una convenzione verso il basso. Lo
stadio successivo e di nuovo un emettitore comune, che ri-inverte il segnale, ri-
portando la convenzione verso l’alto. Il successivo stadio a collettore comune
non modifica la fase del segnale, esattamente come il partitore resistivo.
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Figura 7.2: Circuito con retroazione nel quale le frecce indicano se il segnale
ha lo stesso segno di quello in ingresso oppure e invertito.
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7.2 Resistenze in ingresso/uscita di un am-
plificatore controreazionato

Come abbiamo gia visto parlando degli effetti della controreazione sugli am-
plificatori, la controreazione e in grado di modificare la resistenza in ingresso
e in uscita di un amplificatore costituito da un certo numero di stadi chiusi
in un anello di controreazione. Analizziamo dunque mediante uno schema
semplificato un modello di amplificatore, al fine di determinare 'effetto della
reazione sulle impedenze.

Vedremo che esistono sostanzialmente quattro tipi di retroazione, classi-
ficandole in base a come viene 'preso’ il segnale dall’uscita, e da come viene
‘confrontato’, ossia reinserito, nell’ingresso. Dal momento che entrambe le
operazioni si possono effettuare sia in serie che in parallelo, ossia prelevando
il segnale o introducendolo sullo stesso nodo (in parallelo) rispettivamente di
uscita e ingresso, o prelevandolo da un’altra maglia, in serie al carico (serie).
Il fatto di effettuare prelievo/confronto in serie/parallelo avra delle notevoli
ripercussioni, che ora quantificheremo, sull’uscita.

Consideriamo il blocco (3 idealizzato, con impedenza infinita in ingresso,
e in uscita un generatore pilotato di tensione. Colleghiamo A e ( in serie
all’ingresso (come in un nodo sommatore), ed in parallelo al carico (in uscita):

Per calcolare la resistenza in uscita dal blocco A, controreazionato, vedi-
amo il carico in tensione ed in corrente sulla R,,;; consideriamo dunque un
generatore di tensione di prova v, sui morsetti di uscita di A; la corrente che
uscira da questo generatore di tensione v; sara:

i = Uy — (_A/G'Ut)
! Rout
Da qua, si puo vedere che:
(% Rout
= — = R =
i T 1148

Cosa abbiamo dunque scoperto? Collegando in parallelo il blocco [,
per merito della controreazione, siamo riusciti a ridurre 'impedenza in us-
cita dell’amplificatore, normalizzandola per un fattore AS3, che per ipotesi
consideriamo molto elevato.

Facciamo ora una cosa del tutto analoga, per quanto riguarda la resistenza
di ingresso, collegando in serie il blocco /3 di retroazione (anziche in parallelo);
introduciamo il generatore di tensione v; ora all’ingresso:

In questo modo, otterremo che la corrente in uscita dal generatore di
tensione di test sara:

117



WWWA
= o
<t> Vg % Rz‘n + % RL
Yn N1 A, S Vout
+
<D se,

Figura 7.3: Retroazione serie-parallelo (confronto-prelievo).
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Figura 7.4: Retroazione serie-serie (confronto-prelievo).
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Avremo che:

Vo = (U — Buo) A = v, + ABv, = Avy = v,(1 + AB) = Av,

e A
Vy = ———
o 1 —}—ﬁA t
Dunque:
BA
P e L v S
.= =
Da qua, finalmente:
. 1
o 14BA
Ut Rzn

Rip =+ = Ru(1+ BA)
(%7

Ossia, in serie, si ottiene un’amplificazione pari a AS volte l'ingresso.
Cio che si ottiene, dunque e la possibilita di alzare notevolmente 'impeden-
za di ingresso (che ricordiamo essere stato messo in serie con il blocco di
controreazione [3).

Riassumendo, e possibile effettuare prelievi di segnale e di corrente in se-
rie (se non si coinvolge direttamente 1'uscita, cioe se la retroazione coinvolge
un’altra maglia), o in parallelo (se si preleva 'uscita o confronta l'ingres-
so sullo stesso nodo di uscita/ingresso). Spesso, capire se un circuito ha
retroazione in serie o in parallelo e solo il primo di una lunga serie di proble-
mi, che puo nascere affrontando in modo classico il problema dell’analisi dei
circuiti retroazionati.

Promemoria semplice per ricordare il comportamento delle resistenze
in ingresso/uscita a seconda del tipo di retroazione dunque puo essere il
seguente:

e Una retroazione con prelievo/confronto in serie amplifica la resistenza
rispettivamente di uscita/ingresso di un fattore vicino a SA;

e Una retroazione con prelievo/confronto in parallelo attenua la resisten-
za rispettivamente di uscita/ingresso di un fattore prossimo a GA.
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Queste considerazioni sono molto utili, poiché c¢i permettono di con-
frontare i risultati ottenuti mediante I'applicazione di uno dei sistemi di anal-
isi di circuiti retroazionati, in modo assolutamente qualitativo, ma comunque
utile ai fini di renderci quantomeno conto degli ordini di grandezza assumibili
dalle resistenze.

I1 modo classico non ¢ il piu astuto, in questo caso, per affrontare lo studio
di un circuito di tipo retroazionato: 'idea dietro esso sarebbe infatti quella di
suddividere, in qualche modo, i blocchi A e 3; potremmo farci pero ingannare
dal fatto che A sia l'insieme di stadi di amplificazione, e § I'impedenza di
feedback; cio non e assolutamente vero: l'operazione di suddivisione dei due
blocchi & molto piu complicata di quel che si possa pensare, e dunque non
verra affrontata in questa trattazione.

Tornando al discorso sul prelievo/confronto, schematizziamo brevemente:

e Prelievo in parallelo e in tensione;
e Prelievo in serie € in corrente;
e Confronto in parallelo e in corrente;

e Confronto in tensione ¢ in serie.

Metodo intelligente per essere (abbastanza) sicuri sul tipo di controre-
azione, ¢ il seguente: consideriamo l’'uscita v, calcolata su di un certo carico;
allora:

e Se cortocircuitando a 0 V il carico non scorrera piu corrente nel blocco
di feedback, e quindi non si avra piu controreazione, allora essa sara
con prelievo in parallelo;

e Se aprendo il carico, ossia sostituendolo con un circuito aperto, non
scorrera piu corrente nel blocco di feedback, e non si avra piu controre-
azione, allora essa sara con prelievo in serie.

Questo metodo e sicuramente utile, ma presenta alcune pecche:

e Non ne esiste un duale per quanto riguarda il confronto;

e Di fatto potrebbe capitare che nessuno dei due metodi blocchi il flusso
del segnale di retroazione; in tal caso la retroazione ¢ mista, ed e piu
difficile fare considerazioni di vario genere.
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7.3 Metodo di Rosenstark

Tutte le disquisizioni teoriche finora affrontate non sono in realta molto utili:
al fine di risolvere circuiti retroazionati, sono state congeniate tecniche di
vario tipo, come ad esempio il metodo di Rosenstark. Si tratta di un metodo
non semplicissimo da applicare (rispetto ad altri), ma che ha alcuni pregi,
quali il fatto di essere universale, ed il fatto di essere algoritmico, ossia il
grado di fornire un percorso ben preciso da seguire, al fine dello studio del
circuito retroazionato.

Sostanzialmente, il metodo di Rosenstark si basa sul determinare tre
parametri: il guadagno di anello 7', il guadagno dell’amplificatore con g,, —
+00, A, e il guadagno a transistore spento (ossia con 3 = 0, ma i parametri
di segnale presenti nel circuito): Ay.

7.3.1 Calcolo del guadagno di anello T'

Il parametro 71" si puo calcolare rispetto ad un componente qualsiasi, anche
se solitamente converrebbe valutarlo rispetto ad un generatore pilotato nel-
I’anello, meglio ancora se grounded, ossia il cui emettitore e collegato a 0 V;
se si dispone di un generatore non collegato a 0 V, e possibile sfruttare le
nostre conoscenze sulle impedenze di ingresso, effettuando una correzione del
termine h;, = r, + ryy, di questo tipo:

h;e:TW—FTbb/—l—(ﬁ—Fl)RE

In questo modo, modificando il parametro h;. del transistore, ¢ possibile
modellarlo come grounded.

Una volta scelto il generatore, ed eventualmente effettuato questo piccolo
trucco, bisognera semplicemente effettuare i seguenti step:

1. Si sostituisce al transistore scelto il suo modello di piccolo segnale, e si
rimuove temporaneamente il generatore pilotato ir

2. Si sostituisce al generatore dipendente appena accantonato (tempo-
raneamente) un generatore indipendente i, ossia un generatore di
corrente di test;

3. Si calcola i eccitata da ir, ossia si calcola il pilota, dati tutti gli altri
generatori indipendenti spenti, cercando di calcolare la corrente di base
del transistore scelto come base dell’applicazione del metodo;

4. 1l guadagno di anello 7" sara dato da:
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7.3.2 Calcolo del guadagno A,

Il parametro A, e il guadagno che lo stadio presenterebbe se si comportasse
come un amplificatore operazionale ideale: considerando di avere g, — 00
(come in un operazionale), allora il pilota dovrebbe essere prossimo a 0 (vpe >~
0), e quindi, a partire da qua, si calcolera questo guadagno, come:

Uy

A = —
Vil g0

Se il guadagno dello stadio fosse come quello di un operazionale, avremmo
pilota circa nullo (quindi per noi nullo, approssimando senza troppo errore),
ma comunque una corrente di collettore esistente. Cio che in sostanza capi-
ta e che I'annullamento del pilota, come si puo osservare dal circuito, fara
annullare anche altre grandezze, altre correnti, quindi, trovando alcune sim-
metrie sulle correnti/tensioni, riuscendo a relazionare ad esempio la tensione
di uscita con quella di ingresso, si puo ottenere facilmente questo tipo di
guadagno.

7.3.3 Calcolo del guadagno A

Il parametro Ay rappresenta semplicemente il guadagno quando g,, — 0,
dove ovviamente g, ¢ il guadagno dello stadio con cui abbiamo calcolato i
precedenti parametri; in questo modo, semplicemente, dobbiamo consider-
are svolto come prima il modello di piccolo segnale, ma dobbiamo consider-
are spento il generatore pilotato precedentemente considerato (derivante dal
modello di segnale). Essendo il generatore pilotato di corrente, al suo posto
avremo semplicemente un circuito aperto.

Cio che verra dunque semplicemente annullato e il 3, o hrp (volendo
usare i tradizionali parametri ibridi, in questa trattazione non utilizzati di
solito); tutti i parametri di segnale, precedentemente calcolati in ambito di
polarizzazione, saranno comunque presenti nel circuito, ed andranno presi in
considerazione al fine del calcolo del guadagno finale A,.

7.4 Relazione di Blackman

Esiste una sorta di seguito, per quanto riguarda il metodo di Rosenstark:
questo procedimento algoritmico ci permette infatti di determinare i guadag-
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ni di qualsiasi transistori, sfruttando la formula asintotica precedentemente
presentata; esiste una sorta di seguito per 'appunto di Rosenstark, che, rici-
clando (molto spesso) i parametri calcolati per il guadagno (nella fatispecie
il guadagno di anello T') permette di calcolare le impedenze viste da un certo
terminale di un amplificatore controreazionato.

Nella fatispecie, la relazione di Blackman, afferma che:

ZLF n ZLD 14+ Toc

Data una qualsiasi i—esima impedenza vista da un terminale di un cir-
cuito controreazionato (impedenze di ingresso, piuttosto che di uscita, piut-
tosto che viste da un qualsiasi nodo del circuito, cosa che puo per esempio
tornare molto utile per il calcolo delle impedenze viste da un condensatore in
ambito di studio della risposta in frequenza dell’amplificatore retroazionato),
prima di tutto si calcola la Z; p: essa ¢ I'impedenza vista dai morsetti, calco-
lata "ad occhio’ si considera 'morto’ (D sta per Dead) il transistore, quindi
sono presenti le impedenze, ma non effetti ulteriori derivanti dal circuito
retroazionato; ovviamente questo termine non e sufficiente, dal momento che
ha bisogno di una correzione, derivante dai due guadagni di anello Tsc e
Toc (SC sta per Short Circuit, OC sta per Open Circuit, e quindi corto cir-
cuito e circuito aperto): prima di tutto si cortocircuita a 0 V il terminale dal
quale calcoliamo I'impedenza, dopo di che si calcola il guadagno di anello del
circuito. Come per il metodo di Rosenstark, il guadagno di anello e indipen-
dente dal punto o dall’elemento dell’anello di retroazione a partire dal quale
si calcola, quindi spesso (non sempre!) si potranno per 'appunto riciclare
guadagni di anello gia calcolati per esempio studiando mediante Rosenstark
i guadagni del circuito retroazionato. Tpc semplicemente e il guadagno di
anello, calcolato aprendo il corto circuito appena introdotto.

Questo tipo di considerazione ¢ molto comodo ad esempio per quanto
riguarda il caso di impedenze viste da un condensatore in punti particolari:
potrebbe capitare di aver calcolato gia i guadagni di anello, consideranti una
certa resistenza oscurata o meno dall’apertura/chiusura di un condensatore;
i guadagni di anello, tendenzialmente, potrebbero risultare simili o identi-
ci. Anche per quanto riguarda il calcolo di impedenze di uscita o ingresso
potrebbero esserci operazioni molto scaltre da compiere: se si fa in modo di
introdurre il corto circuito prima dell’anello di retroazione, si riesce ad an-
nullare uno dei due guadagni di anello (risparmiandosi conti che potrebbero
essere tediosi).

Il metodo di Rosenstark ha un pregio ed un difetto: il pregio ¢ la sua uni-
versalita, ossia e il fatto che e assolutamente utilizzabile con circuiti dotati di
retroazione di qualsiasi genere. Il suo difetto e quello di non essere il metodo
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Rp Ry % Vo

Figura 7.5: Circuito di esempio.

piu semplice utilizzabile, in ambito dello studio di circuiti controreazionati.
Presentiamo quindi ancora un paio di metodi, ed una ’tavola di utilizzo’,
esprimente il campo di validita di ciascun metodo.

7.5 Teorema di Norton

Consideriamo un circuito con una topologia come nella figura 7.5 oppure
come in figura 7.6.

Cosa converrebbe fare, non volendo utilizzare Rosenstark, in un circuito
di questo genere? Un’idea, e quella di utilizzare una sorta di generalizzazione
di un famosissimo teorema di Elettrotecnica: il teorema di Norton.

Consideriamo la prima delle topologie: cio che si puo fare, e calcolare
tutto cid che sta prima di Cp, e solo dopo aggiungere il condensatore! (in
modo da escludere il carico dal calcolo: ricordiamo che gli ingegneri possono
lavorare solo e soltanto sul blocco amplificatore, non sul blocco sorgente e
sul blocco carico).

Ricordiamo che il teorema di Norton consiste nel calcolo di due parametri,
ossia la corrente equivalente 7, e I'impedenza equivalente Z,. Vediamo come
calcolare questi due parametri, in ambito di circuiti con prelievo in tensione
(come quelli della topologia precedentemente disegnata):
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Rp
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Figura 7.6: Un altro circuito di esempio.

e Per quanto riguarda ¢, ¢ sufficiente cortocircuitare il nodo di prelievo a 0
V: dal momento che il prelievo e in tensione, si avra un nodo di prelievo,
e dunque, cortocircuitandolo a 0 V, non scorrera piu corrente nella
retroazione, e cosi si avra un normalissimo circuito non retroazionato!
Il calcolo della corrente di corto circuito, ossia della corrente che scorre
sul corto circuito da noi introdotto, sara banale.

e Per quanto riguarda Z,, dobbiamo spegnere tutti i generatori indipen-
denti, ed introdurre sull’uscita un generatore di tensione al posto del
corto circuito; si calcola dunque la corrente in uscita dal generatore, e
si calcola Z, semplicemente come:

Z b
IP

Il campo di validita del teorema di Norton sara dunque banalmente quello
dei circuiti con retroazione con prelievo in parallelo, ossia in tensione (ossia da
un nodo): dal momento che si preleva da un nodo, ¢ cosi possibile effettuare
1 nostri trucchi, cortocircuitando il nodo a 0 V, o collegandovi il generatore
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Figura 7.7: Applicazione del teorema di Norton.

di tensione; ovviamente, il confronto non riguarda questo tipo di metodo,
quindi potra essere qualsiasi.

Ora presentati i disegni schematizzanti il procedimento appena descritto
nelle due figure 7.8 e 7.9.

7.6 Teorema di Miller

Abbiamo gia analizzato il teorema di Miller, parlando di modello di Giacolet-
to; in realta esso non serve, ovviamente, esclusivamente per il calcolo di poli
ad elevata frequenza: possiamo tranquillamente utilizzarlo anche per quanto
riguarda circuiti con confronto in corrente. Avendo ad esempio un circuito
di questo genere:

Si puo utilizzare il teorema di Miller sull’impedenza di feedback, e quindi
ricondurre I'analisi di un circuito retroazionato al calcolo di un circuito non
retroazionato, e quindi solo dopo aggiungervi il contributo. Il teorema di
Miller si puo utilizzare non solo per ricavare il guadagno retroazionato, ma
anche per il calcolo dell'impedenza di ingresso dell’amplificatore.

Cio che non si puo fare (quantomeno molto spesso) ¢ il calcolo dell’impe-
denza di uscita: se il nodo di uscita dell’amplificatore coinvolge I'impedenza
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Figura 7.9: Calcolo della corrente di corto circuito.
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Figura 7.10: Circuito su cui applicare il teorema di Miller.

Zr Ry
| —] VWA K

e K - O H Zp

Figura 7.11: Applicazione del teorema di Miller.
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Figura 7.12: Circuito al quale applicare il thévenone.

di retroazione, non e possibile effettuare un calcolo di impedenza con questo

sistema.

7.7 Teorema di Thevenin Generalizzato

Esiste una sorta di generalizzazione del teorema di Thevenin, una sorta di
"Thevenone’: esso si puo utilizzare in un unico caso, ossia prelievo in tensione,

confronto in corrente.

Il Thevenone si puo riassumere nei seguenti step: dato un circuito con

una topologia come in figura 7.12.

1. Si toglie temporaneamente la resistenza di retroazione, ottenendo un
circuito senza anelli di retroazione, ma quindi un unico percorso; si
calcola di questo il guadagno, mediante rapporto uscita/ingresso, im-

pedenze di ingresso, ed impedenze di uscita, ad occhio.

2. Una volta trovato il circuito equivalente di questo blocco, si re-introduce
I'impedenza di feedback Rp, e mediante metodi circuitali quali il meto-
do dei nodi (o volendo Miller) si utilizza il guadagno precedentemente
calcolato per calcolare il guadagno retroazionato.
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7.8 Conclusioni

Per quanto riguarda l’analisi di circuiti retroazionati, sono stati presentati
alcuni metodi, utilizzabili ciascuno in un certo campo di validita. Il campo di
validita riguarda il tipo di prelievo e di confronto della retroazione: a seconda
che essi siano serie o parallelo, alcuni metodi saranno utilizzabili, altri no.

Qua presentata e una tabella, racchiudente I'insieme dei metodi utilizz-
abili in un loro campo di validita.

Tabella 7.1:
Prelievo | Confronto Metodi

Nodi, Rosenstark, Norton

Nodi, Rosenstark, Norton, Miller, Thevenone
Nodi, Rosenstark

Nodi, Rosenstark, Miller

= <<
— <] | <

L’obiettivo dei metodi finora proposti ¢ semplicemente quello di calco-
lare Ap(s), ossia una funzione al variare della frequenza s del guadagno del
circuito con feedback, ossia:

Altri parametri da calcolare, saranno Z;, e Z,,; del blocco di amplifi-
cazione. Sfruttando in modo idoneo e nel loro campo di validita i metodi
proposti, si ha una certa scelta di sistemi. Unici consigli ancora da dare,
poSsono essere i seguenti:

1. Se un transistore serve solo per stabilizzare la polarizzazione del cir-
cuito, allora va considerato solo in ambito di polarizzazione; in ambito
di segnale, esso si potra tranquillamente ignorare.

2. Due stadi di amplificazione distinti, ai fini di semplificare le espressioni
andrebbero considerati separatamente.

3. Se proprio non si sa cosa fare, quali metodi scegliere (anche se Rosen-
stark in realta ¢ sempre valido), utilizzare metodi di Elettrotecnica
quali metodi circuitali di vario tipo, o il metodo dei nodi.

7.9 Circuito di Bootstrap

Finora abbiamo parlato solo ed esclusivamente di retroazioni negative: 1’am-
plificatore a feedback negativo, infatti, presenta tutte le proprieta merav-
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Figura 7.13: Circuito di bootstrap.
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igliose precedentemente introdotte; esistono tuttavia alcuni casi in cui puo
tornare utile, in un circuito, introdurre un feedback positivo.

Il circuito di bootstrap puo avere questo compito: come suggerisce il nome
(utilizzato molto spesso anche in ambito informatico), uno dei suoi scopi e
quello di dare 'accensione ad un circuito. In realta, cio che capita, e che il
bootstrap introduce una notevole amplificazione dell'impedenza di ingresso
di un sistema alimentatore. Cio si puo dimostrare semplicemente utilizzando
il Teorema di Miller per le tensioni: infatti, cio che capita e il fatto che si
ha uno stadio (quello di bootstrap) a collettore comune. Cio comporta da
una parte il feedback positivo, ma dall’altra un guadagno inferiore ad 1. In
questo modo, applicando semplicemente le relazioni di Miller Tensioni, con
K < 1, si vede che si ha un aumento della resistenza di ingresso.

Ricordando dunque:

7'=7——

K
Z// — Zi
K-1
In questo modo, si puo osservare, facendo i conti, un aumento dell’'impe-
denza di ingresso del circuito.
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Capitolo 8

Configurazioni
Multi-Transistore

Abbiamo presentato un certo numero di aspetti teorici e pratici riguardanti
I’analisi di circuiti con transistori di tipo BJT e MOSFET, abbiamo parlato
di stadi di amplificazione, e di circuiti retroazionati.

Sfruttiamo queste conoscenze, al fine di introdurre alcuni dei circuiti piu
utilizzati in pratica, per determinate richieste.

8.1 Configurazione Cascode

Vediamo che la Configurazione Cascode e composta da due stadi: il primo e
un source comune (poiche l'uscita utile esce dal drain, e I'ingresso di segnale
e sul gate). L’idea alla base del cascode e quella di unire la resistenza in
ingresso elevata di uno stadio common source (o emitter) con ’alta impedenza
di ingresso di uno stadio common gate, ottenendo un buon guadagno in
tensione, ed effetti interessanti sotto altri punti di vista.

8.1.1 Guadagno in Tensione

Analizziamo questa configurazione, trattando i due stadi separatamente, per
poi unificare i risultati: per quanti riguarda il primo stadio, vediamo che
abbiamo in ingresso sullo stadio 1 (common source) un segnale v;; esso sara il
pilota del generatore pilotato tra drain e source del primo stadio, che imporra
una corrente pari a —g,, 1v;. Sara semplice calcolare il guadagno in tensione
del primo stadio, usando la legge di Ohm: sul resistore 7, ; scorre la corrente
del pilotato, e dunque:
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Figura 8.1: Circuito Cascode.

134



Vo,1 = —Gm,170,1V; = Ay,

Quindi:

Uy
Consideriamo il secondo stadio, a partire dalle informazioni che abbi-
amo gia ricavato dal primo. In ingresso al source del secondo transistore,
configurato come common gate, vi ¢ una resistenza R;, o pari a:
1 Ry

Rin 9= —+
7 9Im,2 Avo,2

In questo ambito, A,, 2 €:

Ay =14 gmoaTop

Rout =To2 + A2T0,1

Sostituendo As, ed eliminando il +1 in quanto trascurabile:

Rout = Gm,2T0,270,1

Abbiamo dunque che:

Vo = A2U0,1
Sostituendo, e considerando direttamente A,:
v
A, =2

)

= —A A

Molto spesso, capita che i due transistori utilizzati per la realizzazione
degli stadi siano identici in tutto e per tutto. Essendo identici, anche 'effetto
di modulazione del canale, e il parametro g,,, saranno uguali, e dunque:

Ap = A1 = Ay

A, = —Ag = —(gmr0)2

Cio che abbiamo finora dimostrato, ¢ il fatto che la configurazione Cas-
code riesce ad ottenere il quadrato del guadagno in tensione di un semplice
stadio a common source.
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8.1.2 Risposta in Frequenza

Abbiamo parlato del guadagno in tensione del cascode, ma non abbiamo
ancora parlato di una cosa interessante: sappiamo che il common source non
e ottimo, sotto il punto di vista della risposta in frequenza, in quanto 'effetto
Miller tende ad esaltare le capacita parassite del transistore, abbassando la
frequenza del polo. L’altro stadio, il common gate, come gia commentato,
e eccellente sotto il punto di vista del comportamento in frequenza. Magari
potremmo aspettarci il fatto che, assieme, si riesca ad ottenere uno stadio
con I'ultimo polo a frequenze elevate.

Vediamo che abbiamo, per i transistori 7 e T5, le capacita rispettivamente
Cri, Cur, Cro, Cho. Cosa interessante ¢ il fatto che tutte siano separate
dal circuito, quindi non avremo grossi problemi a calcolare le frequenze dei
poli, dal momento che nelle resistenze equivalenti non appariranno elementi
reattivi causati da altre capacita.

Vediamo nella fatispecie che:

L4 Rﬂ,l - RS

e R,1=(f+1)Rs+71,1® [L + ﬁ}

Im,2 B2
— |1 4 B
° R”’z - |:gm,2 + 52]

L4 Ru,2 - RL ¥ Rout = RL @ Gm,2T0,270,1

Utilizzando le espressioni appena presentate, e possibile calcolare le fre-
quenze dei vari poli ad alta frequenza. Ovviamente, solo quello piu piccolo
sara influente ai fini di cio che siamo in grado di presentare, utilizzando il
modello di Giacoletto.

Il motivo principale per cui sono state presentate queste resistenze equiv-
alenti, ¢ il seguente: modificando i vari parametri contenuti all’interno di esse,
si puo sostanzialmente effettuare una scelta, per quanto riguarda il compor-
tamento della configurazione Cascode: se si sceglie di aumentare ad esempio
Ry, si potra realizzare un amplificatore di tensione, al prezzo di abbassare la
frequenza del polo dovuto a C 5, e quindi la frequenza di taglio del sistema,
a causa di una variazione dell’effetto Miller; modificando gli altri parametri,
si puo dunque 'regolare’ il comportamento del Cascode, al fine di ottenere
risultati di tipo diverso, andando a guadagnarci/perderci dal punto di vista
del comportamento in frequenza piuttosto che sul guadagno in tensione.

Talvolta puo capitare di aver bisogno di transistori a due gate, per avere
per esempio due ingressi di controllo; spesso la configurazione Cascode (come
anche alcune delle altre che presenteremo) viene per 'appunto presentata
immediatamente come un transistore, funzionante come appena accennato.
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Figura 8.2: Configurazione Cascode con capacita parassite.
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Figura 8.3: Configurazione Darlington.

8.2 Configurazione Darlington

I transistori Darlington (o coppia Darlington) sono semplicemente due tran-
sistori bipolari NPN, con una topologia tale da avere un primo transistore
il cui emettitore e collegato alla base del secondo, ed i due collettori sono
circuitati.

T} e un transistore di segnale, poiche in esso passa di fatto una corrente
limitata; 75 e un transistore di potenza, poiche deve sopportare una corrente
molto piu elevata rispetto a quella di 7T7. Si riesce cosi ad ottenere, mediante
questa composizione di due transistori, un guadagno molto piu elevato rispet-
to a quello che si potrebbe ottenere con un singolo dispositivo (si ottengono
tranquillamente guadagni pari a 1000 o piu).

Calcoliamone il guadagno, consideriamo come collettore della coppia Dar-
lington I'unione dei due collettori, come base la base del transistore di segnale
T1, e come emettitore 'emettitore del transistore di potenza T5; supponendo
dunque che Ip sia la tensione di base di T, e sia la tensione della base del
transistore Darlington, vediamo:

Ioeq=1p- P+ (61 +1)B1p
Da qua:

By = Bt Bt By
B

Per quanto riguarda la tensione base-emettitore, essa sara semplicemente
la somma delle due:

VBEeq = VBE1+ VBE2

Le impedenze di ingresso si possono calcolare semplicemente ad occhio,
guardando nei vari terminali:

Z¢in = 00 @ 00 = 00
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Figura 8.4: Configurazione Sziklai.

Infatti sarebbe il parallelo dell'impedenza vista entro due collettori; se il
problema fosse piu complicato, comprendendo effetto Early, avremmo sem-
plicemente 7, in entrambi i rami, e quindi le sole resistenze Early (piu even-
tuali contributi dati dalle impedenze sull’emettitore dei singoli transistori).

8.3 Configurazione Sziklai

Si tratta di una configurazione simile, in un certo senso duale alla Darling-
ton: anziche utilizzare due transistori NPN (o PNP a seconda dei casi), si
utilizza un transistore NPN ed un PNP; spesso, infatti, esso viene chiamato
’Complementary Darlington’.

Calcoliamo i parametri di questo tipo di configurazione:

Vediamo che, utilizzando come elemento di partenza [, abbiamo:

IC,eq = ]B : 61 : (52 + 1)

Da cio, abbiamo che:

Iceq = Beqlp = Beg = B1(B2 + 1)

Calcoliamo a questo punto una delle resistenze piu significative: la re-
sistenza vista dal collettore della coppia Sziklai:

Tho T 7o
by +1
Cerchiamo di ricavare tutte le espressioni, al fine di calcolare quest’impe-
denza di ingresso:

Zeq,C =

_ ‘V0E| + Vs - Va

¢ Iegn Bils
_ Icg o _ B1B21y
gm,2 VT VT
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Figura 8.5: Circuito amplificatore differenziale.

B BVr Vr

Trg = = =
? Gm2  Bifedp  Pilp

Quindi:
Vi Va
oo = Bilp Bilp
“@ B2+ 1

Poiche V4 > Vi, possiamo trascurare il primo termine, e quindi:
ove: 55 _ Va _ Va
T B+l Bilp(Be+1) Ioqe
Abbiamo cosi caratterizzato alcuni parametri fondamentali della config-
urazione Sziklai; passiamo all’analisi di un altro tipo di topologia multi-
transistore molto importante.

8.4 Amplificatore Differenziale

Un circuito a dir poco fondamentale, ¢ il seguente:

Cerchiamo di descriverlo: per quanto riguarda il transistore 77, il segnale
entra dal gate, esce dal source, e quindi si puo dire che sia uno stadio a drain
comune; a questo punto il segnale andra, a causa dell’enorme impedenza del
generatore di corrente indipendente Ip, nel source del transitore T5; lo stadio
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costituito da questo transistore ha l'ingresso nel source, guadagna in tensione
con uscita dal drain, e quindi e uno stadio a gate comune; la tensione v, quindi
sara positiva (dal momento che lo stadio a gate comune non ¢ invertente), e
quindi questo amplificatore guadagnera sia in corrente (dal momento che 7}
¢ configurato come uno stadio a drain comune), sia in tensione (grazie alla
configurazione common gate di T3).

Questo e uno dei circuiti fondamentali per uno studio avanzato dell’elet-
tronica analogica. La tensione di uscita, si esprime come:

Vo2 — Vo1 = A('Ul - U2)

Quella che viene amplificata mediante I’amplificatore differenziale, dunque,
e una differenza di tensioni, nella fatispecie di quelle introdotte ai gate dei
due transistori.

La polarizzazione viene imposta dal generatore di corrente indipendente
Ip, e quindi avremo semplicemente un certo guadagno A moltiplicato per
la differenza delle tensioni di base. Per questo motivo, dal momento che
la polarizzazione ¢ presente, non dovremo preoccuparci delle tensioni Vgg o
Vs, e potremo esclusivamente preoccuparci del segnale.

Nota: questo tipo di amplificatore, ¢ in grado di amplificare anche grandezze
continue!

8.4.1 Calcolo del guadagno A

Proponiamo un’idea di calcolo del guadagno A originale, diversa dal solito:
Consideriamo v e vy separatamente, ed effettuiamo un cambio di base in
uno spazio vettoriale, introducendo due nuove grandezze:

{ Vg =1 — Vg

Queste due grandezze appena introdotte, vy e v., sono in opposizione di

fase; il circuito e lineare, e quindi simmetrico, e quindi, se vy e vy si 'spostano’

della stessa quantita, il nodo 7" non sentira variazioni. Potremo dire dunque,

guardando il circuito, che se il punto non si sposta, avremo due stadi a source
comune, il cui guadagno sara dunque g, Rp.
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Figura 8.6: Circuito per il calcolo del guadagno.
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