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Introduccién

El presente contenido desarrolla en teoria y practica el programa de la catedra de “Circuitos Electrénicos 11" dictado en el
Dep. de Electrénica, Fac. de Ingenieria, Univ. Nac. de Mar del Plata, Argentina, cilco 2019.

El mismo ha sido confeccionado como guia de estudio para sus alumnos y se dedica al ingeniero Fernando Clara quien
ha forjado durante largos afios su ensefianza en la catedra.

Receptores Superheterodinos

La técnica que se aplica a los receptores de comunicaciones consiste en recibir una sefial previamente modulada en
amplitud (MA) o angulo (frecuencia MF o fase PM) y, pas&ndola por una etapa llamada conversora (mezcladora, batidora
o heterodinadora) reducird proporcionalmente dicho espectro para operar con una magnitud de frecuencias operable
llamada frecuencia intermedia (FI). Esta Ultima sera luego sera procesada convenientemente por una etapa denominada
demoduladora (o discriminadora) para luego ser ampilificada su nivel convenientemente.

La llamada conversion de frecuencias, también conocida como heterodinaje nace con el inventor canadiense Reginald
Fessenden (1866-1932) en 1905 con su propuesta para producir una sefal audible de 3 kHz de las transmisiones
inaudibles del c4digo Morse provenientes de dos transmisores generadas por el antiguo alternador Alexanderson. Las
senales serian batidas produciendo un efecto “supersonico” o escuchable a partir de los “poderes diferentes” de sus
frecuencias inaudibles y, en otras palabras, se habria acufiado el vocablo “super-hetero-dino” —"dino” implica “poder’o
“fuerza”. En sintesis, entiendo que podriamos pensar con rectitud que la palabra “superheterodino” significa “el poder
audible dado por frecuencias diferentes”.

Seguido representamos esqueméaticamente los procesos de un receptor tipico.
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Aqui pueden destacarse las siguientes consideraciones:



- Vgr €s la sefal de radiofrecuencia de entrada modulada, vosc la del oscilador local, v la intermedia que llamamos Fl y
vV la demodulada finalmente.

- La FI siempre es de una frecuencia de portadora constante resta entre la de entrada y la del oscilador, debido al acople
mecanico entre la sintonia de entrada y la del oscilador local, facilitando con esto las operaciones de demodulacion.

- El equalizador que se ha incorporado existira segun el tipo de modulacion existente.

- El control automético de ganancia (C.A.G.) realimenta negativamente para mantener una amplitud constante de la
portadora de la FI, ya sea como un control automatico de volimen (C.A.V. en receptores de MA) o bien como contol
automatico de frecuencia (C.A.F. en receptores de FM).

Basicamente existen los siguientes tipos de radiodifusion (broadcasting) masiva y otras que estudiaremos. Sus bandas
aproximadamente son las siguientes:

- MA de Onda media de 0,53-1,71 MHz

- MA de Onda corta de 3-30 MHz

- MF Estéreo Multiplex (incluye lo Monoaural) de 88,1-108,1 MHz

- TV (América) de Canales bajos (2 al 6) de 55,25-88,1 Mz y altos (7 al 13) de 175,25-216,1 MHz
- BLU para Radioaficionados de 5,258-5,403 MHz y 220-225 MHz
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Y las modulaciones también. Se destaca la FM Estéreo Multiplexada en la frecuencia porque se modula en MA comdn
los canales Derecho e Izquierdo, mientras que en Doble Banda Lateral con Portadora Suprimida (DB-PS) su resta,
habiéndose generado con la sincronia de una sefal piloto a mitad de su valor. También podemos ver que en la TV se
modula en MA comidn con una técnica llamada de Banda Lateral Vestigial la sefial de video, mientras que la audible en
MF simple.
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Ruido en Receptores

Llamamos asi al conjunto de sefiales extrafias a la transmision que se introducen en el medio de transmisién provocando
alteraciones de amplitud del voltaje y variaciones de frecuencia. Sera necesario mencionar que el tema que nos
proponemos estudiar pertenece a un conjunto de problemas acufiados bajo el concepto de Perturbaciones en las
Comunicaciones, siendo ellas basicamente las siguientes:



- Ruido Térmico

- Ruido por Intermodulacion

- Diafonia (también llamado Crosstalk, se produce cuando las sefiales se transmiten en medios adyacentes donde parte
de las sefales de uno, producto del acoplamiento normalmente magnético que produce la corriente de la sefial mensaje,
perturba la sefial en el otro. Por ejemplo el cruce de conversaciones en la telefonia analégica)

- Ruido impulsivo electromagnético (este tipo de inconveniente es impredecible puesto que siempre esta presente en
forma de sobresaltos o picos de tensién en el suministro de energia. Este tipo de ruido no es muy notable en la
transmision de sefales analégicas pero en la transmisién de sefiales digitales podria provocar pérdida de datos)

- Distorsidn por Retardo (si la sefial se transmite mediante guias de ondas la velocidad de propagacion varia con la
frecuencia, por lo que los distintos armonicos de la sefial no viajen todas a la misma velocidad. Unos datos pueden
solaparse con los anteriores. Por lo que se presentara la distorsién de retraso y para contrarrestar esto se requiere el uso
de técnicas de ecualizacion)

Ruido Térmico

Generalidades

El movimiento y energia permanente molecular en un material dado por sus electrones induce en el mismo un
autocalentamiento que en nuestra disciplina electrénica es observado como indeseable y se lo llama Ruido Térmico
(también Blanco, de Granalla, o de Johnson-Nyquist). Esto es tanto para resistividades fisicas como la virtual de una
antena, y quedan exentas de esto todas las reactividades fisicas como virtuales.

Como su espectro de armoénicas posee una densidad constante por eso se lo ha llamado Blanco. La propia capacitancia
distribuida del componente, o bien conectada externamente, limitara su perjudicial produccién a un ancho de banda
determinado pues sino su concepto pasara los limites de toda racionalidad y seria infinita.

Aplicando los teoremas de Norton o Thévenin puede interpretarse de la siguiente manera:

Vn’ = 4KTBR

—
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donde

Vn —= tensién eficaz de Ruido Térmico (V)

K ~ 1,38.10% (W/°KHz = J/°K) —= constante de Boltzman
T ——= temperatura absoluta (°K)

B —= ancho de banda (Hz)

R —= resistencia (Q)

y la potencia de Ruido que se autogenera (o bien disponible) liberando al ambiente
N =Vn°/R = 4KTB
M
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La Figurade Ruido y la Temperatura Equivalente

Cuando se tiene un sistema adaptado a su entrada, podemos ver la potencia de Ruido que ingresa al mismo a su
entrada Nent (o entregada al recepctor amplificador)

Nent = In°R = (Vn/2R)’R = Vn®/4R = KTB
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—=

R :jln

R

"1

Z

Se comprenderd asimismo que cuando se tiene una sefial ésta estard siempre acompafiada de un Ruido Térmico
necesariamente. Por tanto es til referir aqui al mérito de esta portacion como el cociente de potencias que lleva, asi
definiendo lo que se denomina relacién Sefial/Ruido (S/N o bien SNR).

Paralelo a esto, en un sistema dado, se suele especificar su mérito con la Figura de Ruido (F) que es definida como

&
F = (S/N)entrada / (SN)salida

y para considerarlo se recurre a un modelo como el de la fgura siguiente que estard adaptado y donde se piensa que a
todo el Ruido que es recibido su entrada Nent provisto por un ambiente (donde esta alojado el sistema o equipo) de
temperatura Tent se le suma otro Neq dado por una Temperatura Equivalente (Teq), y que luego traspasa al sistema
dado como “silencioso” de ganancia de potencia G

Nenty = Nent+ KTegB = Nent + Neq

F=1
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F = (Sent/Nent) / (Ssal/Nsal) = (Sent/Nent) / (G.Sent/ G.Nent;y) = Nent; / Nent =1+ (Neq/ Nent) =1 + Teqg/Tent = 1

0 sea, dicho en otras palabras, podemos pensar que el sistema receptor si bien es “silencioso” posee lamentablemente
una temperatura interna que aumenta a la de entrada (ambiente) en este factor (F — 1)

Teq = (F-1) Tent
0 bien que el Ruido toal de entrada esta amplficado en la magnitud G

Nsaly = G Nenty = G (Nent + Neq) = G (KTentB + KTeqgB) = GKTentB (1 + Teq/Tent) = FGKTentB = FG .KTentB
= Nsal / G.KTB (donde T es la Tent o ambiente donde esté alojado el sistema o amplificador y Nsal la Nsaly)

Paralelo a esto se comenta que se la suele llamar Minima Potencia Discernible del Ruido (MDS) por ser la que debe
igualar o superar la sefial util de entrada Sent para poder identificarse. O sea la suma de la que entra y la del

il
amplificador: MDS = KTB + KTeqB = (1 + Teq/T) KTB = F.KTB

Etapas en cascada




Al disponer en cascada n etapas G1G2...Gn con figuras de ruido distintas, resulta la ganancia total de potencia

G = Sn+1/S1 = Sn+1/S1 . S2/S2.S3/S3 ... = G1 G2... Gn
F. G
—r1 si—lF2 s —Fn Gn—
&M, EM), (SN 5 SN o

Si fuesen sélo dos etapas resulta por lo visto precedentemente

G =G1G2

Nsalr = G Nent + KTB

F = Nsaly / G.KTB = (G Nent + KTB) / G.KTB
== Nent= (F-1) KTB

y con ello

Nsalr = FG. KTB = Nsall. G2 + Nsal2

Nsall = F1G1. KTB —= Ruido que provee G1 y es amplificado por G2
Nsal2 = (F2-1). KTB —= Ruido que provee G2

== FG.KTB = F1G1.KTB.G2 + (F2 -1). KTB

== F = F1+(F2-1)/G1

y si generalizamos resulta fnalmente

F = F1+(F2-1)/G1 + (F3 — 1)/G1G2 +... (Fn — 1)/GiG2...Gn-1

Las potencias de ruido superpuestas

Este es un tema que se quiere aclarar porque por lo comin se cometen errores con sus aplicaciones.

Cuando varias fuentes de energia se aplican a una resistencia, la energia total no sera la suma individual sino que hay
una correlacién cruzada hamiltoniana que considerar, puesto que el teorema de superposicién de la electrotecnia no es

aplicable a potencias, determinando que deben primero sumarse todos los sumideros. Un ejemplo bastara para
demostrar esto

Pr = (11 +12’R —= Bien = (11°+12) R —= Mal
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La correlaciéon cruzada

Para poder comparar esto, pensemos en una implementacién eléctrica como se muestra en la figura. Un generador
implementa sobre el circuito dos sefiales de corriente continua I, e I, y que se hallaran correlacionadas: una aparecera
luego de la otra, aplicadas sobre un resistor R configurando una total l,,. Este efecto es como si fueran sistemas, es decir

circuitos, totalmente separados uno del otro.
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COMPARTIMIENTOS AISLADOS SIN CORRELACIOHAR EQUIVALEHCIA

Aqui la correlacion cruzada Cg, entre ambas corrientes valdra

N-1
Ca = (1/N) E Ia(n) I(n+k)
n=0

donde N (= 4) es el nimero de elementos, n los periodos considerados y k (= 1) el retraso. O se que si se me permite
hablaré de una correlacién cruzada normalizada C,

3
Co = NCap = & gy Iy =2 1a Iy
n =0

Seguidamente implementaremos otro segundo circuito que sume ambas corrientes para hallar la Potencia P sobre el
resistor normalizada a R

lap = lat Ip
PIR = Iap” = (lat 1)’ = 12+ 21l + 1= 12+ 1,2+ Co# 12+ 1,7

cuestion que pone en evidencia que el teorema de superposicion de la electrotecnia no es posible aplicarlo a las
energias (Potencias) si no se corrige su efecto con la correlacion cruzada.

Ejercicios de aplicacion

Ejercicio 1

El amplificador de RF de un receptor se ha implementado con un transistor BF200 operando en emisor comun. Se halla
polarizado con una alimentacion de 10V y una resistencia de 470 kQ en su base. Los circuitos de sintonia simple de



entrada (si bien se ha elegido aqui uno paralelo por simplicidad, se debe saber que sera prudente una entrade de
sintonia en serie) y salida sin pérdidas apreciables poseen un ancho de banda de 340 kHz cada uno. La entrada ve una
impedancia de 300 Q hacia el generador y el colector posee una carga de 1000 Q. Se pide:

a) Calcular el punto de trabajo y con la hoja de datos obtener los parametros de funcionamiento para 100 MHz
b) Hallar las ganancias de tensidn y potencia expresandolas en decibeles

¢) Hallar la potencia de Ruido en la salida

d) Hallar la minima potencia de sefial discernible MDS

e) Hallar la temperatura equivalente de ruido

f) Hallar la tensién de entrada del generador en vacio necesaria para obtener una SNR de 20 dB en la salida del
amplificador

Solucién

a) De la hoja de datos disponibles elegimos:
Ic=2mA,VCE=10V,Rg =300 Q, yfe =70 mS, ri=200 Q, ro =35kQ, F=4dB

BF200

Impedancias de Entrada y de Salida Circulos de Cifra

de Ruido constante
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y hallamos

Rc = RL // ro = 1kQ

Rb = RB // ri = 200 kQ

Al = Rb/(Rg+Rb) = 0,5 —= transferencia primera de tension
A2 = yfe.Rc = 70 —= transferencia segunda de tension

B ~ 0,83.n%°.B(1) = 200 KHz —= ancho de banda total

b)

Av
Gp

<)

A1.A2 = yfe.Rc/(1+Rg/Rb) = 28 —= 28,9 dB

PRL/Pvg = VL?/RL) /[ (vg®/ (Rg+Rb)] = AvV®. (Rg + Rb)/Rc = 392 —= 25,9 dB



Vgn® = NgRg = 4KTB Rg
Vn® = NiRg//Rb = 4KTB Rg//Rb

P M
=
R Rb  — Rg//Rb
YN “igh "

7. 7

Ni = 4KTB = 4.1,38.10%°.290 . 200. 10° = 0,032 pW

No = NiGp = 4KTB Gp = 0,032.10%%.392 = 12,5pW —= -79 dBm
F = No/KTBGp = 12,5.10"/ 0,008 .10 .392 = 3,98 —+ 6dB
d)

MDS = FKTB = 0,02 pW —= -137 dBm

e)

Teq = (F—1) Tent = 870 °K

f)

(S/N)sal 2 20 dB

(S/N)ent = (S/N)sal . F = 400

Sent = Ni. (S/N)ent = 12,8 pW

Sent = [VgRb/(Rg +Rb)]?/Rb === Vg = (1 + Rg/Rb) (RbSent)®® = 126 uV

Ejercicio 2

El siguiente walkie-talkie se halla desadaptado a su entrada con Ro = 330 Ohms en la antena y Ren = 80 Ohms a la
entrada del amplificador de RF, y en una temperatura ambiente de 25 °C. Su antena y entrada al aplificador para ello
estan compensadas en sus partes reactivas por el dipolo reactivo jX. Conociendo que posee una ganancia de potencia
de unos 36 dB, se pide encontrar la figura de ruido del circuito con las ecuaciones conceptuales que se utilizan para un

receptor adaptado.
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Solucién

Veo cuanto ruido se le agrega a la entrada y le sumo el que ya tiene
Nen = Nyro + Nyren = REN. Vg’ /(R0 +Ren)®> + KTB = 0,019 pW
Por lo que resulta

Nsal =G . Nen =75,5 pW

F=Nsal/G.KTB= 1,15 —= 0,62 dB

Apéndice y notas

B =4 MHz

G = 36 dB = 3981 veces
K =1,38.10% J/°K

KTB = 0,01645 pW

Ejercicio 3

Una linea de 500 conecta una antena a la entrada de un receptor consistente en un amplificador base comun
implementado con un transistor BF200. Un transformador le refleja la resistencia éptima de ruido. La frecuencia de
trabajo es de 100 MHz y el ancho de banda resultante de los sintonizados de entrada y salida del amplificador es de 10
MHz, y la temperatura del ambienta se la aproxima a 25°C. La polarizacion es de 10 V y 3 mA en colector. Se pide:

a) Considerar que el autotransformador adapta el generador a la entrada y calcular la potencia de la sefial en la entrada
cuando se le aplica una tensién en vacio de 100 uV, la potencia de ruido y la relacién sefal a ruido en la entrada

b) Sacar conclusiones sobre el efecto de la desadaptacién de impedancias en la entrada sobre la figura de ruido de un
receptor que amplificara

Solucién

De las hojas de datos del TBJ (puede recurrirse al otro Ejercicio) se obtienen

ri = 1/gib ~ 14 Q
F ~ 5dB —= 3,16 veces



4y

a)

M~ 140Q

== n2/nl = (Rout/Rg)*® = g14/50)°5 = 0,53

SE = [Vg. (n2/n1) /(ri + Rout)]’ ri = [10™. 0,53. /(14 + 14)]2.14 = 50,1 pW
NE = KTB = 1,38.10%° . (25 + 273) . 10’ = 0,041 pW

= (SIN)ent = SE/NE = 1220 — 30,8 dB

il
Rout = (n2/n1)>Rg = Ropt = 1/Gout

b) Siendo la ganancia de potencia G practicamente constante en el ancho de banda B, la figura F se vera alterada
proporcionalmente al Ruido de salida que, a su vez, lo determinard la cantidad del Ruido a su entrada por efecto de una
desadaptacién. Recordamos entonces la ecuacién que determina esto: F = Nsal / G . KTB

Ejercicio 4

Una recepcién en 1 GHz con un ancho de banda de 80 MHz posee una antena de recepcién exterior a 14 °C conectada
con una guia de onda a un equipo bajo tierra criogenado a -150 °C de 19,4 dB de ganancia de potencia, para luego
pasar al edificio de operaciones con un amplificador a la temperatura ambiente de 22 °C con 22 dB en una consola de
control y donde se midiera a su salida una sefial ttil de -0,261 dBm y una S/N = 16,5 dB. Se pide encontrar la Figura de
Ruido de todo el sistema si se encuentra adaptado en sus conexiones.

145G +22°C
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Solucién
Podemos hallar

G= Gﬂ{ +G2 =19,4+22 = 41,4dB —= 13813

Ssal = -O,2§1 dBm —= 940 pW

(S/N)salida =16,5dB —= 44,7

== Nsal = Ssal/(S/N)salida = 940 yW /44,7 = 21 yW —= -46,7 dBm

y con ello



F = Nsal /G.KTentB = 2110°/13813. 1,38.10%°. (14 + 273). 80.10° = 4810 = 36,8 dB

Ruido por Intermodulacion

Generalidades

Este tipo de Ruido se produce en sistemas de transmision no lineales produciéndose la insercién de nuevas frecuencias
las cuales se adicionan o se restan con las frecuencias de la sefial mensaje degenerandola.

Aqui apropiaremos los conceptos clasicos vistos para usarlos en normativas aplicadas en catadlogos comerciales y de
trabajo ordinarios.

Se trabajara sobre un amplificador de entrada tipico. El mismo estara adaptado a su entrada Rent y salida Ro para
transferir la maxima sefial posible, poseera una banda de paso aproximadamente plana B de 3dB de caida a ambos
lados, como asimismo tendra una cierta figura de ruido F y una alinealidad que sera nuestro problema a abordar.

Cuando le ingresa una cierta sefial y ruido S/N a su entrada la amplificacion alineal le otorgara un extra de ruido llamado
Ruido por Intermodulacién debido a que aparecen frecuencias espureas por autobatido. Esto facilimente se demuestra
con la matematica.

Supongamos entonces llevar hasta un 4° grado nuestra aproximacién de una amplificaciéon de tension, que se ha visto
gue para fines practicos es suficiente. O sea que se considerara la amplificacion de la fundamental, 2°, 3° y 4°
armodnicas. Sus magnitudes entonces instantaneas (que proporcionan los valores picos de sinusoides) son dadas por la
ecuacion

vo = k+avi+bvi’+... ~ avi+bvi®+cvi+dvi*

y las eficaces

&
Vo ~ aVi+bVi?+cVi+dVi* = Vol + Vo2 + Vo3 + Vos

Seguido, pensaremos que ingresan al sistema en el mismo momento dos sefales de frecuencias diferentes que serian
fundamental y un arménico de la Banda Base recibida dentro del espectro que hemos llamado B

vl = V1 cos m1lt —= sefal fundamental de la Banda Base

v2 = V2 cos w2t —= sefial armoénico de la Banda Base
vi = vl +v2
(SIN)entrada = (V1%/Rent) / (V2*/Rent) = (V1/V2)?

resultara por ello una salida de la forma



vo ~ avi+bvi’+cvid+dvi' = [aVl + ¢ (3V13+ 2V1V2)/4] cos m1t +...

... 3¢/4 [V1°V2 cos (2m1-02)t + V2°V1 cos (2m2-01)t +... ~ avi + 3c/4. vi®
Vo = Vo1 + 3/4. Vo3

donde asombrosamente se ve que solamente es significativa el 3° orden. Esta conclusion simplificara el analisis
entonces. Mas aun, si se nos permite para simplificar contenidos y avanzar en conceptos podriamos suponer lo
siguiente:

V1 ~ V2
Rent = Ro
P F
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Vol =a VA —= Tension de salida proporcional a la entrada

—= G1 = Pol/Pi = (Vol1%Ro)/ (Vi’¥/Rent) = a> —+ Ganancia de potencia normal
== Pol = PiGl —= Pi(dBm) + G1 (dB) —= Potencia de salida normal

Vo3 = 3c/4. Vi* —= Tension de salida proporcional al cubo de la entrada

== G3 = Po3/ Pi* —= Ganancia de potencia de la intermodulacién por 3° orden
—= P03 = Pi*G3 —= 3.Pi (dBm) + G3 (dB) —= Potencia de salida de la intermodulacion por 3° orden

Punto de Intercepcién (IP)

Es el punto de coincidencia entre las graficas de la Pol y ya Po3 en funcién de la entrada Pi. O sea que define la

maghnitud de la potencia total de entrada que produce igual potencia a la salida que la intermodulacién por 3° orden. Al
trabajar con coordenadas en dBm resulta

Pol G1 + Pi
Po3 G3+3Pi

== Pol(IP) & Po3(IP) = Pi(IP) (dBm) = [G1 (dB) — G3 (dB)] / 2
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La Minima Sefal Discernible (MDS)

La Minima Potencia Discernible del Ruido (MDS) sabemos, por lo visto precedentemente, que vale para una cierta
temperatura equivalente T de ambiente donde se halla el equipo es la magnitud KTB. Bien, ahora a la sefial de Banda
Base la podremos detectar siempre y cuando iguale o supere esta magnitud, por lo que resulta

il
Pi(vDs) = MDS = FKTB
== Pol(MDs) = G1. Pi(Mps) = FKTB.G1 —= Pol(MDS) (dBm) = FKTB (dBm) + G1 (dB)

Por otra parte, para igual caso con la potencia de la intermodulacién por 3° orden
Po3(MDS) (dBm) = Pol(MDS) (dBm)
como también si interesara

Pi3(mps) (dBm) = Pol(mDs) (dBm)/3 - G3 (dB)

El Rango Dinamico Libre de Espureos (SEDR)

El SFDR consiste en la diferencia que existe entre las potencias fundamentales minimas discernibles que podran
enmascarar al Ruido Térmico y la de la intermodulacién por 3° orden

il
SFDR (dBm) = Pi3(MDS) (dBm) - Pi(MDs) (dBm) = Pi3(mMDs) (dBm) - MDS (dBm)

Faol

PiMDs) = MDS Pi3(MDS)

T
Poljmosy #---------- - .
MDS) SFOR /F’D3[MDS) Pi




Relacién de Rechazo ala Intermodulacién de 3° Orden (RR39)

La RR3° indica cuanto se ha rechazado la intermodulacion por 3° orden a la salida

RR3° (dBm) = Po1(0) (dBm) — Po3(0) (dBm)

P'ﬂ [ » P'ﬂ
RRE3"
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Po3

El Punto de Compresién (CP)

El CP sirve para tener en cuenta cdmo se ha apartado una ganancia ideal y lineal a la magnitud real otorgada por la
saturacién del amplificador a la fundamental. Se lo especifica con la ubicacion de la potencia de entrada Pi(CcP) para una
caida de 1 dB.

Filcry Fi

El Rango de Blogueo Dindmico (RBD)

El RBD consiste en el rango utilizable de la potencia de entrada a partir de que se supere al ruido existente a la entrada.

RBD (dBm) = Pi(cp) (dBm) - KTB (dBm)
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Ejercicios de aplicacion

Ejercicio 1

Supongamos que un amplificador de RF se ha llevado a un laboratorio de experimentacion y prueba obteniendo los
siguientes resultados

Rent=Ro = 50 Q2 Gl = 41dB Vi=V2 =10mV
B = 100 +/- 10 MHz G3 = 22dB f1 = 98 MHz
F=4dB Pi(cp) = -5 dBm f2 = 102 MHz

Vi (pico) (MV) - 10 -5 5 10

VO (pico) (MV) - 800 - 500 500 800

p o -
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y se pide hallar sus pardmetros caracteristicos.

Solucién

Primero podemos plantear un sistema de ecuaciones con los datos descriptos para encontrar sus términos respectivos

Vo ~ aVi+bVil+cVid+dVi'

-800 = a(-10)+ b(-10)2 + c(-103)3 +d (-104)4
500 = a(5) +b(5)° +c(5)° +d(5)
500 = a(5) + b(5)° +c(5)’ +d(5)°
800 = a(10) + b(10)* + c(10)® +d (10)*

=== a = 106,7



b=0
c = -0,267
d=0

por lo que verificamos
Gl = a® = 11384 — 41dB
Seguido hallamos en el IP la potencia de entrada necesaria para lograrlo y la salida que obtendremos

Pi(IP) = (G1-G3)/2 = (41-22)/2 = 9,5dBm
Po(IP) = G1 + Pi(IP) = 50,5 dBm

Encontramos la minima potencia a la entrada para enmascarar al Ruido Térmico y la consecuente salida hallandonos a
un ambiente tipico de 25 °C

Tent = 25+ 273 = 298 °K

T =Teq = (F-1) Tent = (log™ 4/10 - 1) 298 = 450 °K

Pi(MDs) = MDS = F.KTB = 2,51.1,38.107%.450.20.10° = 3,11. 10" —= -125 dBm
Pol(mps) = Pi(Mbs) + G1= KTB+ G1l= -125+41 = -84 dBm

También podemos hallar el rango que estaria libre de espureos

Po3(MDs) = G3 + 3. Pi(MDs) = 22 + 3. (-125) = -353 dBm
Po3 = 3.Pi+ G3 == Po3(MDS) = 3. Pi(MDS) + G3 == Pi(MDS) = [Po3(MDS)- G3]/3 = (-353-22)/3 = -125dBm

== SFDRg Pi3(MDs) - Pi(Mps) = (Po3(MDS) — G3) — F.KTB = (-353 —22) - F.KTB = -375-(-125) = 250 dBm
como asimismo el rechazo a la intermodulacion

RR3° = P01(0) — Po3(0) = [G1 + Pi(0)] — [G3 + 3 Pi(0)] = (41+0)—(22+3.0) = 19dB

y el rango de bloqueo

RBD = Pi(cP) - FKTB = -5—(-274) = 269 dBm

Ejercicio 2

A un receptor implementado con un circuito integrado que posee la entrada adaptada, se le aplican dos sefiales de
frecuencias fs1 = 45 MHz y fs2 = 45, 06 MHz. Su hoja de datos indica para la seccion de conversion las siguientes
especificaciones:

- Third Order Input Intercept Point = 10 dBm
- Conversion Power Gain = 13 dB

Se pide calcular la Relaciéon de Rechazo para los productos de intermodulacién de 3er orden cuando se le aplique una
potencia a la entrada Pi = 0 dBm.

Solucién

Podemos hallar en el Punto de Intercepcion (IP) la Potencia de salida normal a partir de la ecuacion original

A
Pol = G1+Pi
— Po1(IP) = G1+ Pi(IP) = 13dB + 10 dBm = 23 dBm

Seguido, como sabemos que en dicho IP se cumple que

Po1(IP) = Po3(IP)



podremos hallar la Ganancia de potencia de la intermodulacion por 3° orden con la otra ecuacién

& .
Po3 = G3+ 3Pi

&
—= Po1(IP) = Po3(IP) = G3 + 3 Pi(IP)
= G3 = Pol(IP) - 3Pi(IP) = 23dBm -3.10dBm = -7 dB

Para hallar el RR3° utilizamos las Potencias de salida normal y de intermodulacién segun sus definiciones

&
P01(0) : G1 +Pi(0) = 13dB +0dBm = 13 dBm
Po3(0) = G3+3Pi(0) = -7dB +3.0dBm = -7 dBm

y de alli finalmente

RR3° (dBm) = Po01(0) (dBm) — Po3(0) (dBm) = 13 dBm — (- 7 dBm) = 20 dBm

Amplificador regenerativo en RF

Este es un amplificador usado para una sola frecuencia modulante donde se requiere sensibilidad porque hay baja sefial.
Sobre todo en equipos portatiles. Consiste simplemente en un amplificador realimentado positivamente (regeneracién)
para obtener este recurso. Se logra ampliar una o més decenas de veces la ganancia, a expensas de disminuir su ancho
de banda en igual proporcion; recordara que su producto es practicamente constante.

Posee el inconveniente que, como posee una sintonia aguda, es bastante inestable ante cambios de temperatura y el
tiempo; por eso es propenso al desajuste.

Teoria de funcionamiento

Se recordaran las ecuaciones siguientes para un sistema (o circuito) realimentado en general:

B = constante% 0 (ganancia inversa, de retroceso o realimentacion)
A = Ao/(1+sT) > 0 (ganancia directa o de avance)
T=yl/x =A/(1+BA) = (Ao/a)/[1+s(t/a)] (ganancia total)

Ao (ganancia de avance)

1/t (ancho de banda)

o = 1+ BAo (ecuacion caracteristica)

B >0 == o > 1 (realimentacién negativa)

B =0 == a =1 (realimentacion nula)

B <0 == a < 1 (realimentacién positiva o regeneratva)

PGB = (Ao/o) . (a/T) = Ao/ T = constante (producto ganancia x ancho de banda)

\
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Ejemplo de aplicacién

Debido a su simplicidad, obviamente sin recurso heterondino, puede aprovecharse también para demodular la sefial
como lo es en el circuito que se ha elegido en su analisis. Posee una autopolarizacion RC en clase C y luego la
deteccion la hace el propio diodo del JFET con el filtro en dicho surtidor.

Yee

Ch RF

Ly

Ajuste de la
realimentacian
regenerativa

MA **
I Ko —— o
L
MPF102 T

Ly Lo Ajuste de sintonia
de la portadora

I del canal
12

Aqui no veremos el disefio del filtro RC autopolarizante ni al detector de MA.

Tengamos en cuenta que estamos trabajando a varias decenas de MHz de frecuencia de portadora, cosa que
determinara inductancias del orden del microhenry o menores (pocos “rulos” de alambre soldados al impreso, o bien
dibujados sobre éste), y por tanto capacitancias de sintonia de pocos picofaradios, es decir del orden de las
capacitancias distribuidas de conexionados. Asimismo, tampooco se utilizara el ferrite, cosa que determinara siempre
coeficientes de acoplamiento muy bajos.

Otra cosa a tener en cuenta es que, como se sabra, la efectividad inductiva, resistiva y reactiva de un inductor cambia
con la frecuencia, otorgando un ancho de banda Util. Para estas frecuencias no se puede esperar Q elevados ni
resistencia efectivas bajas debido al efecto pelicular. El siguiente diagrama seré explicativo.
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Se tendra presente que para un transformador de bajo coeficiente de acoplamiento k su inductancia mutua M sera muy
pequefia comparada a la del primario y la del secundario, simplificando la expresién de atenuacion obtenida sobre ella
como k = M/L. Si esta sintonizado el secundario, éste serd necesariamente una resonancia del tipo serie y entonces la
transferencia total queda finalmente de una manera facil de recordar como kQ.

La inductancia mutua de L2, que recibira la suma de las sefiales de entrada (M12) y la de la realimentacion (M23), vista
desde L2 proveeran una tension total que se amplificara Q2 veces hacia la compuerta del JFET por ser un circuito
resonante serie L2C2.

Ambos circuitos sintonizados, que son del tipo serie, se hallan centrados a la frecuencia de portadora.

La carga en el drenador esta dada por una sintonia serie, quiere decir que sera la resistencia de la bobina R3 la que
determinara una ganancia del dispositivo gm R3; luego, la misma propiedad del circuito tanque amplificara Q3 veces esta
tension sobre la inductancia L3. El resultado final asi obtenido es gm R3 Q3.

Las ecuaciones de comportamiento que vamos a usar serian entonces las siguientes, sustentadas en el diagrama en
bloques equivalente:

Ao = gmR3Q2Q3
BAo = k23 gm R3 Q2 Q3
o = 1-BAo = 1-k23gm R3Q2Q3 (el sentido del bobinado se usara para restar)

y ~vsal = AF

gate
Y Ydrenaje = Vg Y5
—] H12 Q2 ~ ogm Rz 3 P

Si L2 y L3 estan realizadas con igual alambre sus Q son iguales, por tanto



Q2 = Q3
== B2 = B3 = mo/ Q3
== B23 ~ 0,64 B3 (*)

de donde devienen el ancho de banda total y la ganancia total

B
A

o B23 = 0,64 o B3
Aolo

Ejercicio

Para el amplificador regenerativo de RF y demodulador de MA se pide:
1°) Hallar el porcentaje de amplificacion

2°) Calcular el nuevo ancho de banda

30°) Verificar que no ha cambiado el producto ganancia X ancho de banda

Los datos disponibles por ejemplo podrian ser los siguientes:

fc = 100 MHz gm = 7,5mS

L1 = L2 = 0,8 pH ki2 = 40 %

L3 = 0,5uH k23 = 0,27 %

Q = Q2 = Q3 = 130 (todos los bobinados armados con el mismo alambre)

Primero podemos calcular las capacitancia teorica de los de trimmers

C2
Cs3

1/®0°L2
1/®m0°L3

3,2 pF
5,1 pF

y la resistencia efectiva que presenta el bobinado en el drenaje
R3 = wolL3/Q = 2,4Q
Seguido hallamos el lazo abierto Ao y con ello la ecuacién caracteristica o

BAo = k23 gm R3Q? = 0,82
a = 1-PAo = 0,175

Los resultados de comparacion resultan ser los siguientes. En lazo abierto

Ao = gmR3Q? = 305
B23 = 0,64 B3 = 0,64 wo/Q = 3,09 Mr/s > 492 kHz

y al realimentar

A = Aola
B = aB23

1743
0,54 Mr/s > 86,1 kHz



PGB23 = Ao B23 = 942 Mr/s > 150 MHz
PGB = AB = 942 Mr/s > 150 MHz

% amplificacion = A/Ao = 1/ a = 5,71

Fijese dos cosas: 1°) la altisima ganancia efectiva A que queda sujeta a posibles cambios indeseables por variaciones

térmicas del ambiente y modificando inclusive la frecuencia de sintonia ®o como ademas el ancho de banda efectivo B;
y 2°) que una pequefia modificacion mecanica de la relacion L2L3 puede cambiar notablemente su k23 y alterar
muchisimo los resultados, hasta inclusive hasta hacer oscilar al amplificador.

(*) Ancho de banda total de 2 sintonias

Si se tienen dos circuitos tanques, serie o paralelo, en cascada y sintonizados a la misma frecuencia o transfiriendo

T1
T2

1/(1+j¢1) donde o1 ~ 2 Aw/B1
1/(1+j¢2) donde ¢2 ~ 2 Aw /B2

2Q1 Aw /o
2Q2 Aw /mo

la transferencia total T12 con su respectivo ancho de banda total B12 vale

T2 = 1/(Q1+jdr) (1+]jd2)

y si poseen el mismo Q = Q1 = Q2 y por lo tanto también el mismo ancho de banda B = B1 = B2 podemos decir
Ti2 = 1/(1+]¢)* donde ¢ ~ 2Amw/B = 2Q Aw /mwo

Si ahora definimos la situacién para un corte en la frecuencia 3 dB

Tiz] = 1/|(1+j ) = 1/(1+¢?) = 2°°

despejamos el ancho de banda total con respecto al individual

B12 = 2A® ~ 0,64 B

Sintonizador de RF

Cuando trabajamos por encima de los 100 MHz, bandas de comunicaciones de VHF (30-300 MHz) y UHF (300-3.000
MHz), como puede ser en los receptores de TV o de MF comerciales, como la sefial que se recibe en la antena es de
muy baja en amplitud, requerira por tanto un tratamiento bastante especial.

Normalmente antes del mezclador se inserta lo que estamos estudiando: un amplificador de RF. El mismo, junto al
mezclador y oscilador local suelen blindarse en un compacto para disminuir ruidos e interferencias. Si el tratamiento de la



sefal asi amplificada para que llegue al mezclador es insuficiente, se recurrira al método de “amplificadores
regenerativos”.

Podra encontrarse en este circuito amplificador de entrada algunos arreglos empiricos para atenuar frecuencias y/o
canales indeseables que se denominan “trampas”. Estos son arreglos sintonizados serie, paralelo o bien serie-paralelos
que se ajustan experimentalmente. No nos detendremos en esto porque cada receptor comercial tendra lo suyo como
exclusivo.

Siendo la sefial muy baja en la recepcion, habamos por debajo de los milivoltios, la figura de ruido F del amplificador y su
adapacion a la linea Ro (y de ella a la antena) cobran importancia. Como por lo comun si se satisface una, no lo sera
para la otra, habra que ingeniarse entre ambas para tener la mejor prestacion posible. Esto es, se desadaptara un poco y
brindara una resistencia 6hmica de entrada denominada “éptima” Répt que, para un dispositivo en estas circunstancias
de trabajo, el fabricante aconseja su valor. Y hablo de resistencia, porque todo componente reactivo del dispositivo o
distribuido del circuito, debera compensarse en sintonia con capacitancias o inductancias fisicas.

Se suelen utilizar amplificadores con MOSFET, o bien TBJ en base comudn estos Ultimos aprovechando la baja
resistencia a su entrada para adaptar la linea. Dicha transmision por coaxil o cable paralelo, respectivamente son de 50-
75 Q y 300 Q. Se suelen afiadir adaptadores balunes para que no solamente haya una mejor transferencia de tensién
(més que de energia, porque esto es a tener en cuenta para microondas cuando la sefial es mas débil todavia del orden
de los pW), sino que no se refleje la onda y produzca una ROE mala que implica pérdida de energia como también se
traducira en ruido propio que acompafard la sefial.

De una manera esquematica presentamos un circuito posible con entrada en base-comun. Su resistencia de entrada
hie/hfe se veré reflejada a la salida del transformador adaptador por el Q> Luego se amplificara esta sefial en el tanque
paralelo del colector que, a través de C4 inyectara la sefial como corriente (esto implicard una alta reactancia con
respecto al hie)a la base del segundo transistor sumandose a la que ingresa desde el oscilador local OL. Finalmente se
recoge la Fl en el tanque de salida.
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Una forma muy simple y rapida para comprender los efectos de las adaptaciones de estos circuitos es usar el pasaje de
serie a paralelo. Aqui muestro su generalidad cuando el Q > 4:
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Seguido observamos una posible implementacion. En este cirucito vemos un blindaje metélico que aisla los posibles
problemas de ruido e interferencia. Una polarizacién ajustable a tornillo polarizara experimentalmente al TBJ de manera
conveniente buscando maxima salida y minimo ruido interferente. Hay capacitores de acople y de desacople; donde
puede fijarse que C2 se ha usado para puentear a a C1 debido a la histéresis dieléctrica que presenta el electrolitico. Un
par de choques de RF se encargaran de configurar una salida de filtro tipo “T”; otra existira a la entrada. Los bornes de
entrada y salida estan dibujados como tomas de cable coaxil.

Ambos filtros en “T” otorgaran, como si fueran en “1t”, una caracteristica de paso alto pero se disefiaran apropiadamente
para que tengan un rango de sintonia (espectro a dejar pasar) y puedan adaptar algo las impedancias.

R2 R

25C3338| |, OUTPUT
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A continuacion presentamos otra implementacion usando un MOSFET que normalmente preentan mejor cifra de ruido.
Ambos condensadores conforman cada uno de ellos una resonancia paralelo tanto en la entrada como en la salida.
Podria ser ambas resonancias a una misma frecuencia o bien en distintas, sacrificando ganancia, para obtener con ello
una maxima planicidad en un rango de frecuencias amplio. Al considerar nucleos de ferrite, seguramente toroidales (no
se aclara) y por otro al lado usarse un resistor en la G1 el circuito ya nos esta diciendo que la fecuencia de trabajo no es
extremadamente elevada, porque sino su impureza traeria problemas; de todas maneras serd enmascarada con el
condensador ajustable de entrada.

Puede notar el ingenio que ha realizado el responsable de este disefio. Ha incluido un pequefio circuito serie que queda
en derivacién con la inductancia magnetizante en la salida a una frecuencia indeseable; pero en el ancho de banda de
trabajo presenta reactividad capacitiva para resonar sin problema. Esto se suele hacer para lograr cierta selectividad o
“trampa” como circuito serie a masa a necesarias frecuencias altas de rechazo.
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Ejercicio 1

El circuito amplificador de RF de MF comercial con MOSFET que se muestra en la figura precedente, acoplado con
transformadores similares y ferrites toroidales, trabajando a unos 100 MHz con un ancho de banda de 200 kHz,
supongamos que presenta una transconductancia de gm = 12 mS y una rds = 85 k€, y todas las capacidades
distribuidas del circuito y componentes se hallan despreciadas con C1 = 4,8 pF y C2 = 7,2 pF. Se pide encontrar
estimadamente la resistencia que refleja al cable de antena y la que muestra a la salida del amplificador, como asi
también la frecuencia de la sintonia “trampa”.

Solucién

Podemos hallar las inductancias magnetizantes de los transformadores y el maximo Q cargado (teérico porque se
despreciara el Q de las capacitancias parésitas)( l)que permitira la implementacion con ambas sintonias al mismo canal

L1
L2

1/ ®oc’C1 =1/ (27m. 100)* 4,8
1/ ®oc’C2 =1/ (2m. 100)° 7,2

0,53 uH
0,79 uH

Si tenemos en cuenta que ambos bobinados poseeran el mismo Q descargado, y que obtendremos una planicidad de la
respuesta del sintonizado en aproximadamente la décima parte del ancho de banda (o sea como si expandiéramos en
10 dicho ancho B), que en verdad es practicamente el 64% de la total por ser dos sintomnias en cascada, resultan las
estimaciones aproximadas siguientes

Q
Q = oc/10.B = 100/10.0,2 = 50 —= grosera aproximacién para trabajar con planicidad

Rimax = wclLl Q = (2w 100) 0,53.50 = 16642 QO —= resistencia maxima en L1 que deje pasar B
R2méax = mwcL2 Q = (2m. 100) 0,79. 50 = 24806 @ ——= resistencia maxima en L2 que deje pasar B

Q1max = Q2max —= ambos bobinados poseeran el mismo Q descargado por tener el mismo alambre

=11

B

reflejAndose teniendo en cuenta un k ~ 1 por ser ndcleos toroidales?

Ren-max = (1/6)°. RImax // 100 kQ = 396 QO —= resistencia maxima de entrada al circuito



Rsal-max = (2/3)°. R2méax // rds = 8534 Q —= resistencia maxima de salida en el circuito

Para hallar la frecuencia de la “trampa” se calcula la resonancia serie
otrampa = 1/ VC2 [L2(1/3)] = 3. wc —= 300 MHz

i
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(*1) Cuando se tienen 2 componentes reactivos cualesquiera con Qa y Qb en derivacion, se puede aproximar al Q total
como

Qtotal ~ Qa//Qb = Qa.Qb/(Qa + Qb)
(*2) Si el nacleo no es toroidal o bien de aire, sabemos que el k<<l seguramente, entonces los reflejos son otros:

Ren = Q°R1(1/6) = wcL1(1/6)Q
Rsal = Q’R2(2/3) = wclL2(2/3)Q

Rpin Lp/n Ls/n Rsin
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Control Automatico de Ganancia (C.A.G.)

Este CAG puede ser aplicado a un receptor superheterodino de MA y en el cual recibe el nombre de CAV (Control
Automatico de Volumen) o bien al de FM denominandose CAF (Control Automéatico de Frecuencia).

B

El mismo trata de solucionar los casos de altas o bajas recepciones de portadora, con el propdsito de sensibilizar zonas
de baja radiacion o bien de minimizar aquellas en la que es muy elevada.

Teoria de funcionamiento

Tanto para el CAV como para el CAF el principio de funcionamiento del CAG es el mismo, porque se sustentan en
iguales expresiones. Podemos denominar como o a esta impropia selectividad de antena resultante que bien podriamos
asociarla teéricamente con un bajo ancho de banda Ba que se le esta sumando a la modulacién

a = o () —= modificacion extra de la amplitud de la sefial recibida
Ba = 200 ~ 271/ 1 seg

que para MA y MF respectivamente corresponden



Vc (1 +m + o) con un ancho de banda B = 2mmmax

= 1=

oc (1 + B + a) con un ancho de banda B = 2@®mmax

siendo Vc y oc los portadores, y m y B los indices AF/Vc y AF/mc respectivamente. No confundir este 3 con el B de la
realimentacién que seguido desarrollamos.

El control se realiza cambiando la ganancia al primer amplificador de Fl asi se aumenta la sensibilidad del ajuste. Si lo
hiciésemos sobre los siguientes, o sea que realimentaramos mas adelante, la sefial de llegada al amplificador heterodino
tendria mas amplitud y precisariamos incrementos de realimentacion mas grandes. Esto podria ocasionarnos problemas
porque si las excursiones son altas no estaremos trabajando sobre comportamientos lineales.
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Seguido planteamos entonces las ecuaciones generales

G = y/x = Go(l—l’) = G,:M’](l—r)
B=rly=k/(@+s7)

siendo Gg, la ganancia total de la FI y 1 el rendimiento de deteccién. La técnica aqui consiste en que 3 es un simple filtro
de paso bajo que integrara al AF con su B,,, pero no al a. con su ma; en otras palabras, existira realimentacién para
a pero no para el AF. Podemos plantear esto como que ®mmin >> Mo

Continuando entonces, tendremos una integracion dada por la pendiente de -20 dB/DEC en el espectro audible, por lo
tanto ser4 vélida la aproximacion

r=yp=y.k/(1+st) ~ y.k/st
y antitransformando
r=(/1)Jydt = (k/7)[xGodt = (kGo/1)|xdt = kGo . Vc*(1 + o)

donde Vc*= Vc/1V es la tension media de portadora obtenida por el filtro sin modular y normalizada, que se utilizard a su
vez para polarizar al amplificador afectado. Por consiguiente nos queda



G = Go(l-r) = Go[l-kVcGo (1+a)] = kVc*Go® (F—a) = G(a)
donde F = (1 — kVc*Go) / kVc*Go

Podemos definir la Sensibilidad al cambio; esto es, como afecta a la ganancia G a un cierto porcentaje de a

S = AG/Aa = —kVc*Go?
G
Go [1 - kvc™Go]

- ket Gad

o
Se ha visto la implementacién de un CAG tipo CAV para una recepcién heterodina de MA, y la realimentacion se ha

realizado en la entrada del primer amplificador de Fl. Para el caso de una de MF la realimentacion se hara al oscilador
local del sistema controlando con ello la mezcla en el batido.

Ejemplo de aplicacién

Supongamos tener un TBJ debidamente polarizado y funcionando como primer amplificador de FI. Podemos en este
caso llevar las ecuaciones de comportamiento vistas.

Para llegar a esto planteamos la corriente polarizante en el colector que dependera de la que provee la fuente de
alimentacion VBB y la Vr que se suministra con la realimentacion del CAG

Ic ~ gmVT = (VB-0,6)/RE = [(VBB-VI)-0,6]/RE

dindmicamente

ic = Alc = (VBB-Vr)/ RE
Gr= G/mn = AoAlc = Ao (VBB-Vr)/RE = (AoVBB/RE) (1 -Vr/VBB) = (AoVBB/RE) (1-7)

donde

r = Vr/ VBB

Ejercicio 1

Se dispone de un receptor comercial superheterodino de MA con una ganancia de tension conjunta de Fl y deteccién de
unas 100 veces. La sefial obtenida de la conversion es una Fl de 465 kHz y 10 mV pico hecha con una modulacién entre
50 Hz y 10 kHz. Se pide polarizar el circuito del C.A.V. y estimar su filtro, como asimismo hallar la Sensibilidad al cambio
resultante.
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Determino la polarizacion basica
Ic ~ gmVT = 250 pA
VE = 2V (adoptada)
12 = 1 mA (adoptada)
RE = VE/Ic = 8000 Q2 ~ 6k8 Q (adoptada)
R2 = (VE+0,6) /12 = 2600 Q ~ 2k7 Q (adoptada)
+ 12V
Ry

NN

Adopto con el fin de simplificar calculos




Ro = 22kQ >> 1kQ (potenciémetro)

lo que permite encontrar

lo ~ VcGo/Ro = 45 pA
I2—1lo = (Vcc—0,6-VE)/R1 ~ 12 == R1 = 94kQ ~ 10kQ (adopcién)

Como valor experimental y clasico de esta T tenemos los siguientes ejemplos de circuitos comerciales: Spica Modelo ST-
600 en 0,015 s; Nobleza Modelo T4B en 0,2 s; y Noblex Carina Modelo TN2-F en 0,017 s; por consiguiente se estima su

magnitud media aceptable alrededor de T = 0,1 s. O sea, conociendo que la frecuencia de corte se halla comodamente
igualando la reactancia a las resistencias que tiene en derivacion, debera cumplirse aproximadamente

T = Co.RenTBJ// (RO + RsalDET) ~ Co . (R1/R2//[BRE)// (Ro+1KQ) ~ Co. (R1/R2)//Ro
== Co = 1T / R1/R2// Ro = 51 uF ~ 47 uF (adopcion)

Por otra parte sabemos que la frecuencia de corte del filtro no debe dejar pasar al AF en el peor caso

1/t ~ 1/CoRo << ®mmin
== 1/R2 ®mmin = 2 uF << Co —= correcto

y verificamos la estimacion del seguimiento al cambiar de canal
R2Co = 0,12seg << 1lseg (correcto, es rapida)

porque si la Co es grande al querer cambiar de estacion no se la detectara, y a la inversa también, cuando salimos de la
sintonia costara dejarla.

Seguido calculamos la constante del filtro y luego la Sensibilidad (tomamos el punto de partida o = 0)
k ~ Ri1//R2/(Ro + R1//R2) ~ 0,087

kvcGo = 0,087 V

G = kVcGo® [(1 — kVcGo) / kVcGo — 0)] ~ Go = 100

S = —kVcGo® = —-8,71

En el siguiente diagrama podemos ver que para una variacion del 10 % ascendente de a la portadora se mantiene.

Yo =10 my —= 11 mYy T —= 1,14

— Go = 100

o 1Y — 1009

o=+ 10 % (j)_.

3

— Go - AG=100-871=913
Ao = 0% —= 1 my 0%—= 0031%

Ejercicio 2



Para el sguiente circuito de la radio Noblex Carina Mod-TN2-F hallar aproximadamente lo que hemos denominado
Sensibilidad al cambio de estacién. Estimar una ganancia directa de unas 100 veces y que se ha sintonizado una
portadora que al estar sin modular ofrece 2 Voltios continuos en el &nodo del detector.

T4
CP=-1207

Solucién
Hallamos apoximadamente

Ao =100

Gomn ~ Go = [R21//R22/(R19 + R21// R22)] Ao = 0,89 .100 = 89
Ve = 2V/Go = 22mV

k ~ R7//[BRo/ (R20 + R7//BR9) ~ 82k //56k / (27 k + 82k//56k) = 0,55 (estimé un 3 ~100)
S = AG/Aa = —kVcGo® = -8,8

Z

R21
12k




Ejercicio 3

En un receptor comercial de FM se dispone de un discriminador de sensibilidad dindmica 85 [LV/Hz y un oscilador local
de 9,5 MHz/V controlado por un CAF simple pasivo de 1 solo polo. También se especifican las ganancias de tensién de
cada etapa de Fl. La Fl es de 10,7 MHz +/- 6,44 kHz. Cuando la FI llega a su méaximo de frecuencia (10,7 MHz + 6,44
kHz) se pide encontrar el maximo de frecuencia que se tendria a la entrada de sefal, es decir antes del heterodinador

Afc.

15 mvHMS
A fc &fg
B5 | 85 pviHz o

&M fo

95 MHzM |- CAE '2: :
Solucién
En la implementacion se ve que es Afc = 5,19006 MHz.

‘E‘fFI =644 kHz
Afe =5 19006 MHz 0547 W
95 wviHz -
Mfo = 5,1965 MHz
95 MHzN |= IR -

Conversion de Frecuencia

La llamada conversidn de frecuencias, también conocida como heterodinaje, batido o mezcla, nace con el inventor
canadiense Reginald Fessenden (1866-1932) en 1905 con su propuesta para producir una sefial audible de 3 KHz de las
transmisiones inaudibles del cédigo Morse provenientes de dos transmisores generadas por el antiguo alternador
Alexanderson. Las sefales serian batidas produciendo un efecto “supersénico” o escuchable a partir de los “poderes
diferentes” de sus frecuencias inaudibles y, en otras palabras, se habria acufiado el vocablo “super-hetero-dino” —"dino”
implica “poder’o “fuerza”. En sintesis, entiendo que podriamos pensar con rectitud que la palabra “superheterodino”
significa “el poder audible dado por frecuencias diferentes”.




La técnica de los circuitos implementados consiste en controlar la ganancia de la sefial modulada del canal recibida (ya
sea ésta de AM, FM o PM) con otra sin modular generada localmente en el receptor, de tal manera que el resultado es el
producto temporal entre ambas.

¢ Y porqué se ha elegido el producto temporal entre ambas?... Sencillo, porque reproduce la totalidad de la forma de su
espectro a una frecuencia segunda que llamamos intermedia o Fl. Observe, si tenemos una sefial de entrada resulta

VRF = VRF (1 + m) cos mct —= canal ®c sintonizado con un indice de modulacion m y una portadora de amplitud VRF
vOsSC = 1* cos (mot) —= oscilacion local con amplitud normalizada para simplificar calculos
VRF* = VRF.VvOSC = VRF (1 +m)/2 .[cos (wC+mo)t + cos (wC-mo)t] —= DBL sin portadora

y luego del filtrado

VFI = KVRF (1 +m)/2 .cos (0c-mo)t —= sefial de FI que resulté de la conversién

RF
/_"L\.
k v ¥
v W y v OSC RF
RF RF o Fi k FI
— T FAY

.~ | Il

Y ] \
o=C W —/wo (o W

Ahora bien, como resulta de dificil implementacion electronica este producto temporal, se prefiere realizarlo no con una
onda sinusoidal sino con una onda rectangular (conmutando a un dispositivo TBJ o FET de corte a saturacién, o bien en
sSu zona activa), de tal manera que se generaran DBL para cada una de sus armonicas que son impares y se
aprovechara la fundamental que tiene més amplitud. El resultado es practicamente el mismo.
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Bien, entonces ahora, para generar este producto, nos valdremos de un amplificador controlado por tensién; esto es,
para un TBJ, controlar su transconductancia aprovechando su propiedad

[ym] ~ gm = Alc/AVBE ~ Ic/VT
Agm = Alc/VT

donde Ic es la corriente de colector polarizante, la VBE la existente de continua entre la base y el emisor, y
VT ~ 2 a 25 mV una constante al ambiente de 25 °C. Para un JFET resulta

ID = IpSS (1 + VGs/VOFF)> —= VGs< 0
[ym| ~ gm = AIb/AVGes = (2.1pss/VOFF). (1 + VGS/VOFF)

donde IDsS es la corriente maxima y VOFF es la tensién de corte (o de estrangulamiento pinch-off). Para los MOSFET es
similar.



Ahora otra consideracién importante cuando se proyectan estos circuitos. Resulta que trabajar con un transistor TBJ o
JFET o MOSFET con una sefial cuadrada en su zona activa, por tanto lineal, puede traer aparejado dificultad porque no
se conoce con seguridad la amplitud anticipada de la sefial del oscilador local, sobre todo si son implementaciones
seriadas comerciales. Es por este motivo que suele utilizarse la practicidad de conmutar al dispositivo en lugar de la
opcién anterior opcion, total, la sefial oscilatoria aparecera de todos modos en forma rectangular al cortar y saturar al
amplificador heterodino.

En cuanto a los osciladores locales, éstos pueden ser implementados como circuitos aparte, o bien formando con el
propio mezclador una autooscilacion. Para este Gtlimo caso se disefian teniendo en cuenta que su frecuencia mo dista de

la portadora mc y de la de Fl resultante mFI, cuestion por la que los componentes destinados a estas funciones son
despreciables; dicha consideracén simplifica el proyecto.

Larecepciéon de la antena

Si la frecuencia de recepcion es baja como lo es el caso de las MA comerciales que van de 535 kHz a 1,705 MHz (o sea
longitudes de onda de 560-176 metros) el tratamiento es diferente que para las otras, como lo son las de FM comerciales
que se encuentran entre 87,5-108 MHz (3,42-2,77 metros); y mas aln las de microondas que no nos ocuparemos.

Primero y antes que nada se debe saber que existen tres zonas de recepcion en la radiacion, y sélo una de ellas
permitira trabajar con lo que se ha denominado resistencia de antena radiante o receptora. Asi, de acuerdo a como nos
distanciemos a un radio R de la antena, hay predominancias que ejemplifican el tema. Ellas son

-R << A —= Zona de energia reactiva cuasi-estacionaria con predominancia del campo eléctrico E
-R ~ A —= Zona de energia reactiva de Fresnel con predominancia del campo magnético H
-R >> )\ —= Zona de energia activa de Fraunhofer con predominancia del campo electromagnético EH

Para los usos comerciales de AM cuya antena transmisora se encuentra en la misma ciudad que el equipo receptor, se
pone en evidencia que se encontrara aproximadamente en la Zona de Fresnel y, por tanto, el bobinado de sintonia de
antena carecera de resistencia de radiacion formando un sencllo circuito de sintonia simple en la recepcién. Esta sefal
asi inducida con flujo magnético (mas que electromagnético) VRF (en vacio sin sintonia) sera a su vez amplificada Q
veces aprovechando la caracteristica de toda sintonia serie. Para eso insertamos un concensador C: sintonia y
amplificacion de lo inducido en el arrollamiento. Las implementaciones siguientes pretenden mostrar los efectos.
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En cuanto a la recepcion de FM ya se esta en la zona de Fraunhofer y por tanto la misma antena con un bobinado y
ferrite ya no absorbe campo magnético sino que se comporta como una antena propiamente dicha; como una especie de
antena de cuadro. Estos nicleos pueden ser cilindricos o rectangulares, da lo mismo, porque su funcién es la de impedir
que se induzca tension en la otra cara del bobinado cancelando el efecto. La siguientes imagen ilustra lo que
exponemos. Si se tiene por espira una longitud efectiva Lef y un numero N de vueltas, resultara la tension inducida

VRF = N E Lef

La ganancia de conversiéon

Es éste concepto un ardid matematico que simplifica las cosas.

Se pensara que el producto temporal buscado no lo hace la sefal del oscilador sino su “representante”, es decir, la
ganancia A del amplificador heterodino. En otras palabras, si es

A = K vosc = A(vosc)
resulta
VRF* = VRF.VOSC = VRF . A(vosc) /K

y seré ahora la ganancia la que tomara un concepto temporal para multiplicar

A,

A

-+

To =27/ o

y por lo tanto también espectral

A = 2.AA/n [cos wot + 1/3 cos 3mwot + 1/5 cos 5mot + ... ]

Debido a la polarzacion que posiblemente tenga el dispositivo activo que se use para generar la ganancia A, ésta
poseera un adicional de continua sumandose a su forma cuadrada. Pero esta magnitud, que es constante, no aportara a
la conversion porque sélo se agregara como componente continua espectral y su producto no implicara resultado

Afinal = CC+A

Si ahora tenemos en cuenta que la sefial de entrada VRF (1 + m) es amplificada A veces, en el resultado del sintonizado
de la primera Fl y cuya sintonia la representa k, tenemos reemplazando

VFI = KVRF(2. AA/m) (1 +m)/2 .cos (wc-mo)t = kVRF(1L+m)AA/m .cos (mc-mo)t

0 sea que es como si a toda la sefial de AM de VRF gque esta a una oc se la amplifica por k AA /T veces y luego
obtenemos una salida que le corresponde a la AM pero con una oFI.



Asi, dejando de lado el filtro k y considerando tnicamente al amplificador, se tiene lo que se denomina ganancia de
conversion Ac

i
Ac = VRF(®FI)/ VRF(®C)
que resulta, para una sefal sinusoidal o cuadrada, respectivamentre

VRF VOSC
VRF VOSC

A. VRF [ cos (mC+mo)t + cos (wc-mo)t]/ 2 —= control con una sinusoidal
(2. AA /1) VRF [ cos (0Cc+mo)t + cos (mwc-mo)t ]/ 2 —= control con una onda cuadrada

y con ello finalmente

Ac = A/2 —== control con una sinusoidal
Ac = AA/m —= control con una onda cuadrada

WREGIC) WRF{GFI k “WRF{GFD
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siendo una forma practica de encarar el tema y omitir al oscilador. Conceptualmente nos esté diciendo que podemos
usar a un amplificador cualquiera para batir siempre que podamos conrtrolar su ganancia, pero sepamos que su

eficiencia disminuird practicamente tres (1) veces.

El modelo equivalente hibrido t de un TBJ

Cuando un TBJ trabaja con ondas cuadradas en su zona lineal y activa, se utiliza con frecuencia este modelo ideado por
el ingeniero estadounidense Lawrence Joseph Giacoletto (1916-2004) y que presentamos en su forma simplificada. Sus
ecuaciones basicas de comportamiento son las siguientes:

oOT = gmQ/Cb’e —= 27 frecuencia de transicion

T = rbb’. Cb’e —= constante de tiempo en la base

gmCc = (Agm/m)/ (1+st) —= transconductancia de conversion

rb’e ~ hiie —= no se ha dibujado porque puede despreciarse frente a la reactancia de Cb’e
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Ejemplo de un TBJ trabajando en su zona activa

El circuito muestra a un TBJ debidamente polarizado en su zona activa y que se lo va despolarizando a ritmo de la sefial
del oscilador local logrando con ello un cambio en la transconductancia final.

Usaremos una sefial del oscilador senoidal por simplicidad. Si fuera cuadrada el andlisis es igual pero se tendra en
cuenta dos cosas: por un lado que la ganancia de tension disminuira 1 veces, y segundo se tendra en cuenta las



armonicas impares de una sefial cuadrada, sobre todo la 3° que es la de mayor amplitud, ya que pueden ser indeseables
en la afectacién del resto del circuito —que puedan ingresar como sefial sin Rechazo.

El capactor de sintonia normalmente es de aire y se halla en configuracién tandem con otro que regula al oscilador local.
En algunas implementaciones de mejor calidad, como han sido en los vehiculos de hace algunos afios, ambas sintonias
se hacian con tandem de bobinados.

Sus datos para calcularlo imaginemos que sean por ejemplo los siguientes:

fc = 1 MHz —= canal de MA
B = 20 kHz —= ancho de banda del canal de MA
frl = 465 kHz —= FI

VRF(®C) = 1 mV —= tension pico de portadora inducida en el sintonizado de antena
VRF(®FI) = 10 mV ——= tension pico de portadora en el sintonizado de Fl
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Podemos empezar a calcular el circuito adoptando, por ejemplo

TBJ —= BF115 (es un transistor que no presentara problemas de capacitancias distribuidas ni sera falto de ganancia
pues posee una fT = 230 MHz y ademas es econdémico)

vce = 12V

C1 = 100 pF —= adoptada como punto medio de un tandem

donde en la eleccion de las relaciones de espiras conviene en lo posible que sea grande asi hay independencia de un
circuito con el otro. Es lo comin y correcto que por este motivo los ajustes (llamada comuinmente “calibracion”) de los
sintonizados de Fl en radios y TV se hagan de atras hacia adelante. Entonces

L1 = 1/ ®c’C1 = 253 pH

n1 = 20

L2 = 100 yH ——= adoptada
n2 = 20

y una vez armadas se miden y verifican que pase el ancho de banda. Para la contemplacién de los Rechazos de
frecuencia imagen, de canal adyascente y de una posible FI externa, podemos valernos de resistores en paralelo con los
sintonizados para bajar los rechazos, y si queremos aumentarlos debe ser aqui, en la construccion aumentando el Q.
Supongamos entonces haber obtenido



120 < fc/B 150
90 < fRI/BFI = fc/B = 50

Q1
Q2

y como vemos que no ha resultado, podemos entonces disminuir las magnitudes con resistencias en derivacion que
llamamos R1 y R2 para cada bobinado respectivamente

fc/B > Qicorregido = (R1// QiLiwc)/ mc L1 = 40 (adoptado) =» R1 = c L1/ (Qicorregido™ — Q1) ~ 100 KQ
fr/ BFI > Q2corregido = (R2// QzL2FI) / FI L1 = 40 (adoptado) == R2 = FI L2/ (Q2corregido™ — Q2) ~ 22 KQ

Si planteamos ahora un diagrama en bloques podemos despejar la transconductancia de conversidon gmc necesaria

VRF(WFI) / VRF(®C) = 10 = Quicorregido gme (R2 // Q2L2wFI1) / n1 n2
== gmc =10 n1 n2/ Q1icorregido (R2 // Q2L2wFI) = 15,2 S

WRF(GDC) YBrme) W (F WRF(WFI)

gme [R2 i Qolagr )
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y con ello hallar la polarizacién

Alc = VT Agm
Alc = VT Agm

VT (2.gmC)
VT (11.gmC)

60,8 pA
95,4 unA ——= sila sefal del oscilador fuera cuadrada que no es nuestro caso

Alc = Ic = 1 mA — adoptado, y cuanto mayor mejor porque aumentara la gmc y con ello la salida
Si se tienen los datos adecuados del manual, podemos estimar el modelo de Giacoletto
1/t = 1/rbb".Cbe < mc

El conversor como amplificador

Una forma de ver y comprender este circuito heterodinador, es considerandolo como un simple
amplificador que transfiere una sola frecuencia, la FI. Como consecuencia del oscilador local

podemos pensar que se ha "bajado” la frecuencia de antena o veces

il
o =0F/ onc< 1

donde se observa que el Q de la antena no cambia

Qa(reflejado) = o mc/ oo Ba = wc/ Ba = Qa
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pero si se afectara el ancho de banda total BT porque son dos etapas de sintonia simple en casada. Cuando ambos
anchos de banda aBa y BFI son practicamente del mismo rango puede usarse la expresion conocida para 2 etapas

BT = 0,6 BFI; cuando tienen mucha diferencia entre ambas dominara légicamente la mas angosta; pero si no es ni un
caso ni el otro, lamentablemente, sera engorroso y se debera calcular (multiplicar las transferencias y hallar el ancho de
banda BT a 3 dB de caida).

El problema del cambio de transconductancia.

Cuando el batido lo hace un FET no hay inconveniente pues la resistencia que ofrece entre gate-surtidor es
practicamente infinita y constante, pero cuando es realizado por un TBJ la excursion de la polarizacién trae aparejado un
cambio del hie y con ello ofrece una carga variable.

En otras palabras, el cambio de transconductancia con el "paseo” del oscilador local ®¢, ., produce una impedancia de
entrada variable en el transistor y, si no se independiza este efecto (siempre con un generador constante de tension,
baja R interna, que normalmente lo hace el pequefio bobinado), estara la sintonia captada cambiando a suritmoen Q y
ancho de banda también. Todo un problema.

hie ~ hfe/gm = B/(Ic/VT) =B VT/Ic(®o,) =hie(wo,) —= por definicion
== hiemax = B/ (ICmin/VT) —= sila excursién pasa por cero —= [/ (0/VT) = o0 Q
== hiemin & B/ (2ICcmax/VT)

TE rmezclador

hie
i_h ! hig cl“"O.L.
7 7

Para solucionar esto se usa una excitacion con un generador de baja impedancia interna, como por ejemplo un
autotransformacion con minima derivacion, o bien con la independencia de un bajo acoplamiento de un transformador
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Ejercicios
Ejercicio 1

Se dispone de un amplificador sintonizado a la frecuencia de 10,7 MHz implementado mediante un transistor de
radiofrecuencia BF115. Se pide:

a) Calcular el punto de funcionamiento estatico, el ancho de banda, la transconductancia de conversion y la ganancia.

b) Modificar el circuito para operar como mezclador, de modo de convertir la sefial de entrada a la frecuencia de 450
kHz, aplicando en emisor un oscilador local ideal que genera una onda cuadrada de foL = 10,7 + 0,45 MHz y amplitud tal
que la corriente de colector varie entre 0 y 1 mA. El sintonizado de salida se lleva a resonancia en 450 kHz con igual
ancho de banda que en el caso del inciso anterior.

R, =9K3 R, =1K7 R =21K R_=500 R, =1K

!
B L

1 H "
—1=2 1-=12 2 =3 L, =1uHy L,=5uHy

M, My My

C,=01uF C,=01uF V..=12V

m 1,

=

=

Solucién



a) Con los datos de polarizacion de las hojas de datos del TBJ elegimos y obtenemos:

il
IcQ = 1 mA (dato de la polarizacion) VCEQ = 10V B = 150
fr = 230 MHz Ccb ~ 0,7 pF

CDIL

Continental Device India Limited
An I150 9002 and I10Q Certiod Masediacs ey

NPN SILICON PLANAR RF TRANSISTOR BF115 ELECTRCAL CHARACTERISTICS (T3=25" C unisas spacilied omarwiss |
—
o 4 70-72 VALUE
TN TYP MAX
Metal Can Package DESCRPTION SYMBOL TEST CONDITION N uMIY
M Coflector Emitter Broskoown VORage BVie.” L=2mA, ly=0 B v
[ Collector Base Breakisown Voitage  SVey. L=I0WA IO ) v
s Emitter Base Baakdown Voltage BV e 10uA |0 s v
Veet Coflector Cut off Current Lao  Vews20V, k=G, Ta=175°C os A
DC Current Gain Pre  LIMAVer=10V e "7
ABSOLUTE MAXINUM RATINGS (Ta*25°C uniess specified otherwiss) L=20mA" V. 2V 20
Base Emitier On VoRage Vigon e IMAV =10V &0 700 40 P
DESCIOP TION s\tié'm VALUE T Low20A Vg 2V 1970 -
Colector Bass VoRags Voso ) v DYNAMIC CHARACTERISTICS
Comactor Lmither Voitage Veeo » Transison Frequency o L=LOmA V=10V, f= 10002 220 we
Emitter Bass Voltags Vino s v
Comector Current " X A Pesaback Capacitance Cy  Veg™ 1OV ~1MmAS-QASAPE 0ss 02 pr
Base Cutrent Contmucus b 1 A Notss Pigure NP Vee=10V, L =1mA, Rg=00KLL
Tolal Powsr Dissipaion @ Ta=esC L 128 -~ 1200008 ’,5, -]
Operating & Storage Junction T Tes L5 4178 < i 12 =
TP Pies Toat pule Wi <500:3. Dy o
Junction to Amblent Roge 200 oW

il
Bc = BFl = oFI/ Q2 = wFI/[RL (n4/n5)2/(oF| L2]= 2w 10,7/[1 (3)2/271: 10,7.5] = 400 kHz —= B de conversion
gmQ = IcQ/VT == Agm=gmQ = IcQ/VT = 1/26mV = 384 mS

Omg = lcoq-f--f-__] N ____|:Iﬂigm = lca gne = Lgm
B

gnC = Agm/m = gmQ/m = 38,4 /m = 12,2mS
i)
gm = ic/vbe ~ hfe/hie == hie ~ hfe/gmQ = B/(lcQ/VT) = 150/(1/26 mV) = 3900 Q

il
AvC = VRL(®FI) / vg(mwc) ~ (n2/n3) . gmC. (n4/n5)2 RL . (n5/n4) =(6/1).0,0122 . 31k . (1/3) = 219 —= ganancia de
conversion (*9)
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y de una manera mas completa si dispusiéramos (aqui la Cb’e = Cbc y podria usarse con el dato del manual)

il
Avc completa= Avc/ (1 +st) = Avc/ (1 +s.rbb’Ch’e) = Avc/ (1 +s. rbb” gmQ /®T)

b) Proponemos, por ejemplo, un oscilador externo que excite al emisor del TBJ produciéndole conmutaciones, por lo que
su amplitud minima serd la siguiente

AvoL ~ (Alc/B) RelIRs = (IcQ/B) RB//IRs = (1/150).9,3//2,7 = 14 mV — cualquier oscilador lo conmutara

Ry R,
Tl
K. O
L 3
. s
L -
+
R;* R,
+ ¥
oL OSCILADOR
- SINUSOIOAL
LOCAL

2

(*2) Aqui se ha considerado la transferencia del transformador-sintonizado simplemente como la relacién de espiras
n2/n3, pero esto solamente se da si el Q del inductor no es alto. De una manera general, este circuito puede interpretarse
de la siguiente manera donde la resistencia que se refleja teniendo en cuenta la resonancia serie vale aproximadamente
R // (RL + n°R/Q?), donde se ve claramente la dependencia de la relacién n/Q

R//RL ~ RL —= Q alto, o bien n/Q bajo —= (cortocircuito en la entrada de derivacion)
R // n°RIQ* —= Q bajo, o bien n/Q alto

_1 2R
! |
R Q| 2
1 L : Ruy LR
 ~RL | . 0’
L

g weell T el c T
Z 707 7

resonancla serie

nd = 1_
LC

Seguido, nos aventuraremos a resolver el circuito cuando el acoplamiento es bajo k<<1. En este caso tendremos
reflejada una sintonia paralelo a la entrada que demarcara una tension a la salida conforme la inductancia mutua M y de
dispersion a su salida. Para empezar a deducir esto observemos como queda el circuito y su acoplamiento. Debemos
destacar dos tipos de acoplamiento: 1°) para el sintonizado tenemos un autotransformador donde el acoplamiento es
fuerte y serd la relacion de espiras n quien defina los reflejos; y 2°) para la carga resistiva se tiene un transformador de
bajo acoplamiento que es quien impedira el reflejo y transmitira la tensién obtenida en el primario.

Asi, aplicando el Teorema de Superposicién en el primer caso tenemos



nC L/n ﬂuz

o—o——]———-,———q

sl L

Z

oo = — .
L resonancla paralelo

y en el segundo

k=M/V(Un). (L) == M = kL/n
== L/n-M =1L/n
== M/[(L/n-M)+M] = k —= ~ transferencia (atenuacion) interna del transformador

Lom L_m
n n

A

1
-+

transferancla

por loque finalmente resulta la transferencia total de magnitud practicamente k

0:1::13:'_1? nC L/n %uz L/n RL/n
- =00 “
] T35

sintoniz en paralelo a A v transferencia total ~ |
LC

Ejercicio 2

En la siguiente configuracion, calcular vo(t) sabiendo que cuando io = + lo == ic = 5 mA.



R,=1K R,=30Q R =R,=10K

R, =6K8 R,
Co=C,=C,=10nF C,=500pF L, =234uHy

= 50K Vc-c- =12F
£, =6000

? Voo
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C
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+lo
i;(t)=1;.cosm;t
Io

Solucién

Encontramos la transconductancia de conversion

—

Ic ~[Vcc.R2/(R1+R2)-0,6]/R3 = [12.10/(10+10)-0,6]/6,8 = 0,8 mA

gmc = Agm/m ~ Ic/VT = 0,0008/0,026 = 30 mS

c2

RL

luego la tensién pico a la entrada en la base (aqui el subindice “s” implica portadora que nosotros llamamos “c”)

Vb(wc)

por lo que resulta finalmente la tension pico de Fl

= Is.Ro//Rs//Ri = 500.1k//30// 600 = 14 uv

il
VRL(®WFl) = AvC . Vb(mwc) = gmC RL . Vb(wc) = 0,03.50k . 14 = 21 mV

Ejercicio 3

En el siguiente circuito dimensionar R2, Rs y C. También calcular vo(t). Utilizar un BF1100.

Vo
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Solucién

Hallamos la frecuencia del oscilador local

foo=1/T =1/680 = 1,47 MHz —= 9,24 Mr/s

y con ello la sintonia de la Fl

C=1/0F’L = 1/®F’L = 1/[2n (1,47 — 1]*. 234 = 488 pF

De las hojas de datos del MOSFET elegimos una polarizacién aproximadamente en el medio posible y probamos
atenuando la amplitud del O.L. de 4 V a 1 V con un simple divisor. Asi tenemos:

VGis = 1,2V IDQ = 10 mA VOFF = 0,5V VG2s = 25V —= +/-AVG2s = +/-1V



QUICK REFERENCE DATA Dual-gate MOS-FETs BF1100; BF1100R
SYMBOL PARAMETER CONDITIONS MIMN. TYP. MAX UMIT
W ot drain-soures waltage T 14 W
Io drain current - a0 Ty
F wt total power dissipation - 200 Y
Tj operating junction temperature - 150 °C
¥E forward transfer admittance 24 28 i 11K
i input capacitance at gate 1 B 22 26 nF
Ca reverge transfer capacitance f=1MHz B a5 35 fF
F noize fizure f =200 MHz B P B dB
o | 2 T ] ; 7
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Hallamos ahora por los datos

Vs = Vcc -VpbsQ= 12 -10 = 2V
== Rs = Vs/IbQ = 200 Q

A su vez, si por ejemplo adoptamos
R4 = 10 kQ
tendremos

Vcc. Ra/ (R3 + R4)—Vs = VGz2s
== R3 = R4[Vcc/ (Vs +VG2s)-1] = 10[12/(2 +2,5)-1] = 16,6 kQ

y de similar manera
== R2 = R1/[Vcc/ (Vs +VaG1s)—1] = 100/[12/(2 +1,2)-1] = 36,3kQ

Para llevar la amplitud del O.L. a 1 V como se adopatara colocamos un resistor R5 a la entrada

il
1V = V2. R3//R4/(Rs + R3//R4)
== R5 = R3//R4(V2/1V -1) = 16,6//10 (4/1 -1) = 18,7 kQ



Seguido planteamos las ecuaciones generales de polarizacién del dispositivo MOSFET (canal ensanchado) para una
VGz2s constante (')

L
Curva FET & lp=lpss (1 - Ejz
OFF

Vs Recta de Carga —= Yos = %o — 1D Re

T
RE
/ y Ryt R
_ Yan
Z VorrF Yizzo UT Vgs HRg= ™

que para nuestro caso podemos plantear de lo hallado y con la ayuda de las gréaficas que tienen VG2s =-2,5V

VT = Vcc. R2/(R1+R2) = 12.36,3/(100 + 36,3) = 3,2V —= Tension en vacio de Thevenin
IDQ = (V6-VG1s)/Rs = (VT-VG1s)/Rs = (3,2—-1,2)/200 = 10 mA —= verificacion

podemos determinar la transconductancia de conversion cuando tenemos un O.L. de onda cuadrada utilizando el grafico

gmCc =Agm/m = 2 Agm/2 7 =[(Ibmax — Ibmin) / (VG1Smax - Veismin)] /2 ©=[(10,2-8)/ (1,6 —1,2)]/2 t=3,8 mS

I o 1!,”|_5=|| . {22.5 '-!-r_
{mb) f‘/ s

. 1/
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D
1.5 W
} ———
5
Drnin / >‘<x
+ V7
1 W
0
] ot ¥ 3 1E in
Vs 125 Vo= 32V

W51 Smax
51 5min



permitiéndonos hallar la salida pico finalmente

Vo = V1. (n2/n1). gmc (n3/n4)°RL . (n4/n3). = 0,001. (1). 3,8 . (10)°10k . (0,1). = 380 mV

(*Y Para el JFET se aproxima igual pero VGs <0

I LY
D Cunva FET  —w Ip =lpss (1 + —= )2
- OFF
1
'ﬂ—|vT
: s Recta de Carga — Y55 = Y5 — IDRg
R
| ., R+ Ry
V; Vg Rg= -
DG
Ejercicio 4

La siguiente configuracién responde a un mezclador de RF en baja frecuencia donde la bobina de ferrite hace de antena,
y un autooscilador armonico que inyecta la heterodinadora local. Se pide:

a) Calcular el condensador de sintonia

b) La tensién pico entre base-emisor que sera amplificada por la transconductancia de conversion

¢) ¢ Qué pasaria si tomo una gran derivacion de la bobina que hace de antena en lugar de la actual pequefia? Muestre
numéricamente lo que ocurre.

B

12k f_' :
15 MHz l -L :E

_ S =85
24 pMVpicofespira sin sintonia 008pF/wH
~=.,  192uH
= 105e:8e

1
capacidad i
parasita del : ——
cableady = -:/\ : it
L ey
P : 18k e
: R
i 2 MHz

Solucién



a) Hallamos el capacitor de la sintonia

C = (1/®*L)—3pF—(0,08 pF/uH). L = (1/(2m. 1,5)* 192) — 3pF — (0,08 pF/uH). 192 ~ 40 pF
b) Ahora la tensién pico entre base-emisor

Vi = 24uV/ie.105e = 2,5mV —= tensioén pico inducida en el primario sin sintonia

Vbase-emisor = Vbase = V1.Q .(8/105) = 2,5mV .85 . (8/105) = 16,1 mV —= tension pico en la base

‘v“,l resonancia sore

I (B/105) 0,

7

¢) Podemos observar la carga variable que presenta el transistor al cambiar su transconductancia

Ic = {6V.[18k/(12k + 18k) |- 0,6V }/2k7 = 1,1 mA —= polarizacion

hie ~ hfe/gm = B/(Ilc/VT) —= por definicién

== hiemax = B/(ICmin/VT) = B/(0/VT) = o0 Q

== hiemin ® B/(2Icmax/VT) = B/ (2. 1,1mA/VT) = 185/ (2. 1,1mA/ 26mV) = 2186 Q

y como la sintonia del oscilador local es a otra frecuencia que la sintonizada en el bobinado de antena, el emisor esta
practicamente a masa por lo que la carga del bobinado secundario sera variable pero no afectara al primario por la poca
derivacion. Asi, se pierde sefal pero se independiza la sintonia y su ancho de banda ante el cambio que produciria el
batido.

(8/2105)L = (8/105)192 = 14,6 uH —= pequefa inductancia del devanado
(8/105) wL. Q = (8/105). (2m. 1,5).192. 85 = 11,7 kQQ —= resistencia que se refleja en la pequefia derivacion

I

gLAM0S SwlaA0s  12kMM18k  hie

Por tanto, una gran derivacion del bobinado de antena no sélo cambiaria la amplitud y el ancho de banda de la sintonia
del canal de recepcion, sino que determinaria que ambas estén variando con el ritmo del batido del oscilador local. Esto
se traduciria respectivamente en un volimen irregular y una mala selectividad de sintonia (Rechazos de antena).

Ejercicio 5



Dibujar un circuito final de sintonia calculando o adoptando sus magnitudes, con un ancho de banda maximo de 6 MHz y
para que consigamos por lo menos 1 mVRMS de sefial en la base para batir. Despreciar todas las capacidades
distribuidas y parasitas.

+H12Y

30 MHz
o m' RS []
s0Q+j0Q —
- :

: | R ~200
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Enhhil bbbt 0SCILADOR

1 sinusoinal
LOCAL
270 2K

T

Solucién
Implementamos por ejemplo una sintonia con autotransformador como la figura

h::l

c
1
L 1
Q —
77

y probamos por ejemplo con L =10 uH y Q = 50 (despreciamos su C distribuida), lo que resultan

C=1Un’L =28 pF —= trimmer para sintonizar

ocl/Q = 2m. 30.10/50 = 37,7 Q —= resistencia serie de la bobina

a = (ocl/Q)/[Rg + (wcL/Q)] = 0,43 —= atenuacién desde el generador de antena a la resistencia de la bobina
Qc = mwcL/ [Rg + (wcL/Q)] = 21,5 —= Q cargado en el circuito de sintonia

B =owc/Qc = 2m.30/21,5 —= 1,39 MHz <6 MHz — ancho de banda que cumple con la consigna

il
Vg.o..Qc/n 2 1mV == n = 10 — adopcién segln el dato del problema, usando nucleo de aire para poder tener
una cémoda derivacion

Ejercicio 6

Para la siguiente recepcion superheterodina se pide calcular, modificar y/o adoptar sus componentes para entregar al
detector (que no carga) por lo menos Vsal = 1 Vpico sin modular. Estimar en esto también la VoLpico necesaria.

Como datos, se tiene que al haber experimentado los TBJ con 1 mA se obtuvo en ellos una gm ~ 10 mS y un § ~ 200;

los transformadores son todos iguales de n::1y poseen un k ~ 1 donde el alambre ofrece un Q ~ 100 al bobinarse.
Despreciar capacidades distribuidas y parasitas.
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Solucién

Adopto componentes que luego verificaré

20
100pH =>» C = 1/ wi’L = 1nF

= 1=

Calculo el ancho de banda de cada cada una de las 3 sintonias que me deje pasar la sefial

Bi ~ B/V(2*-1) = 10/0,51 = 19,6 kHz —= ancho de banda “individual” de cada sintonia de FI
Qi = fi/Bi = 25,5 < 100 —= correcto, el Q de cada sintonizado es menor que el del alambre

Determino la resistencia R que nos lleve a ese Qi

R = B (Vcc-0,6)/Ic =200 (12-0,6)/0,001 = 2,28 MQ —= 2M2 —= R polarizante, valor comercial
hie ~ hfe/gm = f/gm = 200/0,01 = 20 kQ
Qi = (R/ oiLQ /I nzhie)/(oiL ~ R/wiL == R = QiwiL = 25,5.314 = 8007 Q@ —= 8k2 —= valor comercial

R @l =314000

c L
l n? (hie ¥ Rg) = B MQ
100

Hallamos la amplificacion de conversion Ac que, como el oscilador local presenta una sefal senoidal, la gmc = gm/2

Ac = gmc.R =gmR/2 =0,01.8k2/2 = 41
y las de las FI como gmR resultando la total
Atotal = Ac. (gmR)* = 68921

lo que terminaré a la salida

Vsal = Atotal. ImVpico/n = 68921.1/20 = 3,44 Vpico —= suficiente, cumple con la consigna



Si no hubiese alcanzado esto, podria al Gltimo transformador aumentérsele la relacion de espiras.
En cuanto a la tension del oscilador local, para aprovecharlo al maximo sera

VoLpico = Vcc-0,6 = 114V

Rechazos de Frecuencias indeseables

Generalidades

En un receptor superheterodino cualquier frecuencia que salga de la etapa conversora y posea el mismo valor que la Fl
resultara procesada en la recepcion. Por este motivo hay que tener en cuenta que existen tres afecciones importantes
que pueden aparecer en la antena y llegar, a saber:

- Una frecuencia igual a la FlI

- Una frecuencia imagen. Siendo un espejo de la del canal que se esta sintonizando se bate con el osclador local y
produce una nueva Fl

- Una frecuencia de un canal adyacente al que se esta sintonizando que se bate con el oscilador local y produce una Fl

El receptor deberla Rechazar convenientemente cada una de ellas. Por estos motivos sus circuitos sintonizados

respectivos que hacen a la funcion deberan poseer una atenuacion determinada, no cualquiera, nhormalmente
especificada en dB, que se solicita como compromiso y norma legal antes de poner al mercado un receptor comercial.

Caracteristicas de los circuitos de sintonia simple

Si recordamos las transimpedancia del circuito resonante paralelo ZPARALELO y la transferencia del resonante serie
Tserie resultan

o i
wo” = 1/LC
Q 2 woL/R = 4
xgw/wo::l::-Qx:_‘4
ZPARALELO = (1/sC) // (SL+R) = RQ*/ [1+jQ (x=1/X)] = RQ®/ [1+jQ (w/®0 — mo/®)]
| ZPARALELO | = RQ?*/ [1+Q*(x—1/x)?1"* = RQ?*/ [1 + Q* (/@0 — wo/w)? ]
Para rangos pequefios 0 = A® = B/2 oseax~ 1
0= ¢=0n L 2 A0/B = 2Q Aw/wo = 1
ZPARALELO ~ RQ%/ (1 +j ¢)
| ZPARALELO | (wo) ~ RQ*/ (1 + ¢9) V* ~ RQ?
Tserie = (1SC)/[R+sL+ (1/sC)] = Q/[Q (1-X°) +]]
| Tsere | = Q/[Q*(1-x%) %+ 11" = Q/[Q* (L - 0*/w0’)* + 1]™*
Para rangos pequefios 0 = A® = B/2 oseax~1
026 =10¢n g 2A®w/B = 2Q Aw/mo = 1
| Tseree | @) = Q/[(§*/14Q)°+1]1" ~ Q
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de una manera general entonces podemos definir el Rechazo para un circuito de sintonia simple a una cierta frecuencia
ox simplemente como la atenuacién que tengamos en su curva selectiva

Rechazo PARALELO (®X) = | ZPARALELO | (wo) / RQ® = [1+ Q* (w/®o — wol®)?]™*?

Rechazo SERIE (0X) = | Tseriel (o) / Q = [Q° (1 - ©*/w0o®)” + 1] 7

Para las implementaciones tipicas de receptores comerciales se utiliza el caso de resonancia en paralelo, por el cual
omitiremos el otro.

Los 3 Rechazos de frecuencia de importancia

Un receptor debe comercializarse normalizado a ciertos canones técnicos que garantizaran la funcionalidad al usuario.
Por este motivo surgen conceptos tales como la Sensibilidad minima permitida, Relacion de captura, Rechazos de
frecuencias indeseables, etc. Nosotros sdlo veremos tres de importancia.

Como se coment6 anteriormente, prestaremos atencidn entonces a los Rechazos de la posible FI que ingrese (Rechazo
a una Fl por la antena = RFI) de una transmisién clandestina o indeseable, al de una frecuencia imagen (Rechazo a
una frecuencia imagen en el sintonizado de antena = RFIM) y a de la del canal adyacente (Rechazo al canal
adyacente del sintonizado de Fl = RcA) que igual entre por la antena. Las siguientes ecuaciones y grafica expresaran
los cometidos. Se debera recordar en esto que estamos llamando B al ancho de banda total a 3 dB del sintonizado de Fl

(B ~ oFI/QFI), 0 sea al doble de la Banda Base de la sefial moduladora
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g+ BP2 @ i e, i i - i a oy
. -

AHTEHA

[l

Q5C,

Zantena| | LocaL T I SO

!
L 3




fil
RFIM = [1 + Qa’ (om/®C — oc/o ) 2] ™2

-1/2

—= definida en la antena (antes de que entre al receptor)

RFl =1+ Qa’ (oF/C — mc/mF1) 2] —= definida en la antena (antes de que entre al receptor)

RcA = [1+ QF? (0ca/® Fl — @ Fil® cp) * 1™

—= definida en la FI (una vez que entr6 al receptor)
Rechazo a una frecuencia imagen en el sintonizado de antena - Si consideramos una Banda Util de Sintonia de
canales de recepcion ®1 a ®2, la magnitud de RFIM en ®2 sera la mayor por cuanto la reactividad de antena Qa es

cuanto serd mas aguda y selectiva (Qal = Qa2), y por tanto mas atenuara el filtro de antena cualquier impureza que
pueda ingresar

RFIMMax = RFIM (02) = [1+ Qa2? (om/®2 — w2/mm) 2™

RFIMMin = RFM (01) = [1+ Qal® (omr/®ml — ol/omy)?]™?
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]/3&‘{ RFimmax = RFiM (02

-

RFIMmin = RFIM {G1)

Rechazo a una Fl por la antena - Para el RFI su menor magnitud resultara en w1 porque es cuanto menos rechaza la
sintonia de antena

RFmMin = RFI (0l1) = [ 1+ Qa® (wl/®Fl — oF /®1)?] ™
':':'F| Cl:l,] m 2

Remin =FrR(Zan

R (Zaz2)

-

Rechazo al canal adyacente del sintonizado de Fl - En cuanto al canal adyacente, éste puede ser el mas cerca o
significativo, pero también habra uno segundo posible. Asi las cosas se deben tener en cuenta entonces

1°CA = ®10a = WFI - B/2 —= primer canal adyacente
2°CA = 2ca = OFI - B —= segundo canal adyacente

Wzeca Woa O o8 Goeca

por tanto

A,
Ricca = [ 1+ QF|2 ((,OJ_OCA/(D FI —®FI /0\)1°CA) 2 ] e



% 2 2+1-1/2
R2ecA = [ 1+ QFI° (W2oca/® FI — @ FI /®20cp) “ ]

donde sera Ri1°CA < R2°CA
Si se generaliza a n etapas de Fl se tendra
BTotal ~ BFI (2" — 1)*?

RiccA(n) = (Ri1ocA)"
R2eccA(n) = (Rz2ecA)"

El Error de Arrastre vy su Rechazo

La disposicidn mecanica entre las sintonias de antena y del oscilador local se efectian por el cambio de una disposicién
conjunta denominada tandem y es realizada tanto con las capacitancias o bien con las inductancias compartidas.

La diferencia logica de estas reactancias a lo largo del dial traera aparejada una diferencia de la frecuencia intermedia

obtenida AwFI que denominamos error de arrastre —porque se va “acumulando” esta imperfeccion de la frecuencia
intermedia Fl a medida que nos desplazamos en el dial.

En otros términos, el arrastre (AwFI) nos indica cuanto se ha apartado la frecuencia intermedia FI (i) esperada de su
maghnitud ideal (®FI pea) al ir sintonizando un canal mc de recepcién

OFI (OC) = OFI pea - A®FI (©OC)

FI=@ (@e) punto de calibracion
/ de arrastre nulo
T T=THY S -—---

I Moo= error de arrastre

1
1
1
1
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Por lo tanto, si se calibra el receptor con un arrastre nulo (A®Fi =0) en cierta frecuencia de un canal referente wx, a
medida que nos apartemos de ella la imperfeccion ira aumentando. Podemos definir también entonces este factor de
de-mérito de la siguiente manera

A®FI (C) = mac - ®c

donde c la frecuencia del canal de recepcién a la cual se mide el arrastre y wac es la frecuencia sintonizada en la
antena que pretende captar dicho canal.

Pueden especificarse las Pérdidas por arrastre a la magnitud maxima de atenuacion indeseable que se tiene en toda la
Banda de Sintonia debido a este problema. Para ello primero definiremos el Rechazo por arrastre de la antena que

tiene a un canal dado ®c cuando se sintoniza a una frecuencia de canal con arrastre nulo en mwx

-1/2

&
Ra(mc) = [ 1+ Qa(mx)® (ox/mc — oc/mx)? ] —= Rechazo por arrastre de la antena a un canal dado ®c

definiéndose para los extremos del dial



Ra (o1) =[1 + Qal? (mal/ml — ®l/wal)?]™?
Ra (02) = [ 1 + Qa2? (wa2/m2 — m2/wa2)*]™?

que nos determinaran finalmente las Pérdidas por arrastre

Fi
P = Ra(w2)/ Ra(wl) < 1 —= Pérdidas por arrastre a lo largo del dial

Capacitores Trimmer y Paddle

Para conseguir ajustes finos de las disposiciones en tandem de capacitores variables C, se suelen utilizar los
conexionados extras trimmer Ct y paddle Cp. El primero (Ct<<C) realizara un ajuste fino y el segundo (Cp~C) grueso.

-

Cmin < C < Cmax ™

A e

Si ahora, para implementaciones sin paddle, planteamos las maximas frecuencias que se desean cubrir, esto es el de la
Banda Util de Sintonia de los canales de recepcion (m1-m2), podemos observar que la sintonia simple viene dada por

®1®
®2°

1/L (Cméx + Ct)
1/L (Cmin + Ct)

y deducir un factor que utilizaremos

i
a = w2/ol = [(Cmax + Ct) / (Cmin + Ct) |2
para finalmente obtener el trimmer de la relacion definida

Ct = (Cméax —a’ Cmin)/ (a®—1)

Ejercicios

Ejercicio 1

En el siguiente circuito calcular el error de arrastre y la atenuacion debida a este efecto indeseado en el extremo
superior de la banda de AM comercial, considerando que se tiene arrastre nulo en el extremo inferior.

También especificar cuél condicion debe cumplir el capacitor variable para que permita sintonizar una cierta banda de
frecuencias.
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Solucién

Planteamos consideraciones y vamos deduciendo

B W @3 W52
H H H H e
| : i :
L i | i
I "
':CI,] ‘2‘(.031 i BAHDA UTIL . i Cl:lz
| : i e
7o i fa [ i
punta de caltbracion ! i
de arrastre nulo b i,
SR M ()

Camax = 410 pF

Camin = 40 pF

Coméax = 410 pF + Cto = 479 pF
Comin = 40 pF + Cto = 109 pF

®al? = 1/LaCaméax —= 540 kHz
®a2’ = 1/LaCamin —= 1,73 MHz
®o01®> = 1/Lo Comax —= 1,01 MHz

®02> = 1/Lo Comin — 2,12 MHz
ol = wal —= Dato del Ejercicio
Oi = wol-wl = 470 kHz —= FI
®2 = mo2-w = 1,65MHz

Quedando el error de arrastre en ®2
Awi (®2) = wa2-»2 = 80kHz

y la consecuente transferencia de pérdidas por arrastre o bien simplemente la atenuacion en ®2 (también
conceptualizado como Rechazo)

Ra(w2) = v(02)/V(wa2) = [1+ Qa’ (wa2io2 — 2ma2)?]™ = 0,468 —= -6,62 dB

Ejercicio 2



a) Dimensionar los circuitos de sintonia simple de un receptor de MA que cubra la banda de broadcasting de 540-1650
kHz, con tres etapas de Fl de 465 kHz, y que brinden un ancho de banda de 3 dB de 10 kHz en total. La Frecuencia
Imagen debera ser atenuada al menos 20 veces. Se utiliza un capacitor variable doble de 40-410 pF.

b) Calcular Lo y el capacitor trimmer Cot del oscilador local de modo de poder sintonizar exactamente el rango 540-1650
kHz.

¢) Calcular La y el capacitor trimmer de antena Cat de modo de lograr arrastre nulo en los extremos de la banda de 540-
1650 kHz.

d) Calcular el error de arrastre para el caso en que se sintonice la frecuencia central de la banda y la atenuacion que
éste produce.

e) Hallar el Rechazo de frecuencia intermedia

f) Calcular también el Rechazo de frecuencia imagen.

g) Hallar el Rechazo del canal adyacente. La atenuacion del canal de Fl en los extremos de la banda pasante (FI + 0.5
BFI) y la atenuacion del canal de FI sobre el segundo canal adyacente (FI + 2 BFI).

Soluciones

a)

Se sabra que usando 3 etapas sintonzadas resulta (n=3)

BTotal ~ BFI (2'"—1)"* ~ 0,83.n*° . BFi
= BFI~ BTotal (2"*-1)"? = 19,6 KHz —= ancho de banda de cada uno de los 3 circuitos de sintonia simple

y con ello resulta para cada etapa

QFl ~ oFI/BFI = 465/ 19,6 = 23,7 —= reactividad de cada uno de los 3 circuitos de sintonia simple

Como la frecuencia imagen se da como
®M = ®OC + 2. OFI

y planteamos el Rechazo en la antena propuesto para el canal mas alto mc=m2 que es el de la frecuencia imagen

2 241-1/2 2 241-1/2 il
RFIM = [1+ Qa” (om/®2 — 02/m ) 7] = [1+Qa" [(w2 + 2 oF)/®w2 — ®2/(®2 + 2 ®F)]°] =
= 1/20 —= Dato del Ejercicio
== Qa = (RFAM? - 1)" /(@2 + 2 oF)/®w2 — ®2/(m2 + 2 oF)]= 21,6 — reactividad de la sintonia de antena

aunque sabemos que el peor caso se dara en la frecuencia menor ®1 que es la de menor atenuacion.

byc)

Se hallan el factores que nos permitiran encontrar los trimmer en antena y osclador local

i
a = m2/®wl = 1650/540 = 3,05
Caﬁ = (Caméx —a” Camin)/ (a°— 1) = (410 — 3,05°. 40)/ (3,05° = 1) = 4,6 pF — trimmer en la antena
b=(@+wr)/(®wl+wF) = (1650 + 465) /(540 + 465) = 2,1
Cot = (Comax —b® Comin) / (b*=1) = (410 —2,1°. 40) / (2,1° = 1) = 68,6 pF —= trimmer en el oscilador local

seguido también podremos hallar para un error de arrastre nulo en el extremo inferior



La = 1/®1® (Camax + Cat) = 1/ (2. 540)° (410 + 4,56) = 209 uH
Lo = 1/(®l + oFl)® (Comax + Cot) = 1/[2m. (540+465))° (410 + 68,6) = 329 pH
d)

Si elegimos una cierta frecuencia media cualquiera ®med (w1 < ®med < ®2) de la Banda Util de Sintonia conde el error
de arrastre sea nulo, ello determinara una capacitancia media que podriamos adoptar, por ejemplo

Fi
Cmed = Cmed (mmed) = (Cmax—Cmin)/2 = (410-40)/2 = 185 pF

que serd la responsable de sintonzar entonces esta frecuencia en antena
wamed” = 1/La(Cmed + Cat) —= 799 kHz

y por consiguiente a lo largo de la Banda de Sintonia se tendran unas Pérdidas dadas por

P (Aw) =[1 + Qa’ (wc/mamed — mamed/mc)?]™?

—= Pérdidas por arraste
e)

Si deseamos hallar el Rechazo a la Fl en la antena lo haremos para la menor atenuacion de la Banda de Sintonia
(puesto que a canales mas altos el Rechazo aumentara)

RFIMin = RFI (01) = [ 1 + Qa® (0l/oF — oFl /01)* ] ™ =[1 + 21,6% (540/465 — 465/540)*]** = 0,152 —= -16,3 dB
f)
Para el Rechazo en la antena a la imagen que pueda aparecer hacemos de similar manera

OM1L= 01 +2 oFl —= 1470 kHz
RFIMMIN = RFIM (1) = [1+ Qa’(@m1/ol-0l/omm1) ] ™2 = [1 + 21,6%(1470/540 — 540/1470) %] % = 0,0172 — - 35,2 dB

a)

Para hallar el Rechazo de los canales adyacentes (con los 2 primeros es suficiente para cualquier receptor) con n=3
etapas de Fl hacemos

1°CA M®10p = OFI - B/2 —= 465 -10/2 = 460 kHz —= primer canal adyacente
2°CA = mpocao=OF -B —= 465-10 = 455 kHz —= segundo canal adyacente

RcA(n=1) = [ 1 + QF* (0ca/® FI— @ Fl® ca) 2172 = [ 1+ 23,7% (460/465 — 465/460)*]™* = 0,889 —= - 1,02 dB

Rca(n) = [Rca(n=1)T"

RiecA(n=3) = Rca(n=3) = [Rca(n=1)]® = 0,702 —= - 3,06 dB
R2ocA(n=3) = [Rzeca(n=1)]® = [1 + 123,7% (485/465 — 465/485)*]™? = 0,095 —= - 20,4 dB
Ejercicio 3

Un receptor que cubre aproximadamente la banda de ondas medias (540kHz a 1650 kHz) mediante un capacitor variable
y que responde al siguiente esquema dibujado. ¢ Cual debera ser el Q de antena para que la pérdida por arrastre sea
menor o igual que 3 dB en toda la banda, si se ajusta para arrastre nulo en un canal de 1000 kHz?



No hay capacitores Trimmers ni en el oscilador local ni en el sintonizado de antena.

Qﬂ — 20 AMNTEMS

B, =10 kHz MIX FI ovo
Cyme =28 pF 2 Ca La |

Chuw =147 pF
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Solucién

Basandonos en la figura adjunta y conforme a los datos del ejercicio se ha adoptado un canal de recepcién de frecuencia
media wax con arrastre nulo

wax —= 1 MHz

BAHDA UTIL DE SINTOHIA

3
r

al Way a2

Clax Qa2

Qa1

M= arrastie Qal < Qa2

lo que determinara una magnitud de capacitancia de sintonia tanto para el oscilador como para la antena
Ca((oax)2 Co(wax+ ®Fl) = 1/(max+ ®F)’Lo = 1/(2m.1000 + 27m.455)° 187 = 64 pF

y con ello

La = 1/ wax’ Ca(wax) = 1/(2m.1000)°64 = 396 pH

Como se entenderd, la impureza del problema del error de arrastre vendra por querer sintonizar un extremo ®1 pero sin
lograrlo sino que lo haremos a una magnitud cerca wal; de igual manera con el superior ®2 que sera sintonizado en su
cercania ®ma2. Por tanto devienen las ecuaciones

wal® = 1/LaCaméax = 1/LaCmax = 1/396. 147 —= 660 kHz (mal 5 ml)
®a2® = 1/LaCamin = 1/LaCmin = 1/396.28 —= 1512kHz (®a2 £ ®2)



Qal ~ wal/B —= 660/10 = 66
Qa2 ~ wa2/B —= 1512/10 = 151

y los Rechazos por arrastre de la antena en cada situacion del extremo del dial

Ra (o1) =[1 + Qal? (mal/ml — ®1l/wal)?]™? = [1 +66° (660/540 — 540/660)*]™? = 0,0374 —= -28,5dB
Ra (®2) = [ 1 + Qa2? (wa2/®m2 — m2/ma2)?]1™ = [1+ 1517 (1512/1650 — 1650/1512)?] ™ = 0,0378 —= -28,4dB

que nos determinaran finalmente unas Pérdidas por arrastre a lo largo del dial

A
P= Ra(m2)/ Ra(®l) = 0,991 ~ 1 —= -0,078dB ~ 0dB

cumpliendo con la consigna de los 3 dB solicitados.

Ejercicio 4

Se desea comparar un receptor de simple a doble conversion. Es decir, qué pasan con los respectivos Rechazos: de
imagen RFIM, de frecuencia intermedia RFI y de canal adyacente RCA.

Solucién
Para el caso del RFIM vemos que aumenta, mejora

-1/2 -1/2

hil
RFM = [1+ Qa® (om/oc — oc/om)?]™ . [1 +Qa’ (om/oFIl — oFit/om)?
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Para el caso del RFI se mantendra igual y sera solamente para la 1° FI

i
RF = [1+Qa’ (wFi/oc — ec/oFi1)?]™?



Y en cuanto al 1° canal adyacente también serd mejor, aumentara

-1/2 -1/2

i
RcA = [1+ QF11® (ca/® Fil — @ FIt/o ca) 2 1™ . [1 + QF12® (0cal® FI2 — o FI2/o cp) 2 ]

W@ % Fi2 D Fg

Ejercicio 5

Calcular los rechazos a frecuencia imagen y canal adyacente del siguiente circuito.

10 10
Q Q

20 K —— 23 50uHy

n
=

Zo=20 K

fs=1.2 MNHzZ 20 K e " QL.
flo=1.7 MHz
50 uHy Zie1K
__l_

|
a
[

Solucién
Segun sus definiciones respectivas

il
RF =[1+ Qa’ (wF/mc — oc/oFr) 2 ] 2 definida en la antena (antes de que entre al receptor)
-1/2

RcA = [1+ QF° (0ca/® Fl— 0 Fllo ca) * ] —= definida en la FI (una vez que entré al receptor)

resultan si aproximamos con un ancho de banda de 10 kHz



frl = fs—fo = 500 kHz
1°CA = 1o =O®OFI -B/2 —= 495 kHz

Qa~ (20 kQ // 5°. 1kQ) / ®c. 50 pHy = 29 —= forma muy aproximada por la resistencia que se refleja
QFl = (20 kQ /1 20 kQ) / wFI. 50 uHy = 63

R é 2 24-12 _ 2 24-12 _
FI. = [1+Qa” (wF/mCc — ®c/oFI) 7] =[1+29°(0,5/1,2 —1,2/0,5)°] = 0,0174 —= -35,1dB
&
RcA = [1+ QF (0ca/®Fl— o Filo ca)?]™ = [1+63%(0,495/0,5- 0,5/0,495)°]*? = 0,62 —= -4,15dB

Amplificador Transmisor en clase C

Se verd una salida amplificadora y moduladora de MA en alto nivel (porque se modula a la salida) que es excitada por
una configuracion tipica autopolarizante en clase C.

Para tener sencillez se omitiran las capacitancias distribuidas, pero debe saberse que son muy importantes en la

practica, como asimismo los temas referidos a la propagacién por la linea de transmision si es que la hay, adaptadores
de antena, etc.

Teoria de funcionamiento

Para comprender con la mayor sencillez posible el tema, que en verdad no lo es, se lo presentara en tres etapas: primero
una comprension de lo que es un circuito sintonizado dividido en dos secciones, segundo la explicacion del logro
transferido modulado y tercero la autopolarizacién en clase C.

El circuito sintonizado dividido en dos secciones

El siguiente esquema fasorial expresa que vemaos al circuito tanque paralelo habiendo en resonancia puntos medios de
minima tension (teéricamente cero), y también dividiendo al mismo en dos partes: una primera como tanque paralelo y
otra segunda como tanque serie.

Reszonancia paralelo Resonancia serie
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Las ecuaciones de comportamiento y que usaremos son las siguientes

% 1 (relacidén entre capacitancias)
La (1 +k) (inductancia del bobinado)
Ra (1 +k) (resistencia del bobnado)

= woL/R = mwolLa/Ra (reactividad o factor de sobrevalor)

k
L
R
Q



=1/ LakC = 1/kLa.C (frecuencia de sintonia)
T = Vc/Vkc = Xc/Xkc = k (transferencia o relacién de tensiones)

Se utilizara en la implementacién el denominado “circuito “. Si se usaran so6lo dos componentes reactivos como lo es un
sintonia simple, se podria solamente elegir de ajustar su Q (ancho de banda B) o bien su adaptabilidad de impedancia R,
pero, como son tres los componentes reactivos, la Naturaleza ofrece ambas posibilidades.

Haciendo uso de la nomenclatura ya especifica y teniendo en cuenta las explicaciones anteriores presentamos la
implementacion siguiente. Su entrada, provista por el colector de un TBJ (en su excursion de salida va tomando una
prototipica generatriz de corriente) suministrara una continua y armonicas fruto de la distorsion en clase C producida, y
entonces la sintonia paralela en colector del circuito T captara la fundamental, es decir la senoidal de mayor amplitud,
propagando a la misma a su otra mitad serie saliendo de esta manera finalmente a la resistencia caracteristica Ro de la
linea adaptada o antena.

L1ty o — .
—_—— —— S0 =Po +i0 =Pryy
La kla, Zy=Ry+j0 Zrad Nrad* ) ¥ rad
Ref | Qa kL | i
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= Ci/C
Rref =k Ra (resistencia reflejada)
Qef =Q1 = Qa = QkLa = moL1/R1 = mwoLa/Ra (Q efectivo del circuito o bien como Q1 de la L1)

= 1/kLa.Co =1/ La.C1= (1 + k'l) /L1Co = (1+k)/L1C1 (frecuencia de la portadora)

lo que determinard una transferencia de tension de k veces (es similar al caso del transformador con bajo acoplamento
—aqui “k” también— que resultaba kQ)

T = Vo/Vc = (VRref/Vc) . (Vo/VRref) = (k Ra/ ®olLa) . QkLa = (k/ Q1) . QkLa = k ---> correcto

Ref La Ra kla kRa rf'ﬂ
Cef
— . +
Psal T_ * . T
b =
W \
deie, D e o0] Do |%
Rref:kRa:




y esta expresion es igual a la expresion hallada anteriormente. Por otra parte esto es asi porque los circuitos estrella-
triangulo de la electrotecnia, que bien se pueden transformar uno en el otro, aqui también: el transformador es una

estrella o T y el circuito 7 un tridngulo. Son equivalentes.

De esta manera y en suma, se elegira un C1 que sintonice a la portadora o y un Co para variar la energia en la carga
Ro.

En cuanto a la eficiencia 1 (no necesariamente rendimiento caldrico) de energia del circuito T, éste seré referido a la
potencia total aparente entregada, pero que a resonancia es puramente activa y se nos simplifican los céalculos

Psal = Vc?/Ref = Vc®/ Q* (Ra+kRa) = Vc°/ Q* R1
Po = Vo®/Ro

resultando

M = Po/Psal = (kQ)’R1/Ro

La técnica de la modulacién de MA

Lejos de implementarse una configuracion que transmita la mayor energia, como lo es la adaptacién de mpedancias
donde la resistencia del generador iguala a la de carga, se utiliza un habil circuito que respondera al mayor rendimiento
de energia posible pero encontrandose totalmente desadaptado; es mas éste un circuito alineal que lineal. Con este fin
se utiliza una disposicion en clase C, o bien B, y se utilizan uno o dos transistores en configuraciébn complementaria
push-pull o similar.

La implementacion que se muestra es la que analizaremos.

VCC
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El TBJ se encuentra polarizado al corte, por lo tanto su VCE = Vcc y, como en el circuito de colector la resistencia de
continua provista por el ChRF1 y el transformador es despreciable, su recta de funcionamiento en las curvas de salida es
vertical.

Al aparecer la sintonia de la fundamental se pivotea esta recta de carga en el punto de “polarizacion” (Ic=0 y VCE=VcC)
con una pendiente que dependera de la resistencia efectiva del filtro tanque paralelo Ref. Si su pendiente lo permite al
igual que la amplitud de la riqueza de la corriente del pulso en el colector, tendremos una excursion de +/- Vcc. Para



saber con certeza esto, debemos conocer por Fourier las armonicas obtenidas tras el angulo de conduccion 0 en la
base.

Dicha amplitud sinusoidal de magnitud pico +/- VccC se vera afectada por la modulacién de AF resultando

V3 = Vcc [1 + (VAF/Nn)]

por lo que la potencia de salida Psal que se esta entregando al circuito T es (m seria el indice de modulacién y se toma
su valor maximo al 100 %)

Psal = Vceficaz”/ Ref = (Vcc — VCEsat)? (1 +m?/2) /2 Ref ~ 1,5Vcc®/ 2 Ref = 0,75 Vcc? / Ref

Si se esta usando una potencia elevada, cerca de la admisible del dispositivo PADM aln teniendo su disipador (datos
obtenidos del manual del componente y de los del disipador refrigerante), debera tenerse en cuenta el rendimiento

1 = /4 tedricos del clase C cubriéndonos con un margen de seguridad & aconsejable del 50 %. Resulta entonces

mn = Psal/Pcc = Psal/(P1BJ + Psal)
—= Psal = 3,66 PTBJ = 3,66 PADM /3 ~ 2,5 PADM

La autopolarizacién en clase C

Para esta implementacion, la descarga capacitiva es sinusoidal (con una amortiguacién no percibida por el breve tiempo)
porgue se da una oscilacion serie con la bobina. Podemos en esto definir un porcentaje de descarga capacitiva A que
practicamente concluye en el periodo de la sefial T y que estara intimamente relacionado con el angulo de conduccion 6

ox? = L2C2
®w0 = 21/ T ---> portadora de RF
A ~ 1.cosox T ---> Elvalor tipico segin un 6 = 10° seria A =99,6 %

de donde para el disefio se tendra

L2C2 = (T /arc cos A)?

El rendimiento de una etapa amplificadora

Cuando se polariza a un dispositivo de tal manera que exista un angulo de conduccion 0, sus magnitudes de corriente
preponderantes por Fourier quedan aproximadamente en su colector

ic = Ipcos Wt —= Imed + I1cos ot + 12cos2mt +... ~ Imed + 11 cos mt
Imed ——= Valor medio o componente continua

I1 ——= Valor pico de la 1° armdnica o fundamental

12— Valor pico de la 2° arménica

donde se puede demostrar que valen por Fourier



Imed = Ip.(sen 6/2-0/2.cos 0/2) /T = Ip. Pmed / &t
I1=1Ip.(0-senB)/2n = Ip.DP1/2n

Seguido, como para tener maxima salida sobre una carga R bastara con que

il
vVce = I11. R

gue permitira deducir las potencias de salida Psal sobre esa carga R y la entregada Pcc por la fuente de alimentacion

Psal = Ileficaz’. R = (I1/V2)% R = Vcc?/ 2R
Pcc = Vcc.Imed = Vcc. Ip. ®med/ 7 = Vece. (I1. 2n/®P1) . ®med/nt = Vce. [(Vec/R).2n/ P1]. Pmed/

lo que permite deducir el rendimiento

N = Psal /Pcc = 0,25. (0 —sen 0)/ (sen 6/2 - 0/2. cos 0/2)

T
1 clase & dptimo
Rz
clase B
o8 f-------+---
) lcrmax
ic
clase A
05
o g0 S0® 180" &
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LaR.O.E.

Cuando la sefial de salida del transmisor no encuentra adaptacion en la linea de transmision y la antena, la sefial
transmitida que normalmente posee una longitud de onda del orden de dicha linea, determina un reflejo y se forma a lo
largo de ella una onda no sinusoidal y estacionaria que consume energia quitando prestacion.

Dicho rebote no sélo produce pérdidas energéticas inutiles sobre la linea restando la eficiencia de la transmision, sino
que puede determinar en su origen, es decir a la salida del transistor, una sobretension (se suman las ondas incidente y
reflejada) perjudicial para el dispositivo y romperlo.

Dicha deficiencia se la representa con la medicidn de su R.O.E. (Relacion de Onda Estacionaria) como el cociente entre
la tension eficaz maxima y la minima a lo largo del tendido. Suelen medirse en la practica con un instrumento llamado
roimetro. Las ecuaciones y dibujos siguientes representan el efecto

&
ROE = Vmax/Vmin = (Eincidente + Ereflejado) / (Eincidente - Ereflejado) —= ROE (dB) = 20 log ROE (veces)
1 = ROE < «o =» ROE =~ 1,5 —= tipico en la practica para transistores

ﬂ .
p = Ereflejado / Eincidente = || &© — indice de reflexion
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TRANSMISOR Tx LINEA DE ANTENA
SALIDA RF TRANSMISION COMPENSADA
Zp = Rp+0 Zo= Ro+j0 Iy = Ryggtil

de donde se deducen

ROE = 1+ o)/ (1-1o)/
lp| = (ROE —1)/ (ROE + 1)

Esto es la definicién histérica de la ROE, que desde luego sélo es aplicable a lineas lo bastante largas como para que
contengan por lo menos un maximo y un minimo. Pero se demuestra matematicamente que este nimero coincide con la
relacién entre la Zo de la linea y la resistencia a la que esta conectada. O bien, si esta cuenta da menor que 1, se
invierten los operandos. Por eso, tanto una carga de 25 Q como una de 100 Q producen una ROE de 2 en un cable de
50 Q (esta cuenta sencilla vale sélo para cargas puramente resistivas, sin reactancia). Asi, en la practica, la idea que se
busca expresar con la ROE es la de relacién de impedancias. En suma

ROE = Ro/Rrad o bien Rrad / Ro

Este concepto de magnitud estacionaria como ROE no s6lo se utiliza en las salidas de los transmisores para mejorar la
eficiencia de energia y proteger al dispositivo de salida, sino que es muy usado en la recepcién de sefiales que se
reciben de una antena receptora. El siguiente esquema muestra el efecto, donde se ve que la onda estacionaria que
debiera tener una forma sinusoidal (por ser la suma algebraica de dos sinusoides: la incidente y la reflejada) no lo es
tanto por las condiciones de contorno externas al conductor guia

[] LRy

L
ANTENA LiNEA DE RECEPTOR Rx
COMPENSADA TRANSMISION ENTRADA RF

Ziag = PFragtil Ig= Ro+j0 ZIp, = Rpg,+i0



Por este motivo, para transmitir maxima energia al receptor deben ser iguales Rrad = Ro = RRx y para ello se coloca un
filtro adaptador a la entrada del receptor lograndolo.

Una posible forma de realizar este cometido es con un filtro en 7w o en T (aqui la “T” puede ser realizada con un
transformador). Las siguientes ecuaciones y circuitos lo determinan para su posible proyecto

L RECEPTOR Ya Yp L RECEPTOR

Z1 = (Zo1/thy) - 23 Ya = (Yo1/thy)-YC
Z3 = (Zo2/thy) -Z3 YB = (Yo2/thy)-YC
Z3 = (Z01Z02)Y2 I shy Yc = (Yo1Y02)Y2/shy

de donde la transmisién de potencia total aparente a través del cuadripolo adaptador (de ZRx a la ZRECEPTOR) sera

N = Ssal/Sent = € 2Y = [Z3/[(Z201Z02)V/2 + (Z01Z02 + Z39)Y2]2 = [ YC /[ (Y01Y02)Y/2 + (Y01Y02 + YC2)V2]2
Y = V(o) = %(w) [Neper] +] B(w) [rad] — funcién de propagacién
o —= funcion de atenuacion (pérdida energética aparente)

[ —= funcién de fase (corrimiento de la fase de la tension de entrada)
1 [Neper] = Ine ~ 8,686 [dB]

Estos lineamientos son necesarios cuando lo que deseamos transmitir es energia, como lo son las débles sefiales de las
microondas (algunos GHz). Cuando el espectro de trabajo es menor, sélo sera preciso transferir tensién y las
implementaciones son més simples porque pueden trabajar los receptores algo desadaptados a la linea de transmisién.

Se suelen adaptar impedancias facilmente con transformadores y autotransformadores (una simple inductancia dividida),
ya estén sintonizados o no, de tal manera que el Q presente una resistencia de adaptacién como lo que se espera, y
luego la transmisién al receptor es inmediata sin onda estacionaria aunque no tenga adaptacion —milimetros de
distancia en un circuito impreso. Seguido muestro algunas implementaciones posibles

and

Cuando uno elige una implementacion y dispositivo a adoptar, suele el fabricante en sus hojas de datos mencionar, dada
su propia medicion, las caracteristicas nominales para supuestamente éptimo rendimiento (por ejemplo polarizacién y
frecuencia de trabajo). En estos casos deberiamos, como consejo, elegir estas normativas.

Fitroen T

Otra manera menos engorrosa y mas “visible” de adaptar impedancias con un filtro en T es siguiendo los lineamientos
gue presentamos.



Separamos en 2 partes al circuito y calculamos los componentes para la frecuencia resonante ®o de una manera
independiente, siempre teniendo en cuenta que para que sean validos los pasajes de serie-paralelo todos los deben ser
Q = 4. Como se encuentra todo sintonizado, solamente tenemos resistencias en los reflejos

Fi
C = C1+ C2 —= capacitancia total

i i
®o® = 1/L1C1 = 1/L2C2 —= 27. frecuencia de paso
Q1 = Rref/ (1/ ®oC1) = Rref/ moL1 —= Q cargado de la L1

Q2 = woL2/ RL —= Q cargado de la L2
Rref = RL Q2> —= resistencia reflejada en el punto B entre C1y C2

Fen Fen Fret
F - L1 B L2 C A - L1 [l ] C

C RL C1 T T C2 RL

7 Z A Z

de donde podemos deducir

Q1 = RLQ2?/ woL1 = RL (woL2/ RL)*/ wolL1 = wolL2*/ LiRL
Ren = Rref/Q1° = RLQ2? / Q1® = RL (Q2/ Q1)

Si quisiéramos hallar la transferencia T de la red podemos recurrir al siguiente método conceptual

a = RL/V [(wol2)? + Ri2] = RL/V [ (Q2*+ 1) RL2] ~ 1/ Q2 —= atenuacion debida a L2
T = v(RL) / v(Ren) = v(Rref) / v(Ren) . v(RL) / v(Rref) = Q1 a0 = Q1/ Q2 —= transferencia total de tension

v(Ren) w(FL) w(Ren) ¥(RL)
Ren Rref FL Fen FL

AT B cm™ AT cr
— 0 — o —— = — el 0102

Ahora, para simplificar, si disefiamos por ejemplo Q1 = Q2 con un sola bobina L con punto medio y tal que ambos C1 =
C2 resultan

Q1£Q2 == oL2*/ Li1RL E woL2/ RL == Li=l2y T =1
== L=211 ytambiénC£2C1

— w0’ 2 1/0c1 = a/LC

Rref. RL= ®o’L1L2 = Ren = RL
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Comentarios generales

Cabe destacar que en la préactica las pérdidas intrinsecas de atenuacion de una linea de transmision se suman a las que
otorga la ROE. Por este motivo, a veces, una configuracion mal adaptada (ROE alta) puede sobrepasar las pérdidas
intrinsecas que tenga un excelente cable y sea preciso subir a la torre de antena para compensar; o bien viceversa y
sera preciso entonces cambiar de fabricante de cable. A esto (la adaptacién entre cable y antena) se refieren los
articulos que intentan desterrar el arraigado mito de tener que reducir la ROE en todo lo posible.

Igual que un amplificador de audio, la resistencia de salida del transmior (con transistores normalmente del orden de los
50 Q) entregara mas potencia cuanto menor sea la carga y, si sufren, es otro el tema. Si esta se respeta, o sea ROE = 1
en este punto de conexion, todos estos pardmetros estan garantizados ya que el equipo fue disefiado para tener un
régimen "nominal”, esto es: una cierta potencia, rendimiento, linealidad, supresion de armonicas, etc. para un dado valor
de impedancia de carga.

En una primera aproximacion, un dipolo de exactamente 1/2 onda tendria una impedancia puramente resistiva, o sea
que seria resonante. Mejorando la punteria matemética, se deduce que en realidad su impedancia es de 73,1 Q +j 42,6
Q (hay una componente inductiva) para alambre fino, en el vacio, sin efecto pelicular, e infinitamente alejado de suelo y
objetos. Para que sea resistiva pura, hay que acortarlo aproximadamente un 5% por el llamado "efecto de puntas”; es
como si la corriente siguiera circulando capacitivamente un poquito mas alla del final. Pero entonces la resistencia es
algo menor, de unos sesenta y pico. Encima, si el dipolo es horizontal y esta cerca de la tierra o edificios, su Z sera
menor aun. Digamos que anda por los 50 Q2. Dejemos constancia que cuando en el lenguaje técnico se habla de "dipolo
de 1/2 onda" en realidad se esta refiriendo a uno que tenga 5% menos que ese valor.

El balln entre cable y antena en su funcién especifica, de la que se deriva su nombre en inglés, es interconectar una
cosa balanceada con otra desbalanceada. Un balin no necesariamente se usa para adaptar impedancia. El llamado "1 a
1" no lo hace; el "4 a 1" es una combinacién de balln y transformador de impedancia.

Si la longitud de una antena vertical es una pequefia fraccion de la longitud de onda (inevitable en los latigos de HF de
los méviles), su resistencia de radiacion es muy pequefia y est4 en serie con una reactancia capacitiva muy grande. Se
la ha de compensar con una pequefia bobina cuyas pérdidas pueden ser apreciables en la transmision.

Los balunes

Como su nombre refiere, el “balanced-unbalanced”, es un artificio que se utiliza entre la linea y la antena con los
siguientes fines posibles:

- balancear de modo comun a modo diferencial
- adaptar impedancias
- atenuar la interferencia de la malla del cable coaxil (“coaxial”)

Los hay como cuadripolo eléctrico o bien con artificios colocados en el propio cable cercano a la antena.

En cuanto a las configuraciones en cuadripolo adaptativas, basicamente hay dos: la del tipo “1:1” y la del tipo “4.1”. Las
primeras son preparadas para coaxiles que normalmente poseen 75 Q y se conectan a antenas de similar magnitud 75
Q. Las segundas para lineas paralelas que normalmente son de 300 Q2 conectadas a antenas de 75 Q.

Todo el tema entiendo que nace con C. L. Ruthroff en "Some Broad-Band Transformers." Proceedings of the RE, Vol
47, No. 8, August 1959, pp. 1337-1342, que presenta entre otras cosas los circuitos basicos de balunes (o baluns si
prefiere) tipos 1:1 y 4:1 para lograr salidas balanceadas. Nada dice en el mismo que se puede usar el primero para



suprimir la interfencia del cable coaxil, asi que deduzco que este cometido ha sido hallado experimentalmente en el
futuro.

Veamos ambos circuitos ideados con inductancias iguales y fuertemente acopladas por proximidad de cables y nucleo
toroidal de ferrite

COAZIL Balun 1:1 - Buthroff
iy ANTEMA
50 c2
ANTEHA
iy
—
750
7
COAXIL
Balun 4:1 - Ruthroff
k=1
PARALELO a AHTEHA
f 3 * 1
: Tu W
! TH O
1
| | PARALELO
T i W .
7\ % AHTEHA
terra
apcional

Vamos a tratar ahora la atenuacién de la interferencia de la malla del cable coaxil. Para ello debemos saber que por lo
comun en todo transmisor nunca esta bien la adaptacién en la antena (ROE > 1) y por lo tanto la onda de subida algo
rebota. A su vez, para un caso de recepcion, también la sefial desde la antena viajara por el coaxil.

Ocurre que, si bien es un campo electromagnético lo que viaja por el coaxil, en cada punto tendremos una corriente
eléctrica. Esto, y teniendo en cuenta el efecto pelicular, la malla que cubre al vivo del cable sufre una dicotomia en su
area efectiva de conduccion. Resultan de este modo dos conductores en la malla entonces: uno el de la cara interna y
otro el de la externa.

Asi las cosas, tendremos un conductor por fuera de nuestro coaxil propiamente dicho (vivo y cara interna), que transmite
también corriente y se propaga a lo largo de la linea como una antena mas; y no solo eso, sino que a través de la
capacitancia distribuida al polo vivo de la antena, realizara a la perfeccion el efecto de una antena dipolo parésita e
interferente que transmite al aire de una manera indeseable.



TRAHSMISOR. ! RECEPTOR COAXIL AHTEHA
vivio

carg interna de I malla Ij Z rad

cara externa de fa malla y

Z parasita

Realmente tenemos dos antenas resonantes. Por un lado, una antena formada por las dos ramas del dipolo y por otro
lado, aparece otra antena que es la suma de la ramay a la que hay que adicionar la longitud de toda la malla del coaxil
por otro y que probablemente continGa hasta la conexién de red. Realmente es una antena de longitud en principio no
prevista como resonante y que también radia energia independientemente. Necesitamos por tanto un destructor de esta
resonancia, y para eso ideamos un elemento que impida el paso de la corriente parasita externa, elemento al que
aprovechamos que es al balun.

De esta manera damos una utilidad extra al balin 1:1 de Ruthroff como mostramos en la figura

COAXIL ANTEHA
al a2
*
b2 * p
L 7 rad [ 7 rad
parasita
c] X c2?

capacitancia entre Ias J_
caras Interior ¥ exterior -I-
e Ja malia

El funcionamiento es el siguiente: las corrientes eficaces que vienen circulando por el coaxil pasan por los bobinados
enfrentados y diferenciales a y c. Cuando son diferentes por el efecto de la Zrad parasita (en realidad como fruto de dos
consideraciones: la del efecto dipolo apropiandose de la varilla de la antena, y otra como monopolo que es la radiacion
propia de la malla a tierra), se generara una diferencia de flujo que inducira en el bobinado b una tensién correctora. Asi,
finalmente, el baltin impedird un cambio de corrientes detectadas o, que es lo mismo, compensara la antena parasita
haciéndola “desaparecer”.

Otra implementacidn utilizada es la Guanella 4.1 que seguidamente mostramos. Aqui el control se realiza con un doble
transformador simétrico,

dz
COAXIL AHTEHA = Balun 4:1 - Guanella
al * a2 . c2
. e . \ KL ANTEHA
— Q{&N
b1 & b2 A F e
750 300 & T2 o
cl _* c2 ﬁ
. — . = b2
d1 * dz QIN  COAXIL
7 / b1 o
7
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Una versién diferente y bastante comin de la implementacién Ruthroff 1:1 que utiliza este efecto diferencial es con un
tercer bobinado en cortocircuito que hemos llamado d, pasandolo a la versién adaptadora de 4:1. Esto producira como
se ve en la siguiente figura una disminucién de la impedancia en dicha bobina d con el fin de adaptar. Esta



implementacion no dispone de corrector (bobina que habiamos llamado b) de flujo porque no es necesario ya que se
utiliza cable paralelo.

Balun 4:1
PARALELO ANTEHA

al az

— .
* =l *
300 o d A0

el X c?

+— .

Cuando no es a modo de cuadripolo eléctrico la implementacion correctora del problema de la malla del coaxil, se suelen
utilizar recursos en el inmediato de la antena con habilidades varias. Por ejemplo creando una inductancia que le impida
circular la corriente superficial de malla, o bien con un recurso diferencial, etc. Observe los ejemplos que muestro.

¢

Choque de

RFcon 6 d Balun con

vueltas de anlilios de

2 ferrita
cable coaxial
coaxial a TOROIDE
DEFERRITA | coaxial
Calculo del disipador térmico

Sean los datos
P =.. Ta =.. (~25][°C] en ambientes habitables)

obtenemos entonces del manual del dispositivo

PaDM =-- TJADM =... (~100 [°C] para el silicio)

y calculamos

oca 0cD + OpA
oca (Tc-TA)/Pmax = (Tc-Ta)(TjaDM-TA)/ PADM (TJADM - TC)

0gc = (Tyjapm-TA)/ Papm = ...

pudiendo adoptar a qué temperatura estaran las junturas y de alli el tamafio del disipador
T3 =... < TJADM

y con ello (puede estimarse 6pa ~ 1 [°C/W])
DA = OcA- 6DA={[(Ty-TA)/ P]-63Cc} -1 =..

y con la ayuda del abaco siguiente u otro adquirir las dimensiones del disipador
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Ejercicio 1
Nos remitiremos a la figura ya dibujada. Los datos que podriamos proponer serian por ejemplo

Vcec = 24V

Ro = 50Q

fo = 80 MHz (frecuencia de portadora RF)

50 Hz >fm > 10 kHz (frecuencia de audio AF)

nl =11

Rg = 1kQ

VCEmax = 2Vcc = 48V ---> dato para elegir el transistor

Primero, para no alterar los contenidos estudiados, podemos elegir una Co que no sea cargada por Ro. Tengamos en
cuenta que, como estamos muy justos en las magnitudes, para despreciar algo bastard con que sean cerca de una
quince o veinte veces y que, siendo nimeros en el plano (complejos como por ejemplo una reactancia frente a una
resistencia), sera suficiente un apartamiento de 4 veces —fijese: (1° + 4%)"? ~ 4. Asi entonces

Ro/4 =2 1/®woCo == Co = 160 pF

y teniendo en cuenta los trimmers comerciales que tendriamos acceso, elejimos por ejemplo el PVC-2FX

A A \‘ NS Dhiemaner MITSUMI  Especificaciones:
o o fo Para los Cédigo PVC-2FX cBMm22.
- - Cap. AM Saecoones A) 140pé A) 142pt
3.2pk

(O) 5

Cap. FM Secoones
Q AM Secciones

o4 180
0oV 100V

donde podriamos adoptar los siguientes valores medios
Co = 160 pF = 100 pF (fijo) + 100 pF (variable) y C1 = 30 pF (variable)
Seguido estamos en condiciones de calcular

k = C1/Co = 0,1875
L1 = (1+k)/®o’C1 ~ 0,3 pH

Experimentamos al inductor L1 y supongamos que medimos su reactividad



Q = 9 (en altafrecuencia los Q son pequefios porque la resistencia por efecto pelicular se hace importante)

dandonos una resistividad asociada efectiva
R1 = wolL1/Q = 156Q

En cuanto al Q de la bobina para que permita pasar el ancho de banda fo/2fm, a esta frecuencia no es preocupante
porque siempre serd muy menor dejando pasar satisfactoriamente cualquier espectro modulante. Recuerde que por
efecto pelicular la resistencia aumenta notablemente y no es la de continua que es practcamente nula. Para este caso

resulta fgo /2fm = 4000.
Por otro lado, la maxima potencia que podriamos llegar a obtener es cuando el colector llega a +/- Vcc

Pomax = Vomax?/Ro = (k Vcc/v2)?/Ro = (k Vcc)’/2Ro ~ 1/4 W
Seguidamente podemos hallar la eficiencia del circuito 7

n = kQ)*R1/Ro = 0,88

En cuanto para los choques de RF podemos armar un par cualquiera. Supongamos que con ferrite se obtiene para cada
uno de ellos (o sea L2 y L3) unos 5 mH (al usar ferrite deben necesariamente ser experimentados para lograr su medida,
0 bien aproximar en unas mil veces mas la que se disefia en vacio), verificandose entonces que el tanque no es afectado

puesto que es mucho mayor que L1. Para la autopolarizacion en base podemos adoptar A = 99,6 % (o bien como se vio

en la gréafica, con un 0 = 60° se dispondria de una eficiencia del Clase C de aproximados 99%) como se sugirio y de alli
calcular el capacitor de acople

C2 = (2n / w0 .arccos A)*/L2 = 4 pF

siendo en este caso un capacitor algo pequefio. Si lo elijo algo mayor, se corre riesgo de disminuir © (porque disminuye
oX) y con ello la potencia de salida. Si el recurso no da, debe entonces usarse una autopolarizacion clase C cambiando
L2 o bien no usar un choque sino recurrir a la configuracion del tipo RC.

Por Gltimo y para terminar, la eleccién del capacitor de fltro C3 debe ser tal que no sea cortocircuito para el AF aln en el
peor caso de la maxima frecuencia audible (fm max)

1/ommax.n°Rg = 16 nF >> C3 = 470 pF (adoptado)
Ejercicio 2

Se ha elegido un circuito de sintonia simple para que acople la antena. Se piden tres cosas:

1°- Hacer un célculo estimativo del filtro de autopolarizacion

2°- Proyectar una estima de L1, Q1 y C1 y omitir otros céalculos de componentes

3°- Encontrar la maxima potencia posible sin modular que obtendriamos en la antena Ro, si desea sin considerar
posibles pérdidas de calor en L1

Se despreciaran todas las capacidades distribuidas y parasitas para simplificar.
Estamos a 100 MHz de portadora sin modular con 12 V de alimentacion y una antena de Ro = 50 Q, y sabemos que el
TBJ a esa frecuencia posee una transconductancia aproximada de 1 mSy su V CE(SAT) es despreciable..
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Ayuda: Como se dijo en clase, a estas frecuencias los factores reactivos inductivos raras veces superan las 50 veces por
el efecto pelicular en sus bobinados.

Solucién

Adoptamos y medimos por ejemplo
L1 = 0,5uH, Q1 = 20

lo que nos da

Ci1 =1/ ®wo’L1

5 pF
Se tendra en cuenta la resistencia del inductor y por tanto el Q sera “cargado”

Rs=wolL1/Q1 = 15,7Q
Qi1c= molLi/(Rs+Ro) = 4,78
Rref = (Rs + Ro) Q1c® = 1542 kQ

Para hallar el rendimiento de energia habra que tener en cuenta el aporte de la resistencia del inductor
Rs que queda en serie con Ro, por tanto siendo la atenuacion de tension

0 = Ro/(Rs+Ro) = 0,761

resulta la de potencia

n = 8 =0,58 (58 %)
—= Poméax ~ & Psalmax = & (vVcc? /V2)?/ Rref = 3,9W

Para el circuito de autopolarizacion adoptamos por ejemplo una descarga capacitiva al 99,6 % del valor pico (que nos da
un angulo de conduccién 6 ~10 ©), cosa que nos da

T=C2R2 = T/[IN(M/A)] = 1/fo[In(L/A)] = 2,5 pus



Ejercicio 3

Para el siguiente modulador (teérico *1) en clase A donde todo lo que no se aclara es porque es funcional y/o
despreciable, calcular:

a) La magnitud AF., para tener una modulacién del 50%

b) La potencia que debe disipar el TBJ.
c) La corriente de base polarizante Igq
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Solucién

a) Hallamos la amplitud del audio necesaria

AFpco = MVcec/20 = 0,6V
b) Encontramos la potencia de salida sin modular

Psam=0) = (0,707 . Viaipico )° 1 5°.300 Q = Vec®/ 2.57.300Q = 24°/ 2.5°.300Q = 38,4 mW
y modulando al 50 %

Psa = Psal (m=0) 1+ mz) = 384 (1+ 0,52) =48 mW (*2)



y como en un clase A con carga inductiva el rendimiento es del 50 % queda
Pce = Psa = 48 MW

¢) Planteamos la geometria de la recta de carga en las curvas de salida
lcg/Vee = 1/57.300Q ==> Icg=3,2mA

de donde

IBQ: ICQ/B = 17,7 HA

Apéndices

Otras cosas que se pueden hallar serian

L= 1/®w’.12pF =13,3 uH

Q. = oL /098 =928 ---> infinito, despreciable
Q=5%.300Q / ®,L =09

B =1fc/Q = 1,11 MHz

fm max = B/2 = 555 kHz

(*1) Explicacion del porqué no es un circuito practico
Cuando se presentan transformadors con altos coeficientes de acoplamiento k ~ 1 la frecuencia de trabajo no es muy
alta, digamos de no mas de unas pocos MHz con nudcleos de ferrite y algunas decenas de MHz para ndcleos de aire.

Esto determinaréd grandes longitudes de onda de operativa y por tanto antenas de gran tamafio, poco practicas o
realizables, y encima ofreciendo resistencias de radiacion no previstas en los disefios estandard.

(*2) Demostracion

Vm(t) = MV¢ cos omt — sefial modulante (armonico de la Banda Base de ancho de banda B)
Ve(t) = Ve cos oct —= sefial portadora
Vo(t) = Vo (1 + m cos omt) —= V¢ { cos (oct) +(m/2) [ cos (o¢ + om)t + cos (oc - om) | } — modulacion MA

Psal (m=0) —*™ (0,707 . Vgu pico )2 = VCCZ/ 2 ) ) 5 ) )
Psa = Psam=0) ¥+ Psam —= (0,707 . Vgq pico) + (0,707 . m Vg, pico) = (A+m)Vec"/ 2—= (1+m°) Pgy (m=0)
Ejercicio 4

Para la siguiente configuracién push-pull amplificadora de potencia en clase C de RF se pide hallar una expresion
posible de la potencia de salida en la carga adaptada RL para poder disefiarlo



A

k<=1

Solucién

La potencia en el secundario del transformador ser& dada por la tension pico que aporta cada TBJ reflejada por la
transferencia kQ resultando (*)

Po = Voeficaz / Ro ~ (Ve eficaz. kQ)?/ Ro = [(2 Vec/ V2). kQIP/ Ro = 2 (Vec. kQ)Y/ Ro

(*) Apéndice

El circuito doblemente sintonizado podemos representarlo para su analisis, para cada bobinado, de la manera siguiente

zEf ~|_1,.Q ~|_2
l [

l . -l - |—1C1=|—2|:|:|:1.'"CDDE
Laf= ol 0
1 I C, ]
T M{{MT T=TI.T2 ~ MALIZ). Q = KO/

Ty Ty

(resonancla paraieio) (resonancla serle)

[N
o --1!--1

T

donde resultard la transferencia para ambos el doble: kQ.

La potencia en el primario del transformador sera dada por la resistencia total 2Ref que refleja en primario del
transformador teniendo en cuenta la tension pico que aporta cada TBJ

Psal = Vceficaz?/ 2.Ref = (Ve pico/ V2)?/ 2.Ref = (2 Vce/ V2)% 1 2.Ref = (2 Vee/ V2)% 1 2. woLiC = Ve @oLiC

si quisiéramos hallar el rendimiento que se tiene bastara dividir ambos resultados

M= Po/Psal = 2 (kQ)>. ®oLiC / Ro

Ejercicio 5



El siguiente filtro 7t alimentado con un aplificador de potencia transferira energia a una carga Ro. Se piden dos cosas:

1°) Disefiar las capacitancias con nucleo de aire C1y Co adoptando lo que fuese necesario
2°) Estimar el rendimiento de calor transferido la carga

fo = 5MHz L = 36 uH
Ro = 50 Q Q =85
~ 2 pF
~-4F--
-~ - .
- L @
- [] Ro
¢, e L]
o
Solucion

Adoptamos la transferencia atenuadora del filtro

A
k= Ci1/Co = 0,2

y con ello

i
®o® = (1+k)/L(C1+2pF)
== C1 = (L+Kk)/Lwo® -2pF = (1+0,2)/36.(2n.5)% -2pF = 31,8 pF
== Co = C1/k = 31,8/0,2 = 159 pF
y verifico
Xo = 1/moCo = 202 Q >> Ro —= recordar que es una comparacion de nimeros complejos
Estimativamente ahora hallo el rendimiento energético

RL= woL/Q = 13Q

M = Po/Pentrada = (Io0°Ro)/ [lo’ (RL+ Ro)] = Ro/(RL+Ro) = 50/ (13 +50) ~ 77 %

Ejercicio 6

Se dispone de una bajada de antena desadaptada al receptor como la figura y que producira una ROE apreciable. Se
pide implementar un circuito posible que la adapte.



30 MHz
Looq = 3000

KE@** Ro=30002 %

R recepror = 706

7

Solucién

Nos encontramos con una frecuencia de trabajo alta y de dificil operacion; debe tenerse en cuenta esto. Siempre tener
una experiencia al respecto permitira tomar adopciones y medidas al respecto. Es de dificil armado y funcionamiento si
no se dispone de una persona que nos guie y oriente.

Adoptamos por ejemplo un simple autotransformador con nucleo de aire y de diametro que permita calzar a alguna

pequefa ferrita con rosca que dispongamos por si hace falta, y que podré resonar o no con un capacitor teniendo en
cuenta que deje pasar un ancho de banda si es preciso. Finalmente el circuito queda como mostramos

Cx Rx L,Q,Nin Cx  Rx Cp Bp L QN

Pu T %[_J—ﬂ-‘f;’;’}mp

capacitor ferrite
opcional opcional

R

Asi, teniendo en cuenta el didmetro del posible ferrite que insertemos, realizamos las siguientes adopciones

,5cm ——= didmetro de la bobina (se supone disponia este tamafio del ferrite)

=9

1 —= paso = diametro alambre esmaltado / paso

0,5 mm —= diametro alambre esmaltado

Z & & O
-

= =g

40 —= cantidad de espiras (niumero comodo para tomar una derivacion n-ésima)

lo que nos permitira hallar

= ¢.N = 2cm —= longitud de la bobina
D/l =05/2 = 0,25

y remitiéndonos a los dbacos y tabla

(L/D)=35 =+ L =(L/D)D =3,5.0,5 = 1,75 uH
®=063 == Q = 75D ¢ Vf = 75.0,25. 0,63 V30 = 130
=072 =>C = KD = 0,72.0,5 = 0,36 pF
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por lo que finalmente

Rp = QoL = 130. 2w. 30. 1,75 = 9870 Q@ —= aqui se ha despreciado el reflejo de la RRECEPTOR que practicamente
no influye

&
Ro = Rx// Rp == Rx = 309 Q —= elegimos 330 O

C+ Cxﬂ= 1/®L == Cx = 61,8nF —= elegimos 47 nF y probamos

il
Ro/n = (Rx//Rp)/n = RRECEPTOR —=> n = Ro/RRECEPTOR = 300/78 = 3,84 — ~10° espira
Ejercicio 7

Calcular los componentes de la salida y de la polarizacién del circuito amplificador clase B push-pull en RF sin

modulacién con el fin de obtener por lo menos 100 mW en la resistencia que vemos de antena. Adoptar lo necesario y
verificar. Despreciar capacitancias distribuidas.

vcec =12V f=30 MHz Ro=75Q k=10% Q=30 =150
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Solucién

Para polarizar en clase B simplemente llevamos a la tension en la base VB=0,55 V (tedricamente 0,6V). Asi, por ejemplo,
si adoptamos una resitencia podremos calcular la otra

A
R2 = 1kQ == R1 = R2(Vcc/VB-1) = 1.(12/0,55 -1) = 20,8 kQ —= 22 kQ (valor comercial asegura el corte)

Adoptamos un par de bobinados (recordemos que sera dato de fabricacion Q = 30 efectivos a esta frecuencia) que luego
verificaremos

L1 = 1pH y L2 = 0,01 uH
—= M=k VL1L2 = 0,1.V1.0,1 = 0,01 uH

y con ello las sintonias

Ci~1/w’L1
C2~1/w°L2

1/2m.30.1 ~ 28 pF
1/27.30.0,1 ~ 2,8nF

Hallamos la reactividad del secundario

Q2 = (Ro// ®L2Q)/ wL2 = (75//2m. 30.0,01.30)/2m. 30.0,01= 17,1 —= Q cargado en el secundario

IL2 t:]mng %cz l Ry

Finalmente con el dato de la potencia requerida en la antena podremos encontrar la tension pico que precisamos sobre
ella

Po = (Vo/iN2)?/Ro == Vo = V2RoPo = V2.75.0,1 = 3,9V



por lo que deducimos la tensién necesaria en el primario y la verificamos para que pueda darse

VL1 ~ Vo/(MQ2/L1) = 3,9/(0,01.17,1/1)

delLiyl2

Seguido podemos ver ejemplos de distintos resultados

~ 22V <

2Vcc —= correcto, sino se debe cambiar las adopciones

L1 L2 M L2 ®L2Q Ro // ®L2Q Q2 Vi1

pH uH pH o) o Q \Y

1 0,1 0,0316 18,8 564 66 3,52 35
1 0,05 0,022 9.4 282 59 6,3 28
1 0,01 0,01 1,88 56,4 32 17,1 22

Modulador de MF en alto nivel

Cuando la modulacion se produce en la misma salida de potencia, se denomina “alto nivel”.

La implementacion que veremos consiste en un oscilador tipo sintonia entrada-salida, usando las condiciones sencillas
de Barkhausen para interpretarlo, y que se lo modula cambiando la ganancia a través de la transconductancia del
componente activo. Esta variacion en la ganancia trae aparejado que la curva de Nyquist se modifique en amplitud y la
frecuencia de oscilacion fo cercana al punto de inestabilidad “-1” por lo tanto cambie.

Teoria de funcionamiento

El esquema muestra un amplificador no inversor de transconductancia gm (en realidad cualquier componente activo a
alta frecuencia responde transdinAmicamente ym por sus componentes distribuidos) de ganancia A y realimentacién 3

®o0®> = 1/LoCo

A = A(®) —= A(®0) ~ gm.RoQo’ expj0
B = C2/(C1+C2) expj0 = B(w)

control de g,
- FM
. + 0 - 1
—.—II i
AF ® c, L Lg C,
W
e
- 5 -— i -

La condicién de Barkhausen es, por Nyquist

1+A@o)B =0



y al controlarle la ganancia variara la inestabilidad de mo dentro de la zona del ancho de banda del sintonizado en una
magnitud +/- A®.

illpal

1 Ripal

gano

Mg

z
gm » RoQo?p gmy Rolofp

En cuanto a la condiciéon de fase también estara satisfecha, porque no se rotara la misma en el amplificador ni tampoco
en la red de realimentacion ya que es un simple divisor capacitivo.

Ejemplo de aplicacién

Podemos conseguir el efecto esperado con un TBJ debidamente polarizado en clase A y en configuracion base comuin
para que no invierta la sefial. El audio AF directamente se sumara a la polarzacion de la corriente de colector para
conseguir el cambio de transconductancia por medio de la expresion conocida

gm ~ Ic/VT donde a temperatura ambiente VT ~ 2-25 mV (se corre ~ -2 mV/°C)

por lo que

Agm ~Alc/VT

y la condicion de oscilacion sera

1+A(®o) B = 1+gm.RoQo*.[C2/(C1+C2)] = 1+IcRoQo”.[C2/(C1+C2)]/VT 2 0

Ejercicio

Para la siguiente implementacién de un modulador de FM, despreciando las capacitancias de cableado y la resistencia
de radiacion de la antena que sera un simple chicote, se pide:

1°) Calcular la magnitud tedrica del condensador de realimentacion
2°) Determinar la amplitud maxima de AF sin deformacién y maxima salida de potencia de FM

Del manual de hoja de datos del dispositivo para una corriente de 10 mA y tensién de 10 V en colector se han obtenido
las siguientes magnitudes aproximadas: Cbc = 8 pF, Cbe = 25 pF, gm =10 mS.
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Podemos determinar primeramente lo que esté especificado por la polarizacion

630 pF

ran

_I

Ic = 12V . 1K5/ (4K7 + 1K5) - 0,6V /220 Q ~ 10 mA —= correcto, coincide con los datos del manual

VCE = 12V -1c220Q ~ 10V ——= correcto, coincide con los datos del manual
gm = Ilc/VT = 10mS

Ahora determinamos los parametros en juego

Co = 65 pF+Cbc = 73 pF

C1 = 680 pF + Cbe = 705 pF

Reolector = h22e™ // ®oLQ ~ woLQ = 11,3 kQ
Remisor = 220Q // gm™ = 68 Q

y con ello la portadora generada y la ganancia directa

fo = 1/2 1 (LoCo)*? = 18,6 MHz
A(mo0) = gm Rcolector = 113

Verifico que la Remisor no rote la fase. Tengamos en cuenta que, como estamos muy justos en las magnitudes, para
despreciar algo bastara con que sean cerca de unas quince o veinte veces y que, siendo nimeros en el plano
(complejos como por ejemplo una reactancia frente a una resistencia), sera suficiente un apartamiento de 4 veces
—fijese: (12 + 4%)"2 ~ 4. Asi entonces

1/mwoC1 =12,1Q = Remisor/4 = 17 Q —= correcto

Finalmente usando la condiciépn de Barkhausen hallo el condensador de realimentacion

B = C2/(C1+C2) =1/ A(wo) == C2 = C1/[A(wo) -1] = 6,3 pF

Seguido nos propondremos hallar la maxima salida sin deformacion.

En prmer lugar verificamos que el capacitor del emisor no se descargue al audio

Xesopr = 1/2m . 1kHz. 680 pF = 234 kQ >> 220 3 —= correcto

Con la ayuda de las graficas podemos plantear
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ic = IC(sat) — Vce / Reolector
Ic = |C(5AT)—VCC/Rc0Iector e IC(SAT) = 11 mA

Alc = IC(SAT) —Ilc = 1mA
por lo que nos da una maxima sefial posible de amplitud modulante

AVB = AVBE+ AVE ~ AVE ~ Alc.220Q = 220 mV

Modulador de MF en bajo nivel

Cuando la modulacion se produce antes de la salida de potencia, se denomina “alto nivel”.

La implementacién que veremos consiste en ir cambiando la sintonia de un oscilador con la ayuda de una capacitancia
controlada por tensién. Con este fin se pueden implementar las siguientes configuraciones:

- Con un diodo varactor
- Con una reactancia variable

Modulador de MF con un diodo varactor

El diodo varactor (o varicap) es un diodo polarizado inversamente de tal manera que su capacitancia de transicion pueda
ser controlada con dicha variacién de voltaje. Si la frecuencia no es muy alta, es decir a la RF clasica de hasta unas
decenas de megahertz, perfectamente cualquier diodo comun (no de fuentes de alimentacién) y no necesariamente
varactor, puede ser aprovechado al efecto.

Seguido se muestra una implementacion tipica. Dependiendo de la frecuencia de trabajo I6gicamente el circuito
cambiara. Seguidamente observamos uno posible para ser realizado en RF con un oscilador cualquiera.



OSCILADOR

La sintonia del oscilador se encuentra polarizada por la capacitancia Cqg en reposo del diodo varicap debido a la
continua que le otorga la alimentacién Vcc atenuada k veces por las resistencias

vm = Vm cos omt —= armodnico de la Banda Base modulante

oc2 = 1/Lg(Co + Cqgg) —= portadora sin modular

Vdo = kVcc —= tension continua de polarizacion

Cd [pF] ~ A [adimensional] / vg[V] ~ Cdvd=0) [pF] /V (1 + 2 vg[V]) —= tipicos 1 pF < Cq < 70 pF
== ACq~ B.Avg —= expresion valida para pequefios corrimientos

Cd {log) Cd {log) Ci {lag)
vl
Cd l .
lﬂucdn i T
Vao v TEe) 25 vd {log)

siendo Q la reactividad del varicap (tipico: 3 < Q < 200); k la atenuacion del divisor R2-R3-R4 que determinara la

polarizacion Vdo (tipico: 0 V < VdO < 30 V); A, By v (tipico: 0,1 <y < 1) los datos del varactor provistos por su fabricante
o deducidos de él.

Es de considerar en estos circuitos que estan disefiados para trabajar a una alta frecuencia, pudiendo comprenderse
hasta varios cientos de megahertz, que las capacitancias distribuidas no son despreciables. Para simplificar podemos
considerar a todas ellas como una total Cp en derivacion con el capacitor de sintonia Cq del oscilador local.

Para el disefio podemos conocer la magnitud de A y de y si nos remitimos a sus datos directos o graficos otorgados por
el fabricante, o bien por una previa experimentacion, puesto que si obtenemos la capacitancia del diodo para dos puntos
de la curva resultan

Cdmax = A/ vdminY

Cdmin = A/vVdmax”

= v = log (Cdmax / Cdmin) / 1og (vdmax / Vdmin)
== A = Cdmax VdminY



En cuanto a la distorsidn que genera la alinealidad del modulador, estudios al respecto que omitimos aqui por sencillez,
muestran que la mas prominente esta dada por la ecuacién

D [veces] ~ {0,25(1+y)-{0,3757y/[1+(Co+Cp)/Cdo]}}Vm/Vdo

Modulador de MF por reactancia variable

De similar manera que el caso anterior, se configurara una inductancia equivalente Leq que pertenecera a una
reactancia equivalente Xeq y variable a ritmo de la sefial moduladora

il
Xeqg(vm) = s Leqg(vm)

Entre muchas implementaciones que pueden hacerse, seguido mostramos una posible

Yoo
R Choke RF pg:
B R i c—=m  OSCILADOR
I_,, L
I+
L]
Choke RF c—+= o L

) e o= T O

donde vemos que la impedancia que ofrece el dispositivo es predominantemente inductiva

Zeq = vcel(ic +irR) ~ vcelic ~ iR.R/ gm.vb ~ (vb.sC).R/ gm.vb = s. RC/gm = 0+j Xeq
== Leq ~ RC/gm

Zeg

B =

vCe

%

y como la transconductancia cambiara con la sefial modulante vm, finalmente resulta la modulacién de frecuencia
esperada

gm = gm(vm) E ~k vm
—= @c = oc(vm) = 1/ [Co (Lo + Leq(vm)] = (1/ Co (Lo). V[1 + (KLo/RC) . vm ]

Se debera reparar aqui en que la distorsién es grande para amplias excursiones de la amplitud modulante vm y con ello
a su vez de la frecuencia de portadora mc porque como se ve es una funcion bastante alineal.

Ejercicios



Ejercicio 1

Disenar un Modulador de FM de acuerdo al circuito indicado en base a las siguientes especificaciones:

fc=107 MHz Afméax=75kHz fmmax=15kHz fmmin=30Hz D=3% R1=15kQ
Diodo varactor BB105A

R1 L= c2 GSCILADOR
CHOQUE
—w—| il
R
‘u’m@ Vo By T co /=’ L § ‘

Solucién

De la hoja de dados del varicap obtenemos de una manera aproximada, puesto que la frecuencia y la temperatura seran
posiblemente otros al llevar el circuito a la practica, los datos siguientes:

Cd2=5pF Cd1 = 4pF Vd2 = 25V vq1 =3V

h“',:z ﬂ;&gr‘z, Tarasetry oharakterystyome /t_, = 23°C/
¢, pray 2%/ prey r, lub Q pray
Cmacssate % Opy 5 t,etum |5 LY O | %a| ™ q £, o,

v v = PP v | 5 [+] »

max max wax uin " =in max max | ®mis/irp,
3 2 3 5 5 % (3 B 0 71 H 73
po 1oa'/ 30 100 % a2 3| 2,8 2,8 3> | 20 | o 133 10 | 28
58 106 3%/ 20 100 w | a2 3| 29 | 28| 3| % | o 15 100 | 28
8 106 6/ 30 100 B |29 3| 23 | 28| 3| 30| o 133 100 | 3e
3 103 a2 28 20 23| 2,8 |25 | & s 2| 2| o8 470 s
o108 A% | 28 30 2,2 | 2,8 | 235 | &0 3 3| 25| o0 A70 o
s | 28 2 20| 29 L2s| a3 | & 3| 25| o A70 9
BB 103 G°/ 28 2 1,86 2,8 25| & 6 3| 23| 1,2 A70 9
a8 103 6o/ 28 20 w6 2,0 | 25| a3 6 3| 2| 9,2 A70 9
BB 109 /X | 20 3| 60 | 25 | 8,0 $: 2| 28 1280/ 50 )

permitiéndonos hallar

vy = log (Cq2/Cqd1)/log (vg2 /vd1) = log (5/4)/log (25/3) = 0,105 (veces)
A = Cg2 vg1¥ = 5.3%% = 561 (veces)

B= ACq/Avqd = (Cg2-Cd1)! (vg2 -vd1) = (5-4)/ (25-3) = 0,0454 pF/V

1=

y con ello adoptar

il
Cdo = (Cg2+Cqg1)/2 = (5+4)/2 = 45pF

Cqd ~ Alvg => Vdo ~ (A/Cgo) ¥ = (5,61/4,5°% = 816V —= Vo del enunciado

también



il
Vce = 12V
&
L=01pH

Por lo tanto

Co+Cd0O= 1/mc’L = 1/(2m107)°0,1 = 22,1 pF
== Co= (Co+Cd0)-Cd0 = 22,1-4,5 = 17,6 pF —= eleccion de TSC6 que ajustara parasitas de conexionados

KETS13.50 1.3 D b
KCTS20.50 20 s s 0w wmsaso Siimin
KCT33.0-100 3.0 ma [aN1]) :Uw e MAE0 2 3 LI
KCTS 42200 | 42mm mo 0w | reasosao Mk
-m - .
KCTS 5. 1500 4.3 marx oy 2 . A0 2 300 SiMberim. Trlmmer TSCE
ECTS 65400 BE mas 40 Iu"-n *a MI2H 2 500 LU
KeTiont0 | 90mn wp 0w wissw 2l
ECTS 116600 100 max Bl :}ﬂ e M2 2 500 Do
ECTH 13,0.700 1300 max T _I|I'":I [ 3 M2 2 500 2=
ECTS 13.0-50.0 10 max ki :“m *a 1200 £ 300 (L1

Podemos hallar la sefial moduladora necesaria

ocmax® = 1/ (Co + Cdmin) L
ocmin® = 1/ (Co + Cdmax) L

= Cdmin = 1/ ocmax’L - Co = 1/ (wc + Awcmax)?L -Co = 1/ [2m(107 + 0,075)]20,1 - 17,6 ~ 4,49 pF
= Cdméax = 1/ ocmin’L -Co = 1/ (wc - Aocmax)®L -Co = 1/ [2m(107 - 0,075)]%0,1 - 17,6 ~ 4,51 pF

== Vm = Avg/2 ~ (ACq/B)/2 = (Cdmax - Cdmin)/ 2B = (5,51 —4,49)/2.0,0454 =
= 0,22V —= tension pico modulante

Verificamos la distorsién obtenida

D~ {0,25(1+7)-[0,375y/ (1 + Co/Cd0)]} Vi /Vdo =
= {0,25 (1 +0,105)—[0,375. 0,105/ (1 + 17,6/ 4,5)]} 0,22/ 8,16 = 0,00766 —= 0,76 % < 3% —= cOITECtO

Para los disefios de los componentes restantes se pueden considerar por ejemplo

il
XCdO(om méx) = R1//R2 == R2=15kQ ——= frecuencia de corte en altas de la moduladora

il
XC1l(oom min) = R1+R2 == C1~ 150nF —= frecuencia de corte en bajas de la moduladora
XC2(mc) << XCdO(mwc) == C2=10nF ——= C2impide que la sefial del oscilador ingrese a la etapa moduladora
XCHOQUE(®mCc) >> R1//R2 == CHOQUE = 1 mH —= toda la RF caera sobre el choque

Ejercicio 2

Al siguiente circuito oscilador Colpitts se lo quiere modular en MF a 30 MHz con un varactor conforme se especifica.

1°) Calcular R1, R2 y C3. Despreciar todas las capacidades distribuidas y parasitas.



2°) Se desea cambiar en 30 kHz la portadora (0,1 %) al seguir un salto de tensién modulante de 0-1 V en 1 ms de
tiempo, usando un generador que tiene 1 kQ de resistencia interna. Entonces se pide idear y calcular un circuito
debidamente acoplado que permita el efecto.
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Solucién

1°) Hallamos la capacitancia total Ct a resonancia y de alli obtenemos los datos del varactor

Ct = 1/Lwo® = 1/2,4. (2w 30)* = 11,7 pF
Ct = C1//(C2+Cd) == Cd = 3pF
== VR2 = (A/Cd) ¥ = (6,1/3) V"% = 283V

y si adoptamos por ejemplo R2 = 1 kQ entonces

VR2 = Vcc R2 /(R1+R2)
== R1 = (Vcc/VR2 -1) R2 = 5,36 kQ —= debe ser exacto, por el cual se usara un preset multivuelta

Para estimar el condensador de acople, simplemente podemos elegir una magnitud que no altere a las capacidades de
sintonia

)
C3 = 1nF >> Ct

2°) Para no hacer calculos largos, teniendo presente que el cambio 1/1000 es practicamente trabajar sobre la zona lineal
de las ecuaciones, podemos aproximar

O0wo / mo ~ OVR2 /VR2 ~ 1/1000
== AVR2 = VR2/1000 = 2,83 mV

y con el simple circuito RC elegido resulta



WhR2 —= (WR2 + AWR2)
+

Rq
Co 1k
0—= 1%
+
RE Ro

7

i
AVR2 = 10V .Rx/(Rx+ 1 kQ) donde Rx = Ro//R1//R2

== Rx= 1kQ/(AVR2/10V-1) = 2,83 Q
== Ro= 1/(1/Rx-1/R1-1/R2) ~ 2,83 Q —= se adopta algo comercial como 3,3 Q o0 mejor una R//Rmultivuelta

Para la estimacion del Co que deberéa dejar pasar el flanco con facilidad hacemos que la constante de tiempo que provea
deje pasar sin dificultad al transitorio

&
(R1/R2 + Ro//1kQ) Co >> 1 ms == Co = 47 uF —= adoptado

Demodulacion de Modulaciéon de Amplitud (MA)

Generalidades

Basicamente toda demodulacion (o discriminacion) consiste en un proceso que demarca una transcripcién de la banda
base 2B del dominio de la alta frecuencia de portadora wc al B de las bajas. Las ecuaciones y los dibujos siguientes

pretenden explicar lo que se dice

Vm(t) = MV¢ cos omt — sefial modulante (armonico de la Banda Base de ancho de banda B)
Ve(t) = Ve cos oct —= sefal portadora

Vo(t) = Vo (1 + m cos omt) —= V¢ (M cos omt cos oct + cos oct) =

= V¢ {cos (oct) + (M/2) [ cos (we + om)t + cos (o¢ - om) 1} —= modulacion MA
Vo(t) = (MVc/2)[cos (ac + om)t + cos (oc - om)t ] —= modulacién DBL-PS
Vo(t) = (MVc/2) cos (¢ - om)t —= modulacion BLU
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El criterio de la demodulacién de amplitud de vo(®o) aqui estudiado consiste basicamente en tres cometidos (hay otros
como la técnica de “4 cuadrantes”, etc.): primero pasar la modulacion por un elemento alineal (segmental rectilineo,
cuadratico, etc.); segundo, heterodinarla con una nueva portadora local voL(®oL), de tal manera que en ambos casos se
producira un rico contenido arménico reproduciendo la banda B de bajas frecuencias que luego se podra recoger con un
filtro de paso bajo; y tercero, reinyectando la portadora cuando falte para luego tratarla clasicamente. Seguido dibujamos
los tres casos
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El tratamiento de una sefal MA

Siempre que se distorsione una sefial porque se la pase por una transferencia alineal se generaran armaénicas. Esta
implementacién es usualmente la que se emplea en este tipo de demodulacién.

A continuacidén planteamos las ecuaciones de comportamiento

T = T (vg) —= Transferencia alineal con factores A, B... pequefios
Vsal = K Vo + Avg2 +Bvg3 +..= K V¢ (1+mcosomt) +A Ve (1+mcosomt)® +... =
= KV¢e + KVemcos omt + AVC2 + 2A ch m cos omt + AVC2 m? cos’ omt + ...

Vdem —= ~ K V¢ m cos omt
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Obtencién con elemento segmental rectilineo

Esta obtencion es la mas comun. La salida rectificada y filtrada es usada, segun el circuito que aplicamos, tanto para
rescatar la sefal Gtil que demodulamos vdem de AF sobre una resistencia de entrada al amplificador RaMp Siguiente,

como para obtener una tension continua en el control automatico de ganancia CAG del receptor y que llamamos VCAG.

En efecto, para la fundamental (arménica n = 1) resulta

vdem = vgal(n=1) —* | Vo ot = [ V¢ {cos (wct) + (M/2) [ cos (o¢ + om)t + oS (o¢ - om) 1} ot —=
—= V¢ {sen (oct) /oc + (M/2) [sen (o¢ + om)t /(oc+om) + sen (o¢ - om) /(oc-om) 1} ~
~ V¢ /oc {sen (oct) + (M/2) [sen (o¢c + om)t +sen (oc - om) 1} —= Ve (1 + m cos omt) sen (oct) /oc
VCAG = Vsal|(n=0) = Vc (1 + m cos mmt) . RCAG/(R3 + RCAG)

El recorte de crestas - En verdad este demodulador en teoria impide una modulacion del 100 % —no asi en la practica
por la alinealidad de la curva del rectificador y la imperceptibilidad del efecto. Esto ocurre cuando la accion dinamica
hace pivotear el punto de trabajo Q por dicha modulacion, como muestran las graficas (que se han idealizado como
rectas), y se produce por consiguiente un recorte de las crestas. Obtenemos aqui entonces la condicion

|med ~ VclRl =m Vcl(R]_//RAMP//Rg)

y de aqui es que resulta el limite mencionado

m < Rapmp//R3/ (Ramp//R3+R1) = 1/[1+ R1 (/Ramp + 1/R3)] = RaLTERNA / RconTinua —= recorte de las crestas
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Impedancia de entrada al rectificador - Para disefiar la sintonia del filtro de sintonia simple precedente que obtiene
una frecuencia intermedia FI de recepcién, es importante conocer la impedancia de entrada al circuito demodulador que
sera practicamente resistiva y hemos llamado Rent.

Con este fin analizamos al mismo cuando el rectificador de media onda posee un angulo de conduccion 0 y una
resistencia estatica que ofrece el diodo Ry al punto de trabajo dinamico.

id
Rtransf — FRsal _
Wo (1 + m]l - =0 "'—: iR1

! R

W0 !
\‘..-- vR1 v T +
CC #-f - oo f - - Fent =k
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Esta resistenca del diodo Rd se la aproximara como fija pero en verdad cambia con la amplitud de la modulacion.
Podemos aproximarla considerando el promedio estético para el silicio ~0,6V/Imed (si fuera germanio ~0,2V/Imed)
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Se puede aproximar teéricamente con un analisis sin modulacién (m ~ 0) a la Rent buscada si igualamos la potencia que
se le entrega (con la condicién Rtransf << R1) y sélo la disipada en la carga porque la del diodo es despreciable

vo = Vc (1 +m) cos mct —= Vc cos mct

n 2 Vece /Ve £ 1 —= rendimiento de deteccion

Pent = (Ve/V2) /Rent =~ (nVe) /R1

= Rent ~ R1/ 2n2 ~ R1/2 —= expresion vélida sin carga en R1 y que Rtransf << R1

donde vemos que para altos rendimientos (n~1), que es lo mas comun, la Rent se independiza practicamente de la
resistencia del diodo Rd. En otras palabras, pongamos un rectificador de germanio o silicio seré lo mismo y no cambiara
la carga del sintonizado de la Ultima FI; podra por lo tanto no considerarse para el disefio esta Rd.

Un estudio tedrico mas detallado de esta cuestion, que por su escasa importancia no realizamos, muestra lo siguiente

donde la Rd y n estan contempladas en 0 (aqui debera valer 0 < 30°y se corresponde para los casos practicos
perfectamente)

Rent = R1 (tg 0 -0) /(0 — senB. cosB) —= expresion valida sin carga en R1 y que Rtransf << R1
N = cos O —= numéricamente también cos O ~ sen6/0

Rent / R1 os LT
an
5| a0
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" 0 0 P © g "o 0 2 » © g

Otra forma de hallar este rendimiento 1 puede recurrirse aproximadamente al abaco del aleman Otto H. Schade (1903-
1981), porque debe tener en cuenta que el mismo fue disefiado para un diodo valvular que posee otras caracteristicas.
Aqui la resesistencia que se llama Rs vale lo siguiente

I
Rs = Rtransf + Rd
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Otra manera de hallar este rendimiento 1 de manera muy aproximada pero eficiente y rapida para tener idea de lo que
gue ocurre, sera considerar al sistema como un simple atenuador para la RF. El pico de tensién de portadora Vc se vera
atenuada por esta magnitud ofreciendo una carga continua sobre C1

N =~ (RU/RAMP//R3) / Rsal + (R1/RAMP//R3)

Rtransf + Rd

RF

wia RCAG

7

Si se estuviera interesado en conocer la magnitud efectiva de ruido demodulado, puede hallarse estimativamente este
ripple (o zumbido z) con otra curva de Schade definida como

i
Z = VRieficaz/ Vcc
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Impedancia de salida del rectificador -

La impedancia de salida del rectificador es practicamente resistiva pura Rsal, y se halla definida en un contexto circuital
de la frecuencia demodulada, es decir, de la Banda Base.

Es posible demostrar que el circuito equivalente siguiente expresa una magnitud de esta resistencia (aqui debera valer
0 < 30° y se corresponde para los casos practicos perfectamente)

Rsal ~ TRs/0
Vo(t) = NVo (1 + m cos omt) = VCAG(0) + vdem(0)

RThew-cac

-+
Y CAG

R=al

Z zal
-+

:

1

1

1

v

.q_l
C¢R1 RThev-amp ITI

donde

VCAG(0) = Mn Vo
vdem(0) = 1 Vo m cos omt

resultando finalmente

VCAG(0) = VCAG(0) RCAG/ (RThev-CAG + RCAG) = M Vo RCAG / (RThev-CAG + RCAG)
vdem(0) = vdem(0) RAmP / (RThev-AMP + RAMP) = 1 Vo m RAMP / (RThev-AMP + RAMP) . cos omt



Determnacién del capacitor de filtro de portadora RF — Basicamente a C1 se lo podra adoptar teniendo en cuenta sus
regimenes maximos admisibles para no distorsionar ni atenuar.

Debe C1 ser lo suficientemente grande como para filtrar la RF que podriamos simplificar con al siguiente expresién
1/ wcC1<< R

y lo suficientemente pequefio como para no filtrar la Banda util, o bien aprovecharlo para que produzca la frecuencia de
corte en los agudos teniendo presente la resistencia de salida equivalente Rgg| del rectificador

1/BC1 = (R1//Ramp//R3) + Rsal

siendo un tercer requisito que, debido a la alinealidad del sistema, pueda descargarse sin producir un recorte diagonal a
la sefal util

1/BC1 >> R1 ——= recorte diagonal

m BIEM m MAL

A
TR IR

y seria posible también demostrar en esta oportunidad lo siguiente

m < [1+ (BR1C1)*’TY? — recorte diagonal

En suma, calcular este condensador C1 es bastante critico, alejandose todo sentido comudn del gran marco teérico
necesario para comprender el tema. En la practica, por tanto, lo mas usual y co6modo es, sencillamente,
experimentarlo. Esto es, ir cambiandolo hasta que el sistema responda convenientemente.

Determnacidn de los capacitores de filtro de demodulacién AF y CAG — En cuanto al capacitor de acople C2, si
pensamos que salimos con una tension sobre R1 de magnitud despreciable, éste puede ser disefiado por ejemplo como
para que corte en bajas frecuencias. Nuestra Banda Base modulante que hemos denominado B estara compuesta entre
un Maximo B=mm-max Y otro minimo ®wm-min- De esta manera tendremos un corte en bajas dado por

i
1/ ®m-minC2 = Rawp
y otro en altas por
Fi
1/ ®m-maxC1 = R1 + Rsal
y al restante como para que integre la tensién destinada al CAG con la condicion

il
1/ ®m-minC3 >> R3// Rcac —= C3 R3// Rcag = 0,1s —= tipico



Ejercicios
Ejercicio 1

Para la sguiente implementacion de Fl a 500 KHz se pregunta como determinaria la maxima frecuencia modulante
fmmax que no presente una deformacién importante. Las capacitancias parasitas y distribuidas no se consideran.
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Solucién
L = 1/ oF” (47 +33) = 1,27 mH
A
n = (100 +100)/25 = 8
Rp = Q. wFIL = 300.3987 = 1,2 MQ
Rsmax = n% 10k/2 = 320 kQ
Rsmin = n°. (10k//830)/2 = 24,5 kQ
Qmax = Rsméx/ oFIL = 320/3987 = 80,3
Qmin = Rsmin/ ®FIL = 24,5/3987 = 6,14
Bmax = ®rI/Qmin= 500/6,14 —= 81,4 kHz
Bmin = wFI/ Qmax = 500/80,3 —= 6,22 kHz
fmméax = Bmin/2 = 6,22/2 = 3,11 kHz
g0pF Rp L Rs

Ejercicio 2



Calcular la minima i; pico de portadora de Fl a 1 MHz que precisamos para que con una modulacion del 50 %
obtengamos por lo menos 1V pico de un tono modulador de 1 kHz a la salida. La deteccion es 6ptima arrojando angulos

de conduccion 6 menores de 10 grados.
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Solucién

Hallamos de una manera general

nN=cosO =1

Qgesc = ®; Lo/ Ro = 46,6

Qearg = (0. 2L0/3) / (2R0/3 + R1/2) = (0o . 400 uH) / (40 Q + 50 Q) = 28
Lef = 2Lo/3 = 400 uH

Ref = (2R0/3 + R1/2) Qearg” = 70,6 KQ
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Siendo la tensién demodulada vo = Eo (1 + m cos ®, t) resultan

Eo = (mEo)/m =1V/05 =2V
V¢ pico = NVapico= N(0,6 +E0) = 3(06+2) =78V
ic pico = Vc pic0/ Ref = 7,8/70,6 k = 110 pA

Apéndices

El maximo Q.. estara dado por la posibilidad de que deje pasar el ancho de banda
Qearg M&X = @ /2.B = @ /2.27. 1kHz = 500

La polarizacion del TBJ debera tener en cuenta la ic pico

le = Vre/Re = ic pico
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Ejercicio 3

Dado el siguiente circuito:

1. Calcular el m maximo admisible sin que se produzca deformacion.

2. Calcular la tensién continua en C1 y el ripple superpuesto a ella cuando m=0.

3. Calcular la tensiéon demodulada cuando se modula a la portadora con el m maximo.
4. Hallar las frecuencias de corte inferior y superior.

dmm.

Es=

Ecmit)

Rs=1KQ Ri1=35KQ Ro=47TKQ Ci1=75nF Co=2nF

Ecm(t) =20V.[(1+m.cos(@mmt)].cos(@mct) w®c=2m.465Khz om = 21.5Khz



Solucién

1.

Conforme a lo visto en la teoria (en nuestra terminologia y analisis son: ®m=B, R2 = RAMP, R3=00, Ecm=vc)

m < [1+ (BR1C1)?’"? — evita el recorte diagonal
m < Rawp//R3/ (Ramp//R3 +R1) = 1/[1+R1 (/Ramp + 1/R3)] —= evita el recorte de las crestas

== [1+ (BR1C7)*T"? = [1+(2m.5000 . 5000. 7,5)°*? = 0,647
== Ramp//R3/ (Ramp//R3 + R1) = 47000/ (47000 + 5000) = 0,903

por lo que mmax = 64,7 %
2.

Cona la ayuda del 4baco de Schade para 1/2 onda y filtro capacitivo, despreciando el efecto de carga del RAmP-C2,
hallamos

Rs/R1 = 1000/5000 = 0,2
ocCiR1 = 2m.465.7,5 .5000 = 109
== 1N ~ 53% —— del &baco de Schade
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i
== Vcc = 1 Vc = 0,53.20 = 10,6 V —= tension media sobre C1 con cualquier1 Zm =0

Para hallar estimativamente el ripple (o zumbido z) hay otra curva de Schade definida como

i
Zz = VRieficaz/ Vcc
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por lo que resulta de abaco

z ~ 0012 — 12%
—= VRleficaz = z.Vcc = 0,012.10,6 = 127 mV

3.
VRimax = (1 + mmax/2). Vcc = (1 +0,647/2). 10,6 = 14V
4,
Conforme a lo visto en la teoria
A
1/ ®m-minC2 1 Rawmp
1/ ®m-méaxC1 = R1 + Rsal

Rsal ~ TRs/0
N =~ cos O

entonces

Om-min = 1/ CoRamp = 1/2.47000 = 10,61 —= 1,7 Hz

Om-méx = 1/ C1(R1+ Rsal) ~ 1/ C1(R1+ mRs/arccosm) = 1/ 7,5(5000 + 1. 1000/ arc cos 0,53) =
= 16450r/s —= 2,6 kHz

Ejercicio 4
1. Analizar la respuesta en frecuencias del demodulador de MA con carga acoplada capacitivamente. Para ello, dibujar el

circuito equivalente en bajas frecuencias y calcular las frecuencias de corte.
2. Calcular el ancho de banda del circuito sintonizado que alimenta al demodulador.

Solucién



1. Ya se demostré al analizar teéricamente la Determnacion de los capacitores de filtro de demodulacion AFy CAG
las frecuencias de corte, que tomando deducciones anteriores devienen

il
1/ ®m-minC2 ZRAMP
1/ ®m-maxC1 = R1// Rsal ~ R1// mRs/0 = R1// mRs/arccosm = R1// mRs/arccos (Vcc/ Vc)

F=al

Ca

Wi
Ramp

c:r R4

Ejercicio 5

Las fuentes de alimentacion y los circuitos demoduladores de MA se implementan con circuitos similares e incluso se
disefian en base a las mismas curvas de Schade.

¢ Cuales son las diferencias de criterio de disefio para ambos circuitos?

Considerar el rendimiento, el zumbido, el diodo utilizado, el producto RC.

Solucién

Las curvas de Schade consideran vélvulas diodo de vacio (o termoibnica, creada por John Ambrose Fleming en 1904),
cuyas caracteristicas son muy diferentes a las de los semiconductores. Seguido comparamos las caracteristicas anodo-
cétodo para ambos tipos de componentes

s,

200

DIODC DE VACIO

MoDd DE SILICIO

100 9

0g al 100 “olts

Una caracteristica fundamental al compararlos es la resistencia estatica Rq en ambos. Vemos, aproximadamente, que a
unos 10 mA mientras que el diodo de juntura presenta 60 Q, la valcula posee 2500 Q. Esta alta resistividad del diodo en

el caso de valvulas de vacio determina que el rendimiento de deteccién 1 sea bajo, tal vez del orden del 50 %, y por lo
tanto debe considerarse en una deteccioén, y no solo afectando a la tension continua obtenible Vcc sino produciendo un
ruido de ripple z importante.

Ejercicio 6



Disenar un detector de AM que demodule una portadora de RF de 10 Vpp centrada en 465 kHz y modulada al 70% con
frecuencias desde 100 Hz hasta 5 kHz.

La etapa amplificadora que sigue presenta una carga de 47 kQ.

Considerar Rd + Rg = 2 kQ.

Solucién
2 ki
.—-'_’A'ﬁ
Fg Rd

10 %R Ca
m=70% ot
465 kHz Ramp
100 Hz- 5 kHz C1'|'R1 47 ka2

Para prescindir de carga y usar ecuaciones sencillas adoptamos en lo posible
R1 = 2,2 kQ << RAMP

y verificamos el posible recorte de las crestas

A
RALTERNA/ RconTinuAa = Ramp / (RAMP + Rl) = 47/ (47 + 2,2) = 0,955 = m = 0,7 —= recorte de las crestas
Planteamos los regimenes del capacitor de filtro de RF

1/ ®Om-maxC1 = R1//Ramp + (Rg + Rd) —= corte enaltas == Cq1 = 1/2m. 5000. (2,2//47 +2) = 7,58 nF
m < [1+(®m-maxR1C1)* T2 —= recorte diagonal ==» Cq < 1/2m. 5000.2,2(0,72—1) = 30,6 nF

por lo que se adopta un valor comercial C1 = 4,7 nF

En cuanto al acople de AF estara dado por la frecuencia inferior

1/ ®m-minC2 = Rawmp
== C»2 = l/(,l)m_min Ramvp = 1/ 2m. 100.47 = 33,8nF —= 1 },lF

Ejercicio 7

En el demodulador de la figura, hallar el ancho de banda de la salida demodulada (sobre R2).
Dejar indicadas las ecuaciones y la forma de utilizacién de las curvas que fueran necesarias. Se considera un acople
unitario del transformador.
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Solucién

Hallamos la resistencia Rtransf que se refleja al &nodo en RF
Rtransf = Rg (n3/n2)2

y ahora la que se se ve en el catodo a AF

Rsal ~ TRs/0 = m(Rtransf+Rd)/0 ~ 7 (Rtransf+ Rd)/arc cos n

Rsal Co

por lo que quedan ambas frecuencias de corte

i
1/ ®m-minC2 = Ry +[Rb// (Ra + Rsal)] ~ Ry +{Rb//{Ra + 7 [Rg (n3/n2)* + Rd] / arc cos N} }
i
1/ ®m-maxC1 = [Ra+ (Rb//Ry) ]/ Rsal ~ [Rg+ (Rb//Ry) 1/ {T[Rg (n3/n2)2 + Rd]/arccosn}

Ejercicio 8

Se tiene el siguiente circuito de una radio Noblex Carina Mod-TN2-F con una alimentacion de 6V y se pide usar un
criterio para hallar, aproximadamente, el redimiento de deteccion. Los semiconductores son de germanio.



Solucién

Aproximamos la implementacién como se muestra donde se aproximaran

Vc~ 1V —= Esta no puede ser muy alta porque Vcc = 6 V, ni muy baja porque Vy = 0,2 V

Rtransf = 10 Q ——= El secundario de pocas vueltas no ofrecera resistencia en su bobinado ni en el reflejo
Rd ~ 0,2V/imed ~ 0,2V/[Vc/(R19+R21)] = 0,2V/[1/(1+12)] = 2600 Q

RAMP ~ R22//50 kQ —= 16,6 KQ < RAMP > 25kQ == RAMP ~ 20 kQ

R3 ~ R20 = 27 kQ

R1 ~ R19 + R21//RAMP/IR3 = 1 + 12//20//127 = 6,9 kQ

Ci1 = C17

Rsal ~ Rtransf+Rd = 10 + 2600 = 2610 Q

Rtransf + Rd
rans R1g

RF

o RCAG

por lo que resulta

N ~ Ri/(Rsal + R1) = 6900 / (2610 +6900) = 0,72 —= 72 %

Demodulacion de Modulaciéon de Amplitud (BLU)




Generalidades

Basicamente toda demodulacion (o discriminacién) consiste en un proceso que demarca una transcripcion de la banda
base 2B del dominio de la alta frecuencia de portadora o¢ al B de las bajas. Ya hemos visto al analizar la demodulacién

de MA que

Vm(t) = MV¢ cos omt —= sefial modulante (armonico de la Banda Base de ancho de banda B)
Ve(t) = Ve cos oct —= sefial portadora
Vo(t) = (MVc/2) cos (o¢ +/- om)t —= modulacion BLU
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Béasicamente se suelen usar las siguientes maneras para demodular una Banda Lateral Unica o BLU (SSB o “Single Side
Band”)

- Demodulacién por suma (conversion de BLU a MA)
- Demodulacién por producto
- Demodulacién por transferencia alineal

En todos los casos se ha de inyectar una frecuencia sinusoidal o cuadrada, segun la implementacién, suméandola o
multiplicandola, que coincida con la magnitud del de la portadora mc con que se transmitio, procurando para tener buena
fidedignidad en la demodulacion que coincida su magnitud, como asimismo y/o hacerlo con indices de modulacion m lo
mas bajos posibles. Para el primer caso se suele enviar una muestra de la portadora y enganchar sincrénicamente la
producida en el receptor, aunque ya légicamente no sera la BLU clasica.

Veamos las ventajas de la modulacién en BLU:

- Se ahorra la mitad del ancho de banda

- Como muestro a continuacion, hay importante ahorro de energia al transmitir, cosa que es ideal para equipos moviles
(multiplicamos por 12 para hallar magnitudes eficaces)

PBLU= (M/2.1N2)? = m?/8

PMA = 2. PBLU + (1N2)? = (m?>+2)/4

Ahorro = PMA - PBLU = (m° + 4) / 8

Ahorro (m=1) = (1° + 4) / 8 = 0,625 —= 62,5 %

Ahorro (m=0) = (0° +4) /8 =0,5 —= 50 %

- Si no hay modulacién, esto significa que que no se habla, no hay consumo de energia. Se puede dejar prendido el
equipo y cuando se habla solamente consume.

PBLUM=0) = 0°/ 8 =0



Con respecto a las desventajas:

- Se tiene la deformacién del sonido, cosa que queda limitad su uso a solamente la interlocucién: no musica, no datos

- Para el circuito modulador en alta frecuencia se complica un poco porque se deben usar filtros bastante selectivos (no
es suficiente de sintonia simple) para filtrar la portadora y la otra banda

Y las soluciones:

- Bajar el indice de modulacién, esto es, bajar el volimen de la interlocucion. Que se trabaje praticamente en un punto

de las alineales transferencias.
- Usar una sintonia manual permanente que enganche a la portadora transmisora

Demodulacién por conversion de BLU a MA

El sistema consite en sumarle a la sefial de BLU una frecuencia de portadora de igual magnitud que la generé y con
mucha mayor amplitud, transformandola asi en una especie de MA para luego discriminarla clasicamente.

BLL Pl
W
VO M& | pemonuLapor | Y98
Ma
yOL (oL

Esta demodulacién de la banda base B modulante (o un armoénico de ella ®m) en un proceso de BLU a MA es y sera
siempre un problema si no se posee una referencia sincrénica (de fase) de la portadora modulante wc. Para bajos

indices de modulacién (m<<1) el tema puede superarse, pero siempre estara limitada la situacion. Seguido estudiaremos
esto. La ventaja de estas implementaciones frente a otras es que permite su operativa en altas frecuencias de RF.

Aqui el oscilador del receptor tendra una frecuencia imposible técnicamente de lograr de igual frecuencia que la
moduladora; aun asi, aunque se consiguiera, su fase tampoco coincidiria. Ambos efectos pueden ser considerados como
uno solo y lo consideraremos como una desenganche total o desfasaje que hemos llamado . Asi las cosas tendremos
sin sefial moduladora (m=0)

Vo(t) = Vcsen (oct +y) — portadora de BLU sin modular recibida como frecuencia intermedia Fl o de la antena
VoL(t) = VoL sen oct — portadora a inyectar en el oscilador local del receptor
y = y(t) —= diferencia de fase entre la frecuencia del transmisor y la del receptor con el mismo valor w¢

Observemos lo que pasa si sumamos ambas sefales

Vo(t) + VoL(t) —*= Vcsen (oc +y)t + VoLsen oct = VoL sen oct + Ve (cos y . sen oct +sen y . €os oct) =
= (VoL + Vc cos y)sen oct + Ve sen v . cos ot = V(A% +B?) sen (ogt + 0) = V sen (ogt + 0)

V = VoL V(1 +2acosy+ o)

0 = arctgB/A = (a.senvy)/ (1 + o cos y)

A = VoL + Vccosvy

B = Vcseny

a = Vc/VoL

Si ahora extendemos nuestro andlisis a una modulacién dada (m =<0)

Vo(t) = Vcsen (oct + v + omt) —= portadora de BLU modulada recibida
o = (L +m)Vc/VoL —= indice de demodulacion de BLU (aqui -1 <m =c0s omt < 1)
V = V(y) = VoL \ [1+2acos (y+ omt) + OLZ] —= amplitud convertida de BLU a MA



y podemos observar seguidamente que hemos convertido la sefial de BLU a una de MA de facil discriminacién donde la

impureza de fase 0 no afectara practicamente, aunque si se tendra reparo en la amplitud puesto que la misma
dependera del corrimiento y

O = arctgB/A = [asen (y+ omt)]/ [1+ o cos (y+ omt) ]
VMA = V(m, omt, ¥) sen (oct + 0) ~ V(M, omt, v) sen ot —= MA

En otras palabras, y presentara un desenganche de fase con la portadora modulante que, de ser con un ritmo similar a
la frecuencia de nuestra banda base B (o bien un armonico de ella om) que le es propio a todo circuito fisico
implementado, entonces afectara lamentablemente el resultado. Por este motivo se deberia atenuar el término
indeseable 2a cos (y + omt) lo mas posible pero no podremos porque para magnitudes tipicas de o<1 dicho término

implicara necesariamente que 1+20. >> o/
Asi, para superar esto se pueden recurrir a tres artificios:

1°- Utilizar en todo receptor de BLU que contenga este tipo de demodulador una perilla manual que permita ajustar, casi
con la incomodidad del esfuerzo continuo, la minima expresion de las diferencias entre la portadora transmitida y la local,
es decir logrando que y sea minimo o constante y no afecte apreciablemente. Asi, en el caso de transmisiones de audio,
el receptor precisara de una persona que constantemente esté sintonizando manualmente al oscilador local para lograr
una buena escucha.

2°- Minimizar el indice de modulacién en el transmisor, o sea disminuir m aunque comprometiendo con ello una sefial de
muy baja amplitud y que puede ser de dificl tratamiento. Conceptualmente se estaria diciendo que si la sefial modulante
es audio, que se transmita entonces con muy bajo volimen. Para comprender mejor esta situacién se puede recurrir al

abaco descripto siguiente donde claramente se ve que por mas corrimento de portadora y + omt que exista, para bajos

indices la demodulacion a<<1 se obtendra una amplitud V(m, omt, v) practicamente constante

WOINWOL = o [ 1+ 2¢cos [y + o) + G2
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3°- Minimizar el indice de demodulacion en el transmisor, o sea disminuir o, aunque comprometiendo con ello una sefial
de muy baja amplitud y que puede ser de dificl tratamiento.

Como forma de resolucion aproximada, conceptual y practica, puede expresarse el valor medio Vdem obtenido a la
salida del detector de MA que tenga un rendimiento 1 de la siguiente forma

vdem = amn Vc (1 + m cos omt)
== Vdem = amn Vc



Seguido mostramos una configuracién tipica
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Demodulacién por producto

La siguiente disposicidbn muestra una implementacion donde se puede observar que el filtro de paso bajo rescatard a la
sefial modulante

BLU
Wi sal vdem

oL

Se recuerda

Vo(t) = mVc/2 cos (o¢ + om)t —= portadora de BLU sin modular recibida como frecuencia intermedia Fl o de la antena
VoL(t) = VoL cos (oct +y) —= portadora a inyectar en el oscilador local del receptor
y = y(t) —= diferencia de fase entre la frecuencia del transmisor y la del receptor con el mismo valor w¢

resultando por lo tanto teniendo en cuenta que las altas frecuencias seran eliminadas por el filtro

Vsal = AVgVoL = A[mVc/2 cos (oc + om)t] [VoL cos (oct + w)] = A mVcVoL [cos (oc + om)t] . [cos (oct + )] =
A mVcVoL/2 {cos [(o¢ + om)t + (ot + y)] + [cos [(oc + om)t - (oct + )] } =

A mVcVoL/2 {cos [(2oc + om)t + y)] + cos (omt - ) } —= A mVcVoL/2 cos (omt - v)

Vdem —= mVc cos (omt - v)

donde también se evidencia el problema (t) de la falta de sincronia entre las frecuencias transmisora y local.

En la practica suele usarse una sefial cuadrada en vpy (t) porque normalmente al dispositivo activo de multiplicacion se
lo conmuta, o bien trabaja de esta forma en la zona activa lineal. Por esta manera, si tenemos en cuenta el
contenido arménico predominante para este tipo de onda, que es significativa la fundamental y un poco la 3° arménica,
existird un producto por cada una de ellas. Obviano el corrimiento y(t) para entender solamente el concepto, podemos
simplificar aplicando el resultado de Fourier

voL(t) = k1. VoL cos oct + k2. VoL cos 2act + k3. VoL cos 3oct +... ~ k1. VOL cos oct + k3. VOL cos 3act
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por lo que una generalizacion de la expresion anterior queda

Vsal = AVgVope) t AvoVvoL@poe =
A mVcVoL/2 [ cos (2mc + om)t + cos omt] + A mVceVoL/2 [ cos (6o + om)t + COS omt ] —=

—= A mVcVoL cos omt
Vdem —*= m VcC c0S omt

Demodulador de 4 cuadrantes
Al trabajar en bajas frecuencias se presta con utilidad un demodulador que facilmente puede estar integrado en un chip

Aqui las sefiales pueden o no ser digitalizadas.
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Con este fin nos valdremos de un par de AOT segun el esquema
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entonces

iLi = Avg +B vovoL

iL2 = A(-vg) + B (-vg) (-voL) = -Avg +B vg VoL
iL = i1+ iL2 = 2B vgVvgoL
Vggl = iL RL = 2BRL. vg VoL

Demodulacidn por transferencia alineal

Aqui el proceso de una sefial de BLU consiste en sumarle una portadora local y pasar el conjunto por un elemento
alineal distorsionandola, es decir generando arménicos, para luego con un filtro de paso bajo rescatar la sefal
moduladora.
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Se recuerda

Vo(t) = mVc/2 cos (o¢ + om)t —= portadora de BLU sin modular recibida como frecuencia intermedia Fl o de la antena
VoL(t) = VoL cos (oct +y) —= portadora a inyectar en el oscilador local del receptor
y = y(t) —= diferencia de fase entre la frecuencia del transmisor y la del receptor con el mismo valor w¢

resultando por lo tanto teniendo en cuenta que las altas frecuencias seran eliminadas por el filtro

Vsal = A (Vo+VoL) + B(Vo+Vol)2 + C(Vo+VoL)3+...~A (Vo +VoL) + B (Vo +VoL)2 =

Avg+ A voL + Bvg2+2BvgVoL +Bvgl2 —= 2Bvg VoL =

2B [mVc/2 cos (oc + om)t] [VoL cos (oct + y)] = B mVcVoL [cos (oc + om)t] . [cos (oct + )] =
B mVcVoL/2 {cos [(oc + om)t + (oct + )] + [cos [(oc + om)t - (oct + w)] } =

B mVcVoL/2 {cos [(2oc + om)t + y)] + cos (omt - y) } —= B mVcVoL/2 cos (omt - v)



Vdem —*= M Vc cos (omt - y)

donde también se evidencia el problema y(t) de la falta de sincronia entre las frecuencias transmisora y local.

Esta transferencia puede ser lograda, por ejemplo, a partir de la implementacion con un JFET. Veamos su demostracién

Vgs = Vo +VoL- VGS

Vsal = idR ~ IDSSR (1 +vgs/VP)2 = IDSSR [1 + (2 vgs/VPp) + (vgs/VP)2 —
—= IDSSR (Vo + VoL - VGS)2/Vp2Z —= B (Vg + Vor)?2

B = IpssR/ V|:>2
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Ejercicios
Ejercicio 1

El siguiente circuito demodulador de BLU presenta el inconveniente de que no se escucha bien la sefial del tono audible.
Se pide modificarlo solucionarlo agregando o cambiando algun/os de sus componentes. Considérese que los
transformadores son practicamente ideales con inductancia mutua infinita y coeficientes de acoplamiento unitarios.
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Solucién

El problema consiste en que la relacién de amplitudes entre la sefial de BLU y la del OL son parecidas:
o = Vpico BLU / VpicoOL=4/5=0,8 = 80 %

Para solucionarlo, por ejemplo y como la frecuencia no es muy alta, se puede atenuar la sefial de BLU con una
resistencia como se muestra. Sin mayores calculos, si al colector del amplificador de BLU le reflejamos una resistencia
mucho menor (n? 220 Q) habremos atenuado la sefial, resultando ahora practicamente:

Rreflejada = (2/1)% 220 = 880 Q
Rcolector = 10 k // Rreflejada = 808 O
Atenuacion lograda = 808 / 10 k = 0,0808 ... (aqui el resto de resistencia reflejada por el circuito no afectaria)

o = Atenuacién lograda . 4/ 5 =0,0647 ~ 6,5%
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Ejercicio 2

Dadas vs(t) = Vs cos wst y vc(t) = Ve cos mct, graficar la sefial suma vi(t) = vs(t) + vc(t). Verificar graficamente que, para
valores bajos de a = Vs/Vc, la envolvente sigue la forma de la sefial modulante. Indique frecuencias con valores

apropiados para ®cC y ms.
Solucién

Esto ya fue demostrado en la teoria incluyendo un desfasaje y = wy(t) entre la portadora recibida y el oscilador local, que
aqui por simplicidad no se incluye. Llevando la nomenclatura del problema a nuestros estudios son: a=qQ., vs=vq,

WS=wctmwm, VC=VoL

Vo(t) = Vc cos (octom)t — portadora de BLU modulada recibida como frecuencia intermedia Fl o de la antena
VoL(t) = VOL cos oct —= portadora a inyectar por el oscilador local del receptor

Observemos lo que pasa si sumamos ambas sefales

Vo(t) + VoL(t) = Vc cos (octom)t + VOL cos oct =
= o { (1 + cos omt) cos wct + 0,5 [ cos (oc-om)t — cos (octom)t]} —= a (1 + cos omt) cos oct + RF

i
o = Vc/VoL
a (1 + cos omt) cos gt —= MA
M2,
BLU
O (1 +cosemt) cos et + REF vdem = O cos ot
. | pEMODULADOR
s " MA

oL

Ejercicio 3

Calcular la amplitud de la sefial demodulada y el zumbido residual sobre R2.
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Solucién
Hallamos para el detector de MA
Rserie = (Rc + hlle)/h2le + Rs (n2/nl)® + Rdiodo

donde podriamos despreciar tal vez la Rdiodo porque

&
Rd=0,6V/Imed = 0,6V / (Vc/R2) es casi siempre del orden de los 100 Q a 1 kQ

por lo tanto
Rserie ~ (Rc + hlle)/h2le +Rs (n2/n1)®+ 0,6V / (Vc/R2) = (50 +10) /50 + 50 (1/10)* +0,6 /(2 /10) = 4700 Q

entonces por las curvas de Schade que se usara aproximando los resultados pues en realidad tenemos un filtro 7. Esta
aproximacién se hace porque en la practica las magnitudes se corresponden, pero se debe saber que en la teoria son
conceptos totalmente diferentes, y que se utiliza esto porque no se dispone de otro recurso practico. Usando entonces
las curvas clasicas de 1/2 onda y entrada capacitiva

Rserie/ R2 = 4700/ 10k
®cC2R2 = 2. 450. 5. 10
—= 1N ~ 35%
—=z ~08%

0,47
141

Ahora podemos calcular el indice de demodulacion de BLU

il
o =Vs/Vc =002/2 =001 — 1%

para poder encontrar la amplitud de la sefial demodulada Vdem y el zumbido residual VR2eficaz resultante considerando
la atenuacion del filtro 7

Vd —= Vdem= amnVc = 0,01.0,35.2 = 7mV —= tension pico de AF demodulada sobre R2 con m=100%

VcCaeficaz = z.m Ve = 0,008.0,35.2 = 5,6 mV —= tension eficaz de ruido a la entrada del filtro 7t



—= VRozeficaz ~ VC2eficaz (1/®cC3) / (wcL2) = Vczeficaz / c’C3L2 =
= 5,6/ (27. 450)°.5.0,5 = 277 uV —= tension eficaz de ruido total a la salida del filtro @ sobre R2

Ejercicio 4

Disenar un demodulador de BLU que utilice un multiplicador de cuatro cuadrantes basado en el AOT LM3080. Calcular la
tension demodulada.

- Las tensiones de alimentacion disponibles son + 10 Vy—-10V

- La sefial de BLU es vs(t) = 10 mV. cos (271. 201 kHz)t
- La portadora suprimida se halla en 200 kHz

Solucién

Conforme a lo visto en la teoria

donde

vs(t) —= Vvo(t) = Vc cos (octom)t =10 mV. cos (2m. 201 kHz)t —= portadora de BLU modulada recibida
VoL(t) = VoL cos act =VoL. cos (27. 200 kHz)t —= portadora a inyectar por el oscilador local del receptor

y conforme a lo demostrado en la teoria del Multiplicador con AOT

Vggl = iL RL = 2BRL.vg VoL
il

B = 1/2RoVT

VT ~ 25mV

y entonces

Vsal = 2B RL.vg VoL = 2 BRL.[Vc cos (ogtom)t . VOL cos oct] = B RL. Vc VoL [ cos (2mg+om)t + cos omt ]
Vdem = B RL. Vc VoL cos omt = ( RLVcVOL/2RoVT) cos omt = Vdem €0S omt
== Vdem = RLVcVOL/2RoVT —= tension pico del tono de AF demodulado



por lo que si adoptamos

Fi Fi
RL = 1kQ << R1 = 22kQ —= para simplificar célculos
== 1/R1C1 << om == C1 = 100 nF —= para integrar al tono om de AF

i i i
Ro = Vcc/irRomax = Vcc/iLimax = RL = 1 kQ ——= visto en la teoria como iL1 = iRo Yy maxima salida
= iRoméax = VCC/Ro = 10/1 = 10 mA

Si finalmente elegimos una amplitud de demodulacion Vdem podremos calcular la amplitud pico del oscilador local VoL a
inyectar

1=

Vdem \
== VoL = Vgem 2RoVT/ RLVc = 1.2.1.0,025 /1.0,01 = 25V

Ejercicio 5

El siguiente detector de BLU trabaja con una portadora de 10 mV eficaces, 50 MHz y un tono audible a demodular de

1 kHz. Asimismo se dispone de un oscilador local que entrega 5 V eficaces. Despreciar las capacidades parasitas del
circuito y estimar una transconductancia de 10 mS. Terminar de polarizar el circuito calculando, estimando o adoptando
sus magnitudes tanto de continua como para alterna. Si es preciso realizar todos los cambios circuitales que considere
necesarios.
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Solucién

Entre muchas otras implementaciones posibles, sea la siguiente

e vdem
- ——&
= [
Cy Ry,




Como la frecuencia es muy alta y es dificil que se puedan implementar transformadores con un coeficiente de
acoplamiento k £ 1, entonces se han utilizado resonancias serie a su salida, de tal manera que cada uno de ellos
transfiere practicamente una tensién kQ veces.

Adoptamos la alimentacidén y la carga segun la experiencia

A
Vcec = 12V

R2
R1

R4

i
R3 = 10 kQ —= Aqui se esperara tener una ICc que determine correcto funcionamiento a 50 MHz
R3 = 10 kQ —= Aqui se garantiza maxima excursién posible de la VCE

47 kQ

=

y seguido los desacoples

R2 >> 1/ ®wcC2 ==~ C2 = 47 pF
R3 >> 1/ ®wcC3 ==~ C3 = 47 pF
R4 >> 1/ ®wcC4 == C4 = 47 pF —= recordar que el indice de demodulacién logrado es bajo a0 << 1

Se podra mandar a disefar los 3 transformadores autorresonantes con un kQ ~ 1 para los 50 MHz. Las capacitancias de
sintonia resonaran a la inductancia libre del secundario que poseeran este Q, y el acoplamento sera k.

Seguido, podemos verificar la linelidad de la demodulacién de BLU

i
o = (kQvm) /(kQVc) = Vm /Vec = 0,1/5 = 0,02 —= 2 % correcto, sino habria que atenuar a Vm

Para atenuar Vm si fuese necesario se puede recurrir a dividir la salida del devanado secundario, o bien con la
implementacion de un divisor capacitivo. No se deben usar resistencias a esta frecuencia tan alta.

Ahora se esta en condiciones de hallar la magnitud de la tension eficaz a la salida Vdem finalmente para que cualquier
amplificador de AF la pueda tratar

Vdem ~ an (kQvc) = 0,02.1.1.5 = 100 mV

Ejercicio 6

Adoptar lo que sea necesario e implemente un posible circuito para el demodulador de BLU tal que obtenga un indice de
demodulacién o, < 10 %. Estimar también la magnitud del capacitor C.
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Solucién

Adoptamos una alimentacion y la tension del detector a diodo considerando un rendimiento practicamente unitario
VCC2 12V n ~ 100% VMA5 10V

por lo que resulta una necesaria salida del oscilador local de magnitud

VoL = VMA/(22k /1k) = 10/(22/1) = 454 mV

y con ello la necesaria tension de BLU maxima

VBLU = aam VoL = 0,1.1.454 = 454 mV

Para el circuito adaptador elegimos un simple atenuedor resistivo, entonces si adoptamos por ejemplo R2 =1 kQ resulta

2300 &

[

3B

VBLU = 3,6V .R2//1k/ (R2//1k + R1 + 2300)
=> R1= 36,8kQ —= 39kQ (adoptada para menor )

Para estimar C adopto que deje pasar el AF (®c - ®BLU) y sea un cortocircuito a la RF

1/(wc-mBLU)C >> 10kQ >> 1/wcC = 1/2m. 100 kHz. C
A
== C = 100nF



Ejercicio 7

El circuito siguiente demodulador de BLU trabaja con una portadora de 40 MHz. Despreciando todas las capacitancias
distribuidas se pide armar y calcular un circuito posible dentro del recuadro que lleve a tener un indice de modulacién

equivamente o = 5%. Los alambres de los bobinados son los mismos poseyendo un Q = 33 a esa frecuencia.

100:1
fOpH: 3 pH
k=12 % Ir -------------- K
WW g :
BLU l i i
1 %pico | E _
A e S AF

oL |
T%pico | A’L: !
| i 0 =
11 | ; [] 280 ke
2% 3 pH L
k=158 % {

Solucién

Adoptamos la siguiente implementacion con Co = C1 // C2 y atenuacién 3 = C1/(C1 + C2)

1 |
 Cy !
E --C:2 i
N !

7

Hallamos las capacitancias de sintonia en los secundarios, que como se vera son iguales
Co=1/wc®>3pH = 1/(2m. 40)*.3 = 53 pF

seguido las inductancias mutuas



ki. V(70 uH. 3 pH) = 0,12,V (70.3) = 1,74 uH
ko. V(3 uH. 3 uH) = 0,15.V (3. 3) = 0,45 uH

M1
M2

las tensiones respectivas en cada salida de los transformadores

VBLU = 1V. (M1/L1). Q = 1.(1,74/70). 33 = 1.0,82 = 0,82V
VoL = 1V. (M2/L1). Q = 1.(0,45/3).33 = 1.4,95 = 495V
y como es dato
o = B.VveLu/VoL = 0,05
resultan
B = a.VoL/VeLu = 0,05.4,95/0,82 = 0,301
B=C1/(C1+C2) = Co/C2 == C2 = 17,6 pF
=== C1L=C2/(B -1) = 7,6 pF
1% 0,824 BOS2Y
BLU
—] 0,82 -~ B
A"
1 495
oL — 495

Demodulacién de Modulacion de Frecuencia (MF) con
LFF

Generalidades

Se aprovechara aqui el uso de un Lazo de Fijacion de Fase (LFF) para demodular en frecuencia. Existen muchas
maneras de implementarlo, tanto en bajas, altas o ultra-altas frecuencias. Nosotros veremos aqui solamente un caso de
las bajas.

Todo LFF se basa en un detector de fases entre la portadora instantanea wj y la del oscilador local og de transferencia
constante K¢ [V/rad], que excitara a un filtro pasabajos de transferencia F trabajando como integrativo y que obtendra
una continua media para la realimentacion de control al OCV de transferencia Kq [rad/Vseg].

De esta manera sus ecuaciones basicas de comportamiento son (se supone un filtro de un solo polo por sencillez y uso
ordinario, pues esto puede extenderse a otras caracteristicas)

vc = Vc cos ojt = Ve cos (oct + 6) —= portadora de MF sobre ¢ con frecuencia instantanea oj y fase instantanea 60
oj = oc+00/0t

vo = Vo cos (oct + 6g) —= oscilacion de MF sobre mg=w¢ con fase instantanea 6q

Kd = vg/AB = vg/(06-06g) —= Transferencia del detector de fase

F = vdem/vd = 1/ (1 +st) —= Transferencia del filtro integrador



Ko = wg/vdem — Transferencia del OCV

FILTRO
DETECTOR PASABAJOS
DE FASE INTEGRATIVO
—_——
Ve @y 8 Al vyq vilem
Kg - F -
"0 o B Ko |«
—
OCY

lo que determinara una transferencia de la forma

T = vdem/ o = (1/Ko)/[sS(L/KoKgF)+1] = (1/Kg)/[s2/ wp2+s (1/twnd) +1]
on = (KoKdl‘r)U2 —= 27 frecuencia natural del sistema

€ = 1/2ten —= coeficiente de amortiguamiento

== T(on) = -1 T(Kd/Ko) "

== T(0) = 1/Ko

vilerm

T
‘ {&Jn}

=1k [ 1

donde puede notarse aqui que la variable compleja «s» alude aqui a la frecuencia modulante wm como velocidad de la
frecuencia de portadora wj, es decir, a la aceleracion de la amplitud instantanea de la portadora.

Para régimen estacionario, es decir de continua (om = 0), la realimentacién l6gicamente se hace notar porque se la
realimenta fuertemente (KgKgF(0) >> 1) y queda entonces solamente la inversa de la transferencia de realimentacion
1/Kg.

Ve @ 8 vdam
——] g —




Una manera de conseguir un detector de fases es con un simple muestreador a modo de choppeador. Esta es una
implementacion Util para frecuencias elevadas. El valor medio de la salida del circuito que se muestra sera la
demodulacion vgem y valdra

Ve = V¢ COS oct
Vdem = (1/2m) [0A0 v¢ Owoct = (V/2T) sen AD

donde se observa que para bajos A0 la salida es lineal

Kd = Vdem/Ae ~ Vc/ZTC

FILTRO
DETECTOR PASABA.IOS v l/-\l ‘/ﬂ\l |
DE FASE INTEGRATIV(O
WAV R
W v vidermn
d E I Wi {0-1)
w0 {0-1)
yierm Yd h h h
Uc-‘l 2}[ .---= '||I 'l,I Ill
Wolq2 ¢-
i wilerm
307 A

Otra manera practica y donde A0 puede llegar hasta 180°, aunque a frecuencias menores, es Util realizarla con una
compuerta O-Exclusiva como muestra el dibujo. Sus ecuaciones son las siguientes

Vdem = 2 (1/2m) [oA0 v¢ Ooct = (Veo/m) AO
Kd = vdem /A0 = Vcc/m —= Transferencia del detector de fase

FILTRO
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DEFASE  INTEGRATIVO _| |_| |_|
WG
Ya yierm
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Claro estara que para que este sistema entre en funcionamiento debe poder "capturar” la frecuencia instantanea de
portadora wj , por lo que se denomina Rango de captura Z¢ al entorno de la frecuencia central del oscilador local que

captara la oj sosteniendo el fenémeno. Asimismo habra otro Rango de mantenimiento @ del cual el oscilador no
podra salirse y que le es propio de su disefio.

Wemin O 00 max 6

&
&m

Para aplicaciones de hasta algunos pocos MegaHertz es factible el uso del OCV que brinda el circuito integrado 4046.
Como la técnica de uso aqui es digital, acompafia al chip una compuerta O-Exclusiva destinada a ser usada como
detector de fases.

Para este caso las ecuaciones de comportamiento se pueden demostrar que son las siguientes (en el dibujo se
acompafian los nimeros de las patas del circuito integrado)

Ko = Aoc/ Vee = 21 (femax - femin) / Vec —=  Transferencia del OCV
F=1/(1+s7t) donde t = RgCg——= Transferencia del filtro

fm = mKoKd —= Rango de mantenimiento (rango en que estd enganchado)
Ac = (Bm'!2 1)1/2 —= Rango de captura (rengo en que capta la sefal)

oan2 = KoKd /1t —= 2rfrecuencia natural del sistema

&2 = 1/4 tKoKd —= coeficiente de amortiguamiento

DETECTOR FILTRO
DE FASE PASABAJOS

Margenes de funcionamiento en general

Definen las condiciones en las que el LFF estara enganchado, cuanto le costara conseguirlo y en cuéles se
desenganchara.

Hold in 0 Rango de mantenimiento (o blogueo) Zm

Parte del LFF enganchado. Es el margen de frecuencias para las que el LFF puede seguir a la entrada para variaciones
muy lentas de ésta.



Pull in o Rango de captura (o enganche) ¢

Es el margen de frecuencia para las que el LFF puede, con un tiempo mayor al periodo de la salida, llegar a
engancharse.

Pull out

Es el margen de frecuencias para las que ante un salto brusco de la frecuencia de entrada el LFF no se desengancha.
Lock in

Parte del LFF desenganchado. Es el margen de frecuencias en el que el LFF puede engancharse en menos de un
periodo de la frecuencia de la sefial de salida.

=4 Lack in -
Pull out

- Pullin] & »
4 Hold in { &)

&
L J

L J

En la imagen se muestran estos margenes de frecuencia. Todos se representan alrededor de la frecuencia de oscilacién
libre del OCV que es la frecuencia central de portadora fc.

Respuesta exacta del sistema como de 2° orden

Si se desease hacer un estudio mas detallado del sistema, podriamos expresar su transferencia total y una excitacion
escalonada, resultando su salida subsiguiente

T(s) = vdem/ ®j = (1/Kg)/[s2/on2+s(2E/wn)+1] = (on2/Kg) /[(1+s1)(1+52)]
s1,82 = [-£+ (& -1)" Jen

Oj(s) = X/s —= excitacion escalonada de amplitud X temporal

vdem(s) = 0i(s) T(S) = (X/Ko)/s[s2/won2+s(2&/wn)+1]

on = (KoKd / T )l’2 —= velocidad (27 frecuencia) de la oscilacién o de la naturaleza del sistema

E = 1/2(tKoKd)" —= coeficiente de amortiguamiento
T = RgCp —= constante de tiempo de la Transferencia del filtro

determinando con ello luego de una antitransformacion de Laplace tres tipos de salida temporal:
vdem(t) = (X / Ko) {1 — e ~5on osh [(E°-a)" on )]+ (@1-ED)M senh [(E°-1)"* op )]} —= sobreamort. (§ > 1)

—tu)n sox é
vdem(t) = X/Ko){1-[1+ on.t]e } —=critica (§=1)

vdem(t) = (X /Ko) {1 -e ~Son (1-&)'sen [(1-E)"* on t + arctang (E2—1)"* ]} —= subamortiguada (0 = & < 1)



Ydermit)
subamortiguada Tolerancia permitida
=c=1 T
.-113.,1 : Nt *_{ 0.05 0 0.02
p— ———
100 %= 1 S S e ==/ 2 % 05 % del 100 %
i o i
S i
P i
05— 1 I
Lo i
Lo i
i 1 [ I
I 1 I I
i 1 [ I
0 1 1 ! -
- t
- .fp—l'-
-— l|'1I_ -
donde
il 2 12 _ 4
(0 E arc tang (§° — 1) = arc cos {§ —= angulo de apertura de los polos

c & on —= constante de amortiguamiento

i
od = on(1-&)" = (on’-0°)"* — velocidad (27 frecuencia) de amortiguamiento
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y por consiguiente

td —= tiempo de retardo

tr ~ (m—a)/ on —= tiempo de subida

tp ~ T/ wg cuando 0< E<0,7 —=tiempo al pico maximo

ts ~m/G ~ 671 cuando 0<§<0,7 —= tiempo de establecimiento (o0 en que se amortigua)

A =/
Mp = AT/T() ~ e manga cuando 0<§<0,7 —= sobreimpulso maximo

Cuando se tiene un 0,4 < £ < 0,7 al sistema se lo considera estable y con una velocidad de respuesta (amortiguamiento)
de salida aceptable, produciendo practicamente un 0,12 < Mp > 0,3 (sobreimpulso del 12 % al 30 %).



Ejercicios

Ejercicio 1

Calcular la amplitud pico de la tension de salida Vsal demodulada del siguiente circuito.

K = 3% Waal
K, = 200 4 Ks K1 FPB *
seEF
g,-3002 e (~)
Tr=1048eg K2
ém =1/ o
fm =10 Hz
Solucién

Se observa que es un modulador de MF (OCV = K3) seguido por un demodulador de MF (LFF ~ 1/OCV = 1/K2). Dicho
de otra manera, para la banda pasante y considerando una fuerte realimentacion, y usando un simple filtro pasa bajos
FPB de un solo polo que no modifiqgue amplitudes

il
FPB = 1/(1+ STF)
il
fm << fn = V(K2K1/1F).1/2n =\(3.1/10).1/2n = 87,6 Hz —= frecuencia natural del sistema
== Vsal ~ (K3.1/K2) Em = (300/200).1 =15V

Ejercicio 2

El siguiente circuito se encuentra alimentado con una tension de fuente de 10 V, y la portadora estéa centrada en 100
KHz. Graficar la respuesta en el tiempo de la tensidn de salida cuando la frecuencia de entrada cambia
instantaneamente a 110 KHz. Los valores de los componentes del filtroson R=10kQ yC =2,2nF .

fe_ ::D_ o II o Vol(D)

30 &

Solucién

Como no se especifica, se supone que nos encontramos dentro de la banda pasante. Es decir que el mayor armonico
apreciable del escal6n de entrada es mucho menor que la frecuencia natural del sistema. Por tanto la transferencia es
aproximadamente 1/ Ko y la salida por tanto a fc



Vo ~ (1/Ko) 2xfc = (1/ 21.30)

determinando con el escalon

2m.100 = 3,33V

Voméax ~ (1/Ko) 2rnfcmax = (1/2m.30) 2m.110 = 3,66 V

y si estimamos un cierto amortiguamiento, por ejemplo & = 34,5 %, resulta la grafica de respuesta al escalén

vdem(t) = Vomax {1 —e ~Son

vdemiy P
salidavolts) g4
3.5

3
2.5

2
1.5

1

0.5

Ejercicio 3

E=345%

r==="r=="="~"71=="~""71T=~"~"="7T-~"==1~==°"71===7=°37°=°=°=7°9

=
= b----
b - -
o

Tiempo [segundos] = 10

(1-&)'sen [(1-E)Y on t + arctang (E2—1)"* ]} —= subamortiguada (0 = & < 1)

En el siguiente circuito modulador-demodulador representado por los bloques y sus gréaficas, calcular la amplitud maxima
de salida y la amplitud de la sefial modulante necesaria para lograrla, verificando los rangos de captura 2. y de

mantenimiento Zm. Se supone un filtro simple con un corte en T = 100 ps.
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Solucién

Primero podemos hallar las transferencias respectivas de una manera grafica

Ki = 2m. Af/ AV = 2m. (100 — 10) / (10 — 0) = 56520 r/sV —= 9000 Hz/V
K2 = 2m. Af/ AV = 2m. (200-0)/(15-0) = 83733 r/sV —= 13333 Hz/V
Ko = 2. AV/AO = 2m. (10-0)/(m—0) = 20 V/r

y hallamos

fm = TK2Ko = .13333.20 = 837312r —= 133330 Hz
2. = (Bn/21)" = (837312/2.100)"” = 647031 —= 10303 Hz

lo que nos determinara los alcances posibles para la captura

il
fc = 10 + (100 — 10) /2 = 55 kHz —= portadora centrada para maxima excursion de 45 kHz

fcmax = fc + (Rc/2) = 55+ (10303 /2) = 60151 Hz
femin = fc- (Rc/2) = 55 - (10303 /2) = 49848 Hz

y evitar el desenganche

femax = fc+ (Bm/2) = 55+ (133330/2) = 121665 Hz
fcmin = fc - (Em/Z) = 55 + (133330 /2) = -66610 —= 0O Hz

Para hallar las magnitudes de entrada para obtener las discriminaciones que se deseen, bastara hallar la transferencia
total del sistema que se aproxima en su banda de paso y por estar fuertemente realimentado

Vo ~ (Ki.1/K2) Em

Ejercicio 4

Dados los siguientes datos para una discriminacién de frecuencia se pide disefiar la configuracion. Recuerde que wg=wm¢



0 Hz <fm <100 Hz
fc =100 kHz
iAfC =+1kHz

Ve =Vee —= amplitud de la onda cuadrada de portadora (hay excitacion de compuertas con el 70% de V)

Ve
Wi +vdem
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Solucién

Elegimos una polarizacion con los dbacos que brinda el manual

VCC =12V

Con la ayuda de la Fig. 4 (aqui R2 = o0 porque el fabricante es lo que aconseja) elegimos

R1
C1

1 MQ
100 nF

seguido con la Fig. 2 (recordar que ®g = ®¢)

®omax / ®omin ®Ocmax / Ocmin
(R2/R1) = 0,01

Ry = R1.(R2/R1) = 10kQ

luego con la Fig. 3
Co = 1nF

Ahora también podemos hallar

101/99 =

1,02

Kg = Vcc/ m =3,82 Virad
Ko = 2A0c/Vce =2.2n Afc/Vee = 2.2m.1/12 = 1046 rad/Vs
Am = TKoKd = = mKoKd = 6393r—= 2036 Hz =

Ocmax - Ocmin = 2 Afc =101-99 = 2kHz

Si adoptamos por ejemplo un amortiguamiento al sobreimpulso indeseable y un capacitor de filtro

§ =0,7 < 1 —= tipico 0,7 para modulaciones de audiofrecuencias



Co = 100 nF
se determinara

T=1/4 2;2 KgKg = 1/4. 0,72. 3,82.523 =255 us < 1/ ommax = 1,59 ms —= Verificacion del corte en altas de la
modulante
Ro =1/1tCg = 1/255us.100nF = 2250 Q@ —= 2,2kQ

Verificamos finalmente que el LFF logre capturar la MF

2Zc = (Bn /21" = (2036/2.255)"" = 1998 Hz > Afc= 1kHz —= correcto
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Ejercicio 5

Un LFF con filtro RC simple presenta un rango de mantenimiento de 400 kHz y rango de captura de 300 kHz. Hallar la
frecuencia natural del sistema fn y el coeficiente de amortiguamiento &.

Solucién

Podemos desarrollar

Zm = T KoKd



== KoKd = Bn/m = 2m.400/t = 800 kr/s —= 127 kHz

2. = (Bm!21)"

= T = B /22 = 400/2.300° = 2,22 ms

on = (Kokd/ )"

= on = (Kokd /1)~ = (800/2,22)" = 18983 rs —= 3022 Hz
= £ = 1/2top = 1/2.2,22.18983 = 0,0118 —= 1,18 %

Discriminador de Relacion

La discriminacion de FM con el uso de sintonias ha pasado histéricamente por diferentes criterios. Desde la simple
pendiente a -40 DB/DEC de un sintonia simple (observe que esta pendiente es de doble integracion o derivacion y que
no afectara el proceso de discernir la sefial puesto que de una RF de portadora sinusoidal se obtendra nuevamente la
misma sinusoide y el contenido modulante no altera), para luego utilizar la doble con el Travis, seguida la
implementacion Foster Seeley y, para terminar finalmente con el tipo de Relacion que es una variante de la anterior
sumando un mérito a la limitacion del ruido de amplitud.

Teoria de funcionamiento

Separaremos a este discriminador en dos parte: una primera, explicando la deteccion Foster Seeley; y una segunda, el
efecto limitador del ruido por la configuracion Relacion.

Demodulador Foster Seeley

Su técnica consiste en pasar una corriente de FM a una amplitud de tension de MA para luego sencillamente detectarla.

El siguiente circuito muestra dos variantes. Una con un acople capacitivo y la otra aprovechando la bobina de un tercer
secundario. Ambos casos son iguales.

k
A A A
* l '
-—
* T

L4

*

La técnica consiste en obtener una v, de MA como suma vectorial (fasorial) de v; y v,, apareciendo tanto en el punto A
como en el B. Como se utiliza en FI magnitudes por encima de unos cuantos MHz, sera de esperar siempre bajos
coeficiente de acoplamiento k; por tanto normalmente el transformador tiene nucleo de ferrite o aire.
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Las ecuaciones que determinaran el comportamiento son las siguientes

Z1 = (U/sC) /I (sSL+R) ~ RQ?/ (1 +] ¢1)
¢1 ~ 2Amw/B = 2Q Aw /®wo
0o ~ 1/L.C
|Z1] = RQ*/ (1 + 1) ~ RQ’
irm = lcexpj (ot +0)
0 = AF (sefial moduladora)
Vi = immZ1 = 1cZ1 = IcRQ%expj 1 = Viexpjdr = Vycos d1 + jV; sen 1
V; = constante
T, ~sM/(sL+sM) ~M/L =k
k = k expjO (el coeficiente de acoplamiento no produce rotacién de fase)
T, ~ (1/sC)/[R +sL+ (1/sC)] ~ Q/[Q (Aw /wo)* +j] ~ jQ
T=T,.T, = -jkQ
Vo = vy . T = kQV; exp [-j (p1 + m/2)]

lo que determinara

>

Vapo = V1> + V2>/2
Vo = V3 + Vo/2 = (Vycos G1 + Vo/ 2 cos ¢p1) + j (Vi sen 1 + Vo 2 sen §1)

y reemplazando V,=kQ V;

ValVvi = VvalVy = (1+kQ/2) cos 1 + j(1-kQ/2) sen ¢1 ~ (1 +kQ/2) cos dp1 + j (1-kQ/2) d1
Va/val = [(1 +kQ/2)? + (1-kQ/2) * $27**

que para reposo, esto es, sin modular (mo y ¢1 = 0), la transferencia resulta
[Va/vi] = 1+ (kQ/2)

Al modular ahora, resulta que

=



¢1(wo) = 0 < d1 < Aw. 2Q/mo

determinando finalmente la excursiéon de amplitud a la salida en el punto A para cuando kQ ~ 1 que son practicamente

todos los casos de disefio

Va l(@0) = [1+(KQ/2)]. |va| = [1+(kQ/2)].Vy = [1+ (kQ/2)] . lc RQ
Va |(@0+A®) = |va [(@0) . 1 = [1 + (kQ/2)] . Ic RQ®. 2Q Aw /w0 ~ 2Q°R Ic

. Q Aw/mwo

Seguido se presenta una figura mas general de esta ecuacion y que nos servira para el proyecto y elegir la parte lineal.
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En suma, la transferencia total para la zona lineal nos queda como

T = |VA/ iFMl -~ AO) . 2Q3R lFM /®o

Luego de esta implementacion, es decir del hecho de haber convertido FM en MA, se utilizan dos simples detectores de

MA en ambos puntos Ay B.

La supresion del ruido de amplitud

Completamos el circuito con la implementacion de la figura.
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Si llamamos V a la amplitud de la portadora de FM, m al indice de modulacién y R a las resistencias adjuntas al
electrolitico, observamos lo sguiente

va=(1+m)V

vb = -(1-m)V

vab = va-vb = 2V

vsal = va—(vab/2R)R = mV

0 sea que si hay interferencia de amplitud sobre la portadora de FM, esto es una V(t) indeseable, el electrolitico limitara

todo cambio en 2V logrando la limitacion. La costante de tiempo que determina esto, despreciando un disefio de
resistencias del filtro detector que influyan, sencillamente dependera de

T~2RC
Ejercicio

Se pide disefiar el siguiente discriminador de Relacion para una Fl de FM estereo multiplex comercial de 10,7 MHz y
corrimiento del multiplexado en +/- 6,44 KHz. Despreciar los componentes distribuidos por simplicidad.

2xCq
+Yoo 2x R4 2XR
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*LE
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Estimamos un transformador conforme a la experiencia y lo medimos. Recuerde al armarlo de no cambiar el didmetro del
alambre porque sino el Q no sera el mismo en los bobinados. Entonces, por ejemplo, supongamos haber obtenido a la
frecuencia de trabajo

L1 = 8uH
L2 = 6 uH
Q=01 =0Q =285
k = 15%

Verificamos que el circuito se halle en la zona lineal de transmision usando el abaco descripto precedentemente

A® Q/wo = 0,051 < 1,2 ---> correcto
kQ = 12,7 > 1,5 ---> correcto

Y finalmente

Ci1=1/wo’L1 = 27,6 nF



C2 = 1/®o*L2 = 36,9 nF
Choque RF = ... >> L2 (asi no se carga) (para este caso cualquier bobinado con ferrite sera suficiente)
1/ ®o Cacople << Q ®0 L1 == Cacople = 1 nF (asi no se carga)

Para no modificar los calculos realizados podemos elegir una carga del detector despreciable (recuerde que
practicamente vale R/2 n)° ~ R/2)

Qmol2 << 2.R3/2 == R3 = 330kQ

y su filtro C3 deberd cortocircuitar a la RF pero no al AF

1/ommaxC3 >> R3 y 1/woC3 << R3 == C3 = 100 pF
Para el Imitador, podemos seguir eligiendo disefios que no afecten a los anteriores calculos

R3 << R4 = 3M3 (si es muy elevada puede igual usarse una menor porque un gran electrolitico cubrira toda falta)
C4.2R3 ~ 1segundo == C4 = 10 pF

Multiplicadores

Se estudia la Multiplicacién Analdgica, lineal y conmutada, porque responde a una gran versatilidad de implementacion
en circuitos integrados permitiendo efectos de modulacién o demodulacién con bastante simplicidad.

Circuito basico

El circuito bésico consiste en un amplificador diferencial polarizado con una fuente de corriente. El problema consistira en

obtener un par diferencial de transistores Q1~Q2 con similares caracteristicas de transconductancia, cuestién por la cual
sélo se lo implementa con la técnica de la integracion.

La configuracion que se muestra es tipica. Para comprender su funcionamiento aplicaremos los conceptos que se
obtienen del teorema de la superposicion de la Electrotecnia. Si bien su salida estara determinada por las
amplificaciones dadas en sus bases vx, a ella se le sumara el efecto dado por sus dos entradas también como producto
vxvy, por la cual este circuito genera en este (ltimo efecto una Doble Banda Lateral con Portadora Suprimida (DBL-PS).
Seguido lo demostraremos.
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Las excursiones dindmicas parciales devienen en lo siguiente:

i

AcCx E vcl/vx = gm RC —= Amplificacién de salida comin con entrada en modo diferencial vx

Acy E vcl /vy = gmef RC——= Amplificacién de salida comun con entrada en modo comun vy

ADx = (vcl—vc2)/vx =2 gm RC —= Amplificacién de salida diferencial con entrada en modo diferencial vx
i

Apby = (vcl—vc2) /vy = 2 gmef RC—= Amplificacion de salida diferencial con entrada en modo comun vy

donde el valor “efectivo” de la transconductancia (gmef) dependera del transistor de corriente Q3. Para comprender esto,
recordemos la relacién tedrica (en la practica no es tan exacto) entre la transconductancia y la corriente de colector
para rangos estaticos

Ilc ~ Ico (e"*¥"T — 1)

VBE —= Tensidn estatica entre base y emisor
AVBE —= Tension dinamica entre base y emisor
VT ~ 25mV—= a25°C

gm = Alc/AVBE = gmoe
gmo = Ico/VT —= constante

VBE/NT

por lo que para una polarizacion dada en los diferenciales Q1-Q2

gmef = gm(lc) = gmo eVBENT = gmo eV ~ k. vy
0 bien para cada uno de ellos
gmef = gm(ic) = Olc/ovee = gmo e®"T ~ Ic/VT ~ IE3/2VT —= aproximacion valida cuando e"*¥V" >> 1

donde k es una constante genérica de proporcionalidad. En otras palabras, estamos diciendo que la transconductancia
efectiva gmef seguira los cambios de amplitud dinamicos de vy y tendra su misma forma de magnitud temporal. De esta
manera resultan

ADx = (vcl —vc2)/vx =(icl +ic2) RC/ (ibl +ib2) hlle =

(ibl + ib2) h21e RC/ (ibl +ib2) hlle =gmef RC = k RC.vy = ADx(vy) —= la ADx es funcion de vy



0, dicho de otra manera, podemos ver el control que ejerce la polarizacion de Q3 en la amplificacion diferencial de Q1-Q2
il

ADx = (vcl —vc2)/vx =gmef RC ~ RcC.IE3/2VT

Cuando vx y vy son armonicas del espectro de una sefial con cierta Banda Base en general

Vx cos mxt —= normalmente de alta frecuencia (o una portadora)
Vy cos myt —= normalmente de baja frecuencia (o una modulante)

VX
vy

entonces podemos ver claramente que la salida diferencial del circuto es una modulacién de amplitud MA (DBL-PS
+ portadora). Para demostrar esto primero planteamos la corriente instantanea por Q1 (IE3 ~Ic3 es la polarizacion de

Q3)

IE3 ~ Vcc RB2/ (RB1 + RB2)

iCl = iE3/2-gm vx/2 ~ (IE3/2 + vy/2RE) - gm vx/2 = (IE3/2 + VYy/2RE) — (IE3/2VT. vX/2 + vy/2 REVT.vX/2) =
= IE3/2 + VY/2RE - IE3/4VT. vX — VX.VY/AREVT

vcl = Vcc-ic1 Rc = Vcc - IE3/2RC — vy RC/2RE + |IE3RC/4VT. vx + vX.vy RC/AREVT

vc2 = Vcc —-ic2 Rc = Vcc - IE3/2RC — vy RC/2RE - IE3RC/4VT. vx — vX.vy RC/AREVT

vcl —vc2 = IE3RC/2VT. vx + RC/2REVT . vX. vy =

= Vo {cos wxt + m/2 [cos (wX+mY)t + cos (Ox-wy)t] } —= MA (portadora + DBL-PS)
Vo = (IE3RC/2VT) . VX
m = Vy/Ie3RE

La politica de fabricacién

Cuando se dispone la condicién Rc = 2 RE, el esquema muestra que es logrado con esta adopcién una configuracién de
facil memoria para obtener la maxma salida posible.

+"*"'ICC
Ay
~{Wee -lggRer2) /7
. WY +
04
B i R b rel 2RE
Maxima Salida
- Wee -IE3 RE)
'Eal
oo

Funcionamiento como modulador de MA o bien de DBL-PS

Segun se inserte en vx o0 vy portadora y modulante, podemos obtener ambos efectos.



Si definimos como antes

&
VOZ (IE3RC/2VT) . VX
m = Vy/IE3RE

entonces se ven los efectos

vX = VX cos oxt —= normalmente de alta frecuencia (o una portadora RF)
vy = Vycos oyt —= normalmente de baja frecuencia (0 una modulante AF)
vcl—-vc2 = Vo {cos mxt + m/2 [cos (OX+WY)t + cos (Ox-0y)t] } —= MA (portadora + DBL-PS)

vXx = Vx cos wxt —= normalmente de baja frecuencia (0 una modulante AF)
vy = Vy cos oyt —= normalmente de alta frecuencia (o una portadora RF)
vcl —vec2 = Vo {cos mxt + m/2 [cos (mx+my)t + cos (wx-0y)t]} —= AF + DBL-PS

4 " . "

MA AF + DBL-PS
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Espejo de corriente

La siguiente ingeniosa aplicacion permitira regular la corriente de un transistor no necesaramente por su base, sino por
un reflejo o “espejo” en un circuito aparte. Como siempre, se debera poseer transistores Q1~Q2 con similares
caracteristicas de transconductancia. Veamos sus ecuaciones de funcionamiento, y recuerde el tema teniendo en cuenta
que siempre B=hrFe~hfe=h21e y por tanto las magnitudes estaticas coinciden con las dindmicas IE~iE para el andlisis (Si
esto no se sabe debe recurrir con urgencia a consultarlo)

Ic2
ic2

BlB2 ~ BIBL ~ Ic1 = (Vg—0,6)/ R —= consideracion estatica
BiB2 ~ BiBL ~ ic1 = vg/ R —= consideracién dindmica
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Multiplicador con AOT

Las mismas caracteristicas que definen a un Amplificador Operacional de Tensién (AOV) son realizadas sobre circuitos
con salida de corriente o llamado Amplificador Operacional de Transconductancia (AOT). Alta resistencia de entrada
comun y diferencial, alta ganancia, pero su salida es la configuracion complementaria de los colectores de dos
transistores de juntura.

Otra caracteristica de estos integrados, por la cual nos compite en el tema que exponemos, es que se suelen armar con
una entrada extra a modo de espejo de corriente alimentando al amplificador de entrada diferencial para ser trabajados a
modo de multiplicacién. Esto se muestra en la figura.
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IRL = (Vcc —0,6) vx / 2REVT + vx.vy / 2REVT
== VL = IRLRL= A. vx + B. vx.vy —= MA (portadora + DBL-PS)
== A = (Vcc-0,6) / 2REVT
== B = 1//2REVT

La maxima salida sin distorsién se dara cuando ocurra lo que se ha explicado en el espejo de corriente y se obtenga
como limite la alimentacién Vcc

A
IRE~ Vcc/RE = IRL
Vcec = IRLRL
—= RL = RE —= no confundir con el caso anterior sin el AOT

y si la tension negativa que alimentara Unicamente al espejo de corriente fuera de magnitud diferente VEE entonces



i
IRE~ VEE/RE = IRL
Vcc = IRLRL
== RL = RE.VEE/VCC —= maxima salida (modo lineal sin conmutar)

Por otra parte y teniendo en cuenta consideraciones estaticas y dinamicas, el espejo de corriente puede implementarse
de la siguiente manera

iRE ~ IRE+Vy/RE = [(Vcc-0,6)/ RE]+ vy/RE

e

Funcionamiento en modo conmutado

Dicho circuito puede implementarse con sefiales de amplitud Vx bajas o bien altas, ya sea operando por tanto al sistema
de una manera lineal en su zona activa (amplificador diferencial clasco) o bien conmutandolo, respectivamente. En
ambos casos tendremos una modulacién de MA si dicha vx es la modulante, como se explicara anteriormente.

e
oo
'RE
. l (=1}
+ RE + vl

Se suele recurrir a esta implementacion para prescindir de la amplitud de una sefial y su ruido interferente de amplitud
gue puede tener asociado, puesto que la conmutacion enmascarara toda amplitud al limitarla. Obviamente esta sefial no
sera la modulante porque se perderia toda informacion, sino que este criterio se aplicara solamente a la portadora.



Para el segundo caso, el conmutado, la amplitud Vx debe ser grande puesto que el TBJ es un dispositivo que es lineal a
la transferencia de corriente pero a no a la tension entre base y emisor. En cuanto a su comportamiento podemos

observar en cada transistor Q1-Q2 lo siguiente

vx —= sefial portadora

vy —= seﬁalgodulante

IRE~ Vy/RE = IRL

icl = ic2 = (IRE+Vvy/RE)/2 —= iclméax = ic2max = (IRE+Vy/RE)/2
vLmax = vclmax —ve2max = 2.iclmax. RL = (IRE+Vy/RE)RL

vLmed = IRE RL
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donde se debera cumplir obviamente para una maxima salida vLmax o sea con modulacién del 100 % (m = 1)

IRE 2 Vy /! RE

vLmax = Vcc

== vLméax = (IRE+Vy/RE)RL = 2.IRERL = VccC

== IRERL = Vcc/2 —= maxima salida (modo conmutado)

Modulacién en DBL-PS

Esta implementacién llamada de 4 Cuadrantes es utilizada para la Modulaciéon de Doble Banda Lateral con la Portadora
Suprimida (MDBL-PS), normalmente efectuada en circuitos integrados, y se logra cémodamente con la implementacién

de AOTs

IL1 = A.vx + B. vx.vy
IL2 = A. (-vx) + B. (-vx).(-vy)
VL = (IL1 +1L2) RL= 2B RL. vx.vy —= DBL-PS



Ejercicios

Ejercicio 1
En el circuito de la figura:

1. Analizar el circuito e indicar que tipo de sefiales deben ser Vy y Vx para obtener en la salida diferencial una sefial de
MA.

2. Calcular la amplitud de Vx y Vy para operar en MA con modulacién 100%

3. Determinar la amplitud maxima teérica de salida dada Vcc para cualquier valor de “m”

4. Que variaria para bajar el indice de modulacién al 50%. Calcule el valor.

5. Comparar la forma de onda de la tensién en los colectores del diferencial al operar en modo conmutado y no
conmutado.

6. Determinar el valor de RL que permita obtener maxima salida sin distorsién, en funcién de los demas parametros del
circuito.

7. Cambie en el circuito el generador de corriente por un espejo de corriente y calcule el nuevo valor de IC3.
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Solucién

Para hacer al ejercicio un poco mas real y comprensivo, asignemos magnitudes y planteemos las ecuaciones basicas
demostradas. Sean entonces por ejemplo conforme a lo que se ha desarrollado precedentemente

Vx = 10 mV —= portadora
Vy = 5V —= modulante

wx =21 100 kHz —= portadora

oy = 2t 1kHz ——= modulante
Vcc = VEE = 12V
R1 = R2 = 1kQ

RE = 5,6 kQ

Rc = 5,6 kQ

vX = Vx cos wxt —= normalmente de alta frecuencia (o una portadora)
vy = Vycos myt —= normalmente de baja frecuencia (0 una modulante)

vcl —vec2 = = Vo {cos mxt + m/2 [cos (x+®Y)t + cos (wx-wy)t]} —= MA (portadora + DBL-PS)
Vo = (IE3RC/2VT) . VX
m = Vy/IE3RE

il
ADx = (vcl—vc2)/vx =gmef RC~ RcC. IE3/2VT
1.

Conforme se ha desarrollado precedentemente (aqui en nuestra nomenclatura Rc = RL, y R = RE)

lE3 ~([VEE.R2/(RL+R2)]-0,6)/RE=([12.1/(1+1)]-0,6)/5,6 ~ 1 mA

m = Vy/IeE3RE 5 1

== Vy = mIe3RE = 1.1.56 = 56V

ADx ~ RcC . [E3/2VT

= Vx = (Vy.m/2)/ADx ~ (Vy.m/2)/(Rc.IE3/2VT) = (5,7.2/2)/(5,6.1/2.25) = 25 mV

Ahora, estando polarizados Q1-Q2 entre sus colector-emisor practicamente con Vcc/2, la maxima excursién diferencial
resultara de magnitud Vcc

ADx (m=1) = Vcc/Vx
por lo tanto

Vx = Vcc. 2VT/RcleEs = 12. 2. 0,025 /5600. 0,001 = 107 mV



de donde podriamos observar que es una magnitud un poco grande, muy justa; esto es decir, que la diferencia de
junturas base-emisor de cada TBJ (que va aproximadamente c/u desde 0,6~0,7 V = 100 mV) debera excursionarse entre
tedricos 53,5 mV y, como la pico es Vx=107mV, por tanto y quiza, no se pueda llegar a modular al 100% con esa tension
porque deformaria.

2.

Conforme se ha desarrollado precedentemente

Vo = (IE3RL/2VT) . Vx —= diferencia de tension entre los colectores Q1-Q2
m = Vy/IE3R —= indice de modulacién obtenido

entonces si elegimos para no deformar

A
Vomax = Vcc /2

== Vx = Vomax 2VT/2IE3RL = Vcc VT/IE3RL = 12.25/1.5,6 =53 mV
== Vy = mmax.IE3R = 1.1.56 =56V ~ VEE/2
3.

Cada TBJ del diferencial por ser un amplificador clase A con carga resistiva, no podra ofrecer mas de Vcc/2. De esta
manera, la maxima salida diferencial sera el doble, esto es, de magnitud Vcc.

4.

Por la ecuacion m = Vy/ IE3RE seria comodo variar la polarizaciéon de Q3 con ayuda del divisor R1-R2. De esta manera
realizamos

m = Vy/IesRe = Vy/ {([VEE.R2/(R1+R2)]-0,6)/ReE}.RE = Vy/ {[VEE/ (1 +R1/R2)]-0,6}
=» R1/R2 = VEE/(0,6+Vy/m)- 1—= VEE/(0,6+Vy/05)-1=12/(0,6+5/0,5)-1= 0,13

5.

Este punto ya fue desarrollado en la teoria.

y B,

v | _YEC Wi < 100 my
M,

" __\f.;._g VL s W o=w 100 s

—————— YLmed

6.

Este punto ya fue desarrollado en la teoria (sin el AOT)
RL = 2 RE. VcC/VEE = 11,2 kQ

7.

Como se demostro en la teoria



iRE ~ IRE+Vvy/RE = [(VEE-0,6)/ RE] + vy/RE
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Ejercicio 2
Dado el circuito de la siguiente pagina, hallar los valores de R3 y Vy de forma de obtener el espectro mostrado.
R
AW V.. =10V
Ve =10V
R. =3k9
R =150k
R, =100k

R>> R,:




Vo[V

33
vy =(50mV)cos @, 1

445 430 455 kHz

Solucién

i)
Se ha demostrado que (aqui cambio la nomenclatura: R3 = RE)

vcl —ve2 = Vo {cos mxt + m/2 [cos (mx+my)t + cos (wx-wy)t] } —= MA (portadora + DBL-PS)
Vo = (IE3RC/2VT) . VX
m = Vy/IE3RE

il
ADx = (vcl —vc2) /vx =gmef RC ~ RcC. IE3/2VT
por lo que resulta

Abx = (3,3V/Vx)~ Rc.IE3/2VT —= dato del problema

=== |lE3 ~ ADx.2VT/RC = (3,3V/VX).2VT/Rc = (3,3/50).2.25/3,9 = 846 pA

IE3 = [VEE/(1+ R1/R2)-0,6]/RE

—= RE = [VEE/(1+ R1/R2)-0,6]/1e3 = [10/(1 + 150/100)-0,6]/846 = 4018 Q2 —= 3,9 kQ
165V = 3,3V.m/2 —= dato del problema

=> Vy=m.Ie3Re = [2(1,65V/3,3V)].IE3RE = [2(1,65V/3,3V)].846.3,9 = 3,29V

Ejercicio 3

El siguiente circuito con AOT opera en modo conmutado. ¢Por qué?
Calcular la tensién sobre la carga RL.

Vx = 1V sin(w,t)
Vy = 5V sin(w,t)

X _ R = 5k0
1 R, = 5k
- Veg = 10.7V
Vee = 10V

Solucién

Ya se explicé precedentemente el porqué del uso conmutado.



Para calcular la tensién sobre la carga primero recordamos lo expuesto en la teoria, donde VEE ~ VCC y sus
consideraciones por tanto practicamente no cambian

vx —= sefial portadora

vy —= sefial modulante

IRE~ VYy/RE=IRL = 5/5 = 1mA

vLméax = vclmax —ve2méx = 2.iclméx.RL = (IRE+Vy/RE)RL = (1+1)5 = 10V
vLmed = IRERL = 5V

YLl Yoo = vimax

Ejercicio 4

Se dispone de un AOT como se muestra para modular en MA. Modificar el mismo para que con una portadora de RF de
100 kHz se obtenga maxima salida para un tono audible AF de 1 kHz.

+15 %

-15%
10 k2

7 7

Solucién

Por lo visto en la teoria se obtiene maxima salida cuando

RE = RL = 10kQ
IE = Vcc/RE = 1,5 mA

N
©

FF

+15%

R M,
10 kL w1 — wod
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y las siguientes ecuaciones

ix = Ic cos mct —= portadora RF
Im cos omt —= modulante AF

=
1



I}
vcl—ve2 = A.vx + B.vx.vy = Vo {cos oct + m/2 [cos (wc+mm)t + cos (wc-om)t] } —= MA (portadora + DBL-PS)
i
Vo = (IERL/2VT) . Vc

Si planteamos la méxima excursion otorgada por el maximo m y adoptamos por ejemplo una R1=1 kQ

i) i)
m=Vm/IERE —= 1 = Vm/Vcc = ImRE /Vcc

== Im = Vcc/RE = 15/10 = 1,5mA

il
Vce = Vo (1 +m/2) = (IERL/2VT) . Vc (1 + m/2) = (IERL/2VT). (Ic R1) (1 + m/2)
== Ic = 2VT Vcc(1+m/2)/ [ERLR1 = 2.0,025.15(1+1/2)/ 1,5.10.1 = 75 pA

Ejercicio 5
Para la implementacion llamada de 4 Cuadrantes que se presento en el circuito de la teoria, hallar las magnitudes A, By

la G ( transconductancia del AOT como salida de corriente dividido la tension diferencial de entrada en zona lineal), para
obtener la maxima salida posible. Los datos del circuito son:

RL = 10 kQ
Vcec =+/-12V

Solucién

Como se vio en la teoria

&
E= RL = 10kQ

(Vce - 0,6) / 2REVT = (12-0,6)/ 2. 10k. 0,025 = 22,8 mS
1//2REVT = 1/2.10k. 0,025 = 0,002 A/V?

W >0

y por tanto como en general IL = A. vx + B. vx.vy resulta

il
G= lix/vx =A(vy=0) = A = 228mS

Demodulacidon Angular (MF y MP) varios

Generalidades

Dada una frecuencia instantanea ®j de portacion ¢ la misma poseera un angulo instaneo que se le relaciona y

llamamos 0

Vm = mV¢ cos omt —= sefial modulante (arménico de la Banda Base de ancho de banda B)
vec = Vc cos wjt = Vc cos (¢t + B)t —= sefial portadora de Modulacién Angular

®j = Oc+00/0t —= s. 0 —= relacion entre la frecuencia y fase instantaneas

Esta amplitud de la sefial que la modula vy puede estar contenida tanto en la frecuencia como en su fase, y por ello
existen dos tipos de modulacién angular (MAnQ): la de frecuencia (MF) y la de fase (MP). La Unica diferencia entre
ellas es en el tratamiento de la modulacion-demodulacion. Observe los siguientes diagramas explicativos donde el
moduador de MF es un OCV (Osclador Controlado por Voltaje) y los filtros derivativo e integrativo son pasa-altos y pasa-
bajos donde la Banda Base modulante pasa por su pendiente de +/- 20 dB/Déc respectivamente.



®j = O¢c + Awc cos omt —= MF
0 = AO cos omt —= MP

MODULADOR DE MP
" MODULADOR " (@36 )
E— = F——
a/0t DE MF
DEMODULADOR DE MF
DEMODULADOR DE MP
e y "."m .
(@i.8) DEMODULADOR m (@7) "(8) i)
— = - EEE—_
DE MF I a0t

Por ello se tendra siempre presente que toda discriminacion de la frecuencia trae aparejado una de la fase, y viceversa.
Asi, encontraremos implementaciones que aluden a la deteccién de la fase pero sepamos que las mismas son utilizadas
normalmente para demodular frecuencias. Seguido con los desarrollos se comprendera mejor el tema.

Dentro de la diversidad de posibles discriminaciones en circuiteria que existen, aqui veremos las siguientes:
- Demodulador de frecuencia por pendiente (o por de-sintonia)

- Detector de fase por conmutacion

- Detector de fase por sintonia sin conmutacion

- Detector de fase por sintonia y conmutacion

- Detector de fase por coincidencia y doblemente balanceado

Sera util recordar los siguientes funcionales que son sinénimos: demodulacién, discriminacion, deteccion.

Demodulador de frecuencia por pendiente (o por de-sintonia)

Se utiliza para la demodulacion analégica de MF en aplicaciones de AF.

Consiste en convertir MF en MA. Para ello se utiliza simplemente la pendiente de selectividad de un filtro de sintonia
simple. Se tendra en cuenta que se estara sobre una pendiente de +/- 40 dB/Déc segun del lado que se ubique la
sintonia y logrando con ello una doble integracion.

Yee
- 40 dB/Déc
+ Ve 222
ic{@) —= MF 2 U PO B :
V2] —= WA Fta 0
c 'm! o
I —= AF 2 1 I X
9, Ry ¥

7 WCaly CL>



Igual que la MA, el sistema por su sencillez no es inmune a los problemas de ruidos impulsivos.

Detector de fase por conmutacion

También llamado por choppeo, se utiliza para la demodulacién analégica de MP.

El diagrama siguiente muestra la implementacion.

Zm-8)-T
WL : 27-89
¥C =%C cos @i Ve vdem i i
I — ' '

WC

Vo

-
S

i
1
wviem !
1
1

o

wioL I:

yierm

7.

por lo que la salida demodulada vmed seguird a la fase segun la ecuacién

i _ }
vdem = Vmed = 1/271 | @n-0)-n 27-9 \/c cos wit. dwit = Ve/27 [sen wit] x-0 >* 0 = -Ve/n . cos 0

Para MP de poco indice de modulacién 3 resulta que practicamente hay linealidad si “polarizamos” la diferencia de fases
con sincronia de 90° entre la portadora y la del oscilador local

= Ao/ ¢ << 1 =+ AD << /2 —= < 30°
Fi
= m/2 + A6 cos omt

v
viem "I) .

ol TS 1
\TIIIE T2+ AB

e

2
\ e
"nalanzaciin” o / &3t

punta de reposo sin modilar

Si estuviésemos interesados en conocer el contenido arménico de la deformacién, podriamos para ello utilizar el método
gréfico de Jacques Fischer-Hinnen (1869-1922) para cualquier sistema alineal. El mismo se expone a continuacion
donde se expresan los arménicos de la distorsion por intermodulacion



y(t) ~ Yo + Y1.con wt+ Y2. cos 2wt + Y3. cos 3wt

To s g
aRLELICRTTETEEE No es
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¥
. TRANSFEREHCIA
T "| ALIMEAL T(x)
. H = cog @t
k]
Cosenoidal 1 ot

donde si planteamos 4 ecuaciones
ot =20 == YA = YOo+Y1+Y2+Y3
ot = /3 == yB = YO+ Y1/2-Y2/2-Y3
ot = 271/3 == yC = Y0-Y12-Y2/2+Y3
ot=Tm == yD = YO-Y1+Y2-Y3
podremos deducir las 4 incOgnitas a resolver
Yo= (YD+YA+2YB+2YC)/6 —= componente continua (valor medio)
Yi= (YD-YA+YB-YC)/3 —= fundamental
Y2= (YD+YA-YB-YC)/3 —= 2% armonico
Y3= (YD-YA-2YB+2YC)/6 —= 3% armonico

y resultando las dstorsiones respectivas para la segunda y tercera armonica

)
D2°E Y2 /| Y1
D3°= Y3/ Y1

Si estos conceptos los aplicamos a nuestro caso tendremos finalmente

A
T(x) = vdem /vc = vdem /(-Vc/t) = cos 0

Yo= vdemo= (VD+VA+2VB+2VC)VcIt6 —= componente continua (valor medio)
Fi

Y1= vdemi= (VD-VA+VB-VC)Vc/nt3 —= fundamental
Fi

Y2= vdem2= (VD + VA-VB-VC)Vc/nt 3 —= 2% armonico

il
Y3= vdem3= (VD-VA-2VB+2VC)Vc/t6 —= 3°armonico
il
D2’max= (VD+VA-VB-VC) / (V/D-VA+VB-VC) = 0% —= peor caso en AOmax
il
Damax= (VD-VA-2VB+2VC) / 2(VD-VA+VB-VC) = 125% —= peor caso en AODmax
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Seria posible también demostrar que la distorsién por intermodulacion obtenida del 3° arménico, siendo esta la méas
significativa, se la puede aproximar al peor caso por simplicidad

D3 ~ 0,164 AO —0,0247

D3= = 0,164 AQ —0,0247
1% aproximacion
ey o
12% — A
10%
8% e
Fog /jl/iuwa real
4% /
2% / /
el

[:]Du'll::l T T T T T T
/U/m 20 30 40 50 60 70 AB(°)
0523 105 122 A (rad)

a 0174 0,344 opse 0872

A8 Ymin VWx Vy | VYmax | Imax | Ix Iy Imin In " 12 13 D2 D3 Diz=

10 80 85 95 mo | o7 oos 008 | -017 | 000 005 | 000 )|-000 000 -000)| 0,38%
17 /3| 815 885 107 029 0015|005 -029 000 009 | 000000000 )-001) 1,10%
20 70 80 | 100 Mo 034 047 07 | -034 000 072 000|000 000 002 1,52%
30 B0 75| 105 120 050 (026 025060000 077 | 000)|-000 000 003 3,41%
40 a0 0 10 130 064 034 034|064 | 000 023 | 000)|-001 000 -006| 6,03%



Detector de fase por sintonia sin conmutacién

Se utiliza para la demodulacion analégica de MF.

El esquema siguiente muestra una configuracion posible. Aqui se sintoniza el filtro en o por encima o debajo de la
portadora mc y se detecta la diferencia de fases lograda y que valdra

i
WC = MO

o
wo” = 1/LC

i
Q= woL/R = 4

il
A® = ®- o
Tsere = VX/ve = (1/sC)/[R+sL+ (1/sC)] = Q/[Q (1 -X*) +jl —= [T(®)| expj d(w)

T SERIE
(resonancla serle)
DETECTOR
. vdem
DE DIFERENCIA

e . A8 DE FASE

L o= K Kd

WE
+ LRQ

7

o= o

siendo el desfasaje ¢(w) del filtro el que que se detectara 6(®) y de donde se deduce que la discriminacion de
frecuencia para rangos pequefios de apartamiento A® << wo dentro del ancho de banda B del filtro la transferencia es
practicamente lineal, y por ello se buscara un bajo Q de tal manera de tener planicidad en el apartamiento A®

0 = d(w) = - arctg 1/Q(1 — ®*/m0”) ~ -arctg wo/2 Q Aw ~ -arctg (B/2)/ Aw
00/0w = (BI2)/[(B2)*+ (Am)? ]

y si se cumple que B/2 >> A® podemos aproximar finalmente

AO/Aw ]oo ~ 2/B



=) éd,‘) = arc tang 1%
0
—-T/4
A
Ld=Ab
—T 2

Y por supuesto se observara la gran alinealidad de esta deteccién si el apartamiento A® es grande.

Si la deteccion de fase se realiza por Detector de fase por conmutacion resulta, con nuestra terminologia y como
hemos visto que

A
vdem = Vc/mt cos AO

pero, si se realiza con un detector de fase lineal conforme a la implementacion dibujada, resulta ahora
vdem ~ Kd. A = 2 Kd/B. A®
Cabe destacar que en la practica actual y de uso comun, el filtro sintonizado es reemplazado con uno del tipo ceramico

que posee buena planicidad y selectividad, donde a su vez el Rechazo al canal adyacente se entendra que seré por
tanto 6ptimo.

DETECTOR
- wilerm
DE DIFERENCIA
FILTRO ﬂ‘E' DE FASE
CERAMICO - Kd
W

Detector de fase por sintoniay conmutacion

Se utiliza para la demodulacion analdgica de MP.

Seguido mostramos una posible implementacion. El TBJ se utilizara para conmutar la sefial sintonizada; para ello la R2
cumple el fin de no cargar al tanque en estas operaciones.
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Cuando sintonizamos al filtro con igual magnitud que la portadora vemos lo siguiente

wc o
o 1/LC
Q= woL/R = 4
il
A® = ®- o
Tsere = (1/SC) /[R+sL+ (1/sC)] = Q/[Q (1 -X%) +j] —= [T(®)] expj ¢(®)

vdem —= Vmed = Vc. 121 o™ Ve sen wjt. dwit] = Ve/n [-cos wjt] o " = Vein . cos 0

=™
= =

o 2 d(w) = -arctg 1/Q(1 — w’/m0”) ~ -arctg wo/2 Q Aw ~ -arctg (B/2)/ Aw
00/0m = (BI2)/[(B2)*+ (Am)* ]

y si se cumple que B/2 >> Aw podemos aproximar finalmente

AO/Aw ]oo ~ 2/B

Detector de fase por coincidenciay doblemente balanceado

Se utiliza para la demodulacion analdgica de MP.
El estudio esta desarrollado en funcién de circuitos integrados comerciales destinados a tal fin.

Detector de coincidencia




La siguiente configuracion muestra una linealidad entre la tension de salida obtenida vdem y la fase © de MP. Consiste
basicamente en un circuito multiplicador con un par diferencial de transistores Q1-Q2 alimentado por ujn espejo de
corriente Q3. Cuando éstos son implementados con JFET pueden omitirse sus referentes a tierra como el circuito
mostrado porque las propias pérdidas capacitivas de los acoples que lo permitirdn, aunque al usar TBj es conveniente
referirlos con resistencias altas a tierra de algunos MQ. El Q4 absorbera las “pretendidas” variaciones de corriente de
colector en Q3 para que su magnitud I3 se mantenga constante. Cada TBJ del diferencial absorbera la mitad de la
corriente de Q3. Debido a la alta amplificacién diferencial la salida resulta conmutada. Facilmente se vera que el valor

medio de corriente en Q1 se correspondera con el corrimiento de fase 0. Luego el filtro integrador de transferencia k
permitiré obtener un valor medio demodulado vdem proporcional a esta fase 0.

vc = Vc cos ojt = Vc cos (o¢gt + 0) —= seiial portadora de Modulacién Angular

A
I3 = (VCC -0,6)/ R3 —= espejo de corriente
I1=(13/2).(mt-0)/t = [(VCC-0,6)/2R3].(1-06/n)
vdem = k[(VCC-0,6)/2R3]. (1-0/m) = k2 (1-06/n)
k2 = k[ (VCC-0,6)/2R3]
+yf
cC wOL

Sl | 0e | i

I3
+

k
=X Ry
- I; Q2 —T ve i
04 Pﬁ /'/e\\/{\\/f

11
LV 3 l :«I I Lol ’7

23
GP vdem 2

ydem

Version de coincidencia doblemente balanceado

La configuracién que se muestra es similar a la anterior con la diferencia de que se le ha agregado un par diferencial
Q1-Q-2 asi se tiene una doble amplitud a la salida aprovechando el semiciclo desperdiciado (I1 ahora tendra el doble de
frecuencia y por lo tanto su valor medio se duplicara también)

11 =2(13/2).(1-6/m) = [(VCC-0,6)/R3].(1-6/m)
vdem = 2k2 (1-0/m)

Avdem = k3. A0

k3 = —2k2/mt = — 2k (VCC—0,6)/ 2R3



vilerm

Ejercicios
Ejercicio 1

Hallar la RL maxima para que la tension de salida no sea recortada.
Datos: fc = 10,7 MHz, Afcmax = 75 kHz, VCC =12V

e
|3l ¢ R3 ILl RL
E o~y vidermn
DETECTOR DE N
COINCIDEHCIA
el A DOBLE

Lo———o oo - a BALAHCEADO

Z 7

Solucién

Podemos adoptar un Q sin tener en cuenta un Rechazo al primer canal adyacente porque nada se dice, y hallar para el
disefio

o 2 oc =67,2 Mr/s

= C= 47pF L=1/w0°C ~ 4,7 pH

Qmin = wo /2. Awocmax = 53 > Q = 5 —= adopcion baja para tener planicidad en el A®
= R = @L/Q ~ 630Q



B~ wo/Q = 13,4Mr/ls —= 2,14 MHz

Si el filtro RC es un pasabajos clasico de transferencia F(s) y la excursion maxima posible de tension es VCC/2 resulta

Fi
F(s) =1/(1+s7)
== k = 1; T = RC —= se ha elegido un filtro pasabajos ordinario

De las ecuaciones demostradas precedentemente

AO/A® oo ~ 2Q/wo = 2/B
Avdem = 2k/m . AO

A
podremos hallar el desfasaje (aqui recordemos que es 6 = ¢) originado por el filtro verificando la consigna

AO ~ 2/B.Awmcmax =
= 2/267 .75 = 0,562r —= 32° < m/2k.Avdemmax= m/2k.(VCC/2) = 0,262r = 15°

y la excursién de corriente admisible adoptando una R3 para el espejo

&
R3 = 10 kQ
== AILmax = I3méax/2 = [(VCC-0,6)/ tR3]. Ad¢min = [(12-0,6)/ T 10]. 0,2 = 34,4 mA

L
8,

Allmax
e

para finalmente

RLmax =(VCC/2)/AlLmax = VCC/2AlLmax = 12/2.34,4 = 174 Q
Ejercicio 2
En el circuito de la siguiente figura indicar el rango de validez de A para que la distorsién sea menor que el 1 %.

R1 R
V& e —m———+ . VO

R2 C

Ve ._,,,m_[

0
|

Solucién

Simplemente despejamos de la ecucién vista

Dz ~ 0,164 AO —0,0247



== AOmax = (D3’méx + 0,0247) /0,164 = (0,01 + 0,0247)/0,164 = 0,211r —= 12,1°

Ejercicio 3

a) Hallar la desviacion de frecuencia que provoca Vo pico = 100 mV con una portadora de 10,7 MHz.
b) Calcular Vo para Af = 0.

-R-l =500 R1 L R2 R2 Vo
R, =10KQ L L
R, =10KQ Im -|_-¢2
C =33 pF
C, =820 pF > R .
Ep, =17
0. =10 P (~

Solucién

a) Por lo visto en la teoria tendremos que para el Detector de fase por conmutacion (aqui Vo = vmed y Epico = Vc¢)

il i .
vdem = Vmed = Vc/mt cos O = Vo pico

== 0 = arccos(mVmed/Vc) = arccos(m. 0,1/1) = 1,25 —= 71,7° —= angulo que produce la portadora
con modulacién y producira a la salida del filtro RC la Vo pico

i
cuyo concepto puede ser llevado al Detector de fase por sintoniay conmutacién (0 = ¢) donde el oscilador local es la
misma sefial de MF, por lo que resulta también por lo estudiado

i
¢ ~ arctg wo/2 Q Aw = 6 —= desfasaje necesario producido en el filtro de sintonia

= A® = ©0/2Qtg0 = 2m.10/2.10.tg 71,7 = 1,038 Mr/ls —= 165 kHz —= apartamiento de la portadora de la
sintonia con modulacion y producira a la salida del filtro RC la Vo pico —= respuesta a la pregunta del enunciado

b) Conforme a lo visto entonces si no hay modulacion

0(0) ~ arctg ®0/l2QAwm = arctg®o/2Q.0 = /2 —= 90°
== vdem(0) = Vc/m cos90° = 0V

Ejercicio 4



Verificar graficamente que la salida del sigmiente circuito consta de una componente de
continua proporcional al desfasaje entre Vs v Vi v otra componente de frecuencia 2.fs.

v (t) =V cos(e, t +6) K1 FPB vi(t)

vo(f)=Fcosa, 1
O~ vl

Solucién

Conforme a nuestra nomenclatura, serian

vc = Vc cos ojt = Ve cos (o¢t + O)t —= sefial portadora de Modulacion Angular
voL = VoL cos wct —= sefial provista por un oscilador local
®j = Wc+00 /0t —= s. 0 —= relacion entre la frecuencia y fase instantaneas

Entonces el producto dado por K1
v = KivcvoL = K1Vc cos (@t + 0)t VoL cos gt = KiVe VoL [ cos (2m¢t + O)t +cos 0]/ 2

K1 Vc VoL cos 0 /2 —= continua proporcional a 6

cos (2mct + &)t +cos 8

o~ e o st

A VA AWANY
oot~ [ N @\

—

Ejercicio 5

Calcular la deformacion armonica de un demodulador de FM por conversion a PM. que
opera con una frecuencia central de 10.7 MHz. un Afpz=+ 75 KHz v Q¢ = 10.

La demodulacion de fase se obtiene con un detector de coincidencia.

Solucién

Se recuerda el circuito y las ecuaciones que se desarrollaron en la teoria como “Detector de fase por sintonia sin
conmutacion”y “Version de coincidencia doblemente balanceado”

vc = Vccos wjt = Vccos (e + Awg cos omt)
i i

oc = wo = 1NLC
&

Q= moL/R = 4

A® % o - MO
Tserie = VX/ve = (1/sC)/[R+sL+ (1/sC)] = Q/[Q (1-Xx%) +]] —= [T(®)| exp ] d(®)



il 2 2
0 = ¢(w) = -arctg 1/Q(1 — ®/mwo0*) ~ -arctg ®o/2 Q Aw ~ -arctg (B/2)/Aw
00/0m = (B/2)/[(B/2)* + (Aw)’] —= cuando B/2 >> Aw —= AO/A® Jue ~ 2/B
Avdem = k3.AO —= k3 = -2k (VCC-0,6)/2R3 1t

T {doblemente
SERIE
; . balanceado)
(resohancla sevie)
DETECTOR
- videm
DE DIFEREHCIA
r=--=—=----- 1 48 DE FASE
J Hd
WE

7

o= g

por lo que resulta la deformacion por tercer armoénica de igual caracteristica a lo que se presentd con la resolucion de
Fischer-Hinnen

AB ~ (2/B)A® = 2.0,075/1,07 = 0,14r
D3 ~ 0,164 A —0,0247 = 0,164. 0,14 —0,0247 = 0,00174 = 0,17 %

Ejercicio 6
Disefiar un Modulador de FM de acuerdo al circuito indicado. donde el diodo varactor es un

BB105A. en base a las sizientes especificaciones:
fe=10TMH:z Af,. =75KH: f, ..=15KH: f .=30H: D,=3% R =5K0Q

R1 <1 c2 OSCILADOR
CHOOUE
—ww—i| I
R2
vm oy = =
@ o Bed co 7 L % ‘

Solucién

Ya fue resuelto en el apartado “Modulador de MF en bajo nivel > Ejercicio 1”.

Inversores v Convertidores monofasicos




Llamamos convertidores a aquellos circuitos que convierten una magnitud de CC a otra de CC (generalmente mas
elevada, y que consisten normalmente en un inversor con su correspondiente rectificacion-filtrado), e inversores a
aquellos otros que la transforman a CA (osciladores de potencia).

En estos circuitos que estudiamos se utilizan transformadores con nucleo ferromagnético que ofrecen comportamientos
astables. Se aprovecha su saturacion para cancelar la inductancia magnetizante (en esta zona no hay permeabilidad

incremental pa) y con ello se pierden las propiedades transformadoras.

Con el fin de introducirnos en el tema abreviamos entonces la inductancia que podriamos obtener al usar un ndcleo con
chapas de hierro-silicio

L = pa N2S/ ke

donde py es la permeabilidad incremental (Bsat/Hsat), N el nUmero de espiras, S la seccion del nacleo de hierro y Igg la
longitud media del camino magnético.

Para seguir avanzando, conviene refrescar las magnitudes que se usaban antes con las actuales y que preferimos sean
M.K.S.: B (Wb/m2 =T =0,0001 gauss), p (H/m = Tm/A), ¢ (Wb = AH).

Nlcleo de chapa laminada hierro-silicio

La forma constructiva es, basicamente, la que se muestra en la figura.

aZh a,
B i $
gt pd
| . [T
-'—' = 4| i2 :
-1 | $d 1 * Tt T\
lre Imed

Si bien disponemos de la tabla siguiente, para el hierro-silicio comun, esto es al 99,9% de hierro, los datos aproximados
tipicos son: Y, < 5000 y una Bgat = 2 T, por lo que nos da una inductancia magnetizante aproximada tomando una

media relativa L, = 2000 (recordar que la del aire o vacio es de L, = 47.107 Tm/A)

pa = My Mo ~ 0,0025 Tm/A
Bsat~ 2T
L ~ 0,0025 [Tm/A] . N2 [espiras’] S [m?]/ Ige [M]



PROPIEDADES MAGNETICAS TIPICAS DE VARIOS MATERIALES
MAGMNETICOS BLANDOS

Parmaabilidad Pérdidas induccidn
Materiol relative inicial  por histéresis o
[L,aB=0) (J/m® per diclo)

Lingote de hierma 250 50 216
Fe-d ¢ 51, aleatorio S0 F0=1500 1,95
Fe- 5i, orientado | 5,000 15- 140 2.0
Permalloy 45

(3% Mi— 353% Fe) 2,700 |20 1.6
Mumetal

(750 Ni-3% Cu - 2%

Cr-18% Fe) | (R CROHD g 0,74
Supermalloy (795 Ni-15%,

Fi - 5% Mu) 25 |56
Aleaciones férroas amorias

(80% Fe - 20% B) - 15 |63

Las pérdidas por Foucault e histéresis se hacen considerables al trabajar con ondas cuadradas por el gran espectro de
su contenido armonico. Por consiguiente se suelen utilizar frecuencias tipicas de funcionamiento

— ferrita de 1 a 20 kHz
— hierro de 50 a 100 Hz

ademas, de una manera general, el rendimiento 1 en los mejores casos es del 95 %

N = PSAL(en la carga RL) / PENT(a la entrada del transformador) ~ 0,95

Por otra parte, si estuviesemos interesados en conocer la resistencia efectiva total RgT de estas pérdidas que
denominamos R, podemos hallarla si llamamos Vgp| a la tensién eficaz en la carga R y n a la relacidn de espiras
primario a secundario

PRO ~ VsAL?/Rg
PSAL = VsaL?2/n2RL

de donde

PENT = PsaL* PRO
PRO = PsaL(ml-1)
Ro = n2RL/(m1-1) ~ 19n2RL

y la final
RoT = Ro/n2RL/(m1-1) = n.n2RL = 0,95.n2 R

Para los inversores, bastara muchas veces el uso sencillo de un condensador experimental en paralelo con la carga de
tal manera que la sefial cuadrada resulte ondulada —se filtraran arménicas. Otros filtros méas sofisticados pueden
emplearse también, como lo son aquellos de impedancia de filtro 7, sintonizados, etc. Para estas aplicaciones, claro
estara, las ecuaciones ya no son las presentadas.



Si nuestra intencion es la fabricacion de un convertidor, entonces bastara rectificar y filtrar con un condensador C|_ la
salida. Para ello sera suficiente la condicién (fg es la frecuencia de oscilacién)

RLCL > 1/fg

0 bien si la potencia apremia confeccionar un filtro y su prudente rectificado. Para esto es (til usar las curvas de Shade y
tener en cuenta sus regimenes:

- TPI —= La “tensién de pico en inversa” que debe soportar el o los diodos, dependiendo del circuito (normalmente
Vcc para simple y puente-rectificador, y 2 Vcc para puente- transformador.

- lef —= La “corriente eficaz” que circula por cada diodo, dependiendo de si es de media onda u onda completa

-lcc —= La “corriente media (promedio o continua)” que circula por cada diodo, dependiendo de si es de media onda u
onda completa

- Ipico —= La “corriente pico repetitiva” que circula por cada diodo debido al angulo de conduccién, dependiendo de si
es de media onda u onda completa

- Itransit —= La “corriente transitoria” o pico en el arranque del circuito, donde el capacitor de filtro es un cortocircuito y
sé6lo frena a la corriente la resistencia del bobinado. Esta magnitud supera varias veces a la media Icc (normalmente de
5 a 10 veces).

Asi, contamos con las curvas experimentales de Shade que, si bien han sido realizadas con valvulas diodo de vacio,
permiten de todas maneras aproximar satisfactorios resultados para los semiconductores. Seguidamente se muestran
las que utilizaremos —existen més que el lector podra hallar en cualquier otra bibliografia. Las primeras relacionan a las

“wr

corrientes “I” por el rectificador con la continua “Icc« por la carga (que es la media o promedio), donde la resistencia
serie Rg refiere a la suma de todas las efectivas y presentes (como en el primario se excita con una fuente generatriz

que es la de alimentacién, no posee resistencia interna) que son: la del bobinado primario reflejada al secundario, la del
bobinado secundario y tercero la que tenga el rectificador (diodo o diodos) en su conduccién estatica media

RS = Rprimario/ N2 + Rsecundario * Rrectificador
Rrectificador (1 diodo) ~ 0,6 V/Icc

Rrectificador (2 diodos en puente-transformador) ~ 0,6 V/Icc
Rrectificador (4 diodos en puente-rectificador) ~ 2.0,6 V/Icc

Aqui ® = 21.50 Hz refiere a la frecuencia de linea, RL a la resistencia efectiva en continua de carga y C al condensador
que se le conecta en paralelo a modo de filtro.
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Las segundas expresan el rendimiento de deteccion 1, como el cociente entre la tension continua que podemos obtener
respecto del valor pico de la sefal de entrada. Primero tenemos el caso de un rectificador de media onda con un filtro
capacitivo y luego lo tenemos para el de onda completa también con filtro capacitivo
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La tercera curva de Shade que aqui presentamos nos muestra el porcentaje de zumbido para media onda y onda
completa, o sea que Z es el cociente enttre la tensién eficaz del riple dado por los arménicos dividida por la tensiéon

continua sobre la carga VcC.
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Para hallar en estos casos una estima de la resistencia de carga que se refleja al bobinado secundario R| ref, igualamos

la potencia que se entrega al rectificador-filtro debido a una conmutacion de valor pico Vcc en el primario, con la que se
le ofrece a la carga R

(Vcen)2 Riref ~ (Ve m)2/RL
por lo que

Riref ~ RL/21N2~ RL/2

Inversor de dos TBJ y un transformador

Mientras un TBJ satura el otro va al corte. Habra entonces en el inicio una tensién continua Vcc aplicada sobre Lg que
hara tener un flujo lineal ¢ en el tiempo y que, al llegar a la saturacion Gpsat se perdera pa dindmica por no exisitr AB
autocancelando con ello la Lg. Esto trae como consecuencia el corte del TBJ ya que en dicho instante no existiran
propiedades transformadoras, efecto ayudado por la realimentacién en base.

También podria implementarse con el inductor Lg siempre trabajando en su zona activa (es decir que no sature) y excitar

al circuito con un astable comun. Esta configuracion es indispensable cuando se precisa establecer una frecuencia de
conmutacion determinada, porque al funcionar en modo autooscilante por sus propiedades magnéticas es muy dificil
asegurar dicha frecuencia después de un célculo, debido al inconveniente de conocer con exactitud la inductancia
magnetizante Lg (ya que dependerd a su vez de la imprecision de la permeabilidad magnética por su histéresis). Pero no

es éste el caso que nos ocupa.
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En el semiperiodo de saturacién se cumplen para cada TBJ

vLo = Vcce
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por lo que una vez pasado el mismo T/2 entonces la sobretension del corte hard conducir al otro TBJ y resultara la
simetria.

Para los regimenes del TBJ, de las ecuaciones anteriores obtenemos teéricamente

Icmax = Vcc [(n22Ry)1 + T/2Lg ]
VCEmax = 2VccC
-VBEmax = Vcc/ n1
T2
PcEmax = T-1[, " VCEsat Icsat ot = Vcc Vesat [ (n22Rp)1 + T/2Lg 1/ 2

y finalmente en la carga (recuerde que en la energia entregada por el circuito son 2 los aportes, uno por cada transistor)

T2
Plmax ~ 2. [T-1], " (Vcc2n22Ry) 6t] =Vec2/ng2 R

Ejercicio
Se pide calcular los componente del circuito descripto con los siguientes datos por ejemplo

RL =5kQ
fo =50 Hz (para lograr una exactitud en esto debera el circuito ser controlado por un astable)
VLmax =+/- 311V (techo de la tension cuadrada en la carga)

Adoptamos una alimentacion teniendo en cuenta que es conveniente para respetar las férmulas presentadas que sea
despreciable la tensién colector-emisor de saturacion (que para TBJ de mucha potencia suele llegar al voltio). Asi,
entonces, se sugiere adoptar

Vee =24V >> 0,25V

Elegimos una laminaciéon (o forma de cazoleta si es ferrita por lo cual cambiara el disefio), lo que nos determinara una
seccién del nlcleo S conforme a una ecuacién empirica

S (m? > 0,00013 . [Potencia aparente total en la carga (vA)I"* = 0,0004 m?
que para una seccion cuadrada (S = az) resulta de la tabla (valores universales y normalizados de laminaciones)

== a = 2,86cm 2> VS = 2cm

== N° LAMNACION =112 (adoptada)

= b =143cm,c=43cm,d=1,43cm

== |Fe =a+2b+2c+2d = 17,18 cm (longitud del camino magnético en el hierro con entrehierro IA despreciable)
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ELECTROMOTOR - Aw. Belgrano (n) 1578, Sgo. del Estero, Argentina

Teniendo en cuenta como se vio antes una aproximacion de Bsat ~ 2 T resulta que teniendo en cuenta las expresiones
vistas

Hsat = Bsat/ua

Hsat = Noiosar/ IFe

io0 = Vcct/Lop —= ipsat = Ve T/ 2L

== BgaT /1A = No (Vcc T/ 2Lg) / IFe = Ng Ve T/ 2LglFe

y si adoptamos conforme a la experiencia que tengamos una inductancia magnetizante
Lo =1H
entonces podemos calcular

No = 2LolFe Bsat/maVec T = 2 Lo fo IFe Bsat/ 1a VCC = 60 espiras

aconsejandose, si es que se precisara con exactitud, la experimentacion de Lg luego del armado para obtener su
correcto valor. Para ello se debe mantener la frecuencia y tension porque sino cambiara su magnitud por la histéresis del
nacleo pa.

Seguido, si estimamos una magnitud del bobinado que excite al TBJ

N1 =10 espiras

resultan
nt = Ng/N1 =6
n2 = No/N2 = Vcc/Vimax =0,077



y con ello finalizariamos los datos para el fabricante del transformador (estimamos un n~ 0,95 por las pérdidas por
Foucault como se explicé anteriormente)

N2 = Ng/n2 =780 espiras
PSAL = (1/M). (VLmax/V2)2/RL = 10W

en suma

fo=50Hz

nt = No/N1 =6

n2 = No/N2 =0,077

Npo = 60 espiras

PSAL = 10 VA (no hay factor de potencia)

N° LAMNACION =112

leficaz primario ~ PsaL /Vcc = 0,4 A (grosera aproximacion vélida porque la corriente es pequefia)

Por otra parte, si estuviéramos interesados y como ya se ha explicado, también podriamos calcular la resistencia de
carga efectiva total R_ef considerando las pérdidas del transformador

RLef = M. n22RL =28 Q

Si desedsemos suavisar la onda sobre la carga, podemos aproximar una capacitancia Cq que filtre la fundamental frente
a la carga R[_ poniéndola en su derivacion (como son nimeros complejos, con 5 veces bastard)

RL > 1/(2m fo)2 Co == Cg = 10 nF (recuerde que debera soportar V| max)
Obtenemos para los TBJ sus regimenes en cada uno de ellos

Icmax = Vcc/RLef+ 1/2fgLbg = Vcc/RLef = 800 mA
VCEmax = 2Vcc =48V

-VBEmax = -Vcc/n1 =-4V

PCEmax = VcC . ICmax/2=5W

y del manual (cubrirse con margenes razonables de seguridad) se hallaran

TBJ = TIP41B
VCEADM =80V > VCEmax
IcADM =6 A < ICmax

B =15a30
Tapag = - << V2fQ (tiempo de apagado)
Tenc = ... << 12fg (tiempo de encendido)

fr = 3MHz > B fg = 750 Hz a 1500 Hz (frecuencia de transicion = producto ganancia x ancho de banda)
0jc =1,67 °C/W (resistencia térmica entre la juntura y la carcasa)

lo que permitird encontrar el disipador térmico para un ambiente a Ta = 25 °C y una juntura T del dispositivo adoptada
que sea menor de los TyjaADM = 100 °C como normalmente limite

Tj=80°C < TjaDM =100°C

y asi con ello entonces la resistencia entre el disipador y el ambiente resulta

DA = 6CA- 6DA= {[(TJ-TA)/ 0 PCEmax] - 6JC} - Obuloneria = 5.8 °C/W



donde 0 = 1,3 es elegido como coeficiente de seguridad y el 8 pyloneria = 1 °C/W. Entonces, del 4baco éste u otro que

se consiga obtenemos para cada transistor (téngase en cuenta que aqui se estan considerando disipadores separados,

puesto que si se juntan en uno solo, calentdndose mutuamente, el calculo cambiara y la superficie de radiacion
necesaria debera ser algo mayor)

aluminio sin pintar
superficie =4 cm? por lado
posiciéon = vertical
espesor =2 mm

] Espesor [ mm ]
I suporficio 4

11 T briflante %
oC W
[ I suparficie 4 s e
negra
10 - 3

N

ALUMIHIO - Superficie de un lado [ t:mE] - Posicion vertical

Finalmente calculamos

RB = B(peor caso). (Vce/n1 - VBES )/ Icmax = 31,6 Q (adopto 27 Q)

Nucleo en cazoleta toroidal de ferrite

Los aspectos tedricos de este tema son los mismos que los analizados para laminacién de chapa hierro-silicio, donde
cambiara la permeabilidad incremental y I6gicamente su estructura.

Aqui, entre varias existentes en el mercado, la forma constructiva que estudiaremos es la que se muestra en la figura.
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A la permeabilidad relativa en el ferrite se la llama “toroidal” (también “toroide” o simplemente “toro”) Lt porque se mide,
igual que cualquier relativa /L, cuando el nicleo de la bobina es un anillo cerrado sin entrehierro. Su magnitud puede
ser de varios miles. Seguido presentamos la tabla que especifica un fabricante de tantos (aqui la identifica como LLi).

Initial Saturation Flux Power Loss Curie

Material Oty e Remanence  Coerdvity o ot S T} Temperature RESSUVIY  Density
Unit pi Bs Br He Pc Te P d
Symbol  $25% zs'cmaoo'c mT Am ";’;“' —el = am  Kgm’10®
FPAC 1500 510 410 110 17 1100 720 550 >245 5 435
FPAB 1800 510 410 110 14 860 410 440 >225 5 48
EP4 2300 500 380 130 16 600 400 410 >215 6.5 48
Fpa4 2400 500 380 110 13 600 320 300  >215 65 48
Fpa7 2500 520 420 110 13 600 310 280  >215 7 49
FPaA 2800 500 380 130 16 580 430 480  >215 7 48
FP5 2900 500 380 120 16 480 480 500 »215 6 48
FS3 3000 500 390 120 16 500 600 650 >210 8 485
FP35 3300 510 400 95 12 380 300 320 >215 6 49

Fabrica: CAREFUL - http://www.hz-careful.net

Por supuesto, que uno obtenga los datos magnéticos no implica necesariamente que el fabricante haya alojado el
material con el formato descripto. Lo ideal es conseguir un fabricante que indique ambas cosas juntas. Pero para
nosotros y nuestros estudios, que se fundamentaran sobre todo en tener ideas de las magnitudes en juego, bastara.

De aqui y conforme a la experiencia, una magnitud tipica es de L = 2000 para un material de ferrite en cazoleta, esto
es, practicamente igual que la del hierro-silicio comun ya que es el mismo material pero pulverizado. Lo que cambiara es
la magnitud de saturacién Bgat porque el granulado determinard menos dominios magnéticos a orientar por unidad de

volumen.

Los cambios para tener en cuenta en el disefio serian:

pa = Mt/ Yo = 0,0025 Tm/A (practicamente igual que en el hierro-silicio)
Bsat ~ 0,5 T (menor que en el hierro-silicio)

L ~ pa[Tm/A] N2 [espirasz] S [mz] /lre [Mm] (igual que en el hierro-silicio)

Es para tener en cuenta que como la BgaT €S menor, precisaremos por tanto menos inductancia magnetizante Lg o bien
menos espiras Ng para llegar a saturar.

La ecuacion empirica vista que relaciona la potencia que transmitira el transformador y la seccion S de su nucleo aqui no
se puede usar. Tampoco estos transformadores de cazoleta tienen por fin manejar mucha potencia, sino sélo tensiones y
de magnitud baja, de unos pocos voltios.

Con el criterio heuristico de prueba y error en los disefios, podemos seguir los lineamientos ya explicados y verificar que
el bobinado entre en la ventana con area A. En su defecto hay que volver a plantear adopciones. Con este fin, si el
alambre a usar tiene una seccién que llamamos “s”, se suele usar la siguiente formula empirica para verificar que todo
nuestro espacio efectivo de alambre arrollado ocupe solamente la cuarta parte de la ventana (esta ecuacion se puede

usar para transformadores laminados también).
(No+N1+N2).s = A/4

El resto del proyecto es igual.



Generadores Diente de Sierra de Corriente y de Tensidn

Generadores Diente de Sierra de Corriente

Generalidades

Existen varias aplicaciones en las cuales sera preciso generar una rampa de flujo magnético por un bobinado. Estas
situaciones normalmente son para aplicaciones de media o alta potencia, esto es, mayor del Volt-Amper eficaces.

Bésicamente la técnica consiste en aplicar una tension continua VL sobre un inductor L y resistividad R, tal que su
corriente iL, por tanto su flujo ¢, aumente linealmente segln la exponencial de carga

iL=vi@a-e’"y/R
T=L/R

que para pequefios momentos t << T sera practicamente una rampa

iL ~ VL.t/L

Podriamos generalizar el efecto si volvemos a escribir lo anterior

x = X(1l-eUt) = X{1-[1- () + (U1)2/2! +...1} = X[ (th) + (t2/212) + (t3/673) + ... ]
y en el primer tramo (t << 1)

X ~ X(@W)[1-({t27)]

Como es de esperar, se trabajara preferiblemente en el inicio de la exponencial por su linealidad. Esta operatividad se
aplica mejor en el disefio con una serie de factores que especifican la pendiente y que a continuacién detallamos

u) = ox/ot velocidad
ey(t) = [u(0) - ue) 1/ u() error relativo de velocidad
y por tanto

U~ X (U)[Ll-W20 ]/t = X(L1-tt) /=
ev~t/r

los cuales podremos simplificar aun mas todavia si no salimos del comienzo de la exponencial
t<< 21

X ~ Xt/z
ey ~ t/t ~ x/ X = Xinicial / Xfinal

Si ahora llevamos estos conceptos a lo planteado en el inductor nos queda finalmente parat << t

i) ~ (VL/R).t/t = VL .t/L corriente en la inductancia
b =i L ~ Vet flujo



ug) = diL/ot = (VL/IR)(1-tt)/t =VL.(1-tlt) /L =VL.(1-eyy) ) /L velocidad (VL/R es la IFINAL)
eyt) = [u)-uyl/u©) ~ i) /(VL/R) ~ ti error relativo de velocidad

Una vez establecida una corriente permanente lo sobre el inductor (inductancia L, resistencia R del alambre y
capacitancia C distribuida entre sus espiras), sea esta positiva, nula o negativa, implicando proporcionalmente un campo

magnético ¢o, cuando se la cambia en un Al ascendente o descendente en un tiempo At, se obtendra una tension Vo
inducida durante dicho tiempo dentro de la bobina como lo muestra el dibujo y que vale por Faraday

Vo = AQ/At = L.AITAt

YL

Y

T

(A

Esto trae aparejado que cuando la tension continua es provista por la conmutacion en el colector de un TBJ se produce
una sobretensién que puede ser perjudicial para el dispositivo.
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Hagamos numeros para ver la importancia del tema. Supongamos que sea un caso tipico de:

L=1H, R=10Q, C = 10pF, Vcc = 12V, At = 10ms

==>Vo = L.AI/At =L.Vcc /RAt = 120V

— fo = wo/2n = 1/2nVLC = 50,3 kHz

== 31 = 3L/R = 300 ms (amortiguamiento efectivo en 3 T porque la exponencial llega al 95 %)

y para evitar esto se coloca un diodo en antiparalelo con el inductor de tal manera que la tension en el colector vCE no
pueda subir mas alla de Vcc + 0,6 V. El diodo debera soportar esta corriente de descarga.
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En algunos otros casos se proteje al TBJ con otro diodo en antiparalelo entre su colector-emisor, aprovechando la
limitacién de la TPI (tension de pico inversa) del rectificador que limite —a modo de diodo Zener— porque tendra un
menor valor que la admisible VCEADM. Algunos dispositivos de potencia ya traen incorporado este rectificador dentro
mismo en su capsula.
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Generaciéon de una simple rampa en colector

La implementacion que se dibuja podra generar un flujo magnético en forma de rampa. Recordemos que la
transferencia entre ella y la corriente es la inductancia L.
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Estudiar este comportamiento es, en realidad, una cosa compleja. Al final de estos apuntes (*1) se brinda un apéndice
que explicard con mayor detalle esta conducta. Para nosotros y a fines practicos, sustentados en la experiencia, nos
bastara pensar que la bobina cuando el dispositivo ya sea éste un TBJ, JFET, MOSFET o RCS haciendo de llave,
producira en el periodo T una carga o establecimiento de campo magnético (orientacion de los dominios del nacleo).

De esta manera, al saturarse el dispositivo

T=L/IR>T

iy = (Vec/ R) a-e") = (Vec Rt/ T = Voo t/L
ILmax = iL(T) = Vec T/L

Oy = iy L ~ vee. t

eyt) ~ t/t

PCE ~ icmed.VCESAT ~ ILmax VCESAT/2 —= sila sefial es repetitiva hay que extender esto al ciclo completo
Emax = L lmax’/ 2 —= energia maxima en el ntcleo

y pasado el tiempo T al abrirse una descarga del mismo

T -/t
iL(t) = ILmax e =VccTe / L —= el diodo debera tolerar ILmax como descarga del flujo dmax en el nlcleo
_ -t/t
Oy =iL ~ VecTe

En mi opinién, en el momento de corte del dispositivo, se producen 2 corrientes por el circuito de descarga: una como se
dijo debido al flujo de descarga ¢(t) por el almacenamiento e inercia (histéresis) de los dominios magnéticos en el

nacleo, y otra debido al efecto Faraday como L 6iL(t) /0t que normalmente es instantanea y por tanto absorbida por la
capacitancia distribuida de la bobina y el mismo diodo y entonces no afecta.

Deflexiéon horizontal por la eficiencia del diodo en paralelo

Una manera ingeniosa, entre otras, utilizada comdnmente en circuitos de deflexion horizontal para barridos de television
consiste en aprovechar la autooscilacion que genera la implementacion dibujada y descargar el flujo del niicleo
preparandolo para el proximo periodo. A su vez se inducen pulsos de altisima tension a través de un transformador
llamado flyback que se rectificaran (o multiplicarén) y filtrardn (aprovechando el mismo aguadag del T.R.C.) para
conseguir una alta tension de continua. Las implementaciones actuales del flyback ya poseen internamente
multiplicadores con diodos y condensadores de tal manera que la salida misma (ficha de autoanclaje al T.R.C. llamada
“chupete”) es continua. En los TV monocromaticos ella esta cerca de los 20-25 KV y en los de color entre 35-40 KV,
magnitudes valor pico y por tanto practicamente también de continua, nada despreciable. La figura muestra el efecto.
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Para comprender el funcionamiento seguiremos el siguiente esquema que muestra cuando el TBJ estd conmutando.
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En las caracteristicas de disefio tipicas del flyback, tenemos muy aproximadamente los siguientes datos

f = 15625 Hz —= frecuencia de barrido horizontal
P = 10-50 W —= potencia de transferencia

en cuanto al devanado primario

N~ 10e,R = 0,1-1Q,L =~ 1-10mH, & = 2mm, IRMS ~ 1-10 A



y para el devanado secundario del flyback que tiene mas de 1 kilémetro de longitud
N ~ 10°e, R = 1-10MQ (*2),L ~ 1-10H, & << 1 mm, IRMS = 100-500 pA, Vpico = 20-35 kV

Este inductor efectivo en el primario L debera resonar con la capacitancia en su derivacion tal que produzca su periodo
los efectos de retrazado convenientes mostrados en la figura.

Algunos TV y monitores que usan un multiplicador de voltaje éste se encuentra fisicamente separado del flyback. Para
estos casos el bobinado secundario genera sélo unos 6 a 10 kV pico y el multiplicador eleva esto generalmente X3 o X4
ofreciendo 20-30 kVDC en el aquadag.

Excitacién alos yugos de deflexiéon

Al transmitir television las frecuencias de barrido son las siguientes:

TH = 64 uys —= fH = 15625 Hz periodo y frecuencia horizontal
TTH = 60,8 ps tiempo de trazo horizontal
TRH = 3,2 us tiempo de retrazo horizontal
Tv = 20ms —= fv = 50 Hz periodo y frecuencia vertical
TTv = 19ms tiempo de trazo vertical
TRV = 1ms tiempo de retrazo vertical

Las bobinas son toroidales y poseen caracteristicas de inductancia L, resistencia R y capacitancia C despreciable en las
frecuencias de trabajo, y con magnitudes que dependen de cada fabricante. Como las frecuencias operatvas no son muy
altas, las magnitudes resistivas se mantienen con la frecuencia asi que una simple medicién en continua con un tester
puede verificar el estado de los bobinados. En forma aproximada y tipica pueden tomarse las siguientes

LH = 16 mH inductancia de ambos yugos horizontales

RH = 10Q (*1) resistencia de ambos yugos horizontales

TH =LH/RH = 1,6 ms constante de tiempo de ambos yugos horizontales
Lv = 20 mH inductancia de ambos yugos verticales

Rv = 12Q (*2) resistencia de ambos yugos verticales

TV =LV /Rv = 16ms constante de tiempo de ambos yugos verticales

(*1) Para TV o Monitor NTSC/PAL, de unos pocos ohms (tipico: 3 ohms); para Monitores SVGA, menos de un ohm
(tipico: 0.5 ohms). Fuente: www.comunidadelectronicos.com

(*2) Para TV o monitores NTSC/PAL: mas de 10 ohms (tipico: 15 ohms); para monitores SVGA: por lo menos unos
ohms (tipico: 5 ohms). Fuente: www.comunidadelectronicos.com

debe tenerse en cuenta que los yugos de deflexion horizontal (o sea para que exista un desplazamiento horizontal del
haz electrénico en el TRC) se encuentran fisicamente dispuestos de una manera vertical, y viceversa.



Unas ecuaciones generales de comportamiento podrian ser las siguientes

V|_ = LAI /TT
Vg = R.Al

OL=V|_/VR = L/RTT = ’E/TT

coeficiente de inductividad

donde a indica, tal cual un factor de mérito Q, cuan inductiva o reactiva es la bobina en el tramo temporal considerado.
Esto permite observar el siguiente comportamiento para un disefio

Trazo H: Olrh
Retrazo H: OlrH
Trazo V: Oty
Retrazo V: Olry

Ty/ T = 26,3
Ty / Tra = 500
Tv/ Ty = 0,08
Tv!/ Try = 1,6

—_—

bobinado inductivo
bobinado inductivo
bobinado resistivo

bobinado con impedancia inductiva (inductivo y resistivo)

donde se observa que un proyecto de generacién de rampa de corriente serd méas simple para la deflexién vertical que la
horizontal, puesto que los yugos aqui tienen un comportamiento practicamente resistivo.

(*1) Apéndice sobre la conmutacidn de un inductor

Si por un inductor con L y distribuidas R y C, estéa circulando una corriente de magnitud lo y repetinamente le quitamos la
misma en un periodo T, se producirdn dos efectos que se superpondran. Por un lado tendremos una corriente magnética
iM que descargara los dominios imantados del nucleo ferromagnético; y por otro se le sumara otra como consecuencia
de la producida por la tension de Faraday y que llamamos iF. Para analzar ambos casos podemos aplicar el Teorema de
Superposicidn, es decir, analizar las cuestiones por separado y luego sumarlas.

a) Corriente de descarga magnética im

Sencillamente serd la descarga de la corriente que vendra circulando

) -t/t
iM(t)=loe



b) Corriente por Faraday iF

Para entender esto pensaremos que el pulso de Faraday de magnitud V esta dado por dos escalones de polaridad
opuesta y distanciados en T, ayudandonos a su vez con la operativa de la funcion Heaviside © que sélo existira con
valor unitario en ciertos momentos convenientes

-t/ -t/
iFt)/lo = @1 (1-e T) + @2Ae ' —= dada una condicién de amortiguacion
-t/
iF(t) /lo = [©@1sen wot + ©2 A sen (wot— ®oT)]. e ' —= dada una condicion de oscilacion
Y
Ve W L
T
C | -Y
i S
L
1
=]
=z 1
W —
+
Iefla | -zze--To--
F
T T T
OH —= OFF
i

Asi, la corriente total por el inductor sera la suma de ambas: imM + iF. Es ésta una corriente interna en el propio
componente y no observable desde fuera.

En la practica, el rectificador que se le conecta en paralelo al nductor para evitar sobretensiones perjudiciales al
dispositivo semiconductor, en realidad también cumple una funcién simplificadora. Seria propio llamarlo diodo
antifaraday porque impide la creacion de esta tension y, por tanto, de la sobrecorriente iF como consecuencia que se le
acumula.

(*2) Aclaracion de la magnitud de la resistencia del secundario de un flyback

He visto implementar el siguiente circuito para identificar el terminal de masa del bobinado de un flyback. Con un par de
simples baterias de 9 V y un tester digital se ha acusado unos aproximados 12 V en la medida. Esto implicaria a través
de un simple calculo una resistividad del secundario Rilyback = 5 MQ. Bien, pero aqui esta el problema, porque tengo
entendido que se bobina con un alambre de 0,064 mm de diametro y que posee cerca de 6 KQ/Km, sobre una longitud
media de bobinado de 10 cm para 1 km de longitud, esto son 10000 espiras, tenemos una resistividad del orden de los
Rflyback = 6 kQ y no coincide en absoluto. Calculo que el fabricante le debe colocar un resistor fisico en serie con el
bobinado porque sino los nimeros no dan.
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Ejercicio 1

En los siguientes yugos de deflexion horizontal de un televisor se ha observado con el osciloscopio la figura dibujada. Se
pide encontrar la Al existente.

20 mH X 122

Al

Solucién

Hallamos de una manera general e inmediata simplemente

Vi
Al

L.Al /Ty
ViTr /L =243V.095.64us/20mH = 73,8 mA

donde Tt es el periodo del trazado y V| la fraccién de tensién inductiva.



Para comprender mejor lo que estamos haciendo podemos plantear la fraccién de tension resistiva Vg
Vg = R.Al
y definir un coeficiente de inductividad o

a = VL/VR = L/RTT = T/TT

que si hacemos las cuentas

T=L/R=20mH/12Q = 16ms
Tr = 95% 64 ps = 60,8 us
o =263 > 1

lo que nos indica que en este tiempo de trazado los yugos tienen un comportamiento practicamente inductivo.

Por otra parte y como se escribié precedentemente, también podriamos hallar la despreciable magnitud de Vg

Ve = R.Al =12Q.73,8mA = 0,9V

Ejercicio 2

El siguiente generador de rampa magnético es accionado por una llave que actla practicamente en At = 0,1 segundos
para uno y otro lado estableciendo los periodos mostrados. Los datos que se conocen del mismo son:

Lo =16H

Ro =040
VCESAT = 02V
30 < B <120
0,1Q<Rd<1Q

24

50

1 seq 2 seq

Se pide hallar las magnitudes con sus correspondientes unidades de:

a) El error de velocidad del flujo ¢

b) La sobretension de Faraday que protejera el diodo
c) La corriente pico que debe soportar el diodo

d) La potencia estimada que debe soportar el transistor
e) La energia magnética maxima estimada

f) RB



Solucién

a) ey ~ (T13)/t = (T/3)/(Lo/Ro) = 25%

b) VX = Lo.Allo/ At = Lo. lLomax /At = 50V

c) Ipico = ILomax = ¢max /Lo = 50 Wb /1,6 H = 31,2 A —= No importa la Rd que se tenga
d) PTBJ ~ lLomed VCESAT .- 1/3 = (lLomax/2) VCESAT - 1/3 = 1W

e) Emax = Lo lLomax’ = 1557 J

f) (Vcc-0,6)/1gs = Bmin (Vcc-0,6)/1cs = 224Q > R = 100 Q (adoptado)

Ejercicio 3

El siguiente relay es conmutado cada 1 segundo con una transicién de 10 ms. Se pide:
a) Hallar la sobretensién que genera en las transiciones

b) ¢ Qué haria para proteger a los transistores?
¢) Graficar el flujo en el mismo mostrando si es 0 no una rampa

12%

211 kD { jl—
Q — I
—f 22 H -
o T[aH ]
= C~0

Solucién
a) Podemos hallar la resistencia del bobinado y la corriente de saturacién por cada transistor

R =33Q/H.22H =726 Q
Ics = Vcc/R = 12/72,6 = 165 mA

y con ello la sobretensién que se produce en el corte si no tuviera capacitancia C distribuida
AV = L.lcs/At = 2,2.165/ 10 = 36,3V

b) Se podrian por ejemplo poner dos diodos limitadores como se muestra en la figura



¢) Hallamos la constante de tiempo del relay

T=L/R=22/726 = 30ms

y como es mucho menor que el periodo de 1 segundo, entonces la rampa no se notard sino que el flujo se presentara
escalonado

¢ ~ Ics.L = 165.2,2 = 0,363 Wb

d 12
B 0,363 WWh Zona de rampa
deapreciable
0,363 Wh
| T /7
) 1s o 1s . -
- 0,363 YWh

Generadores Diente de Sierra de Tension

Generalidades

De forma analoga a lo visto para corriente tenemos con la tension paraunared t = RC

vei) ~ V.t/t tensién en la capacitancia
ug) = ovc/ot = V(1-tr)lt =V.(1-eyt) ) velocidad (V es la IFINAL)
ey(t) = [u©)-uyl/up) ~vc@ /V ~tlir error relativo de velocidad
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El efecto Miller

Al analizar los circuitos veremos que el llamado “efecto Miller” es importante. Este consiste en el efecto que produce a la
entrada y a la salidad una impedancia Z realimentada en un amplificador inversor. Para el caso que nos ocupa la Z es un
capacitor que se vera ampliado enormemente. Se puede entonces demostrar con facilidad que sus ecuaciones de
comportamiento son las siguientes

Zent = Z(1+A) /Il Zi ~ (ZI/A) I/l Zi —= impedancia de carga (no dibujada) despreciable
Zsal = Z(1—A'1) /Il Zo ~ Z Il Zo —= impedancia del generador (no dibujada) despreciable
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Larespuestade un AQV

Con respecto a un AOV (Amplificador Operacional de Tensidn), éstos pueden ser implementados con entradas
diferenciales a TBJ o a JFET. Nos remitiremos a los ultimos que son los actuales. Como caracteristicas tipicas tenemos

10V< Vcc < 36V ——=  tension total de alimentacion (se suele usar partida como +/- 12 V)

Zi ~ TQ+j0 —= resistencias de entradas en modo comun despreciables

Zo ~ 100 Q +j0 —= resistencia de salida despreciable (recordar que su valor para una configuracion

inversora y operando en su zona lineal es dividida por la ganancia realimentada)

Ao ~ 100.000 —= ganancia de continua por las etapas amplificadoras dentro del AOV (esto determina que para
tensiones acotadas en la de la alimentacion la entrada diferencial es de unos pocos milivolts, es decir, practicamente
nula)

Bien, ahora por el efecto Miller de las capacitancia C resulta que tendremos un corte 1/A0T en muy pocos Hz. Se suma a

esto el efecto propio de los cortes internos dominando el polo al que llamamos 1/70. El resultado es una respuesta como
la siguiente

T = RC >> 10

A ~ Ao/ (1 +sT0)
vsal = — Ao vent
ient = (vent —vdif) /R = (vdif — vsal) sC



== T = vsal/vent = - Ao/ (1 +s7T) (1 +sT0) + SA0T

resultando respectivamente para bajas y altas frecuencias

T~ -Ao/(1+sT)+sAot ~ -Ao/(1+sAoT)
T ~ - Ao/ (s°110) + SAOT ~ - Ao (1/s1) / (1 + STO/AO)
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lo que pone en evidencia la zona de -20 dB/déc que sera (til para integrar, cubriéndonos por supuesto con un rango de
margen de +/- 10 veces las frecuencias de cortes para que la curva coincida con la ascintota. También se puede

mencionar que nunca este circuito podra integrar muy bajas frecuencias por su impedimento fisico circuital —porque t
tendra un limite dado por la capacitancia y sus pérdidas.

Generador por el efecto Miller

Simplemente aqui sumamos los temas ya estudiados.

Se agregara aqui una configuracion no inversora y como novedad un circuito de descarga del condensador. Esto ocurre
a corriente constante de colector y para su disefio se podra pensar que, como el AOV se encuentra en su zona activa 'y
por tanto la salida esta dentro de la alimentacion, el emisor del TBJ se halla a potencial de vent. Por tanto

IBSATmin = ICSAT/[ < IBSAT = (V-0,6 +vent)/RB

[]=

»
+ +

vy Y
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Ahora consideraremos una posible pérdida capacitiva R2 si la magnitud de C es muy grande. Para este caso las
ecuaciones se derivan en las que siguen. Para la carca capacitiva

A =-R2/R1
ev = ev(t) = vfinal/vinicial = vsal/AVo = vsalR1 /Vo R2



y en la descarga

ic = Ic = Cvsal(ty) /T2

Vemos, paralelamente a lo ya explicado, otro enfoque de analisis circuital. Podemos decir entonces también que este
comportamiento de disponer una grandisima VoR2/R1 manifiesta un comportamiento lineal a bajos tiempos.
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Seguido, por otra parte, vamos a estudiar el error de velocidad que se produce en los circuitos cuando hay pérdidas
significativas R2 en el condensador. Tenemos entonces

A = vsal /vent = 1+R2/R1
T=R2C

vsal = AV (1—e 9
vsal(©) = AV = VR1/(R1+ R2) == | R1(®0) = vent(®0) / R1 = vsal(®©) / AR1= V/R1—= constante
ev = ev(t) = vfinal /vinicial = vsal/ AV = (vsal/ V) R1/(R1 + R2)

e + v
R (I) C | el
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o

Generador por el efecto reforzador “tirabotas”




La siguiente configuracion muestra el efecto. Puede ser implementado comodamente con un seguidor a TBJ o con AOV.

El capacitor CB de gran magnitud se carga a una tension VB constante, practicamente al valor de la alimentacién Vcc por
medio del diodo y debido a que la salida del amplificador arranca con potencial nulo de masa. Luego no se descargara
durante las transiciones por disefiarselo de gran porte, y también ayudado por el diodo que queda en inversa, asi que lo
podemos pensar como una fuente de alimentacion extra. Para su disefio, y como luego demostraremos que A=1 por
tratarse de un seguidor, una ecuacion posible para disefiarlo es considerandolo que con efectividad trabaja en paralelo

con R1

RiCB>> T

Si planteamos Thevenin (vT y RT) y desarrollamos resulta
vT = (vsal +VB) R2/ (R1 + R2)

RT = R1//R2
i1 = (vT -vc)/RT = vc(A/R1 - 1/RT)+VB/R1

+ ‘v’cc '
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y como deseamos una corriente constante i1(t) podemos plantear
VR1 = VBB—vCc = VBB—(VBB—VB)/A = VBB (1-1/A) + VB/A
y si adoptamos

A E 1=+ VRl = VR1 = VB/A = VB

podemos observar que VR2 se hace constante de igual magnitud VB que la del condensador tirabotas y por lo tanto lo
que nos interesa

i1 = 11 = VB/R1 ~ Vcc/R1 ——= constante

Ejercicio 1



El siguiente conformador diente de sierra posee un AOV con JFET de caracteristicas +/- VCC = 12 V, Ao = 10°, T0 = 30
ms, R2 = 10 kQ, C = 22 uF con unas pérdidas estimadas en Rx = 1 MQ. Se piden dos cosas:

1°) Hallar el maximo periodo posible con un error del 5 %
2°) Sivl llega a 10 V determinar una R1 posible que permita un tiempo de descarga no mayor del 10 % que el de la

carga
R I,Jl
C
B
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Solucién

1°) Hallamos la constante de tiempo en la rampa
T=RxC =1.22 =22s

por lo que determinara un periodo de ascenso T2 (debido a que la tensién diferencial es practicamente nula, v2/R2 sera
una corriente constante que ird cargando al condensador)

ey(T2) ~ T2/t == T2 = eyT2).7T = 0,05.22 ~ 1,1s
vl R
o2 2

D
R M ok C |

x

Z

2°) Podriamos plantear la tensién a la que se cargaria el condensador en el ascenso (adoptamos Vcc), por ejemplo
aplicando Thévenin al circuito precedente; entonces

& ]
Veas = Vee = [(V2IR2)Rx]. (L—e 2)

— V2 = [Vec/(l—e ) .R2Rx = [12/ (1 —e Y?%) 10kQ /1M = 246V

Seguido encontramos el tiempo méaximo de descenso T1
T1=01T2 =0,11s

luego los requisitos del TBJ en la descarga (descenso) estimando un mal caso de magnitud Bmin = 100



i
VCrz = Ics T1/C = Vcc
== Ics = VeccC/T1 =12.22/ 0,11 = 2,4 mA

== IBsmin = Ics/Pmin = 24 pA
por lo que adoptamos consolidando la saturacion del dispositivo

RImax = (V1-0,6)/IBsmin = (10 -0,6) /24 = 391 kQ
== R1 = 47kQ

Multivibradores

El nombre “multivibradores” viene de “multi-vibrar”; o sea, de aquellas sefiales que poseen continua y muchas arménicas
impares conformando ondas rectangulares como sabemos por Fourier.

Existen cuatro tipos:

- Schmitt-trigger —= Circuito de disparo comparador y amplificador realimentado positivamente de alta ganancia
- Biestable —= Circuito de 2 estados estables. Este da origen a los Flip-flops (FF) Activados por Nivel, mas
precisamente al RS y que, a su vez, origina los FF Maestro-Esclavos restantes: tipo JK, tipo T y tipo D)

- Monoestable —= Circuito de 1 estado estable (es un temporizador, reloj o timer)

- Astable —= Circuito de 0 estado estable o inestable (es un oscilador de relajacién)

GENERALIDADES

Cuando una etapa excita a la siguiente, tomando en este ejemplo a un TBJ, se suele incorporar un pequefio
condensador acelerador Cg de los flancos. Su criterio de disefio es dando equilibrio al puente resultante —aunque

siempre lo mejor serd experimentarlo en cada oportunidad. Asi, tenemos entonces

RB/sCENT = RENT/sCB

por lo que

CB = CENT RENT /RB
vhp = VRC/ (1 + RB/RENT) —= lavp sigue ala vrc sin deformacion temporal

SCHMITT-TRIGGER

Generalidades



Inventado por el estadounidense ingeniero y biofisico Otto Herbert Schmitt (1913-1998), que también cre6 el seguidor
catédico, el amplificador diferencial y el amplificador estabilizado por choppeo, consiste en un amplificador fuertemente
realimentado positivamente de tal manera que su salida, obviamente, sélo puede permanecer en un estado: el de la
alimentacion o bien el de masa. Cuando se lo excita cambiara forzadamente de su reposo pero luego, al transcurrir la
sefial, volvera inmediatamente a su estado original.

Tiene la propiedad de no poseer un mismo camino en su salida de vuelcos, llamandose a esta actitud “reacia al cambio"
como histéresis haciendo siempre el "buen uso” que ha caracterizado a los vocablos del sentido comdn de la electrénica.

En la actualidad al circuito Schmitt-trigger no se lo considera dentro de los circuitos Multivibradores... Si esto lo supiera
Otto creo que se enfadaria...

Con TBJ

La siguiente es una posible implementacién. Se llama a este circuito “Schitt-trigger acoplado por emisores”. Se ha de
disefiar a Q1 cortado y a Q2 saturado —es decir en reposo. Cuando el segundo satura las ecuaciones del circuito son

RB >> Rc

IEs2 ~ Ics2 ~ Vec/ (Rc +RE)

IBs2 ~ (Vcc-06-1gs2RE)/RB = [VccRc - 0,6 (Rc +RgE) [/ RB (RC + RE)
Vsal = IES2 RE ~ Vcc /(1 +Rc/RE)

V1 = Ies2 RE+ 0,6

Zona de
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mientras que al cortarse se garantizara la saturacion de Q1. Asi, si aplicamos Thevenin

k1 = Rs2/(Rs1 +Rs2)

k2 = RE/(RCc +RE)

Rss = Rs1/Rs2 = k1 Rsa

REE Rc//RE = k2 RC

IBs1 = (kiVcc-kaVec-0,6)/(Rss + REE)
Ics1 = (Vcc-1Bs1Re)/ (Rc +RE)

V2 = Ies1 RE+0,6 = (Ics1+1BS1)RE+0,6

que podemos simplificar con la adopcién

IBs1 = Ics1/B
Vo ~ Ics1 RE +0,6

Con AQV



Existen dos variantes: la inversora y la no-inversora.

Conforme a la configuracién inversora y segin vemos en las ecuaciones siguientes, puede comodamente disefiarse la

histéresis AV

k = R1/(R1+R2)
Vi = k(Vcc-VR)+VR = VR + (AV/2)

Vo = -k(Vcc-VR)+VR = VR - (AV/2)
AV = V1-V2 = 2kVce
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Ahora para la no-inversora llegamos a una ecuacién similar
k = R1/R2
V1 = VR - (AV/2)
V2 = VR + (AV/2)
AV = V2 -V1 = 2kVcC
R
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Con C-MOS

Estos multivibradores ya se encuentran disefiados en chips y listos para trabajar con alimentaciones positivas. Presentan

una caracteristica como la de la figura.

Y=al
Vee AN
f 3
Va| Vg [Y¥4Vent
VYoo p-
U=al
Vee Fiv'y
-
L 3
Va| Vi |Y2 Yent
VYoo




V=al
S5[V] = Voo £ 15[v] Vee
Yent
u n-t 1]
E+ A gal + +“sa| 11
40106 4093 -
1
04Ycc ' Ve Yent
7 ’ L

BIESTABLE
Generalidades

Se denomina asi a este multivibrador por tener 2 estados estables; es decir, que cuando se conmuta a uno de los
componentes activos se retiene el estado, pudiéndose luego revertir el mismo. Se trata de una especie de doble
amplficador realimentado positivamente —por eso se piensa que al igual que el Schmitt-trigger pertenece éste a la linea
de los Multivibradores.

Es el circuito fundamental y generatriz de todos los Flip-Flop M-E (maestro-esclavo) como lo son: el RS, JK, T y D. Por
esto al ser excitado simétricamente también se lo denomina como RS por sus dos entradas: una para resetearlo (ponerlo
a 0) y otra setearlo (ponerlo de nuevo a 1). Cuando se lo utiliza con excitacién asincrénica responde al funcionamiento
del Flip-Flop T.

Como a todo Multivibrador, se lo disefiara en estado de saturacién a cada dispositivo. Por ser un circuito simétrico por
excelencia, no es previsible cual elemento activo ira primero a la conduccién dejando cortado al otro. Se puede prever
esto con una entrada de seteo o bien de reseteo.

Con TBJ

Una implementacion sincrénica tipica (como Flip-Flop T) la vemos en la figura siguiente. Los pequefios condensadores
CB en las resistencias de base son necesarios, no como aceleradores de flancos, sino para colaborar con la transicion
de estado con la ayuda de sus cargas cortando al que se encuentra saturado. De omitirse los mismos el circuito no sera
previsible en el logro de sus cambios.
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Las ecuaciones de comportamiento que definen su estado, como se dijo, se la hallara en condiciones de saturacion de

uno de ellos presuponiendo que el otro se halla cortado (se puede usar el Bmin estimado de 100 para cualquier TBJ
actual)

RB < (Vcc-06)/Igs = B(Vcc-0.6)/Ics
Ics = Vcc/Rc

Para calcular el circuito denominado “director” de disparo, se suele no afectar los calculos haciendo (condicién no
necesaria)

Rg << Rg >> RC

lo que deteminara una diferenciacion del pulso de entrada que sea capaz en amplitud y en tiempo de cortar al que esta
saturado conmutando finalmente al par de dispositivos

T1
T2

Co (Rg + Ro) ~ Co Ro —= carga del condensador
Co (Rg + Rc// Rg) ~ Co (Rg + Rc) —= descarga del condensador
Vg ~Vcc —= tipico
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Fijese que si Vg si es igual a Vcc, que es lo mas logico si es una sefial que proviene de otro Multivibrador previo,
entonces se esta definiendo con seguridad una VCE = 0 al que esta cortado; es como forzarlo a que sature con una
VCES. Luego esta fuerza de impulso eléctrico, asimétrica por cierto, debera vencer otros dos escollos mas; por un lado, el

flanco de descarga 12 en que se realiza el cambio de estado no debera superponerse al flanco siguiente (recuerde que a
37 una exponencial practicamente esta realizada)

3172 < T2-T1

y en segundo lugar, si la velocidad es muy alta y lo justifica, poder superar la capacitancia Miller que aparecera a la
entrada del TBJ que va a pasar por su zona activa. Esto lo podemos aproximar de la sguiente manera para no
complicarnos

Co >> ChcgmRcC

aunque lo mejor para determinar Co es su experimentacion, al igual que los de las bases Cg (aproximadamente entre 1y
10 nF).

Con el fin de enmascarar ruidos impulsivos interferentes (agregandose a ello el caso de los antiguos TBJ de germanio
por la gran VCES que tenian), se suele incorporar la modificacién que se presenta en el circuito. Aqui una tension
negativa de seguridad polarizara al corte al dispositivo
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Con C-MOS

El circuito es simlar al anterior, posee su unidad basica (con compuertas NAND o NOR) conforme se dibuja a
continuacion y que, como actida por "niveles" de amplitud (0-1) recibe el nombre de Flip-Flop RS activado por nivel (FF-
RS-AN). Cuando no es asi se especifica este detalle y se sobreentendera que es del tipo Flip-Flop RS maestro-esclavo
(FF-RS-ME). Las ecuaciones y tabla de funcionamiento del primero y que es el que presentamos son

Q =S+qgR*
5 o R o rjs] [0
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FF-RS 010} 19
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donde “q” identifica al estado anterior de “Q”, y la “X” un estado no existente.

MONOESTABLE

Generalidades

Teniendo 1 solo estado estable, conmuta por un periodo de tiempo que denominamos T y, por consiguiente, es
simplemente un circuito temporizador.

Con TBJ



La siguiente implementacion responde a un “Monoestable acoplado por colector”. Aqui en reposo Q1 se encuentra
cortado y Q2 saturado. Cuando se dispara y se satura por un momento al primero la carga previa del condensador de
base Cp llevara al corte al segundo hasta que casi se descargue y, precisamente ese tiempo, es el T del Monoestable.
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Las ecuaciones practicas de comportamiento para este disefio son: al estar en reposo

RB >> RC
Ics = Vcc/Rc
IBs = (Vcc-0,6)/RpB

y cuando se corta Q2

vp2 = - (Vcc - 0,6) + (2Vee - 0,6) (1 + e-/RBCB)
implicando en la transicion

0,6 = - (Vcc-0,6) + (2Vcc - 0,6) (1 + e-T/RBCB)
por lo que resulta

T =CgRB.In[(2vcc-0,6)/(Vcc-0,6)] ~0,7CBRB

Con C-MOS

Hay circuitos integrados C-MOS ya destinados a tal fin. El siguiente, siendo discreto, muestra un posible temporizador
monoestable con s6lo medio chip. Sera, l6gicamente, mas preciso si se lo implementara con C-MOS del tipo
Schmitt-Trigger cambiando las NOR por NAND vy la polaridad del disparo. Se ha incorporado un reset previo por el
capacitor de 100 nF y el resistor de 1 MQ.

Al disparar el circuito, es decir cuando se logre que la salida de la NOR preexcitadora caiga a cero, el condensador
enclavara al corte a la segunda NOR manteniendo dicho estado hasta que, "pretendiendo” el condensador llegar a V¢,

en el umbral de conduccidn de esta segunda NOR ésta conducird y todo volvera a reposo. La ecuacion que manifiesta el
periodo entonces es

vx = Vcc (]_ - e-t/ROCO)
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por lo que

0,7 Vce ~ Ve (1-eT/RC)
T ~ RC

Con el Cl 555

El circuito integrado 555 posee una estructura que permite, entre otras, la implementacién sencilla y eficiente de un
multivibrador Monoestable. Seguidamente dibujamos su circuito. En él la I6gica combinacional del Flip-Flop RS activado
por nivel determina ante las aperturas del los AOV la carga de Cqp. Luego su autocancela descargandose en forma

practicamente nstantdnea a corriente constante por el TBJ. Sus ecuaciones de funcionamiento son las siguientes

vy = VCC (]_ - e't/ROCO)
2Vce /3 = Ve (1- e T/IRCy
T ~ 1,1 RoCq
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Generalidades

Siendo su estado inestable, consiste en un oscilador de pulsos. Se lo disefia con dos amplificadores inversores y dos
redes, normalmente RC, que haran propicia una relajacion temporal.

También puede analzarse su funcionamiento considerandolo como un oscilador arménico, donde la gran realimentacion
positiva prospera por Nyquist en muchas arménicas conformando los pulsos. Pero normalmente se prefiere el otro
analisis que es temporal.

Con TBJ

El circuito muestra un Multivibrador “Astable acoplado por colector” tipico. Las graficas y ecuaciones de funcionamiento
son las mismas al Monoestable estudiado precedentemente. Asi, para reposo, se disefia

RB >> RC
Ics = Vcc/Rc
IBs = (Vcc-0,6)/RB
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y cuando uno se corta

Vp = - (Vcc - 0,6) + (2Vcc - 0,6) (1 + e'/RBCB)
en la transicién

0,6 = - (Vcc-0,6) + (2Vcc - 0,6) (1 + e-T/RBCB)
por lo que resulta finalmente

T1 = CB1RB.In[(2Vcc-0,6)/ (Vcc-0,6)] ~0,7 Ce1 RB
T2-T1 = C2RB.In[(2Vcc-0,6)/(Vcc-0,6)] ~0,7Cg2RB

Obiamente el rango de R es amplio porque la saturacién demanda gran variabilidad de la corriente de base saturante y
esto se puede aprovechar para dar un ajuste mas preciso a los tiempos que con los condensadores.

Con AQV

Una sencilla implementacion es la de la figura. Consiste en un Schmitt-trigger con referencia VR nula. El capacitor Co en

el encendido comienza obviamente descargado y por lo tanto con tension nula a masa para, seguido, ir cargandose a la
tension de salida del AOV, es decir a £V segun cémo predomine la funcionalidad del AOV; y luego conmuta al llegar a

V1 6 V2 respectivamente. Su ecuacion fundamental es la carga y descarga del condensador



Vx = -V2+(Vce+V2) (1 +eVROCO)

de donde

V1 -Vo + (VcctVo) [1 + e-(T/Z)/ROCO]
T = 2RoCo In [(Vcc+V2) / (Vee-V1)l = 2RCo In [(1+K) / (1-K)]
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Con C-MOS

= 2RoCq In (2 R1/R2 + 1)

Igual que el circuito con AQOV, se aprovecha una compuerta Schmitt-trigger.
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AT AT2 AT3

Sus ecuaciones de funcionamiento son

A
Vx(aT1) = 06 Vee = Vee (1-e ™) = AT1 = 0916 RC
A
Vx(aT2) = 0,4 Vee = 0,6 Vee .e ™% == AT2 = 0,405 RC
A
VX(AT3) = 0,6 Vcc = 0,4 Vcc + (VCC -0,4 VCC) (1 _e —ATl/RC) —

y por tanto la frecuencia

AT3 = 0,405 RC



f =1/ (AT2 +AT3) = 1,233/RC
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OCVy PCV con el CI 555

Volviendo al circuito integrado 555, éste nos permite controlar su frecuencia de trabajo con la configuracion astable; de
manera analoga podemos hacerlo con el ancho de sus pulsos.

Modulador de frecuencia (OCV)

El circuito siguiente representa una posible implementaciéon como Oscilador Controlado por Tension (OCV). El diodo

Zener alimenta al TBJ produciendo una Ic constante y con ello una rampa en Cg de tensibn que descargara
rapidamente regenerando el ciclo a ritmo de la continua vent. Su periodo esta dado por

T = [ReCo/2(Vz-0,6)] vent

Yoo
T
vz REg
- 4 &
2 BAG
1| Uzal
C ’:B "+
7 3—=
Yent
+
» 5
1

7

Modulador del ancho del pulso (PCV)

El circuito siguiente representa una posible implementacién como Periodo Controlado por Tension (PCV). De similar
forma que el anterior circuito, el 555 posibilita este funcionamiento. Si llamamos AT al ancho del pulso en el periodo T de
oscilacion, resultan

T = 0,7R1C2



AT = [ReCo/2(VZ-0,6)]vent
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OCV con el 4046

Como todo C-MOS, su alimentacion debera estar comprendida entre 5-15 V para su correcto funcionamiento. Este
circuito integrado posee otras propiedades mas que como OCV, pero debido a su bajo costo, versatilidad y eficiencia se
lo ha utilizado en esta aplicacion.

Su ecuacion basica como OCV es lineal

fsal = fmin + 2 (fo - fmin) - vent/ VcC
fo = (fmax * fmin) / 2
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Para su disefio se adjuntan las curvas tipicas que ofrece el fabricante. Una primera de reposo en fmin, otra de ganancia
a fg y una tercera de polarizacién
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Ejercicio 1

El siguiente multivibrador astable ha sido implementado con un integrado CMOS cuya caracteristica de transferencia se
dibuja. Pedimos hallar una expresion de la frecuencia de oscilacién en funcién de la constante de tiempo RC.
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Solucién

Cuando la salida esta en Vcc corresponde

Ven=0,4Vcc +(Vcc—-0,4Veec) (1 —exp —t/RC) >0,6Vcc =>Toff =RCIn 1,5
Cuando la salida esta en OV corresponde

Ven = 0,6 Vcc . exp —t/RC >0,4Vcc=>Ton=RCIn 1,5

Finalmente

f=1/(Ton+Toff)=1/2RC In1,5=1,233/RC
Ejercicio 2

Implementar un circuito que active un relay por 5 segundos a partir de una sombra detectada por un LDR (Light
Dependent Resistor) como muestra la figura; puede optarse por fuente partida u otras opciones si desea. Tenga la
precaucion de que el circuito arranque sin activarse con el transitorio de encendido al conectar la llave S.
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Ejercicio 3



Se sabe que en cierto momento se recibird un pulso de 10 V y 4 segundos de duracion, y se desea tener una salida
Unica con la misma amplitud pero retardada como se muestra en la figura. Se pide implementar un posible circuito
discreto con TBJ, CMOS o hibrido tal que lo logre.

cC

vy 10

220

+ 0
+ ] 10

vy k2

2s 1s

Ejercicios sobre Inductores

Ejercicio 1

Hallar el ancho de banda del siguiente circuito

Qp=0Qs=4b
+"‘-.-"'c.: k=1
37 pF —]
2x 188 pH 37 pH B20 L
=
' 12 pF

7

Solucién
El capacitor parasito de 12 pF no se tendra en cuenta porque no se refleja.

Hallamos la relacion de espiras

il
n=Np/Ns =2xN1/N2 =2xL1/L2 = 2x188 uH/37 uH = 10,2

y la resistencia que se refleja en paralelo al condensador



Rref = (n°620Q) /2 = 32252 Q —= Cuidado!... No es (n/2)* 620 Q = 16126 Q

entonces

o =1/VL1C = 1/V188.37 = 12 Mr/s —= 1,91 MHz
Q = (woL1Qp // Rref)/ oLl = (12.188. 46 // 32252)/12. 188 = 10,9
B~ ®/Q=12/109 = 1,11/s —+ 175kHz

Ejercicio 2
Al siguiente transformador de RF se lo ha experimentado y hallaron los valores descriptos. Se pide encontrar con ellos:

- inductancia magnetizante

- inductancia mutua o autoinductancia

- coeficiente de acoplamiento total

- coeficiente de acoplamiento del primario

- coeficiente de acoplamiento del secundario
- fuerza contraelectromotriz

- relacién de transformacion

- relacion de espiras
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Solucién
Conforme a los lineamientos teéricos explicados resultan respectivamente:

Lp =Lenca =86 uH —= inductancia magnetizante

Ls = LsalcA = 114 pH

M =V Ls (Lp - Lence) = \ 114 (86 - 71) = 41,3 uH —= inductancia mutua o autoinductancia

k =M/ LpLs = 41,3/ \86.114 = 0,417 —= coeficiente de acoplamiento total

k1 =M/Lp =41,3 /86 = 0,48 —= coeficiente de acoplamiento del primario

k2 =M/Ls =41,3 /114 = 0,362 —= coeficiente de acoplamiento del secundario

—M = -41,3 yH —= fuerza contraelectromotriz

a=+ (Lp/Ls) = v (86/114) = 0,868 —= relacion de transformacion (atenuadora en este caso)
n = Np/Ns —= relacién de espiras (no se conocera en este caso)

Para el caso de conocerse la estructura fisica de los bobinados, como por ejemplo encimados compartiendo el mismo
nudcleo, resultara posible entonces determinar la relacién de espiras

n ~ a = 0,868 —= relacion de espiras iguala a la de transformacién

Ejercicio 3

Calcular las caracteristicas para el taller de bobinado de un transformador de alimentacién que cumpla los siguientes
requisitos: 220V:12Vy 30 VA.



Solucién

Estimamos la seccién del nlcleo conforme a la ecuaién empirica siguiente

S (m? > 0,00013 . [Potencia aparente total en la carga (va)"* = 0,00013 . 30" = 0,000712 m* = 7,12 cm?

gue adoptando una seccién cuadrada (S = az) resulta de la tabla (valores universales y normalizados de laminaciones)

RRERRY

a=28cm— S=a’ = 8,18cm® > 7,12 cm* —= correcto
N° LAMNACION =112 —= adopcién
b=143cm,c=4,3cm,d=1,43cm
IFe =a+2b+2c+2d = 17,18 cm (longitud del camino magnético en el hierro con entrehierro |A despreciable)
Imed = 4(@a+b) =17,16 cm
A = bc = 6,15cm? —= area de ventana
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La tension maxma o pico de la alterna en el primario Vpmax = 311 V sabemos que producira una corriente maxima de
magnetizacion Ipmax en las Np espiras del primario del efecto inductivo del primario magnetizante L, o sea

Vpmax = Ipmax. ® NpL = ¢max. ® Np = Bmax. S ® Np



y si elegimos Bméx = 1 T para no saturar al ntcleo, entonces finalmente queda para los 220 V y 50 Hz

Np = Vpmax/Bmax.S® = 311(V)/1(T). S(m?) . 2m. 50 (Hz) ~ 1/S(m? =1/0,000818 = 1222 espiras
== Ns = NpVs/Vp = 1222.12/220 = 67 espiras

&
== n = Np/Ns = 18,2
en cuanto a las corrientes, tomando la potencia aparente especificada como activa

Pp/Vp = 30/220 = 136 mA
Ip.n = 136.18,2 = 2,48 A

Ip
Is

Como la seccién de los conductores se supone circular y valdra s = /@2 / 4 y siendo usual elegir una densidad de
corriente para bobinados de J = 3 A/mmZ2, adoptamos ésta lo que nos permitira obtener las secciones respectivas

sp (mm?) = Ip (A)/J (A/mm?) = 0,136 /3 = 0,0453 mm* — adoptamos 0,1 mm’ (AWG 27)
ss (Mm?) = Is (A)/J (A/mm?) = 2,48/3 = 0,826 mm?> —= adoptamos 1 mm?® (AWG 17)
DIMENSIONES AWG (American Wire Gauge) DIMENSIONES EN mm
P (L2m) o (S
Diam Sect. Resist. Diam Sect. Resist.
AWG oM mm? ohm/m AWG  om mm? ohm/m SECCION
B 11.7  107,0 0.000161 0,91 0,6530  0.02564 NOMINAL
sl 10.4 S5.0 0.000203 0,81 0,5190  0.0333
oo 9.26 67.4 0.000256 0,72 00,4120  0.0420 mm?2
0 8.25  53.5 0.000323 0,64 0,3250 0.0530 05
1 7,35 42,4 0.000407 0,57 0,2590  0.0668 0,75
2 6,54 33,6 0.000513 0,51 00,2050  0.0842 1
3 5,83 26,7 0.000647 0,45 0,1630  0.106 1.5
4 5,19 21,2 0.000815 0,40 00,1280  0.134 2
g 4,62 16,8 0.00103 0,36 0,1020  0.169 25
& 4,11 13,3 0.00130 0,32 0,0804  0.213 4
7 3,67 10,6 0.00163 0,20 0,0646  0.268 b
8 3,26 8,35 0.00206 0,25  0,0503 0,339 10
= 2,91 6,62 0.00260 W 0,03 0,0415 0,427 15
2,50 5,27 0.00328 32 0,20 0,0314  0.538
2,30 4,15 0.00413 33 0,18 0,0254  0.679
2,05 3,31 0.00521 24 0,16 0,0201  0.856
1,83 2,63 0.00657 35 0,14 0,0154  1.08
1,63 2,08 0.00829 36 0,13 0,0133 1.36
1,45 1,65 0.0104 o 0,11 0,0095 1.72
1,29 1,31 0.0132 38 0,10 0,0078  2.16
1,15 1,04 0.0166 39 0,09 0,0064  2.73
1,02 0,82 0.0210 40 0,08 0,0050  3.44

Si interesara conocer la resistencia que presentan estos arrollamientos, bastara para ello conocer la resistividad del

cobre o bien usar la tabla descripta su p (€/m), y considerar la longitud media del conductor N.Imed. Esta magnitud
podra ser Gtil para determinar las pérdidas de calor en los bobinados; esto es, saber si son 0 no comparables con las
potencia en juego.

Rp ~ p.Np.Imed = 0,169.1222.17,16 = 35Q << Vp/Ip = 220/136 = 1617 Q —= correcto



Rs ~ p.Ns.Imed = 0,0166. 67.17,16 = 0,2Q << Vs/lIs = 12/2,48 = 4,83Q ——= correcto

Seguidamente verificamos que el arrollamiento entre en la ventana “A” segln la siguiente férmula empirica para
confecciones a maquina (es decir no para arrollamientos manuales)

Npsp + Nsss =1222.0,001+ 67.0,01 =1,892 cm® % 0,25A = 1,53 cm” —» aceptable
En suma, los datos al fabricante del transformador seran

N° LAMNACION =112

Seccidén cuadrada

Np = 1222 espiras

Ns = 67 espiras —= conviene cubrirse un 5 % mas y entonces finalmente elegimos 70 espiras
sp (mm?) = 0,1 mm* (AWG 27)

Ss (mmz) = 1 mm? (AWG 17)

Ejercicio 4

Se ha fabricado un inductor con nucleo de aire y medido sus parametros: 14 uH, 8 pF y 2,3 Q. Si le conectamos un
capacitor variable de nicleo de aire en serie que puede variar entre 24-320 pF, se pide hallar ambas frecuencias de
sintonia serie y sus respectivos anchos de banda.

Solucién

Conforme a lo desarrollado teéricamente podemos plantear para el inductor fabricado

®o ~ 1/\/LpCp = 94,5 Mr/s —= 15 MHz — frecuencia de autosintonia 0 maxima de trabajo como inductancia
Lef ~ Lp/(1- szpCp) —= inductancia efectiva

Ref ~ Rp/(1-®’LpCp)® —= resistencia efectiva

Q E ®Lp/Rp —= Q descargado

Qef = Olef/Ref ~ Q(1-®’LpCp) = wlp (1- w’LpCp)/Rp —+ Q efectivo descargado

C
C
0 8 pF
24-320 pF |

41\_._

(

Co Ler  Rer
14upH 230
Lp Rp

y por lo tanto

woef ~ 1/\Lef Co — frecuencia efectiva de sintonfa del circuito
== ooef” ~ 1/LefCo = 1/[Lp/(1- cooeszpCp)] Co
== oef ~ 1/ \/Lp (Co + Cp) < wmo —= siempre se estara en la zona inductiva

lo que nos determinara entonces finalmente para ambos extremos de Co

woef ~ 1/ \/Lp (Co+Cp) = 14,7a47,2Mr/ls —= 2,35a 7,52 MHz



Qef ~ woefLp (1- woef’LpCp)/Rp = 87 a215
Bef ~ moef/ Qef =169 kHz a 219 kHz —= ancho de banda efectivo

Ejercicio 5

Hallar la salida de tension sobre la salida de siguiente amplificador regenerativo que posee una sintonia de fo = 100 MHz
con una entrada eficaz Ven = 10 mV. Todos los bobinados son realizados con el mismo alambre y poseen un Q = 130.

Vee

Ch RF

Ls = 05 puH

23 = 027 % |

+ ven

k12 = A0 %

Solucién
Si realizamos un diagrama operativo resultan

vsal /ven = k12.[Q2.gmR3.Q3/ (1 + k23. Q2.gmR3.Q3) ]

=T vhase waal
— k42 1z =1 om F3 -~ O3 "
resonancia FEEOnENCIE
serig aerie
HES -

y como

Q = Q2 = Q3 =130
R3 = molL3/Q3 =2,41Q

resulta finalmente

Vsal = Ven. k12 Q°.gmR3/ (1 + k23. Q°.gmR3) = 10. 0,4.130%.7,5.2,41/ (1 + 0,27. 130%.7,5.2,41) = 14,6 mV




Miscelaneos

Debido a la necesidad de dar apoyo en algunos temas se desarrolla este apartado.

Siempre se debe tener en cuenta que debido a la alinealidad de los dispositivos, las muchas manos e interpretaciones
de autores, etc., nunca se dispondra de una bibliografia compacta sobre todos los temas, como tampoco del tipo
unificado en cuanto al nombre de sus variables.

Se debera saber asismismo que todo proyecto o disefio electronico, sobre todo el del tipo analdgico, siempre estara
expuesto a variabilidades no consideradas, aproximadas u olvidadas. Es por ello que todo algoritmo seguramente fallara
y precisara que el circuito sea corregido experimentalmente.

Esto ultimo comentado no nos deja otra alternativa que decir que todo célculo electrénico siempre servira para
solamente tener idea de las magnitudes y dispositivos a considerar. En la practica seguramente habra que ajustar
toda configuracion.

Otro tema aledafio a este lineamiento lamentablemente escéptco pero real, es que muchos temas si bien se alejan de las

propiedades reales de los componentes, si seran muy Utiles en su uso para abordarlos, estudiarlos y predecir entonces
conductas y disefios.

El Diodo de Silicio

Siempre se ha ensefiado que la caracteristica de corriente a tensién de un rectificador tipico de silicio de juntura (o
también llamado de unidn) responde a la ecuacion siguiente, pero la grafica roja mostrara una clara correccién. También
podemos ver esto en la curva azul que corresponde a los diodos Schottky (no confundir con los diodos Shockly)

VIVT

| ~lo(e”" —1) —= grafica verde no real

Schotthy

| Jurtura

De una manera general, es bueno recordar y comparar las caracteristicas entre ambos diodos: el de juntura soporta mas
corriente y mas tension inversa, pero es mas lento y conduce con més tensién. Para una misma resistencia térmica entre
la juntura y el encapsulado 63c, al poseer practicamente una mayor tension de conduccion de 3 veces (0,6V/0,2V) y que

la circule la misma corriente efectiva, se calentard 3 veces mas que el Schottky (6jc.Potencia).

El Transistor Bipolar de Juntura (TBJ)

Curvas caracteristicas




Existen basicamente dos tipos de transistores: los de baja potencia y los de (alta) potencia. Las curvas caracteristicas
para un caso Y el otro difieren bastante. Veamos ejemplos tipicos e idealzados. Se debe prestar atencién a cada detalle

explicativo. Para el primer caso tenemos lo siguiente
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donde

IE=IB+Ic = IB+ B (IB+IcB0) ~ Ic = B (IB + ICBO)



lcE

Modelos de trabajo

Veremos los siguientes:

Modelo de continua

Modelo de parametros hibridos (h)
Modelo de parametros de admitancia (y)
Modelo de conmutacion en baja velocidad

Modelo de conmutacion en alta velocidad ()

Modelo de continua

IE=1IB+Ic = IB+ B (IB+IcB0) ~ Ic = [ (IB + ICBO)

I

v
lg CB+
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Modelo de parametros hibridos (h)

Son aplicados en aplicaciones dinamicas de bajas frecuencias, como sefales de AF.

Una vez polarizado el dispositivo se disponen los posibles casos de emsor-comun, base-comudn y colector-coman.
Debido a que se conocera el tema, s6lo expondremos el primero.

Asi, en continua y emisor comun son (h21g = )

VBE = h11e 1B+ h12E VCE
Ic = h21g B +h22E VCE



O

Vept AV
y dindmicamente
AVBE = hi1e AlB +h12e AVCE
Alc = h21e Alg + h22e¢ AVCE
donde
h11e = O0VBE /dIB
h12e = 0VBE /0VCg ~ O
ho1e = dlc /0l = p —= sino se satura al colector (ver figura mas abajo)
hooe = dic /0VCE
0 bien con una terminologia mas versétil
Vbe = hileib+hi2evce ~ hileib
ic = h21eib+h22evce ~ h21eib
Sera util también tener en cuenta la transconductancia del dispositivo
4

gm = ic/Vbe ~ h21e/ hile

i .

b, h21e b~ U be

l/. 4 h22e
Vhe * h11e

Sabemos que estos parametros varian con respecto al punto de polarizacion, temperatura y frecuencia. Dentro de una
cierta zona, como muestra la figura, podremos considerarlos casi constantes.



Saturacion

hate Ic N

T
Ic

B=hye =g > hae

Sera de importancia destacar aqui que mientras no se sature al dispositivo el parametro de ganancia estatico (es decir
de continua) iguala conceptual y numéricamente al dinamico. Esto es decir que sera

&
h21e = B = h21e

Modelo de parametros de admitancia (y)

Son aplicados para aplicaciones dinamicas de altas frecuencias de sefiales como la de RF.

Una vez polarizado el dispositivo se disponen los de emsor-comuan, base-comun y colector-comin. Debido a que se
conocera el tema, s6lo exponemos el primero.

Yy1le = dlB /0VBE

yi2e = 0l /VCE ﬂ~ 0
y21e = dlc /0VBE = gm *+j0 ——= silafrecuenca no es muy alta
y22e = dlc /oVCE

0 bien con una terminologia mas versatil

ib = Ylle Vbe *Y12eVce ~ Ylle Vbe
ic Y21e Vbe +Y22eVce ~ Y21le Vbe

ib Y218 ¥he

LI: i Y

vhe T ¥1le

Modelo de conmutacién en baja velocidad

Son aplicados en configuraciones dindmicas conmutadas (corte y saturacién del dispositivo).

Se recuerda que la Gnica consideracion que determina la saturacién de un TBJ es que conduzca el diodo colector-
base. Se cumple aqui que

Ics Pmax Iesmin = (Vcc —VCES)/Rc ~ Vcc/Rc

A , . L
Ics/IBs = “Bs” £ 1 —= no tiene sentido hablar de un [ en saturacién porque la Ic no obedece a la IB
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El esquema equivalente saturado seria el de la figura siguiente
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Modelo de conmutacién en alta velocidad (1)

Son aplicados para configuraciones dinamicas cuadradas de altas frecuencias de sefiales conmutadas. Estas pueden
trabajar en la zona activa y lineal, o bien haciendo cortar y saturar (conmutar) al TBJ con gran amplitud de sefial. Se
comprendera que debido a la capacitancia de almacenamiento en el diodo colector-base la primera opcion es la mas
rapida.

Este modelo llamado hibrido 7 por su disposicion, también respeta el nombre de su idedlogo estadounidense Lawrence
Joseph Giacoletto (1916-2004).
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Siempre recordando que los parametros dependen de la polarizacion, temperatura y frecuencia, igual podemos
aproximarlos a los conocidos del modelo hibrido

hile ~ rbb"+ e ® Ib'e

h22e ~ 1/rce

Yile = sCpe+1l/pe

Cbhe ~ Cbhe

Cbhc ~ Cb'c

®r ~ Om /Cp'e —= 27 frecuencia de transicion

CbeMiller —~ Cb’e + 9m RL/ rce —= capacidad Miller si hay una carga en colector RL

Una aproximacion sencilla y rapida de memorizar emisor comun seria la siguiente
N

+"'\"'ICC RC

Chemiller

RC l"rbe
H'ft:uE! +
11 ¢,
Z 7

I’nv bhe
7

Corrimiento térmico

Es comun para el siguiente circuito considerar su estabilidad térmica adoptando sobre la resistencia del emisor un 10 %
de la que tiene la alimentacién. Bueno, vamos a desmentir esto y mostrar que no es mas que un mito.

“CC

Rp Re
R S RE
7

Sabemos que tenemos dos corrimientos térmicos importantes: uno en la corriente fuga del diodo colector-base (que

ingresara su efecto a la juntura base-emisor) y el otro por el cambio de tensién en la juntura base-emsor
(aproximadamente -2 mV/°C).

Para palear el primer problema, esto es el aumento y consecuente corrimiento de la corriente entre colector-base, se
minimiza la resistencia en su base y aumenta la de entrada como emisor comun. Para considerar ahora el caso segundo,
la del corriemitno de tensién, se aumentara la resistencia del emisor.

Estas consideraciones pueden verse en el presente analisis

Ilc = Ice + IcB = alg + ICB



lc = Ice + IcB = BIBE + IcB = B(IBE*IcB) * IcB ~ B(IBE+ICB)

ol(l- a)

B/(1+ B)

Ic = (dlc/olcB) AlcB + (@lc/oVBE) AVBE + (dlc/oVee) AVee + (dlc/ovep) AVBB +  (OIC/OVEE) AVEE

R

CcC

En cuanto a las consideraciones térmicas

VT = 0,000172.(T+273)
IcB = IcBo(25°C) - 2 AT/10

AT = T-25
dlcg /T = dlcg/oAT ~ 0,07.1cBo(250C) - 2 AT/10
OVBE /6T ~ -0,002 [V/°C]

Alcg = 0,07.IcBo(25°C) - 2 AT/10 AT

AVBE = -0,002 AT

VBB -VEE = IB(RBB+REE) *+ VBE *+ ICREE

Ilc = [VBB -VEE - VBE + IcB (RBB *+ REE)]/[RE + (RBB * REE) 1]

y por lo tanto los corrimientos térmicos considerados importantes

il
S| = (dlcldic) ~ (ReB + REE)/[REE + R p1] —= coeficiente de inestabilidad por corriente de fuga

&
Sy = (AlcloVBE) = (AIcloVEE) = - (0lcloveg) = -1/ (RE +Rpgpl) —= coeficiente de inestabilidad por
tensién base-emisor
(@lc/oVee) = 0 — no hay influencia de la alimentacion

resultando el corrimiento total a disminuir

Alc = [0,07.2AT/10 (Rgp + ReE) (Ree + RBB B1 )1 IcBo(250Cc) + 0,002 (REE + RBB 1) 1]1AT + (RE +RBB
p-1)-1(AvBB - AVEE)

Y, como en la préactica para tener controles aceptables resultan resistencias del emisor que determinan sobre si mismas

tensiones del orden del 10 % de la tension de la de la alimentacién, se ha extendido el caso a todos los posibles, pero

como se vera esto es un mito, un error de coyuntura. No es tan sencillo su célculo.

Pongamos un ejemplo tipico numérico para contrastar valores. Sea entonces por ejemplo

Vce= 12V Rcc = 10 kQ f = 100
VBB = 12V RBB = 1 MQ ICB = 0,1 HA
VEE= 0V REg = 1kQ

&
—= S| = (RBB+REE)/[REg +RBB p-1] = (1000+1)/[1+1000.100-1] = 90,9



A
Sy = -1/(Rg+Rggpl) =-1/(1+1000.100-1) = 0,09
=> Ic = [VBB - VEE - VBE *+ IcB(RBB +REE)]/[RE + (RBB + REE) B~1] =
= [12-0- 0,6 + 0,1(1000+1)]/[1+ (1000 +1)100-1] ~ 1,05 mA
—= IEREg ~ ICREg = 105.1 =105V

en donde se ve claramente que esta I REg es del orden del 10 % de la VcC.

Transconductancia

Sabemos de la aproximacion

Ic ~ Icso (VT - 1)

VBE —= Tensidn estatica entre base y emisor
AVBE — Tension dindmica entre base y emisor
VT ~ 25mV —= a25°C

gm = Alc/AVBE = gmoe
gmo = Ico/VT —= constante a cierta temperatura

VBE/NT

y por consiguiente se suele hablar de una transconductancia efectiva gmef que es proporcional a la polarizacién

VBE/NT VBE/NT

gmef = gm(lc) = Olc/OVBE = gmo e ~ Ic/VT —= aproximacion valida cuando e >>1

Pero lo que se debe saber que es ésta solamente una aproximacioén, porque se fundamente en una expresién no real
originaria de los semiconductores de germanio primigenios como se mostro en las curvas caracteristicas al analizar aqui
el Diodo de Juntura. Lo que pasa Y justifica su uso, es que es una ecuacién coGmoda para trabajar, memorizar y

cumple aproximadamente bastante bien con las consecuencias reales.

Excitaciéon lineal de un TBJ

El mal llamado transistor originario del idioma inglés como transfer resistor («resistor de transferencia») dado por el
estadounidense John R. Pierce, alude a una entrega de corriente a expensas de una tension recibida, o
transrresistencia. Y esto es erréneo, pues entrega corriente lineal a expensas de una corriente recibida, es decir, que el
B, la transferencia del sistema es lineal tanto para pequefias como para grandes excursiones dindmicas, pero no lo es
para la transconductancia gm que deforma siempre grandes amplitudes.

Y esto es obvio por la alinealidad del diodo base-emisor. La corriente de colector sélo sera fidedigna en su réplica a la
corriente por la base y no a la tension entre base-emisor.

Como consecuencia, a un TBJ para operarlo en su zona activa y lineal, siempre debe ser abordado con una corriente y
no una tension, esto es, con un generador de corriente (la juntura base-emisor debe “ver” una alta resistencia)

h11e << RB + RE(B + 1)
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El TBJ como generador de corriente

Puede surgir la pregunta siguiente: ¢Si un TBJ se encuentra polarizado con 5V y 10 mA en colector, dénde esta o se
justifica su efecto como “generador de corriente” si vemos claramente que la resistencia entre colector-emisor es de

5V/10mA = 500 Q?

Bien, la respuesta es facil. Es que lo es desde el punto de vista dindmico y no el estético. O sea es que su efecto
“generador de corriente” es siempre y solo provisto por su h22e™ = AVCE/AIC y no su h22e™ = VcE/Ic.
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Autopolarizacion en clase C

Cuando se trabaja con una autopolarizacion en clase C el circuito puede ser capacitivo o inductivo. Analizaremos ambos
casos.

Capacitivo

La implementacion es el de la figura siguiente donde se ha considerado al diodo base emisor como un generador de
tensién continua Vy = 0,6 Volts méas una resistencia en serie dindAmica r (seria una aproximacion al hye).



% Z |

En el arranque la corriente de carga inicial que toma el capacitor sera practicamente
leo = (Vg-Vy)/(Rg+r) = Vo/(Rg+r)

y luego, al establecerse un régimen permanente tendremos para la descarga y carga respectivamente

Vo = (Vg-Vy) = constante
lg = (Vg+Vo)/(Rg+R) = 2Vg-Vy) /(Rg+R)

Td = C(Rg +R

lc = (Vg—Vo-Vy) /Rg =0
Tc = C(Rg+7)

Podemos ahora definir un porcentaje de descarga capacitiva A que practicamente se da en el periodo de la sefial y que
estara intimamente relacionado con el angulo de conduccién 0

T=2T/®

A = cos (0/2) ---> Valor tipico es 0 =10° o bien A =99,6 %
por lo tanto para el disefio

A =1 e T/ U

0 bien

C(Rg+R) =T/[In(1/A)]



=100 %

La siguiente otra implementacion es practicamente similar a la anterior aplicando Thévenin, cosa por la cual no
analizamos.
C
Ry

R =R
Inductivo
Para esta implementacion, la descarga capacitiva es sinusoidal porque se da una oscilacion con la bobina

o = (LC)*?

A =1.cos®T ---> Como antes, el valor tipico segiin un 6 = 10 ° seria A =99,6 %
de donde para el disefio se tendra
LC = (T /arc cos A)®
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El inductor con nucleo magnético polarizado (iman)

El tratamiento de una inductancia con nucleo ferromagético no es lo mismo si el mismo se encuentra o no
premagnetizado con un magnetismo remanente BREM (iméan).

Supongamos que se tiene un iman como ndcleo de un inductor, encontrdndose en un punto de su curva magnética que
llamamos Q y determinando por ello un campo e intensidad respectivos BQ y HQ, dado como imén con una remanencia
BQ= BREM, configurando de esta manera un almacenamiento de densidad D de energia volumétrica de magnitud BQHQ.
Si desarrollamos este concepto tenemos



D (J/m® = BQHQ = g)/Sef.IQ/Ief = Leq lQ/Sef . IQ/lef = 1Q° Leq / Vef
E@Q) = D.Vef = IQ” Leq

donde Sef es la superficie, lef la longitud y Vef el voliumen efectivos del circuito magnético. Esto pone en evidencia que
existe virtualmente una inductancia Leq ficticia que estara influenciando a nuestro inductor L, estableciendo una
autoinduccion mutua Meq a modo de fuerza contraelectromotriz.

En otros términos, basta con que se haga presente un movimiento de corriente sobre nuestro inductor L que determine el
efecto contraelectromotiz con una tensién inducida Vm que obtendra su energia BQHQ del iman y existira en la medida
que se la “solicite”, asi que resulta

VM = RMIL

donde RM la he llamado resistencia mutua de transferencia (o bien transresistencia mutua).

L L—Meg Leg—Meq I ~L
—_— —_—
B
Ba | Baha 1'92 + L owh = RuIL

La energia que podremos obtener del iman, ofrecida como reactiva(ble) y utilizada como activa, dependeréa de su
potencial interno almacenado como BQHQ y del tiempo que determine su desgaste hasta llegar a la fuerza coercitiva HC
que lo desmagnetice.

Como observacion, si el iman usado como nucleo es del llamado neodimio (Nd,Fe4B), que sabemos posee una
densidad magnética de saturacion BsAT~1,7 T, un alto remanente BREM~1,0-1,4 T, alta fuerza coercitiva HC~750-2000
A/m y un poder de almacenamiento energético grande del orden de BQHQ~200-440 kJ/m?, entonces sera de suponer
encontrar una eficiencia energética importante en circuitos que utilicen esta disposicion de bobinas.

El fendmeno de correlacion en un inductror

Se pone en evidencia el efecto cuando diferenciamos en un bobinado eléctrico su propiedad inductiva de la
autoinductiva; no son lo mismo. La segunda tiene en cuenta la Correlacién cruzada.

Para ser explicitos, nos valdremos de un ejemplo. Supongamos que se tiene un transformador fuertemente acoplado con
nacleo de hierro tal muestra la figura y donde a la frecuencia de trabajo son despreciables las pérdidas del cobre,
pelicular (skin), por Foucault y las de histéresis; digamos que casi es ideal para simplificar.

Los componentes distribuidos y caracteristicas circuitales para un andlisis del mismo seran entonces

L ---> inductancia del bobinado primario o0 magnetizante

R ---> una carga resistiva cualquiera

n=Np/Ns ---> relacién de espiras entre bobinados totales primario y el secundario

ni = Ni/ Ns ---> relacién de espiras entre bobinados parciales del primario y el secundario
m =1, 2, 3... ---> cantidad de bobinados Ni en el primario



k =1 ---> coeficente de acoplamiento

Vp, Vs ---> tensiones eficaces en los bobinados primario y secundario respectivamente
Ip, Is ---> corrientes eficaces en los bobinados primario y secundario respectivamente
P = Pp = Ps = Vp.lp = Vs.Is ---> Potencia transferida a la carga R
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Respectivamente, la resistencia reflejada al primario Rp y a cada bobinado del primario Ri requiere un tratamiento
distinto. Observe

Rp = n’R
Ri = Rp/m =n’ R/ m (contempla la autoinduccién) # ni’. R (no contempla la autoinduccion)

Intuitivamente uno tiende a pensar que Ri sera ni2 R pero es un error. Esto viene justamente por un analisis descriptivo
de energias donde se evidencia la Correlacién cruzada que aporta la autoinduccidn, es decir, la magnitud inductiva sobre
si misma, el efecto que cada espira genera en la contigua.

Lo que estamos diciendo es que existird una corriente "la" sobre la resistencia mitad Ri provista por el mismo primario
que refleja al secundario, mas otra "Ib" que se le agrega debido al efecto autoinductivo de la otra mitad del bobinado.
Recurra a la figura siguiente por favor donde se ha simplificado el modelo a m = 2.
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Aqui la potencia en la resistencia reflejada en la mitad del bobinado R1 obtendra una energia provista por el propio
reflejo de excitacion esperado (azul), pero sumandose a ella la energia de la Correlacién que la entrega la autoinduccién
de la otra mitad del bobinado (verde). Asi las cosas tenemos que, como en ella sera dada la mitad de la energia total P
resulta

PL=P/2
Rl =Rp/m =n°R/m
(la+1b)>.R1 = P1= P/2

(la+1b)®= P1/R1 = (P/2)/("*R/m) = mP/2n’R
o bien

a2+ 1b>+2.lalb = mP/2n’R

Como las respectivas influencias son

la = Is (Ns/N1)
Ib = Is (Ns/N2) . (N2/N1)
= la =1b

determinando con ello

(2Ia)2 =mP/2n°R
la=1b = (mP/8n*R)1/2

Para verificar estos planteos tomaré simplemente un ejemplo numérico. Sea entonces el caso
siguiente

m=2
n=1
Vp=11[V]
R=1[Q]

por lo que verifica

P=(Vp/n)?/R=1[W]
la=1b=(mP/8n*R)1/2 = 1/2[A]
Rl = n°R/m =1/2[Q]

P1 = (21a)®R1=1/2 [W]

=> P1 = P/2 verificacién

En otras palabras, la energia que proveeria el secundario al reflejarse se ve incrementada por la Correlacion debida a la
autoinduccion.

El Transformador de RF

Hemos desarrollado ampliamente este tema en otro documento que hemos llamado “Inductores” y puede verlo. De
todas maneras abreviamos aqui las cuestiones fundamentales y basicas.

La inductancia

Al bobinar un inductor ocurre la siguiente consideracion de trabajo util

inductancia efectiva —= Lef ~ Lp/(1-7v)
resistencia efectiva —+ Ref ~ Rp/(1-y)2



i
Q = coLp/Rp —= Q descargado
Q efectivo —= Qef = olLef/Ref ~ Q(1-y) —= Q efectivo descargado
v = (w/wo)® ~ ®’LpCp
®o® ~ 1/LpCp

Cp Ref
Qef
FOHA
CAPACITIVA
L R
p p Rp .
— . : Lef
1
Ler Ref Lp :
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El transformador real

il
inductancia o inductancia magnetizante —= Lp = ¢ p/Ip (ley de transferencia) —= ecuacién restringida
inductancia mutua o autoinductancia (autoinduccién) —= M = ¢ s/Ip (ley de transferencia)

&
coeficiente de acoplamiento —= k = ¢s/dp = M/Lp —= M/ \/Lp Ls —= ecuacién completa
fuerza contraelectromotriz —= — Mﬂ (reactancia negativa)
relacion de transformacion —= a = (Lp/Ls) —= k~1=» a ~n
relaciéon de espiras —= n = Np/Ns
transformador de alto acoplamiento —= k~1
transformador de bajo acoplamiento —= k << 1
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Una forma rapida para obtener los componentes podria ser, entre otras, la siguiente abriendo y cortocircuitando el
transformador. Cuando el acoplamiento es bajo k << 1 resultan

19) L = o
LenCA
LsalcA = ..
29) ZL =0
Lencc =..
39) L1 = Lenca =..
L2 = LsalCA =--
LencCc =(L1-M)+ M// (L2 - M)
== M =\/L2 (L1 - Lencec) = ..
k = M/(LyLp)V2 =



Lenca [L,L,| tsalca Lence Ly Ly
— —& o— Cr

La impedancia reflejada

Conforme a la magnitud del coeficiente de acoplamiento k, tendriamos tres circuitos equivalentes posibles y por lo tanto
reflejos de la impedancia de carga ZL que se conecte a su salida. Veamoslos

Lrefs
i s
: —
1 + 7 1 Lp
] = ,,D ref p
Rg I Rp

19 k~1
Zietp = vg/ ip=n®Z,
Zrefs =n ZG

20 k<1
Reetp = (k/kl)j R,
Rress = (k/k2)" Rg

il
k =M/ \/LpLs
il
k;= M/L
lﬁ, p
k, = M/ Ls
39 k<<1

Zrefp = 0+JO
Zeis = 0+]0

Las magnitudes tipicas

Cuando se posee n(cleo de aire o ferromagnético de ferrite se tienen:

Mo~ 4T . 10" Tm/A = Hef/ur —= (p aire o vacio)

Bsat / Hsat 5 ua (Fe-Si al 99%) = up (ferrite) ~ 0,0025 Tm/A —= (el material magnético es el mismo)
yr (Fe-Sial 99%) = py (ferrite) 0 purorope ~ 2000 —= (el material magnético es el mismo)

BsaT (Fe—Si al 99%) ~ 13T

BsaT (ferrite) ~ 0,5 T —= (hay menos dominios magnétcos ocupados por la resina)

Una inductancia al insertarle ferrite, dependiendo de la frecuencia, aumenta de 100 a 1000 veces 0 mas su valor.
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Para tener idea de magnitudes podemos recurrir a la siguiente tabla

Frecuencia 100 Hz 1 KHz 100 KHz 1 MHz 10 MHz | 100 MHz 1GHz

Capacitancia asociada 1uF 100 nF 10 nF 1nF 100 pF 10 pF 1pF
(no distribuida sino
que le sintoniza)

Inductancia asociada 1H 10 mH 1mH 100 pH 1uH 0,1 uH 0,01 pH
(nacleo de aire)
Q asociado 10 10 100 100 50 10

El pasaje de LC serie a paralelo

Definido el factor de mérito o calidad de un componente reactivo, es decir cuan inductancia y reactividad posee, al
hacerle circular una corriente eficaz l¢; se producira una potencia total aparente, y se lo define como el cociemte entre su
potencia reactiva a la activa

Q = WI[VAR]/P W]

que determinara

Q=IlfoL/l R = oL/R

Roi= @la
| = I
L R=oL0a —
L

Cabe mencionar que si estamos trabajando un una bobina que se comporta como tal, es de esperar que Q > 4. Téngase
en cuenta aqui que estamos comparando no 5 veces, sino 16 veces, puesto que es un nimero en el plano.

Para las aplicaciones de radiofrecuencia es facil trabajar con estas altas magnitudes de Q, cosa que puede hacerse un
pasaje de serie a paralelo como el mostrado teniendo en cuenta la expresion anterior

Q = (Vef2 / (DL) / (Vef2 / Rparalelo) = Rparalelo /oL = Rpara\lelo / Q-R
Este concepto se puede también extender a capacitores. Cualquier condensador presentard una calidad o factor reactivo
muy superior a 1 (recuerde que a fines practicos con que sea a 4 seria suficiente).

De esta manera y generalizando entonces, para cualquier reactancia capacitiva o inductiva que llamamos X y que posea
un facotr reactivo Q, el pasaje de serie a paralelo se puede memorizar facilmente:

Xparalelo - Xserie —— Cparalelo - Cserie Yy también Lparalelo - Lserie
2
Rparalelo - Q . Rsene

o bien

Rparalelo - QZ- Rserie = (0L / Rserie) Qz- Rserie = QoL

y entonces de una manera general en el entorno de resonancia (la X puede ser inductiva como capacitiva)



Rparalelo - XQ
Rserie ~ X/Q

Propiedades de las 2 las sintonias

Tanto las sintonias LC serie o paralelo, ambas denominadas “tannques” por almacenar energia (reactiva), poseen
caracteristicas similares y antagénicas. Veamos algunas de ellas.

Si recordamos las transimpedancia del circuito resonante paralelo ZPARALELO y la transferencia del resonante serie
Tserie resultan

0o’ 2 11c
Q 2 WwoL/R = 4
cho/(oo:il:::-Qx:_‘4
ZPARALELO = (1/sC) // (SL+R) = RQ*/ [1+jQ (x—-1/X)] = RQ*/ [1+]Q (w/®0 — ®0/®)]
| ZPARALELO | = RQ?/ [1+Q*(x—1/x)2]1"? = RQ?/ [1 + Q? (w/wo — wol/w)?]1*?
Para rangos pequefios 0 = A®m = B/2 oseax~ 1
02 ¢=0¢n 2 2A®w/B = 2Q Aw/mwo = 1
ZPARALELO ~ RQ%/ (1 +j ¢)
| ZPARALELO | w0y ~ RQ?/ (1 + ¢?) ** ~ RQ?
Tsere = (1/sC) /[R+sL+ (1/sC)] = Q/[Q (1 -x%) +]]
| Tserie | = Q/[Q%(1-x%)*+1]™* = Q/[Q* (1 - ®*/@0%)* + 1]
Para rangos pequefios 0 = A® = B/2 oseax~1
026 =10n g 2Amw/B = 2Q Aw/mo = 1
| Tserie | @o) = Q/[($*/14Q7*+11" ~ Q

T
z PARALELC - =ERIE .
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(resonancia paralera) (resonancia sexe]

wot = 1/LC

Es de destacar que el circuito tanque serie amplificara Q la tension aplicada a la frecuencia de resonancia, y el paralelo
Q la corriente aplicada. Veamos entonces, primero para el circuito serie y luego para el paralelo

il
Q=0wL/R ~ 1/®CR —= valido para el circuito serie como para el paralelo
ve(mo) = i(mo)/sC = i(wo). QR = Q.v(wo) —= amplificacion de tension en el serie
ic(mo) = v(mo).sC = v(wo).1/QR = Q.i(wo) —= amplificacién de corriente en el paralelo
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Las 3 zonas de radiacion

Una antena transmisora al ser excitada envia isotrGpicamente una radiacion donde se destacan 3 dominios espaciales
a una distancia x de la emision:

Zonas de campo cercano

-x <<, —= Zona de energia reactiva cuasi-estacionaria con predominancia del campo eléctrico E. en esta zona no
hay induccion de ningdn tipo y es un area peligrosa para los organismos biolégicos.

-x ~ A —= Zona de energia reactiva de Fresnel con predominancia del campo magnético H. En esta zona hay mas
induccion magnética que electromagnética, es decir, que las antenas practicamente no poseen resistencia de radiacion,
sino que se han de trabajar como simples secundario de transformadores.

Zona de campo lejano

-x >> A —= Zona de energia activa de Fraunhofer con predominancia del campo electromagnético EH. En esta zona
existe el campo electromagnético propiamente dicho y las antenas poseen resistencia de radiacion.
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reactiva reactiva activa
cuasi-estacionaria de Fresnel de Fraunhofer




