AMPLIFICADORES OPERACIONALES
DE TRANSCONDUCTANCIA

Federico Miyara

Los amplificadores operacionales de transconductancia son amplificadores opera-
cionales cuya salida, en lugar de ser una fuente de tension de baja impedancia como en
los amplificadores operacionales convencionales, es una fuente de corriente de alta im-
pedancia, controlada mediante tension diferencial de entrada. La ganancia de trascon-
ductancia Gy, puede a su vez programarse por medio de una corriente [agc (amplifier
bias current) inyectada en un terminal apropiado. En lafigura se muestra el diagrama de
circuito esquemético del LM13600.
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Figura 1. Circuito esquemético de un amplificador a transconductan-
ciaLM13600

La posibilidad de programar la transconductancia permite dos tipos de aplicacio-
nes. En el primer grupo estdn comprendidas aquellas aplicaciones en las cuales se debe
optimizar alguna especificacion (ruido, corrientes de polarizacion, resistencias de entra-



day salida, etc.). En el segundo grupo se incluyen dispositivos de tipo paramétrico o
controlado, como amplificadores de ganancia controlada por tensién, filtros controlados,
osciladores controlados, resistencias controladas, etc. Este segundo tipo de aplicaciones
es dificil de implementar con amplificadores operacionales tradicionales, o alin con los
de tipo programable, como el LM4250. En estos Ultimos, si bien la transconductancia de
la primera etapa puede programarse, dicha transconductancia se manifiesta como una
ganancia de tension que puede programarse hasta cierto punto por medio de la corriente
de programacion. Pero como dicha ganancia de tensién es muy elevada, es necesario
realimentar el amplificador, con lo cua e comportamiento se vuelve insensible al con-
trol que pueda gjercerse sobre la ganancia a lazo abierto. un aspecto novedoso y signifi-
cativo de los amplificadores a trasconductancia es que pueden ser utilizados a lazo
abierto. Ello se debe a que, segin veremos, la trasconductancia es mucho mas predeci-
ble que la ganancia de tension.

Analizaremos & funcionamiento del LM13600, y posteriormente veremos sus
aplicaciones.

1. Teoria del funcionamiento del LM13600
1.1. Teorla elemental

Haremos primeramente un enfoque elemental de la operacion de este dispositivo.
Dejaremos para mas adelante la consideracion de los diodos formados por T y Ty, asi
gue supondremos por ahoraque Ip = 0.

La etapa diferencial de entrada esta conformada por los transistores Tq, y To. Al
aplicar una tension diferencial vy entre sus bases, se produce un desbalance en sus co-
rrientes de colector aproximadamente proporcional a vy:

o - le1 = OmWd (1)

Lostransistores Tg, T10, Y T11 CONstituyen un espejo de corriente de precision, que
reproducen en el colector de T1; la corriente |¢;. Esta corriente es a su vez reproducida
por otro espejo de precision formado por Tis, T16 Y T17, Sobre € colector de Ti6. Por otra
parte, la corriente I, es reproducida sobre el colector de T14 por un tercer espejo que
integran Ti2, T13 Y T14. Lacorriente de salida lo resulta entonces

lo = lcia - lciss
€s decir

lo = |l - laa = OmV (2)

Esta estructura tiene dos finalidades. En primer lugar, provee una carga perfecta-
mente simétrica para la etapa diferencial. Ello no sucede en la configuracién clasica en
lacua € diferencial esta cargado con laentraday la salida de un Unico espgjo, yaque la
entrada esta a un potencia practicamente fijo (una caida base emisor por debajo de la
alimentacién), mientras que la salida es flotante. La segunda finalidad es independizar el
potencial de salida de la tensién a modo comin de la entrada. En la configuracion men-
cionada, la salida esta restringida a valores por encima de la tension de modo comun.
ara hacer més versdtil a dispositivo, se ha agregado un seguidor Darlington formado
por Tigy T, Necesario en las aplicaciones en las cuales se requiere reproducir la ten-
sion alasdidasin cargar a ésta.



La polarizacion del circuito se consigue mediante un nuevo espejo de precision
congtituido por Ts, Ts, y T7, que toma la corriente 1 agc Yy la reproduce en los emisores de
T1y T,. Esta corriente se divide en partes iguales que circulan por cada uno de estos
transistores. La corriente de reposo de los transistores Tg a T17 €S lagc / 2. ESto es bene-
ficioso ya que los puntos de trabgo resultan iguales, y, por consiguiente, el aparea
miento entre sus pardmetros es mayor.

El transistor Tg permite polarizar a par Darlington en forma proporcional ala co-
rriente | asc. ESto permite que para | asc pequeiia Tig cargue muy poco ala salida, y que
paralasc elevadalavelocidad de respuesta del Darlington sea mayor.

Veamos ahora la dependencia de las diversas especificaciones de lagc. El para
metro més fundamental que se controla con | agc €s la trasconductancia:

IABC
= _ABC 3
Im 2V (3

Vemos que gm no depende mas que de la corriente de control y de latemperatura, a dife-
rencia de lo que sucede con los amplificadores usuales en los cuales la ganancia a lazo
abierto depende de varias resistencias dinamicas, las que a su vez dependen de la ga-
nancia de corriente de los transistores, parametro sujeto a una gran dispersion. Esta ca-
racteristica, junto con € hecho de que la ganancia de tension del amplificador queda
determinada por la resistencia de carga y por lo tanto puede reducirse hasta el valor re-
querido, permite su utilizacion alazo abierto.

La corriente de polarizacion |g también depende directamente de | agc, a través de
la ganancia de los transistores de entrada:

IB = IABC/Zb- (4)

También la corriente de offset varia directamente con | agc, ya que es proporcional
aproximadamente a la corriente de polarizacion y a desapareamiento entre los b de los
transistores de entrada.

Las resistencias de entrada y salida resultan proporcionales a b e inversamente
proporcionales a | agc.

La maxima corriente de salida es aproximadamente lagc, ya que ésta se tiene
cuando uno de los transistores de entrada se corta. Entonces el otro conduce toda la co-
rriente | agc, que se traslada ala salida.

El ruido equivalente del amplificador también depende de | asc, Ya que los meca-
nismos bésicos de produccion de ruido en los semiconductores son dependientes de las
corrientes de polarizacion de las junturas.

En las proximas secciones analizaremos |os bloques constitutivos del amplificador
de trasconductancia.

1.2. Espejo de corriente de precision (fuente de Wilson)

El espgjo de corriente elemental, constituido por un transistor polarizado por otro
transistor conectado como diodo tiene dos inconvenientes que pueden subsanarse con la
estructura que se muestra en la figura. El primero es que la corriente de salida no es
exactamente igua a la de entrada, sino que contiene un término que depende de la ga-
nancia de corriente de los transistores:



El segundo problema que presenta el espejo elemental es que su resistencia de sa
lida no es muy ata, ya que su valor coincide con la resistencia de salida del transistor,
ro. Este inconveniente es serio especialmente cuando | agc €s alto. La estructura ilustrada
en lafigura 2, llamada fuente de Wilson, mejora ambos aspectos en un factor b, debido
al efecto realimentador de su topologia.

Figura 2. Circuito esquemético de una fuente de corriente de Wilson

Para realizar €l andlisis redibujemos €l circuito poniendo de manifiesto la reali-
mentacion (figura 3).
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Figura 3. Andlisis por realimentacion de la fuente de corriente de
Wilson

Aqui se sustituy6 € transistor conectado como diodo por su resistencia dinamica.
El amplificador basico es €l transistor Ts, y la red de realimentacion esta formada por €l
espejo T1-T,. Reponiendo en e amplificador bésico las impedancias de la realimenta
cion setiene @ circuito de lafigura 4.
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Figura 4. Seccion amplificadora de la fuente de Wilson en la que se
han incorporado las resistencias vistas en la realimentacion.

La ganancia de corriente relativa a la realimentacion difiere algo de la correspon-
diente a la salida, y dicha diferencia es importante en este caso dado que queremos
mostrar que i e i1 son muy similares. La relacion entre la corriente de salida y la que se
toma como muestra através del espejo es.

(5)

Este sera el factor de conversion para la ganancia total. Consideremos ahora las ganan-
cias del amplificador y de la realimentacion. El amplificador es simplemente € transis-
tor, en e cual despreciamos la resistencia r conectada a su entrada, y su ganancia res-
pecto alavariable de muestreo (i3) es

a = is/lip = b+ 1, (6)

La realimentacion tiene la ganancia del espejo basico:

r = . @)

Laganancia de corriente total de la fuente de Wilson resulta, entonces,

ip _ a b _ b+ @®
i1 1+ arb+1 b2 + 2o + 2

Vemos que € error respecto a la ganancia idea 1 es del orden de 2/b?. La cancelacion
del error de primer orden en 1/b sigue verificandose alin si existen desapareamientos en



los b, pero no ocurre lo mismo ante desapareamientos en |s. Afortunadamente la tecno-
logia de circuitos integrados permite mejores apareamientos en las corrientes de satura-
cion (mgor que € 1%) que en las ganancias de corriente (hasta un 10%). Observemos
gue la fuente de Wilson no logra superar en este aspecto las prestaciones del espgo
simple, ya que e origen del problema se encuentra precisamente en el espegjo de larea
[imentacion.

Dos pardmetros de interés son las resistencias de entrada y de sdlida. La resisten-
ciade salida del amplificador es, aproximadamente (despreciando la resistencia dinami-
carp / (2 + b) por ser muy pequefia),

R’ @ ro. 9)

A causa de la realimentacién en serie a la salida, esta resistencia aumenta en € factor
1+ ar. También aqui habria que realizar una correccién debida a que las corrientes de
colector y emisor son diferentes, pero en este caso no es importante, ya que sélo nos
interesa una estimacion de orden cero. Resulta

R @@+anRy @ br.. (20

Laresistencia de entrada sin realimentar vale (despreciando ro)

r

=+ (1 + b)—P— 21,. 11

R =1 + (L+b) P @2n (11)

Al realimentar, la realimentacion en paralelo a la entrada reduce este valor en €l
factor 1+ ar. Resulta

R = (+arnR'" = 2rp/h. (12

Vemos, asi, que la resistencia de salida mejora en un factor b, pero la de entrada
empeora en un factor 2 respecto al espegjo elemental. Esto Ultimo no es demasiado im-
portante ya que el orden de magnitud es muy inferior a de la resistencia de salida del
diferencial, por lo tanto el error por efecto del divisor de corrientes no es significativo.

Dejaremos para una seccion posterior € andlisis de la respuesta en frecuencia.

1.3. Amplificador diferencial

Para el andlisis de |la etapa diferencia supondremos primeramente que |os colecto-
res de los transistores estén conectados a +V, ya que €l efecto de las resistencias de e
trada de las fuentes de Wilson que los cargan es despreciable. Posteriormente se justifi-
cara esa aproximacion calculando laresistencia de salida. Aplicando € modelo de Ebers
y Moll simplificado para el caso de polarizacion directa se tiene

| sl eVbel /VT

lc1
(13)
| c2 = | s2 eVbez /VT

De aqui resulta
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Figura 5. Diagrama esquemético del amplificador diferencial de en-
trada.

ez _ Is2 olVbez - Ve )/ Vi
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Si ahora escribimos
Icl = IC = chl 2,

IC2 = IC + ch/2,
donde
(o= la * lea _ lasc
C - 2 - 2 ’
Dic = |l - lea,
resulta
le g1 4+ Do

Para |/l vae una aproximacion similar:

s2 @1 + —S.
Isl Is

(14)

(15)

(16)

(17)

(18)

(19)

Tomando ahora el desarrollo de Taylor de primer orden parala exponencial se obtiene



gvd + VT I—: (20)

El deshalance entre las corrientes de colector es entonces proporciona alatension
diferencial desplazada en una tension de offset que depende de la temperatura'y del de-
sapareamiento entre las corrientes de saturacion Dld |s. La trasconductancia resulta en-
tonces

_ lagc
= _ABL 21
Om Ny (21)

Para calcular la resistencia de entrada, tengamos en cuenta simplemente que la
misma es el cociente de la tension diferencial por el incremento de corriente de una ba-
se, es decir

Ri = Vd = Vd = 2_b
D|b/2 D|b/2b Om

= 2r,. (22)

Para calcular |a resistencia de salida exhibida por cada colector utilizamos e mo-
delo p y € andlisis por bisecciones. En modo diferencial los emisores estén a potencial
0. Pasivando las entradas, entonces, quedan pasivadas también las fuentes de corriente
controladas, y entonces resulta claramente que laresistencia vista es r,. En modo comun
loe emisores estén abiertos. Se calcula facilmente que en esas condiciones la resistencia
vista es aproximadamente (1 + b) r,. En ambos casos la resistencia de salida es varios
ordenes de magnitud mayor que la resistencia de entrada de la fuente de Wilson, que
valia2r, / b.

1.3.1. Anélisis de la influencia del modo comun

Si se aplica en los terminales de entrada una tensién a modo comun incremental,
dicho incremento se traslada a los emisores, y por |o tanto alaresistencia de salida de la
fuente de Wilson de polarizacién (Ts, Te y T). El resultado es equivalente a un incre-
mento en la corriente de programacion de valor

gue tiene un doble efecto. El primero es provocar una pequefia distorsion especialmente
en aquellos circuitos en los cuales la sefial es a modo comun, como en 10s no inversores,
ya que a causa de dicho incremento en |agc Se incrementa la ganancia de transconduc-
tancia

El segundo efecto es la aparicién de una ganancia a modo comun no nula, debida
al término correspondiente a la tensién de offset. Para verlo, consideremos la parte del
desbalance de corrientes de colector debidaa l asc y alatension de offset:

Dl

|1 nec Vos 2 s 2bry 1

DI ABC % — Ve DI s (24)

de donde resulta una trasconductancia para el modo comin



! Bs (25)
2Drg g

Omec ~=

Ambos efectos son de poca importancia para valores tipicos de la corriente de
programacion | agc.

1.3.2. Anélisis de la distorsién

La existencia de unatransferencia lineal caracterizada por la trasconductancia G,
esta condicionada a que las aproximaciones de primer orden realizadas a calcular €l
desbalance de las corrientes de colector sean vaidas. Para ello es necesario que los in-
crementos involucrados sean pequerios, especiamente que vy / Vr sea pequefio.

Mientras que en un amplificador operaciona de tension casi invariablemente la
saturacion de la salida sobreviene para valores muy bajos de vd (tipicamente 0,1 mV)?,
en los dispositivos que estamos estudiando son comunes tensiones diferenciales mucho
mayores. Ello se debe a que la saturacion de tension de la salida puede evitarse bajando
la ganancia a lazo abierto mediante una resistencia de carga de bajo valor. por este mo-
tivo € problema de la distorsion en la etapa de entrada se vuelve real en estos amplifi-
cadores.

La manera més directa de evauar la distorsién consiste en calcular en forma
exacta el desbalance de corrientes de colector en funcidn de la tension diferencial. Para
simplificar, supondremos que los transistores estan apareados. Entonces

2 _ 1+ D20 vy (26)
1 1 - DI/2l
De aqui puede despejarse € desbalance DI :
va VT
D, = 21.° Lo o mhld @7)

CevalVt 4 r

donde Th es la tangente hiperbdlica. LIamando Dl ala aproximacion lineal, es decir

|
DI = Sy, 28
cL VT d ( )

podemos plantear el error relativo

E — DIC - DICL - 1. Vd/2\/'|' (29)
' DI Th(vg / 2V7)

En la siguiente tabla se muestran varios valores de vy, l0s correspondientes valores
de E; porcentuaes y las distorsiones armonicas porcentuales correspondientes. La dis-
torsion armonica se estimé mediante la aproximacion

La excepcion la constituyen las situaciones dinamicas en las que se producen conmutaciones muy
rapidas. En esos casos la salida no puede seguir a la entrada, y por lo tanto la etapa de entrada satura
sin que lasalidalo haga (slew rate).



DTH @ E/4 (30)

vélida para pequefios valores de distorsién, y para € caso en que la transferencia se
puede aproximar por una funcion impar de tercer grado.

Tabla 1. Célculo de la distorsién armonica para varias amplitudes de entrada

Vg [mV] v/ V't E % DTH %
2,6 0,1 20,08 0,02
9,1 0,35 -1,0 0,25
13 05 2.1 0,53
26 1 -8,8 2,2
52 2 -31 8
130 5 -150 -

Vemos que la distorsién es bastante baja alin para valores elevados de vqy. Ello se
debe a que la aproximacién de primer orden obtenida es también de segundo orden, ya
gue la tangente hiperbdlica no tiene términos pares en su desarrollo.

Sin embargo, para determinadas aplicaciones, por gjemplo para el procesamiento
de sefides de audio, una distorsién aun del 1% se considera en muchos casos inacepta-
ble. S bien este problema podria resolverse atenuando previamente las sefides, en la
précticaimplicareducir la relacion sefid/ruido, lo cual equivale una reduccién del rango
dindmico que e dispositivo es capaz de manejar.

Més adelante volveremos a tratar la cuestion de la distorsion cuando estudiemos la
funcion de los diodos formados por Tsy T, cuya finalidad es reducir la distorsion para
sefiales atas.

1.4. Andlisis del funcionamiento del amplificador

Consideremos ahora los diversos bloques en su conjunto, tal como se representan
en e modelo de lafigura 6. En dicho modelo se han considerado las resistencias de en-
trada y salida de las fuentes de Wilson, pero se supuso que su ganancia tiene el valor
ideal.

En la rama de |3 despreciaremos la influencia de 2r,'/b" por ser varios ordenes de
magnitud inferior ar.b, de donde obtenemos

Asimismo, paraV, = 0,
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Figura 6. Modelo del amplificador completo en el que se han sustitui-
do las fuentes de Wilson por fuentes de corriente ideales en paraelo
con sendas resistencias

Lacorriente de sdlida es

lo = | I3 + Voo 19,
o} 2 3 ccgrob ro'blg
x1 10
= 1y - Iy - Veb— + T = 34
2 1 cc rob ro.b.B ( )
= IAia?/d + VT% -V, VTaa L + L 99
Ny é | e gva bVa' Gy
Aparece un término constante que representa una tension de offset intrinseco:
&1 1 0
Vosi = VecVT gbVA + b'VA'L (35)
@

al cual se agrega unatension de offset aleatoria



Dl g
Vos = V1 I_ (36)
S

L a trasconductancia es exactamente la misma que para el diferencial, debido a que
la ganancia de | as fuentes de Wilson es casi exactamente 1:

_ lagc
= _ABL 37
9m Ny (37)

Laresistencia de entrada es laresistencia de entrada del diferencid:
R = 2rp. (38)

La resistencia de sdida es €l paraéelo de las resistencias de salida de las dos Ultimas
fuentes de Wilson (una NPN y la otra PNP). Este paralelo puede aproximarse por la
resistencia de la fuente PNP:

Ro = reblirh @ rob' (39)

1.5. Respuesta en frecuencia de la fuente de Wilson

Utilizaremos el modelo p en alta frecuencia para los transistores. El circuito en
sefial, mostrado en la figura siguiente, puede resolverse planteando las ecuaciones de
nudos.

Figura 7. Modelo para € céculo de la respuesta en frecuencia y la
impedancia de entrada de una fuente de Wilson.

Planteadas dichas ecuaciones y reacomodados |os términos se obtiene € sistema

vigr + Lo (e, +2c)s? - v2§ﬂ+(cp+cm)s$ =
lo lo @ ) o]
(40)

a+b N (C +Cm)$d ] V238+2b 2

(3, +Cps2 = ©
1]



Este sistema puede smplificarse teniendo en cuenta que r, <<r, y que C, >>Cy,, te-
niendo cuidado de verificar que no se produzcan luego cancelaciones entre los términos
gue subsisten. El resultado de esas aproximaciones y la posterior resolucién del sistema
€es

2/, + 3Cys
2C,%s? + (2bCp/ry)s + b2 /ry?

Vi @ I1

(41)

b/rp + Cps |

Va 1
2C,%s? + (2bCy1ry)s + b2 /ry?

Por otra parte, la corriente de salida |, puede expresarse en términos de V, y V, ddl s-
guiente modo:

= gm(Vl - VZ) - ViCis - V2/ro

o
|

(42)
= Vilb/rp - Cis) - Volb/rp - 1/1y)
Sustituyendo |os valores anteriores se obtiene, finalmente,
I, - 3CpCqs® + (2bCy/rp)s + b2 /ry? 3
1. 2.2 2, 2 °
I3 2Cp“s® + (20Cp/rp)s + b/,

Es til reescribir la aproximacidn anterior en términos de la constante de tiempo de tran-
sicion, t+ = 1/2pfr .para ello, tengamos en cuenta que

Om Om
fr = 44
T 7 2p(C, + Cp) @ZpCp (44)

Ademas
Cp = Cb + Cje = tfgm + C]e = tfgm- (45)

donde C;, es la capacidad de carga de la base, Cjc la capacidad de la regién de vacia-
miento, y t es el tiempo de transito directo de portadores por la base. Estas dos aproxi-
maciones valen para corrientes de colector no demasiado pequefias. sustituyendo resulta

Entonces

2
P @ -3(Cm/Cp)tT 2+ 2tts + 1.

(47)
|2 2tT282 + 2tTS + 1

Esta transferencia tiene dos polos, ubicados en



P2 = E('l ) (48)

e [ 3Cp0
Clo = S0 G o+ 14 —. (49)
- Ll g r 5

Uno de los ceros es muy elevado y su efecto puede despreciarse. El otro vale aproxima-
damente

y dos ceros en

C, = - 1/2tT (50)

El cero més dominante, entonces, se encuentra un poco antes que el par de polos (figura
8). Resulta una respuesta con un pequefio pico de resonancia y una caida similar a un
polo simple ubicado en fr. Paratransistores NPN integrados es de unos 300 MHz, y para
PNP, unos 5 MHz.
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Figura 8. Respuesta en frecuencia de |a fuente de Wilson.

Para determinar la influencia de las fuentes de Wilson en |la respuesta en frecuen-
ciade todo el amplificador sera necesario también calcular las impedancias de entrada 'y
salida. La impedancia de entrada se calcula facilmente a partir de la expresion de V; ya
obtenida. Resulta

z, = ﬁ @ 2I'p (3/2)'[1'8 + 1

: 51
I3 b 2t:%s? + 2tys + 1 &1
Esta impedancia tiene un cero ubicado a mayor frecuencia que e cero dominante
de la ganancia. Se produce un pico algo menos acentuado y luego vuelve a decrecer,
haciendo més despreciable su efecto.
Para calcular la impedancia de salida planteamos un modelo similar a anterior en
el cua se reemplaza lafuente I, por un circuito abierto y el cortocircuito a la salida por
una fuente de tensién V (figura 9).



Figura 9. Esquema circuital para el célculo de laimpedancia de salida
de una fuente de Wilson.

Las ecuaciones de nudos, una vez reacomodados |os términos correspondientes a
las fuentes dependientes, son similares alas del caso anterior:

Vit v Lo eo 2t - Ve 4 (Cp +Culsd = V Gy
lo lo o ) o]
(52)

Para resolver este sistema pueden realizarse aproximaciones simplificatorias, pero
en este caso hay que obrar con alguin cuidado, ya que haciendo aproximaciones de orden
cero en todos los casos se producen cancelaciones de términos. Del andlisis del resulta-
do de utilizar sdlo aproximaciones de orden cero se desprende que es suficiente con
considerar una aproximacion de primer orden para €l término constante del denomina-
dor. Se obtiene, entonces,

2
o 3rpfoCpCns™ + 2brCps - b v

Vi
fo 2ry?Cp?s? + 2bryCys + b(b +2)

(53)

2
o proCpCms™ + 2br,Cps + 1 v

Va2
fo 2r,°Cp?s? + 2bryCys + b(b +2)

Por otra parte, la corriente que circula se calcula como



Om MV - Vo) + (V - V))Cs + (V - Vz)ri =

(0]
(54)

1-1-O:

& 0 0
Vgi + Cpst + V:I_gﬁi - Cpsz + Vzgai + i ;
o 7] ) a ' o @

Reemplazando los valores anteriores, aproximando y expresando en términos de t+, se
obtiene

2(th)2 + 2tys + 1 (55)

Zz @ rob

r,C r,C r,C
22 Mh3(t19° + 42" "p2(t19)? + 2-2Mp2ts + 1
'pLp Cp 'rCp

Esta aproximacion es vélida en todo € rango de frecuencias en las que tiene vali-
dez el modelo p. Sin embargo, es complicado obtener un equivalente circuital RC que
tenga dicha impedancia. Puede lograrse un equivalente circuital simplificado si tenemos
en cuenta que el numerador tiene importancia recién para frecuencias mucho mas altas
gue e denominador. Ademas, en el denominador los términos cuadrético y cubico pue-
den despreciarse para frecuencias

f << fr/\b. (56)

Bajo estas condiciones pueden conservarse solo los términos hasta €l de primer grado
del denominador y entonces, considerando que t+ = r,C,/ b, se obtiene

brg

Z —_,
2 @ 1+ 2C.prgs

(57)

Esta impedancia equivale a unaresistencia de valor br, en paralelo con un capacitor 2Cp,
lo cual representa un modelo bastante sencillo para el circuito de salida del amplifica-
dor. Debe insistirse, no obstante, en que & mismo es vaido sblo en un rango de fre-
cuencias bastante restringido, que va desde la continua hasta frecuencias del orden de
fr /b. Para transistores NPN, este valor corresponde a unos 2 MHz y, para PNP, a unos
150 kHz, tipicamente.

1.6. Respuesta en frecuencia de la etapa diferencial

Para el andlisis consideraremos € diferencial cargado con las impedancias de en-
trada de las fuentes de Wilson, Z;w. Utilizaremos el modelo p.

Para sefiales diferenciales los emisores se encuentran a potencial 0. y entonces el
circuito se puede partir en dos partes antisimétricas, de las cuales basta analizar una,
como se muestra en lafigura 11.
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Figura 10. Etapa diferencial cargada con las impedancias de entrada
de las fuentes de Wilson y su modelo equivalente en sefial.
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Figura 11. Modelo del amplificador diferencial para sefides en modo
diferencial.

En este circuito puede despreciarse r,, por ser mucho mayor que € modulo de
Z;w. Resulta, entonces, la transadmitancia

ioc _ 1- (Cm/gm)s
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Aqui podrian calcularse en forma completa los coeficientes del numerador y e denomi-
nador, resultando una funcion con 3 cerosy 2 polos. Sin embargo, nos proponemos ve-
rificar que ninguno tiene importancia, y para ello es suficiente con estimar el modulo de

(Cw/ gm) jw y de Z,Cnyjw para frecuencias del orden de frypny =300 MHz. Para
| asc = 500 A resulta

(Co/ Gm) Wr = 0,016- (59)

Ademés, Z; acanza un pico apenas mayor que su valor resistivo a bajas frecuencias,
quevalia2ry'/b' =2/ g, por lo cual

ZwCnvr = 0,03. (60)



En ambos casos e error cometido despreciando dichos términos es despreciable, ain a
frecuencias tan altas como frnen. Resulta, entonces, que para todas las frecuencias de
interés

o | ABC
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El efecto de limitacion de frecuencia de la etapa diferencial estara dado mas bien
por la carga que su impedancia de entrada representa para una fuente de sefial no ideal
(obsérvese que latension vy / 2 aplicada provenia de una fuente ideal). Para calcular la
impedancia de entrada utilizamos el mismo circuito equivalente anterior. Resulta

2rp

Zi : .
d @ 1+ rp(Cp + (1 + Zlem)Cm)S

(62)

Para frecuencias del orden de fr,pnp/ 2, aln se mantiene Zyw aproximadamente cons-
tante e igual a 2/gm, por lo cua la impedancia de entrada puede aproximarse hasta esa
frecuencia por

2r
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id 1+ rp(Cp " 3Cm)s (63)
que corresponde a un circuito paralelo con una resistencia 2r, y una capacidad
(Cp + 3Cy)/2. Para frecuencias mayores Ziz comienza a reducirse y e factor 3 que
acompaiia a Cy, se reduce a 1. Sin embargo, la frecuencia de corte correspondiente re-
sulta, en ambos casos, del orden del limite de validez de uno y otro modelo, por o cua
ambos modelos predicen valores casi constantes y resistivos para Zg, mientras
f <frpnp/ 2. EN consecuencia conviene més € segundo modelo, ya que su validez no
esta restringida, por supuesto dentro de su grado de aproximacion. Entonces, utilizare-
mos la aproximacion

2rp .
1+ rp(cp + Cm)s’ 64

correspondiente a una resistencia 2r« en paralelo con un capacitor (C, + Cy)/2.
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1.7. Modelo en frecuencia del amplificador de trasconductancia

El modelo surge del andlisis ya realizado sobre la respuesta en frecuencia de los
bloques que constituyen e amplificador: las fuentes de Wilson y la etapa diferencial.

La etapa diferencia de entrada no influye en lo relativo a la transadmitancia glo-
bal gm , ya que segun concluimos la transconductancia es précticamente constante en un
rango de frecuencias muy amplio. Si influye en relacién con su impedancia de entrada,
gue afecta cuando se emplean generadores de sefial no ideales. En la seccién sobre
compensacion, se vera un giemplo de utilizacion de este modelo, y se podra apreciarla
influencia de laimpedancia de entrada.

Las corrientes de colector del diferencial son tomadas por fuentes de corriente de
Wilson, que por ser PNP tienen una respuesta en frecuencia pobre. La del sector inver-



sor atraviesa otra fuente de Wilson, pero esta vez NPN, y por lo tanto no influye dado
gue la respuesta en frecuencia de los transistores NPN integrados es dos Ordenes de
magnitud superior alade los PNP.

El modelo aproximado resultante es €l indicado en lafigura 12.
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Figura 12. Modelo simplificado para el diferencial de entrada.

Los parédmetros del modelo son

4h V-
R @2, @ —"N'T (65)
| ABC
C + C
cC @ PNPN . MNPN (66)
[ 2tts + 1
G ABC 5 T (67)
2VT 2tT sT + 2tTS + 1
2b \/
Ro @ ropnpbpne = M (68)
ABC
Co @ 2(Cipne + Cinen) + Cos (69)

R, es en redlidad el paralelo de las resistencias de salida de las dos fuentes de Wilson de
la salida, pero la fuente NPN tiene una resistencia mucho mayor que la PNP. No sucede
lo mismo con C,, donde aparecen las dos capacidades de salida. También aparece la
capacidad colector-sustrato del transistor NPN, que puede ser de hasta 3 pF.

Ejemplo: Determinemos los parametros del modelo para Iasc = 500 mA y los siguien-
tes datos de los transistores. byeny = 125, Cjenen = 1 pF, Cionen = 0,5 pF, Ces = 2 pF,
ttnen = 0,5 ns, bpnp = 30, Crpne = 1 PF, Vapne =50V, trnen = 30 ns.

Resultan los siguientes valores:

R =26 kw
C=32pF
R, =6 MW

Co=5pF



Con respecto a gm, conviene expresarla aproximando los dos polos y un cero como un
solo polo, ubicado aproximadamente en frpnp = 5,3 MHZ:

9,6 ms
1+ s/(2p*6,3MHz)

Om =

El guste entre estos valores y los suministrados en las hojas de especificaciones es, en
algunos casos, bueno, y, en otros, sdlo en orden de magnitud, debido a que se utilizaron
datas tipicos que no necesariamente coinciden con los parametros de un determinado
proceso de fabricacion.

1.8. Adaptador de impedancia (buffer)

En la mayoria de las aplicaciones del amplificador de transconductancia es nece-
sario aplicar una carga importante a la tension desarrollada en la salida, pero sin alterar
ésta. En la primera generacién de amplificadores de transconductancia, la serie CA3080,
esto debia hacerse externamente. En el LM 13600 se han incorporado dos transistores en
conexioén Darlington, Tig Y Tag, para cumplir esta funcion. El transistor Tg es una exten-
sion de la fuente de Wilson que polarizaa T, y T,. Su finalidad es polarizar a primer
transistor del Darlington con una corriente proporcional a Iasc (la constante de propor-
cionalidad es menor que 1, lo cua se logra con una geometria de menores dimensiones).
Esto permite reducir la corriente con que la base de Tig carga a la salida del amplifica-
dor para lasc bgja y, en cambio mantener una polarizacion convenientemente elevada
cuando Iasc es dtay por lo tanto ello es posible. De este modo se amplia el rango dina
mico del amplificador cuando se utiliza como buffer.

Un inconveniente de este tipo de adaptacion de impedancia reside en la caida de
tension de mas de 1 V respecto a la tension de salida de la etapa de transconductancia,
aunque por tratarse de una caida aproximadamente constante no tiene efectos impor-
tantes en sefiales de corriente aterna.



