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Generalidades

Efecto Miller


Este efecto se aplica a cuadripolos amplificadores e inversores de tensión a tensión. Podemos ver aquí lo siguiente


Av  =  vsal / vent  <  0


ii  =  Yi vent

if  =  ( vent - vsal ) Yf

if  / ii  =  ( vent - vsal ) Yf / Yi vent  =  ( 1 - Av ) Yf / Yi

Yent  =  ient / vent  =  ( if  + ii ) / ii Zi  =  Yi + Yf ( 1 - Av )




y como en general


Av>> 1

resulta


Yent  ~  Yi - Yf Av 

y de forma análoga se puede demostrar


Ysal  ~  Yo
Modelo del TBJ en RF


Es común dos tipos de modelos del transistor en radiofrecuencias, a saber: el   (o también denominado Giacoletto) y el de parámetros de admitancia. El primero lo expresamos a continuación, donde la Cb´ es la suma de las existentes entre B´E y B´C amplificada por el efecto Miller. Este modelo posee parámetros que cambiarán con la frecuencia y polarización, y los fabricantes de dispositivos no lo han hecho uso frecuente en sus datos, seguramente por lo engorroso del mismo, por lo que en este capítulo trataremos de suplantarlo por el segundo modelo. Sus ecuaciones básicas son


Cb´  =  Cb´e + Cb´c ( 1 + Av )  ~  Cb´e + Cb´c.vec/vb´e

gm = ICVBE   [IBE0 (1 - eVBE/VT)]VBE  =  IBE0 eVBE/VT / VT  =  IC/VT  ~ 20 IC




El modelo de admitancia es más general, y se adapta convenientemente para las amplificaciones de baja señal. Su sistema de ecuaciones es el siguiente


ib  =  y11e vbe  +  y12e vce

ic  =  y21e vbe  +  y22e vce



y suelen especificarse sus parámetros según la frecuencia y polarización.


Para las frecuencias y magnitudes que trabajaremos nosotros podremos simplificar este modelo de la siguiente manera (al igual que con el modelo híbrido)


y12e  ~  0


y22e    0

resultando con ello el TBJ un dispositivo de transmitancia unidireccional.

Factores de sobrevalor y reactividad


Dado un polinomio de segundo grado de la forma


P(s)  =  s2 + s a + b  =  ( s2+s  n + n2 )  =  ( s +  ) ( s + * )  =  Pe
definimos en él


  =  b1/2 / a


factor de sobrevalor (de corriente o tensión)


  =  1 / 2 


coeficiente de amortiguamiento

fn  =  2  / n


frecuencia natural del sistema polinómico




Seguidamente tomemos el ejemplo sencillo de componentes pasivos; por ejemplo una inductancia en serie con una resistencia y hallemos su potencia aparente total


Z  =  R + sL    R + jL
impedancia

S  =  P + j R


potencia aparente = activa + reactiva
y definamos un factor de mérito reactivo (es decir "cuán reactivo es") que denominaremos factor de calidad

Q  =  R / P


factor de mérito reactivo
que para nuestro ejemplo valdrá L/R.


Veremos seguidamente la relación que existe entre estos factores  y Q en un circuito de sintonía; o bien, dicho de una manera más propia, en una transferencia de segundo orden de polos conjugados.

Pasajes de mallas serie a paralelo


Una impedancia serie Zs = Rs ± jXs puede comportarse, en cierto rango de frecuencias donde el Q se mantiene constante, análogamente a otra paralelo Zp = Rp // jXp y viceversa. Si el dipolo es inductivo sus equivalencias son las siguientes


Yp  =  Gp + ( sLp )-1  =  ( Rs + sLs )-1

Rp  =  Rs ( 1 + Q2 )


Lp  =  Ls ( 1 + Q-2 )


Q  =  Qs  =  Qp  =  Ls/Rs  =  Rp/Lp
y de igual manera para el capacitivo


Yp  =  Gp +  sCp   =  [ Rs + ( sCs )-1 ]-1

Rp  =  Rs ( 1 + Q2 )


Cp  =  Cs [ ( 1 + Q-2 ) ]-1

Q  =  Qs  =  Qp  =  Cp/Rp  = 1 /CsRs
y generalizando tenemos finalmente para recordar con facilidad


Q    4


Rp  =  Rs Q2

Lp  =  Ls 


Cp  =  Cs 




Impedancia de filtro


El circuito resonante típico que se acaba de mostrar en la figura precedente presenta un Q > 10 con facilidad en frecuencias por encima de 100 [KHz]. En su banda pasante se cumplen las siguientes ecuaciones


Z  =  ( Rs + sLs ) // ( sC )-1  ~  R // sL ) //  ( sC )-1  =  C-1. s / ( s2+s 0/ + 02 )  =


    =  C-1. s / ( s +  ) ( s + * )    R / [ 1 + j Q0 ( /0 - 0/ ) ]  ~


    ~  R / [ 1 + j 2 (  - 0 )/B ) ]


0 =  ( L C )-1/2

Q0 =    =  0L / R  (coinciden en resonancia los factores de sobrevalor y reactivo)


a  =  a + ja  =  ( 0 / 2Q0 ) [ 1 + j ( 4Q02 - 1 )1/2 ]  ~  ( B / 2 ) ( 1 + j 2Q0 )


B  =  0 / Q0  (ancho de banda a potencia mitad)




Respuesta de amplitud y fase de una transferencia


La característica espectral del módulo y la fase de una transferencia no distorsionable debe ser en la banda pasante B plana para la primera, y recta creciente o decreciente para la segunda. Para ver esto tomemos un ejemplo como el siguiente


T ()  =  Te j 

T =  K  

constante

 =  +  

recta con desfasaje constante  

al cual le aplicamos dos tonos a su entrada


v1  =  v1p  e j 1t

v2  =  v2p  e j 2t

vent  =   v1 +  v2



resultando entonces a su salida


vsal  =   T vent  =  K v1p  e j [ 1(t+) +  ] +  K v2p  e j [ 2(t+) +  ]
en donde observamos que las amplitudes de las señales han cambiado proporcionalmente al igual que con sus fases. Esto último equivale a decir que su retardo temporal   es constante


  =  =  
Amplificador de sintonía simple


Sus ecuaciones de comportamiento son las mismas que hemos visto con la impedancia de filtro dentro de la zona de la banda pasante B


Av  =  vsal / vent  =  y21e Z  ~  y21e R / [ 1 + j 2 (  - 0 )/B ) ]  =  Av e j 

Av    Av(0)  =  y21e R



aproximadamente constante

  =  - arc tg [2(  - 0 )/B]  ~  - 2(  - 0 )/B

recta

Q0 =  0L / Rs  =  0CR  =  R / 0L  =  0 / B    4


a  ~  ( B / 2 ) ( 1 + j 2Q0 )





Llamamos producto ganancia por ancho de banda PGB al área definida por la ganancia a potencia mitad y el ancho de banda pasante


PGB  =  Av B     Av(0) B  =  y21e/ C

Diseño


Sean los datos (capacitancias parásitas no consideradas)


Av = ...   fmax  = ...   fmin  = ...   f0  = ...   


Empezamos adoptando un transistor y con una polarización elegida obtenemos


VCE  = ...


IC  = ...


  = ...


y11e  = ...


y21e  = ...


y12e  = ...


y22e  = ...

y lo polarizamos


VRE  = ...     1 [V]


RE  =  VRE / IC  = ...


VCC  =  VCE +  VRE  = ...


RB  =    ( VCC - VRE - 0,6 ) / IC  = ...


De los datos precedentes obtenemos


Q0 =  f0 / ( fmax - fmin )  = ...


C22e  =  b22e / 0  = ...

y si adoptamos


L  = ...

podremos hallar


Rs  =  ( 0L )2 [ ( Q00L )-1 - g22e ]  = ...


C  =  ( 02L )-1 - C22e  = ...

y verificar


y21e Q00L  = ...  >  Av

Del capítulo de osciladores verificamos la posible oscilación indeseable


y21e [ g22e + ( RsQ02 )-1 ]-1 . y12e ( g11e + RB-1 )-1  = ...   <  1


Para que el emisor se encuentre a potencial de tierra


y11e-1  >>  1 / 0CE           CE  = ...   >>  y11e/ 0 

o bien cualquier experimental de 0,1 [F] será suficiente.

Amplificador multietapa de sintonía simple iguales


Colocando en cascada n etapas de sintonía simple sintonizadas a la misma frecuencia se produce


— mayor ganancia


— disminución  del ancho de banda


— aumento de la selectividad (flancos Av más abruptos)


— aumento del producto ganancia por ancho de banda





Observemos estas propiedades. El aumento de ganancia considerando una ganancia efectiva Avef

Avef   =  Avef e j ef

Avef =  Avn    ( gm R )n


ef  =  n   =  - n . 2(  - 0 )/B


con respecto a la disminución del ancho de banda


Avef(max;min)  =  0,707 ( gm R )n  =  ( gm R ) / { 1 + [ 2( max - 0 )/B ]2 }n

max ; min  =  0 { 1 ±  [ ( 21/n - 1 )1/2 / 2Q0 ] }


Bef  =  max - min  =  B ( 21/n - 1 )1/2
y la tercera propiedad surge del concepto del aumento del mérito efectivo


Q0ef  =  0 /  Bef  =  Q0 / ( 21/n - 1 )1/2
mientras que la cuarta


PGBef  =  Avef(0) Bef  =  ( gm R )n-1 ( 21/n - 1 )1/2 PGB

Diseño


Sean los datos (capacitancias parásitas no consideradas)


Av = VL / Vg  = ...   fmax  = ...   fmin  = ...   f0  = ...   CL  = ...   Zg  = ...   n  = ...


Empezamos adoptando un transistor y con una polarización elegida obtenemos


VCE  = ...


IC  = ...


  = ...


y11e  = ...


y21e  = ...


y12e  = ...


y22e  = ...

y lo polarizamos


VCC  =  VCE = ...


RB  =    ( VCC - 0,6 ) / IC  = ...


De los datos precedentes obtenemos


B  =  ( max - min ) / ( 21/n - 1 )1/2  = ...


Q0 =  0 / B  = ...

y si adoptamos


L1  = ...


R1  = ...

para simplificar los cálculos


RL  =  g11e-1  = ...   

donde de haber sido RL un dato, entonces podría haberse cambiado la polarización o bien colocar una resistencia en serie o derivación a ésta.


Seguidamente podemos hallar la relación de espiras tal que satisfaga el Q0 que necesitamos si planteamos su magnitud


Q0  =  [ R1(0L1/ R1)2 //  g22e-1  //  g11e-1(N1/N2)2 ] / 0L1
de donde


N1 / N2  =  { g11e / [ ( Q00L1 )-1 - R1(0L1 )-2 - g22e ]-1 }1/2  = ...

y que nos permite verificar la adopción previamente hecha (se supone igual diámetro de alambres entre primario y secundario)


g11e-1  = ...   >>  R2  =  R1 (N2/N1)2

Expresamos ahora las ganancias individuales


Rent  =  R1(0L1/ R1)2 //  g11e-1(N1/N2)2  =  [ R1(0L1)2 + g11e(N2/N1)2 ]-1  = ...


A1  =  Rent / ( Rg + Rent )  = ...


A2  =  
A4  =  
A6  =  N2/N1  = ...


A3  =  
A5  =  
y21e Q00L1  = ...

debiéndose cumplir el dato


A1 A2 A3 A4 A4 A5 A6  = ...   > Av

Conforme a lo que se explica en el capítulo de osciladores, se estima la estabilidad de cada amplificador


A3y12e /  { [ Rg-1 +  R1(0L1)2 ] (N1/N2)2  +  g11e }  = ...   <   1  
estabilidad de Q1

A5y12eQ00L1(N2/N1)2  = ...   <   1




estabilidad de Q2

Para estimar los valores medios de las sintonías necesarias (téngase presente las distribuidas en el inductor, en el cableado, etc.) calculamos


C1  =  (02L1)-1 - C22e - CL(N2/N1)2  = ...


C2  =  (02L1)-1 - C22e - (C11e+C22eA4)(N2/N1)2  = ...


C3  =  (02L1)-1 - Cg - (C11e+C22eA2)(N2/N1)2  = ...

y el de desacople


CB  = ...   >>  y11e / 0 
o bien cualquier experimental de 0,1 [F] será suficiente.
Amplificador multietapa de sintonías simples, para máxima planicidad


Las ventajas de esta implementación frente a la anterior (el circuito es el mismo) son las siguientes


— perfecta planicidad espectral de la ganancia


— mayor selectividad

y su desventaja


— no tanta ganancia


En síntesis, este método consiste en implementar el mismo circuito pero sintonizar las n etapas en frecuencias diferentes 0i (i  a, b, c, ...) a factores de méritos Q0i adecuados.





Cuando se trabaja en banda angosta esta característica de planicidad es obtenida si los polos de la transferencia total se ubican simétricamente en el perímetro de una circunferencia


   =    / n


Q0ef  =  0 / Bef    10 

(banda angosta)


0  =  ( max min )1/2  ~  ( max - min ) / 2





Cuando hablamos de banda ancha el método será otro


Q0ef  =  0 / Bef  <  10 

(banda ancha)


0  =  ( max min )1/2    ( max - min ) / 2


Si se desea calcular alguno de ambos casos, se brindan para ello ábacos para cualquier Q0ef, donde





n = 2

n = 3



___________________________________________





Q0a ~ Q0b
Q0a ~ Q0b






Q0c = Q0ef


___________________________________________



0a

0 

0 




0b

0 / 

0 / 




0c

—

0


Diseño


Sean los datos (capacitancias parásitas no consideradas)


fmax  = ...   fmin  = ...   f0  = ...   CL  = ...   Zg  = ...   n  = 2


Empezamos adoptando un transistor y con una polarización elegida obtenemos


VCE  = ...


IC  = ...


  = ...


y11e  = ...


y21e  = ...


y12e  = ...


y22e  = ...

y lo polarizamos


VCC  =  VCE = ...


RB  =    ( VCC - 0,6 ) / IC  = ...


De los datos precedentes obtenemos


Bef  =  ( max - min )  = ...


0  ( max + min ) /2  = ...


Q0ef =  0 / Bef   = ...

y del ábaco


  = ...   


Q0a  = ...

lo que determina


Q0b  = 
Q0a  = ...


0a    =   0    = ...  


0b    =   0 /    = ...  


Si adoptamos


L1  = ...


R1  = ...

como


Q0a  =  [ Rg // R1(0L1/ R1)2 //  g11e-1(N1/N2)2 ] / 0aL1

Q0b  =  [ R1(0L1/ R1)2 //  g22e-1  //  RL(N1/N2)2 ] / 0L1
resultan


N1 / N2  =  { g11e / [ ( Q0a0aL1 )-1 - R1(0aL1 )-2 - Rg-1 ]-1 }1/2  = ...


RL  =  (N1/N2)2 / [ ( Q0b0bL1 )-1 - R1(0bL1 )-2 - g22e ]  = ...


Conforme a lo que se explica en el capítulo de osciladores, se estima la estabilidad de cada amplificador


AG  = y21e /  [ R1(0L1)2 +  g22e  +  RL-1(N2/N1)2 ]  = ...  

AH  = y12e /  { [ Rg-1 +  R1(0L1)2 ] (N2/N1)2  +  g11e }  = ...

AG AH  = ...   <   1 

Para aproximar los valores medios de las sintonías necesarias (téngase presente las distribuidas en el inductor, en el cableado, etc.) calculamos


C1  =  (0b2L1)-1 - C22e - CL(N2/N1)2  = ...


C2  =  (0a2L1)-1 - Cg  = ...

y como por efecto Miller la capacidad en base variará a lo largo del espectro, será aconsejable independizarnos de ella con la condición


(N2/N1)2 [ C11e+C22e . y21eQ0b0bL1 ] = ...   <<   C2

El de desacople


CB  = ...   >>  y11e / 0 
o bien cualquier experimental de 0,1 [F] será suficiente.
Amplificador multietapa de sintonías simples, para igual ondulación


La ventaja de este tipo de respuesta frente al de máxima horizontalidad es


— mayor selectividad

y las desventajas


— ondulación en la ganancia


— alinealidad en la fase


Para cualquier Q0ef se logra esta característica minimizando en una misma magnitud todos los anchos de banda individuales Bi. Seguidamente se expresa el diagrama de polos y respuesta para el caso de banda angosta.





Se define aquí el factor de ondulación FO de la ganancia


FO [dB]  =  20 log  Avefmax / A0
que permitirá por medio de la tabla que se muestra encontrar este factor minimizante 

Bi  =  Bi (max horiz) . 
o bien


i  =  i (max horiz) . 



FO
 (n = 2)
 (n = 3)
 (n = 4)




___________________________




0
1
1
1





0,01
0,953
0,846
0,731





0,03
0,92
0,786
0,662





0,05
0,898
0,75
0,623





0,07
0,88
0,725
0,597





0,1
0,859
0,696
0,567





0,2
0,806
0,631
0,505





0,3
0,767
0,588
0,467





0,4
0,736
0,556
0,439





0,5
0,709
0,524
0,416


Amplificador de doble sintonía, para máxima planicidad


Hallaremos las ecuaciones de comportamiento de un transformador doblemente sintonizado


Av  =  vsal / vent  =  H . s / ( s4 + s3 A + s2 B + s C + D )  =


      =  H . s / [ ( s + a ) ( s + a* ) ( s + b ) ( s + b* ) ] 


Qp =  pLp/Rp  =  1/pCpRp

Qs =  sLs/Rs  =  1/sCsRs

p =  (LpCp)-1/2

s =  (LsCs)-1/2

H  =  psgm / (k-1-k)(CpCs)1/2

A  =  (1-k2)-1 [ (p/Qp) + (s/Qs) ]


B  =  (1-k2)-1 [ p2 + s2 + ( ps / QpQs ) ]


C  =  (1-k2)-1 ps [ (p/Qp) + (s/Qs) ]


D  =  (1-k2)-1 p2s2



y si llamamos


a  =  a + ja

b  =  a + jb



se llega a


A  =  4 a

B  =  6 a2 + a2 + b2

C  =  4 a3 + 2 a ( a2 + b2 )


D  =  a4 + a2 ( a2 + b2 ) + a2b2

Si simplificamos todo esto en base a las condiciones


0  =  p  =  s

Q0  =  Qp  =  Qs

(esto implica banda angosta Q0ef   0)

resulta


a2 + b2  =  B - 6 a2  ~  202(1-k2)-1

a2b2  =  D - a4 - a2 ( a2 + b2 )  ~  02(1-k2)-1

a ; b  =  ±  0 [ (1±k) (1-k2)-1 ]1/2  =  ±  0 (1±k)-1/2 

y que para la síntesis


k  <  0,1

se simplifica


a ; b  ~  ±  0 ( 1 ± 0,5k )

y deduciendo geométricamente devienen


k  =  1 / Q0

(coeficiente de acoplamiento crítico para máxima planicidad)


Bef  ~  1,41 k 0
Diseño


Sean los datos (capacitancias parásitas no consideradas)


fmax  = ...   fmin  = ...   ZL  = ...   Zg  = ...   


(fmax fmin)1/2 / (fmax+fmin)  = ...    >  10   (condición de banda angosta)





Empezamos adoptando un transistor y con una polarización elegida obtenemos


VCE  = ...


IC  = ...


  = ...


y11e  = ...


y21e  = ...


y12e  = ...


y22e  = ...

y lo polarizamos


VCC  =  VCE = ...


RB  =    ( VCC - 0,6 ) / IC  = ...


De los datos precedentes obtenemos


0  ( max + min ) / 2  = ...


Bef  =  ( max - min )  = ...


Q0 =  1,41 0 / Bef   = ...


k =  1 / Q0 = ...


Si adoptamos


L1  = ...


L2  = ...

como


Q0  =  { [ (0L1)2/ R1]  //  g22e-1 } / 0L1

Q0  =  { [ (0L2)2/ R2]  //  RL } / 0L2
resultan


R1  =  (0L1)2 [ (Q00L1)-1 - g22e ]  = ...

R1  =  (0L2)2 [ (Q00L2)-1 - RL-1 ]  = ...

Para estimar los valores medios de las sintonías necesarias (téngase presente las distribuidas en el inductor, las del cableado, etc.) calculamos


Ca  =  (02L1)-1 - C22e  = ...


Cb  =  (02L2)-1 - CL  = ...


El de acople


1/0CB  <<   y11e + RB-1CB  = ... 
o bien cualquier experimental de 0,1 [F] será suficiente.

Conforme a lo que se explica en el capítulo de osciladores, se estima la estabilidad del amplificador


AG  = y21e /  [ R1(0L1)2 +  g22e ]  = ...  

AH  = y12e /  { [ Rg-1 +  RB-1 +  g11e }  = ...

AG AH  = ...   <   1 
_________________________________________________________________________________
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