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L’amplificatore operazionale & un dispositivo elettronico dotato di due ingressi e una

uscita:
Ingresso invertente
V- OA; )
Vout
\'% OT *
Ingresso non invertente
figura 1 — Schema di un amplificatore operazionale
Posto:

» A*: guadagno dell’ingresso non invertente

A~ guadagno dell’ingresso invertente

A\

applicando una tensione V* si ottiene: Vout = A+ V*+

A\

applicando una tensione V- si ottiene: Vout = A V-

A\

applicando entrambe le tensioni si ottiene: Vout = A* V* - A- V-

Un amplificatore si dice ideale quando sono verificate le seguenti condizioni:
» AT=A =w
» L’impedenza di ingresso degli ingressi invertente e non invertente e infinita
» L’impedenza di uscita & nulla
» A*e A non dipendono dalla frequenza (ampiezza di banda infinita)
> Non vi é limite sulla dinamica delle ampiezze dei segnali di ingresso e di uscita

Sotto queste ipotesi si ottiene il circuito equivalente illustrato nella figura 2.

— 0

Vo .

y:O———— + TC) Vout
o0

figura 2 — Circuito equivalente dell’amplificatore operazionale ideale

L’amplificatore operazionale costituisce I’elemento base per la realizzazione di circuiti di

elaborazione analogica di segnali per impieghi nella strumentazione. Non puo essere
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impiegato da solo in quanto, poiché il guadagno é infinito, una qualunque tensione di
ingresso V*-V- # 0, porterebbe I'uscita ad assumere valore infinito. E’ quindi necessario
inserire I'amplificatore operazionale in un circuito tale da consentire che sia sempre V+-V-
=0.

Consideriamo la configurazione invertente illustrata nella figura 3:

R

i
o L R, L
*Vin . —O f

I + Vout

figura 3 — Configurazione invertente dell’amplificatore operazionale

Poiché I'impedenza di ingresso é infinita, sara vero che I:=I>. Essendo inoltre, nel caso
ideale, I’'amplificazione infinita, dovra essere V*-V- = 0 e quindi V*=V-, cioé il morsetto
invertente e quello non invertente si trovano allo stesso potenziale. D’altra parte, essendo
Ri=o0, al morsetto invertente ed a quello non invertente non si ha assorbimento di corrente
e quindi abbiamo una massa rispetto alle tensioni e non rispetto alle correnti (principio della
massa virtuale).

In definitiva avro V+=V-=0 e quindi:

Vin
L=I= R,
Vou=-RoL=- 2y,
1
Si ha pertanto:
Vout R2
Ay =—"—=-

Vin R,

Con una impedenza di ingresso Zin = R1 e una impedenza di uscita Zout = 0.

Consideriamo ora la configurazione non invertente illustrata nella figura 4.
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figura 4 — Configurazione non invertente dell’amplificatore operazionale

Risulta sempre V* = V- e le correnti entranti ai morsetti invertente e non invertente sono

sempre nulle, a causa dell’impedenza di ingresso infinita dell’amplificatore. Quindi,

essendo I3 = lg, si ha:

Ry

V=Vis———
Rs + Ry

Vin

dalla quale si ottiene che 11 = V-/R;: ed essendo I1 = I, si ricava:

R{+R
Vou=RoL+Ri L= — 2V,
Ry

Sostituendo a V- I’espressione ricavata prima si ottiene:

Ry Ri+ R
Vout = Vin
" Re+Ri Ry
e quindi un’amplificazione:
Ry Ri+ R
" RetRe R

con una impedenza di ingresso Zin = R3 + R4, ed una impedenza di uscita Zout = 0.

Consideriamo ora il circuito di figura 5 che rappresenta un sommatore algebrico.
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figura 5 — Schema elettrico di un operazionale in configurazione di sommatore algebrico

Per risolvere il circuito & possibile applicare il principio di sovrapposizione degli effetti,
considerando cioé i generatori V1 e V2 presenti uno alla volta. Considerando dapprima il
generatore V1 e cortocircuitando V- si ottiene:

R,

1

Voutl =- Vl

Considerando ora il generatore V- e cortocircuitando V si ottiene:

R Ri+ R
Vour = Rt Ry R, Va2

In definitive la Vout complessiva sara data da:

Ry Ri+R R
Vout=Voutl+Vout2= R3+ R4 1R1 2 VZ' Rj Vl

con impedenze di ingresso Zint = R1, Zin2 = R3 + R4 e impedenza di uscita Zout = 0.

Come ¢ stato possibile notare dagli schemi illustrati precedentemente, se I'amplificatore
ideale, gli unici elementi che possono influenzare il guadagno sono le resistenze.
L’incertezza con cui € noto il guadagno dipende quindi dall’incertezza con cui sono note le

resistenze e puo essere espressa utilizzando I’espressione del differenziale totale:

1 G G
dG _ dR; + dR2+...}
G G Ry R
Analizzando la configurazione invertente ed essendo:
oo R G _ R oG _ 1
R: Ri  (Ry)? R2 R1
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si ottiene:

R 1
dG - Rl 2 de _ dRz } - dR1 + dRz
G R, (R1)? Ry R: Ro

Analizziamo ora la figura 6 che mostra lo schema di un inseguitore di tensione (voltage

follower).

+

—O
Vout

?\: I

figura 6 — Schema elettrico di un operazionale in configurazione di inseguitore di tensione

Come si puo vedere € una configurazione di amplificatore non invertente, con Ry =, Rz =

0 e V* = Vin. Pertanto:

Ri+ Ry Rz
out =———=—— Vin~ 1+
Vou ==V ( .

) Vin = Vin

con una impedenza di ingresso infinita e una impedenza di uscita nulla. Proprio per
gueste caratteristiche, I'inseguitore di tensione viene impiegato come adattatore di
impedenza.

Nella figura 7 é riportato lo schema di un integratore ideale.

nt 0O
) }

VO(
fni Vout(t)j

figura 7 — Schema elettrico di un integratore integratore ideale

Osservando lo schema si ha:
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Vout(t) = '% 6'. iZ(T) dt

ed essendo iz(t) = i1(t) = vin(t)/R1 segue che:

t

1(: [ v de

1 0

Vout(t) =- R

In termini di trasformata di Laplace diventa:

Vl$) = Vil
1

Nella figura 8 viene illustrato I’'integratore reale che tiene conto della resistenza interna

della capacita C, indicate con R>.

i2(t)
|1(t) . Rl
Pt T

[

figura 8 — Schema elettrico di un integratore reale

Calcolando, in termini di trasformata di Laplace, I'impedenza Z; data dal parallelo tra la

capacita C e la resistenza Ry, si ottiene:

R>
1+sRC

Zy=-

dalla quale derive una relazione ingresso-uscita (funzione di trasferimento):

R> 1

Vou = -
) =R TrsRC

an(S)

Per quanto riguarda I’analisi della risposta in frequenza dell’integratore reale, la funzione
di trasferimento presenta un polo per s = - (1/C Ry).
Sostituendo s con jw si ottiene 'andamento della risposta in frequenza illustrato nella

figura 9.
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‘ Vour(jo) ‘A
Vin(jco)

R,

1 1 )
R1 C: R2 C,

figura 9 — Risposta in frequenza dell’integratore reale

Come si nota dal grafico, I’operazionale si comporta da integratore solo per o > 1/C Ro.

Nella figura 10 invece, viene riportato lo schema del derivatore ideale.

R
iz(t)u
i@ ©
O—2—|| )
fvjfn(t) )

figura 10 — Schema elettrico del derivatore ideale

Essendo iy(t) = C [dvin(t)/dt], segue che:

dVin(t)

Vou() = - Rizft) = - Rir(®) =-RC —

che in termini di trasformata di Laplace diventa:
Vout(S) =- R C s Vin(S)
Alle alte frequenze il guadagno € elevato e il circuito pud diventare instabile, mentre la
capacita di ingresso puo creare problemi alle basse frequenze.
Nella figura 11 viene riportato lo schema del derivatore reale che tiene conto degli

elementi parassiti dei componenti passivi.
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N R;
f vin(t)  ia(t) + V4(t)of

figura 11 — Schema elettrico di un derivatore reale

Senza entrare pienamente nel calcolo, considerando le impedenze generalizzate di

ingresso e di uscita secondo Laplace, la funzione di trasferimento del circuito e data da:

Ry 1+sRiCh
R 1+sRCo

Vout(s) = - Vin(s)

Osservando I’espressione precedente, noto la presenza di un polo e di uno zero con i

valori rispettivamente di:

_ 1 _ 1
S=- §S=-
R2 C, RiCy

Sostituendo s con jo si ottiene, per la risposta in frequenza, 'andamento illustrato nella

figura 12.
‘ Vout(jCO) ‘ A
Vm(JCO)
R2
R1
-
1 1 ®
R1C1 R2 C2
figura 12 — Risposta in frequenza del derivatore reale
Michele Marino — mmelectronics@tim.it 9 Elettronica analogica con applicazioni

Universita degli studi di Roma “La Sapienza” Prof. Alessandro Trifiletti



G

Come si puo notare dal grafico I’'operazionale funziona da derivatore solo per:

<<
Ri G R, Co

Nella figura 13 viene illustrato lo schema di un amplificatore operazionale in una

configurazione di conversione corrente-tensione.

R

pa ; Vout f

figura 13 — Schema elettrico di un operazionale in configurazione di conversione corrente-tensione ‘

E’ immediato verificare che Vout = - R lin € che I'impedenza di ingresso Zin = 0 e
I'impedenza di uscita Zout = 0.
Nella figura 14 invece, viene riportato lo schema amplificatore operazionale in una

configurazione di conversione tensione-corrente (amplificatore a transconduttanza).

+V,

Iout

figura 14 - Schema elettrico di un operazionale in configurazione di conversione tensione-corrente

Dovendo essere V+ = V-, dovra essere anche Vin = R lout € quindi:

Vin
Iout - R

con una impedenza di ingresso Zin = c ed una impedenza di ingresso Zout = .
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Ingresso invertente

V+

v OA* - Vou
A

Ingresso non invertente

figura 15 — Struttura dell’amplificatore operazionale

Riconsiderando la struttura dell’amplificatore operazionale si ha che Vout = A* V- A- V- g,
mentre nell’amplificatore ideale era A* = A-, nell’lamplificatore reale € A+ # A-.
La precedente relazione di ingresso-uscita puo essere riscritta nel seguente modo:

ViHV- AT+ A
2 2

Vout = (A+ - A_) (v+ - V_) = Acm ch + Ad Vd

dove Vcm € la tensione di modo comune, V4 € la tensione di modo differenziale, Acm € il
guadagno di modo comune e A4 € il guadagno di modo differenziale.
Il rapporto tra il guadagno di modo differenziale Aq e il guadagno di modo comune Acm
definisce il rapporto di reiezione di modo comune (Common Mode Rejection Ratio):

A+ + A-

2

At + A-

CMMR =

Se I'amplificatore é ideale CMRR = « essendo A* = A- infatti, I'amplificatore ideale
amplifica solamente la tensione di modo differenziale.
I CMMR e un parametro fondamentale per valutare le prestazioni di un amplificatore
operazionale reale:
- Tanto piu grande é il CMRR, tanto piu I'amplificatore tende ad amplificare
solamente la differenza V* - V- e non anche la tensione di modo comune.
- Valori tipici del CMRR variano tra 80 dB (10%) e 120 dB (106) e questi valori
dipendono fortemente dalla frequenza.
Nell’amplificatore reale il guadagno di modo differenziale Aq non é infinito come nel caso
dell’amplificatore ideale, ma assume valori dello stesso ordine di grandezza del CMRR e
varia anche questo con la frequenza. Per piccoli segnali (1710 della dinamica massima
consentita), il comportamento ad anello aperto del guadagno di modo differenziale al

variare della frequenza puo essere schematizzato con un comportamento di tipo passa-
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basso del primo ordine (1 polo oltre la frequenza del quale il guadagno diminuisce di 20
dB per decade). In genere ogni costruttore indica il valore della frequenza per cui il
prodotto banda guadagno (GBW) é pari a 1. In questo modo & possibile ottenere
immediatamente i limiti di banda (0o guadagno) ottenibili retroazionando il dispositivo,
una volta stabilito il guadagno (o la banda) che si vogliono ottenere ad anello chiuso.
Esempi di impiego del GBW:

1. Si supponga che GBW = 1 per f = 1 MHz. Questo significa che per f = 1 MHz, il
guadagno ¢ pari a1 (0 dB).

120

100

80 \
"N
" \

\

1 103 106 109
f [Hz]

G [dB]

figura 16 — Grafico dell’esempio 1

2. Si voglia avere un guadagno di 50 dB. Poiché il guadagno ha la pendenza di
20dB/decade, 50 dB corrispondono a 1,5 decadi, e quindi la banda richiesta sara di

5 KHz.

Si chiama full-power bandwidth la banda di frequenza nella quale il dispositivo € in grado
di fornire una tensione in uscita con ampiezza pari alla massima dinamica in uscita.
L’ampiezza di questa banda e di solito molto minore di quella che caratterizza il

comportamento per piccoli segnali.
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figura 17 — Grafico relativo all’esempio 2

In un amplificatore operazionale possono essere definite due tipi di impedenze di

ingresso:

» impedenza di ingresso di modo differenziale: & I'impedenza vista dai due morsetti

di ingresso;

» impedenza di ingresso di modo comune: ¢ I'impedenza tra un ingresso ed i punti

ad un potenziale di riferimento.

Le impedenze di ingresso di amplificatore operazionale reale sono elevate, ma non

infinite; hanno valori simili e sono schematizzabili con il circuito equivalente di figura 18.

R
C~10 pF
O— ——O R=~10¢Q (tecnologia bipolare BJT)
| R =101 Q (tecnologia CMOS)
C

figura 18 — Circuito equivalente dell’'impedenza di ingresso

L’impedenza di uscita tipica, ad anello aperto, e di 10! + 102 Q e viene ridotta chiudendo

I’anello (perché vede in parallelo I'impedenza sul ramo di retroazione). Per quanto

riguarda la dinamica di ingresso e di uscita, questa dipende dalla tensione di
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alimentazione e i valori tipici sono compresi nei 10V di picco, con correnti in uscita di
alcune decine di mA.

Collegando a massa entrambi gli ingressi dell’amplificatore, si rileva la presenza di

correnti assorbite ed erogate. In termini di circuito equivale allo schema di figura 19.

I'IB - Vout

s

figura 19 — Correnti di offset

La corrente lio = I*ig — |18 & detta corrente di offset. Il valore di queste correnti € dell’ordine
di 100 fA (tecnologie JFET e CMOS) fino a 10 pA (tecnologia BJT) e dipende fortemente
dalla temperatura. Analogamente € possibile rilevare una tensione Vout # 0 in uscita ad un
amplificatore reale anche se gli ingressi sono entrambi collegati a massa. Questa tensione

in uscita é interpretabile come I'effetto di una tensione di offset Vio applicata ad uno degli

ingressi.
Vio Vio
/) oppure

o ) Vou o ’ Vou
—> O + —> O -

figura 20 — Tensione di offset

Il valore di Vio dipende dalla tecnologia (10°V per la tecnologia BJT, 104V per la
tecnologia BJFET e CMOS) e varia al variare della temperatura.

Se in ingresso ad un amplificatore reale viene applicato un gradino di tensione (segnale
con derivata infinita), in uscita non si avra piu un gradino. Con il termine slew rate si
intende la massima derivata ottenibile sul segnale in uscita ed solitamente espressa in
V/us. Quindi lo slew rate rappresenta la massima velocita di variazione della tensione di
uscita nel passaggio dal valore massimo positivo al massimo negativo e viceversa, in
risposta ad un’onda quadra. Per un segnale in ingresso sinusoidale, lo slew rate limita la
massima frequenza fp di un segnale in ingresso che dia in uscita un segnale con ampiezza
pari alla massima dinamica.
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Universita degli studi di Roma “La Sapienza” Prof. Alessandro Trifiletti



Esempio:

W

Si consideri un segnale sinusoidale con valore di picco ep pari a meta della dinamica

massima, cioe e(t) = ep sin (2 i1 fp t). Calcolando la derivata di e(t) si ottiene:

de(t
ecft)=2nfpepcos 2nfpt)

La derivata massima si ha nell’origine e, per definizione lo slew rate é:
SR=2n fp ep

Pertanto, la massima frequenza per cui I'uscita copre I'intera dinamica é:

. __SR
P 2mep

Posto per esempio SR =1 V/us, ep = 10V, si ottiene f, = 16 KHz.

| disturbi presenti sull’alimentazione degli amplificatori operazionali possono propagarsi

fino all’uscita. Il PSRR (Power Supply Rejection Ratio) indica la capacita dell’amplificatore di

arrestare la propagazione dei disturbi prima che arrivino all’uscita e quindi, maggiore € il

PSRR, minore & I'effetto dei disturbi sull’alimentazione sull’uscita. Il PSRR é solitamente

misurato in dB.

Si consideri la configurazione invertente di figura?, con schematizzati gli effetti della

corrente di bias e della tensione di offset.

R,
Ry ) Vin: tensione di ingresso
ib ; ——O iv: corrente di bias
T Vin Vout f eos: tensione di offset

T Cos

figura 21 — Configurazione invertente con effetto della corrente di bias e della tensione di offset

Applicando il principio della sovrapposizione degli effetti, cioe separando gli effetti

dovuti alla corrente di bias e quelli dovuti alla tensione di offset e infine sommandoli si

ottiene:
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R> Ri1+Ro .
Vout = - Vint ———— eos+ Roip
R R
o hﬂ
segnale
errore

E’ possibile elaborare la relazione trovata nel seguente modo:

Vout = -

R f,  Ri*R:

os'R i~
Rl R2 e 11b}

N

termine di errore

Si noti che, poiché I'impedenza di ingresso vale Zin = Ry, valori elevati dell’impedenza di
ingresso aumentano il contributo di errore dovuto alla corrente di bias ad alla tensione di
offset.

Si consideri ora il circuito di figura 22 che illustra un accorgimento per ridurre gli errori

dovuti alla corrente di bias.

R

O R
* Vin —O f

+ Vout
[ i

N conRe=Ry/ /R0 =

figura 22 — Configurazione invertente con resistenza sull’ingresso non invertente

E’ immediato verificare che la resistenza Rc non modifica il comportamento del circuito in

presenza di un amplificatore ideale. Infatti:

_ R
Vout = - Vin
1

Gli effetti dei parametri parassiti possono essere valutati considerando il circuito di figura
23.
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R

Ry

T Vin

Vout

o0

figura 23 — Considerazione degli effetti parassiti

si ha:

Ri+R
R2 Vil’l+ # eOS —_ Rz i_b - RC m 1
Rl R1 R1

4 =

Vout = -

R, {Vin+ R+ Ry
Ry R,

R Ri+ R )
=- int ——=—— eos-Rii
R, {V R2 e 1 d}

Cos - Rl i_b-i' Rl i+b} =

dove iq =i — iI*p < i,i*. L'introduzione di Rc diminuisce I’effetto della corrente di bias.
Il rumore di tensione negli amplificatori & dovuto al rumore termico, predominante alle
alte frequenze, ad al rumore a bassa frequenza (o rumore 1/f). L’andamento della tensione

di rumore e indicativamente quella di figura 24.

v}

fe f

figura 24 — Andamento indicativo della tensione di rumore
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La frequenza f; del grafico e detta corner frequency e indica la frequenza al di sotto della
guale é significativo il rumore 1/f (rumore a bassa frequenza). Il rumore 1/f limita le
prestazioni dell’amplificatore a bassa frequenza per cui, per impieghi a bassa frequenza, &
necessario avere una bassa corner frequency. Il rumore di corrente invece, é
essenzialmente dovuto al rumore di carica delle fluttuazioni della corrente nelle giunzioni

dei semiconduttori ed & un rumore bianco, con distribuzione di tipo gaussiano.

Come sappiamo gli amplificatori operazionali di tensione (VOA - Voltage Operational
Amplifier) sono i circuiti piu utilizzati nel mondo dell’elettronica analogica soprattutto nei
circuiti di elaborazione a bassa frequenza. Dall’esposizione presentata nelle pagine
precedenti risulta chiaro che i VOA sono caratterizzati da una larghezza di banda limitata
e da una limitata slew-rate che rende difficile il loro utilizzo in applicazioni di ampio
segnale in alta frequenza. Per questo motivo si &€ pensato di introdurre gli amplificatori
operazionali di corrente (COA - Current Operational Amplifier) che lavorano con grandezze
definite da correnti anziché da tensioni. Nella figura 25 viene riportato il simbolo generale

di un COA e il relativo circuito interno.

figura 25 — Simbolo rappresentativo di un COA e relativo schema interno

Un COA ideale presenta una resistenza di ingresso nulla, una resistenza di uscita infinita e
un guadagno di corrente infinito, e quindi possiamo dire che ¢ il duale del VOA dove la

resistenza di ingresso é infinita, la resistenza di uscita nulla e il guadagno di tensione

infinito.
COA VOA
Ri=0 Ri =
Ro =00 Ro =0
A= Ay = ©
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Come primo caso di analisi di COA consideriamo il circuito di figura 26.

Se supponiamo di essere nel caso ideale si ha:

Ir2 = Is

e quindi la tensione ai capi di R; é data da:
Vri=—-Rals
La corrente in R; € data da:
Vri R>
L= =— Is
1.1 R1 R1

RL

W ,‘

figura 26 — COA ideale in configurazione non invertente

Si ottiene la seguente funzione di trasferimento:

Ia R;
Is Ry

La corrente di uscita ¢ data da:

R>
Ry

)

Essendo lo* = lo- = I, si ha I’altra funzione di trasferimento:

Io+=IS_IL1=IS(1+

Ii» R;
+
Is Ry

Naturalmente il guadagno d’anello LG (Loop Gain) é infinito e I'errore dovuto al

confronto delle correnti nella reazione tende a zero. Consideriamo ora il caso reale

analizzando il circuito di figura27con Ri>0e A| < w.
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W
R, v+ R
— —
IRZ ILl i
L -
O: — Fem e ———
+ \]1 | COA

-]

|
)
N
F .
N =
7
AR
>

figura 27 — COA reale in configurazione non invertente

Al nodo di ingresso si ha:
Is= Gz (Vi— Vo*) + Gi Vi= Vi (Gi + G2) - Vo* G2
Al nodo di uscita si ha invece:
G2 (Vi—- Vo) =Alli+ Gt Vot
G2Vi—-Alli=Vot (G1+G)
Poiche Ii = G; Vi, sostituendo si ha:
G2Vi—-AIGiVi=Vi(G2-AlGi)=Vo" (G1 +G)

In definitiva si ottiene la seguente funzione di trasferimento in tensione:

Vi G1+Ge

A/ G- Al Gy

Sostituendo il valore di Vi appena ricavato nell’equazione relativa al nodo di ingresso si
ha:

(Gi+ G2) (G1 + G) G] v (GiG1+GiGz+G1Gz+G’z/2—G/z§+A1GiGz)
—_ 2 = O+

Is = Vo+ [
G2 - A1 Gy G- A1 Gi
Dalla precedente relazione si ha quindi:

Vot G- AG
Ik GG +GiG+Gi G+ AGG

La corrente di carico I € data da:;
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Vot
Is

IL1=V0+G1=( )ISGl

dalla quale:

I Vot

1 ( )G1

Is Is
Sostituendo il valore calcolato in precedenza si ottiene:

ILl Gl (GZ - AI Gl) Gl

s Gi+G) (G1+G) — G (G — AT Gi) TG

Ricaviamo ora il legame tra la tensione di ingresso e la corrente della sorgente sostituendo
il valore relativo a Vo* nell’equazione al nodo di ingresso:

Gz—AIGi)

Is = Vi (Gi + G2) — Vo G2=V1(G1+G2)‘V1G2( G+ Gy

Loy (Gi+cz)(Gl+cz)—Gz(Gz—AIGi)]_V_ Gicl+Gicz+Glcz+§;/z§—<;/25+A1Gicz]
o Gi+Go ‘ Gi+Go

La funzione di trasferimento tensione-corrente € quindi data da:

Vi G+ G2
Is GiGiI+G)+G1G+ AIGi G2

Poiché Ii = Vi Gi, la corrente sul carico I, € data da:
lo=Ali= A ViGj

La funzione di trasferimento tra la corrente si uscita e quella di sorgente € quindi data da:

I;SZ =( \I/sl )AIGi

Sostituendo il valore del rapporto Vi/ls prima calcolato si ha:

L, A1Gi (G + Gy Gt Gy
Is G(GiI+G)+G1 G+ AIGi G2 Gz

Consideriamo ora I'amplificatore operazionale di tensione (VOA) in configurazione

invertente di figura 28 nel caso reale, cioé con Rj < o e Ay < .
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Rz RZ

figura 28 — VOA reale in configurazione invertente

Sommando le correnti al nodo di ingresso si ha:
G1 (Vs—Vi) =G Vi + G2 (Vi— Vo)
dalla quale riordinando si ottiene:
Vs G1=Vi(G1+ G2+ Gi) - Vo G2
Poiché V. = Av Vi, sostituendo si ha:
VsG1=Vi(G1+ G2 +Gi—Av G)
Quindi la funzione di trasferimento tra la tensione di ingresso e quella del generatore

sorgente e data da:

Vj Gl

Vs Gi+tG+Gi—- AV

La funzione di trasferimento tra la tensione di uscita e quella del generatore si sorgente,

invece, ¢ data da:

Vo _A Vi _ Av Gy
Vs Y Vs Gi+G+Gi—-Av e

Se Ri — o, cioe Gj = 0, la relazione precedente puo essere riscritta nel seguente modo:

Vo B -Av Gy B R 1

Vs Gi+G:\ R Ri+R

s Asz(l— 1 2) 1 1_( 1 2)( 1
Av G Ry Ay

Consideriamo una funzione di trasferimento ad un polo:

A Avo Avo o Wu
v(s) = s s s
1+——
o
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dove oy € la frequenza di attraversamento?! dell’amplificatore. Sostituendo nella funzione

di trasferimento ingresso-uscita si ottiene:

Vo _ RZ 1
Vs R 1 ( Ri+tR, )( S )
R, Ou

Dalla relazione precedente si ha che il guadagno in bassa frequenza e la banda passante

sono dati da;
R>

BW = R P
TRAR 1+G

Infine il prodotto guadagno-banda e dato da:

BW = 0y ——
GBW =@ 1+ G

che risulta essere pressoché costante.
Consideriamo ora lo stesso circuito nel caso di un amplificatore operazionale di corrente

mostrato nella figura 29.

Rz RZ
A -
R
+ “IY; + + C)—vRv1W—- Vi o+
Vs © Vs —_ ] L %
i Vo i | y 2
- . |
ji Re j j : R; l Arl ‘D : Ri l j
L 1 | - 1
- - L__1__CoA | _
‘ figura 29 — COA reale in configurazione invertente ‘
Sommando le correnti al nodo di ingresso si ha:
G1 (Vs—Vi) =GiVi+ G2 (Vi— Vo)
dalla quale riordinando si ottiene:
Vs G1=Vi(G1+ G2+ Gi) - Vo G2
Al nodo di uscita si ha invece:
! Frequenza alla quale il guadagno di corrente di corto circuito € unitario.
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G2 (Vi— Vo) =GL Vo + Allj
Essendo Ii = Gi Vi, la precedente relazione puo essere riscritta nel seguente modo:
G2 (Vi— Vo) = GL Vo + A G V;
dalla quale riordinando si ha:
Vi(Gz2—- AIGi) =V, (G2+ GL)

G2+ GL )

Vi=V, (—
G- AIGE

Sostituendo questo valore nell’espressione relativa al nodo di ingresso, se Gi>>G1,Gy, si ha:

VsGi=Vi(Gi+ G2+ G) - Vo Go =V, |G ﬁ)—c]
S\l i 1 2 i o \J2 [ i —AIGi 2

(G2 +Gr) + A1 G Gy ]

Gi
VSG1=—V0[ e
1 Gi

La funzione di trasferimento ingresso-uscita € quindi data da:

Vo B -ATG G 3 Gy 1
Vs Gi(G+G)+AIG G Go Gi (G2 + Gr)
1+ | F———
A1 Go Qi
Vo _ RZ 1
Vs R (RL+R2)( 1
1+
R;. A

Consideriamo anche in questo caso un guadagno di corrente ad un polo:

AIO Alo o Wu

Ai(s) = s s s
1+——
o

Sostituendo nella funzione di trasferimento calcolata prima si ottiene:

Vo R»

1
R EE)
Ry Wy

Definiamo anche in questo caso il guadagno in bassa frequenza e la larghezza di banda:

R>
Ry

G:
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R:

BW=wy ———
® Ri+Rp

Quindi il prodotto guadagno-banda dell’amplificatore & dato da:

Ry R
GBW = oy,
Ry Ri+Rp

Come si puo vedere in questo caso la banda passante, nonché il fattore GBW dipendono
dalla resistenza di carico a differenza di quanto avveniva nel caso del VOA dove il
prodotto guadagno-banda era pressoché costante e indipendente dal carico.

Nella figura 30 infine, viene riportata la struttura interna a blocchi di un COA dove il
primo stadio rappresenta un buffer di corrente, il secondo stadio un amplificatore di
tensione con relativa capacita di compensazione e I'ultimo stadio una cella differenziale

con carico attivo.

Cc
Ar=1 l
d e
_> 4_
in O L0
. \/ - ‘ DIFF out
Ay | L 5

figura 30 — Schema a blocchi di un COA

Il guadagno d’anello é approssimativamente: LG = Z, Av gm.
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Consideriamo il circuito di figura 31 e lavoriamo nell’ipotesi in cui le variazioni nel punto

A siano trascurabili (piccole escursioni del segnale d’ingresso).

foX]

T Vece

D N e

—O VOUt
+
Vid o, © RV B
_O—‘ A
lee
- Vee

figura 31 — Stadio differenziale a BJT con carico attivo

Nel punto A si ottiene:

Vee(0) = Vem — Vee| (Iee/2) = Veias

Sotto queste ipotesi, andando ad analizzare il circuito relativo al transistor 2 e al transistor

4 si ottiene lo schema di figura 32.

Vs

AVC

C

o—+

Q2

‘—O VOUt
Vi
2
t% VBias

figura 32 — Mezzo circuito differenziale
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Dal modello di Ebers-Moll si ottiene:

st () (102) b () (5)

Risolvendo rispetto a Vge: e Vae2 Si ottiene:

( I Ic>

Vger = Vrln Ver Vee2 = Vrln Ve
SN + Isn 1 +

: (1 Van ) ( Van )

La tensione differenziale di ingresso € data da:

{ ( I I
Via = Vee1 - Ve = V1 g In Verr -In Ve
sn + sn +

Applicando le proprieta dei logaritmi si ottiene:

\Y
Vo )

Vce )

AN

I (1 +

(*) Via = Vrln

I (1 +
Per quanto riguarda le correnti di collettore dei transistor Q3 e Q4 si ha:
_ ViE3 VEics _ VBE4 VEcy
Icg—Ispexp( ) (1+V ) Ic4—Ispexp( VT) (1+VAP)

Vr AP
Supponendo che il B dei transistor Q3 e Q4 sia molto alto (B — «) e possibile trascurare le

correnti di base degli stessi e, poiché Isp3 = Ispas Si ha:

()

Ics _ Var _ Iy
Icq VEca I
+
(1 Var )

Sostituendo le relazione precedente nella (*) si ottiene:

(+32)0+52)

0 E)

Vcer = Vee — Veeons — (Veeont) = Vee

Vid = VT ln

Vce2 = Vout + Veeon?
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VEecs = Veeons (tensione di polarizzazione del “diodo”)
VEecs = Vce - Vour

Sostituendo i valori appena calcolati nell’espressione precedente si ha:

(1 +\</BEON ) (1 | Vour+ Veron )

\Y
Via = Vrln \‘;P - AN
- Vece
1 + cC OouT +
( Var )(1 Van )
che possiamo scrivere anche come:
(1 +VOUT+VBEON ) (1 N Vee-Vour )
3 Van Var
Vie=Vr g In v -In v
cC BEON
+ +
(1 Van ) (1 Var )

Assumiamo ora la seguente approssimazione:

1+x x,y piccoli rispetto a 1
1+y

> (LX) (1-y)=T1+x-y-3

Ponendo dapprima:

( 1+ Vour+ Veron )

1+x _ Van
1+y Vece
1+
(1+5=)
E in un secondo momento:
VCC—VOUT
+—
1+x 3 (1 Var )
1+y VerON
+
(1 Var )

Si ottiene per Viq, la seguente relazione:

V= V1 d1n (1 + Vour+ Veron - Vee ) -In (1 + Yce-Vour- Veron )
Van Var

e applicando le proprieta dei logaritmi, diventa:
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(1 + Vour+ Veeon- Vee ) (1 + Vour+ Veeon- Vee )
\Y \Y
Via = Vrln AN =Vrln AN
(1 N Vce-Vour- Veron ) (1 _Vour+ Veeon - Vee )
Var Var

Eliminando il logaritmo e passando all’esponenziale, si ottiene:

exp ( \\7/1;1 ) (1 _Vour+ \<}3§:N -Vce ) _ (1 + Vour+ \\/;jEN -Vce )

e raggruppando i fattori comuni si ha:

- _1 Vid 1 = Vida \ _
(Vour+ Veron - Vec) {VAN + exp ( Ve ) VAP} exp ( v ) 1

In definitiva la tensione Vout sara data dalla seguente espressione:

exp (\\7;‘1)-1

T

ViN +oxp ( \\//: ) VlAp

Vour=Vce - Veron +

Trascurando il termine Vcc — Veeon, che verranno aggiunti alla fine a meno di un fattore

moltiplicativo €, e moltiplicando per la quantita:

exp (- 2V \i;iT)VAN Var

si ottiene per la tensione di uscita, la seguente espressione:

Van Var [exp (ZV—\I;T) -exp (_ 2V_\1;1T)]

Var exp (- 2\/—{;) + Van exp (ZV—\I;T)

T

Vour =

Utilizziamo le seguenti relazioni:

Van + Var Van - Vap
VAM = ADTS ——————
2
risolvendo otteniamo:
Van =Vam + Vap ; Var = Vam - Vab
Prendiamo in considerazione solo il denominatore dell’espressione di Vour ed effettuiamo

le sostituzioni. Si ottiene:
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VV )+ (Vam + Vap) exp( 2VVT)

Vo (3 rew G| o e () - e (- )]
| S et

pX A

D= (VAM —VAD) exp (-

Sostituendo nell’espressione di Vour, si ottiene:

v [ow (338) -ew ( 3]

Vour = (VAN+VAP )Z+(VAN'VAP )A =
2— 2—
[eve (2) e (- 2]
=Van Var Van + Vap ZVAN'VAP A i
(=) (7))
Van Vap tgh ( 2VVT)
) (e Gr)

Moltiplicando e dividendo il secondo termine al denominatore per Van + Vap Si ottiene:

2 VAN VAP tgh ( 2VV )
= T + (Vee - Veeon) €

(Vi +vir) [1+ G2y e ()|

—
e

B .

trascurabile

dove il termine (Vcc — Veeon) &, € il termine che avevo trascurato inizialmente.

2Van Var tgh( Via )

Vour = (Vcc - Veeon) € +
2V
Vian + Var) !

La dinamica di uscita dello stadio sara quindi:
Voutmax = Vce - | VeesaTl

Voutmin = Vem — Veeon + Veesat
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Anche se il primo stadio ha una dinamica elevata, ne viene utilizzata una parte molto

piccola in quanto la dinamica é fissata dal secondo stadio di guadagno (stadio finale).

e i

lout, Vout

-lee

Vid

figura 33 — Andamento della corrente di uscita in funzione della tensione differenziale d’ingresso
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Gli errori di offset nella cella differenziale a transistor bipolari sono dovuti essenzialmente
a differenze nella larghezza di base dei dispositivi, nel livello di drogaggio della base e del
collettore, le differenze nell’area effettiva di emettitore e nei valori delle resistenze di
carico. In generale, la corrente continua di base e piccola per cui é possibile trascurare la
caduta di tensione su r, € quindi 1y, risulta trascurabile. Gli errori di offset possono essere
rappresentati mediante un generatore equivalente di tensione di offset e un generatore

equivalente di corrente di offset collegati come nella figura 34.

T Vce

Rea Re
+—o0
O Vout
VOS
o N e
Vld © U IO }\‘ ; ;
S
o— OF

(D 1=

- VEE

\/

figura 34 — Cella differenziale BJT con carico resistivo e sorgenti di offset

La tensione di offset di ingresso Vos equivale al valore della tensione differenziale di
ingresso Via che deve essere applicata in ingresso per portare a zero la tensione
differenziale di uscita. Supponendo di essere in queste condizioni, sommando le tensioni
lungo la maglia di ingresso? si ha:

Vee1 — Vee2 — Vos =0

Ic=Isexp (V\ii ) (/1/457\\%/5 ~Is exp (V\ij )

2 Trascuriamo per il momento il generatore di corrente di offset di ingresso.
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Ica
Is1

)

n

VBE1 = VT In (

La tensione di offset &€ quindi data da:

Ica I Ica Is2
Vos=V ln( )—V ln( )=V In )
o ! Is1 ! Is2 ! I Is1

Affinché la tensione differenziale di uscita sia nulla deve essere;

Ic1 Re1 = lc2 Rez

Rz Is2 )
Rc Is1

1

Quindi per la tensione di offset si ha:

Vos = VT In (

Dalla relazione precedente si nota il legame tra la tensione di offset di ingresso e le
differenze tra i parametri dei dispositivi attivi e le resistenze carico Rc.
Eseguiamo ora un’analisi approssimata della tensione di offset di ingresso nella coppia

differenziale BJT definendo i parametri “medi” e di “simmetria” come segue:

AX =X1 = Xo
_ X1+ Xs
2
Risolvendo si ha;

AX

Xi=X+ 5

AX
X2 = X - —2

Sostituendo al posto della X i valori dei parametri di sistema si ha:

ARc = Rc1 — Re2
Rc1 + Rez
Re= — =
2
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Rci=Rc+ ARc
2
AR

Re2=Rc - 2C

Als=1lIs1 — Is2

I = L1+ Is2
2
A
i=Is+ ;S
A
Isz—Is——ZIS

Sostituendo nella relazione relativa alla tensione di offset prima calcolata, si ha:

AR A
ARc Als
Re*r =5 b+
Che é anche uguale alla seguente:

1- ARc 1--Ak
2 Rc
ARc

1+
2 Re

Se ARc<<Rc e Als<<lIs, possiamo utilizzare la seguente approssimazione:

1-x
1+y x,y<<1

/
> 1-x-y+xy

Quindi la tensione di offset di ingresso diventa:

vy (-4 4)]

Utilizzando lo sviluppo in serie di Taylor della funzione logaritmo arrestato e trascurando

i termini di ordine superiore, si ha:
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X2
ln(1+x)=x—7+...

ARc Als

Vos= V1~
0s®Vr Re I

Spesso per portare a zero la tensione di offset si procede con una regolazione manuale
mediante un potenziometro esterno, ma questo non porta ad una soluzione definitiva in
guanto la tensione di offset varia con la temperatura, essendo soggetta a deriva termica.
Quindi la deriva e l'offset, per la coppia differenziale a transistor bipolari, sono
proporzionali tra loro.

La corrente di offset di ingresso € uguale alla differenza tra le due correnti di base dei

transistor di ingresso:

I I
Ios = Ip — Ipp = —— — ——
[’)Fl [3F2
Definiamo nuovamente i parametri “medi” e di “simmetria” come prima:
Al
Icp=Ic+ 2C
Al
Ieo=1c - 2C
APr
Br1 = Pr + >
APr
[3F2 = [’)F - 5
La corrente di offset di ingresso é quindi data da:
Alc Alc
_ ( IC + 2 IC 2
Ios = -
, Apr Aps
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AIC AIC
L ( o 1 21(;)
los = -
Br . AP 1 APr
2 PBr 2 PBr

Se supponiamo Alc<<Ic e APr<<pr, utilizzando anche in questo caso le approssimazioni

illustrate precedentemente e trascurando i termini di ordine , si ha:

1+ x

1+y x,y<<1

>1+x—y—/x/}f

1-x
1-y x,y<<1

>1—x+y—/>z}§

A
Tos ~ IC [1 p AL B (1 ]
21c  2Pr IC 2 PBr

La corrente di offset di ingresso é data da:

Ic Al APr
Br I Br )

La relazione tra le correnti di collettore e le resistenze Rc presentata in precedenza é la

Ios =

seguente:

AIC ARC

Ic Rc

In definitiva la corrente di offset di ingresso é data da:

)

Consideriamo ora la coppia differenziale BJT con carico attivo di figura 35. La tensione di

Ios =

offset di ingresso € dovuta ad asimmetrie nei transistor di ingresso e nei transistor di
carico e dalla corrente di base dei dispositivi di carico.
Partiamo dall’ipotesi in cui la tensione differenziale di ingresso sia stata regolata in modo
da portare la tensione di uscita, supponendo i dispositivi identici e gli ingressi a massa, al
valore Vcc — Veeon). Per questo valore della tensione di uscita si ha:

Vces = Vces

Vcer = Veez
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T Vce

@, T
|C3T | T lca v
l Iy ICZl |_o> )
— e @

D L1 Q@

ler

= — Vg =

figura 35 — Cella differenziale BJT con carico attivo

Le correnti di collettore di Q3 e Q4 sono date da:

Ics = Iss exp (V;;ET?’ ) (1 + Y/iEP?’ )

Ics = Iss exp (V\B}ETAL ) (1 + \\//iE; )

Quindi la corrente Ic4 € legata alla corrente Ics dalla seguente relazione:

I I

Poiché Icz = - Ics, Si ha:

IS4 )
I = =1
C2 C3 IS3

La corrente Ic; € data dalla corrente di collettore di Q3 piu le corrente di base dei transistor

==t [ (2)] 10 () [+ (2)]

La tensione di offset di ingresso € data da:

Vos = Vee1 — Vee2
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Ica I Ica Is2
Vos=V ln( -V ln( )=V In )
o ! Is1 ! Is2 ! I Is1

Sostituendo il valore di Ic; precedentemente calcolato si ha:

Vv [ 22 (1. 2)]

Definiamo nuovamente i parametri “medi” e di “simmetria”:

Alsp = sz — Iss

Isz + Iss
2

Isp =

Alsn = Is1 = Is2

L1+ Is2
2

v =

Se le asimmetrie sono piccole, la tensione di offset pud essere approssimata con la

relazione seguente:

Isp Isn E

Vos ~ Vi Alsp Alsn + 2

Come si puo vedere la cella differenziale con carico attivo presenta una tensione di offset
di ingresso leggermente piu alta rispetto alla cella differenziale con carico resistivo. Per
ridurre I'effetto delle correnti di base sulla tensione di offset in genere si usa un dispositivo

addizionale collegato come in figura 36.

T Vee
Q3 Q4
lcs T T les
Q5 —O VO

l Iea o l I_o>
—}\‘ Q1 Q2 F

O

— Ve Y

figura 36 — Cella differenziale BJT con dispositivo addizionale per la riduzione dell’offset

Michele Marino — mmelectronics@tim.it 38 Elettronica analogica con applicazioni
Universita degli studi di Roma “La Sapienza” Prof. Alessandro Trifiletti



W ,‘

La tensione di offset di ingresso per una coppia differenziale a transistor MOSFET puo

T Vbp

essere calcolata dallo schema di figura 37.

Rp1 Rp2
—o0
O VOd
M1 M2
) -
I -
+
Vos <> =
Iss
1 — Vss

figura 37 — Cella differenziale MOS con carico resistivo e sorgente di offset

L’equazione della maglia di ingresso é:
Vos = Vas1 — Vaes2
Le correnti di drain sono date da:
Ip1 = K1 (Ves1 — Vu)? (1 + A Vps1) =K (Ves1 — Vu)?
Ip2 = K2 (Ves2 = Vi2)? (1 + A Vbs2) = K (Ves2 — V)2

K= Mo Wi
2 tox L1
K= o Wa
2 tox Lo

Dalle precedenti si ricavano le tensioni Ves: € Ves2 per cui la tensione di offset & data da:

I
Vs = Vi + 2
“n Cox (W/L)’]

Ve = Vo + i
Mn Cox (WIL),
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Definiamo anche in questo caso i parametri “medi” e di “simmetria”:

Al
I;pi=Ipb+ 2D

Al
I;o=Ip - 2D

(W/L)1 = (W/L) + A(W/L)
(W/L)2 = (W/L) — A(W/L)

Vu=V,+ AV,
2
AV
Vt2 = Vt - ) :
Rpi=Rp + ARp
2
AR
Rp2=Rp — 2D

La tensione di offset di ingresso e definita come la tensione differenziale di ingresso
necessaria a portare a zero la tensione differenziale di uscita per cui, in queste condizioni,
si ha:

Ip1 Rp1 = Ip2 Rpe
Sostituendo questi valori, con le approssimazioni necessarie e trascurando i termini di
ordine superiore, si ha:

e (S5 (]

Vov = Ves — Vi
Come si pud vedere nella coppia differenziale BJT gli stessi termini di asimmetria
venivano moltiplicati per V1 che € molto piccolo rispetto alla tensione di overdrive della
coppia differenziale MOSFET. Per questo motivo la coppia differenziale MOSFET é
caratterizzata da una tensione di offset di ingresso piu elevata della coppia differenziale

BJT, a parita di asimmetrie geometriche. Un altro elemento di asimmetria presente nella
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coppia differenziale MOSFET é dato dalla differenza nelle tensioni di soglia dei dispositivi
che produce un offset costante indipendente dalla corrente di polarizzazione. D’altro canto
in tecnologia MOS, essendo nulla la corrente di gate, non c’é il problema della corrente di

offset di ingresso come invece avviene nel caso bipolare.

La resistenza Rc rappresenta la resistenza di carico del collettore. Calcoliamo la
caratteristica di trasferimento in continua dell’amplificatore al crescere della tensione di

ingresso da zero nel verso positivo.

Ve
Rc
+—OV,
I, l I.
—

Q1

figura 38 — Stadio ad emettitore comune

Quando Vi € zero, Q1 ¢ interdetto e non fluisce alcuna corrente di collettore. Al crescere
della tensione di ingresso, il transistor entra nella regione attiva diretta e la corrente di

collettore e data da:

IC—Isexp( \<7T)

La corrente di base e data da:

IB—%—Igexp(VT)

Mentre la tensione di uscita é:

Vo=Vcc-Rcle=Vee - RCIseXp(Y[ )

T

Eseguiamo ora un’analisi per piccoli segnali considerando il circuito a i1 di figura 39.
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11 iO

— > -
O——— O
+ + +

Vi Vi I'n CD &m V1 To RC Vo

‘ figura 39 — Circuito equivalente in bassa frequenza per piccoli segnali dello stadio ad emettitore comune

Trascurando ro si ottiene subito che:
Gm = 0m
La resistenza di ingresso € la resistenza equivalente di Thévenin vista guardando dentro
I’ingresso:
Ri=rn
La resistenza di uscita é la resistenza equivalente di Thévenin vista guardando dentro
I’uscita con I’'ingresso in corto circuito:
Ro = Rc//To
La tensione di uscita € quindi data da:
Vo =-Gm V1 Ro=-0m (re//Rc) V1
e quindi il guadagno di tensione per piccoli segnali, tenendo presente che vi = vi, &€ dato

da:

Vo

av = =-gm(ro//RC)

Vi

Per ottenere il guadagno di corrente &€ necessario porre in corto circuito I'uscita e calcolare

il rapporto tra la corrente di uscita e quella di ingresso:

_ 10 Gm V1 _
ai = i _V—i_gmrn_ﬁo
1
Ri
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Nella figura 40 — Stadio a source comune con carico resistivo e mostrato I’amplificatore a
source comune con carico resistivo. Per Vin = 0 il FET é interdetto e quindi Ip =0 e V, =
Vop. Al crescere di Vin oltre la tensione di soglia V: (threshold voltage) comincia a scorrere

corrente nel drain e il FET si porta in zona attiva diretta (saturazione).

VDD

Rp
oV,

lID

> Vin

figura 40 — Stadio a source comune con carico resistivo

In queste condizioni, si ha:
Vo=Vbp-Rb Ip
Ipsat = K (Vas — V)2 (1 + A Vps)

Mn&x W
2 tox L

K:

La tensione di uscita Vo = Vps diminuisce al crescere di Vi, fino a quando il FET entra in
zona di triodo (Vbs = Ves — Vi), regione nella quale la sua resistenza di uscita diventa
piccola. Questo provoca una drastica riduzione del guadagno di tensione per piccoli
segnali. Naturalmente la resistenza di ingresso di un FET e R; = « per cui il guadagno di
corrente dello stadio é ipoteticamente infinito.

Intriodo = K [2 (VGs — Vt) Vbs — V2ps]

Mn&x W
2 tox L

K:

Per il FET il guadagno di tensione in zona attiva diretta € molto minore di quello di un BJT
per cui questa regione € molto piu estesa rispetto al caso bipolare. Il circuito equivalente
per piccolo segnali &€ topologicamente uguale a quello del BJT con Ri = o per cui il

guadagno di tensione massimo, con Rp = «, & dato da:
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av=-0mlo
Dalla precedente si nota che gm varia come VIp, mentre ro, varia come Ip?, per cui il
guadagno di tensione massimo per lo stadio a source comune varia come Ip%
diversamente da quanto avviene per i BJT, in cui il guadagno massimo & indipendente

dalla corrente.

La resistenza introdotta sull’emettitore ha diversi effetti, tra cui una riduzione della

transconduttanza, un aumento della resistenza d’ingresso e della resistenza di uscita.

figura 41 — Stadio ad emettitore comune con degenerazione di emettitore

La resistenza Re introduce una controreazione serie-serie in quanto la tensione ai suoi capi,
che e proporzionale alla corrente di uscita, viene a sottrarsi direttamente alla tensione
d’ingresso. Come noto, la reazione serie-serie consente di aumentare la resistenza
d’ingresso e d’uscita di un fattore 1 + T, dove T rappresenta il guadagno d’anello dello
stadio (T = a* f). Naturalmente tale aumento si ripercuote in una diminuzione dello stesso
fattore per cui aumentano le resistenze, della transconduttanza dello stadio. Nella figura

42 viene riportato il circuito equivalente in bassa frequenza per piccoli segnali.
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+

figura 42 — Circuito a bassa frequenza per piccoli segnali

Osservando il circuito si ha che:

le =1ip + Poib=1p (1 + Po)

Vi=Vn+Ve=rnib+ Re (1 +Po)ib=1ib[ra+ Re(1+ Po)l

La resistenza d’ingresso dello stadio é data da:

Ri=

Vi

1y

=1+ Re (1 + Po)

Considerando una r>>Rg, si puo approssimare al valore seguente:

Ri=ra+Re+ PoRe~rn (1 +9mRE)

Si vede quindi che resistenza d’ingresso aumenta di un fattore (1 + gm Re).

Per il calcolo della transconduttanza (trascurando ro) si ha:

S S
" B Po
Vi = :;0 [rn+RE(ﬁ0+1)]=io[ng+RE(1+%)]

Per cui la transconduttanza, considerando un fo>>1, é data da:

Gm

Io

~

gm

Vi

~

1+ngE

Si vede quindi che la transconduttanza diminuisce di un fattore (1 + gm Re).

Per il calcolo della resistenza di uscita basta cortocircuitare I'ingresso collegando un

generatore di corrente di prova ix in uscita, come mostrato nella figura 43.
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- v v 7y
IO

Re

figura 43 — Circuito per il calcolo della resistenza d’uscita

Dall’analisi del circuito segue subito che:
Vi = Ve = - ix (ra//REg)
Iro = Ix— Om Vo = ix + Ix Om (re//Re) = ix [1 + Om (re//Re)]
Vx = Fo iro = Vi = lo ix [1 + gm (re//Re)] + ix (ra//Re) = ix {(ra//Re) + 1o [1 + gm (ro//Re)]}

Ro= = = (ta/ /Re) + o [1 + g (r/ /Re)]

X

Tenendo presente che il primo termine che compare nella relazione € molto piu piccolo del

secondo, si ha:

e ()
1+ 22—
Bo

Se gm Re<<p, la resistenza di uscita é data da:
Ro~10 (1 + 0dm Rg)

E’ evidente che la resistenza di uscita risulta essere aumentata di un fattore (1 + gm RE).
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La configurazione con degenerazione di source negli stadi amplificatori a FET non é cosi
ampliamente utilizzata quanto la degenerazione di emettitore nei circuiti bipolari. Questo
perché la transconduttanza dei FET & molto minore di quella dei BJT per cui non e
accettabile un’ulteriore riduzione. Inoltre I'effetto di aumentare la resistenza di ingresso
tramite la degenerazione ¢ di scarso interesse visto che, in un FET, Ri = « . D’altro canto

I’'aumento di R, € importante anche nei generatori di corrente a FET.

VDD

Rp
Vo

%?l

figura 44 — Stadio a source comune con degenerazione di source

Nella figura 45 viene riportato il circuito equivalente per piccoli segnali dello stadio a

source comune con degenerazione di source.

i
D <
G
40
" CD Om Vgs CD Omb Vbs +
Vgs Rp = Vo
+ - O _
C) Vi S +
Vs RS
figura 45 - Circuito equivalente in bassa frequenza per piccoli segnali
Dall’analisi del circuito segue immediatamente che:
Vi = Vgs + Vs
Vbs = -Vs
Michele Marino — mmelectronics@tim.it 47 Elettronica analogica con applicazioni

Universita degli studi di Roma “La Sapienza” Prof. Alessandro Trifiletti



W

Id = Om Vgs + mb Vbs = Om Vgs — gmb Vs
Vs = Rs g
Quindi la corrente iq € data da:
id = Om (Vi—Vs) = Gmb Vs = Om Vi —Vs (gm + gmb) = gm Vi —Rs id (Im + gmb)
id [1 + Rs (gm + gmb)] = gm Vi
In definitiva, la transconduttanza dello stadio € data da:
i gm

G = =
Vi 1+ Rs (gm + gmb)

Nel caso bipolare il valore di Gm tende a 1/Re per elevati valori di Re e quindi la
transconduttanza diventa indipendente dai parametri del dispositivo attivo a differenza di
guanto avviene nello stadio a FET qui discusso.

La resistenza di ingresso si ottiene considerando il circuito di figura 46.

D
G Iro
+ O CD gm Vgs CD gmb Vbs o
= Vgs
- +
g + Vx ‘D ix
Vs RS

figura 46 — Circuito per il calcolo della resistenza di uscita

Dall’analisi del circuito si ha:
Vgs = Vbs = - Vs = - Rs Ix
Iro = Ix — m Vgs — Omb Vbs = Ix + Om Rs ix + Omb Rs ix = ix [1 + Rs (Om + gmb)]
La tensione vy é data da:
Vx =Tolro + Vs = o ix [1 + Rs (gm + gmb)] + Rsix = ix{ro [1 + Rs (gm + gmn)] + Rs}

Quindi la resistenza di uscita e data da:

Ro= ‘-]X =ro[1+RS(gm+gmb)]+RS

X
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Questa relazione mostra che al crescere di Rs il valore di R, continua ad aumentare, al
contrario di quanto accadeva nel caso bipolare, nel quale la R, tende ad un valore massimo

possibile di Poro al crescere di Re.

Come si puo vedere il segnale di ingresso € applicato sull’emettitore mentre I’'uscita viene

prelevata sul collettore.

Vce
Rc

Q1

figura 47 — Stadio a base comune

Nella figura 48 viene riportato il modello ibrido a 1 per piccoli segnali.

I'b

Vi

I
!

@)

=

)

V;
ng o Io

I'n

:

figura 48 — Circuito equivalente per piccoli segnali dello stadio a base comune

Come si puo vedere tale modello risulta scomodo per I'analisi in quanto il generatore
controllato di corrente € connesso tra I'ingresso e l'uscita. Il comportamento del circuito

non cambia se sostituiamo al singolo generatore di corrente una coppia di generatori di
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corrente dello stesso valore di cui uno fluisce dal collettore alla base, mentre I'altro fluisce

dalla base all’emettitore. Tale modifica € mostrata nella figura 49.

gm Vi

AR

_/

v CF

O |
B +

T

1 O—

N o

I ,‘

Wi

figura 49 — Circuito equivalente con generatore controllato di corrente sdoppiato

Come si puo vedere dalla figura, ora il generatore di corrente che connette la base con

I’emettitore é controllato dalla tensione che compare ai suoi stessi terminali e quindi puo

essere sostituito con una resistenza di valore 1/gm. Questa si trova in parallelo con ry e

insieme costituiscono la resistenza di emettitore re:

.= 1 _ U
e 1 gm
gm T

Si ottiene il modello a T mostrato in figura 50.

onN

gnu () G - "

Ib

w O

V p—
T2y, Cu

Yo

figura 50 — Modello a T per lo stadio a base comune
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Nel caso in cui si possano trascurare ro, ry, rp il modello per piccoli segnali in bassa

frequenza, per lo stadio a base comune, si riduce a quello mostrato nella figura 51.

r gm V1
: S
+ vt +
Vj RC Vo

! ]

‘ figura 51 — Circuito equivalente a T in bassa frequenza per piccoli segnali dello stadio a base comune

La resistenza di ingresso € data da:
Ri=re

La resistenza di uscita (assumendo che r, sia molto grande rispetto a R¢) € data da:

Ro = Rc¢
Inoltre:

Vo =-0m Rc V1
Vi =-Vi
Vo= gm Rc Vi
e quindi il guadagno di tensione a circuito aperto é dato da:
av=0mRc

Collegando l'uscita in corto circuito si ha:

lo = Qm V1
Vi=-Vi
Vi = - le i
lo = Om le i

Quindi il guadagno di corrente in corto circuito € dato da:

ai=gmre=Gmre=ao
Naturalmente quando R. diviene abbastanza grande da essere comparabile con ro, questa
deve essere inserita nel modello per piccoli segnali al fine di valutare accuratamente la
resistenza di uscita dell’amplificatore.
Confrontando con lo stadio a emettitore comune, lo stadio a base comune ha una

resistenza di ingresso che € minore di un fattore 1+ e un guadagno di corrente tra
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ingresso e uscita che &€ minore di uno. Quindi, nello stadio a base comune, la resistenza di
ingresso € molto bassa, mentre la resistenza di uscita € molto alta. Un vantaggio di questa
configurazione consiste nel fatto che la capacita collettore-base (C.) non causa
controreazione ad alta frequenza tra uscita e ingresso come invece avviene nello stadio a

emettitore comune.

Nella figura 52 viene riportato lo stadio in configurazione a gate comune, mentre nella

figura 53 viene riportato il circuito equivalente per piccoli segnali.

VDD
Rp

Yo
4‘_
Om Vgs Iro
S D
S o
V.
+ gmb Vbs iy T °
D LD
- Vgs = Vbs RD
TO G

figura 53 — Circuito equivalente a bassa frequenza per piccoli segnali

La corrente che scorre in ro, con l'uscita in corto circuito, € data da:

- Vi

Iro =
o

Vgs = Vps = -Vij
Quindi in uscita si ha:
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lo = Iro + Om Vgs + Omb Vbs = Iro + Vgs (Om + Omb) = iro — Vi (Om + Qmb)

- Vi 1
- Vi (gm * gmb) = - Vi (

ro I‘O

+ gm + gmb)

o =

Se ro>>1, la transconduttanza dello stadio & data da:

Gm = 10_ =@gm T gmb

Vi

Per il calcolo della resistenza di ingresso prendiamo in considerazione il circuito di figura
54 dov’e stato connesso in ingresso un generatore di tensione di prova vy e I’'uscita e stata

cortocircuitata.

1 /\\4-
N
<

@

figura 54 — Circuito per il calcolo della resistenza di ingresso

Dall’analisi del circuito segue subito che:

Ix = Iro + Om Vgs + Omb Vbs = iro + Vgs (Om + Omb) = Iro — Vx (Om + Omb)

. - Vy
Iro =
o
. - Vx
1x=—'Vx(gm+gmb)='Vx( +gm+gmb)
ro I‘O
Se ro>>1, la resistenza di ingresso é data da:
v 1
R=—=
Ix gm + gmb

Per il calcolo della resistenza di uscita, consideriamo il circuito di figura 55, dove I'ingresso

e stato cortocircuitato, e in uscita é stato collegato un generatore di corrente di prova ix.
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To
<—
gm VgS 11‘0
- NI
1x gmb Vbs +
— /—\ ) AD
- - lx Vx
Vgs = Vbs U Rp -

T L

figura 55 — Circuito per il calcolo della resistenza di uscita

Poiché vgs = Vs = 0, i generatori controllati di corrente sono dei circuiti aperti per cui la
corrente di prova ix circola nel parallelo costituito da ro e Rp:
Vx = ro//RD ix

La resistenza di uscita & data da:

Ro= ‘i]X =71,/ /Rp~=Rp, per (1:>>Rp)

In questo caso il segnale di ingresso € applicato sulla base mentre I’'uscita viene prelevata

dall’emettitore.

Vce

Lt

v % Ox

Rc VO
Polarizzazione l -
-VEe

figura 56 — Stadio a collettore comune

Nella figura 57 e riportato il circuito in bassa frequenza per piccoli segnali. Come si puo
vedere il transistor non & unilaterale per cui la resistenza di ingresso dipende dalla

resistenza di carico R. e la resistenza di uscita dipende dalla resistenza sorgente Rs.
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figura 57 — Circuito equivalente in bassa frequenza per piccoli segnali dello stadio a collettore comune

Sommando le correnti al nodo di uscita si ha;

Vs — Vo Vs — Vo Vo
Rs + 1y bo Rs + 1y Re
Per cui il guadagno di tensione ¢ dato da:
Vo 1
aV = =
Vi Rs + 1y

14—
(Bot DRy

che risulta essere inferiore all’unita se o RL >> Rs + I

Per calcolare la resistenza d’ingresso dello stadio, rimuoviamo il generatore di segnale vs e

colleghiamo un generatore di corrente di prova ix tra i terminali di ingresso come mostrato

nella figura 58.

+ O

OrT

I
\H—O 1

i

Ro

figura 58 — Circuito per il calcolo della resistenza d’ingresso
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io:ix"'ﬁoix
Vx = Ix In + RL (ix+ﬁ0 |x)

Ri=—— =1, + Re (Po+ 1)

X

Per il calcolo della resistenza di uscita basta eliminare la resistenza di carico R, porre in
corto circuito I'ingresso e collegare un generatore di tensione di prova vy in uscita, come

mostrato in figura 59.

Rs

1 o Qe

figura 59 — Circuito per il calcolo della resistenza d’uscita

Dall’analisi del circuito segue immediatamente che:

I'n
Vi= -V \———
R+ 1

La corrente totale di uscita & data da:

= e ()
I« = + om Vx
R+ 11 5 R+ 1y

Quindi la resistenza di uscita e data da:

R— Vx _ I‘H+RS N( 1 + Rs )
R 1+ Bo gm 1+ o

In definitiva I’'inseguitore d’emettitore é caratterizzato da un’elevata resistenza d’ingresso,
bassa resistenza di uscita e guadagno di tensione prossimo a uno ed é quindi spesso
utilizzato come trasformatore d’impedenza, per evitare che una sorgente di segnale venga

caricata dalla bassa impedenza d’ingresso di uno stadio successivo.
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Nella figura 60 viene riportato lo stadio a drain comune con il segnale di ingresso
applicato sul gate e il segnale di uscita prelevato dal source, mentre nella figura 61 viene

riportato il circuito a bassa frequenza per piccoli segnali.

Vb

T

figura 60 — Stadio a drain comune (inseguitore di source)

P |

G e
T O gm Vs CD CD gmb Vbs
Vgs
+ e O
v s .
Rp Vo = = Vbs
O

figura 61 — Circuito equivalente a bassa frequenza per piccoli segnali

Dall’analisi del circuito segue subito che:
Vi = Vgs + Vo

Sommando le correnti al nodo di source si ha:

gm Vgs — gmb Vo - Vo =0
Ro

gm (Vi - Vo)— gmb Vo - =0

Vo
Rr.

Michele Marino — mmelectronics@tim.it 57 Elettronica analogica con applicazioni
Universita degli studi di Roma “La Sapienza” Prof. Alessandro Trifiletti



W ,‘

- N
gm Vi = Vo (gm gmb RL )

Quindi il guadagno di tensione dello stadio a drain comune, nelle ipotesi in cui R.>>1, e

dato da:

Vo gm

Vi gm + gmb

dy =

Si puo notare come il guadagno dell’inseguitore di source non é cosi ben definito come
guello di un inseguitore di emettitore che per elevati valori di R. tende a uno.

Per il calcolo della resistenza di uscita consideriamo il circuito di figura 62 dove é stato
cortocircuitato il generatore di ingresso, mentre in uscita e stato collegato un generatore di

corrente di prova ix.

; ]
5 e Qe
Vps = = Vx

1x

figura 62 — Circuito per il calcolo della resistenza di uscita

Si ha subito:
Vgs = Vps = - Vx
b= 2 - 8 Vs =~ Gmb Vi) = Va @m+ gae) = Vo (o + g+ )
X RL gm Vgs — Gmb Vbs R x (&m T &mb X RL gm T Zmb

La resistenza di uscita, ipotizzando una R.>>1, é data da:

Vi 1

Ro=—— =
Ix gm+gmb

che coincide con la resistenza di ingresso dello stadio a gate comune quando R € grande,
mentre la resistenza di ingresso € naturalmente R; = «. L’impiego tipico di questo stadio €
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qguello di disaccoppiare stadi amplificatori in cascata e di traslare livelli di tensione.
Quando vengono utilizzati come traslatori di livello, risultano piu flessibili degli
inseguitori di emettitore, dato che il valore in continua Vgs pu0 essere fissato a piacere,

entro certi limiti, tramite la scelta del rapporto W/L.
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Nella figura 63 & riportato lo stadio cascode in tecnologia bipolare. Le caratteristiche
principali di questa configurazione sono le seguenti:
e laresistenza di uscita e molto alta;
e non si ha controreazione ad alta frequenza dall’uscita all’ingresso attraverso Cy
come invece avviene nella configurazione con emettitore a massa,;

e elevato guadagno di tensione in un singolo stadio amplificatore con carico attivo

pnp.

Q2

O Vo
"

Q1

—— Polarizzazione

figura 63 — Stadio amplificatore cascode

Passiamo ora al calcolo dei parametri per piccoli segnali considerando il circuito di figura

64, dove si sono trascurate le resistenze intrinseche del silicio sulle basi ry.

- \% \%
2 T2 CD gm2 V2 To2 Vo

Vj Vv Vv
! E T CD gml ! Yol

figura 64 — Circuito equivalente a bassa frequenza per piccoli segnali

La resistenza di ingresso risulta essere semplicemente la r, del transistor Q1:
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Ri=rm
Poiché il guadagno di corrente tra emettitore e collettore di Q2 é circa pari a uno, la
transconduttanza del circuito tra ingresso e uscita e circa uguale alla transconduttanza di
QL.

Gm~gm
La resistenza di uscita si ottiene cortocircuitando a massa I’'ingresso e applicando un
generatore di prova all’uscita. Se v; = 0 il generatore controllato gm: v1 non € attivo per cui

il secondo stadio si presenta con uno stadio con degenerazione di emettitore, dove Rg = roz.

1+gmato
Ro ~To2 ( g i )
m. I‘O
1+ gm2 I'ol
Boz
Poiché gm2 re1>>po2, si ha:
Ro ~ 102 Poz

Quindi lo stadio cascole presenta una resistenza di uscita che e pit grande di un fattore (3o
rispetto a quella del solo stadio ad emettitore comune.
Il guadagno di tensione dello stadio é dato da:

Ay = Gm Ro = gm Fo2 Po2
Anche il guadagno di tensione risulta essere pit grande di un fattore (3o rispetto al caso di
un singolo transistor. Nel calcolo della resistenza di uscita abbiamo trascurato la resistenza
ry in quanto, per transistor npn, questa & usualmente molto maggiore di (3o o € quindi non

influenza eccessivamente la Ro.
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Consideriamo lo stadio differenziale di figura 65 che rappresenta il blocco fondamentale

T Vce

dei circuiti analogici integrati.

+O—Wv—K
Q1

VEg

RL RL
Vo
@
E
Ire

figura 65 — Stadio differenziale con carico resistivo

In corrispondenza di un piccolo segnale differenziale applicato all’ingresso, il morsetto di

emettitore E non subisce sensibili variazioni per cui si comporta da terra virtuale, e il

circuito puo essere ridotto a meta come mostrato nella figura 66. Nella figura 67 viene

riportato mezzo circuito equivalente per piccoli segnali dello stadio differenziale

originario dove si € omesso, per semplicita, il fattore %2 dalle tensioni di ingresso e di

uscita.

Q1

figura 66 — Mezzo circuito differenziale per piccoli segnali
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Consideriamo I'impedenza di ingresso vista guardando attraverso il piano AA nella figura
67. La corrente i1 che raggiunge I'uscita attraverso la capacita C, e quindi prodotta da vi, &
data da:

i1 =(Vo—V1) sCyu

Rs v — C}l

O

I
) Vi Vi Iy T Cn CD gm Vi RL Vo

N

figura 67 — Circuito equivalente per piccoli segnali del mezzo circuito differenziale

Sommando le corrente al nodo di collettore, si ha:
+ Vo + ( )sC,=0

L ultimo termine rappresenta la corrente trasferita dall’ingresso all’uscita attraverso C, ed
e in genere trascurabile se paragonato con i primi due, per cui:

Vo~-0mViRL
In queste condizioni si ha:

i1=(1+gmRL)sCuvi

i1

e =(1+gmnR)Cys

L’impedenza vista guardando attraverso il piano AA € una capacita e viene chiamata
capacita di Miller.

Cv=(0+gmRy) Cy
ed essendo Av = gm Ry, si ha:

Cu=01+A)C,

Poiché Av>>1 segue che Cv>>C,.
Utilizzando tale trasformazione possiamo ora passare al calcolo della funzione di
trasferimento di andata e dell’impedenza di ingresso attraverso il circuito di figura 68,
dove viene utilizzata I’approssimazione dell’effetto Miller.

Michele Marino — mmelectronics@tim.it 63 Elettronica analogica con applicazioni
Universita degli studi di Roma “La Sapienza” Prof. Alessandro Trifiletti



W

Tb B C

) Vi Vi I'n B C CD gm V1 R:. Vo

N

E

figura 68 — Approssimazione dell’effetto Miller per il mezzo circuito differenziale

La capacita C; rappresenta la capacita di Miller sommata alla capacita C, del transistore e
di conseguenza degrada la risposta in frequenza dell’amplificatore. Dall’analisi del
circuito si ha:
M
1+r,Ces

Vi~ Vi
%

T tRs+n

Vo- Om RL V1
Ci=Cm+Cy

Quindi il guadagno di modo differenziale e dato da:

1 K
Adm =~ =-gm Ry ol =
Vi Rs + 11 + I (Rs + 1v) In 1- -2
1+sC p1
Rs+ 1+ 10
dove:
T
K=-gn R ———
Rs+ 1, + 1o

Rs+ 1y + 1o 1

(Rs + 1p) T C

p1=-

Quindi la frequenza di taglio a -3 dB ¢ data da:

p1| Rs+rmp+r, 1 Rs+ 1y + 1y 1
(R = = =
3dB b1 (Rs + I‘b) I'n Ce (RS + rb) m Cp+ (1 + gm RL) Cu

Come si pud vedere, alllaumentare di C; la frequenza a -3 dB dell’amplificatore
diminuisce. Se Rs>>r e con R, piccolo, la frequenza a -3 dB diventa:
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1 gm T
W3dB = |p1| ~ = =

rn CH [30 CH [30

Quindi valori maggiori di R. daranno valori inferiori di |p:], mentre valori minori di Rs

daranno valori maggiori di | p:].
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Consideriamo un amplificatore operazionale e analizziamo il comportamento in frequenza

dello stadio di guadagno mostrato in figura 69.

Stadio differenziale
di ingresso

|
|
|
|
|
|
|
:
|
: & L+ Stadio finale di uscita
|
|
|
|
|

2 Vee
' Stadio di guadagno

figura 69 — Stadio amplificatore con compensazione

Nella figura 70 viene riportato il circuito equivalente per piccoli segnali dello stadio
precedente dove Gin e Gout rappresentano la conduttanza complessiva in parallelo in
ingresso e in uscita, mentre Cin € Cout rappresentano la capacita complessiva in parallelo in

ingresso e in uscita.

[95]
D
+
Q)
\eB
on

O =

. A Vi L
‘D i Gm Vin =—— g Cm CD gm Vin Gout Vout — § Cout

{iE

figura 70 — Circuito equivalente per piccoli segnali con capacita di compensazione

Come si puo vedere dallo schema la capacita Cc risulta in parallelo alla capacita collettore-
base del transistor bipolare per cui possiamo porre Cp = C, + Cc.
Sommando le correnti al nodo di base si ottiene:
Is = Gin Vin + S Cin Vin + S Cp (Vin — Vout)
dalla quale riordinando si ha:
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Is = Vin [Gin + S (Cin + Cp)] =S Cp Vout
Sommando le correnti al nodo di collettore si ottiene:
Om Vin + Gout Vout + S Cout Vout + S Cp (Vout — Vin) =0
dalla quale riordinando si ha:

Vin (@m — S Cp) = — Vout [Gout + S (Cout + Cp)]

Gout +5s (Cout + Cp) ]
gm -S Cp

Vin = — Vout [

Sostituendo nella relazione relative al nodo di base, si ha;

. Gout +5s (Cout + C
1s = — Vout

p)
gm — S CP ] [Gin ts (Cm + CP)] -5 Cp Vout

Risolvendo si ottiene:

1s = — Vout gm—SCP

Si ottiene la seguente funzione di trasferimento:

Vout

_ gm -5 Cp }
[Gout + 5 (Cout + Gp)] [Gin+ 5 (Cin + Cp)] +5Cp (gm -5 Cp)

Is

Vout

_ gm—S Cp }
[Gin Gout +s [Cin Gout + Cp Gout + Gin Cout + Gin Cp + gm Cp] + 52 (Cin Cout + Cp Cout + Cin Cp)

is
Normalizzando in modo tale che il termine noto al denominatore sia unitario, si ha;

Vout

{ (gm -S Cp) Rin Rout }
- [1 +s [Rin (Cin + Cp) + Rout (Cout + Cp) + gm Cp Rin Rout] + 2 Rin Rout (Cin Cout + Cp Cout + Cin Cp)

is

Supponiamo, per semplificare i calcoli, che ci sia una situazione di polo dominante, cio€:

D(s)=(S—p1)(S-P2)=(1' ;1 )(1-%)P1P2=1—s( ;1 + ;2 )+ pls};

Poiché pi1<<py, la precedente relazione si semplifica nel seguente modo:

2
S + S

P P1p2

D(s)=1-

Dal confronto con il denominatore della funzione di trasferimento prima calcolata si

ottengono i due poli:
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_ 1
Rin (Cin + Cp) + Rout (Cout + Cp) + gm Cp Rin Rout

p1=

Poiché, se Cp, e grande, I'effetto dominante € quello Miller si ha:

1
gm Cp Rm Rout

pi~-

3 gm Cp
Cin Cout + Cp (Cout + Cm)

p2~

Come si puo vedere, al crescere di Cp il valore del polo dominante |p:] diminuisce
mentre, il valore del polo |p2| cresce. In definitiva al crescere di C;, si ha la separazione
dei poli (pole splitting). In assenza della capacita di compensazione (Cp = 0) i poli dello
stadio sono dati da:

1 1

pl T Rm Cm p2 B Rout Cout

L’aggiunta di un’elevata capacita di Miller fa si che il polo dominante si sposti ad una
frequenza molto piu alta mentre la frequenza del polo dominante tende a diminuire.
Prendiamo di nuovo in considerazione I’analisi del circuito di figura ? e supponiamo che

C, sia molto grande rispetto agli altri parametri. In questo caso i poli sono dati da:

S D 1
Rin Cm P Rout (Cout + Cp)

pi~-

Come si puo vedere, la creazione di un polo dominante rendendo C; grande, produce un
polo non dominante che € molto piu piccolo di quello che si ottiene se il polo dominante &
creato aumentando la capacita di Miller Cp. Ritornando alla funzione di trasferimento

dello stadio, questa presenta anche uno zero reale positivo dato da:

Nel caso bipolare il gm € molto elevato per cui lo zero ha un valore cosi elevato da poter
essere trascurato.
Per quanto riguarda la tecnologia MOS la topologia base di un amplificatore operazionale

e sostanzialmente simile a quella bipolare. | poli del circuito sono ancora dati da:
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p1=- p2~-
gm Cp Rm Rout Cm Cout + Cp (Cout + Cm)

mentre lo zero € dato da:

gm
Cp

In questo caso pero, poiché il valore di gm € tipicamente di ordine di grandezza inferiore

7 =

rispetto al caso bipolare lo zero non e piu trascurabile perché la frequenza in
corrispondenza della quale lo zero causa un cambiamento di pendenza nella funzione di
trasferimento puod risultare inferiore alla frequenza nominale di guadagno unitario
dell’amplificatore. Il basso valore di gm tende quindi a diminuire il valore di |pz] e di
conseguenza peggiora la separazione dei poli.

Inoltre, ad alta frequenza, la trasmissione diretta attraverso Cc tende a prevalere rispetto al
normale cammino di guadagno dovuto a gm, se questo e piccolo. In queste condizioni (alta
frequenza) la capacita Cc si comporta come un corto circuito che porta il transistor ad una
configurazione di connessione a diodo, comportandosi cosi come un semplice carico
resistivo di valore pari a 1/gm per lo stadio di ingresso, facendo mancare lo sfasamento di
180° introdotto a frequenze piu basse.

Gli effetti dello zero nel semipiano destro (RHP — Right Half Plain) possono essere eliminati
con vari metodi uno dei quali consiste nell’interporre tra I'uscita e il condensatore di
compensazione un inseguitore di source (guadagno di tensione circa unitario) al fine di
evitare la trasmissione diretta del segnale verso l'uscita. Questo naturalmente comporta
I'introduzione di dispositivi addizionali con le relative correnti di polarizzazione. L’altro
metodo consiste nel cancellare lo zero inserendo una resistenza Rc in serie al condensatore

di compensazione come mostrato nella figura 71 (trascuriamo la capacita C,).

GC S CC

. A Vi L

on

O =

figura 71 — Circuito equivalente per piccoli segnali con resistenza e condensatore di compensazione

Michele Marino — mmelectronics@tim.it 69 Elettronica analogica con applicazioni
Universita degli studi di Roma “La Sapienza” Prof. Alessandro Trifiletti



I ,‘

Wi

Il calcolo della funzione di trasferimento e simile a quello svolto nel caso bipolare con

I’unica accortezza di effettuare la seguente sostituzione:

SCC

5 Cp=—"
1+ s RcCc

Il numeratore della funzione di trasferimento era il seguente:
N(S) =0Om-—-S Cp

Sostituendo il valore prima calcolato si ha:

s Ce gn(ltsReCo-sCe (e )]},

N(s) = gm = =

_1+SRCcC 1+sRcCc 1+sRecCc

Quindi lo zero e dato da:

&m 1

s (G )enre-1]

Osservando la relazione precedente notiamo che lo zero scompare quando Rc = 1/gm.

Aumentando ulteriormente il valore della resistenza di compensazione e possibile

spostare lo zero nel semipiano sinistro al fine di migliorare il margine di fase

dell’amplificatore.
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Nella figura 72 viene riportato lo schema principale di un generatore di corrente a due

transistor dove Q1 € connesso a diodo, forzando a zero la tensione collettore-base.

A
Ve Ve

R l Ir]'f

Icx l

Q1 Q2
o —— —

I Ie

I

figura 72 — Generatore di corrente in tecnologia bipolare

In queste condizioni non si verifica alcuna iniezione in corrispondenza della giunzione
collettore-base poiché la tensione ai suoi capi & nulla e il transistor si trova nella regione
attiva diretta. Supporremo i transistor identici e considereremo la resistenza di uscita del
transistor Q2 infinita. Dall’analisi del circuito, poiché Q1 e Q2 hanno la stessa tensione

base-emettitore, segue che:

S o)
Sul collettore di Q1 si ha:
Ien
Ir' - I - 2 = 0
if — Lc1 Br
Irif
Ici = = I
1+
Br

Se [ & grande la corrente di collettore Ic: € circa uguale alla corrente di riferimento:

VCC - VBE(on)
R

Ieo = Lig =

Quindi se i dispositivi sono identici la corrente di uscita € uguale a quella di riferimento.
Variando le aree di emettitore di Q1 e Q2 si puo ottenere un qualsiasi valore della corrente

di uscita Icz, al prezzo di una maggiore occupazione di area sul chip, per cui tale tecnica
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risulta di scarsa utilita pratica quando sono necessarie correnti di uscita abbastanza
elevate. Una caratteristica importante delle prestazioni dei generatori di corrente ¢ la
variazione della corrente di sorgente al variare della tensione al terminale di uscita. Questo
comportamento é descritto dalla resistenza di uscita per piccoli segnali del generatore di
corrente. Nell’analisi precedente é risultato che la corrente di uscita € uguale alla corrente
di riferimento se il Br € grande, cioé se le correnti di base di Q1 e Q2 sono trascurabili. Se
questo non & vero, & chiaro che la corrente di uscita non e piu uguale a quella di
riferimento per cui si usa una variante del circuito mostrato precedentemente, riportato

nella figura 73.

\\}74

figura 73 — Generatore di corrente con dispositivo addizionale Q3

La corrente di emettitore di Q3, trascurando gli effetti della resistenza finita d’uscita, é

data da;

I I 2
= L 2 -

Br Br Br

La corrente di base di Q3 é data da:

- Igs 2

Igs = = I

1+ Br Pr (1+ Br)

Quindi sul collettore di Q1 si ha:

2

Lit-Iocn - —————— 2= 0

Pr (1+ Br)
Quindi la corrente di uscita, essendo Ic1 = Iz, € data da:
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1+———
Br? + Pr

Quindi, trascurando gli effetti della resistenza di uscita, la corrente di uscita e quella di
riferimento differiscono soltanto per un fattore 1/Bf2. La funzione del transistor Q3 é
guella di fornire la corrente di base di Q1 e Q2 al fine di ridurre I’'asimmetria tra la corrente
di uscita e quella di riferimento.

Nella figura 74 viene riportato il generatore di corrente elementare in tecnologia MOSFET.

A

Vb Vps2

O

R lIl‘]_f

l In

IDl l M1 M2

L !

H‘ ‘}—4

i —

I

figura 74 — Generatore di corrente in tecnologia MOSFET

I MOSFET M1 connesso a diodo, genera una tensione di polarizzazione Vgs: fissata da lrit.
Poiché Ves1 = Ves2 € M1 ed M2 sono entrambi in zona attiva diretta, la corrente di uscita,
trascurando gli effetti della resistenza di uscita, ¢ data da:
Ip1 = lrif = Ip2

In tecnologia MOSFET dunque non vi & un termine di errore dovuto alle correnti di base
come avviene nel caso bipolare e quindi non vi & necessita di introdurre dispositivi
addizionali come Q3 nel caso bipolare. Una differenza tra le due tecnologie € costituita dal
fatto che, essendo la resistenza di uscita ro inversamente proporzionale alla corrente di
polarizzazione, in tecnologia MOSFET tale resistenza, per un determinato valore di Ip puo
essere aumentata aumentando la lunghezza del canale. Uno svantaggio della tecnologia
MOSFET risiede nel fatto che la dinamica di uscita € fissata a Vpssa) = Vas =Vt che é

normalmente superiore rispetto alla Vcesar) della tecnologia bipolare.
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Questa configurazione viene utilizzata quando sono richieste piccole correnti di
polarizzazione ottenibili dalla configurazione semplice presentata prima, rendendo
differenti le Vge dei transistor Q1 e Q2. Lo schema é riportato nella figura 75 dove ¢ stata
inserita una resistenza R, sull’emettitore di Q2. Per questo generatore non esiste una

versione utilizzante FET.

A
Vce

R l Irif

lc1 l

Q1 Q2
a7 a—  — T

g1 s

R

I

figura 75 — Specchio di corrente di Widlar

Trascurando le correnti di base, considerando Va infinito e sommando le tensioni lungo la
maglia emettitore-base, si ha:
Veer1 —Vee2— R2 lc2 =0

Essendo:

I = To exp ( V\];]:Zrl) (/1 + YQTE;’)/% Is1 exp (V\l;]il )

-

ooy (%) (1232 (452)

VTln( El)-len( Ez)—RzIC2=0

1 2

In definitiva si ha;

Vrln ( %Cl )= Ro Iz

C2
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Dal punto di vista pratico e progettistico, le correnti Ic1 e Ic2 sono generalmente note e la

relazione precedente fornisce il valore di Rz per ottenere la corrente Ic, desiderata.

Il generatore di corrente in questione consente di ottenere elevati valori della resistenza di
uscita Ro accompagnato da un elevato grado di cancellazione del termine di errore dovuto

alla corrente di base.

V
) cc l I

l Lis

I, ™ “

l ICl T IEZ

Q1 Q3
i e e

g Ies

I

figura 76 — Generatore di corrente di Wilson in tecnologia bipolare

Osservando lo schema circuitale di figura 76, la differenza tra la corrente di riferimento Iyt
e la corrente di collettore di Q1 fluisce nella base di Q2. Si ha:
le2 = (1 + Br) le2

Trascurando le correnti di base di Q1 e Q3, tale corrente fluisce nel transistor Q3 connesso
a diodo il quale impone una corrente dello stesso valore in Q1. Si crea cosi un cammino di
reazione che regola Ic: in modo che sia circa uguale alla corrente di riferimento. Quindi la
corrente di collettore di Q3 rimane molto simile a quella di Q1 indipendentemente dalla
tensione di collettore di Q2 e questo comporta che la corrente di collettore di Q2 rimanga
pressoché costante, dando cosi luogo ad un’elevata resistenza di uscita.

Supponendo Va =« e che i transistor siano identici, dall’analisi in continua, si ha:

_IE2=IC3+I]33+IBl=IC3(1+ ﬁlF )+%=IC3(1+ EF)
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Quindi la corrente di collettore di Q2 e data da:

I = - Iz (%}F)=IC3 (1+ EF )( 1EF[))F)

Si ottiene il valore di Ics:

()]

(1+ Br ) 1+[3F)

Sul nodo di collettore di Q1 si ha:

ICZ

Br

Ici = L -

Poiché Ic1 = Ics si ha in definitiva;

ez =L (1 - ﬁF2+§ﬁF+2 )

Da un’analisi per piccoli segnali del generatore di Wilson, trascurando ry, fornisce una

resistenza di uscita pari a:

[30 T'o2
2

Ro~

Il generatore di Wilson pu0 essere realizzato anche in tecnologia MOS, come mostrato

nella figura 77.

4 Vv
” | Tour
e y
=
1
” l M3 M2
= L
— —

I

figura 77 — Generatore di corrente di Wilson in tecnologia MOS
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Il funzionamento del circuito ¢ sostanzialmente uguale a quello della versione bipolare
con Pr infinito. Osservando il circuito notiamo pero che la Vps su M3 é maggiore rispetto a
M2. Per elevati valori della tensione di soglia questo conduce ad un cattivo accoppiamento
delle correnti di drain a causa della resistenza di uscita finita del transistor. La soluzione a
guesto inconveniente si ottiene aggiungendo un altro transistor M4 , connesso a diodo al

fine di rendere uguali le Vps di M2 e M3, come mostrato nella figura 78.

A

Vbb
CD Liit l Iout

M4 M1

—1 !

H‘ \u

i —

Ips $

M3 M2 lIDZ

—1 !

H‘ \u

i —

I

figura 78 — Generatore di Wilson modificato in tecnologia MOS

In definitiva il generatore di corrente di Widlar é utile per ottenere piccole correnti di
uscita, mentre il circuito di Wilson per ottenere elevata resistenza di uscita e bassa

sensibilita alle correnti di base dei transistor e quindi correnti maggiori.
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Nella figura 80 viene mostrato lo schema base della retroazione parallelo-serie dove, per
comodita, si sono utilizzati i parametri g cosi definiti:
I1=guVvi+gui

V2=Qga Vit Qi

i1 i

_> <—
+O0— L o+
V1 V2

figura 79 — Doppio bipolo per il calcolo dei parametri g

i1 i1 \4) V2

= 12 =" =" 0=
gn=— g2 = 9=~ g

=0 vi=0 b=0 vi=0

Sommando le correnti in ingresso al circuito di figura ? si ha:

Is = (Ys *+ Q11a + Q11f) Vi + (Q12a + g12f) o

| .
| g22a | L
s |
i A | . + :
s NE Vi : Zlla v/ 8S12alo 221a Vi [
- |
| |
- | |
| |
| |
| Amplificatore di andata |
___________________________ T 71,
|\ -"-"-">">">">"»">">”">"~""=”"”"--“"=>"""=>"=-~"">"7""= 7
| goof |
t |
I |
| * |
. |
| guf CD g12f 1o C) g21f Vi |
|
! ) |
! :
| ) . [
: Rete di retroazione |
____________________________ |
figura 80 — Schema base della retroazione parallelo-serie
mentre in uscita si ha:
(9212 + Q21f) Vi + (ZL + Q22a + g22f) 10 =0
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Definiamo ora I'impedenza di ingresso e di uscita nel seguente modo:

Vi =Yst+ Qi1a T gu1f
Yo = ZL + J22a + Q2of
Facciamo inoltre le seguenti ipotesi:
19122 | <<|gur]
19212 | >>] gass]

Cio equivale a dire che trascuriamo il trasferimento dall’uscita all’ingresso attraverso

I’lamplificatore di andata cosi come trascuriamo il trasferimento dall’ingresso all’uscita

attraverso la rete di reazione. Dalle precedenti relazioni e dalle relative ipotesi si ha:

- &12a
i Vi Zo B a

Is 1+ ( -ygilz, ) g1t L+af

dove;:

- J12a

yi Zo

f = guos

Quindi si ottiene il nuovo circuito retroazionato con la rete di reazione ideale e gli effetti di

carico riportati nell’amplificatore di andata, come mostrato nella figura 81.

o

|
: 9224 : -
n | |
i A : + :
s Vi Vs giif gila g21a Vi I
|
| B :
- | |
: I
' . . gf '
: Amplificatore di andata !
_______________________________ [ 71,
- ---"-"-"-"-"-"-"">"”>"”"”""”"“"=~""=”"=/—"“~“""“"”7/ ™77 7
| I
| I
t |
| |
| |
| . |
| CD g12f 1o I
|
| |
| |
L }
I ) . I
| Rete di retroazione |
____________________________ |
figura 81 — Schema della controreazione parallelo-serie con effetti di carico
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L

Q1

RLl

I (D Vs

e ca

Rete di retroazione

figura 82 — Doppio stadio con reazione di corrente

Rappresentiamo la rete di reazione mediante un doppio dipolo attraverso i parametri g,

come mostrato nella figura 83.

()+ vi Re

4
Vz(

A .
12

I

figura 83 — Calcolo dei parametri g per la rete di reazione

Si ottengono, trascurando g1, | Seguenti valori dei parametri:

i1
11f =
g Vi
iz =0
i1
12f =
g i
V1 =
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goof = ‘172 = RE/ / R
V1= 0
In queste condizioni il circuito di figura 82 si pud rappresentare come in figura 84.
Io
-
- a
Q1 l io 71,
R o2
A
il v Re+Re (| . Re/ /R

= = = = Rk io =

RF + RE a2

figura 84 — Doppio stadio con controreazione di corrente ed effetti di carico

| parametri y invece, sono definiti nel sequente modo:
I1=yuVvit+tynv

o=y Vit+tynV

i1 i

—_— -—
+O— —O +
V1 V2
-O0—— 0 -

figura 85 - Doppio bipolo per il calcolo dei parametri y

11 i1 iz i2
1= 12 = 215 22 =
y Vi y Vs y - Yy Vs

va=0 vi=0 v2=0 vi=0

Rappresentiamo ora la rete di reazione mediante un doppio dipolo attraverso i parametri

y, come mostrato nella figura 86.
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>+V1 Re v ()
|

figura 86 - Calcolo dei parametri y per la rete di reazione

Se Re>>RgF, si hanno i seguenti parametri:

__In _ 1
Yuf Vi Re
V2 = 0
_ i1 _ 1 - 1
yiof v Re//Re R
v, = 0
_ b .
Yoot va Re//Re
v, = 0

In questo caso il circuito di figura 82 si trasforma come in figura 87.

=== J
Q2

|

E H Q l io VA

! - Ru U
(D Re @‘j_;l Re/ /Rr

| .

| 1 1o

|

|

b
f

s e

Generatore di reazione

figura 87 - Doppio stadio con controreazione di corrente ed effetti di carico

Michele Marino — mmelectronics@tim.it 82 Elettronica analogica con applicazioni
Universita degli studi di Roma “La Sapienza” Prof. Alessandro Trifiletti



e

Prendiamo ora in considerazione il circuito equivalente a 1 di un BJT per piccoli segnali e

rappresentiamolo mediante i parametri y come mostrato qui di seguito.

I'b

V; f— V;
. T CH CD gm T To

t O—f

figura 88 — Circuito di Giacoletto (modello a i1 per piccoli segnali) ‘

Trascurando la resistenza intrinseca del silicio della base rp, si trasforma nel circuito di

figura 89.

|

O
C

VBE Y, CD gm VBE Y;

1 O—

figura 89 — Circuito per piccoli segnali a parametri y ‘

Consideriamo ora la parte di circuito sulla destra del punto X di figura 87 e applichiamo la
rappresentazione del circuito di Giacoletto mediante parametri y.
| parametri y sono cosi definiti:
Yi=0gut+sCy
Y trascurabile
Ys=0gr+Qge+Qi=g

Con questi parametri analizziamo allora il circuito di figura 90.
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Vi <> VBE Y, CD gm VBE Y

figura 90 — Schema dello stadio amplificatore costituito dal transistor Q2

Al nodo di base si ha:
(Vi=Ve) Y1+ (Vi—VE) gm = VE Y3
Riordinando:
Vi(Y1+0m) = Ve (Y1 +0dm+ Y3)
Quindi la funzione di trasferimento dello stadio amplificatore costituito da Q2 nella figura
87, e data da:

VE _ Yl + gm
Vi Yi+Ys+ gm

Sostituendo i valori di Y1 e Y3 si ha;

Vi gm+ gnts Cu

Vi - gntgutsCutgrtgeta

Poiche la quantita g = gr + ge + g € trascurabile, gm>rn per il Bo dell’amplificatore, in
frequenza lo zero e il polo sono uguali e quindi si elidono per cui lo stadio ha un
comportamento simile ad un buffer.

Calcoliamo I'ammettenza di ingresso dello stadio considerando il nodo di base, cioé:

_ _ . VE _ Yl + gm
Ij—(Vj—VE)Yl—VI(l- Vi)Yl—Vle(l-m)
Ii _ _ Y1 Y3
Vi Y+ Yt gm
Sostituendo i valori di Y1 e Y3 si ha:
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v - (gutsCu)g _ gugtsCug
' gm+gn+sCH+g gm+gn+sCH+g

L’ammettenza in bassa frequenza (s = 0) € data da:
&g
Yio=———
gmt gut g
Se gm>>Qu + g, Si pud approssimare con la seguente relazione:

& 8
YiON gm g_ ﬁO

Quindi per I'ammettenza di ingresso in frequenza si ha:

gu g (1+ S;H) C g s C
= Yio (1+ Sg:)z gzl g(1+ g:)

_gm+gn+g (1+ s Cn
gutg

trascurabile poiché gn>>1

i

Ritornando alla figura 87, lo stadio alla sinistra del punto X, rappresentato da Q1, vede
un’ammettenza di carico pari a Yi. Utilizzando la rappresentazione con parametri y del

circuito di Giacoletto anche per il transistor Q1, si hanno i seguenti valori dei parametri:

.
L C VBE Y, CD gm VBE Ys

figura 91 — Schema dello stadio amplificatore costituito dal transistor Q1

Yi=Qgu+SCn+ gt
Y2=sCy
Ys=0go+Jgc+Yi
Sul nodo di base si ha:
Is=Ve Y1+ (Ve—-Vc) Y2
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dalla quale, riordinando si ottiene:
ls= Vs (Y1+Y2) = Vc Y2
Sul nodo di collettore si ha:
(Vc-=Ve) Y2=09m Ve + Vc Y3
dalla quale, riordinando segue che:
Ve (Y2—-0m) =Vc (Y3 +Y2)

Yo+Ys )

VB=VC( Y- g

Sostituendo nell’equazione al nodo di base calcolata in precedenza, si ha:

Yo +Y YiYo YL+ Y1 Ys+ Yo Ya+ gm Yo - Y22
L=VC[(Y1+Y2)(#)'Y2]=Vc[ 112 % 1Y3 2 Y3+ gm Yo %]
YZ'gm YZ'gm

In definitiva, la transimpedenza ad anello aperto, é data da:

Ve _ Yz-gm
I Y1Y2+Y1Y3+Y2Y3+ng2

TZOL =

Dalle relazioni precedenti si ha anche:

Y- gm
Vc=Vs (—Yzz +gY3 )

Per cui la corrente Is & data da:

- YiYo+ Y2+ Y1 Y3+ Yo Y+ g0 Yo - W82
IS=VB[(Y1+Y2)-Y2(&)]=VB[ 1 Y2 % 1Ys+ Yo Ys+ gn Yo )%]

Y, + Ys Ys+ Ys

L’'impedenza di ingresso € quindi data da:

Vs Y2+ Ys
I Y1Y2+Y1Y3+Y2Y3+ng2

Analizziamo ora la risposta in frequenza dello stadio scrivendo la transimpedenza come

segue:
TZOL = NG
D(s)
s C
N(S)=Y2_gm=SCp—gm='gm(1- g“)
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Per quanto riguarda il denominatore, al fine di semplificare il calcolo, ridefiniamo i

parametri nel seguente modo:

Yi=01+sCy
Y2=5C;
Y3=03+sCs

D) =Y1(Y2+Y3)+Y2(Yz3+0m)=(g1+5C1)(5sCo+Qg3+sC3)+sCa(g3+5sCs+gm)
D(s) =g919s+S[C1gs+ g1 (C2 + Cs) + Cz2 (gm + g3)] + 52 [C1 (C2 + C3) + C; C3]
Normalizzando rispetto al primo termine (moltiplicando tutto per R: R3), si ha:

1+s[CGRiI+R(GCG+C) +gnRiIRRG+H+GR]+2[CG(G+G)+ GGl RiRs

D(s) =
(s) R R,

Supponiamo, per semplificare i calcoli, che ci sia una situazione di polo dominante, cio€:

D(s)=(S—p1)(S-P2)=(1'%)(1' ;2 )P1P2=1—s( ;1 + ;2 )+ pls};

Poiché pi1<<py, la precedente relazione si semplifica nel seguente modo:

2
S + S

P P1p2

D(s)=1-

Dal confronto con la funzione D(s) parametrizzata si ottengono i due poli.

Ri Rs
CR+RBGCG+CG)+gnRIRRG+ G Ry

p1=-

Poiché il contributo dominante ¢ dovuto all’effetto Miller su C, del transitor Q1, il polo p:

puo essere approssimato nel seguente modo:

B 1

P gm,R’l/IGCZ B ngZ

R gm C

P GG+ C)+ G GIBR G (C+C)+ GG
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Consideriamo lo stadio amplificatore MOSFET di figura 92 dove é possibile notare uno

stadio differenziale di ingresso costituito da M1 e M2 con carico attivo costituito da M3 e

M4 e uno stadio finale di guadagno costituito da M5.

-Vi O—E

Iss

A
VDD
— 1 N
}-’
L4 >
— — M
M3 M4 M5
VOUT
X~ O
ML M2
- Ce
2

figura 92 — Stadio amplificatore in tecnologia MOS con ingresso differenziale

Il calcolo della funzione di trasferimento complessiva puo essere svolto suddividendo il

circuito in tre blocchi come mostrato nella figura 93.

Transconduttanza |

del 1° stadio

Iout
—>

Impedenza di
carico vista dal
drain di M4

—»

Guadagno in
tensione del 2°
stadio

Vout

figura 93 — Scomposizione della funzione di trasferimento complessiva

Analizziamo il circuito considerando la parte di circuito a sinistra della X, cioé lo stadio
differenziale con carico attivo costituito da M1, M2, M3 e M4 e quindi la transconduttanza
del primo stadio. Quello che ci interessa &€ una transconduttanza di corto circuito per cui

I’analisi si svolge mediante lo schema di figura 94, con i drains di M2 e M4 collegati a

massa.
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Vbb
i —
. i
— —
M3 M4
AV4
N
M1 M2
— —
- - -
— i +

Iss

\\}7

figura 94 — Circuito per I'analisi dello stadio differenziale con corrente di uscita di corto circuito

Nella figura 95 viene riportato il modello a grandi segnali di un transistor MOSFET

generico.

PNO)

 Ces

CD gm VGS

o O

Tps

:

figura 95 — Modello a grandi segnali di un transistor in tecnologia MOS

Calcoliamo quindi 'ammettenza vista da M1 guardando dentro M3 e M4, analizzando lo

schema di figura 97. La funzione di trasferimento dello stadio relativo a M1, M3 e M4 puo

essere scomposto a sua volta come in figura 96.

Via

2
— >

Transconduttanza
del MOS M1

I;1

—»

Impedenza vista Veca

dal drain del MOS —— P

M1

I
Transconduttanza D4

del MOS M4

figura 96 — Calcolo della funzione di trasferimento relativa al circuito formato da M1, M3 e M4
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G

— —
L ol
— H
M3 M4
.
<
—

\\}7

figura 97- Circuito per il calcolo dell’'ammettenza vista dal transistor M1

Per il calcolo dell’lammettenza vista guardando dentro M33, utilizziamo lo schema di

figura 98 dove € possibile notare la presenza di un generatore di tensione di prova Vy.

Dall’analisi segue che:

Ves3 = Vx

Ix = Vx (gps3 + S Ces3) + gms Vx = Vx (Ops3 + gms + S Casa)

Quindi 'ammettenza vista guardando dentro M3 ¢ data da:

I«
Y = = gpss T gm3 + 5 Cess
Vi
I
<—
O O
G3 D3
+
L . D
GS3 G Vs goss s <>

i83

figura 98 — Circuito per il calcolo dell’ammettenza vista guardando in M3

Per il calcolo dell’lammettenza vista guardando dentro M4 invece, consideriamo il circuito

a parametri y di figura 99.

3 Si utilizzano i parametri ammettenza. La capacita Cops viene esclusa in quanto gate e drain sono allo stesso potenziale.
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gm4 Viss

\\}74

S4

gDs4

lm

W ,‘

figura 99 — Circuito per il calcolo dell’'ammettenza vista guardando in M4

Dall’analisi del circuito segue che:

Ix =5 Cass Vx + S Copsa Vx = Vx [S (Casa + Capa)]

Vess = Vx

Quindi 'ammettenza vista guardando dentro M4 e data da:

L
Vx

Ying =

In conclusione, I'ammettenza vista dal drain di M1, ¢ data da:

Y =Ying + Ying = Ops3 + gma + S (Coss + Cosa + Copa) ® gmz + 25 Cass = Go + 5 Co

=5 (Cass + Copa)

Nella figura 100 viene riportato lo schema a parametri y relative al transistor M1 dove si e

omesso, per semplicita, il fattore %2 nel generatore di tensione di ingresso.

D1

gm1 Vst

gDs1

YLl

\\}74

S1

figura 100 — Modello a parametri y per transistor M1

Trasformiamo il circuito di figura 100 nel circuito equivalente mostrato nella figura 101.
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L Yi Y
A ° D1
N -
G1 I
+ O
Y CD Y
Vi () ° gm1 Vasi ’

' IE

figura 101 - Circuito equivalente a parametri y

dove i parametri y sono cosi definiti:
Y1 =5 Cep1
Y2=0pst + Y1 = 0Opst + Om3 + 2 S Cesz =~ Y11
Y3 =5 Cas1
Nel seguito considereremo Yz trascurabile, cioe un circuito aperto. Dall’analisi dello
schema di figura 101, si ha:
(Vi=Vo) Yi=gm Vi+ Y2 Vo
Riordinando si ottiene:
Vi(Yi1—0m) = Vo (Y1+Y2)
lo=-Y2Vo

Vi(Yl—gm)='Io( \\Z +1)

In definitiva I'ammettenza vista guardando dentro il transistor M1 é data da:

Voo L Y1 - gm _ Y2 (Y1 - gm1) N Y1 (Y1 - gm1)
My, ( Y, ) Y+ Y, Yi+Ys
+1
Y
2sC C
(1+ S Gs3)(1_5 GDl)

v I, (gms + 2 8 Cass) (s Cap1 = gm1) gm3 gm1

i Vi ] gms + 5 (2 Cass + Cop1) Bt Ceps + Cepi
1+s( )

m3

Abbiamo cosi ottenuto I'ammettenza di ingresso Yin dello stadio amplificatore composto
da M1, M2, M3 e M4.
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La funzione di trasferimento del transistor M1 é data da;

s Cop1

Vo Ve Yi-gm s Cop1 - gm1 gm1 gm1

] Cacss + Cept )
gm3

Vi Vai Yi+ Y2 gm3 + 5 (2 Cssz + Cepi) T gm

1+25(

dove si puo notare la presenza di uno zero a frequenza elevata, in genere trascurabile
perché fuori banda. Consideriamo ora il contributo di corrente del MOS M2 sulla porta di
uscita mediante il circuito di figura 102 dove anche in questo caso, abbiamo trascurato il

fattore Y2 nel generatore di tensione di ingresso.

-1 Lo 2

M2 7 I

L= .| Q2

IF ceew @
+ S y

uE vV, Vi C) 2 Zm?2 Vesa

) _ isz

figura 102 - Circuito equivalente a parametri y per il transistor M2

lo = - Om2 Vi+sCcp2Vi=V, (S Cop2 - ng)

L’ammettenza vista guardando dentro M2 é data da:

L

Yme = =-gm*+5sCom

i

Osservando la figura 92, la corrente di uscita nel punto X, é data da*:

Lut=Ipa - Im2 = ( I]ZZ ) Vs - ( ifDi ) Vit == gma Va - gma Vi*

In realta i due contributi alla corrente di uscita si sommano in quanto, in modo
differenziale, le tensioni agli ingressi sono opposte e quindi danno luogo, nel caso in cui
M3 e M4 siano uguali, a due contributi di segno uguale.

Dalle relazioni mostrate precedentemente sappiamo che:

4 Per semplicita di calcolo poniamo Vi = + %2 V.
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trascurabile

b 4
s Cem s Gt
g 7 gm | 7g g 1
m1 m1 ml 4 m1 ml
Ve =-Vai ~-Vi =-Vi
gm3 Cess + Com Sm3 Cass Im3 Coss
1+2s{\——M8M8M8M 1+2s 1+2s
gm3 gm3 gm3

Quindi la corrente di uscita e data da:

g'fn/él gm1 Vi

5 C
g 1+95 GS3

Louw = — gm4 Vas - gm2 Vit =

Poiché i transistor M3 e M4 sono uguali gms € gmas nella relazione precedente si elidono, ed

essendo Vi = - % Vig e Vit =% Vg, Si ha;

Vi gm Vi m
b () (— ) (4 | ——
g 4

Essendo a loro volta anche i transistor M1 e M2 uguali si ha:

Omi1 = Jdm2 = Jdm12

Cass )

gm3

gm12 (2+25

In definitiva, la transconduttanza dello stadio formato da M1, M2, M3 e M4 ¢ data da:

Cass
I 1 &
t m3
TCu(s) = —— = — gmn2 [ ]
Vi & Cass
1+2s
m3
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Om12 G2
T ________
E : I $ 2
< ! |
O : |
I I
I I
O O » Ig ®
4 p: ZpT
|
W |
< | '
o | :
0~ : |
: — 20 : » g ®

figura 103 — Diagramma di Bode qualitativo della transconduttanza dello stadio differenziale

Osservando lo schema di figura 92 si nota che il percorso di reazione non € limitato in
banda mentre la parte restante, cioé la coppia differenziale, &€ limitata in banda dallo
specchio di corrente e quindi dalla capacita parassita di carica e scarica dei gate di M3 e
M4. Analizziamo ora lo stadio finale (secondo stadio) formato dal transistor M5
considerando anche per questo la rappresentazione a parametri y riportata nella figura

104.

s (Cops + Co)
G5 O | O D5

8ol T sCcss CD gDss g2 | s Cu

gm5 VGss
(L S5

figura 104 — Modello a parametri y per il transistor M5

L’analisi del circuito viene eseguita collegando un generatore di corrente di prova in
ingresso e definendo i parametri Y1, Y2 e Y3 come segue:

Y1=0go1+S Cass
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Y2=5(Ceps + Cc)=s Cc
Y3=0o2+Jpss +SCL~go2+sCL

Il circuito di figura 104 si modifica in quello di figura 105.

Y> I
O | ° D5
o —»
N G5 +
Y Y CD YS Vo
Vi C) I; ! gms VGss

' Tss

figura 105 - Circuito equivalente a parametri y del transistor M5

Al nodo di ingresso si ha:

li=Y1Vi+ Y2 (Vi-Vo)
dalla quale riordinando:

li=Vi(Y1+Y2) - Y2 Vo
Al nodo di uscita si ha:

Y2 (Vi— Vo) =0ms Vass + Y3 Vo =gms Vi+ Y3 Vo
dalla quale riordinando:
Vi (Y2—0ms) = Vo (Y2 + Y3)
Yo+ Ys

Vj = Vo
Y>— gms5

Sostituendo questa nella relazione relativa al nodo di gate, si ha:

Ij=Vo

(Y1 +Y2) (Y2t Y3) V. [ (Y1 +Y2) (Y2+Y3) - Y2 (Y2 - Gums) ]
(Yz - gm5) 2rem Ve (Yz - gm5)

Si ottiene quindi la transimpedenza dello stadio di uscita:

17 (Y2 = gas) (Y2 = guv) (Y2 = gas)
S) = = =
() (Y1+Y2) (Y24 Y3) - Yo (Y2 - gms) YiYo+Y1Ys+ Yo Ys+ g Yo Y1 (Yo+ Y3) + Yo (Ys+ gov)

Definiamo le seguenti quantita e sostituiamo i relativi valori dei parametri y:

C
ngc; )

D(s) = (go1 + 5 Cass) [o2 + S (Cc + CL)] + S Cc (o2 + gms + S CL)

N($) = Yz - gns = 5 Cc - gms = - gms (1-
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Risolvendo e trascurando go. rispetto a gms, si ha:
D(S) = got go2 *+ S [go2 Cass + Qo1 (Cc + C) + gms Cc] + s2 (Cass Cc + Cess CL + Cc Cu)
Moltiplicando e dividendo per Ro: Roy, Si ottiene:

1+ s [Ro1 Cass + Ro2 (Cc + Cr) + gms Ce Ro1 Roz] + 82 [Ce (Cass + Cr) + Cass Cr] Ro1 Roz
Rol R02

D(s) =

Il guadagno di tensione complessivo dello stadio, in bassa frequenza, e dato da:
Avd(o) = [TC14(0)] [TZS(O)] = (' gm12) (' Oms Rox ROZ) = Om12 Ims Ro1 Ro2

Supponiamo, per semplificare i calcoli, che ci sia una situazione di polo dominante, cioe:

D(s)=(S—p1)(S-P2)=(1'%)(1' ;2 )P1P2=1—s( ;1 + ;2 )+ pls};

Se p1<<p2, la precedente relazione si semplifica nel seguente modo:

2
S + S

P P1p2

D(s)=1-

Dal confronto con la funzione D(s) parametrizzata si ottengono i due poli:

Rol ROZ
Ro1 Cass + Ro2 (Cc + Cr) + gms Cc Ro1 Roz

pL="-

Poiché il contributo dominante &€ dovuto all’ultimo termine al denominatore, il polo p1 puo

essere approssimato nel seguente modo:

 _RaRn 1
L~ _ =-
P gms Cc Ror Roz gms Cc

1 _ gms Cc
p1 [Cc (Cass + Cr) + Cass Cr Cc (Cass + Cr) + Cass C

p2=

Poiché il contributo dominante € dovuto al primo termine al denominatore, il polo p2 puo

essere approssimato nel seguente modo:

gm5 (;’C/ gm5

- QC/ (Cass + C1) B Cess + Ci

p2=
Il guadagno dello stadio nel dominio della frequenza e dato da:

Avd(s) = [TCu4(s)] [TZ5(s)]
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lo trascuriamo per ora

v
-5 ) (4 +/Sﬁ
Avd(S) = gm12 gms Ro1 Roz [ (// o ) (// i ) ]
(H%) (1+ 5 gus Co) (1+&;®)

&~
lo trascuriamo per ora

(1 B Sgi: ) ]
(Coss + C1)
S GS; :1'5 1, )

Avd(s) = Avd(O) [
(1+5gmsCo) (1 +

Definiamo il parametro oy come segue:

@u = Avd(0) p1
Questo rappresenta la frequenza alla quale il modulo del diagramma di Bode dello stadio
amplificatore attraversa I’asse delle ascisse trascurando la presenza del secondo polo e
dello zero (frequenza di attraversamento). Quindi rappresenta la frequenza di riferimento
oltre la quale andare a posizionare il secondo polo e lo zero.

gm12 G Ro1 Ro2 gm12 Ro1 Rz
(Du = =

gm% Cc Cc
Definiamo inoltre le quantita:
V4 _ C{; ng _ ng
Wu gm12 Ro1 Rz (;/C/ gm12 Ro1 Rz

P2 N Ce gm5 |z Cc
Wu gmi2 Ro1 Rz Cass + Cp Wu | Cgss + CL
le quali permettono di scalare la posizione del polo e dello zero.
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Avd A

Avd(0)

quanto pit possibile lontani

O—— lgw
pl (Du p2 Z

figura 106 — Diagramma di Bode qualitativo del guadagno di tensione differenziale dello stadio

Analizziamo ora il comportamento dello stadio amplificatore MOSFET rispetto ai segnali
di modo comune partendo dallo schema di figura 107 dove & possibile notare che il

segnale vi®M viene applicato ad entrambi gli ingressi.

Vb
— [
la | > :
— — i
M3 M4 M5
Vour
b o
M1 M2
Cc
— L
c™m O—‘H H\—O c™m - C
Vi — — Vi L

Iss C

IsL

-

figura 107 — Stadio differenziale con segnale applicato di modo comune

Come prima considereremo i circuiti per il calcolo delle ammettenze e delle funzioni di
trasferimento, questa volta con il segnale vi®™ su entrambi gli ingressi come mostrato nella

figura 108 dove e stata sdoppiata I'impedenza dello specchio di corrente in basso.
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L i

— —
M3 M4

AN
M1 M2 i
— L L
(R i
VicM — — \VAS

Ys

figura 108 — Circuito per il calcolo delle funzioni di trasferimento dello stadio di ingresso ‘

Per quanto riguarda il calcolo della funzione di trasferimento relativa a M1, M3 e M4,

consideriamo lo schema di figura 1009.

i —

L ol

i H
M3 M4

T4T

+
wn ()
- @ Ys = 1
Zs

‘ figura 109 - Circuito per il calcolo delle funzioni di trasferimento dello stadio composto da M1, M3 e M4 ‘

Il modello a parametri y per il transistor M1 e mostrato nella figura 110, dove risulta
inclusa anche I'ammettenza Y1 vista dallo stesso guardando verso M3 e M4, calcolata
precedentemente. | parametri y semplificati sono cosi definiti:

Y1=5Ccs1
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W
Y2=5Ccp1
Y3 = gbs1
Ys=Gs+ 5 Cs
I Y> vV
5 " 0o D1
[ N —
Gl \ L
+
v O v ||y
Vi C) ! gm1 Vasi ’ -
—
l S1 =

LT

figura 110 - Circuito equivalente a parametri y dello stadio di ingresso

Dall’analisi del circuito, al nodo di drain, si ha:

(Vi=Vo) Y2=(Vo—Vs1) Ya+ gm1 (Vi—Vs1) + Vo YL
dalla quale riordinando:

Vi(Yo=0m1) = Vo (Y2+ Y3+ YL)=-Vs1 (Y3 + gm1)

Al nodo di gate, si ha:

(Vi=Vs1) Y1+ gmi (Vi—Vs1) + (Vo—Vs1) Ya=Vst Ys
Dalla quale riordinando:

Vi(Yi+dm1) + Vo Y3=Vs1 (Yr+ gmi+ Y3+ Y5s)

_Vi(Yit gm)+tVoYs
Yi+gmt+ Ys+ Ys

S1

Sostituendo questa nella relazione riordinata relativa al nodo di drain, si ottiene:

Vi(Yi+gm1) + Vo Ys ]

Vi(Yz_gml)_VO (Y2+Y3+YL)=_(Y3+gml) [ Y1+gm1+Y3+YS

Vi(Yo—0Om1) (Y1 +Omi+Ya+Ys)=Vo(Yo+Yz+Y)(Yr+0gmi+Ya+Ys)=
=-(Yz3+gmi) [Vi(Y1+0m1) + Vo Y3]

Riordinando e risolvendo si ha;
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Vil[(Y2=0m1) (Yt +Om1 + Y3+ Ys) + (Y3 + gmz) (Y1 + gmi1)] =
Vol[(Y2+Ys+ YL (Yi+0Omi+ Ys+Ys)-(Ys+gmi) Y3]

Vi(YiY2o+OmiY2+Y2Y3+Y2Ys—0mi Ys+ Y1Y3)=
Vo(Y1 Yo+ 0gmi Y2+ Y2Ys+Y2Ys+YiYs+YsYs+ Y YL+ 0Omi YL+ Y3 YL+ YLYs)

Vi[Y2(Yi+ Y3+ Ys)+gmi (Y2—Ys) +Y1Y3] =
Vo(YeYo+gmi Yo+ YaYs+YaYs+YiYa+YaYs+ Y Yo+ 0mi Yo+ Y3YL+YLYs)

Si ottiene quindi la seguente funzione di trasferimento:

Vo Y>(Y1+Ys+Ys)+ g1 (Y2-Ys) + Y1 Y3

Vi YiYot+r gmi Yo+ Y2 Ya+ Yo Ys+ Y1 Ya+ Y3 Ys+ Y1 YL+ gm1 YL+ Y3 YL+ YL Ys

Dallo schema di figura ? segue che:

Vo

1

Iout='Vo YL= - Vi YL

Dalla precedente di ottiene la transconduttanza dello stadio in modo comune:

TCCM — Iout = _ Vo YL

Vi Vi

— ( Ya (Y1+ Y+ Ys) + gmt (Y2- Yo) + Y1 Ys )Y
Y1 Yo+ gm Yo+ Yo Y5+ YoYs+ Y1 Yo+ Y3Ys+ Y1 Yo+ gua YL+ Y3YL+ Y1 Ys -

Supponendo che Y_—x, le precedente relazione si semplifica nel seguente modo:

(Yz(Y1+Y3+Ys)+gm1(Yz—Ys)+Y1Y3)
Yi+Ys+ Ys+ g

lim TCoM =_

YL—>OO

dalla quale, sostituendo i valori dei parametri y, si ha:

TCCM = ( gm1 Gs - s [Cap1 (Gs + gps1) + gm1 (Capi - Cs) + Casi gpsi] - 2 Capn (Cs + Casi) )
gm1 + gpst + Gs + 5 (Cast + Cs)

In alta frequenza c’e passaggio di corrente attraverso la capacita parassita e oltre una certa
frequenza c’é un aumento del guadagno per la presenza degli zeri nella funzione.

In bassa frequenza, supponendo gm: grande rispetto agli altri termini, si ha:
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gm1 Gs
TCM(Q) = - ~-Gs
gm1 + gps1 + Gs

dove Gs rappresenta la conduttanza di uscita dello specchio di corrente.
Consideriamo il numeratore della funzione TCCM cosi definito:

N(s) =- [gm1 Gs — S [Cep1 (Gs + gps1) + gm1 (Cept — Cs) + Cast gpsi] — S2 Cep1 (Cs + Cesi)]
Normalizzando rispetto al primo termine, si ha:

s [Cap1 (Gs + gps1) + gm1 (Cap1 - Cs) + Cas1 gpsi] + 82 Com (Cs + CGSl))

N(s) = - gm1 Gs (1 -
& gmi1 Gs

Consideriamo la seguente scomposizione per N(s):

NG =6-2)6-2)= (1- 2= )(1-== Y zmm=1-s (v — )+ —

VA V) z V4] 71 Z2

Utilizzando I'approssimazione di zero dominante, supponendo cioé z1<<z, si ha la

seguente approssimazione:

2
S + S

71 7172

N@is) =1 -

Confrontando con I’espressione a parametri y di N(s) calcolata prima, si ha:

B gm1 Gs
Copi (Gs + gps1) + gm1 (Cop1 - Cs) + Casi gpst

71

Poiché il termine al denominatore comprendente gm1 € piu grande degli altri, si lo zero

dominante approssimato nel seguente modo:

g1 Gs Gs
Zp ™~ =
gm’l (Cep1 - Cs) Caop1 - Cs

Il secondo zero, non dominante, & dato da:

gmi Gs . ( g1 Gs )( gm1 (Cap1 - Cs) ) . (Cap1 - Cs)
zp [Cep1 (Cs + Cas1)] Cepi1 (Cs + Casi) gma'Gs Emi Cept (Cs + Casi)

Zy = —

Riportiamo infine il guadagno di corrente dello stadio che &€ composto da due termini, cioe
guello relativo al transistor M2 che é circa uno e quello relativo ai transistor M3 e M4, dato
da:
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La funzione di trasferimento complessiva é dato da:

25 Cgss
1 gm3
AiI=Ap—Am=1- =
Cess Cess
1+42s—— 1+42s——
m3 gm3

Analizziamo ora gli effetti dovuti alle asimmetrie dei transistor in una cella differenziale
standard, cioé le asimmetrie relative ai parametri p e Vr che rappresentano i parametri

tecnologici in grado di alterare le informazioni in bassa frequenza.

A Vbp
.
L ‘»
— -
M3 M4
lout
ouT
M1 M2
) -
(! >
Vg O—L J—O Ve

lss

figura 111 - Cella differenziale standard in assenza di segnale in ingresso

Consideriamo dapprima le asimmetrie sui [3 dei transistor M1 e M2 e quindi, dall’analisi
del circuito di figura 112, si ha:
Ip1 = PB1 (Vest — V1)?
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Ip2 = P2 (Ves2 — V)2
Iss = Ip1 + Ip2 = (P21 + P2) (Ves — V)2

A A
Vb Vbp

M1 M2

Vg O—E E\—O Vg

Iss

figura 112 — Stadio differenziale di ingresso

Ves=Vasi=Vee=Vr+\| —
B1 + B2

Definiamo i parametri 3 come segue, introducendo lo scarto Af:

PO
pr=p+—
_p- 2P
p=p-—

Sostituendo nelle relazioni relative alle correnti di drain, si ha;
lo1 = (P + AP) (Ves1 — V1)
Iz = (B - AP) (Ves2 - V7)?

e sostituendo in queste ultime il valore relativo a Vgs: € Ves, Si ha:

_Brap BrAP
Ip1 = Bit o Iss 2 Iss
_B-aAp B-AP
Iz = Bit o Iss 2 Iss

Otteniamo infine il seguente rapporto che risulta utile per descrivere il trasferimento di

segnale e la dinamica dello stadio:
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Ip1 — Ip2 _ Z AP _ AP
Iss 2P Y

Consideriamo ora il circuito di figura 112 per un ingresso differenziale Viq:
Ip1 =B (Ves1 — VT1)? (1 + A Vbsi)
Ip2 = B (Ves2 — V12)? (1 + A Vbsp)
Iss = Ip1 + Ip2
Vid = Ves1 — Vas2
fattore di over drive: Vov = Vs - VT

Quindi si hanno le seguenti tensioni di soglia:

\ [ 1
Ves1=Vm + ];;

IDZ

B

Ves2=Vm +

Supponendo che i transistor siano uguali, si ha:

ID1| ID2| ID1| Iss - I;x
Vid‘\/ﬁ \/B_\/ﬁ /B

Quadrando una prima volta la relazione precedente si ha:

B Vi = I+ (Tss - Ity — 2 \ | Ton (Tes - Ipn)

Quadrando nuovamente si ha:
(B Vid? = Iss)2 =4 Ip1 Iss — 4 Ip1?
Si ottiene cosi un’equazione di secondo grado in Ipq:

4 1p1? -4 Ip1 Iss + (P Vid? — Iss)? =0

le cui soluzioni sono date da:

4Tss% | 16 Ts2 = 16 (B Via? - Iss)? L
- ARV T [ttt 2pyicis

8
Iss 1\/ 2 Iss | Is PVi 2 Iss
= — + —\/p2vi ~Vig) =2 B Vi
D1 5 5 B2 Via ( 6 d) 5 > B Via

Se Vig € piccolo rispetto agli altri termini, si ha un comportamento lineare per cui la

corrente Ip: diventa la seguente:

Michele Marino — mmelectronics@tim.it 106 Elettronica analogica con applicazioni
Universita degli studi di Roma “La Sapienza” Prof. Alessandro Trifiletti



W

Ipg ~ Iss i[)’Vid\/ 2 Iss
2 2 B

Considerando il valore positivo per le correnti Ips, Ip2 e introducendo le asimmetrie sulle

tensioni di soglia, si ha:

Al=Ip1-I;2=PpAVT2 \/ 2[158 =AVr2\ [21ss B

Introduciamo il rapporto:

Al 2 I /o2 AV
= AVT12 Jo P = AVT12 b = =
Is Iss? Is

S S Voviz

definendo la tensione di overdrive Vovi2 che dipende dai parametri tecnologici dei

dispositivi MOSFET. Per quanto riguarda i transistor M3 e M4, consideriamo il circuito di

figura 113.
A
VDD
(3) I
M3 M4
E‘ E t% Vi=Vass

[ |

figura 113 - Circuito equivalente del carico attivo per la coppia differenziale

Si ha:

I I
Vess =V + o =V + a
Ba Pa

In = B (Vasi = Vra)2 = fa (Vs + \/? —Vm)? = Bs (AVza + 1[131\1 )2

3

che possiamo approssimare con la relazione:

B4 B3 B4 AV
Ips= Iv (1 + AV )2 = I (1 + )2
B3 Iy B3 Vovas
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Definiamo i nuovi parametri “medi” e di “asimmetria” nel modo seguente:
AP3s =Pz~ Pa

Bs * P4

Bas = >

Dai quali, risolvendo rispetto a 33 e B4 si ha:
Bs = Pas + APss
Ba = Paa — APss

Sostituendo nella relazione relativa a Ips si ha;

)2

Ips=In\—5——F——

Bas + APss ) 14 AVT34
Bas — APsa

Vovzs
Utilizzando la seguente approssimazione:

1+ x

> 1+x-y—x
1-y X, y<<1 Yo

la corrente Ips € data da:

2ABa4 2AV 134
1+
Bas

Si noti come sono stati messi in evidenza tutti i parametri che generano le asimmetrie per

Ips = Iin (1 + )2

Vovas

cui il guadagno completo dell’asimmetria é dato da:

APz . AVT2 N 2APa4 . 2AV T34
B12 Voviz Bas Vovss

Consideriamo lo schema di figura 114 dove con Zs. abbiamo indicato I'impedenza del

generatore di corrente di polarizzazione di M5 e con Zs I'impedenza di M5. Si ha:

Vour = (222 ) Voo (—22Y g (257 /720)
ouT Zs+ Zar DD Voo gms5 (45 SL

Viss Zs1. Vsas
Vour = (— ) + Vs ( vV ) gms (Zs/ [ ZsL)

Zs+ Zso ss

Dal circuito di figura 115, dove al posto di M1 e M2 abbiamo sostituito le resistenza di
uscita, si ha:

Vscs = Vb — Vb4
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Vb T2
Vs = (—) + gma Vsca Toz/ /Tos

To2 t+ To4

Vb
— —
L4 > N
— — fia
M3 M4 M5
Vour
0
M1 M2
) -
(! »—
— —
I l Zs.
Iss CD IsL

figura 114 - Circuito per il calcolo della tensione di uscita in funzione della tensione Vpp

Vbp
— —
L >
— —
— M3 M4
+——O Vour
rol r02

1

figura 115 — Effetto delle resistenze di uscita dei transistor M1 e M2

La tensione Vscs € data da:

To1 gm?) To1 1
Vsca =Vpp — (—1 ) Vb = Vbp (1 ——) = Vpp (—)

Top +—— 1+ gm3 T'ol 1+ gm3 T'ol

m3

Quindi sostituendo questa nella relazione precedente, supponendo che gms ro1>>1 e

F02>>ro4, Si ha;
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To2 t o4

_ o2 1 ) _ ( o2 )( &md  Toq )
Vps=Vpp [_r02 t Tt + gma (—1 ¥ g Tor (r2/ / r04)] Vo [ 1+ gms  Tol ]

Quindi il trasferimento tra I'uscita del primo stadio e la tensione di alimentazione Vpp &

circa unitario (essendo ro1,ro2>>ros). La tensione Vsgs € quindi data da:

To n o o4 T To 1o
VSG5=VDD_VDD[—2(1+ gm4 I'4)]=VDD[I'4 To2 2 ]

To2 t+ To4 gm3 To1 To1 + To2 To2 + Tos

Essendo anche in questo caso ro1,lo2>>res, Segue che Vsgs ~ 0. Il trasferimento tra la
tensione di alimentazione Vpp e la tensione di uscita Vout avviene dunque attraverso le

resistenze di uscita di M5 e M6, cioé:

Vour To6 1

~
= ~

VDD Yo5 + Yoo 2

Consideriamo ora il circuito di figura 116 dove in parallelo a ro1 e ro2 sono stati inseriti due

generatori di corrente Is.

Vbp
— — |
le e
— — >~
M3 M4 M5
Vout
——0

P e

e
) o

\\}74
e

figura 116 — Effetto delle resistenze di uscita dei transistor M1 e M2 con generatori di corrente

Dall’analisi del circuito, la tensione sul gate di M4 ¢ data da:
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B,
To1
Ves=-ra/ /(-1 )Is=—Is(—gm‘°’ )=—Is(—r°1 )
o o gm3 1 1+ gms ro1
Io1 + g 3 g

La tensione Vour € quindi data da:
Vout =~ gma Vea (roa/ /102) — (rea/ /102) Is
Sostituendo il valore di Ve calcolato prima, si ha:

gm4

1 + gm3 Yol

ol

T
Vour = gma (T

m3 Yol

) & o/ /1) = [ - 1] (toa/ /702)

Consideriamo ora l'alimentazione Vss e calcoliamo la tensione di uscita mediante lo
schema di figura 117. La tensione sul drain di M4 é data da:
Vs = (ro2//Yos) (Oms Vsca — ls)

Mentre la resistenza vista dal gate di M4 é data da:

To
RT0T=1"01//( 1 )=1_'_—1

gm3 gm?) Yol

|
TR ok

M3 M4 M5

Vour

M1 M2

13T
IYT

Zs

figura 117 — Circuito per il calcolo della tensione di uscita in funzione della tensione Vss

La tensione sul gate di M3 e quindi sul gate-source di M4 é data da:
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VG3=_ISRTOT=_IS(L)

1 + gm?) Yol

Vsga=—Vas=1Is (—)
1 + gm?) To1

Si ottiene cosi la tensione sul drain di M4:

Vi, = gm4 I'ol 1) B IS gm4 Yo1 — 1- gm3 I'ol )
pe=Is 1+ gos o (ro2/ /Tos) = 1+ g 1on (To2//Tos)
Agmaz To1 — 1
V= Is (—) (To2/ /o)
gm3 Tol

Prendiamo di nuovo in considerazione la relazione che esprime la tensione di uscita in

funzione della tensione Vss e riscriviamola nel modo seguente:

v _( Vss Zs1. )[ ( Vscs ) 7 ]
ouT = 7+ Za1 gm5 LSL

essendo:
Vss Vss
IS = =

7 27s

Vses Vs Vi

Vss Is Zs IsZs

Voo ( Vss ZsL ) [ (Agm43 Yol — ) gm5 ZsL )]
OouUT = 7+ Za1 g Tor (1o2/ /Tos)

Come per il trasferimento della tensione Vpp, essendo anche in questo caso Vsgs ~ 0, la
funzione di trasferimento tra la tensione di alimentazione Vss e la tensione di uscita Vour €

definita tramite le resistenze di uscita dei MOS M5 e M6:

Vour To5 1
VSS Yos5 + Yos 2
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Nella figura 118 viene riportato lo schema di un amplificatore con ingresso differenziale e

carico attivo su entrambi i rami dello stadio di ingresso, definito come OPA 1S.

T Vbp

— — — —
hi i hi i
M5 M3 M4 M6
ID6 l Iout
—
M1 M2
|D8l
) - a.
-Vi e . +V; h
— —1\—( )
2 2
M7 M8
- !
H‘ ‘}—4
— —
CD Iss

figura 118 — Schema elettrico dell’lOPA 1S

In bassa frequenza il guadagno di tensione ¢ dato da:

Avd = gm12 (ros//Tog)

Le correnti Ips e Ipg sono date da;

L =V (gmlz )( 1 )
Pem VidN Ty 1+joT

=i (57) (50) Go)
SR W 1+jotp/ \1+jomnm

dove il termine tp mette in evidenza il polo dovuto ai MOS a canale p, mentre il termine

mette in evidenza il polo dovuto ai MOS a canale n.

In definitiva la corrente di uscita & data da:
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Lo o T _(gmlzvid )( 1 . 1 )
OUT ™ o™ A8 2 1+jotp (+jot)d+jot)

Dalla quale risolvendo si ha:

(1+5)
gm12vid 1+jan+1 1+ 2
IOUT=( > )(( )=gm12Vid[( ]

1+jot) (1+jotw) 1+tjot) (1+jotw)

La dinamica di uscita €:
Dourt: (Vob — Vovs) — (Vss + Vovs)

Nella figura 119 viene riportato lo schema di un amplificatore con ingresso differenziale e

stadio finale a cascode, definito come OPA 2S Cascode.

A
Vob

ST ﬁJ
M3 M4 Vi Mj
O—‘

M1 M2
— — | M] O VOUT

Vss Vss

figura 119 — Schema elettrico dell’OPA 2S Cascode ‘

Dal punto di vista della continua i punti contrassegnati in rosso non si cambiano
sensibilmente e la dinamica di uscita €:
Dourt: (= Vss + 2 Vovn) — (Vbb — Vovp)
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Consideriamo la serie di trasformazioni di figura 120 per i MOS a canale p dello stadio

finale.
pu—
Iou
<
M5 ~ ) VrgsT
J l — > N = —»O—‘: —> |
7 . (Mb) ) Ys
M6 I Mé I M6 ZL I
v ) I
= — = — —
o
Y- >
™ 5 T (M5)
— — M6 Z
L

figura 120 — Trasformazioni circuitali dello stadio finale MOS a canale p

Analizziamo lo stadio partendo dal MOS M6 collegato come in figura 121.

s Ccps
I

i l /1
- 1 "~ 5 Cose - CD gDs6

Iou G6 D6

\\}7

- - gme VGse
S6

Cy IIN Vin

IIN

figura 121 - Circuito equivalente del transistor M6

Vess = = VIN
Iin =5 Csss VIN + gms VIN + gbss ViN = ViN (S Cass + Ome + gpss)
L’ammettenza vista guardando dentro il source di M6 (connesso a gate comune e con

uscita a massa) é quindi data da:

Iv
Yin=—— =5Cas6 + gmé + gnse = gme + 5 Case
IN
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Per quanto riguarda il MOS M5 consideriamo il modello a parametri y di figura 122 e

procediamo al calcolo dell’impedenza vista dai punti contrassegnati dalle X.

Sommando le correnti al nodo di source si ha:
= Oms Vss — Y1 Vss + Y3 (Vbs — Vss) = Ys Vs
Dalla quale riordinando si ha:
Vbs Y3=Vss5 (Ys+ Y3+ Y1+ gms)
lout = Vss (Ys + Y1)

Y>
G5 v N .V D5
i AN AN
N Y, CD Ys VrEst
gm5 VGss
-+ —

{;YS

figura 122 - Circuito equivalente a parametri y per il transistor M5

| parametri y sono cosi definiti:

Y1 =5 Cass
Y3 = Qgbss
Ys=Gs+5sCs

Sostituendo Vss nella prima relazione, poiché Vps = Vour, si ha:

Iour )(Y5+Y3+Y1+gm5)

Vour= (
OUT Yot Y Y

L’impedenza di uscita dello stadio amplificatore é quindi data da:

Zoutr = =
Iout

Vour _(YS+Y3+Y1+gm5 )
(Ys+ Y1) Y3

Sostituendo i valori dei parametri y prima definiti, si ha:
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s (Cs + Cass) ]
mb5

Gs+5Cs+ gpss +5 Cass + gms ) &ms [1+

- _
ot gpss (Gs + 5 Cs + 5 Cass)

s (Cs + Cass)

gpss Gs [1 + e

Essendo gms>>1 lo zero al numeratore é trascurabile poiché é ad una frequenza molto piu

alta del polo. Quindi 'ammettenza complessiva di uscita dello stadio ¢ data da:

s (Cs + Cass)
gpss Gs [1 + —]

S

Your=Yz+ (Cs+ Coms)

s (s + Cess

G8 # D8 ET
[
Vi (~ Yi CD Y3 Yy

<> gms VGss

T ss

figura 123 - Circuito equivalente a parametri y per il transistor M8

Sommando le correnti al nodo di drain di figura 123 si ha:
Y2 (Vi— Vbpg) = gms Vi+ Vpsg (Y3 + Ya)
dalla quale riordinando si ottiene:

Vi(Y2—0mg) = Vps (Y2 + Y3+ Yy)

Vs Y, - gms

Vi Yo+Ys+ Yy

La corrente di uscita € data da:
lout = — Vbs Y4
Utilizzando le ultime due relazioni, si ottiene il trasferimento tra la tensione di ingresso e

la corrente di uscita dello stadio successivo:

lour _ Vs Y. = — (Y2 = gms) Y4
Vi Vi ! Yo+ Ys+Ys

dalla quale, sostituendo i parametri y, si ha:
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5CGS4) (1_ s Cops

/ N 1 +
Iour (S Caps — gms) (gm4 +s Ccs4) gm4 gms ( gm4

)

ng
Vi sCepst gpss + gma + 5 Casy , s (Cgss + Ceps)
St [1 + -~
Gy Y> Iout
2 D7 Pl
i
N Yl CD Y3 Y4

gm7 VaGs?

S7
(y) In

W ,‘

figura 124 - Circuito equivalente a parametri y del transistor M7

Scriviamo I’equazione al nodo di source:
= 0m7 Vs7 — Y1 Vs7 + Y3 (Vp7 — Vs7) = Iin
Riordinando si ha:
Vb7 Y3=Vs7 (Y1 + Y3+ gm7) + Iin
L’equazione al nodo di drain é la seguente:
= 0m7 Vs7 + Y3 (Vb7 — Vs7) + (Y4 + Y2) Vp7 =0
Riordinando si ha:

Vs7 (Om7 + Y3) = Vb7 (Y2 + Y3+ Ya)

B ( Vo7 (Y2+ Y3+ Yy)
7 (gn7 + Yo)
Sostituendo nell’equazione relativa al nodo di source si ha:
Vor (Y2 + Ya+Ys) (Y1 + Ys+ guy)

Ys Vp; = [ + Iy
(gm7 + Y3)

[ Ya(gm7+Y3) —(Y2+ Ya+Ys) (Y1 + Ys+ guy) ]
D7 (g + Y) =In
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“ Y1 Y- (Yo+ Yy (Yi+ Y3+ gur)

Vv =1
D7 [ (g7 + Yo) IN

Si ottiene la seguente funzione di trasferimento:

Vb7 (gm7 + Y3)

Iv “Y1Ys—(Yo+ Ys) (Y1 + Y3+ gmy)

Essendo lout = - Vb7 Y4, si ottiene facilmente il guadagno di corrente dello stadio:

Tour Yi (gm7 + Y3)
Iv Y1 Ys+ (Ya+ Yy (Y1 + Y3+ gmr)

Se Ys—o0, che dal punto di vista elettrico equivale ad un cortocircuito, si ha:

Iout _ gm7 + Ys

AI = =
Iv Y1+ Y3+ gy

Sostituendo i valori dei parametri y si ha:

A Iour gm7 + gns7 Gm7 1
I = = ~ =
Iy gm7 + gps7 + 5 Casy _ s Casy T+st
gm7 \ 1+
gm7
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Consideriamo i circuiti di figura 125 e analizziamolo nelle ipotesi in cui RL—, caso in cui

Ip1 = Ip2.

A
Vb T Vop

Vesa *%
— () |
e NV o
Vil Vi M1

.
- + A Vo —————O
ViQo i l —
M2 RL M1
) Vi -
: e E
L N
Vasq T
= Vbop

\J
_VDDL

figura 125 - Circuito per la stabilizzazione del punto di lavoro

Le correnti di drain di M1 e M2 sono date da:
Ip1 = P1 (Vesq — Vi— V1)2[1 + X\ (Vob — Vo)]
Ip2 = B2 (Vesq + Vi— V1)?2 [1 + A (Vo + Vbp)]
Supponiamo che i due dispositivi siano uguali:
P1=P2
V1n = |V1p| = V1
A =NAp=A
Vovg = Veso - VT
Uguagliando le correnti si ha:
(Movo = Vi)2[1 + X (Vob — Vo)] = (Vovo + Vi)2[1 + A (Vo + Vbb)]
(Movg — Vi)2 (1 + X Vop) = (Wovo + Vi)2 (1 + A Vop)= (Vovg — Vi)2 A Vo + (Vovg + Vi)2 A Vo
4 Vovq Vi (1 + A Vbp) =27 Vo (Vove? + Vid)
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4
2/1’ Vovq Vi (1 + X\ Vpp) 2 Vpx/é Vi(1+ X Vpp) 2Vi(1+ A Vpp)
S I N (PR RN CP iy
Vovg? Vovg?
Utilizzando I’'approssimazione (per x<<1):
1
~1-x
1+x
La relazione precedente diventa quindi la seguente:
Vi2
Vo=GYV; (1 - )
Vovq?

dove G rappresenta il guadagno di piccolo segnale.
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