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'AMPLIFICATORI
PER BASSE FREQUENZE

3.1 - Generalita.

Finora sono stati esaminati amplificatori realizzati mediante un
unico elemento non lineare e di tali amplificatori si sono ricavati i
principali requisiti.

E necessario osservare che non sempre un amplificatore formato
da un unico elemento non lineare, riesce a soddisfare, simultaneamente
e nella misura ottimale, alle condizioni di funzionamento richieste.
Pitt precisamente, con un unico elemento amplificatore & difficile ot-
tenere nel medesimo tempo un forte guadagno di tensione e corrente
(quindi di potenza), una buona linearita, 'adattamento di impedenza
all’ingresso e all’uscita, e buone condizioni di stabilita.

Per risolvere il problema si é vista la necessita di connettere tra
loro piu stadi amplificatori. In particolare una connessione che con-
sente di soddisfare ai requisiti sopra elencati & quella in serie o cascata
(vedi Fig. 27) che consiste nel connettere due o piu amplificatori tra
loro in modo che ai morsetti di uscita del primo vengano collegati
quelli d’ingresso del secondo e cosi via.

Con tale connessione il guadagno di tensione dei due stadi di fi-
gura 27, ad esempio, risulta:
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Fig. 27 - Amplificatori in cascata. R, = resistenza d’ingresso; R, = resistenza di uscita.
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leguaglianza é verificata in quanto, come risulta dalla figura, v, e v,y
coincidono. 1l risultato ottenuto, cioé che il guadagno totale & il prodotto
dei guadagni dei singoli stadi, é estendibile al caso in cui gli stadi com-
ponenti siano z anziché due.

Nel collegamento di pili stadi amplificatori in cascata, sorge il pro-
blema del modo in cui la connessione deve essere effettuata, e a tale
scopo 1 metodi comunemente usati sono tre:

1) Connessione RC : consiste nel collegare un amplificatore all’altro
mediante una capacita disposta in serie sul percorso del segnale e una
resistenza disposta in parallelo. La capacita (di valore abbastanza elevato)
ha la funzione di eliminare le componenti continue cui si sovrappone
il segnale, mentre ai capi della resistenza si stabilisce la tensione del
segnale, trasferito dall’uscita di uno stadio all’ingresso del successivo.

2) Accoppiamento in continua : si realizza nello stesso modo del pre-
cedente, ma eliminando la capacita che blocca la componente continua.

3) Accoppiamento a trasformatore: gli stadi vengono connessi in
cascata, trasferendo il segnale dall’uno all’altro mediante un accoppia-
mento induttivo realizzato con un trasformatore.

Per poter comprendere meglio I'utilita, i vantaggi e gli svantaggi di
ciascuno di questi tipi di connessione, nei paragrafi successivi vengono
introdotti alcuni concetti relativi alla misura dell’amplificazione.

3.1.1 - Misura in dB del guadagno.

Si & dimostrato, al paragrafo 3.1, che il guadagno di piu stadi ampli-
ficatori in cascata é fornito dal prodotto dei guadagni di.ogni singolo
stadio. Pill in generale, in una cascata di quadripoli attivi o passivi, il
rapporto tra la grandezza di uscita dell’'ultimo e quella di ingresso del
primo & dato dal prodotto dei guadagni o delle attenuazioni dei singoli

quadripoli. ‘
‘ Per la valutazione rapida del rapporto suddetto puo risultare dif-
ficoltosa I’esecuzione di prodotti ripetuti; pertanto si & abbinata alla
definizione di guadagno (o attenuazione) ormai usuale, una definizione
di tipo logaritmico, che, grazie alle proprieta di tale funzione matematica,
consente di trasformare in somme i prodotti.

Secondo tale definizione, il rapporto tra la potenza d’uscita e quella
di ingresso di un quadripolo viene espresso mediante il decibel dB, che
risulta definito nel seguente modo: ‘

un guadagno di potenza, espresSo in decibel, & uguale a dieci volte il
logaritmo in base dieci del rapporto tra la potenza di uscita e quella di
ingresso di un quadripolo (guadagno di potenza). In formule:

Pu
P,

G=101g A" =101g
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Nel caso in cui si abbia un quadripolo con resistenza di uscita eguale
a quella di ingresso, € possibile estendere I’applicazione dei dB anche
alla espressione del guadagno di tensione e di corrente(1).

Infatti, in un quadripolo avente resistenza di ingresso R, il legame

tra la potenza di ingresso P,, la corrente I, e la tensione V, &:

]2
Analogamente, se il quadripolo ha resistenza di uscita R, risulta:
Ve

U

~ Zu 2R
P R i

V;, Vi I;, 1, sono 1 valori efficaci delle grandezze in esame) da questo
segue:
Pll —
P,

1]

vZ R _ IZR

R 1 I?R

semplificando

Pll Vuz 12
P, V2 I?
applicando quindi la definizione di dB, si ottiene:

P V., )2 1, \?
G=101g —% =101g(—*| =10 1g [ =*
gP' g(Vi> g(1'>

1 1

da cui

P
G=101lg % =201g—% =201g %
P; V

~

infine

G=101g A» =201g A® =201g A® .

Applicando la definizione di logaritmo € possibile eseguire il passaggio
inverso, ovvero dalla espressione del guadagno in dB risalire a quella
del guadagno di tensione, corrente o potenza:

G G G
AP —10T10 A@ =1020 AW =1020 |

Si osservi che la identicita tra le espressioni dei vari tipi di guada-
gno & resa possibile dall’ipotesi di eguaglianza tra la resistenza d’ingresso

.

(1) Data la generalita della definizione di dB, anche se qui e nel seguito si fa riferimento
al guadagno, & da intendersi definibile nello stesso modo anche I'attenuazione, che rappresenta
il rapporto (minore dell’'unitd) tra le grandezze di uscita e quelle di ingresso di un quadripolo
passivo. Nel corso della trattazione risultera poi chiara la distinzione tra una misura in dB espri-
mente un guadagno (> 1) ed una esprimente un’attenuazione (<1).
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e quella di uscita del quadripolo. Nel caso che questa ipotesi non sia
verificata, 'uso del dB resta limitato alla sola espressione del guada-
gno di potenza e non ¢ estendibile a quello di tensione e di corrente.
D’ora innanzi, ove non venga fatta specifica precisazione, si supporra
che tale ipotesi sia soddisfatta.

Esercizio.

Siano dati tre stadi amplificatori in cascata aventi guadagno di tensione rispetti-
vamente:

AP =10 ; Ag) =100 ; A =56,2 .

Trasformare 1 guadagni in dB e calcolare il guadagno complessivo.

TABELLA 5. a) b)
Rapporti di tensione o corrente Rapporti di potenza
Decibel Decibel
Guadagno Attenuazione Guadagno Attenuazione
- 7
0 1 P 0 1 ‘ 1
0,1 1,01 0,989 0,1 102 | 0977
0,3 1,03 0,966 03 1,07 | 0,933
05 106 | 0,944 05 | 112 | 0891
0,7 1,08 | 0,923 07 | 117 | 0,851
0,9 1,11 | 0,902 0,9 | 1,23 \ 0,813
1 ‘ .12 | 0,891 1 \ 126 | 079
2 i 1,26 | 0,794 2 t 1,58 0,631
3 } 1,41 | 0,708 3 \ 1,99 ‘ 0,501
4 [ 1,58 | 0,631 4 ! 2,51 0,398
5 \ 1,78 | 0,562 5 3,16 \ 0,316
6 ! 1,99 | 0,501 6 \ 398 0,251
7 | 224 | 0,477 7 ‘, 5,01 | 0,199
8 x 251 | 0,398 8 \ 631 | 0,158
9 i 2,82 | 0,355 9 | 7,94 | 0,126
10 k 316 | 0316 10 \ 10 \ 0,100
15 j 562 ' 0,178 15 | 31,6 [ 0,032
20 | 10,00 © 0,100 20 L 100 ‘ 0,010
25 ! 17,8 | 0,056 25 \ 3,16 - 102 3,16 - 10-3
30 ‘; 31,6 0,032 30 ; 1-108 | 1-10-3
35 ! 56,2 0,018 35 | 3,06-10° 3,16 - 10-4
40 | 100 | 0010 40 | 1104 1-10-4
45 \ 177,8 | 0,006 45 [ 3,16-104 3,16 - 10-5
50 : 316 I 0,003 50 | 1108 1-10-5
55 \ 562 ‘ 0,002 55 I 03,1610 3,16 - 108
60 I 1.000 '0,001 60 | 1-108 1-10-8
65 1 1.770 | 0,0006 65 i 3,16 - 108 3,16 - 107
70 \ 3.160 | 0,0003 70 ‘ 1-107 1-10-7
75 ; 5.620 [ 0,0002 75 | 316107 3,16 - 10-8
80 L 10.000 0,0001 80 1108 1-10-8
85 17.800 I 0,00006 85 [ 3,16 - 108 3,16 - 10-9
90 31.600 0,00003 90 1-109 1-10-9
95 56.200 0,00002 95 3,16 - 109 3,16 - 10-10
100 100.000 0,00001 100 1-1010 J 1-10-10

1 rapporti di tensione e di corrente si sono supposti ricavati per R; = R,,. I valori in decibel della
attenuazione sono da intendersi negativi.
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G,=201g10=20 dB;
G,=201g100=20-2=40 dB ;
G3=201g56,2=20-1,75=35 dB.

I risultati ottenuti si possono verificare in tabella 5 a).
Per il guadagno totale, si ricordi che:

A= AP - AP - A ;
in decibel risulta:

G =G+ G+ Gy .
Sostituendo:

Gror. = 204 40+ 35 =95 dB.

Esaminando la tabella 5 a) si osserva che a 95 dB corrisponde un guadagno di
tensione pari a:

AR} = 56.200 .

Come si é gia osservato, la misura in dB non & limitata al solo gua-
dagno inteso come rapporto tra due grandezze, avente valore maggiore
dell’unita, ma ¢ estendibile anche alla misura dell’attenuazione, ovvero
di un rapporto tra due grandezze, che risulti sicuramente minore di
uno. Dalle conoscenze sui logaritmi si trae che, in questo caso, la mi-
sura in decibel diviene negativa, ovvero, mentre un rapporto in dB
espresso con numeri positivi rappresenta un guadagno, uno espresso con
numeri negativi rappresenta una attenuazione.

Come esempio si riporta il calcolo della attenuazione di un filtro
alla frequenza di taglio. Come ¢é noto, si stabilisce che un filtro «taglia»
in corrispondenza di quel valore di frequenza per cui ’attenuazione
si riduce di 4/2 volte (rispetto al valore massimo teorico assunto eguale
a 1) questo significa che il rapporto tra la tensione di uscita e quella
d’ingresso vale:

V 1

u

V., V2

1

G=20lg—_—201g2 2

V2
=—-101g2=-10-0,3=—3.

Quindi in un filtro, ed in generale in tutti i quadripoli in cui il gua-
dagno o l’attenuazione modificano il proprio valore in funzione della
frequenza, ¢ possibile definire la frequenza di taglio come frequenza
a — 3 dB, intendendo con cio che, in corrispondenza al valore di fre-
quenze indicato, il guadagno si ¢ ridotto di 4/2 volte rispetto al valore
assunto come massimo.
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3.1.2 - Curva di risposta. Banda di frequenza di un amplificatore.

Lo studio compiuto finora sugli amplificatori ¢ sempre stato svi-
luppato nell’ipotesi che il segnale da amplificare fosse alla frequenza
di centro banda; questo in altri termini significa che si & supposto che
il segnale d’ingresso avesse una frequenza tale da consentire di tra-
scurare tutti gli effetti reattivi presenti nel circuito. Tuttavia, volendo
eseguire una analisi della connessione di piu stadi amplificatori in ca-
scata, al fine di giudicare delle qualita del metodo di collegamento,
occorre introdurre la conoscenza della curva di risposta di un amplifi-
catore e di conseguenza quella della sua banda di frequenza.

51 definisce curva di risposta di un amplificatore I’'insieme dei punti
che indicano il valore assunto dal guadagno dell’amplificatore in cor-
rispondenza di un determinato valore di frequenza, riportato in un
grafico che reca in ascissa la frequenza del segnale d’ingresso (normal-
mente in scala logaritmica) e in ordinata il modulo del guadagno di
tensione.

L’uso della scala logaritmica per le ascisse si rende necessario al
fine di poter visualizzare entro uno spazio abbastanza limitato una
vasta gamma di valori. Una curva di risposta tipica & riportata in fi-
gura 28.

Si noti che la curva €& stata ottenuta da un amplificatore nel quale il
segnale viene introdotto e prelevato attraverso delle capacita aventi
la funzione di separare le componenti continue dal segnale stesso.

Come si puo osservare dall’analisi della figura, in corrispondenza
delle frequenze basse e di quelle elevate, il guadagno subisce una di-
minuzione e questa & da attribuire rispettivamente:

a) per le basse frequenze: alle capacita disposte in serie sul per-
corso del segnale (capacita di collegamento con il generatore e con il
carico); infatti tali capacita presentano una reattanza che diminuisce
al’aumentare della frequenza, quindi la tensione d’uscita risulta piu
bassa alle basse frequenze e piu alta alle medie;

A(v)
A, j R
A\ S
v | |
! B J
| !
| I
o f 102 10° 0! 0% 'f; w

Fig. 28 - Curva di risposta di un amplificatore generico: B = larghezza di banda; f; = frequenza

di taglio inferiore; f, = frequenza di taglio superiore; A4, = guadagno in centro banda; %:

= Aqy - 0,707 = guadagno alle frequenze di taglio f,, f,.
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b) per le alte frequenze: alle capacita parassite dei collegamenti,
degli elementi attivi ed al fatto che il guadagno intrinseco dei transi-
stori, tubi ¢ FET, dipende dalla frequenza. Tutti questi fattori infatti
si comportano alla stregua di reattanze capacitive disposte tra il per-
corso del segnale e la massa, pertanto il segnale, al crescere della fre-
quenza, incontra una reattanza via via decrescente verso massa e solo
una parte di esso giunge all’uscita.

In tal modo si riduce il guadagno alle frequenze piu elevate (rispetto
a quelle intermedie).

Cosi come ¢ stata definita la banda di frequenza per i filtri (vol. I,
par. 9.1.4), é possibile definirla, in funzione dell’andamento della curva
di figura 28, anche per gli amplificatori. Precisamente, poiché il valore
del guadagno subisce una diminuzione sia in corrispondenza delle fre-
quenze basse che di quelle elevate, si definisce banda di frequenza di
un amplificatore, quell’insieme di valori (di frequenza) compreso tra
le due frequenze in corrispondenza delle quali il guadagno diviene
1/2 volte minore di quello che era nella parte centrale del tratto oriz-
zontale della curva di risposta. Con riferimento alla figura 28, viene
definita banda di frequenza 1’espressione:

B=f,—fi

ove f, = frequenza di taglio superiore;
f; = frequenza di taglio inferiore.

In funzione di quanto esposto, si definiscono frequenze di centro
banda 1 valori di frequenza, corrispondenti al tratto centrale della zona
pressoché rettilinea della curva di risposta.

Al fine di fissare un valore (teorico) di frequenza di centro banda,
si usa l'espressione:

_htf _fe
2 T2
Si comprende ora il significato dell’ipotesi richiamata all’inizio del

paragrafo, cioé che in corrispondenza delle frequenze di centro banda
¢ possibile prescindere dagli effetti delle capacita presenti nel circuito
e di quelle parassite. Infatti le capacita serie sono trascurabili perché
la loro reattanza ¢ gia molto bassa e quelle parallele lo sono perché la
loro reattanza & ancora molto elevata, in corrispondenza dei valori di
frequenza di centro banda.

o

Osservazione.

Specie nel campo delle telecomunicazioni, riesce utile applicare la
definizione di dB alla curva di risposta di un amplificatore, ovvero
esprimere il guadagno di tensione mediante i dB. A questo scopo si
considera, in luogo della curva di figura 28, quella normalizzata di fi-
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Fig. 29 - Curva di risposta
normalizzata,

10° 10? 10° f, 10t f

gura 29. Per curva normalizzata si intende la curva rappresentata su
di un sistema cartesiano che rechi in ordinata il rapporto tra il guadagno
in corrispondenza di una generica frequenza ed il guadagno in centro

banda (A4,). In questo modo, in tutto il tratto orizzontale della curva
il guadagno vale:

A
A,

=1.

In corrispondenza delle frequenze di taglio vale
Ay, 1 1
V24, V2
e cosi via, con valori sempre compresi tra 0 e 1.
Se si applica la definizione di dB alla curva normalizzata di figura
29, si ottiene la rappresentazione normalizzata in dB di figura 30. In

essa si osserva che il valore normalizzato del guadagno in centro banda,
cioe:

= 0,707

A0 _
AO
diviene
A -
=201g1=0
AO dB
0qB 0Nt 102 10? 104 105 2 08 [
{ |
-3e8 y _ & _ I
-648

Fig. 30 - Curva di risposta normalizzata con l'ordinata espressa in dB.
g P
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mentre tutti gli altri valori del guadagno normalizzato, essendo com-
presi tra 0 e 1, risultano espressi da valori di dB negativi; cosi ad esem-
pio, alle frequenze di taglio si ha:

1

A, 1 1 -5
—-——| =20lg——=201g2 2=—-101g2= -3 dB.
[ V12 A, ]dB 2
Di conseguenza, poiché la larghezza di banda di un amplificatore
é l'insieme delle frequenze comprese tra i valori per i quali risulta

A 1
A, V2’

rapporto definibile con —3 dB, & di uso comune esprimerla anche
come banda a — 3 dB.
Viceversa in corrispondenza di — 6 dB, ad esempio, si pud riscon-
trare che é (vedi Tab. 5 a)
A 1 . A
TO:O’SOI :7 cioé A=0,5014, :——20—
ovvero, il guadagno a — 6 dB & circa la meta del guadagno in centro

banda.

3.2 - Amplificatori in cascata con accoppiamento R-C.

Come gia si € accennato al paragrafo 3.1, gli amplificatori R-C sono
formati da stadi amplificatori connessi 'uno all’altro mediante:

a) una capacita disposta in serie al percorso del segnale ed avente
la funzione di eliminare le componenti continue;

b) una resistenza in parallelo, ai cui capi si stabilisce il segnale che
dall’'uscita di uno stadio passa all’ingresso del successivo.

Le modalita di tale connessione sono schematizzate in figura 31.

Nell’analisi degli amplificatori con accoppiamento R-C, il proble-
ma fondamentale ¢ quello che riguarda il comportamento alle frequenze
alte e basse della banda, nonché la determinazione delle frequenze di
taglio. Nei paragrafi successivi, vengono svolte considerazioni appro-

H R

| R A, R A, R

Fig. 31 - Catena di stadi amplificatori eguali con accoppiamento R.C.
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fondite al fine di risolvere tali problemi. Tuttavia & possibile, in via
generale, tracciare la linea del ragionamento che verra seguito:

a) Frequenza di taglio inferiore.

I componenti che determinano la frequenza di taglio inferiore sono,
come € noto, le capacita disposte in serie sul percorso del segnale, che
sono rappresentate in pratica dalle capacita di accoppiamento. Osser-
vando che ciascuna delle capacita in serie, cioé di accoppiamento tra
gli stadi (oppure tra il generatore d’ingresso ed il primo stadio o an-
cora tra 'ultimo stadio e il carico) forma, con le resistenze del circuito
equivalente alle variazioni (resistenza di accoppiamento, resistenza di
ingresso dello stadio successivo, resistenza differenziale, resistenza di
carico, ecc.) un circuito C-R assimilabile ad un filtro passa-alto (vol. 1,
par. 9.5.3), ¢ evidente che ognuna di tali capacita da luogo ad una
propria frequenza di taglio inferiore esprimibile con la formula generale:

- 1
fHi= 2nRC

ove con R si indica 'insieme delle resistenze appartenenti alla parte
di circuito differenziale di cui fa parte la generica capacita di accop-
piamento C, calcolato in modo da trovarsi in parallelo sul percorso
del segnale e costituire, con la capacita C posta in serie, un filtro passa
alto secondo lo schema di figura 32 a).

Da questo segue che, in un generico amplificatore composto da
piu stadi in cascata (od anche da uno solo stadio connesso mediante
capacita al generatore di segnale ed al carico), si hanno tante frequenze
di taglio inferiore quante sono le capacita di accoppiamento.

La frequenza di taglio inferiore complessiva & determinabile in

questo caso, mediante considerazioni che verranno sviluppate al pa-
ragrafo 3.5(2).

b) Frequenza di taglio superiore.

La frequenza di taglio superiore dipende dalle capacita disposte in
parallelo sul percorso del segnale: queste infatti realizzano, assieme alle
resistenze che appartengono al loro stesso circuito nello schema equi-
valente alle variazioni, dei filtri passa basso (vol. 1, par. 9.5.2).

Per ciascuna delle capacitad disposte in parallelo sul percorso del
segnale, in un amplificatore composto da piu stadi in cascata, ¢ dunque
possibile definire una frequenza di taglio avente la forma generica:

£ — 1
27 2xRC
(%) Sulle frequenze di taglio inferiore, influiscono anche le capacita di by-pass di ogni

singolo amplificatore, tuttavia, come si vedrd in seguito, & possibile dimensionarle in modo da
rendere il loro effetto trascurabile rispetto a quello della capacitd di accoppiamento.
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—]

Fig. 32 - a) Schema di principio del filtro passa alto per la determinazione della frequenza di
taglio inferiore; b) schema di principio del filtro passa basso per la determinazione della frequenza
di taglio superiore.

ove con R si indica I'insieme delle resistenze poste nella parte di cir-
cuito equivalente, cui appartiene la capacita in parallelo C, calcolato
in modo da trovarsi in parallelo sul percorso del segnale e costituire,
con le capacita stesse, un filtro passa-basso secondo lo schema di fi-
gura 32 b).

Come si € osservato per la frequenza di taglio inferiore, anche nella
determinazione della frequenza di taglio superiore totale di un ampli-
ficatore che abbia piu capacita in parallelo (percio piu valori di fre-
quenza di taglio superiore), si svolgono considerazioni che verranno
sviluppate al paragrafo 3.5.

Occorre ora determinare la natura delle capacita disposte in paral-
lelo sul percorso del segnale. A questo scopo si noti che esse rappre-
sentano essenzialmente le capacita parassite interne del dispositivo non
lineare che esegue I’amplificazione (tubo, JFET, transistore). Precisa-
mente, ogni dispositivo non lineare & riconducibile, a causa del suo
comportamento alle alte frequenze, allo schema di principio di fi-
gura 33 a)(3).

A sua volta lo schema di figura 33 a) puo essere ricondotto a quello
di figura 33 b), grazie all’applicazione del teorema di Miller (vedi par.
3.2.1), e ad opportune semplificazioni che potranno venire comprese
esaminando singolarmente gli schemi equivalent: dei vari dispositivi.
Il circuito di figura 33 b) permette di concludere che ogni elemento
non lineare introduce, in corrispondenza delle frequenze piu alte della
banda di funzionamento, una capacita parassita disposta in parallelo
sul percorso del segnale ed imputabile alla sezione d’ingresso del di-
spositivo non lineare stesso.

3.2.1 - Teorema di Miller.

Il teorema di Miller consente di trasferire una impedenza che si
trovi tra due morsetti di un quadripolo aventi potenziale diverso, scin-

(3) Nel seguito verranno esaminati in modo piu approfondito i circuiti equivalenti alle varia-
zioni dei dispositivi non lineari funzionanti in alta frequenza, e risulteranno di struttura pit com-
plessa, tuttavia gli elementi di figura 33 a), compaiono tutti nello schema di ogni dispositivo e
sono essenziali per il ragionamento che segue.
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Fig. 33 - a) Circuito differenziale semplificato per un generico dispositivo non lineare; b) circuito
differenziale trasformato mediante il Teorema di Miller ed opportunamente semplificato C; =
=C+C.(1 -4

dendola e disponendola tra ciascuno di questi morsetti e il riferimento
comune (massa), dopo averla moltiplicata per opportuni fattori di
trasferimento.

Per comprendere 'enunciato, si esamini il quadripolo di figura
34 a), ove tra 1 morsetti 7 e u € disposta la impedenza Z.

Siano: v;, il potenziale tra il morsetto d’ingresso e il riferimento
comune e v,, il potenziale tra il morsetto di uscita e il medesimo rife-
rimento (con v; ¥ v,). A causa della differenza di potenziale tra i due
morsetti, circola, nella impedenza, una corrente i; dovuta al poten-
ziale v; ed una corrente 7, dovuta al potenziale v,,.

Se si definisce il rapporto:

A="u

Uy

e possibile dimostrare ’equivalenza tra il circuito di figura 34 a) e quello
di figura 34 b) ove:

Z ZA
- Z,=——,
1—-A4 " A4-1

Per dimostrare la prima delle due eguaglianze si osservi che, sia
con la disposizione di figura 34 a) sia con quella di figura 34 b), occorre
che dal morsetto d’ingresso, a potenziale v;, esca la medesima cor-
rente 7;, ma, in figura 34 a) é:

e in figura 34 b) e:

peraltro, in base alla definizione di A = Ou

¢ possibile dimostrare la

§
identita tra il primo valore di 7, ed il secondo, infatti:
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a) b)

)
'vi(l— “)
. v, v;

i, = - S ks V)
i Z Z vz

Analogo procedimento si pud seguire per dimostrare ’eguaglianza
relativa alla sezione di uscita e si ottiene:
1) dalla figura 34 a):

v (1— vi) v (I—L)
: :vu_ﬂ: * Yy — * A =g ,(A*I)
¥ A A A u ZA

2) dalla figura 34 b):
vy, A—-1

l'u:_“:vu- ZA_ .

ZA
A—-1

Poiché le due espressioni di 7, sono identiche, il valore dato alla
Z trasferita sull’'uscita nel circuito di figura 34 b), fa si che I'effetto di
tale impedenza per il circuito di uscita coincida con quello prodotto

da Z nel circuito di figura 34 a).

Si osservi che, se in luogo di una impedenza Z, I’elemento di col-
legamento tra i morsetti d’ingresso e di uscita fosse una ammettenza
Y, le formule del teorema di Miller assumerebbero I’espressione:

A—1

Al fine di comprendere gli effetti prodotti dall’applicazione del
teorema di Miller su di un quadripolo generico, o su di un amplifi-
catore avente guadagno |A4| > 1, si esaminano i due casi particolari
in cui Z si riduce ad una resistenza pura di valore R, oppure Y si
riduce ad una suscettanza pura o C.

Si ottiene in tal modo:
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a) Resistenza pura R.

La resistenza che si vede trasferita tra i morsetti d’ingresso vale:
R
11— 4

e poiché |1 — 4|, nel caso in un amplificatore, ¢ > 1, la resistenza vista
dall’ingresso risulta molto minore di R.
La resistenza che si vede trasferita tra 1 morsetti di uscita vale:

RA
R = ——
¥ o4—-1
e, poiché |A|>1 e |A— 1|~ A, in un amplificatore di guadagno A,
la resistenza trasferita tra i morsetti di uscita & pressoché eguale a R.

R

b) Suscettanza pura o C.

La suscettanza (ovvero, dato che « mantiene costante il proprio
valore nelle considerazioni che seguono, la capacita) che si vede tra i
morsetti d’ingresso vale:

wC,i=0C—A4).

In un amplificatore, la capacita tra 1 morsetti d’ingresso diviene
in tal modo abbastanza elevata, risultando moltiplicata per il termine
[1—A4|>1.

La suscettanza (ovvero la capacita) che si vede tra i morsetti di
uscita vale:

A4-—-1

0Cy=0C

C . A—1 o . .
poiché in un amplificatore T: 1, la capacita vista tra 1 morsetti
di uscita conserva all’incirca il medesimo valore della capacita C di
collegamento tra ingresso e uscita.

3.3 - Amplificatori R-C a tubi e JFET.

3.3.1 - Analisi del comportamento alle frequenze intermedie.

In figura 35 & riportato lo schema di due stadi amplificatori eguali
a tubi con connessione RC.

Nella figura sono state poste in evidenza per uno dei due stadi (con
linee tratteggiate), le capacita interelettrodiche dei tubi e le capacita
parassite degli accoppiamenti. In questo modo nello schema compaiono
tutti gli elementi che influiscono sul comportamento dell’amplificatore
alle varie frequenze.
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Fig. 35 - Coppia di stadi eguali a triodo: C,; = capacitd anodo catodo di V,; C,;= capacita
distribuita dovuta ai collegamenti (5 + 15 pF); normalmente nei montaggi su circuito stampato
viene trascurata. C; = capacita d'ingresso del secondo triodo (V) conglobante la capacita Cyy
e la C,,(1 — A) trasferita mediante il teorema di Miller.

Nel seguito verra sviluppata l’analisi del circuito, esaminandolo
nelle diverse situazioni:

1) alle frequenze intermedie: in corrispondenza delle quali & possi-
bile trascurare gli effetti reattivi, per 1 motivi ormai noti;

2) alle basse frequenze: per cui occorre tener conto delle capacita
poste in serie sul percorso del segnale (capacita di accoppiamento)
e si possono trascurare quelle poste in derivazione (parassite ed inte-
relettrodiche);

3) alle alte frequenze: per le quali occorre tener conto delle capacita
poste in derivazione sul percorso del segnale (e si possono trascurare
quelle poste in serie).

In questo paragrafo si esamina il complesso costituito dai due stadi
amplificatori, nell’ipotesi che lavorino alle frequenze intermedie, cioé
in quella zona della curva di risposta in cui il guadagno resta costante
al variare della frequenza. Per I’amplificatore alle frequenze intermedie
si ricava il guadagno di tensione, la resistenza d’ingresso e quella di
uscita, facendo riferimento al circuito equivalente alle variazioni, ri-
portato in figura 36, nel quale, per quanto osservato piu sopra si sono
trascurate le capacita, supponendo che il segnale sia alle frequenze di
centro banda. '

a) Guadagno di tensione.

I1 guadagno complessivo di tensione vale:

A = Puz
Vi1
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e, come €& noto, si pud anche indicare

A = Vuz - Vu1 . Vu2
Ui U1 Vi2

I’eguaglianza ¢ resa possibile dal fatto che v;, coincide con v,;. Peral-
tro, dall’ultimo termine della eguaglianza precedente si puo anche
ricavare:

A® = 4@ - 4 .

Trattandosi di due stadi eguali, & sufficiente eseguire il calcolo del
guadagno di uno di essi e moltiplicarlo per se stesso al fine di ottenere
il guadagno totale.

Volendo ricorrere alla rappresentazione in dB del guadagno, si
ottiene

Gior. =G+ Gy .

Dal circuito equivalente di figura 36 risulta evidente che il carico
del primo stadio & costituito dalla resistenza R, d’ingresso del secondo
e, se si suppone che i due stadi considerati siano intermedi di una
catena di stadi eguali(*), il carico del secondo € la resistenza d’ingresso
di un eventuale terzo stadio e cosi via. In tal modo, analizzando il primo
stadio di figura 36, (cioé la parte di circuito compresa tra le sezioni
a e b) il cui carico é rappresentato da Rg,, si ha:

v
Aiv)lez —&m R
1
Vit meer
ove

Rpl =Tu //Rcl //RGZ

(si osservi che, nel caso in esame, vy, coincide con v;).

| I

|
| | |
A A

o 5G, U $Gz . ) 2 iy
Yur=Y2 ‘ 1

Yy §RG, ¢ §Q, §Rc1 # Y2 Y3
Imi¥axr Rez Im2Vexz| Ta2| Re ;RG 3 ‘

o . o o ]

i I o |
ja Ib lc

Fig. 36 - Circuito differenziale alle frequenze di centro banda dell’amplificatore di figura 35.

(*) Il considerare una catena di n stadi eguali in cascata, & utile ai fini della trattazione
teorica; tuttavia, nella pratica, gli stadi in cascata presentano generalmente caratteristiche di-
verse 'uno dall’altro, in quanto ciascuno di essi riceve all'ingresso il segnale amplificato dal
precedente.
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Analizzando invece il secondo stadio, cioé il circuito compreso tra
le sezioni b e ¢, il cui carico & rappresentato da Rj, resistenza d’in-
gresso di un eventuale stadio successivo, risulta

V2

ove

Rps =741/ Rz /I R -

Pertanto il guadagno totale di tensione vale:

A&l){ = Aill) ’ A&") =8&m1 " Bma” Rpl ) sz .
Che, nell’ipotesi di due stadi eguali, facenti parte di una catena
di stadi eguali, si pud anche scrivere:

Ag. = g5 R -

Si osservi che il segno del guadagno totale risulta positivo; questo
significa che il segnale di uscita del secondo stadio & in fase con quello
d’ingresso del primo; in effetti questo € comprensibile notando che il
segnale d’ingresso subisce due successivi sfasamenti di 180° ciascuno.

Piu in generale, in una catena di n stadi, (a catodo comune) se n
é un numero pari, il segnale di uscita ¢ in fase con quello d’ingresso;
se n & dispari, 1 due segnali sono sfasati di 1800,

b) Resistenza d’ingresso.

Coincide con la resistenza d’ingresso del primo stadio cioé:

Rf:RGl .

c) Resistenza di uscita.

La resistenza di uscita dei due stadi in cascata & quella che si vede
dai morsetti della resistenza R;; in assenza di R, stessa e con il ge-
neratore di segnale cortocircuitato; vale pertanto:

Ry=Re/|742 -

Osservazioni

1) Le considerazioni svolte fino a questo punto per una cascata
di stadi amplificatori a triodi, restano valide anche se gli elementi non
lineari sono pentodi o JFET.

2) Non si ¢ fatto cenno del guadagno di corrente poiché, come &
noto, nei dispositivi comandati in tensione, il guadagno di corrente si
puo considerare praticamente infinito.
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3.3.2 - Risposta alle basse frequenze della banda di un ampli-
ficatore a tubi o JFET con accoppiamento R-C.

Considerando come basse frequenze della banda, per un ampli-
ficatore, quelle che stanno al di sotto di 10 f; (ove con f; si é indicata
la frequenza di taglio inferiore dell’amplificatore stesso), in corrispon-
denza di tali valori di frequenza € ancora possibile trascurare I’effetto
delle capacita interelettrodiche e parassite (disposte in derivazione sul
percorso del segnale) e considerare solo quello delle capacita di accop-
piamento (disposte in serie). Al fine di esaminare il comportamento
degli amplificatori R-C alle basse frequenze, si considera un solo stadio,
salvo estendere le conclusioni a piu stadi nei modi che verranno enun-
ciati nel seguito. ’

Si prende in esame il circuito equivalente alle variazioni per basse
frequenze di figura 37 a), corrispondente allo stadio che va dalla griglia
del tubo IV} a quella del tubo V, nello schema di figura 35. Per poter
compiere lo studio di tale circuito, si applica il teorema di Thevenin
al circuito posto a sinistra del condensatore C,,;.

Si ottiene (4)

_ Tar Ry v o— 7
eq_ﬁ y Veq*_gm nglReq
per cui si puo realizzare il circuito di figura 37 b). In esso risulta:
— 174
(3.1) Vlll - £q ]- : RGZ
R Ry ——+—
eq + G2 © Cul

esplicitando:

|4 e &m ngl Req

[

e dividendo ambo i membri della eguaglianza (3.1) per V,,, si ottiene:

A = Z“l = — 8n Reg Rz . Guadagno di tensione
gkl R, + Rgy— zé—ul alle basse frequenze.
Dividendo numeratore ¢ denominatore per R,, + R si ha:
Ap = eq]_ G2
S Cu1(Roy + Rgo)

(%) Si osservi che, mentre finora si & fatto ricorso alla notazione istantanea per i segnali relativi
all’amplificatore, nel seguito si utilizza a volte la notazione simbolica in quanto occorre svolgere
delle considerazioni relative anche alla fase di grandezze vettoriali.
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oG, . A, oG,

=
—_

S
M

2

~

=

gmqum I

o ‘ . ¢
K, K>

a)
Fig. 37 - a) Circuito differenziale parallelo alle frequenze basse della banda relativo al primo

stadio (V) dell’'amplificatore di figura 35; b) circuito differenziale serie ricavato da quello paral-
lelo di figura 37 @) mediante P'applicazione del teorema di Thevenin.

Si osservi che
Reg RG2
Req + RG2

¢ il parallelo tra le resistenze del circuito di figura 37 a), dunque il termine

—g RegRGZ
m
Req + RG2
rappresenta il guadagno in centro banda, ovvero relativo al caso in cui
si puo trascurare la capacita C,,,. _
Se si indica con A, tale guadagno, risulta:

(3.2) AP = A, - 1

- j
o C,y (Req + Rgo)

Come si vede dalla (3.2), il guadagno alle basse frequenze ha una
espressione complessa, cioe € un vettore il cui modulo esprime 'ampli-
ficazione e il cui argomento consente di conoscere I’angolo di fase esi-
stente tra la tensione d’ingresso, assunta come riferimento, e quella
di uscita (si ricordi che lo sfasamento tra le due tensioni & diverso. dai
1800 abituali in quanto intervengono gli effetti della suscettanza  C,;).

Dalla formula (3.2) & possibile ricavare ’espressione della frequenza
di taglio inferiore; infatti & noto che si indica come frequenza di taglio
inferiore quel valore di frequenza in corrispondenza del quale il mo-
dulo del guadagno di centro banda risulta diviso per v/2; questo si-
gnifica che, nella (3.2), deve risultare:

1 1

vemr|

© Cul (Req + RGz)

OVVEro:
1c 1 —2
[w Cul (Req + RG2)]2
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da cui
« Cul (Req + RGZ) =1
poiché e:
oy =2nf
avendo indicato con f, la frequenza alla quale si verifica la condizione
suddetta, cioé la frequenza di taglio inferiore, si ha:
1

(33) fl N 27TCIII(R€Q+RG2) .

Osservazioni.

a) La frequenza di taglio inferiore ricavata coincide con la fre-
quenza di taglio del primo stadio di figura 35, in quanto in tale stadio
compare la sola capacita di accoppiamento C ;.

Se si eseguono le medesime considerazioni sul secondo stadio, si
determina un’altra frequenza di taglio che pu0 essere eguale (stadi
eguali) o diversa dalla precedente. L.a frequenza di taglio totale del-
sistema €& allora determinabile mediante le considerazioni che vengono
svolte al paragrafo 3.5.

Le conclusioni rimangono valide anche se un ulteriore valore della
frequenza di taglio & fornito dalla capacita di accoppiamento tra il gene-
ratore d’ingresso e il primo stadio oppure 'ultimo stadio e il carico.

In questi casi la frequenza di taglio € determinabile come valore
di frequenza in corrispondenza del quale ’attenuazione del quadripolo
che va dai morsetti del generatore d’ingresso a quelli del primo stadio
(caso dell’ingresso) o da quelli dell’ultimo stadio fino al carico (caso
dell’uscita), si riduce di 4/2 rispetto al valor massimo.

b) L’espressione della frequenza di taglio che compare nella (3.3)
coincide con quella di un filtro passa alto avente la C,; come capacita
serie ed R,, + Ry, (cioe tutte le resistenze del circuito di Fig. 37 b)
come resistenze parallele.

In base a questa regola pratica & possibile valutare, senza ricorrere
a calcoli eccessivamente laboriosi, anche le frequenze di taglio degli
altri stadi oppure quella del circuito d’ingresso e di quello d’uscita.

¢) Mediante ’espressione ricavata per la frequenza di taglio infe-
riore, si pud dare una forma utile alla (3.2).
Precisamente, osservando che:

1 :
1 Cu.l (Req + RGz) ’

se si sostituisce al denominatore della 3.2) si ha:
A = A, 1 =4, L
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Fig. 38 - Rappresentazione vettoriale della tensione d’ingresso '/_\
e di uscita di un amplificatore R.C. alle basse frequenze della Vi
banda. Si noti che la figura & stata eseguita nella condizione di arc tg f’//

f=/f, ovvero in corrispondenza della frequenza di taglio infe-
riore. In tal caso risulta:

arctg";—lzarctg1=45°.

Per cui I'angolo di sfasamento tra V;; e 7, vale: 180 + 45 = 2250, v,

Mediante questa espressione semplificata ottenuta per il guadagno, &
possibile esprimerne il modulo e ’argomento in funzione del rapporto

—J}L, forma assai utile per ’analisi grafica che verra compiuta nel se-
guito. Si ottiene:

| A | = “ﬂ__,

(7

/ Af> = 180° + arctg f71 — 180+ 69 .

Si osservi che nell’espressione dell’argomento compare 1’addendo
1800. In effetti, in corrispondenza delle basse frequenze, la presenza

f

della capacita C,; introduce uno sfasamento di 69 = arctg —f]—, che si

somma a quello di 180° gia esistente alla frequenza di centro banda,
tra 1l segnale d’ingresso e quello di uscita, (vedi Fig. 38).

3.3.3 - Risposta alle alte frequenze della banda di un ampli-
ficatore a tubi o JFET con accoppiamento R-C.

Considerando come alte frequenze della banda, per un amplifica-
tore, quelle che stanno al di sopra di 0,1 f, (ove con f, si € indicata
la frequenza di taglio superiore), in corrispondenza di tali frequenze
¢ possibile trascurare le capacita disposte in serie sul percorso del
segnale (cio¢ quelle di accoppiamento) e considerare solo quelle di-
sposte in parallelo. A questo scopo si osservi che, poiché le capacita
parallele sono dovute agli effetti reattivi del componente non lineare,
sia per il tubo che per il JFET, occorre considerare il circuito equi-
valente alle variazioni nelle forme assunte per le alte frequenze. Questo
significa che le capacita parassite vengono ora poste in evidenza mentre
alle medie e basse frequenze sono state trascurate (anche se ve ne sono
in serie sul percorso del segnale) in quanto il loro basso valore fa si
che a frequenza non elevata possano essere considerate come reattanze
di valore infinito. I circuiti equivalenti alle variazioni divengono allora
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Cag C
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Fig. 39 - a) Circuito equivalente alle variazioni del triodo alle alte frequenze. C,; = capacita
griglia catodo; C,, = capacita anodo griglia; C,, = capacita anodo catodo; r, = resistenza dif-
ferenziale anodica; b) circuito equivalente alle variazioni del JFET alle alte frequenze. C,, = ca-
pacita gate-source; Cg4, = capacitd drain-gate; r, = resistenza differenziale.

rispettivamente: quello di figura 39 a) per il tubo e figura 39 b) per

il JFET. _
Mediante ’applicazione del Teorema di Miller, entrambi i circuiti

possono essere ricondotti allo schema di figura 40 a), ovvero la capa-

_cita di reazione (C,, e Cy, rispettivamente per tubo e JFET), puo '

essere trasferita sul circuito d’ingresso e su quello di uscita, moltipli-
A—1 . .
candola per 1 — 4 e per ——— — tispettivamente, ove A rappresenta

il guadagno di tensione (in centro banda) dell’amplificatore di cui I’ele-
mento non lineare in esame fa parte. Come gia si & osservato al paragrafo
3.2.1, la capacita di reazione, aumenta notevolmente il proprio valore nel
trasferimento sul circuito d’ingresso, in quanto risulta moltiplicata per il
guadagno in tensione aumentato di un’unita (si ricordi che A® = — g, R
per cuil — 4=1+g, R,), mentre rimane pressoché inalterata nel tra-

i . . . . . A—
sferimento sul circuito di uscita (mfattl i ! = 1+ngl’ ~ 1).
. . 8m Ip
Questa considerazione consente di semplificare il circuito di figura 40a)

G A= . o ,
O—4 b Fig. 40 - a) Circuito equivalente alle variazioni
l del triodo (JFET) trasformato mediante Miller.
=—C- = ‘ P Triodo JFET
C
¢ A ’ "
O, X . S _ . O Cll Cyk Cgs
= C, Cyy (1 - A) Cyy - (1 —-4)
r Yo ry
G A=D A4-1 A4—1
' Cu | Cogr—g— | Cao—g—
v, =EC, ‘ r
Vs b) Circuito equivalente alle variazioni del triodo
& | o (JFET) semplificato.
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riducendolo a quello di figura 40b), ove la capacita C; congloba i se-
guenti valori:

Ci=Cgp+Coy(1—A4) per il tubo
Ci=Cys+Cy, (1 —A4) per il JFET

Le capacita di uscita, che varrebbero C,, + C,, (—A;l) per il
A

tubo [ si & eseguito il parallelo tra C,; e C, (%):l e Cyy (ATTI)

per il JFET, vengono trascurate in quanto hanno valore di pochi pico-
farad.

Normalmente le capacita di dispersione dei collegamenti che sono
state poste in evidenza nella figura 35, si conglobano nella C; se il mon-
taggio dei componenti circuitali & eseguito mediante fili, si trascurano
invece, se viene fatto su circuito stampato (5).

Tenendo conto del circuito dinamico di figura 405), il circuito equi-
valente alle variazioni del primo stadio dell’amplificatore a tubi di fi-
gura 35, valido per le considerazioni relative al comportamento alle alte
frequenze della banda, diviene quello di figura 41.

Si noti che, in tale figura, non si ¢ tenuto conto della capacita di
ingresso del primo tubo, e si ¢ definita V', la tensione che si stabilisce
ai morsetti di ingresso. Si & invece considerata facente parte -del carico
del primo stadio, la capacita di ingresso del secondo, che influisce sulla
frequenza di taglio superiore.

Dal circuito di figura 41, il guadagno di tensione si calcola nel se-
guente modo:

Vul = —&m ngl Zp

ove

1 1 1 1
= +
p a Rcl Rcz

+jCiy

P 1 4 1
Ty Rcl RGZ

risulta:
= R

— yu
Zp 1 +]‘”sz Rp

(3) L’espressione completa della C; sarebbe C; = C,y + C,,(1 — A) + C; con C; = capacita
di dispersione nel caso di amplificatore a tubi (in cui & ancora possibile il cablaggio a fili).
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p >

Fig. 41 - Circuito equivalente alle variazioni
ng, ‘ —_ [ (schema parallelo) alle frequenze alte della ban-
da, relativo al primo stadio (V) dell’amplifi-

g”"VQK’ a Rer | Rz |Gz catore di figura 35. C,, = capacita d’ingresso
o- ! o del triodo V.
K
ne segue:
_ — R,
Viv=—8nV, ’
gkl .
1+jwCis R,
Si ha infine:
7 v R o
@ = b = g",,, 2 guadagno di tensione

alle alte frequenze.

Si osservi che, in assenza della capacita C,,, il circuito di figura 41
coincide con quello di figura 36, utilizzato per il calcolo del guadagno
in centro banda che vale:

Ay=—g,R,.

Se ne conclude che 'espressione del guadagno alle alte frequenze,
in funzione di quello in centro banda, é

A
1+70CuR,

Per il guadagno alle alte frequenze A si & fatto ricorso alla nota-
zione simbolica in quanto, come si vede dalla sua espressione, esso €
un vettore caratterizzato da un modulo ed un argomento variabili in
funzione della frequenza. Come nel caso delle basse frequenze, I’espres-
sione del modulo e dell’argomento del guadagno, viene ricavata in
funzione della frequenza di taglio, in quanto in tale forma & piu utile
per le considerazioni successive. A tal fine si ricava la frequenza di
taglio superiore. Osservando che, per definizione, tale frequenza &
quella in corrispondenza della quale il modulo del guadagno in centro

banda 4,, si riduce di /2 volte, dalla (3.4) si ha:

(3.4) AR =

1 1

VI+wjChRE /2

I1 pedice 2 di w si riferisce al fatto che essa rappresenta la pulsa-
zione di taglio superiore.
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Fig. 42 - Rappresentazione vettoriale delle ten- v
sioni d’ingresso e di uscita di un amplificatore
R.C. alle frequenze alte della banda. Si noti
che la figura ¢ stata eseguita nella condizione
di f=f, ovvero in corrispondenza della fre-
quenza di taglio superiore. In tal caso risulta

f
—arctg - =—— = —arctg 1 = —45° arctg f
f D %,

2
per cui I’angolo di sfasamento tra V, e V,,
vale:

180 — 45=135¢ .

<l

Con facili passaggi:
0§ CHRE =1

da cui:
1
£ :—ﬁCliE frequenza di taglio superiore(8).
Osservazione.

La frequenza di taglio superiore ricavata, coincide con quella di
un filtro passa basso formato dal parallelo di C;, con la resistenza R,
costituita dall’insieme di tutte le resistenze che si trovano nel circuito
cui appartiene Cj,. E quindi possibile, in via generale, calcolare la
frequenza di taglio superiore di un circuito generico grazie a tale regola
pratica.

Sostituendo la (3.5) nella (3.4), si ottiene:

Ay _ Ay
o 7
e T

J) —
a

E possibile ora ricavare modulo ed argomento del guadagno alle
alte frequenze, in funzione della frequenza di taglio superiore.
Si ottiene: Y
ap)=— Lo
| 14+(LY
fa
/ AL = 1800 — arctgfL: 1800 — 0g .
2

(%) Poiché, come & noto, la frequenza di taglio superiore ¢ determinata dagli elementi non
lineari che compaiono in un circuito, ed ogni elemento definisce un proprio valore di frequenza,
in un amplificatore composto da piu stadi, si otterranno tanti valori di f, quanti sono gli stadi.
La frequenza di taglio superiore complessiva & in tal caso definibile mediante considerazioni che
verranno svolte al paragrafo 3.5.
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La presenza di 180° nella espressione dell’argomento, si riferisce
al fatto che I’argomento, espresso come angolo di fase tra la tensione
di uscita e quella d’ingresso, risulta dalla somma algebrica tra lo sfa-
samento alla frequenza di centro banda (pari a 180°) e quello introdotto,
alle frequenze elevate, dalla presenza della reattanza C;, (vedi Fig. 42).

Esempio I.

Si vogliono calcolare le frequenze di taglio f; ed f, del primo stadio dell’amplifi-
catore di figura 35 (formato da due stadi identici).
I parametri noti siano:

Triodo EC 92.

a) Statici.
I componenti relativi al circuito statico e al guadagno in centro banda sono stati
ricavati nell’esempio del par. 16.3, I volume e risultano:

R, =R, =82 kQ ; Ry =Ry =330 Q; Rgy = Rgp =470 kQ ;
Ay = - 50,1 ; C, =Cuy=22 nF.

b) Dinamici (dal manuale) :
gn =238 mA/V; r,=16,5 kQ ; w=062
Cag=16 PF; Car=0,24 pF ; C,p=45 pF.
Rz's;oluzione :

a) Calcolo di f,.
Applicando la formula (3.3), si ricava la frequenza di taglio inferiore f;:

f = 1
' 2nC, (R, + Rgy)
ove
T Rcl
4 rg+ Ry
Sostituendo 1 valori numerici:
16,5 - 82
=——2 - _=13,74 kQ
€q 16,5 + 82 ’
da cui
h 1 —14,96 Hz .

76,2822 109 - (13,74 + 470) 103

L’unica capacita presente nel primo stadio ed in grado di influire sulla frequenza
di taglio & la C,,, quindi la frequenza trovata coincide con la frequenza di taglio dello
stadio.

Questa conclusione & resa possibile dal fatto che, in figura 35 si € omessa (ritenen-
dola inglobata nello stadio precedente) la capacita d’ingresso, sulla griglia G,.

La capacita C,,; potrebbe avere anch’essa una notevole influenza sulla f, dello
stadio (ovvero definire a sua volta un valore di frequenza di taglio inferiore). Infatti
se non ha valore elevato, alle basse frequenze rappresenta una impedenza piu elevata
della R,,, quindi non svolge la sua funzione di by-pass, dando origine ad una reazione
negativa sul catodo, che porta ad una riduzione del guadagno e quindi da luogo ad una
propria frequenza di taglio.

Al fine di evitare due possibili valori di f; e le conseguenti considerazioni necessarie
per definire la frequenza di taglio complessiva (vedi par. 3.5), il calcolo di C,,; viene
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eseguito in modo da garantire la trascurabilita dei suoi effetti su f,, rispetto a C,,.
Precisamente, C,; si calcola in modo che la sua reattanza, in corrispondenza della

. L . 1 .
f1 precedentemente determinata, risulti pari ad T0 della resistenza R,;. Questo as-

sicura che la frequenza di taglio dovuta alla C, cosi calcolata, & almeno 10 volte mi-
nore della frequenza di taglio definita dalla C,, percio trascurabile rispetto ad essa(?).

Dalle considerazioni precedenti segue:

1
Xex =9 Res
1 R,
wCy 10
10 10

Cie = o R, - 2nfi R,

sostituendo i valori numerici:

B 10
~ 76,28 - 14,96 - 330

Si puo utilizzare il componente commerciale di 330 uF elettrolitico con tensione
di lavoro di 5 V (si ricordi che Vggo=1 V).

Cy

=322,5 uF .

b) Calcolo di f,.
Si applica la formula:

1
fe=z CipR,
1
R, =
1 1 1
. —+ +
con Ta R, Rgs

Cis=Cyra+ Coy(1 — 4y)

ne segue:
1 - .
R, = i 1 = 13,33 kQ ;

16,5 T T8z

C;p =454 1,6(1 + 50,1) = 86,26 pF

confrontando il valore ottenuto per C;; con quello fornito dal manuale per C,; (C,; =
= 0,24 pF), si pud comprendere il perché nel circuito equivalente di figura 40 b) e
nelle successive considerazioni che portano alla formula di f,, si sia potuto trascurare
C, nei confronti di C,.
Sostituendo:

fa !

" 6,28 86,26 - 10 12 - 13,33 - 108

= 138,4 kHz .

(") In sede di progetto, per motivi economici e dimensionali, a volte si preferisce eseguire
il procedimento inverso, cioé: fissata la f; che si desidera, si calcola C,; in modo che definisca
esattamente tale frequenza di taglio, indi si dimensiona C,; facendo si che la frequenza di taglio
da esso prodotta sia almeno 10 volte minore di quella di Cy,.

Questo consente di mantenere C,, (elettrolitico) di valore molto minore di quello che si ottiene
dal calcolo eseguito nel testo.
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Fig. 43 - Cascata di due stadi amplificatori eguali a JFET con accoppiamento ad RC.

¢) Banda passante.

B=f,—f, = 138.400 — 14,96 ~ 138,4 kHz —J, .

Esempio 11.

Si consideri 'amplificatore a due stadi (identici) a JFET, di figura 43.
Si calcoli C,; e Cy; in modo che risulti f; =30 Hz (frequenza di taglio inferiore).
Si calcoli poi la f, del primo stadio:
JFET: 2N 4020.
I valori relativi al circuito statico ed il guadagno di tensione in centro banda sono
stati ricavati nell’esempio del paragrafo 16.4, I volume e risultano:

a) Parametri statici:

Ry=R,=15kQ; Ry=Rp=27kQ; Rg=Rg=1MQ; d,=-32.

b) Parametr: dinamici :

g =2,5 mA[V ; rs =100 kQ ; C,,=6 pF; Cy,=2 pF.

9

Risoluzione :

a) Calcolo di C,,.

Poiché il circuito equivalente alle variazioni per le basse frequenze della banda,
di uno degli stadi di figura 43, coincide con il corrispondente a triodo di figura 37 a),
si posseno svolgere le medesime considerazioni ed ottenere per la frequenza di taglio
inferiore 1’espressione:

b= 1
17 22C,, (Ryg + Rep)

ove, in questo caso,

R _ TaRq _ 100-15
@, LR, 100+15

dalla formula della frequenza di taglio si ricava:

Ch= !
"1 2nfi (R, + Rgo)

= 13,04 kQ
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e sostituendo:

1

= =524 nF .
“! 776,28 - 30 - (13,04 + 1000) 103 "
Si sceglie il valore commerciale di 5,6 nF.
b) Calcolo di C,.
Cpm 10 10 19,6 uF .

2nf, R, 6,28-30-2,7-103 ‘
Si adotta il valore commerciale di 22 uF (elettrolitico).
¢) Calcolo di f,.
Poiché il circuito equivalente alle variazioni del tubo e quello del FET in alta fre-

quenza coincidono, come & stato dimostrato in figura 40 ) (con r =7,) ¢ possibile
assumere, per la frequenza di taglio superiore, la formula:

1
fo= 2=C,R,
con:
1 1
R, =74/IRey//Rgy = — i = : T =12,98 kQ;
Y. TR, R, 100 T 15 T 1000
Cig=Cgo+ Cyqy(1 —A)=6+2(1432)=72 pF.
Sostituendo:

B 1
6,28 -72-10-12- 12,98 - 103

fa =170,3 kHz .

d) Banda passante :

B=f, —f,==170.300 — 30 ~ 170,3 kHz = f, .

Osservazione.

Nell’esempio Il si & dimostrato che & possibile calcolare opportu-
namente i valori delle reattanze presenti nel circuito (capacita di ac-
coppiamento e di by-pass) al fine di ottenere un prefissato valore della
frequenza di taglio inferiore.

E tuttavia risultato evidente che non ¢ possibile ottenere un pre-
fissato valore della frequenza di taglio superiore, in quanto questa non
dipende da elementi circuitali opportunamente calcolabili, ma dai com-
ponenti non lineari. A questo scopo, le tecnologie costruttive consen-
tono di realizzare elementi non lineari con capacita interne molto ri-
dotte, e quindi in grado di raggiungere valori di frequenza di taglio
superiore assai elevate,

In altri termini, se in un circuito occorre realizzare una certa f,,
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non si possono calcolare opportuni valori dei componenti passivi, ma
occorre scegliere elementi non lineari aventi determinati valori di ca-
pacita parassite (componenti per alte frequenze).

3.3.4 - Curva di risposta universale per amplificatori R-C. Cifra
di merito.

Il comportamento ora esaminato per amplificatori R-C, puo es-
sere tradotto in forma grafica, mediante la curva di risposta universale
che risulta dalle figure 44 a) e b). In tali figure si osservano due gra-
fici, 'uno riferito ai moduli e ’altro agli argomenti.

a) Nel grafico relativo ai moduli, viene descritto I’andamento del
modulo del guadagno (espresso in dB), in funzione del rapporto tra
una frequenza generica e, rispettivamente, la frequenza di taglio infe-
riore per le frequenze basse della banda e quella di taglio superiore
per le frequenze alte. 1 rapporti tra le frequenze sono riportati in scala
logaritmica al fine di visualizzare nel modo migliore sja 1 valori piu
elevati che quelli piu bassi.

L’andamento teorico della curva universale di risposta, & tale che,
per le frequenze esterne alla banda B=f, —f;, la curva assume un
andamento che puo essere assimilato ad un retta (tangente alla curva)
con una pendenza di 6 dB per ottava (ovvero di 20 dB per decade)(8).

b) Nel grafico relativo agli argomenti viene descritto I’andamento
dell’angolo 69, cioé rispettivamente di:

9 = arctg Tl per le basse frequenze
08 = arctg ?f— per le alte frequenze
2
in funzione di S ed f

—f— rispettivamente, assumendo come fase di

f
riferimento (0) quella corrispondente alla frequenza di centro banda,
pari ad uno sfasamento di 1800 tra il segnale d’ingresso e quello di uscita,

Si osservi che nell’andamento teorico della curva universale, il valore

(8) Si definisce ottava, sull’ascissa del diagramma in esame, un intervallo tra due frequenze
tali che 'una sia doppia dell’altra; dunque una pendenza di 6 dB per ottava significa che il
guadagno subisce una variazione di 6 dB, passando da un valore di frequenza ad un altro che sia
il doppio o la meta di esso. Si definisce invece decade, nella medesima scala, un intervallo tra
due frequenze tali che una sia 10 volte ’altra; per cui una pendenza di 20 dB per decade signi-
fica che il guadagno subisce una variazione di 20 dB passando da un valore di frequenza ad
un altro che sia 10 volte od un decimo di esso.



AMPLIFICATORI R-C A TUBI E JFET 85

I~

a)
a8 a8

6, 8, = arc fgﬁ

8,=arc /’QT/

Fig. 44 - Curva universale di risposta per amplificatori con accoppiamento R.C.: a) diagramma dei
moduli riferito alle sole frequenze alte e basse della banda con esclusione della zona di centro
banda; b) diagramma degli argomenti per le frequenze alte e basse della banda.

Si & assunta come fase O o di riferimento quella di centro banda, pari a uno sfasamento di
1800 tra il segnale d’ingresso e quello di uscita.

di 0 in corrispondenza della frequenza di taglio superiore e inferiore
¢ di 45°, in quanto:

se f=f;, si ha —f—fl—:l ed arctgl =459,

se f=fy, sl ha —}(—:1 ed —arctg 1 = — 450,
2
Al fine di poter analizzare correttamente la figura 44 b), occorre

osservare che la rappresentazione di 0 in corrispondenza alle basse fre-

quenze della banda é stata fatta in funzione di -
i

), nel paragrafo 3.2.2 & stato definito come arctg -fL

mentre 1’angolo

Questo spiega il motivo per cui, al crescere della frequenza, in fi-
gura 44 b), 'angolo 0, cala nel tratto relativo alle basse frequenze della
banda.
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Nello svolgimento delle considerazioni relative agli amplificatori,
un parametro di uso comune ¢ la cifra di merito, definita come prodotto
tra ’amplificazione alle frequenze intermedie e la banda passante di
un amplificatore, cioe:

F=A4,B.

Questo parametro consente di giudicare della bonta di un ampli-
ficatore. In effetti la cifra di merito dipende unicamente dalla qua-
lita dell’elemento non lineare ed & tanto piu elevata quanto migliore
é I’elemento stesso.

Al fine di giustificare quanto ora asserito, si ricordi che:

Ay=—gn R, e B=f,—f

ritenendo f; trascurabile rispetto ad f,, € possibile, con buona approssi-
mazione considerare:

1
Brfo=—ro——.
f2 2nCyu R,
Dunque la cifra di merito risulta:
F=A,B=—g R, - ! —Em

Come & noto, C;, dipende essenzialmente dal dispositivo scelto e
g&m ¢ la transconduttanza del medesimo; quindi il risultato ottenuto
conferma quanto sopra affermato. Se ne trae che, per avere un ampli-
ficatore ad elevata cifra di merito, occorre usare tubi o JFET con g,
elevata e capacita parassite assai piccole. D’altronde, avere un ampli-
ficatore con elevata cifra di merito significa ottenere simultaneamente
una buona amplificazione in centro banda e una banda sufficiente-
mente larga; invece, in un amplificatore a bassa cifra di merito, se oc-
corre una amplificazione elevata, si ottiene di conseguenza una banda
stretta e viceversa.

3.4 - Amplificatori R-C a transistori.

Le considerazioni svolte finora per gli amplificatori a tubi e JFET
con accoppiamento R-C vengono ora ripetute per gli amplificatori
utilizzanti transistori; come & noto, per questi dispositivi occorre una
trattazione separata dai precedenti, in quanto la grandezza d’ingresso
¢ una corrente ed all’ingresso degli amplificatori si ha assorbimento
di potenza.

Lo schema di un amplificatore a due stadi a transistori € riportato
in figura 45, mentre il suo circuito equivalente alle variazioni per medie
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Fig. 45 - Cascata di due stadi amplificatori eguali a transistori facenti parte di una catena di stadi
eguali.

e basse frequenze (cioe con le capacita di accoppiamento poste in evi-
denza), € in figura 46.

Come nel caso del paragrafo 3.3 si ricavano le formule relative al
comportamento dell’amplificatore nelle tre situazioni di frequenza:

1) Alle frequenze di centro banda, cioé allorché & possibile trascu-
rare sia gli effetti delle capacita che si trovano in parallelo, sia di quelle
che si trovano in serie al percorso del segnale.

2) Alle basse frequenze, cioe allorché & possibile trascurare soltanto
gli effetta delle capacita disposte in parallelo sul percorso del segnale,
mentre occorre tener conto di quelle disposte in serie(9).

3) Alle alte frequenze, cioé allorché si trascurano le capacita in serie
e si tiene conto di quelle in parallelo.

Come gia si ¢ fatto per tubi e JFET, le considerazioni successive
verranno svolte con riferimento ad uno solo dei due stadi di figura 45,
considerandolo come elemento intermedio di una catena di piu stadi
eguali.

(®) Sulla frequenza di taglio inferiore, non influiscono solo le capacita di accoppiamento
(disposte in serie), ma anche la capacita di by-pass Cpg, quindi, nel computo della frequenza di taglio
inferiore, occorrerebbe considerare come elemento reattivo anche la Cp. Tuttavia nel seguito
tale capacitad viene calcolata in base alla condizione che la sua reattanza sia 1/50 = 1/100 della
resistenza Ry in corrispondenza della frequenza di taglio inferiore, quindi non influisce su tale
frequenza qualora questa sia stata ricavata tenendo conto delle sole capacitd di accoppiamento.
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Fig. 46 - Circuito equivalente alle variazioni in bassa frequenza dei due stadi amplificatori eguali
a transistori di figura 45. Si noti che per convenzione i versi della corrente di segnale sono indi-
cati in figura come se ciascuno stadio funzionasse da solo. In realtd i versi del secondo stadio
dovrebbero essere capovolti. Nelle considérazioni che seguono, gli h,, vengono considerati pra-
ticamente nulli.

3.4.1 - Comportamento alle frequenze intermedie.

Considerando, nel circuito equivalente di figura 46, solo la parte
relativa ad uno stadio (ad esempio, 77), se si trascurano tutte le capa-
cita, si ottiene il circuito equivalente di uno stadio ad emettitore comune
nella forma esaminata al paragrafo 16.5 del primo volume.

Ricorrendo ai procedimenti cola esposti, si ricava:

a) Guadagno di corrente :

av=t__ e (1 e me
AN

b) Guadagno di tensione :

. V/ h/ l
AW = _" = __./& . R’ 7" h// .
V;, hie ( hoe // c// B// ze)

¢) Resistenza d’ingresso :

Ry = h, || Ry .

d) Resistenza di uscita :

R/

Ry=—-2C
" 1+hK,R., -

3.4.2 - Comportamento alle basse frequenze della banda.

Le considerazioni relative al comportamento dell’amplificatore a
transistori in bassa frequenza vengono svolte con riferimento alla parte
del circuito equivalente di figura 46, compresa tra le sezioni a e b,
tenendo conto della capacita di accoppiamento.
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Fig. 47 - Circuito equivalente alle variazioni
dello stadio compreso tra le sezioni a) e b) di
figura 46 ottenuto mediante "applicazione del
teorema di Thevenin.

Per eseguire il calcolo del guadagno di tensione, é bene trasformare
il circuito di figura 46 in quello di figura 47, mediante 'applicazione
del teorema di Thevenin a sinistra dei morsettiAB. Risulta:

1 R,
- R — %
Req h;e // (4 1+h;eR;:
. - i v
Vey=hte L, R,, -
Dal circuito di figura 47 si ha:
— v
V= e "R
Req + Rp —J Xc ?
ove
R, = R%/[hi,
cioé _
7 hee Ip Req RQ‘
o ] *
AR
Dividendo numeratore e denominatore per R, + R, e ponendo:
R = Reg Ry ,
' R, +R,
risulta:
— T
(3.6) V, = ipe ”.R ;
1 —

J
wC, (Req + Rp)

ma, dall’analisi del circuito d’ingresso nella figura 46, si ricava:
— V:
T b

Pk

Sostituendo nella (3.6):
W, VbR
re hie

u 1 ]
wC, (R, + R,)
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infine, dividendo ambo i membri per V, si ottiene:

R
A = te
b J

1"wamRm+Rﬁ

Il termine —Z1%& R, come si pud dedurre dalle formule semplificate

hie
riportate al paragrafo 3.4.1, rappresenta il guadagno in centro banda
Ay, dunque é possibile ricavare I’espressione:

A,

(3.7) A =

guadagno alle basse frequenze.

1

Bl J
wC, (R, + R,)

Come si pud osservare, il guadagno alle basse frequenze ha forma
complessa, quindi & caratterizzato da un modulo ed un argomento,
di cui verra ricavato il valore in funzione della frequenza di taglio in-
feriore, secondo le medesime modalita viste per i tubi e per 1 JFET.

Poiché alla frequenza di taglio inferiore risulta:

1 1

1 2 V2
1
/ +[«»c,;(Rme}

con 1 passaggi ormai abituali, si ottiene:

1
3.8 =
( ) (01 C:' (Req+Rp) )
da cui
fi= 770 Ii TR frequenza di taglio inferiore.
“u \fleq »
Sostituendo la (3.8) nella (3.7) risulta:
ap -,
1—jJ e
f
con
| A | = Aﬂf =
1+
S+
ed

A = 180 + arctg '-ff—l .
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c
Tee
Fig. 48 - Circuito equivalente a = ibrido o di
Giacoletto valido per un transistore funzio-
nante alle alte frequenze della banda. o- ‘ é é -0

Osservazione.

Come gia si & fatto in precedenza, si pud notare che la frequenza
di taglio inferiore coincide con quella di un filtro passa alto formato
dalla capacita C’,, posta in serie al percorso del segnale e dall’insieme
delle resistenze del circuito equivalente di figura 47, poste in parallelo.

3.4.3 - Comportamento del transistore alle alte frequenze della
banda.

Per analizzare il comportamento di una cascata di amplificatori
alle alte frequenze della banda non ¢ piu possibile fare ricorso, per il
transistore, al circuito equivalente alle variazioni nella connessione ad
emettitore comune finora usato, poiché vi sono effetti reattivi dovuti
alle strutture interne dell’elemento a semiconduttore che, in alta fre-
quenza, assumono importanza particolare in quanto fanno si che si
verifichi una relazione di dipendenza dei parametri ibridi dalla frequenza.

Il circuito equivalente piu adatto allo studio del transistore alle
frequenze alte della banda(l0) e il circuito equivalente a pi greco ()
tbrido, o circuito di Giacoletto, rappresentato in figura 48,

In tale circuito sono stati posti in evidenza gli effetti resistivi e
reattivi dovuti alle giunzioni del transistore (vedi Fig. 49). In parti-
colare:

Sy rappresenta la resistenza di contatto della base;
Ypto:¥op: Tpie SONO le resistenze dovute alla struttura interna del tran-
sistore;

Cy1,Cyr.  sono le capacita dovute alla struttura della giunzione e
vengono in genere fornite dai manuali;

g ¢ la transconduttanza differenziale; viene misurata in Sie-
mens e dipende dalla corrente del punto di lavoro del

(19) Anche per la validita di questo circuito esistono dei limiti di frequenza, che sono di norma
imposti dalla struttura del transistore, ¢ precisamente: si pud iniziare a farne uso da frequenze
pari 2 1/10 della frequenza di taglio fg del transistore (vedi oltre) e rimane valido fino a fre-
quenze eguali a circa meta della frequenza di transizione f, (vedi oltre) del transistore stesso.
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Fig. 49 - Transistore (BJT) con indicati gli
LT_J _____ H elementi che originano il circuito a = ibrido
) nel seguito C,, viene normalmente trascurata.

transistore secondo la formula
1, ) . ..
gm~f—(11) ‘(m siemens, se [, € in mA).

I valori dei parametri del circuito di Giacoletto, che in genere non
vengono riportati sui manuali, sono legati ai parametri ibridi (forniti
dai manuali) mediante le seguenti relazioni approssimate (12).

g — 2o~ B [8] dellordine delle decine di mS

25 hy,

Fire :ﬁi"— dell’ordine del kQ

&m
Fopr = Rip— Yoip dell’ordine delle decine di Q

(praticamente trascurabile)
Tore = r};ﬂe dell’ordine della decina di MQ
re

¥ 1 ~ 1 dell’ordine delle decine di kQ.

hoe —&m hre h

oe

(11) Il valore numerico riportato al denominatore dell’espressione di g,,, misurato in millivolt,

& proporzionale alla tensione equivalente della temperatura del transistore: V= KT (K = co-

=
stante di Boltzmann, T = temperatura assoluta, ¢ = carica dell’elettrone), secondo un costante v,
di proporzionaliti, che vale circa 1 per il Ge e circa 2 per il Si.

Di norma tuttavia tale costante viene assunta circa eguale all’unita, per cui sia per il Ge

che per il Si si considera il valore di V;=25+26 mV.

(12) 1 valori dei parametri ibridi che compaiono nelle formule seguenti sono da assumere alla
frequenza campione di 1 kHz anche se vengono riferiti al circuito a = ibrido, valido per le fre-
quenze alle quali, come si vedra, il loro valore varia con la frequenza stessa.
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Le capacita C,,, € C,,, sono fornite dai manuali e hanno valori:
C,s, dell’ordine delle decine di pF;
C,:. dell’ordine dei pF.

Onde definire le proprieta caratteristiche del transistore funzionante
alle alte frequenze, & opportuno esaminarlo in alcune condizioni par-
ticolari, che ne consentono I’analisi approfondita.

1) Guadagno di corrente di uno stadio con uscita in cortocircuito.

Si consideri uno stadio amplificatore a transistori nella connessione
ad emettitore comune, e si colleghi direttamente il collettore a massa.
In tale situazione, il circuito a pigreco ibrido si semplifica secondo lo
schema di figura 50. Le semplificazioni sono giustificabili osservando che:

a) nell’ipotesi di corto circuito sull’uscita, 7., risulta cortocircuitata;

b) nella medesima ipotesi, r,,, verrebbe a trovarsi in parallelo ad
Y, ma € r,,.>r,, per cui la maggiore diviene trascurabile;

¢) rpp € quasi sempre trascurabile in pratica, a causa del suo pic-
colo valore (solo in alcuni transistori essa ¢ sufficientemente elevata
ed 1 manuali ne forniscono il valore);

d) la capacita C,,, a causa del corto circuito sull’uscita, viene a
trovarsi in parallelo alla C,, quindi entrambe possono essere con-
globate in un’unica capacita di valore:

C: Cblc+ Cb’e .

Il circuito di figura 50 viene studiato considerandolo come un am-
plificatore in cui si introduce una corrente di segnale I,, alla quale
corrisponde, in uscita, una corrente [, di corto circuito.

Dall’analisi della figura 50 si ricava:

(3.9) I..=g,Vp,,
ove
Vb'e = Ib (rb'e//] Xc) >

ma:

r ° 1

Twell] X = v jel Tpie
Ue ¢ — 1 1+jwry, C
et LT ~
b c

Fig. 50 - Circuito equivalente alle variazioni C
di uno stadio amplificatore a transistori in alta Ny ‘ C T
frequenza con uscita cortocircuitata. Si noti s
che nello schema sono stati omessi il genera- ImVoe
tore di segnale e le resistenze di polarizzazione. o—
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Fig. 51 - Curva descrivente I'andamento del
parametro ki, in funzione della frequenza, a
partire dal valore A, assunto alla frequenza
di 1 kHz. fp = frequenza di taglio del BJT in
cortocircuito; fp = frequenza di transizione.

w10t 105lf 105 10 108],, g

ne segue:

V., — Iy -7y,
vre 1+jor,,C

sostituendo nella (3.9) si ha:
7 o Tb Tpie
Tee=8m 1+jery,C

Infine, dividendo ambo i membri per I,:

I

J@) — —¢cc EmTore
¢

I, 1+jer,,C

Come si1 vede dal risultato ottenuto, il guadagno di corrente in corto
circuito dipende, attraverso la pulsazione o, dalla frequenza del se-
gnale d’ingresso. Da questo segue che esiste un valore di frequenza
in corrispondenza del quale il valore di A% si riduce di /2 volte,
rispetto al valore:

EmTve

che puo essere definito guadagno di corto circuito alla frequenza di cen-
tro banda (13).
I1 valore di frequenza ottenuto dall’applicazione di tale condizione é:

f[} —_ g”l — gm
27h,C  2hy(Cpet Cy)

(13) Si osservi infatti che, grazie alla corrispondenza tra i parametri ibridi e quelli del cir-
cuito di Giacoletto, risulta:

h
Tpre = gfe
m
dunque
Tpre8m = hfe

peraltro, come si & osservato nella nota 12, i valori dei parametri ibridi cola riportati, sono
riferiti alla frequenza campione di 1 kHz, che rientra tra quelle di centro banda, dunque
hie=7y1,8, & esattamente il guadagno di corrente di corto circuito in centro banda e si usa
indicarlo con fip.
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e viene definito frequenza di taglio superiore del transistore in corto circuito.
Grazie alla espressione di fp ed a quanto osservato nella nota(13),
¢ possibile dare ad A4{) la forma:

(3.10) hyy = AL~ hmf
1 -JrfT

il pedice 0 indica che il parametro é riferito alla frequenza di centro

banda ed é stato utilizzato al fine di distinguere il guadagno di corrente

in corto circuito alle frequenze di centro banda 4,y da quello generico
. hy,, variabile in funzione della frequenza.

Osservaziont.

1) La dipendenza del guadagno di corrente della frequenza, espres-
sa mediante la formula (3.10), si pud tradurre graficamente mediante
la curva di figura 51.

In tale curva, oltre alla frequenza di taglio fp, € stato posto in evi-
denza un altro valore di frequenza, e precisamente fp, detta frequenza
di transizione. Per comprendere il motivo per cui si definisce tale valore
di frequenza, occorre osservare che, analogamente a quanto & stato
fatto per i tubi e i JFET, & possibile definire anche per 1 transistori

la cifra di merito, ovvero il prodotto del guadagno per la larghezza
della banda.

Tale prodotto risulta espresso dalla condizione:

h
|l = | —L2—|=1.

Vot =
J fB
Applicando tale condizione risulta:

fr="hgo 5 (M

14) In effetti, la condizione sopra scritta si esprime ponendo T la frequenza per cui
viene soddisfatta):

DR e B
14+ 1T JT
+fs \/1+<fn)

2 2 2
poiché (?—T) > 1, st pud assimilare (1 + f—T) ad (f—T) , per cui si ha:
B

fe fs
h f
hy,| > L0 —1 da cui B = "L
l fl f_T fe0 fﬂ
fs

infine:

fT=fB'hfeO'
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questa formula dimostra che il prodotto del guadagno alla frequenza
intermedia (k,,) per la frequenza di taglio superiore f (che puo es-
sere approssimata con la larghezza di banda del transistore), vale fr.
e, come si pud osservare dalla curva di figura 51, la frequenza di tran-
sizione f,, ha un valore molto superiore ad fp.

Spesso il valore di fp viene utilizzato per la determinazione della
capacita C,.,, alla quale ¢ legato dalla formula:

Cpp ™ —Z%T- purché Cpo®Chpre .

2) Occorre tenere presente che la frequenza f, definita spesso sem-
plicemente frequenza di taglio superiore del transistore, non deve essere
confusa con la frequenza di taglio superiore del circuito di cui il tran-
sistore fa parte, che, come si vedra nel seguito, ha un proprio valore,
indipendente da fp.

3) Spesso, nei manuali, si trova indicato un valore di frequenza
di taglio f,(1%).

Esso rappresenta la frequenza di taglio superiore del transistore
nella connessione a base comune e viene ricavato con lo stesso proce-
dimento con cui € stata ricavata fp. Tra i due valori di frequenza esiste
la seguente relazione:

fo=fa(1—a)

con x = guadagno di corrente nella connessione in base comune, circa
eguale a 0,980.

3.4.4 - Amplificatore a uno stadio a transistori, con carico re-
sistivo, in alta frequenza.

Per applicare le considerazioni svolte nel paragrafo precedente, si
esamina un amplificatore a uno stadio con carico resistivo, funzionante
con segnale d’ingresso a frequenza elevata. In tal modo occorre fare
uso, per il transistore, del circuito equivalente a pigreco ibrido. Il cir-
cuito equivalente alle variazioni dell’amplificatore, dai morsetti di base
del transistore alla resistenza di carico R,, ¢ schematizzato in figura 52.

In tale rappresentazione, il circuito a pigreco ibrico appare modi-
ficato rispetto a quello di figura 48; precisamente, la modifica € rappre-
sentata dal fatto che il gruppo C,.. 7, in precedenza disposto tra
la base e il collettore, ¢ stato trasferito sull’ingresso e sull’uscita (ov-
viamente tale trasferimento ha natura teorica e viene eseguito unica-

(%) Da non confondere con il parametro f,, che in taluni manuali & ancora usato per indi-
care la frequenza di taglio in emettitore comune, qui definita fp.
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B T B c
Vb’e‘ \
r r £, # r r” Re
e C b‘e C v ce C ”
InVie
E

Fig. 52 - Circuito equivalente alle variazioni di un amplificatore a transistori in alta frequenza
con carico resistivo. Si noti che nello schema sono stati omessi, per semplicita, il generatore di
segnale ed il partitore di polarizzazione.

merne per facilitare le considerazioni successive) facendo uso del Teo-
rema di Miller (par. 3.2.1).

L’applicazione del teorema consente di considerare, tra i morsetti
d’ingresso:

una capacita trasferita:
C=C,.01+g,R,)
una resistenza trasferita:

’ Tpoe

" T 11g,R,

e tra i morsetti di uscita:

una capacita trasferita:

gn R,
una resistenza trasferita:
oy . EmRe
b'c 1 +gm Rc

Nelle formule precedenti, 'espressione g,, R, rappresenta il gua-
dagno di tensione alla frequenza di centro banda:

A0: _ngc .

Questo giustifica la struttura del circuito di figura 52. Tale circuito
¢ piu semplice di quello di figura 48, in quanto congloba tutti gli ef-
fetti reattivi (e percid gli elementi dipendenti dalla frequenza) nel cir-
cuito d’ingresso e in quello di uscita, senza interazione tra i due. Per
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IL- C
Lc
r, o L
be { R,
v ¢ Fig. 53 - Circuito equivalente alle variazioni
Im Ve semplificato dell’amplificatore a transistori con
o : : carico resistivo funzionante in alta frequenza.

le considerazioni relative alla frequenza, il circuito pud essere ulterior-
mente semplificato; se infatti si considerano i valori tipici,

- mA
gm40< vV >

R, =22 kQ(16)

da cui:
g&nR.=88
risulta:
1+g,R. =89
ed
VhemRe 4011 ~1
gm R, T

questi risultati, applicati al circuito d’ingresso, fanno si che:
a) la resistenza

re —Toe
thgn R’
avendo valore di alcune decine di kQ (infatti r,.. ha valore di alcuni

MAQ) possa essere trascurata nel parallelo con la r,., che & dell’ordine
del kQ.

b) La capacita totale d’ingresso divenga:
Ci =Cpot Cb’c(l +gm R,)

dell’ordine delle centinaia di pF (si ricordi che C,., ¢ dell’ordine delle
decine di pF e C,., dell’ordine dei pF).
Applicando invece 1 medesimi risultati al circuito di uscita:

a) Poiché 7., ¢ dell’ordine delle decine di kQ, ed
” gm R
v =T (T;";—CR):'D‘C
m (4

(16) 11 valore di R, normalmente deve essere abbastanza basso in quanto, come si vedra nel
seguito, esso & inversamente proporzionale alla frequenza di taglio superiore e, di conseguenza,
alla banda passante dell’amplificatore.
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¢ dell’ordine di alcuni MQ, mentre R, & stato fissato a 2,2 kQ, il pa-
rallelo tra le tre resistenze, si pu¢ considerare, con buona approssima-
zione, coincidente con R,.

b) Poiché

‘bl e

1+g”’R6)~C

¢

ha valore di alcuni pF, puo essere trascurata (nei confronti con la ca-
pacita d’ingresso C; (che é cento volte maggiore).

In conclusione, con le semplificazioni di cui si € data ora indica-
zione, € possibile considerare per 'amplificatore, il circuito equivalente
semplificato di figura 53 dal quale risulta evidente che, alle alte frequenze,
gli effetti reattivi predominanti (cioé tali da dar luogo alla frequenza
di taglio superiore), sono accentrati nella parte d’ingresso del circuito
stesso.

Al fine di determinare I'espressione della frequenza di taglio supe-
riore dell’amplificatore, si calcola il guadagno di corrente:

Al — ¢
a Ib
ove ~ —
Ic:gm Vb'e
e —_— e
Vb’e = Ib (rb’e//] Xci) ’
ma
rb: //]X i — # 3
€ e 1 +]wrble Cj2
da cui
A g rb'
A = —=m be .
a 1 —}-]wrb,e C?

ma, come & stato dimostrato nella nota 13, g,,7,, ¢ il guadagno di
corrente alla frequenza di centro banda, per cui la frequenza di taglio
¢ quella in corrispondenza della quale si verifica la condizione:

VT H (071, CE=+/2

da cui risulta

1

N Y L
o= ()

(17) L’espressione della frequenza di taglio sarebbe stata la stessa anche se la si fosse rica-
vata dal guadagno di tensione. E ancora applicabile la regola pratica in base alla quale la f,
rappresenta la frequenza di taglio di un filtro passa basso formato dal parallelo tra la capacita C;
e una resistenza che congloba tutte le resistenze della parte di circuito equivalente cui appartiene
la capacita stessa (che nel caso in esame coincide con r,,,).
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con

Ci=Cyp+Cp.(1+gnR,).

In funzione della frequenza f,, il guadagno di corrente si puo espri-
mere mediante la formula

AP = Y )
145 L
fa

Esempio.

Sia dato l'amplificatore monostadio di figura 54 g), utilizzante un transistore
BC 107A e si determini il valore della frequenza di taglio inferiore e superiore (f; ed
fo), della capacita Cp e della banda passante.

I dati relativi al circuito statico ed al guadagno in centro banda si riferiscono al-
I'esercizio 2.3.4 e valgono:

Parametri statici Parametri dinamici (dal manuale)
Vee=12 V hpp =160 (statico) ;

Ieg =1 mA; h, =5 kQ;

Ry, =12 kQ; hre (= hygyp) =205 ;

R, =56 kQ; h,, =11 pA/V

R, =56 kQ; h, =25-101;

R, =10kQ; Cy . (0 anche: C)=2,5 pF ;
Ry =27 kQ; Cy. (0 anche: C,)=9 pF ;
R, =27%kQ; Fop- < 100 €Q,

C, =22 yF;

C, =15 uF.

a) Calcolo di f,.

Si utilizzi il circuito equivalente alle basse frequenze di figura 54 b). In questo
circuito sono presenti due capacitd di accoppiamento, C; e C,, quindi si possono ri-
cavare due valori della frequenza di taglio inferiore, uno per il circuito d’ingresso (in
funzione di C;) ed uno per il circuito di uscita (in funzione di C,).

Calcolo della frequenza di taglio del circuito d’ingresso, f;:

1
fu=
hie RB
2= C; <R5+ hie+RB)

considerando:

hre Vu ~0,
con:

R R

Ry=—1"2%2_—85kQ.
7 R +R,

La formula, quantunque non sia stata ricavata, & facilmente giustificabile in base
alle considerazioni svolte al paragrafo 3.2, ovvero, la f); ¢ data dalla frequenza di taglio
del filtro passa alto costituito dalla capacita serie C; e da wutte le resistenze che com-
paiono nella parte di circuito cui appartiene, unite in modo da costituire un’unica resi-
stenza in parallelo sul percorso del segnale, a valle di C,.

Sostituendo i valori numerici:

1
fli: 5.-85
6,28 -2,2-10-¢- (2,7 +<—’—) - 103

5+8,5
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da cui:
fio= 1 —12,37 Hz.
6,28 2,2 (2,7 +3,15) - 10-3

Calcolo della frequenza di taglio del circuito di uscita f,, :

frn = 1
= 2xC,(R, T R)

La formula é stata ricavata come la precedente ovvero, considerando la sezione
di uscita del circuito equivalente di figura 54 b) come un circuito chiuso, e raggruppan-
do tutte le resistenze in parallelo sul percorso del segnale, a valle di C,,
costituire un filtro passa alto.

Si nott che & stata trascurata —hl—=91 kQ, in quanto si trova in parallelo ad
oe
R, =5,6 kQ ed ¢ piu di 10 volte maggiore di essa.
Sostituendo 1 valori numerici si ottiene:
Jru= ! =12,79 Hz.
6,28 - 1,5-10-6(2,7 4+ 5,6) - 103

Si sono in tal modo ottenuti due valori pressoché eguali di frequenza di taglio in-
feriore (~ 12 Hz); la frequenza di taglio dello stadio, f; .., non potra che essere mag-

+iee

i~

Ry G
$h a
Y
T i
: < .

in modo da

b B c

P

Ve

Fig. 54 - a) Amplificatore a uno stadio a BJT
con carico resistivo per l'esercizio; b) Circuito equi-
valente alle variazioni per le basse frequenze della
banda per I'amplificatore dell’esercizio; ¢) circuito
equivalente alle variazioni alle alte frequenze della
banda per l'amplificatore dell’esercizio; d) cir-

cuito equivalente ridotto.

Ro
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giore di ciascuno dei due valori, precisamente, & determinabile dall’apposita formula
indicata al par. 3.5:

fi —17. _
\/2—1_—/2——:_?*12 1,555 =18,66 Hz .

Frior- =

b) Calcolo di Cg.

Per il calcolo di C;; valgono le medesime considerazioni esposte alla nota 9 di pag. 87,
per cui:

50 50
C, = = =
E T 2 nfii Ry 628 18,66 1200 — >0 MF-:

Si puo scegliere il valore commerciale di 470 pF.

¢) Calcolo di f,.

Si svolgono le considerazioni sul circuito equivalente di figura 54 ¢).
Tale circuito & stato ricavato utilizzando come schema equivalente del transistore
il circuito di Giacoletto (Fig. 47) ed applicandovi il teorema di Miller. I parametri
di tale circuito valgono:
The = Je0
ove:
Iy 1
&m =25 25

da cui:
r,,,e=%%57: 52 kQ.

Come si1 vede risulta:

Toe X hy,

per cui si pud anche fornire, per g, I'espressione:

/If’,
g ——
m hie
. Tpie
14+¢, Rp
Yoo — Toe 5000 — 20 MO
con { h,, 2,5 -10-4
R, R, 5,6 2,7
= = =1,82 kQ
Ry R.+R, 56+27 ’
ne segue:

= 20 - 109 —271 kQ ;

1+0,04-1,82-103
C' =C,.(1+g,R,)=25 10-12(1 +72,8) = 184,5 pF ;
1

rce:h =91 kQ ;
oe
gm R 72,8
vy m_ P 20108 ——'——=19,73 MQ ;
r Toe ngp+1 0-10 72841
1+g.,R

C"=Cp, —2—2=25-1,013 -10-12= 2,534 pF .
3 ngp
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Dai valori numerici ricavati, € possibile giustificare le semplificazioni che por-
tano al circuito equivalente di figura 54 d) cioé:
7yp, data la piccola dimensione, & trascurabile;
C,., € C’, essendo in parallelo, si possono conglobare nell’unica capacita:

Ci=C,,+C" =94+184,5=1935 pF.

Le resistenze r” (= 19,73 MQ) ed r,, (= 91 kQ), trovandosi in parallelo ad R, (= 1,82
kQ) sono trascurabili in quanto sono pit di 10 volte maggiori di R, stesso. La capa-
cita C”, che nel trasferimento sul circuito di uscita si € mantenuta pressoché eguale a
Cy-., € trascurabile anche alle alte frequenze, per il suo basso valore nei confronti di
C; (che ¢ pin di 10 volte maggiore).

Questo conferma ’asserto in base al quale frequenza di taglio superiore dell’ampli-
ficatore & determinata unicamente dal circuito dinamico d’ingresso del transistore.

Poiché la resistenza complessiva del circuito d’ingresso, posta in parallelo a C{ nel
circuito di figura 54 d), vale:

R,=r,./[Rp/|Rg

la frequenza di taglio superiore risulta espressa dalla formula:

_ 1
fa= 2nCiR,’
essendo:
C?/=193,5 pF ;
R, — 1 - 1 — 1,455 kQ .
1 i 1 i 1 0,2+ 0,117 + 0,37 ’
Thre Ry R
Risulta infine:
o 1 — 565,5 kHz .

N 6,28 - 193,5 - 1012 - 1,455 - 103

d) Banda passante :
B—=f, —f,=565.500 - 18,66 ~ 565,5 kHz = f, .

3.4.5 - Comportamento di una cascata di amplificatori a tran-
sistori alle alte frequenze della banda.

In base alle cognizioni acquisite nei paragrafi precedenti, &€ possi-
bile svolgere considerazioni su di una cascata di piu stadi amplificatori
a transistori nella connessione ad emettitore comune, con collega-
mento RC.

Si consideri allo scopo una cascata di piu stadi eguali, della quale
vengono presi in esame due stadi qualsiasi, (Fig. 45). Il circuito equi-
valente alle variazioni sia quello di figura 55. Per sviluppare lo studio
si prende in esame lo stadio posto entro le linee tratteggiate.

Si noti che con R} si é inteso il parallelo tra la resistenza di carico
dello stadio che precede quello in esame (che non compare nello sche-
ma) e la resistenza del partitore d’ingresso R]//R; dello stadio com-
preso entro le linee tratteggiate. Lo stesso vale per la R} e cosi via.

Occorre innanzitutto osservare che, nella ipotesi che gli stadi siano
tutti eguali, 1 guadagni di tensione e di corrente di ogni singolo stadio
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l.*?.

a) b) R==Cc |V,

Fig. 55 - a) Circuito equivalente alle variazioni di due stadi amplificatori a BJT eguali in cascata
relativo alle alte frequenze per lo schema di figura 45. b) Circuito d’ingresso trasformato applicando
il teorema di Norton alla sinistra di C;.

(esclusi al piu il primo e 'ultimo) sono identici tra loro. Per dimostrarlo,
si indichi con I la corrente d’ingresso_di uno stadio e con I; la sua
corrente di uscita, coincidente con la I7 d’ingresso dello stadio suc-
cessivo.

Se si indica poi con R; la resistenza d’ingresso del primo stadio,
e con R} quella del secondo, ove, come & ovvio R; =R/, si ha:

Ao — I_”
I;
Peraltro: L
Vi=1IR; (tensione d’ingresso)
e
V,=1,R] (tensione d’uscita)

percio il guadagno di tensione dello stadio vale:

17/ 7 ”
g(l) — I_/_” = I_u i RZ
4 4 7
Vi I R;
ma, essendo R; = R/, ne segue:
AW = _I_L = A4 .
I

]

La dimostrazione eseguita consente di calcolare il solo guadagno
di corrente dello stadio in esame, conferendo poi validitd generale ai
risultati ottenuti. )

Per il calcolo del guadagno di corrente, si osservi che vale:
7/
A = I_”

4
1

peraltro, nello stadio considerato, risulta:

(3.11) I, =gnVi,.
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Si osservi che V., rappresenta la caduta di tensione ai capi del pa-
rallelo formato dalla capacita C; e dalla resistenza 7,.,. A sua volta la
capacita C] vale:

Ci=Cpro+ Cpro(1 48 R,)

ove — gy, R, rappresenta il guadagno di tensione dell’amplificatore,
alla frequenza di centro banda (cioé¢ trascurando gli effetti reattivi) ed

R}, vale quindi:

’ Y4 ” ?” ” ” R” h’./
R]):RL//(rbb'+rb'g) :RL//hig: ”L le”
L + hie

Applicando il teorema di Norton nel circuito d’ingr.esso, alla sinistra
della capacita C; (Fig. 55 a e b), risulta:

7 7 R: 7 ’ ’ ’
og = I m ed R =y, /[(ryy+ Ry)

e, dal circuito di figura 55 b si ottiene:
e =1 (R X, )=1I," R
pe = log (R[] Xpop) =1, T1jRC

Sostituendo nella (3.11) e, di qui, nella espressione del guadagno,
si ottiene:

I, enVie _ 8RR A

A = —
I I 1+j0R C; Top + R}, 1+j0R C

18)

EORN

Per ricavare la frequenza di taglio superiore ¢ sufficiente trovare
il valore di w per cui il denominatore della espressione di A® diviene
eguale a /2.

Risulta, in tal modo:

(18) L’espressione Aé‘) si riferisce al guadagno di corrente in centro banda e sostituisce
g R Ry,
m ;
1 + Ry,
di figura 55 a privato della capacita, ovvero nella situazione di centro banda. In tale condizione,
si ha:

. Per dimostrare 'esattezza della sostituzione, si consideri il circuito equivalente

; T & Vi , R;
4y =L ==mbe con e =1 L

- & . R’
I L iy + R,

quindi la sostituzione & lecita.
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ovvero f, = 1
2= 2R C, -
’ r;)’e(r;)b‘ + R,L) . ’ ’ ’ ’
ove R = r;).e +r,bb, T R,L € Ci == ’b’g+ Cb'c(l +gm Rp)

R} - R,
con R,=—7 —"
P L + hie
In funzione della frequenza di taglio, I'espressione del guadagno
diviene: A
A = Of
147+
T F

3.5 - Frequenze di taglio di piu stadi in cascata.

Nel caso in cui si disponga di piu stadi amplificatori in cascata
(a tubi, JFET o transistori) ciascuno con le proprie frequenze di taglio,
oppure di un unico stadio nel quale siano identificabili piu sezioni,
ciascuna comprendente una capacita in grado di influire sulla frequenza
di taglio superiore od inferiore, € necessario determinare le frequenze
totali della cascata di stadi o dello stadio suddetto.

A questo scopo, vengono fornite alcune regole a carattere pratico:
1) Frequenza di taglio inferiore :

a) Se le frequenze di taglio inferiore dei vari stadi o di ogni parte
di uno stadio, stanno tra loro in un rapporto maggiore di 10 (ovvero
ve ne ¢ almeno una che & piu di dieci volte maggiore di ciascuna delle
altre) la frequenza di taglio inferiore totale coincide con essa, cioé é
la piu grande tra le singole frequenze di taglio inferiori.

b) Se le frequenze di taglio inferiori dei vari stadi o di ogni parte
di uno stadio sono pressoché eguali tra loro per cui si pud attribuire
ad esse un valore comune f,, allora la frequenza di taglio complessiva,

vale: f
_ 1 . .
Frtor = Valn -1 7 = numero stadi eguali

¢) Se le frequenze di taglio inferiore dei vari stadi o di ogni parte
di uno stadio non rientrano nelle condizioni precedenti, dette fi, f7,
... f2 tali frequenze, & possibile ricavare per il guadagno totale (di ten-
sione o corrente), I'espressione:

Ab — AO

(A6 08

da cui si risale, con complesse operazioni matematiche, alla frequenza
di1 taglio complessiva, ricavando 1 valore di f in corrispondenza del
quale il modulo del denominatore diviene = /2.
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2) Frequenza di taglio superiore :

a) Se le frequenze di taglio superiori dei vari stadi o di ogni parte
di uno stadio, stanno tra loro in un rapporto maggiore di 10, ovvero
vi € una frequenza che ¢ minore di un decimo di ciascuna delle altre,
allora si assume come frequenza di taglio superiore tale frequenza,
ovvero la piu bassa tra le frequenze suddette.

b) Se le frequenze di taglio superiori dei vari stadi o di ogni parte
di uno stadio sono pressoché eguali tra loro, per cui si puo fissare un
valore comune f,, allora la frequenza di taglio superiore totale vale:

Foror. = o200 — 1

ove n ¢ il numero di stadi eguali.

¢) Se le frequenze di taglio superiore non rientrano nei due casi
precedenti, dette f,, f5 ... f4 tali frequenze, & possibile, in analogia a
quanto visto nel caso 1), ricavare la frequenza di taglio superiore com-
plessiva come quel valore di f in corrispondenza del quale il modulo
del denominatore dell’espressione del guadagno totale:

Ay

' (H]-Jf)(lﬂf;)m(lﬂ}‘z)

3.6 - Amplificatori con accoppiamento in continua.

diviene eguale a /2

A

V1 sono applicazioni della elettronica, nelle quali & necessario am-
plificare 0 comunque manipolare segnali la cui frequenza pud arrivare
a 0 Iz, cioe segnali che possono variare dalla tensione o corrente con-
tinua fino ad alcuni kHz.

Negli amplificatori relativi alle applicazioni suddette occorre eli-
minare ogni componente reattivo che limiti la banda alle basse frequenze.
Come & noto, le cause della limitazione della banda alle basse frequenze
in un amplificatore, sono la capacita di accoppiamento (e quella di by-
pass), quindi un amplificatore o un insieme di amplificatori destinato
a funzionare anche con segnali continui o a lentissima variazione, deve
essere privo di tali capacita.

TABELLA 6.

[ n } —;_1.:— 5 x/E”” 1
: NI !
1 1 | 1
2 1,555 . 0,643
3 1,960 3 0,510
4 L2298 L 0435
Valori del fattore moltiplicativo per il calcolo 5 i 2,583 i 0,387
delle frequenze di taglio totali di n stadi amplifi- 6 : 2,857 1 0,350
catori eguali in cascata. Oppure per n filtri. | |
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La conseguenza pil ovvia di questo € che in una cascata di piu stadi,
la componente continua di polarizzazione si propaga da uno stadio
all’altro. Ma il problema principale della connessione in continua ¢
il seguente:

se nella componente continua di polarizzazione si verifica una
variazione (ad esempio per cause termiche), non potendosi pill usare
i sistemi di stabilizzazione noti (che funzionano grazie alla possibi-
lita di separare la componente continua dal segnale) tale variazione si
trasmette all’amplificatore o alla catena di amplificatori, senza che
questi siano in grado di distinguerla dal segnale.

Piu in generale, il complesso di fenomeni che danno luogo a tensioni
o correnti lentamente variabili, che negli amplificatori in continua si
sovrappongono al segnale causando possibili equivocazioni, prende il
nome di deriva; le cause di tali fenomeni sono principalmente (nei
sistemi a transistori):

1) la variazione della corrente di saturazione inversa I.p, con la
temperatura; .

2) la variazione, in funzione della temperatura, del parametro App;

3) la variazione della tensione Vg in funzione della temperatura(19);

4) la dispersione delle caratteristiche.

Da questo segue che, nello studio degli stadi amplificatori connessi
in continua, occorre rivolgere particolare attenzione al problema della
stabilita e della polarizzazione. Per facilitare la soluzione del problema
¢ opportuno ricorrere a stadi utilizzanti transistori al silicio, oppure,
come si vedrad nel seguito a circuiti integrati realizzati in silicio (29).

1 motivi per cui il silicio & il materiale preferibile nella realizza-
zione degli elementi non lineari per stadi in continua, sono:

1) La I.p, (corrente di saturazione inversa, nella giunzione base-
collettore) & praticamente trascurabile.

2) 11 silicio si presta a lavorazioni tecnologiche particolari, che per-
mettono una buona stabilitd nel tempo dei parametri dei dispositivi
non lineari.

3) E pil facile ottenere un buon guadagno di corrente anche con
deboli correnti di collettore.

Peraltro gli svantaggi dovuti all’'uso del silicio, sono:

1) Il valore del parametro hp; dipende fortemente dalla tempe-
ratura.

2) La resistenza di base r,,, del circuito a pigreco ibrido presenta
una caduta di tensione abbastanza elevata anche in corrispondenza
di deboli correnti.

(19) Per una analisi pitu accurata della dipendenza dei suddetti parametri della temperatura
si veda: vol. I, par. 11.2.2 e 144.

(29) Nella tecnologia dei circuiti integrati il materiale usato & il silicio in quanto il ger-
manio non si presta ad alcuni dei trattamenti necessari per la realizzazione di tali circuiti.
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3) La tensione Vy; dipende in maniera abbastanza sensibile dalla
temperatura.

I circuiti realizzabili mediante ’accoppiamento in continua sono
assal numerosi ed il loro studio non & sempre semplice. In effetti, a
differenza degli stadi con accoppiamento RC, che possono essere stu-
diati singolarmente e quindi collegati tra loro, in questo tipo di ampli-
ficatori P’interdipendenza tra gli stadi € notevole, in quanto 'uscita di
uno stadio coincide con l'ingresso del successivo ed inoltre il segnale
in continua e la polarizzazione si mescolano, rendendo difficile una
distinzione tra ’'uno e laltra.

Per questo, non verra sviluppato uno studio generale sugli amplifi-
catori in continua, ma ci si limitera ad esaminare le connessioni di tipo
piu comune.

3.6.1 - Cascata di stadi ad emettitore comune.

Se si eliminano, in una cascata di stadi amplificatori ad emettitore
comune, tutte le capacita di accoppiamento e di by-pass, & possibile
realizzare una cascata di stadi in continua. Tuttavia ¢ immediato com-
prendere che, in tale situazione, occorre provvedere alla polarizzazione
di ciascuno stadio, mediante generatori ausiliari, in quanto la compo-
nente continua presente sul collettore di uno stadio, si trasferisce sulla
base di quello successivo elevandone il livello di tensione rispetto a massa.
Si ottiene in tal modo la disposizione circuitale di figura 56.

Il circuito di figura 56 € puramente teorico in quanto risulta ecces-
sivamente voluminoso e dispendioso !'impiego di piu generatori in
continua con diversi valori di tensione; inoltre nel circuito non compa-
iono elementi in grado di provvedere alla stabilizzazione del punto di
lavoro. La soluzione realizzata in pratica in sostituzione del circuito
di figura 56, & quella di figura 57. In tale figura si osserva che il primo
stadio & polarizzato secondo le modalita usuali, ma con una forte reazione
negativa dovuta alla mancanza del condensatore di by-pass in parallelo
alla resistenza di emettitore. Gli stadi successivi sono invece polarizzati
mediante diodi Zener: in questo modo anche in assenza del by-pass,
si riesce ad ottenere una tensione costante sull’emettitore in quanto
la caduta ai capi di uno Zener non varia in funzione del segnale. La

<

Fig. 56 - Amplificatore con accoppiamento in
C.C. polarizzato mediante batterie. ° T

T!

-
777

Yu



110 AMPLIFICATORI PER BASSE FREQUENZE

reazione negativa sull’emettitore del primo stadio, viene effettuata al-
lo scopo di realizzare una stabilizzazione rispetto alle variazioni dovute
alla temperatura e alla dispersione delle caratteristiche. Infatti, una
variazione della corrente di collettore del primo stadio, non dovuta a
segnale, si trasmette, amplificata, sul secondo e da questo, ancora ampli-
ficata, sul terzo spostandone fortemente il punto di lavoro. La reazione
negativa sull’emettitore del primo stadio consente di compensare le
variazioni indesiderate.

Si noti che tali variazioni non sono necessariamente dovute al primo
stadio, ma possono avvenire sul secondo o sul terzo o su tutti, tuttavia
sono state prese in esame solo quelle del primo in quanto, a causa delle
amplificazioni che subiscono attraverso gli stadi successivi, sono i loro
effetti che maggiormente influenzano la stabilita del punto di riposo.
Per comprendere come la reazione negativa favorisca la stabilita del
punto di lavoro, si rimanda all’esempio del circuito a Mosfet svolto
di seguito(21).

Si esamini lo schema di amplificatore in continua di figura 58; il
circuito di tale figura utilizza dei Mosfet Enhancernent canale N con-
nessi a source comune, In esso, la resistenza R, ha la funzione di po-
larizzare il primo Mosfet ma, anziché essere collegata direttamente
all’alimentazione -+ V., ¢ connessa al drain del terzo mosfet T3, e
realizza in tal modo una forte reazione negativa.

Lo scopo di tale reazione & quello di stabilizzare il punto di lavoro
dei tre mosfet sia per quanto riguarda le variazioni termiche, sia per
quanto riguarda la dispersione delle caratteristiche. Dato che i tre
stadi sono in cascata con collegamento in continua, una alterazione,
sia pur debole, del punto di lavoro del primo, si ripercuote sul secondo
e di qui sul terzo, portandolo a lavorare in una zona sicuramente non
lineare delle caratteristiche. Infatti, cosi come accade per I’amplifi-
catore a transistori, una variazione indesiderata del livello di tensione
o corrente continua del primo stadio, si trasmette amplificata sul secondo,
e da questo, ancora amplificata, sul terzo, alterandone fortemente i
valori di polarizzazione.

L’effetto della reazione negativa realizzata mediante la resistenza R,
di figura 58, & tale da limitare il fenomeno descritto dovuto, come & noto,
a motivi termici ed a dispersione delle caratteristiche.

Infatti se, a causa di uno dei suddetti motivi, si ha ad esempio un
aumento di I, rispetto al valore fissato dal punto di lavoro, questo
produce uno spostamento del punto di lavoro stesso sulla retta di carico,
che da luogo a una diminuzione di V', ma IV, & la tensione di gate

(21) Nel caso in cui la stabilizzazione delle variazioni del punto di lavoro dovute a effetti
termici, ottenibile con la reazione, sia insufficiente, la si integra mediante termistori posti in
parallelo alla resistenza di polarizzazione. I termistori sono resistenze che variano il proprio va-
lore con la temperatura (in ragione diretta o inversa ad essa) secondo leggi definite e precise.
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T+Vcc

Fig. 57 - Amplificatore con accoppia-

mento in C.C. polarizzato mediante diodi

zener, si noti la reazione negativa sul-
I’emettitore del primo BJT utile a com-
pensare le variazioni dovute alla tem- 4
peratura ed alla dispersione delle carat-
teristiche.
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di T,, quindi alla variazione precedente corrisponde una diminuzione
di I, ovvero un aumento di I p,. Questo a sua volta produce un aumento
di 1,4, con conseguente diminuzione di V3. Ma la diminuzione di
V pg viene riportata, attraverso la reazione, al gate del mosfet 7. Dimi-
nuendo il potenziale del gate di 77, si ha una conseguente diminuzione
di I, che, con particolari valori della resistenza di reazione, compensa
esattamente 1’aumento indesiderato, ripristinando il punto di lavoro
iniziale per tutti e tre 1 componenti.

L’aver esaminato il funzionamento della reazione ai fini della sta-
bilizzazione nel circuito di figura 58, consente di comprendere il motivo
per cui, in genere, gli amplificatori del tipo esaminato (siano essi a tran-
sistori, fet o mosfet) sono composti da 3 elementi non lineari. Infatti,
solo con una cascata di tre elementi connessi ad emettitore o source
comune la variazione presente sul terzo stadio ha fase tale da compensare
attraverso la reazione, quella sul primo.

Inoltre, un intero amplificatore a tre stadi di questo tipo, puo essere
assimilato ad un unico transistore (quantunque funzionante in continua

O+
]DY ; ]02% ]D3 ‘
Re Re Re
Rf‘
Vor b2 %,
¥
g T T T, ’
! 2 3
(o —0
77

Fig. 58 - Amplificatore accoppiato in C.C. MOSFET enhancement canale N.

=<
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e stabilizzato); infatti la reazione negativa fa si che il guadagno dei tre
stadi reazionati sia circa eguale a quello di uno solo stadio non reazionato
€, in piu, la fase tra il segnale di ingresso e quello di uscita & esattamente
180Q0.

Gli amplificatori ad emettitore comune in continua vengono realiz-
zati, oltre che con componenti discreti, anche con circuiti integrati,

Nel caso di integrati a mosfet, ad esempio, le resistenze R, del cir-
cuito di figura 58 vengono sostituite da mosfet polarizzati e costruiti
in modo da comportarsi come resistori.

Un esempio di amplificatore in continua a tre stadi ad emettitore
comune, realizzato con un circuito integrato a transistori, € riportato
in figura 59. La parte entro la linea tratteggiata in tale figura rappresenta
Pintegrato TAA 263 della Philips.

Il TA 263 ¢ un integrato lineare costituito da tre transistor al si-
licio e funziona da amplificatore per piccoli livelli, per cui il suo uso
comune ¢ quello di preamplificatore.

Il motivo per cui il segnale di ingresso deve essere di piccolo livello
¢ che, dato il tipo di accoppiamento, la Vg di un transistore coincide
con la Vg del successivo, quindi I’elemento non lineare ha ai suoi capi
una tensione molto bassa.

Per quanto riguarda il guadagno di corrente (statico) complessivo
del circuito integrato, esso non vale h}; come potrebbe apparire in
prima analisi, dato che i tre transistori sono eguali, ma risulta essere:

hFE tot- — thFE'l Ky hFE'2 ’ hFE'3

ove 1 fattori:

R
K, =2 con R;, =resistenza d’ingresso di T,
Ry + Ry
R, . . .
K,= S S con R;;=resistenza d’ingresso di T,
Ri3 + Rcz

Fig. 59 - Circuito preamplificatore di
prova per lintegrato lineare TAA 263
(PHILIPS): R;=1kQ; R,, = R,; = 3,3
kQ; R3=150 Q; R, =350 kQ; C=25
uwF.
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TABELLA 7.
Caratteristiche T'AA263 Simbolo I Valore I Unita
Tensione di alimenta;ione m;:‘i. co + Vee _Tg#* 8 : \Y%
Tensione uscita max piedini 3-4. . ) Vs 4‘ 7 | ” v o
i Corrente d'uscita ma; e w' I, 25 mA
Guadagno con P, = 10 m\Vi;i _____ ) o -
Ry =150 Q. o . . . G 77 . d
Temperatura ambientreV *7/7‘— S Ty, — 2;)74;*»:100 E oC
L Banda di frequenza . . . . . . . . . 4{ B 7— 0+ 6004{ kHz

Caratreristiche del circuito integrato lineare TAA263 (PHILIPS).

indicano che le resistenze interne del circuito operano una derivazione
- di corrente. Cio nonostante, il valore di Apg,,. rimane comunque
elevato.

I dati del circuito integrato compaiono nella tabella 7. In figura
59 Pintegrato ¢ connesso ad un circuito esterno al fine di realizzare
un amplificatore polarizzato e stabilizzato.

In tale circuito, R,; rappresenta la resistenza di carico esterna;
il potenziometro R, rappresenta l’elemento di reazione negativo in
continua, che opera la stabilizzazione e la polarizzazione. La capacita
C ha il compito di mantenere riferito a massa il segnale variabile v,
e di evitare che, attraverso R,, avvenga anche una reazione di segnale.

3.6.2 - La connessione Darlington.

E un tipo di connessione in continua tra due transistori, attuata
in modo che essi abbiano i collettori in comune e ’emettitore del pri-
mo sia direttamente collegato alla base del secondo.

Al fine di comprendere il motivo per cui viene realizzata la con-
nessione Darlington, si pud esaminare il comportamento dei due tran-
sistori, connessi secondo lo schema di figura 60 a, assimilandolo a quello
di un unico transistore. In altri termini, si ricavano i parametri ibridi
relativi alla connessione ad emettitore comune del complesso di figura
60, considerandolo come un unico transistore.

Per ricavare i parametri ibridi del circuito di figura 60 si procede
secondo le modalita generali relative alla ricerca dei parametri 4, esa-
minate al paragrafo 9.3.2 del 1 volume.

1) Resistenza d’ingresso hj,.

E il rapporto tra la tensione e la corrente d’ingresso, cioe¢ tra B’
ed E’, con l'uscita (collettore) in corto circuito (cioe ¢’ ed E’ diretta-
mente collegati).
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Fig. 60 - Transistori (BJT) collegati in
darlington.

La resistenza d’ingresso del secondo transistore con l'uscita in
corto € h;,5; per quanto riguarda il primo, esso ha 'uscita sull’emetti-
tore; ovvero ¢ un emitter follower, ed il suo carico & rappresentato da
hi.- La resistenza d’ingresso totale, coincide con quella del primo
transistore. Come € noto dalla tabella 3 del par. 1.5, la resistenza d’in-
gresso dello stadio a emitter-follower, vale (se R, = A, ed h,, R, ~ 0):

Mie = hier + (1 + hfel)hi,eZ ~ hioy + hfel Riea -

Se ne conclude che, confrontato con uno dei transistori che lo com-

pongono, lo schema Darlington presenta, una resistenza d’ingresso
h;, piu elevata.

2) Conduttanza di uscita h,,,.

E il rapporto tra la corrente che entra dai morsetti di uscita del
dispositivo (C” ed E’), e la tensione di prova applicata a tali morsetti,
con i generatori d’ingresso aperti.

Se si applica tra i morsetti " ed E’ (vedi Fig. 61) una tensione
di prova v, il transistore T, avendo i morsetti d’ingresso aperti, si com-
porta come un’ammettenza pura di valore k,,;, risultando percio per-
corso dalla corrente

leg =0~ hoel

. . 1 . .
(si & considerato Firs trascurabile rispetto ad A, ;).
e

Nel transistore T, invece compaiono un generatore di corrente

hfez icl =v hoel hfe2

Fig. 61 - Circuito equivalente utilizzato per
ricavare la conduttanza d’uscita del dar-
lington.
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e Pammettenza di uscita k,,,, per cui la corrente che percorre T, vale:

ic2 - hfe2 Z.cl +o hoe2 =v hoel hfe2 + 'vhoe2 .

La corrente totale erogata dal generatore test v attraverso il morset-
to 7, vale:

i(-‘ = icl + ir‘z =v hoel +v hoel h,fe2 +v her
da cui
ic’ =v [hoel (a+ hfez) + hoe'Z] .
L’ammettenza di uscita totale risulta quindi:

h/ . l.(f' . v [h()el (1 + hfe‘Z) + h()eZ]

oe T 4 v

h;)e = hoel (1 + hfez) + hueZ = hoel hfez + h’oe'z .

Se ne conclude che, rispetto a un singolo transistore del tipo di
quelli che lo compongono, lo schema Darlington presenta una condut-
tanza di uscita piu elevata (cioé una resistenza pih bassa).

3) Guadagno di corrente di corto circuito hg,.

Il guadagno di corrente di corto circuito & il rapporto tra la cor-
rente di uscita, con 1 morsetti C' ed E’ cortocircuitati e la corrente di
ingresso (in B’). La corrente di cortocircuito tra ¢’ ed E’¢ la somma
di quella dovuta a 7} e di quella dovuta a T,. Definendo i,, la cor-
rente entrante nella base di T}, la parte di corrente di cortocircuito
dovuta a T, vale:

leg = hfel 1y -
Il transistore T, riceve in base la corrente di emettitore di T, e
questa vale:

lpy = Ip1 + 1 hfel
quindi la parte di corrente di cortocircuito dovuta a T, é:
icz = hfez in = hfez ib] 1+ hfe])
la corrente totale di collettore risulta quindi:
ic' — irl + icZ - hfel im - hfe2 ibl (1+ hfel)

da cui si ricava il guadagno di corrente di corto circuito

’ i ' .
fe l';] = hpor + Rpea (1 hpp) X hppy + hppobger -

Confrontato con uno dei transistori che lo compongono, lo schema
Darlington presenta un guadagno di corrente di corto circuito molto
piu elevato.
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4) Fattore di reazione interna hy,.

E il rapporto tra la tensione riportata all’ingresso e la tensione for-
nita all’'uscita da un generatore test, con i morsetti d’ingresso aperti.
Se si considerano trascurabili i termini A,,, ed /.., dei due transistori
componenti, la tensione riportata ai morsetti d’ingresso aperti, a cau-
sa della tensione v applicata all’uscita, coincide con la tensione d’in-
gresso di T,, e questa & ottenibile come tensione ai capi di A;,,, me-

diante il partitore formato da Tl— ed h;,, stessa (vedi, Fig. 62).
oel

Pertanto si ha:

Pieo + Tt

Osservando che, al denominatore, A;,, (ordine del kQ) risulta tra-

scurabile rispetto ad hl (ordine delle centinaia di kQ), & possibile
oel

eseguire ’approssimazione:

h.

~ a9 - €2

v =V 1 = VA0 Moy
hoel
Se ne conclude:
Lo
r 7 .
hre* v :hiez hoel .

1 fattore di reazione interna della connessione Darlington € molto
elevato nei confront: di quello di un comune transistore ad emettitore
comune.

I risultati ottenuti dall’analisi compiuta in questo paragrafo, sono
riassunti nella tabella 8, ove vengono confrontati con i parametri della
connessione a emettitore comune di un generico transistore.

Dato che si € posta in luce la possibilita di considerare la connes-
sione Darlington come un unico transistore dalle caratteristiche par-
ticolari, ne segue che esso puo essere utilizzato in una qualsiasi delle
tre connessioni (base, collettore, emettitore-comune); tra queste con-
nessioni, la piu usata (in quanto permette di utilizzare meglio la pro-

C;

i Fig. 62 - Circuito equivalente utilizzato
fe2t per ricavare h,, del darlington.
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Fig. 63 - Circuito darlington polarizzato e
con uscita d’emettitore. Ry = resistenza di
polarizzazione di valore elevato; Ry =re-
sistenza di carico.

prieta del Darlington) ¢ quella a collettore comune (emitter follower)
nello schema di figura 63.

Rispetto all’analogo emitter follower realizzato con un solo BJT,
questo presenta le seguenti caratteristiche:

1) Guadagno di corrente aumentato.

2) Resistenza d’ingresso aumentata.

3) Resistenza di uscita diminuita.

4) Guadagno di tensione diminuito.

Per giustificare quantitativamente tali asserti, & sufficiente sosti-
tuire i valori dei parametri A’ ricavati per la connessione Darlington,
nelle formule relative al collegamento a collettore comune riportate
in tabella 3 al paragrafo 1.5 (con R, = Rg). Si ottengono in tal modo
formule complesse, che mediante alcune semplici approssimazioni, si
riducono alle seguenti:

1) Guadagno di corrente:

A0~ Mrahre
1 + hoel hfe2 RE
2) Resistenza d’ingresso:
h

R< ~ h[el fe2 RE
' 1+ hoel hfe2 RE '

3) Resistenza di uscita:

1
(Rol// h )‘FhieZ h.
~ \ oel R, ~ — —tel
R, >~ T+ by con =1 hy,
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4) Guadagno di tensione:

A ~1 ,,M
12

Riy ~(1-F hypo) R

con

resistenza d’ingresso 2° stadio.

Osservaziont.

1) Si noti che la corrente di emettitore del primo transistore coin-
cide con la corrente di base del secondo, quindi la potenza e la corrente
di tale stadio sono necessariamente maggiori di quelli del primo. ,

Questo giustifica il fatto che si sia eseguita una distinzione (median-
te 1 pedici) tra i parametri ibridi del primo stadio e quelli del secondo.

2) Gli etfetti di aumento di impedenza d’ingresso ottenuti mediante
la connessione Darlington, si possono avere anche da un unico stadio
amplificatore impiegante come elemento non lineare un FET, che,
come € noto, ha una impedenza d’ingresso elevatissima. In molte ap-
plicazioni, quest’ultimo dispositivo € infatti attualmente preferito alla
connessione Darlington.

3.6.3 - Connessione Cascode.

I’amplificatore a cascode € un amplificatore a due stadi collegati
in continua secondo lo schema di figura 64. Come si vede da tale figura,
il primo dei due stadi € connesso ad emettitore comune, mentre il se-
condo é a base comune. Questo significa che in pratica la connessione
a cascode ¢ destinata a sostituire un amplificatore a transistori a un solo
stadio ad emettitore comune in alcune applicazioni circuitali, in quanto
presenta, rispetto ad esso, un effetto di reazione trascurabile tra ingres-
so ed uscita in corrispondenza delle frequenze di segnale piu elevate
e una resistenza di uscita assai alta. Per comprendere il significato di
quanto € stato asserito, & possibile ricavare i parametri relativi al cir-
cuito di figura 64 (considerato come un generico quadripolo) e con-
frontarli con quelli di un normale transistore ad emettitore comune (22).

Si ottiene in tal modo:

1) La resistenza d’ingresso.

E il rapporto tra la tensione e la corrente d’ingresso, con l'uscita
in cortocircuito. Nel caso in esame, se si cortocircuita |'uscita del cir-

(22) Nel seguito si procede secondo le modalita indicate nel par. 9.3.2 del I volume, per la
determinazione dei parametri ibridi di un quadripolo. Si ricordi che anche i parametri ibridi di
un transistore in una qualsiasi delle sue tre connessioni sono stati ricavati secondo le medesime
modalita.
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cuito di figura 64 cioé del transistore in base comune, si puo osservare
che il carico dello stadio ad emettitore comune (primo stadio) altro
non & che la resistenza d’ingresso del secondo. Questa, come é noto,
¢ assai bassa: si puo quindi pensare che anche l'uscita del primo stadio
sia in cortocircuito, ne segue che la resistenza d’ingresso del circuito
di figura 64 coincide con quella dello stadio ad emettitore comune.

2) Resistenza di uscita.

La si ottiene come rapporto tra la tensione fornita in uscita da un
generatore di prova e la corrente che circola di conseguenza, con i mor-
setti d’ingresso aperti. In figura 64 si osserva che, se i morsetti d’ingres-
so del primo stadio sono aperti, il secondo stadio risulta avere all’ingres-
so una resistenza pari alla resistenza di uscita del primo (che vale

1
hoe
mune, con resistenza d’ingresso elevata, ha una resistenza di uscita
molto alta (ordine dei MQ)(23).
Poiché la resistenza di uscita del secondo stadio coincide con quella
complessiva del circuito, se ne deduce che il quadripolo in esame ha
una resistenza di uscita pari a quella dello stadio in base comune,

ed e dell’ordine delle decine di kQ); ma uno stadio in base co-

(moe 5 ovvero & molto piu elevata di quella di un transistore ad
ob
emettitore comune.

3) Guadagno di corrente in corto circuito.

Si ricava dal rapporto tra la corrente di uscita e quella d’ingresso,
con l'uscita in corto circuito.

Poiché si e visto che, quando il secondo stadio ha 'uscita in corto
circuito, si pud ritenere con buona approssimazione in corto anche il
primo, si ricava che il guadagno di corrente totale del quadripolo &
il prodotto dei guadagni dei singoli stadi.

Ma lo stadio in base comune ha guadagno unitario, dunque, il
guadagno complessivo & praticamente eguale a quello dello stadio ad
emettitore comune.

4) Fattore di retroazione.

E il rapporto tra la tensione riportata all’ingresso e la tensione for-
nita all’uscita da un generatore test (con l'ingresso aperto).

Poiché I’elevata resistenza di uscita del 1° stadio, rappresenta quella
d’ingresso del secondo, si puo ritenere che anche questo sia ad ingresso
aperto, ne segue che il fattore di reazione totale e il prodotto dei fat-
tori di reazione di ciascuno dei due stadi: definendo k,, quello della

(23) Infatti, se, determinando la resistenza di uscita a morsetti aperti, si conclude che é

elevata, determinandola con i morsetti chiusi su una resistenza elevata (— , sl traggono con-

clusioni analoghe. Lo
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Fig. 64 - Circuito Cascode. T} = BJT
NPN; T7,=BJT PNP.

connessione ad emettitore comune (ordine dei 10-4) ed 4,, quello della
connessione in base comune (ordine dei 10-4) il fattore di reazione to-
tale risulta dell’ordine di 10-8 e questo valore estremamente basso
giustifica il fatto che la connessione cascode venga utilizzata al fine
di neutralizzare ’effetto di retroazione di segnale che, alle alte frequenze,
diviene particolarmente sensibile in uno stadio amplificatore singolo
ad emettitore comune.

A titolo di confronto si esaminino, in tabella 8, le caratteristiche di
un singolo transistore ad emettitore comune, comparato con quelle
dello schema Darlington e del cascode.

3.6.4 - Amplificatori differenziali.

Sono circuiti ad accoppiamento in continua, nei quali i problemi
dovuti alla deriva sono stati superati mediante il bilanciamento degli
effetti tra due elementi non lineari uguali, opportunamente accoppiati.

In un tipico amplificatore differenziale compaiono quattro morsetti,
di cui due rappresentano gli ingressi € due le uscite. Nelle figure 65 a)

TABELLA 8.
Parametri Transistore Darlington Cascode
Resistenza d’ingresso . . . . . . . hy, higy + Rt - Byen h;,
aumenta
Guadagno di corrente . . . . . . . Ry, Broy +hpeo " By hy,
aumenta :
|
Conduttanza di uscita . . . . . . . Ry, Roer * Rppp + Hoen ‘ hgp
aumenta ‘
Fattore di reazione " Piea Bor 1y L,
attore reazio e 4] re aurnenta ' re " My

La tabella indica come variano i parametri ibridi nel caso di connessione Darlington e Cascode
rispetto al caso di un singolo BJT.
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M

e
T‘ Vee

Fig. 65 - a) Blocco rappresentativo dell’amplificatore differenziale: I,; I, = ingressi; U,; U, =
uscite; &) circuito dell’amplificatore differenziale a BJT completo dell’alimentazione.

e b) sono rappresentati lo schema a blocchi e il diagramma circuitale
di un tipico amplificatore differenziale. Come si pud notare dalla figura
65b), 1 due ingressi dell’amplificatore sono rappresentati dalle basi
dei transistori mentre le uscite sono sui collettori; gli emettitori sono
collegati tra loro e, mediante la resistenza Ry, vengono connessi alla
alimentazione negativa — Vi, (24).

Tutti i terminali si intendono riferiti, per quanto riguarda il se-
gnale, ad una massa comune.

Date le molteplici combinazioni possibili agli effetti degli ingressi
e delle uscite, si pud utilizzare un amplificatore differenziale al fine di
soddisfare molte esigenze della elettronica. Nel seguito si da un breve
cenno dei piu importanti tipi di funzionamento ottenibili con un am-
plificatore differenziale.

1) Amplificatore a ingresso singolo.

Una prima utilizzazione dello schema differenziale la si puo otte-
nere introducendo un segnale in uno degli ingressi e ponendo a massa
'altro (Fig. 66 a). In tal modo si ha la possibilita di ricavare, tra cia-
scuna delle uscite e massa, due segnali, entrambi amplificati dalla stessa
quantita (se ’amplificatore & simmetrico) ma uno in fase con I'ingresso
e l'altro sfasato di 180° rispetto ad esso. Per comprendere il motivo di
tale comportamento, si esamini lo schema circuitale di figura 66 b).
Come si pud osservare da tale figura, il transistore 77, sulla base del
quale viene introdotto il segnale, si comporta, rispetto alla uscita pre-

24) Il potenziale — V; € necessario al fine di realizzare la polarizzazione senza ricorrere a
. B . . EE - . . . .
partitori posti sulle basi, le quali, in questo modo sono a potenziale pressoché nullo in assenza
di segnale.
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levata sul suo collettore, come un normale stadio ad emettitore comune,
quindi amplifica il segnale e lo sfasa di 180°. Tuttavia, il fatto che la
resistenza di emettitore, non by-passata, sia in comune tra il primo e
il secondo transistore( mentre quest’ultimo ha la base a massa) fa si
che il segnale presente sull’emettitore del transistore T (praticamente
eguale al segnale d’ingresso) sia presente anche sull’emettitore del
transistore T,. Da questo segue che il segnale applicato alla base del
transistore 7, ¢ applicato anche tra 'emettitore di T, e la massa. Poi-
ché la base di T, € a massa, il transistore si comporta come se avesse
Pemettitore a massa e un segnale eguale a quello d’ingresso (ma sfa-
sato di 1800 rispetto ad esso) tra base e massa. Dal collettore del transi-
store T, & quindi possibile prelevare un segnale amplificato ed in fase
con quello introdotto nella base di Tj.

Nell’ipotesi che i due transistori siano eguali (a questo scopo ven-
gono realizzate delle coppie di transistori con comportamento identico
e montati su di un unico supporto) € ché siano eguali anche le resi-
stenze di carico, dalie due uscite si possono prelevare segnali amplifi-
cati identici, ma sfasati 'uno rispetto all’altro di 1800.

E evidente che, scambiando gli ingressi (cio¢ ponendo a massa
quello in cui st & introdotto il segnale nel ragionamento precedente e
introducendo il segnale nell’altro) si inverte il comportamento della
uscita.

Per le normali utilizzazioni (di cui si dara cenno in un capitolo
successivo), possono essere usate simultaneamente entrambe le uscite,
oppure P'una o 'altra singelarmente.

2) Amplificatori a doppio ingresso.
Se, anziché porre a massa uno dei due ingressi, si introduce in cia-
scuno di essi un segnale, in modo che tali segnali siano eguali in ampiezza

atite

Vur

Fig. 66 - a) Blocco rappresentativo dell’am-
plificatore differenziale con indicate le fasi dei
segnali amplificati presenti sulle uscite nel caso
di segnale applicato ad un solo ingresso; b) rea-
lizzazione pratica del circuita descritto in fi-
gura 66 a).
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Fig. 67 - a) Blocco rappresentativo dell’am-
plificatore differenziale con indicate le fasi dei
segnali amplificati presenti sulle uscite nel caso
di segnale applicato al solo ingresso I;; &) bloc-
co rappresentativo dell’amplificatore differen-
ziale con indicate le fasi dei segnali amplifi-
cati presenti sulle uscite nel caso di segnale
applicato al solo ingresso I,; ¢) amplificatore
differenziale con indicate le fasi dei segnali
presenti sulle uscite nel caso che due segnali
sfasati di 180° vengano applicati contempora-
neamente ai due ingressi.

ma sfasati di 180° P'uno rispetto all’altro, si ottengono sulle due uscite
due segnali I'uno sfasato di 1800 rispetto all’altro e con ampiezza dop-
pia di quella che si avrebbe se ciascuno degli ingressi agisse separata-
mente (Fig. 67 a; b; ¢).

Per comprendere quanto asserito, si supponga di applicare il prin-
cipio di sovrapposizione deghl effetti, cioé di analizzare separatamente
I'uscita prodotta da ciascuno degli ingressi, supponendo I'altro a massa,
quindi sommare i risultati.

Supponendo di applicare il segnale ail’ingresso 1, (Fig. 67 a),
ha useita in fase in U, e stasata di 180° in U ; supponcndo di ap
plicare invece il segr‘alc all’ingresso 7, si ha uscita in fase in U, ¢
sfasata di 1809 in U.,.

Per ipotesi st sono introdotti netr due ingressi segnali sfasati tra
loro di 180°, ne segue che Je uscite prodotte da ciascun ingresso in U,
come pure quelle in U,, sono in fase tra loro. Dunque, in ciascuna uscita
si ha un segnale somma di quello dovuto all’ingresso I, e di quello
dovuto a I,. Poiché si sono supposti gli ingressi eguali e sfasati tra
loro di 180°, se ne conclude che le uscite sono il doppio di quelle pro-
dotte da ciascun segnale d’ingresso agente separatamente. Inoltre la
uscita U, € in fase con il segnale dell’ingresso I, e I'uscita U, € in fase
con lingresso I;. Se agli ingressi fossero stati introdotti segnali eguali
e in fase tra loro, le uscite sarebbero state entrambe nulle. Questo si
puod comprendere osservando che all’'uscita U, si ha il segnale I, am-
plificato e sfasato di 180° e il segnale /, amplificato e in fase, mentre
nell’uscita U, si ha I, in fase ed [, sfasato.
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Essendo gli ingressi eguali ed in fase e 'amplificazione eguale, &
evidente che i due segnali presenti in ciascuna uscita, essendo sfasati
tra loro di 1809, si annullano reciprocamente.

3) La reiezione di modo comune (Common Mode Rejection).

Una delle caratteristiche dell’amplificatore differenziale & la ca-
pacita di cancellare, cio¢ di non amplificare alcuni tipi di tensione di
segnale indesiderato. Queste tensioni di segnale vanno generalmente
sotto il nome di rumori e possono essere prodotte, ad esempio, dalla
presenza di campi magnetici in prossimita del segnale oppure da flut-
tuazioni dell’alimentazione.

11 vantaggio dell’amplificatore differenziale rispetto agli altri am-
plificatori in continua esaminati finora, & la capacita di distinguere i
rumori suddetti dal segnale e di annullarne gli effetti all’uscita operando
nel medesimo tempo una buona amplificazione del segnale stesso.

Questo avviene perché il rumore, in quanto tale, si presenta identico
ai due ingressi dell’amplificatore differenziale e, per quanto visto al
punto 2) precedente, da luogo ad uscita nulla; il segnale di cui si vuole |
realizzare una amplificazione puo invece essere introdotto in entrambi
gli ingressi, sfasandolo di 180° in uno rispetto all’altro (questo si puo
fare ad esempio ponendo a monte dell’amplificatore a due ingressi
un amplificatore a ingresso singolo e due uscite) e cio consente di otte-
nere, in ciascuna delle due uscite, un segnale con amplificazione doppia
di quella che si sarebbe avuta usufruendo di un solo ingresso. In que-
sto modo € possibile ottenere un amplificatore in continua nel quale,
senza alterare il segnale, si realizza una distinzione tra il segnale stesso
e 1 rumori, giungendo (teoricamente) ad annullare 'effetto di questi
ultimi.

Questa capacita di distinguere il segnale dal rumore ovvero di an-
nullare i segnali che siano presenti in forma identica ad entrambi gli
ingressi viene chiamata reiezione di modo comune (common mode
rejection) dell’amplificatore. Teoricamente un amplificatore differen-
ziale dovrebbe annullare completamente i disturbi ed amplificare i
segnali; tuttavia un funzionamento di tal genere & puramente ideale,
quindi € necessario definire un parametro che misuri la bonta dell’am-
plificatore differenziale, in termini di rapporto tra I’amplificazione del
segnale differenza (segnale sfasato, cioé segnale utile) ai due ingressi
e del segnale comune (cioé¢ in fase, ovvero rumore). Tale parametro
¢ il rapporto di reiezione di modo comune (common mode rejection
ratio). Al fine di definire piu esattamente la reiezione di modo comune
e il rapporto di reiezione, si considerino le figure 68 a), b), ¢), in cui
si esamina l’amplificatore differenziale con due ingressi distinti e si
pone in evidenza la sola uscita U,, supponendo U, libera. Nella figura
68 a) ¢ schematizzato un amplificatore con due segnali agli ingressi:
in tali segnali sono contenute componenti in fase € componenti esatta-
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)

Fig. 68 - a-b) Funzionamento dell’amplificatore come differenziale: a) con i due generatori; &) con
il generatore v,; ¢) funzionamento dell’amplificatore in modo comune.

mente sfasate di 180° tra loro. La condizione di funzionamento ideale
dell’amplificatore deve dare luogo ad un guadagno nullo per le com-
ponenti in fase e ad un guadagno massimo per quelle sfasate. Si os-
servi che, per quanto riguarda la componente sfasata relativa ai due
ingressi, dalla situazione di figura 68 a) & possibile passare a quella
di figura 68 b) (entrambi gli ingressi sono infatti riferiti alla stessa
massa) in cui €: o
Vg = Yy — Yye

e, nel caso ideale in cui le componenti di un ingresso siano tutte esat-
tamente sfasate di 180° rispetto a quelle dell’altro, é:

bvn = T Uy
per cui:

vg= —2v;.

Se invece si prendono in esame le sole componenti in fase tra i
due ingressi, € possibile realizzare la situazione di figura 68 ¢, in cui
il segnale d’ingresso vale:

1
Vg = a5 (V51 + V42)

e, nel caso ideale che i segnali ai due ingressi siano tutti eguali ed in

fase: . o
Vs = V41 = Vg2 -
Poiché le componenti in fase e quelle sfasate del segnale agiscono

simultaneamente, considerando lineare il circuito, vale la relazione:
vy = A0 + Ay

ove A, e A, rappresentano il guadagno di tensione cui da luogo ciascun

ingresso rispetto all’uscita U;, quando laltro ingresso € a massa.
Si definisce poi:

A; = guadagno complessivo (all’'uscita U;) del segnale differenza tra
le componenti sfasate; esso ¢ legato ai guadagni A, ed 4, dei
due stadi costituenti 'amplificatore, dalla relazione:

1
Ad: —2‘ (Al ‘Az)
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A, = guadagno complessivo (all’'uscita U,;) del segnale somma tra le

componenti in fase; esso € legato ai guadagni dei due stadi me-
diante la relazione:

Ay =4, + 4,

dall’espressione precedente di v, si ricava quindi, con facili passaggi:

vy 1 vy
vy = Ag (v — v0) + A, («12—l2> ,
da cui: '
Vu1 :Advd +Asvs

('uscita ¢ stata prelevata dal morsetto U; supponendo U, libero,

ma si poteva anche invertire la situazione).
E evidente che:
1) Se tutto il segnale presente in un ingresso fosse sfasato di 180¢

rispetto a quello presente nell’altro, risulterebbe:

Uy U
e
' Vjp= — 7

per cui

Vg =Ty Vg = 20
e

r— _1_ (‘Z,' + v ) —0

s 3 Wn i2) =

ne segue

V= Agvg + A= A,20v+ A,0=2v4, .

2) Se tutto il segnale presente a un ingresso fosse in fase con quello
presente nell’altro, risulterebbe:

Ui = Ve =0

per cui
Vg =0y V=10
e
_ 1, _
Vs =3 (vy + o) =v
ne segue

'Uul :Advd _)" AS‘US:AdO%‘AS‘U:AS‘v .

Nel caso pratico, si ¢ osservato che 'amplificatore differenziale
viene utilizzato in quanto si desidera eliminare la massima parte delle
componenti in fase (che sono rumori), € di fornire la massima ampli-
ficazione a quelle sfasate di 180° (che sono il segnale, opportunamente
scomposto in due componenti sfasate).
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A questo scopo, occorre far si che risulti massimo i1l guadagno A4,
e minimo il guadagno 4,(2%); il parametro che misura la relazione tra
i due guadagni ¢ il rapporto di reiezione di modo comune (common
mode rejection ratio: CMRR) e si esprime:

CMRR = Ay
AS
il valore ideale di CMRR lo si ottiene allorché A, =0 ed 4, molto
elevato, per cui risulta CMRR = c0: in tal caso il segnale viene tutto
amplificato e il rumore tutto annullato.
Tuttavia tale situazione ¢ puramente teorica in quanto richiede che
i segnali ai due ingressi abbiano valori identici in modulo e fasi esat-
tamente eguali od esattamente opposte, mentre in realta in ciascun
ingresso vi sono segnali aventi rapporto di fase generico con quelli
dell’altro ed ampiezze diverse. Pertanto 1 valori del CMRR sono ele-
vati ma non infiniti. .
E possibile ottenere il valore della tensione di uscita in funzione
del fattore CMRR, mediante la formula:

1 2
(312) 'Uul*A(lvd <1+m— ';);)
Cosi, ad esempio, in un amplificatore avente v;, = 200 uV e 7,5, =
170 uV, guadagno differenziale 4, = 1200 e con CMRR = 104, si puo
ricavare la tensione di uscita nel seguente modo:

Vg = Uy — Ve = 200 — 170 =30 uV,

200 + 170
2

1
Vg :7 ('U“ + 'Uiz) = =185 FLV

applicando la formula (3.12), si ottiene:

— 1 7)3
””“Ad”d(” CMRR Td)

1 185 - 10
== ‘ . —6 .
1200 - 30 - 10 (1+ 0T 30-105 )

1
—136-10-3 B . — -10-3
36 - 10 (1 + {04 6,16) 36,022 - 103 V.

(25) Si osservi che l'ipotesi che agli ingressi compaiano segnali esattamente in fase (rumori)
o esattamente sfasati di 180° (segnali), & puramente ideale; in realtd si hanno molti possibili
valori di sfasamento tra i segnali presenti ai due ingressi, siano essi rumori od informazioni. In
pratica dunque occorre ottimizzare 'amplificazione sulle componenti sfasate (che sono preva-
lentemente di segnale) e minimizzare quella sulle componenti in fase (che sono rumori).



128 AMPLIFICATORI PER BASSE FREQUENZE

3.6.5 - Considerazioni pratiche sugli amplificatori differenziali
a transistori ed integrati.

In questo paragrafo si ricavano le espressioni di 4, 4, ¢ CMRR,
inoltre s1 pongono in evidenza gli accorgimenti pratici che consentono
il funzionamento degli amplificatori differenziali discreti ed integrati:

1) Determinazione dei guadagni.

Si supponga che i due segnali d’ingresso di un amplificatore siano
eguali in modulo e fase, cioé:

Vi) = V2 =0

in tal caso, come & noto, risulta:
v; =0 e v

Ne segue che:
(3.13) v, = Azvg +Asvg,=Agv.

Si consideri poi il circuito equivalente alle variazioni di un am-
plificatore differenziale (Fig. 69), nel quale la resistenza di emettitore
¢ stata suddivisa in due parti, ciascuna di valore 2 R, al fine di poter
considerare i circuiti relativi ai due stadi eguali e sezionabili. Consi-
derando uno di questi circuiti, ad esempio quello riferentesi allo sta-
dio T3, si puo osservare che la sua tensione d’ingresso vale v e quella
di uscita & v,; (ai capi di R,); pertanto il suo guadagno risulta essere

Yul . per la (3.13), &:

k)
k)
A ="
$ v
T, | T, .
los ! c I C ? 2
B,C i ﬂ I 2 052
| !
|
e C) Poe % RC: Re Doe ; Nie
Drelyy Preip;
Vi ot Y2
E’ Vur Y2 E;
v 2R£ ZRE y
o o

Fig. 69 - Circuito equivalente alle variazioni dell’amplificatore differenziale. Si noti la Ry scissa
in due parti al fine di poter separare i due stadi costituenti 'amplificatore differenziale.
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dunque il guadagno A4, coincide, nell’ipotesi relativa al caso in esame,
con il guadagno di uno stadio. Tale guadagno, come si pud ricavare
con semplici passaggi, vale:

R,

Ay =5t (29)
ZRE
S1 supponga ora che 1 due segnali d’ingresso siano eguali e sfasati

di 180°; in tal caso é:

‘ [AFPREENE AN 9= — O
per cut
_ vy =20 v, =0
e risulta:
Ty = ‘4(1 Vg As P Ad Vg = 2 Ad v
ne segue

24, =2

Nelle ipotesi di segnali sfasati di 180° ed eguali in modulo, ai capi
della resistenza Ry non si ha tensione di segnale, quindi, agli effetti
dinamici, ¢ possibile trascurare tale resistenza. Ne segue che il circuito
alle variazioni per la determinazione del guadagno di uno stadio &
quello di figura 70 del quale, con semp11c1 passaggi, e possibile rica-

vare che:
2Ad-:hf
da cui:
Ay =L _’f&R
a2 hie

2) Rapporto di reiezione di modo comune: CMRR.

In base ai valori ricavati per 4A.ed A, ¢ possibileesprimere il CMRR,
infatti:

A4, _ huR. 2Ry hy
(3.14) CMRR—Tsﬁ—i—zhie R ‘—Lhie Ry .

Si ricordi che il funzionamento dell’amplificatore differenziale é
tanto migliore quanto piu é elevato il valore del CMRR. Al fine di
aumentare questo valore, come si vede dalla formula (3.14), & possi-
bile aumentare la corrente di collettore dei transistori: in tal modo
infatti cresce kg, e cala h;,; ma questo costringe ad effettuare una dimi-
nuzione di Ry al fine di mantenere costante il valore di polarizzazione;
in conclusione, a causa di cio, cala il CMRR.

(?6) Per giustificare le approssimazioni ed i passaggi mediante i quali si & ottenuto questo
risultato, si veda I'esercizio al par. 2.3.4).

(37) Per le approssimazioni mediante le quali si & giunti a questo risultato si veda I’esercizio
al paragrafo 2.3.4).
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Neelny Fig. 70 - Circuito equivalente alle variazioni
o -+ ‘ necessario per la determinazione di A4

5

Viceversa, ¢ possibile aumentare Ry, ma per far questo occorre
diminuire la corrente di collettore oppure aumentare la Vg, (in tal
modo la caduta ai capi di Ry rimane costante).

Come si vede, i due metodi per aumentare il CMRR sono in con-
trasto uno con l’altro.

Al fine di aumentare 11 CMRR, senza dovere simultaneamente mo-
dificare Ry, si pud sostituire tale resistenza mediante un generatore
di corrente costante, inserito sugli emettitori come appare in figura 71.

Il generatore di corrente costante risulta costituito da un transi-
store con elevato fattore di stabilita, in modo tale che la corrente I,

non dipenda dalla temperatura o dalla dispersione delle caratteristiche.
Al fine di migliorare la indipendenza di Iy da fattori termici o costrut-
tivi sono poi adottati altri accorgimenti, quali ad esempio il porre

RE ZRI //Rz .

T +Vee

Vee

Fig. 71 - Circuito equivalente alle variazioni di un amplificatore differenziale con generatore di
corrente costante (73).
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La funzione del generatore di corrente costante & la seguente:
come si & osservato piu sopra, un aumento del CMRR si puo
ottenere aumentando [z e nel contempo Ry, ma i due aumenti non
sono possibili simultaneamente. Il circuito a corrente costante, posto
a sostituzione di Rg, puo invece essere progettato in modo che, in re-
gime statico, la resistenza posta sugli emettitori dei due transistori
amplificatori (cioe tra 4 e — Vg, di Fig. 71) risultando formata da:

Ver
Ig

abbia valore piuttosto basso consentendo il flusso di una elevata [,
sia attraverso il transistore T sia attraverso Ty e T

In regime dinamico, il valore di J; st mantiene elevato grazie al
fatto che Tj, polarizzato per funzionare a corrente costante, ne man-
tiene inalterato il valore; nel medesimo tempo la resistenza che, agli
effetti del segnale, si vede tra gli emettitori di 7} e T, e massa, risulta
molto elevata in quanto alla R, si aggiunge ora la resistenza di uscita
dello stadio Ty che, visto dal punto A, si presenta come uno stadio a
emettitore comune, ed ha quindi un valore R, assai elevato (vedi Tab.
3, par. 1.5). Cio consente un contemporaneo aumento della corrente
I, e della resistenza sugli emettitori di T e T),, a vantaggio del CMRR.

+ Ry

3) Particolarita costruttive.

Gli amplificatori differenziali, per un corretto funzionamento, deb-
bono essere realizzati mediante coppie di transistori identici; a questo
scopo sono in commercio dei complessi costituiti da un unico supporto
recante i due transistori, in modo da garantire eguali tecniche costrut-
tive ed egual comportamento in funzione della temperatura. Tuttavia
gli amplificatori differenziali di uso piu comune si trovano realizzati
completamente in circuito integrato monolitico, racchiudente, oltre ai
transistori, anche le resistenze ed il generatore di corrente costante.

Come esempio si riporta lo schema (vedi Fig. 72)(28) ed i dati del-
I'integrato: Motorola MC 1525 G (vedi Tab. 94, b, ¢).

Al fine di comprendere il significato dei dati, si fornisce una no-
menclatura dei termini di uso comune nell’impiego dei circuiti integrati:

1) Tensione di bilanciamento d’ingresso (input offset voltage): ¢ la
differenza di potenziale che si deve applicare ai terminali d’ingresso
onde avere tensione di uscita eguale a zero.

2) Corrente di bilanciamento d’ingresso (input offset current): ¢ la
differenza tra le correnti che si hanno all’ingresso allorché l'uscita e
zZero.

(28) Si osservi che la funzione dei terminali 4-5-6-7 & quella di polarizzare diversamente -
il generatore di corrente costante al fine di ottenere diversi possibili valori di R; ¢ quindi della
corrente. Con i piedini a disposizione sono possibili 7 combinazioni, ovvero 7 diversi valori di Rg.
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TABELLA 9 a).

Dati max Simboli Valore Tnita
Alimentazione positiva . . . . . . . . . 4+ Vee + 14 \" o
Alimentazione negativa . . . . . . . . . | — Veg — 14 ‘ A\ o
7Segznale ingresso . . . . ... ... 129 : +5 “ Y ]
| Temperatura di lavoro . . . . . . . . . | T, 55+ 125 oc |
Dissipazione totale . “ P, 680 7 mW

La tabella indica le condizioni da non superarsi nell’uso dell’integrato MC 1525 G (Motorola).

TABELLA 9 6).

Caratteristiche 1 Simboli }I Valore tipico Unita

_Input offset Voltage . . . . . . . . . . - Vio ‘ 5 mV o
Lllput offset current . . . . . . . . . . | I ‘ﬁ 4 : uA

Common mode rejection . . . . . . . . CMRR ‘r 80 dB o

Input current . . . . . . . . ..o I, ‘ 20 ; uA

Differential voltage gain : Ag} : 140

Bandwidth . . . . . . . . . ... .| BW 1400 KHz |

Differéntial input impedanrceﬂ. R Z,, 1 2 | kQ 7]
Engle ended output impedance . . . . . ‘ Z o 11 kQ

Maximum output swing . . . . . . . . 14 7 ; v, o

l " | i (p-p)

La tabella indica le caratteristiche elettriche dell’integrato differenziale MC 1525 G (Motorola).
Le caratteristiche sono state ottenute nelle seguenti condizioni:

Vee=+12V Veg=—12V temperatura = 25 *C |

3) Rapporto dit reiezione di modo comune: (Common mode rejection
ratio : CMRR) rapporto tra il guadagno differenza A4, e il guadagno
comune A,.

4) Corrente di polarizzazione d’ingresso {input bias current): valor
medio delle correnti at due ingressi.

5) Campo delle tensioni d’ingresso di modo comune (input common
mode range): gamma delle possibili tensioni d’ingresso, al di fuori della
quale I'amplificatore opera in modo anormale.

6) Guadagno di tensione differenziale (Differential voltage gain): ¢
il rapporto tra la variazione di tensione di uscita e la variazione della
tensione applicata a ciascun terminale d’ingresso.



AMPLIFICATORI CON ACCOPPIAMENTO IN CONTINUA

TABELLA 9¢). Collegamenti dell’integrato MC 1525 G (Motorola).
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Piedini - Zoccolo Funzioni

1 + Voo (alimentazione positiva)
2 u, (uscita 1) o
- 3 i{; (ingresso 1)
e
4+-5+6 accessi esterni per variare la corrente
7 — Vg (alimentazione negativa)
\_ 8 massa
—
9 i, (ingresso 2)
10 u, (uscita 2)

7Y Larghezza di banda a 3 dB (Bandwith at 3 dB point):

la frequenza

in corrispondenza della quale il guadagno di tensione si riduce di 3 dB
rispetto a quello che si aveva ad una bassa frequenza di prova (1000 Hz).

8) Massima elongazione della tensione di uscita (Maximum output
voltage swing): € la massima variazione picco-picco della tensione di
uscita (rispetto a massa), che pud essere ottenuta senza che si verifichi

una deformazione (tosatura) del segnale di uscita.

|

|

|

i

2o

:

30

|

i

|

i

8 |

!

|

|

|

|

|

|
|-

|

|

|

Fig. 72 - Amplificatore differenziale integrato * |

|

70—
L

tipo MC 1525 G (Motorola).
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3.7 - Cenno sugli amplificatori con accoppiamento a tra-
sformatore.

L’uso del trasformatore come elemento di accoppiamento tra due
stadi amplificatori appartenenti ad una catena di piu stadi eguali fun-
zionanti in bassa frequenza e con segnali deboli, &€ sempre meno diffuso
a causa dell’ingombro e del costo di tale componente. Questo giusti-
fica il fatto che nel presente paragrafo si dia solo un cenno dell’accoppia-
mento a trasformatore, mentre 'argomento verra sviluppato piu dif-
fusamente allorché, negli amplificatori di potenza, si esaminera il tra-
sformatore come elemento che connette la sorgente di segnale all’am-
plificatore o quest’ultimo al carico.

Un trasformatore, usato come elemento di accoppiamento tra due
stad1 a transistori secondo lo schema di figura 73(2%), consente:

1) di separare, agli effetti delle componenti continue, l'ingresso
dall’uscita;

2) di ottimizzare il trasferimento di potenza, soddisfacendo alle
condizioni di adattamento d’impedenza (vedi Vol. I, par. 9.6). Si noti
che, a questo scopo, il rapporto di trasformazione tipico € 5:1 in quanto,
nella connessione ad emettitore comune, la resistenza di uscita di uno
stadio ¢ in genere piu elevata di quella d’ingresso del successivo;

3) di realizzare uno sfasamento di 180° tra il segnale introdotto
ai capi del primario e quello prelevato sul secondario, grazie alla pos-
sibile inversione dei versi degli avvolgimenti.

T*'Vcc !

|

e

!
!
|
\
!
|
|
|
I
|
|
[

|
|
|
|
Fig. 73 - Tipico amplificatore a BJT con accoppiamento a trasformatore.

(29) Si osservi la soluzione che, nel circuito di figura 73, & stata adottata al fine di assol-
vere simultaneamente alle funzioni di polarizzazione di base e introduzione del segnale:

il partitore formato dalle resistenze R, ed R, provvede alla polarizzazione in continua,
della base dei transistori. Il segnale viene introdotto, attraverso il secondario del trasformatore,
tra la base del transistore e il punto centrale del partitore di polarizzazione, effettuando in tal modo
il disaccoppiamento tra gli stadi per quanto riguarda le componenti continue.

Il condensatore C, fa si che il segnale, presente ai capi del secondario del trasformatore
di accoppiamento, risulti applicato tra la base del transistore e la massa (si osservi che gli stadi
in esame, sono ad emettitore comune, per cui il segnale deve essere introdotto tra base e massa)
in quanto, agli effetti dinamici, C, by passa la resistenza R,.
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R Ry N, N, Rs

&
S
il
o

b)

Fig. 74 - a) Circuito equivalente del trasformatore; b) circuito equivalente del trasformatore con
secondario riportato a primario.

Per analizzare il comportamento di due stadi accoppiati a trasfor-
matore alle varie frequenze, occorre esaminare il circuito equivalente
del trasformatore stesso, riportato in figura 74 a) ed il suo equivalente,
con il secondario riportato a primario, che compare in figura 74 b).

In tali circuiti, Cy rappresenta la somma della capacita d’ingresso
del secondo stadio con la capacita parassita del secondario del trasfor-
matore, ed R;, rappresenta la resistenza d’ingresso del secondo stadio.
Questi due elementi provocano una diversita di comportamento, alle
alte frequenze, tra gli amplificatori in cui il secondo stadio ha resistenza
d’ingresso elevata (tubi e JFET) e quelli in cui la resistenza d’ingresso
€ bassa (transistori, od anche carichi generici); infatti, nei cast in cui
il secondo stadio ha resistenza d’ingresso elevata, R,, diviene trascu-
rabile nel parallelo con X, alle frequenze elevate, pertanto l'effetto
del carico sul secondario € puramente reattivo e risente delle variazioni
di frequenza in modo tale che, in alta frequenza, la curva di risposta
subisce, rispetto all’andamento della curva universale (par. 3.3.4) la
deformazione indicata in figura 75. Nel casi in cui il secondo stadio ha
resistenza d’ingresso bassa, l'effetto di X, diviene trascurabile rispetto
ad R;,, l'effetto del carico sul secondario & praticamente resistivo e la

A

Fig. 75 - Curve di risposta per amplifica-
tore accoppiato mediante trasformatore.
Il tratteggio rappresenta la curva univer-
sale. Le altre curve a tratto pieno rappre-
sentano la risposta di tre amplificatori aventi
trasformatori a diverso Q. La curva otte-
nuta per Q= 0,5 & tipica nel caso di B]JT
(R, bassa) mentre la curva ottenuta per
Q=1,5 & caratteristica nei casi ad alta R,,
(tubi a vuoto, JFET).
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curva di risposta &, con buona approssimazione, coincidente con la
curva universale.

Le formule di uso pit comune per uno stadio (cioé ad esempio per
la parte compresa tra le sezioni A e B di Fig. 73), sono:

\T Con 20 stadio ad alta resistenza Con 20 stadio a bassa resistenza

' di ingresso (tubi-FET) di ingresso (transistori)
F}uadagno ! Ay = —un \ 4, - 1 nRy,
in centro banda | ] + R, +n2(Ryp+ Ry

oe
!
Guadagno in bassa 4y ‘ Ay
Abf T ! Abf = ;

frequenza 1- —]f_l | 1 i

| 1 | 1
Guadagno in alta \ Au= r 2A0 — } A= nR;s
frequenza | 2 ) . Lgp+n2L, \2

V-l =55 ) Nl 2aftB sy
‘ (fO 0 f I (Ru+ Ry, F2 R;+R,
i
Frequenza di taglio | ;= r+R ! = R, /IR
inferiore Yo 2Rl \ V2L,
Frequenza di taglio Far \2 fu )4 R, +R;
= IM IM Y1 fp= i

superiore fo=to %o %o J 27 2Lyt nLg,

Nelle formule di tabella si sono usati 1 seguenti simboli:
n = rapporto di trasformazione del trasformatore;
R;; = resistenza d’ingresso del secondo stadio;
R, =resistenza del primario del trasformatore;

- R, =resistenza del secondario del trasformatore;
L, =induttanza totale di primario;

L4, = induttanza di dispersione di primario;

L, = induttanza totale di secondario;

L,, = induttanza di dispersione del secondario;

. . . . 1
R, =resistenza di uscita totale del 1° stadlo:T+Rp;
oe

R, = resistenza totale d’ingresso del 2° stadio, trasferita a prima-
rio = n* (R;, + R);
fo —frequenza di risonanza tra la induttanza di dispersione totale
vista da primario: L; = L,, + n%* L, e la capacita di secondario
riportata a primario: —22— cioé:
n
_ 1 .
fo= ——;

2= \/Ld Ce
n2
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Q = coefficiente di risonanza del circuito:
_ 2nfo Ly
- 2
r+ R, +nRy
r = resistenza differenziale di uscita del primo stadio. Si indica con
r, nei circuitt a tubi ed r; in quelli a JFET;
fu = frequenza corrispondente al massimo della curva di risposta nel

caso di tubi o JFET:
[ 1
fM :fo 1"“3‘@' -

3.8 - Amplificatori con accorgimenti particolari.

In questo paragrafo vengono esaminati alcuni accorgimenti circui-
tali che, applicati agli amplificatori visti nei paragrafi precedenti, con-
sentono di ottenere alcuni miglioramenti quali: I'aumento dell’impe-
denza d’ingresso, l'ottimizzazione del guadagno, l’allargamento della
banda, ecc.

3.8.1 - La polarizzazione con effetto bootstrap.

Come & noto, la connessione con il collettore o il drain comune viene
utilizzata negli amplificatori, a transistori ¢ JFET rispettivamente, al
fine di realizzare dispositivi aventi elevata resistenza d’ingresso. Questo
tuttavia da luogo a un guadagno di tensione inferiore all’unita.

Al fine di rendere il guadagno di tensione il piu possibile prossimo
all’'unita, aumentando nel contempo la resistenza d’ingresso, la pola-
rizzazione normale degli amplificatori a JFET e transistori viene so-

T"‘Vcc

N

| V, |, "
é RK Vu % R

O O —_0
o 77 y 77

Fig. 76 - a) Amplificatore a JFET connesso a source comune; b) amplificatore a JFET con ef-
fetto bootstrap.



138 AMPLIFICATORI PER BASSE FREQUENZE

stituita con una connessione particolare, definita polarizzazione ad ef-
fetto bootstrap. Onde approfondire P'argomento, si esamini ampli-
ficatore a source follower riportato in figura 76 a) secondo lo schema
di polarizzazione usuale e, in figura 76 b), con polarizzazione ad effetto
bootstrap. Come €& noto, il guadagno di tensione dell’amplificatore di
figura 76 a), vale:

quindi, al fine di renderlo il piu possibile prossimo ad uno (a parita
di dispositivo non lineare, cio¢ di g,), occorre aumentare R, ; ma,
se si opera tale aumento, il punto di lavoro si sposta, sulle caratteristi-
che di uscita, troppo vicino al valore di interdizione.

Mediante il circuito di figura 76 4), ¢ invece possibile rendere il
guadagno il pit prossimo possibile all'unita, mantenendo il punto di
lavoro nella zona lineare delle caratteristiche e aumentando anche Ia
resistenza d’ingresso(39). In effetti, in assenza di segnale, la corrente
attraverso R, ¢ praticamente nulla, quindi il potenziale di G ¢é il me-
desimo di 4 e, mediante la caduta prodotta da I, su R,, & possibile
realizzare la V¢, ottima per la polarizzazione. Se si applica al gate
una tensione di segnale che produce, ad esempio, un aumento del po-
tenziale di gate stesso, questo da luogo ad un aumento di corrente di
drain [,, con un conscguente aumentoe della caduta su R, ed R,, ov-
vere un innalzamento del potenziale del punto A rispetto a massa;
dato che il valore di R, ¢ di norma abbastanza elevato (dell’ordine delle
decine di k€, la variazione del potenziale di A
dovuta al segnale applicato al gate.

Questo significa che la variazione del potenziale, al due capi della
resistenza R, (cioé sul gate e nel punto A) & stata pressoché identica.

¢ poco diversa da quella

il che pud essere interpretato osservando che R, non ¢ percorsa da cor-
rente agli effetti del segnale (infatti, se lo fosse, si avrebbe una diffe-
renza di potenziale, tra A ¢ G, dovuta alla caduta prodotta dal segnale
su R, stessa) quindi st comporta, mn regime dinamico, coeime una re-
sistenza elevatissima. B questo comportamento delia resistenza R,
che vede variare in modo praticamente identico il potenziale di segnale
alle sue estremita, che in lingua inglese viene definito «bootstrap» e
da il nome al sistema di polarizzazione.

Si osservi che con il circuito di figura 76 b) & stato possibile un au-
mento del guadagno, in quanto si € potuto dare un valore clevato ad
R,, senza per questo alterare la situazione di polarizzazione, che ¢ data
dalla caduta su R;, mentre la resistenza totale di carico (che corri-

{38y Con lo schema di figura 76 @) non & possibile dare ad R; un valore molto elevato perché
la corrente inversa deila giunzione del FET, circolando in una R clevata, potrebbe produrre ai
capi di questa una caduta tale da alterare la polarizzazione dell’amplificatore.
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Fig. 77 - Amplificatore a BJT con effetto
bootstrap.

sponde alla R; dello schema di figura 76 a) & fornita da R, + R, e
percido puo avere il valore necessario a rendere il pili possibile prossi-
mo ad 1 il valore del guadagno di tensione. Si osservi inoltre che un
valore elevato di A4 (cioé prossimo ad 1) da, come conseguenza, una
resistenza d’ingresso elevata in quanto, se A puod essere ritenuto
eguale ad uno, significa che il segnale di uscita sul source e praticamente
cguale a quello d’ingresso sul gate, per cui non vi € caduta su R, ov-
vero la resistenza d’ingresso appare, agli effetti del segnale, infinita.

Nel presente paragrafo € stata sviluppata la polarizzazione con ef-
fetto bootstrap per l'inseguitore realizzato mediante JFET, ma tale
polarizzazione viene eseguita anche negli inseguitori a transistori,
ottenendo ancora come effetto un aumento simultaneo del guadagno
e della resistenza d’ingresso. Il circuito, nel caso dei transistori diviene
quello di figura 77. In tale schema, la funzione della capacita C é quella
di mantenere un terminale di Rj sull’emettitore agli effetti dinamici,
isolandolo invece agli effetti della polarizzazione.

3.8.2 - Amplificatori compensati (Amplificatori video).

Vengono definiti amplificatori compensati quegli amplificatori nei
quali, mediante opportuni accorgimenti circuitali, si & realizzato un
valore particolarmente basso della frequenza di taglio inferiore ed uno
particolarmente alto della frequenza di taglio superiore, producendo
complessivamente un allargamento della banda passante. Questi am-
plificatori vengono anche detti «video» perché sono stati studiati e
vengono usati al fine di soddisfare particolari esigenze dell’amplifica-
zione nel campo televisivo.

L.a compensazione di frequenza che, come si ¢ osservato, deve es-
sere eseguita sia diminuendo la frequenza di taglio inferiore, sia au-
mentando quella superiore, pud venire effettuata in due modi:

1) mediante aggiunta di elementi reattivi in un normale ampli-
ficatore ad emettitore comune;
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2) retroazionando opportunamente un normale amplificatore ad
emettitore comune.

1) Compensazione con elementi reattivi.

a) Alle basse frequenze.

Si considerino 1 circuiti di figura 78 a) e b), in cui sono rappresen-
tati stadi amplificatori facenti parte di una catena di stadi ad accoppia-
mento RC, con la compensazione per la bassa frequenza. In figura
78 a) compare uno stadio a JFET, nella ) uno stadio a transistori e
nella ¢) il relativo circuito equivalente alle variazioni (identico per en-
trambi). Considerando trascurabili alle basse frequenze, gli effetti della
capacita C; e Cj rispettivamente, si pud osservare che la compensa-
zione avviene grazie al parallelo R; C, che, agli effetti dinamici, viene
a trovarsi in serie alla resistenza di carico R,. Qualitativamente & pos-
sibile comprendere la funzione del gruppo R,;C,, considerando che,
in bassa frequenza, la riduzione del guadagno che origina la frequenza
di taglio inferiore, & dovuta principalmente all’effetto di aumento di
impedenza di uscita prodotto dalla capacita C, in corrispondenza delle

+Voe

Cd;; LR;| Cu Cu
v ] 3%
' R, ?TCK Ce
M T

Fig. 78 - a) Amplificatore a JFET compensato alle basse frequenze; b) amplificatore a BJ T com-
pensato alle basse frequenze ¢) circuito equivalente di un amplificatore compensato alle basse
frequenze valido per tubo a vuoto, JFET, BJT secondo la tabella:

Tubo JFET BIT
: Em Vi Am s /I,,, l‘h
, 1
4 14 ——
! 4 hoe
RP RG RG Ri

dove R, == resistenza di griglia o di gate dello stadio che segue;

R; = resistenza d’ingresso dello stadio che segue.
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basse frequenze; tale aumento, in un amplificatore non compensato,
avviene per valori costanti di R, (resistenza di carico), per cui si rag-

giungono valori di frequenza in corrispondenza dei quali la impedenza
di uscita 7 R . 1
T e

assume valori molto piu alti di R, e la corrente di segnale non circola
in Z, per cui I’'amplificazione va via via decrescendo fino ad annullarsi.
Per spostare la frequenza di taglio inferiore verso valori piu bassi, oc-
corre dunque fare in modo che anche il carico aumenti la propria im-
pedenza al crescere della frequenza, in modo che la frazione di cor-
renti di segnale che circola in Z, rimanga pressoché la stessa al variare
della frequenza. E questa la funzione assolta dal parallelo R, C,. In
effetti, C, viene calcolata in modo che, alle frequenze di centro banda,
risulti: 1

2nfy Cy

per cui il carico & puramente resistivo e vale R, (in quanto R, ¢ by-pas-
sata). Al calare della frequenza, cosi come aumenta la reattanza di C,,
aumenta anche quella di C,; per valori di frequenza molto bassi, allor-
ché la reattanza di C, & prossima all’00, il carico risulta incrementato
della resistenza R, e vale quindi R, = R, + R,; in tal modo I'impeden-
za del carico € aumentata parallelamente a quella dell’uscita e si é con-
servato pressoché costante il rapporto di partizione della corrente di
segnale, ovvero il valore dell’amplificazione.

Ovviamente il metodo esaminato non consente di raggiungere una
f1 =0, perché in tal caso non si avrebbe comunque corrente sull’uscita
(infatti per » =0 si ha X, = 00) tuttavia permette di abbassare note-
volmente la frequenza di taglio inferiore.

Quantitativamente, il procedimento di compensazione pud essere
spiegato nel seguente modo:
la formula che esprime il modulo del guadagno alle basse frequenze
di un amplificatore vale:

| Af | =

<R,

Ay

e da essa si vede che il guadagno di centro banda cala con la frequenza

. . Ay . . .
fino a ridursi al valore \/% in corrispondenza della frequenza di ta-

glio f,. Tale frequenza risulta espressa, nel caso del JFET (o tubo)
della formula (par. 3.3.2):

1 r, R
con =4 c

hi= 27C, (Rog+ Ro) “ 7 IR,
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e, in un amplificatore non compensato, ha valore costante al crescere
della frequenza.

La rete di compensazione fa si che, ad R, si sostituisca 'espres-
sione:
Ry
1+50R,;C,

che dipende dalla frequenza, e precisamente cresce al calare di f.

Se si sostituisce Z, ad R, nella espressione di R,;, € questa nella
espressione di f;, si nota che f; risulta dipendente dalla frequenza e
in particolare cala con essa. In questo modo, nella espressione del gua-
dagno, la variazione di f; compensa quella di f e si ottiene un valore di
guadagno costante fino alle frequenze piu basse.

Z =R, +

Osservazione.

Il circuito di compensazione esaminato & valido sia per i tubi o
JFET che per i transistori, tuttavia nella pratica si dimostra piu effi-
cace per gli elementi ad alta resistenza d’ingresso (tubi e JFET), che
per quelli a bassa resistenza (transistori).

e

+Ve

a)

Fig. 79 - a) Amplificatore a JFET compensato alle alte frequenze; b) amplificatore a BJT com-
pensato alle alte frequenze; ¢) circuito equivalente dell’amplificatore compensato alle alte fre-
quenze valido per tubo a vuoto, JFET, BJT secondo la tabella:

Tubo JFET BJT
7 EmUs Em Vi i hyody
| I IR
1
r Ta T4 o,
R, R, R R, W

dove R, =resistenza di griglia o di gate dello stadio che segue;
R; = resistenza d’ingresso dello stadio che segue.
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Per questi ultimi viene invece preferito il sistema di compensazione
mediante retroazione.

b) Alle alte frequenze.

Si considerino i circuiti di figura 79 @) b); ¢), in essi sono rappre-
sentati rispettivamente uno stadio amplificatore a JFET (Fig. a)(3!)
e uno a transistori (Fig. b), facenti parte di catene di stadi RC eguali,
con circuiti di compensazione alle alte frequenze ed il rispettivo circuito
equivalente alle variazioni. Come ¢ noto, in corrispondenza delle fre-
quenze alte della banda di un amplificatore, & possibile trascurare la
capacita di accoppiamento ed occorre tener conto solo della capacita
in parallelo dovuta agli effetti reattivi interni del dispositivo non lineare.
Nel circuito dinamico di figura 79 ¢) tale capacita ¢ stata indicata ge-
nericamente con C e congloba la capacita di uscita del primo stadio
e quella d’ingresso del secondo.

LLa compensazione avviene per effetto di risonanza tra la induttanza
L, posta in serie alla resistenza di carico e la capacita parallela C. Per
comprendere qualitativamente il funzionamento della compensazione
si ragiona nel seguente modo: cid che produce una diminuzione del
guadagno di un amplificatore alle frequenze elevate ¢ la capacita pa-
rallela C, che diminuisce la propria reattanza al crescere della frequenza
e shunta il carico; per allargare la banda, ovvero spostare verso valori
piu elevati la frequenza di taglio superiore, occorre compensare l'ef-
fetto di diminuzione di tale reattanza.

Lo scopo proposto si ottiene realizzando, mediante una induttanza
disposta in parallelo a C, un circuito risonante parallelo: & noto infatti
che la curva di risposta di un circuito risonante parallelo ha un anda-
mento a campana con un massimo di impedenza in corrispondenza
della frequenza 1

o= 3 VIC

(vol. I, par. 9.1.5); se si calcola L in modo che f; risulti coincidente
con la frequenza di taglio superiore che si aveva in assenza di com-
pensazione, si equilibra la diminuzione di impedenza dovuta alla capa-
cita, con 'aumento dovuto alla risonanza(32).

Nel circuito ora esaminato ha notevole importanza la resistenza R,
disposta in serie alla induttanza: & noto infatti che la curva di risposta
di un circuito risonante ha i fianchi tanto meno ripidi quanto piu

(31) Normalmente non si realizzano amplificatori per frequenze molto alte impieganti triodi,
a causa del notevole effetto di reazione introdotto dalla capacita. Pertanto, se occorre fare ricorso
a tubi, in alta frequenza vengono preferiti i pentodi.

(32) Si osservi che, ai fini del comportamento in funzione della frequenza & indifferente fare
riferimento alla impedenza del carico od al guadagno di tensione, in quanto risultano direttamente
proporzionali.
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basso ¢ il valore di (), ove Q rappresenta il coefficiente di qualita del
circuito, ovvero:

oL

0=-%r

e, nel caso, in esame R € fornita dalla resistenza parassista della bobina,
aumentata del carico R,. Per la funzione che deve assolvere il circuito
di compensazione, € bene che.il Q sia basso, ovvero 1 fianchi della curva
di risonanza siano poco ripidi: in tal modo infatti 'effetto della com-

pensazione & graduale e si sviluppa in un campo di frequenza piu vasto
(vedi Fig. 80).

2) Compensazione per mezzo della retroazione.

E possibile aumentare il valore della frequenza di taglio superiore
e diminuire quello della frequenza di taglio inferiore di un amplificatore,
applicandogli una retroazione negativa tra 'uscita e l’ingresso.

Per comprendere il principio generale su cui si basa il procedimento;
si consideri un amplificatore, avente guadagno di centro banda di va-
lore A, nel quale sia stata operata una retroazione negativa 3. La for-
mula che esprime il guadagno con reazione, vale (par. 2.1):

- A
(3.15) A, = —
ove, trattandosi di reazione negativa, risulta:
11—-84]>1.

Si consideri ora ’espressione del guadagno alle alte frequenze di
un amplificatore non reazionato:

AO
f

1+]'72—

(3.16) AP =

con f, = frequenza di taglio superiore.

Fig. 80 - Effetto del Q sulla compensazione
in alta frequenza: curva a: circuito non com-

pensato; curva b: 0 =0,5; curva c: Q=1.
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Al fine di ricavare l'espressione del guadagno ad alta frequenza
di un amplificatore reazionato, occorre sostituire la (3.16) nella (3.15)
e sl ottiene:

Ay
- f
1454
A = ’ /5 = Ay
ar A - f
1B ——5 1Byt
2
da cui, con un opportuno raccoglimento di 1 —3.4,:
(3.17) A@ = A !
f2 (1 =8 4)

Confrontando I’espressione (3.17) del guadagno alle alte frequenze
con reazione € quella (3.16) del medesimo in assenza di reazione, si
pud osservare che il valore del guadagno in centro banda si ¢ ridotto
da 4, ad

Ay
154,

ma nel contempo la frequenza di taglio superiore ¢ aumentata, pas-
sando da f, ad f,(1 — £ Ay). Se ne conclude che la reazione negativa
ha prodotto un aumento della frequenza di taglio superiore, ovvero
un allargamento della banda. Con considerazioni analoghe, in riferi-
mento alla formula che esprime il guadagno in bassa frequenza, & pos-
sibile dimostrare che la reazione negativa produce una diminuzione
della frequenza di taglio inferiore.

(si ricordi che |1 —8A4,|>1)

A

Ay

A

or |

AOT‘

Fig. 81 - Effetto della reazione nega-
tiva sulla banda passante: a = curva

di risposta dell’amplificatore non
reazionato; b = curva di risposta del-
I’amplificatore reazionato.
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Fig. 82 - Amplificatore a BJT reazionato me-
diante il gruppo R-C.

I risultati dell’allargamento di banda prodotto dalla reazione sono
visibili graficamente, confrontando le due curve di risposta, con ¢ senza
reazione, di figura 81 e le rispettive frequenze di taglio.

Come esempio, si esamini il circuito di figura 82, nel quale é rappre-
sentato uno stadio amplificatore a transistori, nella connessione ad emet-
titore comune, in cul si ¢ eseguita una reazione negativa mediante il
gruppo C-R serie.

Per comprendere, da un punto di vista qualitativo, 'effetto di allar-
gamento di banda ottenibile mediante la reazione (tipo tensione serie)
indicata, si osservi che la capacita C deve avere un valore molto elevato;
in questo modo infatti la reazione negativa € sensibile fino dai valori
piu bassi della frequenza di segnale e ’andamento della curva di risposta
(con reazione) é assimilabile a quello di figura 81. In tal modo la fun-
zione della capacita € unicamente quella di rappresentare un blocco per
le componenti continue di corrente. Se il valore di C non & elevato,
non si ha un effetto di reazione sensibile in bassa frequenza, la curva
di risposta conserva la forma che aveva in assenza di reazione e la com-
pensazione dovuta alla reazione ha luogo solo in corrispondenza delle
frequenze elevate.



