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Introduzione

L’obiettivo del Corso di Elettronica per le Telecomunicazioni è l’analisi e la sintesi del cosiddetto
front-end radio, ossia tutta la parte di un sistema di radiocomunicazione che opera in “alta
frequenza”.
I sistemi radio operano in un intervallo di frequenze molto esteso, che può andare dalle decine
di kHz (per la comunicazione radiotelevisiva) fino ai GHz (per le comunicazioni WiFi) ed oltre.
Tradizionalmente ognuna di queste decadi ha un proprio nome, riportato in figura 1.

Figura 1

Come è noto la frequenza f e la lunghezza d’onda λ sono legate dalla relazione f = c
λ
, dove c è la

velocità della luce nel mezzo di propagazione del fenomeno. Con il termine microonde si va ad
identificare quella gamma di frequenze la cui lunghezza d’onda diventa comparabile con quella
dei componenti in uso. Considerando onde che viaggiano nel vuoto (v = 3 · 108 m/s), otteniamo
che a 300 MHz corrispondono onde con λ = 1m. Siccome fino agli anni 60 le dimensioni tipiche
dei circuiti e dei componenti elettronici erano di qualche centimetro, si parlava di microonde già
per frequenze superiori a 500MHz. Al giorno d’oggi le dimensioni dei dispositivi si sono molto
ridotte, fino all’ordine del µm per dispositivi integrati, e si comincia a parlare di microonde con
frequenze superiori ad alcuni GHz.

L’applicazione dei sistemi di radiocomunicazione è il trasferimento di un’informazione a distanza
senza fili. L’informazione, nella sua accezione più generale, è rappresentata da una grandezza
fisica s(t) che varia in funzione del tempo. Tale grandezza, prima di essere trasmessa a distanza
mediante le onde elettromagnetiche, deve subire una serie di elaborazioni che la rendono idonea
alla trasmissione. Innanzi tutto è necessario trasformare la grandezza fisica in un segnale
elettrico, funzione assolta dal blocco denominato trasduttore.

vii



viii INTRODUZIONE

Tipicamente il segnale elettrico e(t) in banda base è contenuto in un range frequenziale che va da
da qualche Hz a qualche MHz. Un segnale a queste frequenze non è adatto ad essere trasmesso
a distanza in quanto sarebbero necessarie antenne di dimensioni paragonabili o maggiori alla
lunghezza d’onda e quindi di diverse decine di metri. Il segnale elettrico deve essere dunque
traslato a frequenze maggiori attraverso una combinazione con un segnale a radiofrequenza,
operazione effettuata da un sottosistema denominato modulatore. Prima di arrivare all’antenna
che trasmetterà il segnale modulato è necessario amplificarlo adeguatamente. A seconda delle
applicazioni il segnale trasmesso avrà una potenza che potrà variare da poche decine di milliWatt
fino a diverse centinaia di kiloWatt ed oltre.

APRFTrasduttore Modulatore Adattamento

Figura 2

Il segnale trasmesso raggiunge il ricevitore con una potenza molto inferiore a quella di trasmis-
sione a causa dell’attenuazione geometrica e delle perdite nel mezzo di trasmissione. In alcuni
casi il segnale ricevuto avrà una potenza di poche decine di femtoWatt: tanto basta ad ottenere
una ricezione intelligibile, ovvero ad essere in grado di ricostruire l’informazione trasmessa con
una probabilità di errore accettabile.

L’antenna si presenta come un generatore di segnale con una impedenza interna, che va a pilo-
tare uno stadio di amplificazione. Il primo blocco attivo in ricezione è perciò un amplificatore a
radiofrequenza a basso rumore. Il segnale amplificato, che è ancora un segnale in alta frequenza,
è adesso sufficientemente robusto da essere elaborato dal blocco successivo che ha la funzione
di riportarlo in banda-base (eventualmente dopo una o più traslazioni in basso in frequenza).
Questa operazione avviene all’interno del demodulatore.

Dopo un’elaborazione in banda-base il segnale può esser eventualmente riportato nella forma
della grandezza di origine.

Filtro RF

LNA ADC

Filtro IF

Demodulatore

Figura 3



Capitolo 1

LNA a parametri Y

Quadripolo: generico sistema
a quattro terminali;

Circuito 2-porte: quadripolo
per cui sussistono le relazioni
I1 = −I4 e I2 = −I3. Di solito
una coppia di terminali sono
l’ingresso e l’altra l’uscita;

Tripolo

Tripolo: caso particolare di
2-porte dove ingresso e uscita
hanno un terminale a comune.

Si può dimostrare che un circuito 2 porte è caratterizzabile e schematizzabile tramite 4 para-
metri. Note le caratteristiche secondo un set di parametri è (quasi) sempre possibile passare
ad un altro.

{
V1 = ZII1 + ZRI2

V2 = ZF I1 + ZOI2

Parametri Z

{
I1 = YIV1 + YRV2

I2 = YFV1 + YOV2

Parametri Y

{
V1 = hII1 + hRV2

I2 = hF I1 + hOV2

Parametri h

{
b1 = s11a1 + s12a2

b2 = s21a1 + s22a2

Parametri S

La scelta dei parametri da usare si fa sia in base alle modalità operative di misura, che possono
risultare più o meno comode a seconda della frequenza di lavoro, sia in base alle potenzialità
messe a disposizione del progettista da ciascun set di parametri.

Ad esempio, i parametri Z sono misurati lasciando i terminali aperti, mentre i parametri Y
chiudendoli in corto circuito.
Un circuito aperto in bassa frequenza è facilmente ottenibile tagliando un filo di connessione o
una pista, ma i due monconi a distanza limitata tra loro rappresentano una capacità, ovvero
una reattanza, che ad alte frequenze fa si che i due fili non possono più essere considerati un
circuito aperto:

1pF @ 1GHz costituisce una reattanza pari a
1

2π · 1pF · 1Ghz
' 160Ω

Lo stesso vale per un circuito chiuso: una pista o un tratto di filo possono introdurre un’indut-
tanza di pochi nanoHenry:

1nH @ 1GHz costituisce una reattanza pari a 2π · 1nH · 1Ghz ' 6.28Ω

I parametri usuali dell’elettronica di base introducono in alta frequenza errori di misura non
trascurabili, difatti negli ultimi anni si è preferito il set di parametri S, utilizzati estensivamente

1



2 CAPITOLO 1. LNA A PARAMETRI Y

nel campo delle microonde. Poiché sono di uso non immediato, si preferirà utilizzare inizial-
mente il set di parametri Y che presenta maggiore somiglianza con i set di parametri utilizzati
in corsi precedenti (come i parametri h e Z).

Relazione tra ammettenza e impedenza Non è superfluo ricordare che l’ammettenza Z
è un numero complesso formato da una parte reale, la resistenza R, e una immaginaria, la
reattenza X. Risulta:

Z = R + jX

Il reciproco dell’impedenza è detto ammettenza. La componente G è la conduttanza mentre B
è la suscettanza:

Y =
1

Z
=

1

R + jX
=

R− jX
R2 +X2

=
R

R2 +X2
− j X

R2 +X2
= G− jB

1.1 Circuito equivalente a parametri Y

YI

YO

YRV2

YFV1

+

V1

-

+

V2

-

Figura 1.1

YI =
I1

V1

∣∣∣∣
V2=0

Ammettenza di ingresso

YO =
I2

V2

∣∣∣∣
V1=0

Ammettenza di uscita

YF =
I2

V1

∣∣∣∣
V2=0

Transconduttanza forward

YR =
I1

V2

∣∣∣∣
V1=0

Transconduttanza reverse

esempio attenuatore

RP

RS RS

+

-

V2

+

-

V1

Nota: la rete è simmetrica

YI = 1/ZI =
1

RS + RSRP
RS+RP

= YO

YF = − RP

R2
S + 2RSRP

= YR



1.1. CIRCUITO EQUIVALENTE A PARAMETRI Y 3

esempio circuito equivalente del FET

gmV1 Z0

+

-

V1

+

-

V2

YI = 0

YF = gm

YR = 0

YO = 1/Z0

1.1.1 Proprietà di quadripoli a parametri Y

Due quadripoli collegati in parallelo e caratterizzati dalle proprie matrici di parametri Y, hanno
una matrice Y complessiva data dalla somma delle due singole.

I1A

I1B

A

BV1 V2V2B

V2AV1A

V1B

I1 I2

I2A

I2B

{
I1A = YIAV1A + YRAV2A

I2A = YFAV1A + YOAV2A

{
I1B = YIBV1B + YRBV2B

I2B = YFBV1B + YOBV2B

Poiché sono in parallelo, V1A = V1B = V1 e analogamente per V2. Applicando la legge dei nodi
al quadripolo complessivo si ha I1 = I1A + I1B e I2 = I2A + I2B .

{
I1 = (YIA + YIB)V1 + (YRA + YRB)V2

I2 = (YFA + YFB)V1 + (YOA + YOB)V2

Come esempio di applicazione di quanto appena visto, poniamo il quadripolo B come una
impedenza in reazione. Questo quadripolo è caratterizzato dalla seguente matrice Y.

YX (
YX −YX
−YX YX

)

V1 V2

I1 I2

YX

Dunque i parametri Y del quadripolo comples-
sivo saranno:(

YI + YX YR − YX
YF − YX YO + YX

)



4 CAPITOLO 1. LNA A PARAMETRI Y

1.2 Guadagni e definizioni

Rete reciproca: una rete due porte è reciproca quando, posto un generatore di tensione
sulla porta 1 e misurata la corrente sulla porta 2, questa risulta pari alla corrente misurata
scambiando le porte. Di conseguenza le matrici Z ed Y sono simmetriche (i termini incrociati
coincidono). Le reti con soli componenti passivi sono usualmente reciproche.

Rete simmetrica: un due porte è simmetrico quando l’impedenza d’ingresso è uguale a
quella di uscita; in altri termini, lo stesso generatore di prova posto sulla porta 1 o sulla porta
2 è attraversato da pari corrente. Di conseguenza nelle matrici Z o Y i termini 11 sono uguali
ai 22.

YI

YO

YRV2

YFV1
+

V1

-

+

V2

-

YS

YL

YIN YOUT

Figura 1.2: mettere correnti

Guadagno di tensione AV = V2
V1

V2 = − YF
YO + YL

V1 ⇒ AV = − YF
YO + YL

Ammettenza di ingresso YIN = I1
V1

I1 = YIV1 + YRV2 = YIV1 −
YFYR
YO + YL

V1 ⇒ YIN = YI −
YFYR
YO + YL

Se il due porte è unilaterale (YR = 0) YIN coincide con YI (l’ammettenza di ingresso non dipende
dal carico).

Ammettenza di uscita YOUT = I2
V2

Si ripetono analoghi calcoli alla porta di uscita:

YOUT = YO −
YFYR
YI + YS

Si noti che sia YOUT che YIN dipendono rispettivamente da YS e YL. Ne consegue che, a una
variazione dell’ammettenza di carico (o di sorgente), si ha una variazione anche nell’ammettenza
di ingresso (o uscita).
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Guadagno operativo di potenza GP = PL
PIN

Dove PL =
V 2
2m

2
gL e PIN =

V 2
1m

2
gIN sono rispettivamente la potenza dissipata sul carico e la

potenza erogata dal generatore in ingresso1.

Guadagno di potenza disponibile GA =
PAOUT
PAIN

PAOUT e PAIN sono, rispettivamente, le potenze disponibili in uscita e in ingresso. Si defini-
sce potenza disponibile PA la massima potenza che un generatore può erogare su un carico
opportunamente scelto.

Ipotizzando di avere un generatore con impedenza interna ZS = RS + jXS che pilota un carico
ZL = RL + jXL si può dimostrare che, se RS > 02, la condizione di massimo trasferimento di
potenza si ha con adattamento complesso coniugato (ZL = Z∗S).

Applicando quanto detto al quadripolo, schematizzato con circuito equivalente di Thevenin,
possiamo calcolarne la potenza disponibile in ingresso3:

ISm =
VSm

|ZIN + ZS|
ZIN=Z∗S=

VSm
|RIN + jXIN +RIN − jXIN |

=
VSm

2RIN

PAIN =
1

2
Re {ZIN} I2

Sm =
1

2
RS

V 2
Sm

4R2
S

=
V 2
Sm

8RS

Si procede analogamente per la potenza disponibile in uscita. Ricapitolando:

Potenza disponibile di sorgente: PAIN =
V 2
Sm

8RS

Potenza disponibile di uscita: PAOUT =
V 2
OUTm

8RL

Realizzare l’adattamento complesso coniugato in ingresso e uscita non è, in genere, un’opera-
zione banale. Immaginiamo di adattare un quadripolo partendo dalla resistenza di sorgente. Si
adatta la YS facendo vedere alla porta di ingresso Y ′S = Y ∗IN . Si passa poi ad adattare la YL,
inserendo sul carico una resistenza Y ′L = Y ∗OUT . Quest’ultima operazione, come visto nel calcolo
di YIN e YOUT , altera l’ammettenza di ingresso, quindi non c’è più adattamento sulla porta 1.
Si redige nuovamente l’adattamento con Y ′′S = Y ∗IN , ma questo altera YOUT e cos̀ı via. Vedremo
in seguito che queste iterazioni avranno una convergenza solo in determinati casi. In generale,
quindi, il GA è un guadagno virtuale, in certi casi impossibile da raggiungere.

Guadagno di trasduttore GT = PL
PAIN

1Questo perché, schematizzando l’uscita del quadripolo con l’equivalente Norton, la tensione V2 è applicata
ai capi di YL. In caso di carico puramente resistivo è chiaro che gL = 1/RL

2Se invece si ha RS < 0, scegliendo un carico ZL = −ZS si realizzerebbe una maglia a impedenza nulla,
dunque si avrebbe potenza erogata dal generatore →∞.

3Questa volta, avendo schematizzato l’ingresso con equivalente Thevenin, è più comodo lavorare con la
corrente che scorre nella serie ZS e ZIN .
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Questo tipo di guadagno è molto usato per la progettazione in radiofrequenza, dove sono note
la potenza disponibile del sensore (che solitamente è l’antenna) con cui si interfaccia l’am-
plificatore, e quanta potenza effettiva deve essere erogata al carico (che potrebbero essere gli
altoparlanti).

Espressioni dei guadagni A partire dal guadagno di tensione e dalla definizione di guadagno
operativo di potenza, è facile ricavare l’espressione di quest’ultimo:

GP =
V 2

2m

2
gL ·

2

V 2
1mgIN

=
|YF |2

|YL + YO|2
gL
gIN

Si noti che GP è funzione della sola impedenza di carico.

Discutiamo il segno di GP :

• PL solitamente è positivo perché si fa riferimento a carichi passivi (quindi gL > 0);

• PIN può anche essere negativo (flusso di potenza uscente) se gIN < 0;

⇒ GP ha lo stesso segno di gIN

Con opportune elaborazioni, a partire dalle definizioni possiamo calcolare anche il guadagno di
potenza disponibile e quello di trasduttore. Si ottiene:

GA =
|YF |2 gS

Re {(YOYS + YOYI − YRYF )(YI + YS)∗}

Si noti che GA è funzione solo dell’impedenza di sorgente.

GT =
4gSgL|YF |2

|(YS + YI)(YO + YL)− YRYF )|2
(1.1)

Questo guadagno è funzione sia dell’impedenza di sorgente che di carico: dei tre è senza dubbio
il guadagno più significativo per lo studio degli LNA.
Data l’espressione del guadagno di trasduttore si può ricavare il guadagno di potenza uni-
lateralizzato, un parametro di bontà dell’amplificatore ottenuto rendendo unilaterale la rete
(YR = 0) e massimizzando il GT . Dalla precedente equazione 1.1 si ha

GTUI =
4gSgL|YF |2

|(YS + YI)(YO + YL)|2

Essendo unilaterale, vale

{
YIN = YI

YOUT = YO
ed il massimo trasferimento di potenza si ha per{

YS = Y ∗I → YS + YI = gS − jbI + gI + jbI = 2gI

YL = Y ∗O → YO + YL = gO + jbO + gL − jbL = 2gO
. Sostituendo, si ottiene:

GTUI max
=

4gIgO|YF |2

|4gIgO|2
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Osservazione 1: Se gO < 0 allora GTUI max
→∞

Poniamo YS →∞ (cortocircuito). YOUT = YO −��
��YRYF

YI+YS
= −|gO|+ jbO. Per massimizzare GT si

può variare l’impedenza di carico YL. Ponendo YL = −YO = |gO| − jbO si ha però una maglia
di uscita a impedenza nulla: la corrente che vi scorre è infinita, POUT →∞, dunque GT →∞

Osservazione 2: Se l’ingresso è adattato GT = GP . Se l’uscita è adattata GT = GA.
Supponendo che tutte le potenze siano positive, valgono le relazioni GT 6 GA e GT 6 GP

1.3 Rete di polarizzazione RF

La rete di polarizzazione è perfettamente ana-
loga a quella utilizzata nell’elettronica a basse
frequenze, con una eccezione: per evitare inutile
dissipazione di potenza non si usa una resistenza
di collettore, che è sostituita da una induttan-
za (RFC - Radio Frequency Choke) oppure da
un circuito risonante parallelo con pulsazione di
risonanza ω0 in modo che:

• a riposo scorra la corrente di polarizzazio-
ne;

• alla frequenza d’uso ω0 appaia come
un circuito aperto cos̀ı da trasferire
interamente il segnale al carico.

Vcc

R1

R2

RFC

RE CE

CA

CA

RS

RLVS

Più recentemente si preferisce l’uso di configurazioni differenti che riescano a funzionare a
tensioni notevolmente ridotte, dell’ordine degli 1÷ 2.5V .

Il transistor utilizzato nel corso è il 2N4957, le cui caratteristiche forniscono parametri relativi
ad un punto di riposo con VCE = −10V e IC = −2mA.

Dimensionamento di R1 ed R2 Ipotesi di partitore pesante.
Ricorrendo all’equivalente Thevenin sulla base:

VBB = VCC
R2

R1 +R2

� RB|IB| =
R1R2

R1 +R2

|IB|

VCC � R1|IBmax | = R1
|IC |

hFEmin

RB

VBB

IB

Dimensionamento dei CA I condensatori CA devono risultare chiusi alla frequenza di lavoro,
dunque devono avere reattanza trascurabile rispetto ad almeno una delle resistenze che hanno
in serie.

RV

R1\\R2

CARS

VS

In ingresso... Solitamente, sia la resistenza vi-
sta dalla base che le resistenze di polarizzazio-
ne sono molto maggiori di RS, quindi basta
verificare che 1

ω0CA
� RS



8 CAPITOLO 1. LNA A PARAMETRI Y

CA

RL

In uscita... È sufficiente che CA sia trascurabile
rispetto al carico, dunque 1

ω0CA
� RL

Dimensionamento di CE Allo stesso modo il condensatore CE deve risultare chiuso alla
frequenza di lavoro. Si usa una regola operativa visto il valore ridotto delle resistenze in gioco:

1

ω0CE
= 0.1Ω

Dimensionamento di RFC Alla frequen-
za di lavoro l’induttanza RFC deve risultare
un circuito aperto nei confronti del carico:

ω0L� RL

Dimensionamento del parallelo LC La
squadra LC deve risuonare alla frequenza di la-
voro, cos̀ı da assumere impedenza teoricamente
infinita:

ω0 =

√
1

LC

Ovviamente la presenza di RL e delle com-
ponenti parassite nell’induttanza e nel con-
densatore non daranno mai una impedenza
infinita.

1.4 Rumore negli amplificatori

1.4.1 Cifra di rumore

Un amplificatore, a causa delle sorgenti di rumore presenti al suo interno, presenterà, tipica-
mente, un rapporto segnale rumore in uscita minore di quello in ingresso. Nel migliore dei casi
il rapporto segnale rumore rimarrà invariato. L’effetto di degrado di tale rapporto introdotto
dall’amplificatore si misura mediante un parametro denominato “Cifra di Rumore” indicato, in
genere, con la sigla NF (Noise Figure) ed espresso in dB:

NF =
Potenza di rumore totale in uscita

Potenza di rumore in uscita dovuta alla sorgente
=
NUTOT

NUIN

Il rumore in uscita dovuto a ZS corrisponde al rumore che si avrebbe in uscita se il quadripolo
fosse noiseless, ovvero se agisse solo la sorgente di rumore termico di ZS. In tal caso la cifra di
rumore sarebbe unitaria. In generale NF ≥ 1.
Il rumore totale in uscita si ottiene integrando la DSP di rumore in uscita su tutta la banda di
interesse. Se la banda di interesse è ridotta o si vuole definire una cifra di rumore puntuale ad
una certa frequenza (o spot), NF è un rapporto di DSP. Si può dimostrare che un quadripolo
rumoroso è equivalente, ai fini di una determinata uscita, ad una rete priva di rumore con una
coppia opportuna di generatori, di tensione e di corrente, in ingresso.
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en1

en2

in1

ZS

VS

Rumore termico et

VU

Figura 1.3

Potenza disponibile di rumore Data una sorgente di rumore
di tensione et con impedenza serie ZS, se chiudiamo il circuito in
serie ad un’impedenza Z∗S, si vuole ricavare la potenza dissipata su
Z∗S:

It =
et

|ZS + Z∗S|
=

et
|RS + jXS +RS − jXS|

=
et

2RS

Vd = ItRS = et
RS

RS +RS

=
et
2

SVd =
Set
4

[
V 2

Hz

]

ZS

et

ZS
*

VD

Poiché questa scelta è quella che realizza l’adattamento complesso coniugato, essa è anche quella
che permette di trasferire sul carico la massima potenza disponibile. La densità spettrale di
potenza disponibile sarà:

SAn =
SVd
RS

=
Set
4RS

=
4KTRS

4RS

= KT

[
W

Hz

]
Più in generale, dato un generatore di rumore di tensione in serie a un’impedenza si definisce
la sua densità spettrale di potenza disponibile come segue:

SAX =
SX
4RS

La potenza disponibile PA nell’intervallo di frequenza f1 − f2 è data da:

PA =

∫ f2

f1

SAXdf

Essa rappresenta la massima potenza che il generatore di rumore può cedere a un carico nell’in-
tervallo frequenziale f1− f2. Tale risultato si consegue in condizioni di adattamento complesso
coniugato.

Tornando all’analisi del quadripolo, il rumore totale in uscita è dovuto sia ai generatori interni
(sorgenti en e in), sia all’impedenza del generatore di segnale che è affetta da rumore termico
et. Sotto certe condizioni, dette “di indipendenza” tra i diversi processi aleatori, lo spettro del
processo risultante si ottiene semplicemente sommando i singoli spettri. Lo stesso vale, quindi,
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per le potenze di rumore.

NF =
NUet

+NUen,in

NUet

= 1 +
NUQ

NUet

NUet
= SAet∆fGT = KT∆fGT

NUQ = SAQ∆fGT =
Sen + Sin|ZS|2

4RS

∆fGT

Si ricava infine:

NF = 1 +
Sen + Sin|ZS|2

4KTRS

1.4.2 Progetto di amplificatori a basso rumore

Vogliamo progettare un amplificatore a basso rumore (LNA, Low Noise Amplifier). La cifra di
rumore dipende dal quadripolo, attraverso i generatori equivalenti di rumore Sen e Sin e dal
generatore di segnale, attraverso ZS. Progettare a basso rumore, una volta scelto il dispositivo
attivo, equivale a individuare la terminazione ottima per quando riguarda il rumore, ovvero,
quella che minimizza NF. Procediamo, quindi, alla ricerca del minimo di NF al variare di ZS,
osservando che, certamente, NF sarà minimo per XS=0.

NF = 1 +
Sen + Sin(R2

S +X2
S)

4KTRS

Si pone XS = 0 e poi si cerca il massimo osservando dove si annulla la derivata:

dNF

dRS

=
2RSSin4KTRS − (Sen +R2

SSin) 4KT

(4KTRS)2
= 0

ZON = RON =

√
Sen
Sin

Poiché ZS è, di norma, fissata dalle specifiche di progetto, bisognerà introdurre delle reti di
trasformazione di impedenza tra la sorgente e l’ingresso dell’amplificatore per far s̀ı che esso
veda l’impedenza ottima dal punto di vista del rumore. Per valutare l’effetto di tali reti su NF
utilizziamo una formula dovuta a Friis che permette di calcolare la cifra di rumore globale di
una rete costituita dalla cascata di due o più quadripoli. Con ovvio simbolismo si ottiene per
la cifra di rumore totale NFTOT :

NFTOT = NF1 +
NF2 − 1

GA1

+
NF3 − 1

GA2

+ ...

La formula di Friis mostra in termini analitici una considerazione ovvia: per minimizzare la
cifra di rumore totale di un sistema, bisogna usare come primo stadio quello a cifra di rumore
più bassa ed assicurarsi che introduca un guadagno quanto maggiore possibile. Nel caso in cui
Q1 sia una rete di adattamento (passiva, reciproca e non dissipativa) la sua cifra di rumore
NF1 sarà unitaria (non contiene generatori interni di rumore) come anche il suo guadagno di
potenza disponibile GA1. Pertanto NFTOT = NF2, ovvero la cifra di rumore totale coincide
con quella del quadripolo attivo.
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Q1

NF1
GA1

ZS

VS

Q2

NF2
GA2

QN

NFN
GAN

Figura 1.4

Si può facilmente dimostrare, infine, che la cifra di rumore cos̀ı come è stata definita, coincide
col rapporto tra il rapporto segnale rumore in ingresso e quello in uscita:

NF =
SNRI

SNRU

=

SI
NI
SU
NU

Infine, per calcolare la potenza di rumore o l’SNR in uscita su una certa banda ∆f ricordiamo
che:

NF =
NUTOT

NUIN

=
NUTOT

KTGT∆f

NUTOT = KT∆f ·GT ·NF

SU = PAINGT =
V 2
SM

8RS

GT

1.5 Criterio di Barkhausen e stabilità

Supponendo di saper variare a piacimento le impedenze di ingresso e uscita di un sistema 2
porte, se ne vuole valutare la stabilità.

Criterio di Barkhausen: se esiste una coppia di impedenze d’ingresso e uscita YS e YL tali

che

{
|βA(YS, YL)| = 1

∠βA(YS, YL) = 0
allora la rete sostiene autonomamente l’oscillazione alla frequenza f0.

Criterio di Barkhausen all’innesco: se esiste una coppia di impedenze d’ingresso e uscita

YS e YL tali che

{
|βA(YS, YL)| > 1

∠βA(YS, YL) = 0
allora la rete innesca un’oscillazione che si autoesalta.

Stabilità incondizionata: il circuito due porte è incondizionatamente stabile ⇔ non esiste
una coppia YS, YL (con Re {YS} > 0 e Re {YL} > 0) che soddisfi i criteri di Barkhausen alla
frequenza f0. Una definizione equivalente di Stabilità Incondizionata è:{

∀ YS : Re {YS} ≥ 0 ⇒ YOUT : Re {YOUT} > 0

∀ YL : Re {YL} ≥ 0 ⇒ YIN : Re {YIN} > 0
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Dimostriamo quest’ultima relazione in un senso, ovvero che il verificarsi delle condizioni sud-
dette è necessario alla stabilità incondizionata.

Se esiste una Y S tale che la parte reale di YOUT è negativa (cos̀ı come la Re {ZOUT}) allora è
possibile realizzare una maglia di uscita ad impedenza nulla, utilizzando come ZL un’impedenza
pari a −ZOUT . Pertanto IOUT →∞ e siamo in condizioni di instabilità.

YS

VS

YL

YOUT
con Re{YOUT} < 0

= - YOUT VOUTth
XOUT

ROUT

< 0 -ROUT -XOUT

Impedenza nulla

Figura 1.5: Maglia ad impedenza nulla sull’uscita

Consideriamo adesso un quadripolo caratterizzato a parametri Y, di cui se ne vuol calcolare il
βA tramite teorema di scomposizione.

YS YI zP YLYO

YRV2 YFV1 VP
+

-

V1

+

-

V2

Figura 1.6

Per prima cosa dobbiamo individuare un taglio e, quindi, un anello di reazione. Il quadripolo è
intrinsecamente reazionato tramite la YR la quale riporta in ingresso l’effetto dell’uscita. Con
il taglio effettuato individuiamo la reazione:

βA =
VR
VP

∣∣∣∣
VS=0

A =
VU
VP

∣∣∣∣
VS=0

β =
VR
VU

∣∣∣∣
VS=0

Il taglio è tale per cui ρ = 0 → ZP = ZI = VP
IP

.

YP = YO + YL

VR = − YFV1

YO + YL
= − YF

YO + YL

(
− YRV2

YS + YI

)
nota: V2 = VP

βA =
YFYR

(YI + YS)(YO + YL)
(1.2)

Verifiche:
Se il quadripolo è unilaterale (YR = 0): βA = 0 perché non c’è reazione;
cortocircuitando l’uscita (YL →∞): βA = 0;
cortocircuitando l’ingresso (YS →∞): βA = 0;

Il βA ci permette di analizzare in termini analitici le condizioni di Barkhausen{
|βA(YS, YL)| > 1

∠βA(YS, YL) = 0
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Dal sistema, mediante elaborazioni di una certa complessità che in questa sede non vengono
riportate, si ricava un criterio basato sul cosiddetto Fattore di Stern K:

Fissati gS e gL, se K =
2(gI + gS)(gO + gL)

Re {YRYF}+ |YRYF |
> 1 allora il sistema non ha soluzione, ∀ coppia

(bS, bL)

Osservazione: si esclude il caso gI < 0 e gO < 0 perché si ha un due porte sicuramente non

stabile: supponiamo gI < 0 e uscita chiusa in corto circuito: YIN = YI − YRYF
YO+YL

YL→∞= YI =
gI + jbI
Provando ad adattare l’ingresso si è obbligati a porre YS = −YIN : si genera dunque una maglia
a impedenza nulla, quindi qualunque sia la sollecitazione del generatore di ingresso la risposta
tende a divergere (I →∞).

La condizione sul fattore di Stern è molto utile alle radiofrequenze, poiché gli accoppiamenti
capacitivi e induttivi spuri possono far variare le parti reattive delle impedenze di sorgente e
di carico e generare oscillazioni, tranne se K > 1.
Attenzione: K > 1 non equivale a dire che il quadripolo è incondizionatamente stabile, perché
si riferisce ad una particolare coppia (gS ,gL).

Si vede che K è una funzione crescente di gS e gL. Il denominatore è la somma di una parte reale
e del modulo dello stesso vettore che è maggiore sia della parte reale che di quella immaginaria.
Perciò il denominatore è sicuramente positivo.
Se calcoliamo K nella situazione peggiore (gS = 0 e gL = 0) e verifichiamo che esso risulta
maggiore dell’unità, sicuramente continuerà ad esserlo per ogni coppia gS > 0, gL > 0 ovvero il
quadripolo risulterà incondizionatamente stabile.

In altri termini, i quadripoli che verificano la condizione:

2gIgO
Re {YRYF}+ |YRYF |

> 1 sono certamente Incondizionatamente Stabili

2gIgO > Re {YRYF}+ |YRYF |
|YRYF | < 2gIgO −Re {YRYF}

C =
|YRYF |

2gIgO −Re {YRYF}
< 1 (1.3)

C prende il nome di fattore di Linvill, ed è compreso fra 0 ed 1 se e solo se il quadripolo è
incondizionatamente stabile.

Caso particolare: YR = 0→ C = 0, quadripolo unilaterale, situazione di marginale stabilità,
va trattata separatamente.

Se

{
gI > 0

gO > 0
⇒ Incondizionata Stabilità

Poiché il fattore di Stern dipende da gS e gL può essere fornito dal costruttore che, in genere,
fornisce il fattore di Linvill al variare della frequenza. Nel range di frequenze in cui C è compreso
tra 0 e 1 il quadripolo è caratterizzato da Incondizionata Stabilità (IS).
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1.5.1 Effetto della stabilità incondizionata sui guadagni

Dalla I.S. discende che, qualunque sia la coppia di impedenze di carico e di sorgente, purché a
parte reale positiva, risulta: {

Re {YIN} > 0

Re {YOUT} > 0

Pertanto: GP > 0 GA > 0 GT > 0.

È possibile dimostrare che, se un quadripolo è incondizionatamente stabile, è possibile realizzare
contemporaneamente l’adattamento complesso coniugato in ingresso e in uscita, ovvero esiste
(ed è unica) la soluzione del sistema di equazioni:

{
YIN(YL) = Y ∗S
YOUT (YS) = Y ∗L

È anche possibile dimostrare che i valori di YS e YL soluzioni del sistema coincidono con il
punto di massimo della funzione GT (YS, YL), ovvero sono i valori di ammettenza di sorgente
e di carico che massimizzano il guadagno di trasduttore. Detto ancora in altri termini: se si
studia GT come una funzione di 4 variabili e limitatamente al caso gL > 0, gS > 0, la ricerca
del massimo ha soluzione, unica se e solo se il quadripolo è incondizionatamente stabile.

∃(YSopt ;YLopt) : GT (YSopt , YLopt) = GTmax ⇔ il quadripolo è Incondizionatamente Stabile

Massimizzazione dei guadagni

Il problema di ricerca del massimo è prettamente analitico e non lo trattiamo nel dettaglio. Le
ammettenze ottime di carico e sorgente, ovvero quelle che massimizzano GT , sono anche quelle
che realizzano l’adattamento complesso coniugato in ingresso e uscita.

{
YIN(YLopt) = Y ∗Sopt
YOUT (YSopt) = Y ∗Lopt

Dato l’adattamento vale GTmax = GA(YSopt) = GP (YLopt), inoltre GA(YSopt) = GAmax . Dimo-

striamolo supponendo, per assurdo, di avere una Y S 6= YSopt per cui il guadagno GA sia maggiore
rispetto al caso ottimo.
Effettuiamo l’adattamento complesso coniugato in uscita, ponendo Y L = Y ∗OUT (Y S):

⇒ GT (Y S, Y L) = GA(Y S)
per HP
> GA(YSopt) = GAmax = GTmax

Ma questo è assurdo.
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Terminazioni ottime

Si può dimostrare che, dati i parametri Y di un quadripolo incondizionatamente stabile, le sue
terminazioni ottime sono:

gSopt =

√
[2gIgO −Re {YRYF}]2 − |YRYF |2

2gO

gLopt = gSopt
gO
gI

bSopt = −bI +
ImYRYF

2gO

bLopt = −bO +
ImYRYF

2gI

Nota: dire che l’argomento della radice presente sia in gSopt che in gLopt è positivo significa
imporre la condizione di Linvill.

1.6 Reti di adattamento

Quando si progetta un amplificatore il generatore e il carico sono fissati. In genere viene richiesto
di massimizzare il guadagno di trasduttore e/o di minimizzare la cifra di rumore. Per fare ciò si
possono utilizzare opportune reti di trasformazione d’impedenza, che fanno s̀ı che il quadripolo
veda le impedenze opportune al conseguimento dell’obiettivo fissato a specifica. I quadripoli
utilizzati come trasformatori di impedenza prendono il nome di Reti di Adattamento. Tali reti
dovranno avere le seguenti caratteristiche:

• essere reti lineari;

• essere passive per non introdurre ulteriori stadi con componenti attivi che sono causa di
dissipazione di potenza e introduzione di rumore;

• essere non dissipative (ovvero prive di resistenze) per non causare attenuazione di potenza
e non introdurre sorgenti di rumore termico.

Esse risultano necessariamente reciproche (fatto salvo l’improbabile caso di impiego di compo-
nenti passivi non isotropi, quali, ad esempio, le ferriti che dissimmetrizzano la matrice delle
impedenze della rete).

R

RV

N1
N2 Una semplice rete di adattamento si può fa-

re utilizzando un trasformatore. Purtroppo
questa soluzione è difficilmente integrabile.

RV =

(
N1

N2

)
R
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1.6.1 Teorema delle reti di adattamento

In un quadripolo passivo, non dissipativo e reciproco, se si realizza adattamento complesso
coniugato su una delle due porte allora anche sull’altra porta si ottiene adattamento complesso
coniugato.

Dimostrazione Per ipotesi la potenza in ingresso coincide con la potenza disponibile perché

si è effettuato l’adattamento: ZIN = Z∗1 ⇒ PIN = PAIN =
V 2
1m

8R1

La rete è non dissipativa: PIN = POUT = R2
I21m

2
⇒
(
I1m
V1m

)2

= 1
4R1R2

La rete è reciproca, quindi scambiando l’ingresso con l’uscita non si hanno variazioni su tensioni
e correnti:(
I1m
V2m

)2

= 1
4R1R2

⇒ I2
1m =

V 2
2m

4R1R2

P1 =
I21m

2
R1 =

V 2
2m

4R1R2

R1

2
=

V 2
2m

8R2

Siccome la rete è passiva non dissipativa P1 = P2 = PA2 .

Siccome il generatore sta erogando una potenza pari a quella disponibile si sta verificando la
condizione di adattamento in uscita.

Corollario: Il guadagno di potenza disponibile di una rete passiva non dissipativa e reciproca
è unitario (GA = 1)

Si sceglie ZL in modo da avere adattamento complesso coniugato in uscita. In base al teorema
precedente questo comporta adattamento anche in ingresso: il generatore eroga la massima
potenza PAIN , che coincide con PAOUT perché la rete è passiva non dissipativa.

Dunque GA =
PAOUT
PAIN

= 1

1.6.2 Quadripoli in cascata

Ponendo più quadripoli in cascata sarà utile conoscere il guadagno complessivo del sistema a
partire dai guadagni dei singoli stadi. Questo ci sarà utile sia per valutare l’effetto dell’inserzione
di reti di adattamento, sia per studiare il comportamento di amplificatori multistadio.
Calcoliamo il guadagno di trasduttore GT nel caso di un sistema a due blocchi:

M1 M2VS

YS

YL

Figura 1.7

GTTOT =
PL
PAIN1

=
PAIN2

PAIN1

PL
PAIN2

=
PAOUT1
PAIN1

PL
PAIN2

= GA1GT2



1.6. RETI DI ADATTAMENTO 17

Generalizzando al caso di N quaripoli, GTTOT = GTN

∏N−1
n=1 GAn , ossia il guadagno di trasduttore

totale è pari al guadagno di trasduttore dell’ultimo stadio moltiplicato per i guadagni di potenza
disponibile di tutti gli stadi precedenti.

Vediamo, come caso particolare, come si modificano le potenze di un amplificatore con reti di
adattamento in ingresso ed uscita.

M1 M2VS

YS

YLQPIN PAIN PAOUT PIN

YSV YLV

Figura 1.8

GTTOT =
PL
PAIN

=
POUT
PAIN

= GA1GTQ(YSV , YLV ) = GTQ(YSV , YLV )

Per il corollario prima dimostrato ilGA delle reti di adattamento è unitario, pertanto il guadagno
di trasduttore dell’amplificatore con le reti di adattamento coincide con quello del quadripolo
attivo, ma calcolato in corrispondenza delle ammettenze viste (che sono in genere diverse da
quelle effettive di sorgente e di carico YS e YL). Si possono, quindi, scegliere valori opportuni
per YSV e YLV in modo da ottenere il valore di GT desiderato.

1.6.3 Trasformazioni serie ⇔ parallelo

RP CP RS

CS

Figura 1.9

Dato un gruppo RC parallelo, è possibile trovarne un equivalente serie ad una frequenza fissata.

YP = 1/RP + jωCP

ZS = 1/YP =
1

1/RP + jωCP
=

RP

1 + jωRPCP
=
RP (1− jωRPCP )

1 + ω2R2
PC

2
P

=
RP

1 + ω2R2
PC

2
P

− j ωR2
PCP

1 + ω2R2
PC

2
P

Si definisce QP = ω0RPCP

ZS =
RP

1 +Q2
P

− j RPQP

1 +Q2
P

=
RP

1 +Q2
P

+
Q2
P

jω0CP (1 +Q2
P )

Affinché i due bipoli siano equivalenti bisogna che abbiano uguale parte reale e parte immagi-
naria.

⇒ RS =
RP

1 +Q2
P

CS = CP
(1 +Q2

P )

Q2
P

(1.4)
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Esempio: Progettare una opportuna rete che, alla frequenza f0 = 100MHz, trasformi una
resistenza Z1 = 100 + 25jΩ in una Z2 = 50 + 15jΩ.

Poiché R2 < R1 la trasformazione è in discesa, dunque poniamo in parallelo a Z1 un bipolo
che ne riduca il valore della resistenza. La trasformazione è, pertanto, da parallelo a serie, e
conviene lavorare in termini di ammettenze su Z1 ed in termini di impedenze su Z2. Nota: per
praticità si impone RS = R2 e RP = 1

Re{Y1}

Y1 =
1

100 + 25j
= 9.4− 2.3jmS

RP =
1

Re {Y1}
= 106.4Ω

Innanzitutto si elimina la componente reattiva di Y1

BX = −B1 = 2.3mS

Si pone in parallelo una capacità, in modo da avere

l’equivalente serie con resistenza RS desiderata.

Dalla relazione fra RS ed RP si ricava...

QP =

√
RP −RS

RS

= 1.06

QP = RPω0CP ⇒ CP =
QP

RPω0

= 15.9pF

CS = CP
(1 +Q2

P )

Q2
P

= 30pF

Dunque, la trasformazione serie parallelo introduce in serie alla
resistenza da noi voluta una capacità del valore di 30pF, che non è
la componente reattiva desiderata. Questa può essere “aggiustata”
inserendo in serie una reattanza apposita:

X2 = 15Ω = − 1

ω0CS
+XS

XS = X2 +
1

ω0CS
= 15 + 68Ω = 83Ω > 0

Poiché la reattanza è positiva si tratta di un’induttanza

L =
XS

ω0

= 132nH

Si può compiere una ulteriore semplificazione nel circuito,
accorpando il condensatore CP e la suscettanza BX , ottenendo:

BTOT = BX + ω0CP = 12.3mS > 0

Una suscettanza negativa è una capacità, dunque...

CPTOT =
BTOT

ω0

= 19pF

B1
RP
=106.4Ω

BX
= -B1

ΥP

RP
=106.4Ω

CP
=15.9pF

RS
=50Ω

CP
=30pF

RS
=50Ω

CP
=30pF

L
=132nH

RP
=106.4Ω

CP
=19pF

L
=132nH

Z2

Dunque, per realizzare la rete di adattamento servono soltanto una capacità da 19pF ed
un’induttanza da 132nH.
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1.6.4 Trasformazioni parallelo ⇔ serie

RPCPRS

CS

Figura 1.10: all’incontro

Dato un gruppo RC serie, è possibile trovarne un equivalente parallelo ad una frequenza fissata.

ZS = RS +
1

jωCS

YP = 1/ZP =
1

RS + 1
jωCS

=
jωCS

1 + jωRSCS
· 1− jωRSCS

1− jωRSCS
=
ωR2

SC
2
S + jωCS

1 + ω2R2
SC

2
S

Si definisce QS =
1

ω0RSCS

YP =
1/RSQ2

S − jωCS
1 + 1/Q2

S

=
1

RS

1

1 +Q2
S

+ jωCS
Q2
S

1 +Q2
S

Poiché il parallelo è YP = 1/RP + jωCP , affinché le due reti siano uguali si impone l’uguaglianza
delle parti reali e delle parti immaginarie:

⇒ RP = RS(1 +Q2
P ) CP = CS

Q2
P

(1 +Q2
P )

(1.5)



20 CAPITOLO 1. LNA A PARAMETRI Y



Capitolo 2

Oscillatori a radiofrequenza

Gli oscillatori sono sistemi in grado di generare autonomamente senza sollecitazioni esterne una
forma d’onda periodica. Se la forma d’onda è sinusoidale si parla di oscillatori sinusoidali.
La teoria degli oscillatori si basa sul risultato del βA ricavato col teorema di scomposizione:

βA =
YFYR

(YS + YI)(YO + YL)

e sulle condizioni di Barkhausen: {
|βA(YS, YL)| = 1

∠βA(YS, YL) = 0

Nel caso in cui il quadripolo sia un transistore bipolare i suoi parametri Y possono essere ricavati
dal circuito di Giacoletto. Ad esempio per un BJT in configurazione CE si ottiene:

Cb'e

CT

Rb'e gmVb'e+

-

Vb'e

+

-

Vu

YIe = 1/Rb′e + jω(Cb′e + CT )

YRe = −jωCT
YFe = gm − jωCT
YOe = jωCT

Vogliamo vedere sotto quali condizioni, scegliendo opportunamente YS e YL riusciamo a far si
che le condizioni di Barkhausen vengano soddisfatte.

2.1 Oscillatore di Hartley

Poniamo YS = 0 (ingresso aperto) e YL = 0 (uscita aperta) e verifichiamo la posizione di fasori1

che rappresentano in numeratore ed il denominatore del βA, infatti la condizione necessaria è
che i due fasori risultino sovrapposti in modo tale da ottenere fase nulla (∠βA = 0).

Bisogna dunque variare YS e YL in modo che il fasore del mumeratore si sovrapponga a quello
del numeratore ed osservando la figura 2.1 (a sinistra) una possibile soluzione è:

• YIe + YS deve sovrapporsi a YFe;

• YOe + YL deve sovrapporsi a YRe;

Graficamente si vede che YS e YL sono ammettenze negative pure, quindi due induttanze.

1Teniamo presente che, per il 2N4957 le parti reali di YRe ed YOe sono pressoché nulle, se confrontate con
gli altri parametri.

21
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YL

YS

YIe

YFe

YOe

YRe

Re

Im

YL
YS

YIe

YFe

YOe

YRe

α

α

Re

Im

Figura 2.1: Progetto di un oscillatore di Hartley

A questo punto è garantito il verificarsi della condizione sulla fase e, per ottenere le condizioni
di innesco, bisognerà che sia garantita anche quella sul βA > 1. Questa configurazione può
essere implementata sia ad emettitore comune che a base comune, poiché si traggono le stesse
considerazioni in entrambe le situazioni.

Bisogna osservare che aggiungendo il carico RL l’ammettenza YL non risulta più puramente
immaginaria e il vettore YO+YL non risulta più sovrapposto a YR. Per compensare ciò bisognerà
scegliere una YS, sempre puramente induttiva, ma di valore maggiore (induttanza minore)
rispetto al caso precedente, come si può desumere dalla costruzione grafica in figura 2.1 (a
destra).

R1

R2 RE

RFC

C

CA

CA

CE

RLL1

L2

Vcc Vcc

R1

R2 RE

RFC

CA

CB

L1

L2

RL

CA

Figura 2.2: Oscillatore di Hartley in configurazione Common Emitter e Common Base. Nel CE si è
evidenziata la capacità intrinseca del BTJ per ricordare che sono presenti tre elementi reattivi.
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2.2 Oscillatore di Colpitts

L’oscillatore di Hartley necessita di due induttanze esterne, mentre può essere preferibile limi-
tare l’uso degli induttori che risultano ingombranti, costosi e poco accurati. In questi casi è
conveniente una seconda configurazione di oscillatore detta di Colpitts. A tale configurazione si
perviene aggiungendo tra collettore e base una induttanza (che risulta in parallelo alla capacità
CT ) scelta in modo da far cambiare di segno la parte immaginaria dei parametri del quadripolo
( 1
ωLX

> ω(Cπ + CT )). Al limite supponiamo che sia molto maggiore.

Cb'e

CT

Rb'e gmVb'e RL

L

Figura 2.3

Studiando il quadripolo come parallelo fra CE e induttore, come fatto al capitolo 1.1.1, si
ottiene la seguente matrice Y:

YIT = YIe −
j

ωLX
= 1/Rπ + jω(Cπ + CT )− j

ωLX
'1/Rπ −

j

ωLX

YFT = YFe +
j

ωLX
= gm − jωCT +

j

ωLX
'gm +

j

ωLX

YOT = YOe −
j

ωLX
= 1/R0 + jωCT −

j

ωLX
'1/R0 −

j

ωLX

YRT = YRe +
j

ωLX
= −jωCT +

j

ωLX
' j

ωLX

La condizione imposta ci fa ricadere in una situazione analoga alla precedente. Studiando i
fasori dei quattro parametri si deduce che, affinché siano verificate le condizioni di Barkhausen,
YS e YL devono essere suscettanze pure e positive, ossia capacità.

YL

YS
YFt

YIt

YRt

YOt

Re

Im

C1

RFC
R1

R2

RE CE

RL

Vcc

L CA

C2

CA

Figura 2.4: Oscillatore di Colpitts ad emettitore comune. La capacità di bypass in serie all’induttanza
è necessaria per non destabilizzare il punto di riposo.
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Analogamente a quanto fatto per quello di Hartley si può costruire una versione dell’oscillatore
di Colpitts a base comune.

CB

RFC
R1

R2

RE

C1

C2

CA

RL L

Vcc

Figura 2.5: Circuito per l’oscillatore di Colpitts a Base comune

2.2.1 Analisi e progetto di un Oscillatore di Colpitts CB

Per quanto detto finora, la frequenza di oscillazione è fortemente dipendente dalle caratteristiche
del componente attivo (dipendenti, a loro volta, da punto di riposo e da parametri ambientali):
con alcuni accorgimenti vediamo come si può dimensionare un oscillatore di Colpitts a base
comune in modo che f0 dipenda dai soli componenti passivi. Utilizziamo nello studio il Teorema
di Scomposizione per individuare un anello e calcolare il relativo guadagno βA.

RL

ZP

VP L

C1

C2

VIN

+

-

ZIN

I2

VR

+

-

Figura 2.6

Si faranno 3 ipotesi, che poi provvederemo a verificare:

• |ZIN | � 1/ω0C2

• ZIN ∈ Re

• guadagno in corrente del CB = −1

ZP = RL // jω0L //
1

jω0CS
dove CS =

C1C2

C1 + C2

applicando l’ipotesi 1
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βA =
VR
VP

∣∣∣∣
VS=0

VIN = VP
C1

C1 + C2

partitore capacitivo

IIN
HP2
= VIN/ZIN

HP3
= −I2

VR = −I2ZP = IINZP =
VIN
ZIN

ZP = VP
C1

C1 + C2

ZP
ZIN

βA ' C1

C1 + C2

ZP
ZIN

La condizione di Barkhausen ∠βA = 0 si ha solo se ZP è reale, ossia alla frequenza di risonanza
del gruppo LC:

ω0 =

√
1

LCS

La frequenza di risonanza è cos̀ı indipendente dal componente attivo.

Verifica delle ipotesi

• HP 3 - AI = −1: bisogna valutare dalle caratteristiche del componente attivo. Essendo
in configurazione a base comune questa condizione viene solitamente rispettata;

• HP 2 - questa condizione solitamente non è verificata. Prendiamo come esempio il 2N4957
a 150MHz: dalle caratteristiche si osserva che ZIN ' 1

YIB
= 1

(56−7j)mS
non è puramente

reale e soprattutto ha un valore di resistenza molto piccolo (circa 20Ω). Si risolve il

problema inserendo una resistenza serie in reazione Re �
∣∣∣ 1
YIB

∣∣∣, per esempio Re = 200Ω;

• HP 1 - poiché ZIN ' Re, C2 si dimensiona di conseguenza.

(f0 = 150MHz) C2 � 1/ω0Re ' 5pF ⇒ C2 = 50pF

Massimizzazione del βA Per ottenere un oscillatore bisogna verificare anche la condizione
di Barkhausen sul modulo del βA.

βA ' C1

C1 + C2

ZP
ZIN

per massimizzare si pone
C1

C1 + C2

→ 1 ossia C1 � C2

Al limite, C1 è un cortocircuito:

ZP = ωL // 1/ωC2 // RL // RIN
ω=ω0= RL // RIN

⇒ βA =
ZP
ZIN

=
RL // RIN

RIN

< 1 Paradosso!

L’incongruenza si ottiene supponendo che l’intero gruppo abbia impedenza infinita alla frequen-
za di risonanza, trascurando cos̀ı IIN .

Ai fini del calcolo del guadagno è necessario studiare in modo esatto la ZP applicando le
trasformazioni serie ⇔ parallelo. Questo non altera le precedenti considerazioni in merito alla
frequenza di risonanza.
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RS =
RIN

1 +Q2
P

≈ RIN

Q2
P

C ′S = C2
1 +Q2

P

Q2
P

≈ C2

RP = RS(1 +Q2
S) =

RIN

Q2
P

(1 +Q2
S)

QS =
1

ω0CSRS

=
Q2
P

ω0CSRIN

=
ω2

0R
2
INC

2
2

ω0
C1C2

C1+C2
RIN

=
C1 + C2

C1

ω0RINC2

CP = CS
Q2
S

Q2
S + 1

≈ CS

RP = RS(1 +Q2
S) ≈ RSQ

2
S = RIN

Q2
S

Q2
P

= RIN

(
C1 + C2

C1

)2

︸ ︷︷ ︸
α2

ZP = RL // jωL //
1

jωCS
// RINα

2

RL L

C1

C2 RIN

ZP

RL L

C1
C'S

RS
ZP

≈ C2

≈
RIN

QP
2

RL L CP RP
ZP ≈ CS

≈ RINα
2

βA =
C1

C1 + C2

RL // RINα
2

RIN

= 1/α

RLRINα
2

RL+RINα2

RIN

=
RLα

RL +RINα2

È adesso chiaro che il massimo βA non è per C1 � C2 (α→ 1), condizione che porta ad avere
un guadagno d’anello inferiore all’unità. Il valor massimo al variare delle capacità si trova
derivando in α:

d(βA)

dα
=

(RL +RINα
2)RL − 2RINα(RLα)

(RL +RINα2)2
= 0

R2
L +RINRLα

2 − 2RINRLα
2 = 0 ⇒ RLRINα

2 = R2
L ⇒ α =

√
RL

RIN

βA|max =
RL

√
RL
RIN

RL +RIN
RL
RIN

=
1

2

√
RL

RIN

Dunque, affinché βA > 1 bisogna che RL > 4RIN .

Nota: C1 e C2 implementano un trasformatore a presa centrale a condensatori, tale per cui
RV = α2RIN .

2.3 Autoregolazione del guadagno

Lo studio dei fenomeni che intervengono all’autoregolazione dell’ampiezza dell’oscillazione coin-
volge l’analisi in zona non lineare del componente attivo, complessa senza l’aiuto di un simula-
tore circuitale, ma in questa sede se ne può dare una descrizione intuitiva.
Supponiamo che l’oscillazione si sia innescata e che la VBE assuma un andamento sinusoidale
di ampiezza crescente intorno al suo valor medio iniziale VBEQ come in figura 2.7 (a sinistra).
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VBE

IB

VBEQ

Figura 2.7: Caratteristica d’ingresso (approssimata) del BTJ, con il punto di riposo evidenziato

Quando l’ampiezza dell’oscillazione supera il valore VBEQ − VT (dove VT è la tensione di soglia
del dispositivo) la giunzione base-emettitore va in interdizione per una frazione crescente del
periodo e, di conseguenza, la corrente IB risulta tagliata in basso come in figura 2.8. Lo stesso
accade per le correnti IC e IE. Questo fenomeno fa s̀ı che il valor medio di tali correnti tenda a

Figura 2.8

crescere. Poiché la componente di valor medio di una corrente non può attraversare, a regime,
i condensatori di accoppiamento e bypass, essa deve richiudersi attraverso le maglie resistive
(partitore d’ingresso e resistenza di emettitore) causando una caduta in continua in eccesso
rispetto a quella che si aveva a riposo. La tensione di base VB decresce e quella di emettitore
VE tende a crescere: la VBE diminuisce. Il transistor tende a spegnersi ed a ridurre i valor medi
delle correnti in gioco.
Si raggiunge, dunque, una situazione di equilibrio che vede il trasistor attraversare zone di non
linearità (tra cui l’interdizione), e pertanto l’oscillatore è detto in classe C 2.

Infine, è opportuno precisare per quale motivo si è supposto che la componente variabile della
tensione VBE continui a presentare un andamento sinusoidale alla frequenza di oscillazione.
Poiché la base è a massa alle variazioni, questa componente è dovuta solamente alla componente
variabile della VE, che è una partizione della tensione ai capi del gruppo LCS. Il parallelo è
alimentato dalla corrente pulsante IC (che ha lo stesso andamento della IB di figura 2.8). Se
ipotizziamo che il fattore Q sia molto elevato, è chiaro che le armoniche della corrente IC
sono filtrate dal parallelo che risuona alla frequenza di oscillazione, e solo la prima armonica
contribuisce in modo apprezzabile alla caduta di tensione su RL.

2Si parla di classe C quando il componente attivo conduce per meno di metà del periodo. L’argomento verrà
approfondito nel capitolo 6
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2.3.1 Oscillatori controllati in tensione

Per ottenere un oscillatore la cui frequenza sia controllabile/modulabile mediante una tensione
si utilizzano elementi circuitali che presentano una capacità variabile con la tensione di po-
larizzazione, ovvero, dei varicap. Esistono moltissime soluzioni circuitali di questo tipo: ne
esaminiamo in dettaglio una tra le tante che prende il nome di Oscillatore di Clapp.

CB

CV

RFC
R1

R2 Re

RE

C1

C2

CA

RL

L

Vcc

L'

Figura 2.9

Consideriamo l’oscillatore di Colpitts, dove si è inserita in serie all’induttanza L una capacità
variabile CV la cui implementazione sarà illustrata a breve. Il gruppo LCV serie presenta una
reattanza pari a

ωL′ = ωL− 1

ωCV
=
ω2LCV − 1

jωCV

Se ωL > 1
ωC

allora la serie ha comunque reattanza induttiva e l’oscillatore continua a com-
portarsi come un Colpitts a base comune. Abbiamo la possibilità di variare la frequenza di

oscillazione (pari a ω0 =
√

1
L′CS

) variando CS.

E

VC(t)

RFC

R0

CA

RS

VS(t)

CV

VC
VC0Q

CV0

Figura 2.10

Esaminiamo più in dettaglio l’implementazione della capacità variabile: VS(t) rappresenta la
tensione di controllo della capacità (o modulante), che ipotizziamo lavorare ad una frequenza
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di molto inferiore a quella di oscillazione. L’induttanza RFC serve ad isolare l’oscillatore vero
e proprio dalla parte di controllo (è un corto circuito alle basse frequenze ed un circuito aperto
alle radiofrequenze).

Il diodo varicap, polarizzato in inversa attraverso la batteria E, si comporta come una capacità
variabile con VS, con caratteristica illustrata in figura 2.10:

• in continua tutte le capacità sono aperte, L è un circuito chiuso e la tensione ai capi del
diodo è VCQ = RL

RL+R0
E;

• nel range di frequenze di VS, CA può essere considerato un cortocircuito, dunque al valore
di riposo si somma una componente variabile vC(t) = R0//RL

RS+R0//RL
VS(t), che va a modificare

il valore di CV .

Per piccole variazioni di VS(t) si ottiene una modulazione quasi lineare della frequenza di
oscillazione intorno alla frequenza centrale.

2.4 Oscillatori al quarzo

Con l’oscillatore di Colpitts non si riescono a raggiungere accuratezze sotto il ppm a causa di
effetti parassiti non trattati in precedenza: C1 e C2 sono note con una certa indeterminazione
a causa di tolleranze di produzione, e possono variare con il tempo o con le condizioni ambien-
tali. Inoltre anche le capacità intrinseche del transistor, non note a priori, possono aggiungere
ulteriori incertezze.

In definitiva, 1/ω0CS è una famiglia di curve funzione dei precedenti effetti, compresa fra un
valore minimo ed un valore massimo di CS. Come rappresentato in figura, anche la frequenza
di oscillazione ha un valore compreso tra un minimo e un masssimo.

Lo stesso si può dire per gli effetti parassiti sull’induttanza, ed anche ωL rappresenta una
famiglia di curve funzione di parametri parassiti.

Si può rimediare sostituendo l’induttanza con un componente a caratteristica approssimativa-
mente verticale nell’intorno di ω0, cos̀ı da ottenere una frequenza di oscillazione più accurata
indipendentemente dalle variazioni di CS. Tale caratteristica è propria dei quarzi.

ωL

ωC
1

ωωmin ω0 ωmax

ωC
1

ωω0

Figura 2.11: A sinistra l’incertezza sulla pulsazione di oscillazione introdotta da parassiti o scostamenti
dai valori nominali. A destra, si è sostituita l’induttanza con un componente a caratteristica ripida.
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Un quarzo è un materiale che presenta caratteristiche piezoelettriche: sottoponendo due facce
di un parallelepipedo ad una forza si rileva sulle facce ortogonali una differenza di potenziale;
l’effetto piezoelettrico è reversibile, applicando una tensione si osserva una micro deformazione.
Da un punto di vista elettrico, due facce non contigue del quarzo presentano, in prima appros-
simazione, un circuito equivalente rappresentato in figura 2.12. In realtà nel quarzo reale sono
presenti anche degli elementi dissipativi assimilabili nel circuito equivalente a resistenze.

L

CP

CS

Figura 2.12

L’impedenza ZQ vista ai capi è calcolata nel seguito:

ZQ(s) =

(
1
CSs

+ Ls
)

1
CP s

1
CSs

+ Ls+ 1
CP s

=
1 + LCSs

2

CSs+ CP s+ LCPCSs3

ZQ(jω) =
1− ω2LCS

jω(CS + CP )− jω(ω2LCPCS)
=

1

jω(CP + CS)

1− ω2LCS

1− ω2LCPCS
CP+CS

Si definiscono le due pulsazioni ω2
S = 1

LCS
e ω2

P = 1

L
CPCS
CP+CS

.

ZQ(jω) =
1

jω(CP + CS)

1− (ω/ωS)2

1− (ω/ωP )2

Per le proprietà del quarzo vale CP � CS ⇒ CPCS
CP+CS

. CS ⇒ ωP & ωS

|ZQ|

ωωPωS

ωωPωS

∠ZQ

π

π
-

Figura 2.13: Modulo e fase dell’impedenza caratteristica del quarzo.



Capitolo 3

Mixer

Un mixer è un sistema tempo invariante e senza memoria1 che, alimentato da due o più segnali
in ingresso, presenta in uscita un segnale con componenti non lineari degli ingressi:
vIF (t) = a0 + [c11vRF (t) + c21vOL(t)] + [c12vRF (t) + c22vOL(t)]2 + ....

Nella sua realizzazione più semplice l’uscita contiene un solo termine proporzionale al prodotto
tra due segnali d’ingresso.
Poiché per il prodotto di due oscillazioni vale la relazione

cos(ωRF t)cos(ωOLt) =
1

2
cos[(ωRF + ωOL)t] +

1

2
cos[(ωRF − ωOL)t]

si comprende subito che l’applicazione principale del mixer è quella di traslare un segnale ad una
frequenza maggiore oppure minore. Senza perdere di generalità si considera come oscillazione
di uscita quella a frequenza fIF = fRF − fOL.

Per motivi storici e in dipendenza da quella che risulta essere l’applicazione più frequente
del mixer nei sistemi a radiofrequenza, le due porte di ingresso prendono il nome di porta a
radiofrequenza e porta dell’oscillatore locale, mentre quella di uscita prende il nome di porta a
frequenza intermedia. In figura è rappresentata l’applicazione classica del mixer utilizzato per
traslare in basso la frequenza del segnale ricevuto dall’antenna di un ricevitore.

LNA

Oscillatore
Locale

RF IF

OL

Figura 3.1

Un circuito che realizza in maniera estremamente semplice questo risultato fa uso di un JFET,
grazie alla sua caratteristica parabolica: ID = IDSS(1− VGS

VP
)2.

Nell’ipotesi che, alla radiofrequenza, la capacità CA si comporti come un corto circuito e l’indut-
tanza di blocco come un circuito aperto, si ha VGS(t) = −E0 +VRFmcos(ωRF t)−VOLmcos(ωOLt),
e quindi

1la cui tensione di uscita all’istante t dipende solo dal valore assunto allo stesso istante dalle tensioni di
ingresso e non dai valori assunti negli istanti precedenti

31
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VRF(t)

VOL(t)

VDD

RFC

E0

LRS

CA

Vout

V RF(t)

V OL(t)

V DD

CL R

E 0

LR S

C A

V IF(t)

Figura 3.2: Due possibili alternative per un mixer a JFET

ID(t) =
IDSS

VP
2

(
VP

2 − 2VPVGS + VGS
2
)

Il termine V 2
GS darà luogo alla componente a frequenza intermedia fIF . Le altre armoniche

sono filtrabili dimensionando un gruppo LC parallelo in uscita in modo da farlo risuonare alla
frequenza intermedia2:

iD(t) ' IDSS
V 2
P

VRFmVOLm cos(ωIF t)

VIFm =
IDSS
V 2
P

VRFmVOLmRL

3.1 Parametri caratterizzanti

Guadagno di Conversione GC = PIF
PARF

Nell’esempio del FET si ha:

PIF =
V 2
IFm

2RL

=
I2
DSSV

2
RFm

V 2
OLm

RA2L
2V 4

P
Z
ZRL

PARF =
V 2
RFm

8RS

GC =
PIF
PARF

=
I2
DSS��

�V 2
RFm

V 2
OLm

RL

2V 4
P

· 8RS

��
�V 2

RFm

RS=RL=
4R2

LI
2
DSSV

2
OLm

V 4
P

Si osservi che il guadagno di conversione non dipende dall’ampiezza del segnale a radiofrequenza;
pertanto, a VOLm costante la componente a frequenza intermedia risulta proporzionale a quella
a radiofrequenza, ovvero PIF = GCPARF .

Su un grafico con grandezze espresse in dBm3 si ottiene

2Il gruppo ha un’impedenza bassa per f 6= fIF e la corrente non scorre nel carico.
3In ambito delle radiofrequenze si usa esprimere la potenza in dB milliWatt: dBm = 10 log(Pin mW )
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PIF |dBm = 10 log(GCPARF ) = 10 log(GC) + PARF |dBm

1 dB

1 dB CP PARF

PIF

Figura 3.3

Punto di compressione a 1 dB (1dBCP) si ricava attraverso il seguente esperimento: si
alimenta la porta a radiofrequenza con un segnale di ampiezza crescente misurando la potenza
a frequenza intermedia. Il grafico costruito per via sperimentale (tratteggiato) presenta una
deviazione dall’andamento lineare previsto (linea continua). Il punto di compressione a 1 dB è
il valore della potenza disponibile a radiofrequenza in cui la curva sperimentale si discosta di 1
dB dall’andamento ideale.

Si tratta di un effetto in genere dovuto a non linearità di ordine superiore i cui effetti, oltre
un certo livello del segnale a radiofrequenza, non possono più essere trascurati. Di norma il
mixer viene usato con una PARF tale da mantenere il funzionamento al di sotto del punto di
compressione (da 3 a 6 dB sotto 1dBCP).

Isolamento Su ciascuna porta del mixer è desiderabile avere, per diversi motivi, soltanto la
componente che a quella porta compete, ma in realtà ciò non accade. L’isolamento fornisce
una misura delle componenti indesiderate su ciascuna porta.

Si possono definire fino a 6 tipi di isolamento, anche se nella pratica solo 3 sono di effettivo
interesse.

isolamento della porta RF sull’uscita IF IRF→IF =
PARF RF

PRF IF

rapporto tra la potenza disponibile a RF e la potenza media della componente a radiofrequenza
misurata sulla porta IF.

isolamento della porta OL sull’uscita IF IOL→IF =
PAOL OL

POL IF

isolamento della porta OL sull’uscita RF IOL→RF =
PAOL OL

POL RF

L’effetto dell’oscillatore locale sulla porta a RF può essere particolarmente fastidioso nei ri-
cevitori poiché quello dell’oscillatore locale è sempre un segnale di notevole potenza (anche
qualche decina di dBm) ed un cattivo isolamento può essere indice di un segnale che viaggia
in direzione dell’antenna, che da questa può essere irradiato con conseguenze negative sia in
termini di consumi che di interferenze e inquinamento elettromagnetico.
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Il costruttore del mixer fornisce questi parametri, per ciascuna porta, all’interno di range fre-
quenziali ben determinati. In figura è rappresentata la configurazione circuitale per la misura
di IRF IF . Tipicamente un buon mixer ha isolamento di 30dB.

RS

RL

Oscillatore
locale

MixerVRF(t)

Figura 3.4

Cifra di rumore NF = SRF /NRF
SIF /NIF

È un parametro importante per il calcolo del rapporto Segnale Rumore dello stadio di ingresso.
Il mixer è un sistema abbastanza rumoroso, tipicamente la NF si aggira fra i 6 ed i 13 dB,
contro i 3dB tipici di un LNA.

È noto, dalle formule di Friis, che la cifra di rumore di una cascata di quadripoli dipende
soprattutto dai parametri del primo stadio.

NFtot = NFLNA +
NFmixer − 1

GALNA

Amplificare a radiofrequenza è un’operazione poco efficiente. Si realizza quindi un guadagno
abbastanza alto da rendere trascurabile il rumore dello stadio successivo ma anche abbastanza
basso da non consumare troppa potenza inutilmente:

NFLNA �
NFmixer − 1

GALNA

⇒ GALNA �
NFmixer − 1

NFLNA

3.2 Mixer a moltiplicatore

Il mixer a FET sfrutta una proprietà di distorsione del componente attivo che introduce anche
l’effetto di traslazione frequenziale. Tale operazione si può realizzare con soluzioni circuitali che
effettuano il solo prodotto fra i due segnali di ingresso.
Frequentemente il segnale RF è moltiplicato per un’onda quadra q(t) a frequenza fondamen-
tale fOL, poiché l’uso di componenti azionati in commutazione comporta molte semplificazioni
circuitali e vantaggi in termini di dissipazione.
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VRF(t)

RS

T0 RL VIF(t)

q(t)

tT0

ω0=
2π

T0

Figura 3.5

3.2.1 Mixer a diodi singolarmente bilanciato

Immaginiamo di poter aprire e chiudere il tasto con frequenza fOL = 1/TOL. L’uscita si può
scrivere come:

VIF (t) =

{
vRF (t) RL

RL+RS
se VOL è alto

0 se VOL è basso
= vRF (t)

RL

RL +RS

q(t)

Con q(t) =
1

2
+
∞∑
n=1

sin(nπ
2
)

nπ
2

cos(nωOLt)

VIF (t) =
1

2

RL

RL +RS

VRF cos(ωRF t)︸ ︷︷ ︸
Componente ωRF

+VRFmcos(ωRF t)
RL

RL +RS

2

π
cos(ωOLt)︸ ︷︷ ︸

Componenti somma e differenza

+...

Si considera la sola armonica fondamentale (n = 1) dello sviluppo di Fourier di q(t) con il
prodotto fra le oscillazioni ωRF e ωOL, che dà luogo all’uscita a frequenza intermedia:

VIF IF (t) =
1

π

RL

RL +RS

VRFmcos(ωIF t)

Naturalmente al tasto deve essere sostituito un circuito che svolga una funzione analoga. Una
possibile realizzazione fa uso di diodi: quando VOL è alta i diodi sono in conduzione e si è nella
condizione di tasto chiuso; viceversa, se VOL è bassa i diodi sono interdetti. Per il corretto
funzionamento, l’ampiezza dell’oscillazione deve poter polarizzare i diodi (ordine di grandezza
di 2Vγ).

Parametri Si ipotizza RL = RS.

VIF =
1

2π
VRFmcos(ωIF t)

PIF =
1

(2π)2

V 2
RFm

2RL

PARF =
V 2
RFm

8RS

GC =
PIF
PARF

=
1

A2
��
�V 2

RFm

A4π2 RL

· A8RS

��
�V 2

RFm

=
RS

π2RL

=
1

π2
≈ 0.1

Solo il 10% della potenza a radiofrequenza viene convertita in frequenza intermedia: guadagno
di conversione basso!
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VRF(t)

RS

RL VIF(t)

VOL(t)
RS

Figura 3.6: Si preferisce avere tutti gli ingressi riferiti a massa, quindi si inserisce un trasformatore
con rapporto spire 1:1

In questo tipo di mixer è rilevante l’isolamento della porta a RF sull’uscita IF: nell’espressione
di VIF (t) è presente anche un termine a pulsazone RF:

VRF IF =
1

2

RL

RL +RS

VRFmcos(ωRF t) ⇒ VRF IFm =
VRFm

4

IRF IF =
PARF RF

PRF IF

=
V 2
RFm

8RS

· 2RL

V 2
RF IFm

=
V 2
RFm

8RS

· 16 · 2RL

V 2
RFm

= 4

1/4 della potenza disponibile a RF si ritrova in uscita sulla porta a IF. L’isolamento è scadente!

3.2.2 Mixer a diodi doppiamente bilancianto

Si tratta di una delle configurazioni più frequentemente utilizzate, quanto meno in realizzazioni
ibride (non integrate), anche fino a diversi GHz.

Considerando lo schema semplificato di figura 3.7 l’uscita è il prodotto fra il segnale RF ed
un’onda quadra bipolare a frequenza fOL.

RL

RS

VRF(t) VIF(t)

VRF(t)

RS

D4

D1

D2

RL

VOL(t)

RS

D3

VIF(t)

N1

N2

N2

N1

N2

N2

Figura 3.7: Gli interruttori sono azionati a frequenza fOL

Vu =

{
VRF (t) RL

RL+RS

−VRF (t) RL
RL+RS

= VRF (t)
RL

RL +RS

qb(t) =
1

2
VRF (t)qb(t)
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D4

D3

RL

VOL1(t)VRF1(t)

+

-

(GND)

VRF2(t)

+

-

VIF(t)

+

-

D1

D2

RL

VRF1(t)
VOL1(t)

VRF2(t)

+

-

+

-

(GND)

VIF(t)

+

-

Figura 3.8: Semionda positiva e semionda negativa

Nella pratica, ai deviatori viene sostituito un ponte diodi e tutti gli ingressi sono disaccoppiati
mediante trasformatori a doppio secondario4 con N1 = 2N2.

I diodi conducono a coppie per effetto del segnale di comando sulla porta dell’oscillatore locale.
Quando VOL è nel semiperiodo positivo conducono i diodi 3 e 4 (se i due diodi sono identici si
ha, per simmetria, un punto di massa virtuale), mentre i diodi 1 e 2 sono interdetti.
Dallo schema semplificato di figura 3.8 si osserva che VIF (t) = VRF 2(t).

Analogamente, quando VOL è nel semiperiodo negativo conducono i diodi 1 e 2 (al solito, per
simmetria si ha un punto di massa virtuale), mentre i diodi 2 e 3 sono interdetti. In questo
caso si ha VIF (t) = −VRF 2(t).

Dunque, a parte le attenuazioni dovute al partitore d’ingresso ed al rapporto spire del trasfor-
matore, il segnale a radiofrequenza viene trasferito sulla porta di uscita per metà periodo col
suo segno e per metà periodo cambiato di segno.

Valutiamo tale attenuazione: in entrambi i semiperiodi la resistenza sul secondario è sempre
RL, connessa fra la presa centrale ed una delle altre due prese. La resistenza vista dal primario
dunque è RL moltiplicata per il quadrato del rapporto spire:

RL1 =

(
N1

N2

)2

RL = 4RL

VRF 1(t) = VRF (t)
RL1

RL1 +RS

= VRF (t)
4RL

4RL +RS

RS=RL=
4

5
VRF (t)

VRF 2(t) =
N2

N1

VRF 1(t) =
2

5
VRF (t)

4In questo caso prendono il nome di balun (Balanced to Unbalanced)
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Parametri

L’onda quadra bipolare si può scrivere come qb(t) = 2
∞∑
n=1

sin(nπ
2
)

nπ
2

cos(ωOLt)

VIF (t) = VRF2m cos(ωRF )qb(t) =
2

5
VRFm cos(ωRF t)qb(t)

Componente a ωIF : VIFm =
2

5
VRFm · 2

2

π
· 1

2
= VRFm

4

5π

PIF =
1

2
·

16 V 2
RFm

25π2RL

PARF =
V 2
RFm

8RS

GC =
PIF
PARF

= ·
8 ��

��V 2
RFm

25π2Z
ZRL

· 8ZZRS

�
��
�V 2

RFm

=
64

25π2
' 0.25

Per quanto riguarda gli isolamenti di interesse, in questo caso risultano idealmente infiniti.
Mentre il mixer precedente era isolato solo nei riguardi dell’OL (singolarmente bilanciato),
questo lo è sia nei riguardi dell’OL sia nei riguardi dell’RF (doppiamente bilanciato).

3.2.3 Mixer attivo singolarmente bilanciato

I mixer precedenti, essendo realizzati con componenti passivi, presentano guadagno inferiore
all’unità. Talvolta si preferisce sfruttare configurazioni che introducano guadagno in modo da
rilassare le specifiche su altri componenti che seguono.

RL RL

Vcc

I0

VIF(t)+ -

Figura 3.9: Circuito e schema semplificato.

La coppia differenziale ha sempre un transistor in conduzione ed uno interdetto. I due si
scambiano alla frequenza fOL:
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{
V +
u = VCC 1 interdetto

V −u = VCC −RLI0 2 saturo
⇒ Vu = RLI0

Per l’altro semiperiodo si ha Vu = −RLI0, dunque Vu(t) = RLI0 qb(t)

Polarizzazione dei BJT Affinché, a riposo, possa comunque scorrere una corrente di pola-
rizzazione nei transistor, è ovviamente necessario mantenere Q3 in zona attiva erogando una
opportuna corrente di base (equivalente al classico partitore pesante).
Solo questo non è sufficiente: anche la coppia differenziale deve essere accesa, e questo si può
fare imponendo una tensione di pochi volt sulla presa centrale del balun, sufficiente a mantenere
la VBEQ > Vγ.

Linearizzazione della transconduttanza Il generatore di corrente si realizza con un sin-
golo BJT pilotato dalla tensione a radiofrequenza. Per evitare una forte dipendenza dalle
caratteristiche del transistor è opportuno usare una resistenza di emettitore:

hfeib
hieib

RE

hfeib
hieib

Per RE = 0 si ha ic = hfeib = hfe
vbe
hie

= gmvbe

Inserendo la RE:

RV b = hie + (hfe + 1)RE

ic = hfeib = hfe
vbe

hie + (hfe + 1)RE

' vbe
RE

Con l’ultima approssimazione ipotizzando hie trascurabile e hfe molto maggiore dell’unità.

Applicando ciò al circuito, e nell’ipotesi che la resistenza sorgente a radiofrequenza sia trascu-
rabile (RS � hie + (hFE + 1)RE):

I0(t) = I0Q +
VRF (t)

RE

VIF (t) = RLI0(t)qb(t) = RL

(
I0Q +

VRF (t)

RE

)
· 2

∞∑
n=1

sin
(
nπ

2

)
nπ

2

cos(nωOLt)
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Il termine di corrente a riposo I0Q comporta in uscita una componente a frequenza fOL, dunque
l’isolamento fra la porta di uscita e l’oscillatore locale non è infinito:

VIF OL m = RLI0Q ·
4

π

Frequenza intermedia

VIFm =
1

2
·RL

VRFm
RE

· 4

π

PIF =
1

2
·RA2L

V 2
RFm

R2
E

· 4

π2
· 1
Z
ZRL

GC = RL

V 2
RFm

R2
E

· 2

π2
· 8RS

V 2
RFm

=
16

π2
· RLRS

R2
E

La RE migliora la linearità ma penalizza il guadagno, essendo uno stadio attivo è auspicabile
che il segnale venga, almeno minimamente, amplificato. Togliendo RE la resistenza vista dalla
base è adesso hie, e non vale più la precedente ipotesi RS � hie. Per semplicità immaginiamo
RS = hie.

I0(t) = I0Q + gm
VRFm

2
cos(ωRF t)

VIF (t) = RLI0(t)q(t) = RL

[
I0Q + gm

VRFm
2

cos(ωRF t)

]
· 2

∞∑
n=1

sin
(
nπ

2

)
nπ

2

cos(nωOLt)

VIF IFm(t) = RL gm
VRFm

2
· 2 1

2

2

π
= RLgm

VRFm
π

GC =
V 2
IF IFm

2RL

· 8RS

V 2
RFm

=
R2
Lg

2
mV

2
RFm

2π2RL

· 8RS

V 2
RFm

=
4RSRLg

2
m

π2

Con RL = 50Ω, RS = hie, gm =
hfe
hie

= 50 mA/V e hfe = 50 si ha...

GC =
4gmhfeRL

π2
= 50 ≈ 17dB

Omettendo RE si ha un guadagno maggiore, penalizzando però la linearità e la stabilità del
sistema.

3.2.4 Mixer attivo doppiamente bilanciato

Questa configurazione sfrutta il circuito moltiplicatore analogico a cella di Gilbert. Si omette
la discussione del punto di riposo supponendo che il generatore di corrente I0 polarizzi corretta-
mente tutti i transistor. Come per il precedente, tutti gli ingressi sono disaccoppiati mediante
balun.

Lo stadio inferiore è pilotato in modo differenziale, dunque:{
I1 = I0/2 + i1

I2 = I0/2 + i2
dove i2 = −i1 sono le componenti alle variazioni
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Q1 Q2

Q3 Q5Q4 Q6

VCC VCC

I0

+ -VIF(t)

VRF(t)

RS

VOL(t)

RS

RL RLI- I+

I2I1

Figura 3.10

La tensione di uscita si può scrivere come:

Vu = (VCC − I+RL)− (VCC − I−RL) = (I− − I+)RL

L’oscillatore locale è un’onda quadra bipolare con ampiezza tale da far saturare o interdire i
transistor:

VOL alta ⇒ Q3 e Q6 saturi, Q4 e Q5 interdetti ⇒ I− = I1, I
+ = I2

VOL bassa ⇒ Q4 e Q5 saturi, Q3 e Q6 interdetti ⇒ I− = I2, I
+ = I1

Dunque Vu =

{
(I1 − I2)RL = +2i1RL se VOL è alta

(I2 − I1)RL = −2i1RL se VOL è bassa
= 2i1RL · qb(t)

Il legame di proporzionalità fra la corrente i1 ed
il segnale a radiofrequenza è analogo a quello
ricavato per il precedente mixer singolarmente
bilanciato:

i1 = gmVRF2(t) = gm
N2

N1

VRF2(t) =
gm
2
VRF1(t)

Supponendo di aver effettuato adattamento
complesso coniugato sull’ingresso (RV1 = RS)
si ha che la tensione sul primario è metà della
tensione a radiofrequenza, e dunque:

i1 =
gm
4
VRF (t)

RS

VRF(t)

RV1=RS

+

-

VRF1

2:1

Q1

I0
2

+

-

VRF2
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In definitiva...

Vu(t) = RLgm
VRFm

2
cos(ωRF t) · 2

∞∑
n=1

sin(nπ
2
)

nπ
2

cos(ωOLt)

Vum = gmRL
vRFm

2
· 2 2

π
· 1

2
=
gmRLVRFm

π

PIF =
V 2
um

2RL

=
g2
mR

2
LV

2
RFm

2π2RL

PARF =
V 2
RFm

8RS

GC =
g2
mRL VRF

2
m

2π2
· 8RS

V 2
RFm

=
4g2

mRSRL

π2

Con gm = IC
VT

= I0
2VT

, hie =
hfe
gm

=
VT hfe
IC

e RS = 2hie

GC = 2RL

(
I0

2VT

)2

2
VT
IB

1

π2
=

2RL

π2

I0

VT
hfe ≈ 50

Adattamento integrato

Possiamo fare in modo da adattare direttamente l’ingresso del mixer in modo da vedere 100Ω
dal primario del balun (ovvero 25Ω dal secondario) senza dover inserire reti esterne, ma variando
i parametri della coppia differenziale a livello integrato.

Q1 Q2

VRF(t)

RS
100Ω

25Ω

50Ω 50Ω

Cπ

LΕ

50Ω

Figura 3.11: Schema di massima dell’adattamento da effettuare, con le varie resistenze viste (alle
variazioni!). A destra: circuito equivalente di uno dei BJT della coppia differenziale in cui si è
inserita l’induttanza LE per l’adattamento.

Inserendo una induttanza sull’emettitore dei transistor Q1 e Q2 l’impedenza ZIN vista da
ciascuno dei due ingressi diventa

VIN = IIN
1

jωCπ
+ jωLE

(
IIN +

gmIIN
jωCπ

)
ZIN =

1

jωCπ
+ jωLE +

LEgm
Cπ

= j

(
ωLE −

1

ωCπ

)
+ ωTLE
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Si noti che il termine gm
Cπ

ha le dimensioni di una pulsazione ed è pari, per definizione, ad ωT .

È interessante che il termine ωTLE sia un’impedenza costante in frequenza.

LE deve essere dimensionata in modo che la parte reale di ZIN sia 50Ω:

Re {ZIN} = ωTLE = 50Ω ⇒ LE =
50Ω

2πfT
≈ 50pH

Poiché è comunque presente una parte immaginaria non nulla, per completare l’adattamento
bisogna porre un ulteriore componente reattivo in serie all’ingresso che la azzeri.

XB = ω0LB = −ω0LE

(
1− 1

ω0Cπ

) 1
ω0Cπ

�ω0LE

' 1

ωCπ
= 100Ω ⇒ LB =

XB

ω0

=
1

ω2
0Cπ

= 1nH

Il circuito risultante è il seguente:

Q1 Q2

VRF(t)

RS
100Ω

I0

LΕ LΕ

LX LX

Figura 3.12

Valutiamo di quanto varia il guadagno di conversione in seguito all’adattamento (ricordando
che la Rπ dei BJT, in parallelo a 1/ωCπ, è trascurabile rispetto a quest’ultima).

V1m =
VRFm

2
V2m =

VRFm
4

I1m =
VRFm
4Z0

I1(t) =
I0

2
+
VRFm
4Z0

hfecos(ωRF t) =
I0

2
+
VRFm
4Z0

gm
ω0Cπ

cos(ωRF t)

VIF (t) = I1(t)2RLq(t) =

[
I0

2
+ gm

VRFm
4Z0

1

ω0C$

]
2RLcos(ωRF t) 2

∞∑
n=1

sin
(
nπ

2

)
nπ

2

VIF IFm =
gmVRFm
4Z0ω0Cπ

2RL
1

2
2

2

π
=
gmVRFm
ω0Cππ

GC =
g2
mV

2
RFm

4RLω2
0C

2
ππ

2
· 8RS

V 2
RFm

=
4g2

m

ω2
0C

2
ππ

2
=

(
ωT
ω0

)2
4

π2
≈ 40
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Capitolo 4

Parametri S

Il set di parametri S è il preferito nel campo delle alte frequenze dove la descrizione mediante
modelli circuitali a parametri concentrati incontra dei limiti e risulta particolarmente utile
parlare in termini di onde di potenza diretta e riflessa.
Caratterizzando un quadripolo sarà utile trattare le connessioni con il resto del sistema come
linee di trasmissione, lungo cui si propagano i flussi di potenza.

4.1 Linee di trasmissione

Fissato un sistema di riferimento su una linea
di trasmissione con impedenza caratteristica
Z0, chiusa su un generico carico ZL, si pos-
sono scrivere le equazioni che descrivono l’an-
damento lungo la linea dei fasori di tensione
e corrente. Si faccia l’ipotesi che la linea sia
non dispersiva (e costante con la frequenza) e
priva di perdite (non si dissipa potenza lungo
la linea). = L = 0

ZLZ0

+

-

V(L)

I(L)

Le equazioni dei telegrafisti permettono di esprimere i fasori di tensione e corrente alla generica
ascissa `: {

V (`) = V +ejβ` + V −e−jβ`

I(`) = V +

Z0
ejβ` − V −

Z0
e−jβ`

Dove:

• V + è il fasore dell’onda incidente;

• V − è il fasore dell’onda riflessa;

• β = 2π
λ

è la costante di fase;

• λ =
vf
f0

è la lunghezza d’onda del segnale;

• vf = c√
εr

è la velocità di propagazione lungo

la linea.

Si può ricavare, inoltre, l’impedenza vista in un punto generico della linea `:

Z(`) = Z0
ZL + jZ0tg(β`)

Z0 + jZLtg(β`)

Poiché la linea è senza perdite, la potenza media lungo la linea è costante con `, ed è pratico
calcolarla per ` = 0:

PL =
1

2
Re {V I∗} =

1

2
Re

{
(V + + V −)

(
V +∗

Z0

− V −∗

Z0

)}
=

=
1

2Z0

Re
{
|V +|2 − |V −|2 − V +V −∗ + V +∗V −

}
=

1

2Z0

(|V +|2 − |V −|2) =
1

2

(
a2 − b2

)
45
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Dove −V +V −∗ + V +∗V − è la differenza i due termini l’uno complesso coniugato dell’altro: il
risultato è puramente immaginario e viene pertanto eliminato dall’operazione di parte reale.

|a|2 = |V +|2
Z0

e |b|2 = |V −|2
Z0

prendono il nome di potenza incidente e potenza riflessa.

4.2 Caratterizzazione a parametri S

I1 I2

V1

+

-

V2

+

-

Q
V1

+

V1
-

V2
+

V2
-

Figura 4.1: Il due porte in esame, con ingressi ed uscite connessi a linee di trasmissione di impedenza
caratteristica Z0

Si considera un circuito due porte, connesso tramite linee di trasmissione, come mostrato in
figura 4.1. Applicando le equazioni dei telegrafisti agli ingressi ed alle uscite è possibile scrivere:

{
V1 = V +

1 + V −1

I1 =
V +
1

Z0
− V −1

Z0

{
V2 = V +

2 + V −2

I2 =
V +
2

Z0
− V −2

Z0

Soffermiamoci su una delle due coppie. Effettuando somma e sottrazione membro a membro e
riprendendo la precedente definizione di a e b:

{
V1 + Z0I1 = 2V +

1

V1 − Z0I1 = 2V −1
⇒

V1+Z0I1
2
√
Z0

= A2V
+
1

A2
√
Z0

= a1

V1−Z0I1
2
√
Z0

= A2V
−
1

A2
√
Z0

= b1

(4.1)

Applicando lo stesso procedimento anche all’uscita ricaviamo quattro grandezze, affini a tensioni
e correnti utilizzate nei precedenti parametri.
Si definiscono i parametri S in modo da esprimere i b, ossia i termini proporzionali alle potenze
riflesse sul due porte, in funzione degli a, proporzionali alle potenze incidenti.

{
b1 = S11a1 + S12a2

b2 = S21a1 + S22a2

⇒ b = S a dove S =

(
S11 S12

S21 S22

)
Matrice

di Scattering
(4.2)

Come si ricavano i parametri?

S11 = b1
a1

∣∣∣
a2=0

S12 = b1
a2

∣∣∣
a1=0

S21 = b2
a1

∣∣∣
a2=0

S22 = b2
a2

∣∣∣
a1=0
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Imporre a2 = 0 (o a1 = 0) significa annullare la componente incidente sulla porta di uscita (o
sulla porta di ingresso). Questa condizione è verificata nel caso in cui la porta è chiusa su un
carico di impedenza pari all’impedenza Z0 (d’ora in poi detta impedenza di normalizzazione),
infatti:

0 = a2 =
V +

2√
Z0

⇒ V2 + Z0I2 = 2V +
2 = 0 ⇒ V2 = −Z0I2 ⇒ ZOUT = −V2

I2

= Z0

Per misurare i set di parametri h, y, z ecc., occorreva aprire o cortocircuitare le porte del qua-
dripolo; la misurazione dei parametri S si effettua chiudendo le porte su un carico di impedenza
Z0.

A questo punto S11 si ricava sostituendo ad a1 e b1 le definizioni, dalle formule 4.1:

S11 =
b1

a1

∣∣∣∣
a2=0

=
V −1

�
��
√
Z0

· �
��
√
Z0

V +
1

∣∣∣∣
a2=0

=
V1 − Z0I1

V1 + Z0I1

∣∣∣∣
a2=0

=

=
V1
I1
− Z0

V1
I1

+ Z0

∣∣∣∣∣
a2=0

=
ZIN |ZOUT=Z0

− Z0

ZIN |ZOUT=Z0
+ Z0

Osservazione: poiché si sta stimolando il quadripolo dalla porta 1, b1/a1 risulta essere il coef-
ficiente di riflessione sulla porta d’ingresso (ΓIN). Dunque il parametro S11 rappresenta il
coefficiente di riflessione sulla porta di ingresso quando la porta di uscita è chiusa su un carico
di impedenza Z0.

In modo simmetrico si ricava S22:

S22 =
b2

a2

∣∣∣∣
a1=0

=
V −2
V +

2

∣∣∣∣
a1=0

=
ZOUT |ZIN=Z0

− Z0

ZOUT |ZIN=Z0
+ Z0

Dispositivo adattato sulla porta j Il dispositvo è adattato sulla porta j se Sjj = 0, ossia
si ha che l’impedenza vista dalla porta j quando tutte le altre sono chiuse su un carico adattato
è Z0.

Dispositivo adattato Se la diagonale ha soli valori nulli allora il dispositivo si dice adattato.

Procediamo con il calcolo dei parametri incrociati :

S21 =
b2

a1

∣∣∣∣
a2=0

=
V −2
V +

1

∣∣∣∣
a2=0

=
V2 − Z0I2

V1 + Z0I1

∣∣∣∣
a2=0

=
2V2

V1 + Z0I1

Se il dispositivo è adattato anche a1 = 0, dunque Z0I1 = −V1 e la relazione si riduce a:

S21|adatt. =
2V2

V1 + Z0I1

∣∣∣∣
adatt.

=
V2

V1

Quindi, in caso di adattamento, S21 rappresenta la funzione di trasferimento dalla porta 1 alla
2.



48 CAPITOLO 4. PARAMETRI S

Nel caso generale, tramite alcune elaborazioni, si può scrivere il parametro anche in funzione
della impedenza d’ingresso:

S21 =
2V2

V1

(
1 + Z0

ZIN

)
In modo analogo si ricava S12:

S12|adatt. =
2V1

V2 + Z0I2

∣∣∣∣
adatt.

=
V1

V2

Dispositivo unilaterale Si definisce unilaterale un circuito a due porte con S12 = 0.

Proprietà: La rete è reciproca ⇔ la matrice S è simmetrica (rispetto alla diagonale princi-
pale)

S11 S22

S21

S12

a1 a2
b1 b2

Figura 4.2: Significato fisico dei parametri S su un quadripolo adattato

Esempio: tratto di filo ideale È reciproco perché scambiando in-
gresso con uscita non si apprezzano variazioni, quindi la matrice S è
simmetrica (S12 = S21).
È un quadripolo adattato, perché mettendo Z0 in uscita (o in ingresso)
si vede sempre Z0 dall’altra porta, quindi gli elementi sulla diagonale
principale sono nulli. È sufficiente calcolare solo S21:

S21 =
b2

a1

∣∣∣∣
a2=0

=
V2

V1

= 1

V1

+

-

V2

+

-

a1

b1

a2

b2

Esempio: tratto di linea di trasmissione con impe-
denza Z0 È un quadripolo reciproco, e per definizione di
impedenza caratteristica, mettendo Z0 in uscita si vede Z0 in
ingresso, quindi il quadripolo è adattato.

S21 =
b2

a1

∣∣∣∣
a2=0

=
V2

V1

∣∣∣∣
a2=0

V2 = V (0) = V + + V −

V1 = V (L) = V +ejβL + V −e−jβL

Dato che è adattato si avrà V − = 0 quindi:

S21 = e−jβl

V1

+

-

V2

+

-

a1

b1

a2

b2

Z0Z0
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Esempio: tratto di linea di trasmissione con impedenza Zx 6= Z0 È un quadripolo
reciproco, ma non adattato.

S11 = ΓIN |a2=0 =
ZIN − Z0

ZIN + Z0

= S22

ZIN = Zx
Z0 − jZx tan(βL)

Zx − jZ0 tan(βL)

S21 =
b2

a1

∣∣∣∣
a2=0

=
V2 − Z0I2

V1 + Z0I1

∣∣∣∣
a2=0

=
2V2

V1

(
1 + Z0

ZIN

)
V2 = V (0) = V + + V −

V1 = V (L) = V +ejβL + V −e−jβL

Γ =
V −

V+

⇒
V2 = V +(1 + Γ)

V1 = V +(ejβL + Γe−jβL)

S21 =
2(1 + Γ)

V +(ejβL + Γe−jβL)
· 1

1 + Z0

ZIN

Esempio: attenuatore Quadripolo reciproco ma non
adattato. È sufficiente calcolare due parametri, e per comodità
scegliamo S11 e S21 (sono entrambi con a2 = 0).

S11 =
b1

a1

∣∣∣∣
a2=0

=
V1 − Z0I1

V1 + Z0I1

=
ZIN − Z0

ZIN + Z0

ZIN = RS +
(RS + Z0)RP

RS + Z0 +RP

S21 =
2V2

V1

(
1 + Z0

ZIN

) =
2

1 + Z0

ZIN

· RPZ0

ZIN(RP +RS + Z0)

RP

RS RS

+

-

V2

+

-

V1

Esempio: rete attiva utilizzando il modello semplificato
di Giacoletto

S11 =
ZIN − Z0

ZIN + Z0

ZIN→∞= 1

S22 =
Zout − Z0

Zout + Z0

= 1

S21 =
2V2

V1

(
1 +

�
��Z0

ZIN

) = −2gmZ0

S12 = 0 È unilaterale

gmV1 Z0

+

-

V1

+

-

V2
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a1
b1

a2
b2

RS

RL

Figura 4.3

4.3 Coefficienti di riflessione

Dal circuito in figura 4.3 è possibile ricavare i coefficienti di riflessione sull’ingresso del quadri-
polo e sul carico:

ΓIN =
b1

a1

=
ZIN − Z0

ZIN + Z0

(4.3)

ΓL =
a2

b2

=
ZL − Z0

ZL + Z0

(4.4)

Fissata Z0 esiste una corrispondenza biunivoca fra impedenze (di ingresso e di carico) e i relativi
coefficienti di riflessione. In termini di parametri S si preferisce far riferimento a questi ultimi
tramite le relazioni che andremo a ricavare.
Le linee di trasmissione in analisi non sono dissipative, dunque gli ai e bi sono costanti lungo
le linee.

Riprendendo le equazioni 4.2:{
b1 = S11a1 + S12a2

b2 = S21a1 + S22a2

⇒

{
b1
a1

= S11 + S12
a2
a1

= S11 + S12
a2
b2

b2
a1

b2
a1

= S21 + S22
a2
a1

= S21 + S22
a2
b2

b2
a1

Manipolando la seconda equazione e sostituendo nella prima:

b2

a1

= S21 + S22ΓL
b2

a1

⇒ b2

a1

(1− S22ΓL) = S21 ⇒ b2

a1

=
S21

1− S22ΓL

ΓIN = S11 +
S12S21ΓL
1− S22ΓL

(4.5)

Tale relazione è analoga a quanto fatto a parametri Y: l’impedenza vista dall’ingresso è funzione
del carico YL. Si può inoltre osservare che chiudendo l’uscita su Z0 (ΓL = 0) otteniamo la
definizione del parametro S11 = b1/a1.

Tramite analoghi passaggi si ricava l’espressione del coefficiente di riflessione di uscita:

ΓOUT = S22 +
S21S12ΓS
1− S11ΓS

(4.6)

4.4 Guadagni

Guadagno operativo di potenza

GP =
PL
PIN

=
1
2

(|b2|2 − |a2|2)
1
2

(|a1|2 − |b1|2)
=
|b2|2

|a1|2
1−

∣∣∣a2b2 ∣∣∣2
1−

∣∣∣ b1a1 ∣∣∣2 =
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Dato che a2
b2

= ΓL, b1
a1

= ΓIN , b2
a1

= S21

1−S22ΓL
:

GP =

∣∣∣∣ S21

1− S22ΓL

∣∣∣∣2 1− |ΓL|2

1− |ΓIN |2
(4.7)

Facciamo alcune considerazioni per commentare il risultato ottenuto:

• Se il carico è puramente reattivo (|ΓL| = 1) GP = 0. Infatti non si dissipa potenza in
uscita.

• Se l’impedenza vista dall’ingresso quadripolo è puramente reattiva (|ΓIN | = 1) GP →∞:
infatti non entra alcuna potenza.

• Se il carico è pari all’impedenza di normalizzazione Z0 si ha ΓL = 0, quindi GP = |S21|2
1−|ΓIN |2

• Se il due porte è adattato ΓIN = 0 e si ha GP = |S21|2

• Se |ΓIN | > 1 (impedenza vista dal quadripolo con parte reale minore di zero) allora il
GP < 0.

Guadagno di trasduttore

GT =
PL
PAIN

=
|S21|2(1− |ΓS|2)(1− |ΓL|2)

|1− ΓOUTΓL|2|1− S11ΓS|2

=
|S21|2(1− |ΓS|2)(1− |ΓL|2)

|1− ΓINΓS|2|1− S22ΓL|2

(4.8)

Si può verificare che se ΓS = Γ∗IN allora GT = GP :

GT (ΓS = Γ∗IN) =
|S21|2(1− |ΓS|2)(1− |ΓL|2)∣∣1− |ΓS|2∣∣2 |1− S22ΓL|2

=
|S21|2(1− |ΓL|2)

(1− |ΓS|2)|1− S22ΓL|2
= GP

Se chiudiamo l’ingresso e l’uscita del quadripolo su un carico pari a Z0 (il che implica ΓS = 0
e ΓL = 0) otteniamo:

GT (ΓS = 0,ΓL = 0) = |S21|2

Guadagno di potenza disponibile

GA =
PAOUT
PAIN

= GT (ΓL = Γ∗OUT ) =
(1− |ΓS|2)|S21|2(1− |ΓL|2)

|1− |ΓL|2|2 |1− S11ΓS|2
=

(1− |ΓS|2)|S21|2

[1− |ΓL|2] |1− S11ΓS|2

Notiamo che con un’impedenza di ingresso puramente reattiva (|ΓS| = 1) si ha GA = 0, infatti
la potenza in ingresso diverge poiché RS = 0.
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Esempio Progettare un attenuatore con fattore di attenuazione noto pari a 10dB (
PAIN
PL

=
1
GT

). Deve essere adattato, quindi GT = S21.

Affinché sia adattato, si deve imporre ZIN = Z0:

ZIN = RS +
(RS + Z0)RP

RS + Z0 +RP

= Z0

R2
S +���Z0RS +RPRS +RSRP +XXXXZ0RP = ���Z0RS + Z2

0 +XXXXZ0)RP

RP =
Z2

0 −R2
S

2RS

S21 =
2

1 +
�
��Z0

ZIN 1

· RPZ0

ZIN(RP +RS + Z0)
=

RPZ0

ZIN(RP +RS + Z0)
=

Z2
0−R2

S

2RS �
�Z0

��Z0 (
Z2
0−R2

S

2RS
+RS + Z0)

=
Z2

0 −R2
S

Z2
0 −@@R

2
S + A2R2

S + 2Z0RS

=
(Z0 −RS)(Z0 +RS)

(Z0 +RS)(Z0 +RS)
=
Z0 −RS

Z0 +RS

Z0 −RS = S21(Z0 +RS) ⇒ RS =
Z0(1− S21)

1 + S21

Se si vuole una attenuazione di 20dB bisogna imporre 1/|S21|2 = 100⇒ S21 = 0.1:

RS =
Z0(1− 0.1)

1 + 0.1
Z0=50Ω

= 40.9

RP =
Z2

0 −R2
S

2RS

= 10.11Ω

�

Guadagno di potenza unilateralizzato Se prendiamo nuovamente in esame la formula del
GT e imponiamo che il dispositivo sia unilaterale (S12 = 0⇒ ΓOUT = S22):

GTU =
|S21|2(1− |ΓS|2)(1− |ΓL|2)

|1− S22ΓL|2|1− S11ΓS|2

Si ottiene il GTU massimo adattando in ingresso e uscita (ΓL = S∗22, ΓS = S∗11 )

GTUMAX
=

|S21|2

(1− |S22|2)(1− |S11|2)

4.5 Stabilità

Si possono ripetere considerazioni analoghe a quelle espresse in termini di parametri Y: a partire
dalle definizioni di stabilità si giungerà ad un criterio che consenta di valutare se un sistema è
incondizionatamente stabile o meno.
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• Un dispositivo è stabile in ingresso ad una frequenza f0 se, per ogni |ΓS| ≤ 1, si ha sempre
|ΓOUT (ΓS)| < 1.

• Un dispositivo è stabile in uscita ad una frequenza f0 se, per ogni |ΓL| ≤ 1, si ha sempre
|ΓIN(ΓL)| < 1.

• Si ha Incondizionata Stabilità se sono verificate le precedenti due condizioni.

Si possono motivare tali affermazioni con un esempio intuitivo a partire dalla teoria delle linee
di trasmissione. Immaginiamo di applicare al quadripolo un gradino di tensione: l’onda che
incide sulla porta d’ingresso darà luogo, in funzione del coefficiente di riflessione ΓIN , ad una
componente trasmessa (che attraversa il quadripolo) e ad una componente riflessa verso la
sorgente. Quest’ultima torna alla sorgente e viene (parzialmente) riflessa verso il quadripolo,
innescando un fenomeno ricorsivo e potenzialmente divergente.

Per definizione di stabilità di ingresso si vuole che, qualsiasi sia l’impedenza di sorgente (purché
sia passiva, ossia |ΓS| < 1), non si abbiano oscillazioni. Poniamoci dunque nel caso più sfa-
vorevole, ossia quando si ha totale riflessione (|ΓS| = 1, sorgente puramente reattiva): se il
quadripolo ha |ΓIN | < 1, pur avendo numerose riflessioni, queste avranno ampiezza sempre ri-
dotta finché tutta l’energia inviata dalla sorgente attraverserà il quadripolo. Se invece |ΓIN | > 1
l’onda riflessa sarà amplificata ad ogni rimbalzo.

Osservazione 1 nell’ipotesi che il quadripolo non sia unilaterale, se ΓSΓIN = 1 allora
ΓLΓOUT = 1, e viceversa

Dimostriamolo riprendendo le espressioni 4.5 e 4.6 dei coefficienti di riflessione al quadripolo in
funzione di carico e sorgente:

ΓIN = S11 +
S12S21ΓL
1− S22ΓL

=
S11 − S11S22ΓL + S12S21ΓL

1− S22ΓL
=
S11 −DΓL
1− S22ΓL

ΓOUT = S22 +
S12S21ΓS
1− S11ΓS

=
S22 − S11S22ΓS + S12S21ΓS

1− S11ΓS
=
S22 −DΓS
1− S11ΓS

Possiamo scrivere l’ipotesi ΓSΓIN = 1 anche come ΓS = 1/ΓIN .

ΓOUT =
S22 −D 1

ΓIN

1− S11
1

ΓIN

=
S22 −D 1−S22ΓL

S11−DΓL

1− S11
1−S22ΓL
S11−DΓL

=
S11S22 −�����DS22ΓL −D +���

��DS22ΓL
Z
ZS11 −DΓL −ZZS11 + S11S22ΓL

=
1

ΓL

Osservazione 2 Se il dispositivo è Incondizionatamente Stabile in ingresso, allora è Incondi-
zionatamente Stabile in uscita, e viceversa. In modo più formale si può dire:

∀ΓS ≤ 1⇒ |ΓOUT | < 1 ⇔ ∀ΓL ≤ 1⇒ |ΓIN | < 1

Ai fini della dimostrazione è più pratico ragionare in termini potenziale instabilità di ingresso
e uscita. Supponiamo dunque che il dispositivo sia Potenzialmente Instabile in ingresso per
dimostrare che lo è anche in uscita.

∃|ΓS| ≤ 1 : |ΓOUT | ≥ 1
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Si chiude l’uscita su un particolare carico tale che ΓL = 1
ΓOUT (ΓS)

perHP
< 1

Avendo posto ΓLΓOut(ΓS) = 1, per l’osservazione prima dimostrata si deve avere necessaria-
mente ΓSΓIN = 1. Siccome la sorgente è passiva per ipotesi (ΓS < 1), affinché sia soddisfatta
bisogna che ΓIN(ΓL) ≥ 1, dunque il dispositivo è potenzialmente instabile anche in uscita.

4.5.1 Criteri per l’analisi della stabilità

Soffermiamoci sulla stabilità di ingresso.

ΓOUT =
S12S21ΓS
1− S11ΓS

+ S22

Come si vede chiaramente dalla formula il ΓOUT è funzione di ΓS. Poniamoci nella condizione
limite per la stabilità:

|ΓOUT (ΓS)|2 = 1 = ΓOUTΓ∗OUT

Dato che il coefficiente di riflessione è un numero complesso si può scrivere ΓS = u+jv e andare
a risolvere la seguente equazione:

1 =

∣∣∣∣ S12S21(u+ jv)

1− S11(u+ jv)
+ S22

∣∣∣∣2
Tramite alcuni passaggi qui non riportati è possibile dimostrare che la curva descritta sul piano
complesso dei ΓS tale che ΓOUT = 1 è una circonferenza, che prende il nome di cerchio di
stabilità di ingresso. Si ottengono i seguenti valori per centro e raggio della circonferenza:


CS =

(S11 − S∗22D)∗

|S11|2 − |D|2

rS =
|S12S21|

||D|2 − |S11|2|

con D = detS = S11S22 − S21S12 (4.9)

Con conti analoghi è possibile ricavare un cerchio di stabilità di uscita.


CL =

(S22 − S∗11D)∗

|S22|2 − |D|2

rL =
|S12S21|

||D|2 − |S22|2|

con D = detS = S11S22 − S21S12 (4.10)

Per l’analisi della stabilità si può procedere disegnando sul piano dei ΓS la circonferenza di
stabilità: essa fa da confine tra una zona stabile, detta area di stabilità di ingresso e una
instabile. Per riconoscere la zona buona basta fare una verifica nell’origine degli assi:

ΓOUT (ΓS = 0) = S22

Quindi se S22 < 1 l’area di stabilità è quella che contiene questo punto. Se, invece, S22 > 1
l’area che contiene questo punto è di instabilità.
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Poiché siamo interessati ai soli carichi passivi, è opportuno disegnare anche il cerchio tale per
cui |ΓS| ≤ 1, che prende il nome di cerchio di Smith.
Come mostrato in figura 4.4 le posizioni relative delle due circonferenze possono condurre a
quattro diverse situazioni, ed è facile verificare graficamente se un certo ΓS comporti potenziale
instabilità.

Figura 4.4: È intuitivo che la stabilità incondizionata si può avere soltanto in due casi

I due casi di Incondizionata Stabilità si possono caratterizzare matematicamente nel modo
seguente:

• Cerchio di stabilità esterno al cerchio di Smith (|CS| − rS > 1) e area di stabilità esterna
(|S22| < 1);

• Cerchio di Smith interno al cerchio di stabilità (rS − |CS| > 1) e area di stabilità interna
(|S22| < 1).

Oppure, compattando in una sola espressione:{
||CS| − rS| ≥ 1

|S22| < 1
(4.11)

Questo criterio di verifica della stabilità è detto criterio topologico. Si possono ripetere le stesse
considerazioni appena fatte per la porta di uscita.

Con ulteriori elaborazioni è possibile ricavare una condizione di stabilità basata su un parametro
che prende il nome di Fattore di stabilità a microonde K:

K =
1− |S11|2 − |S22|2 + |D|2

2|S12S21|
> 1

|D| = |S11S22 − S21S12| < 1

(4.12)

Con questo metodo si verifica la stabilità evitando il calcolo di centro e raggio dei cerchi di stabi-
lità, ma risulta inefficace quando si vuol valutare se una particolare combinazione di impedenze
è interna alle aree di stabilità: in tal caso bisognerà ricorrere al metodo grafico.
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4.6 Cerchi equi-guadagno

Nella progettazione di amplificatori viene spesso fornito, come dato di progetto, il minimo
guadagno che lo stadio deve avere. Analizziamo quindi una metodologia per ottenere un certo
guadagno da uno stadio di amplificazione applicando le definizioni ricavate finora.

4.6.1 Cerchi equi-GP e equi-GA

Studiamo come varia il GP al variare della stabilità:

GP =

∣∣∣∣ S21

1− S22ΓL

∣∣∣∣2 1− |ΓL|2

1− |ΓIN |2
⇒ gp =

GP

|S21|
=

∣∣∣∣ 1

1− S22ΓL

∣∣∣∣2 1− |ΓL|2

1− |ΓIN |2

Si può dimostrare che il luogo dei punti sul piano complesso dei ΓL, fissato un certo gP (ΓL),
descrive una circonferenza caratterizzata dalle seguenti espressioni di centro e raggio:

CP =
gP (S22 − S∗11D)∗

1 + gP (|S22|2 − |D|2)

rP =

√
1− 2k|S12S21|gP + g2

P |S12S21|2
|1 + gP (|S22|2 − |D|2)|

(4.13)

Confrontando il vettore CP con il vettore centro del cerchio di stabilità in ingresso CL =
(S22−S∗11D)∗

|S22|2−|D|2 , si può notare che hanno a comune il termine complesso (S22−S∗11D)∗, moltiplicato
per fattori reali diversi: questo significa che il centro del cerchio di stabilità e il centro del
cerchio equi-GP stanno sulla stessa retta.
Non è superfluo sottolineare che CP non descrive un singolo punto, bens̀ı un insieme di punti
che si muovono al variare di gP . Non tutti i valori danno però effettivamente luogo ad una
circonferenza: nel raggio è presente una radice il cui radicando può assumere valori negativi.

Analizziamo l’espressione del GP per verificare la possibile presenza di punti di singolarità al
variare di ΓL:

GP =
|S21|2

|1− S22ΓL|2
1− |ΓL|2

1− |ΓIN |2

• se ΓL = 1/S22 il GP diverge, ma è una condizione che non ci interessa dato che 1
ΓL

è un
punto al di fuori del cerchio di Smith;

• se |ΓIN | = 1, ossia ci troviamo sul bordo del cerchio di stabilità, il guadagno diverge;

• se il cerchio di stabilità di ingresso e il cerchio di Smith si intersecano, abbiamo una forma
indeterminata 0

0
in corrispondenza delle intersezioni, poiché sia |ΓIN | = 1 che |ΓL| = 1.

Da questi punti passano tutti i cerchi equi-GP , in quanto la forma indeterminata vale
+∞ o −∞ a seconda del punto da cui si arriva e perciò in quei punti si attraversano in
un ε→ 0 tutti i valori possibili di GP ;

• se il cerchio di stabilità è esterno alla circonferenza di Smith e fuori dal cerchio |ΓIN | < 1
allora il gp è sempre positivo all’interno della carta di Smith, le circonferenze equi-GP sono
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concentriche e una di esse è il cerchio di Smith. Infine dato che i cerchi sono concentrici
tutti i valori assunti da GP sono sulla retta che passa per i centri.

Il massimo del GP si ha quando la circonferenza equi-GP degenera in un punto. Si ricava
facilmente ponendo il raggio uguale a zero:

1− 2K|S12S21|gPmax + g2
Pmax |S12S21|2 = 0

gPmax =
2K|S12S21| ±

√
4K2|S12S21|2 − 4|S12S21|2
2|S12S21|2

=
K ±

√
K2 − 1

|S12S21|

GPmax = gPmax|S21|2 =

∣∣∣∣S21

S12

∣∣∣∣ (K ±√K2 − 1)

Osservazione: si ottengono due punti. In uno il GP è massimo, nell’altro è minimo. Si noti
anche che questa formula è valida solo per K < 1. Si può verificare che il massimo si ottiene
con il segno “-”:

GPmax =

∣∣∣∣S21

S12

∣∣∣∣ (K −√K2 − 1)

Si possono ripetere le stesse considerazioni per il GA(ΓS). Risulta tutto analogo, fatta eccezione
per i pedici invertiti.

gA =
GA

|S21|2
CA =

gA(S11 − S∗22D)∗

1 + gA(|S11|2 − |D|2)

rA =

√
1− 2k|S12S21|gA + g2

A|S12S21|2
|1 + gA(|S11|2 − |D|2)|

(4.14)

GAmax =

∣∣∣∣S12

S21

∣∣∣∣ (K −√K2 − 1)

Quindi, se esistono, GAmax = GPmax

Riassumendo, in un dispositivo Incondizionatamente Stabile:

GP (ΓLopt) = GPmax

GA(ΓSopt) = GAmax

Se si realizza l’adattamento complesso coniugato su entrambe le porte (ΓSopt = Γ∗IN(ΓLopt) e
ΓLopt = Γ∗OUT (ΓSopt)) entrambe le condizioni sono vere e si ha massimo trasferimento di potenza:

GTmax = GPmax = GAmax

(dimostrazione omessa)

4.6.2 Cerchi equi-GT

GT =
(1− |ΓS|2)|S21|2(1− |ΓL|2)

|1− ΓOUTΓL|2|1− S11ΓS|2
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Nel progetto di un LNA a minima cifra di rumore è necessario che l’impedenza sorgente sia
l’impedenza ottima dal punto di vista del rumore. Fissata quindi l’impedenza sorgente, per
massimizzare il GT si può agire sul ΓL.

Cerchiamo allora sul piano dei ΓL il luogo dei punti a GT e ΓS fissati e dimostriamo che, ancora
una volta, si tratta di circonferenze. Per semplificare i calcoli manipoliamo l’espressione del GT

raccogliendo tutti i fattori costanti sotto un unico termine, che chiameremo GTI .

GT =
(1− |ΓS|2)|S21|2(1− |ΓL|2)

|1− ΓOUTΓL|2|1− S11ΓS|2

GT
|1− S11ΓS|2

|S21|2(1− |ΓS|2)
= GTI =

1− |ΓL|2

|1− ΓOUTΓL|2

Si scompongono i termini complessi ΓL e ΓOUT nella loro rappresentazione cartesiana:

ΓL = u+ jv

ΓOUT = a+ jb

GTI |1− ΓOUTΓL|2 = 1− |ΓL|2

GTI |1− [ua− vb+ j(ub+ va)] |2 = 1− u2 − v2

Consideriamo il modulo quadro a sinistra:

(1− ua+ vb)2 + (ub+ va)2 =

= 1 + u2a2 + v2b2 − 2ua+ 2vb−����2uvab + u2b2 + v2a2 +����2uvab

Uguagliando al secondo membro della equazione e raccogliendo tutti i termini in u e v:

(GTIa
2 +GTIb

2 + 1)u2 + (GTIb
2 +GTIa

2 + 1)v2 − 2GTIua+ 2GTIvb+GTI − 1 = 0

(GTI |ΓOUT |2 + 1)u2 + (GTI |ΓOUT |2 + 1)v2 − 2GTIua+ 2GTIvb+GTI − 1 = 0

Che può essere riportata nella forma canonica, da cui si ricavano poi centro e raggio

u2 + v2 − 2GTIa

GTI |Γ2
OUT |+ 1

u+
2GTIb

GTI |Γ2
OUT |+ 1

v +
GTI − 1

GTI |Γ2
OUT |+ 1

= 0


CT =

GTI

GTI |ΓOUT |2 + 1
Γ∗OUT

rT =

√
G2
TI |ΓOUT |2

(GTI |ΓOUT |2 + 1)2 +
1−GTI

GTI |ΓOUT |2 + 1

Il cerchio equi-GT esiste se il radicando del raggio è positivo. L’unico elemento di possibile
negatività è il termine 1−GTI , che potrebbe essere negativo se 1− |ΓL|2 < 0. Occorre prestare
attenzione a un particolare: abbiamo calcolato un serie di cerchi equi-GT fissando un certo ΓS.
Se troviamo un massimo di questa serie di cerchi esso non necessariamente sarà il massimo di
tutti i GT possibili. Esso infatti si raggiungerà solo se l’ingresso e l’uscita sono le terminazioni
ottime e quindi sarà il massimo della serie di cerchi ottenuta fissando ΓS = ΓSopt. Se, invece,
il dispositivo è Potenzialmente Instabile, e per esempio si fissa l’ingresso, ha senso cercare il
massimo del GT variando l’uscita.
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4.6.3 Analisi del rumore e cerchi equi-noise

Al solito, trattando dispositivi rumorosi conviene schematizzare il quadripolo come privo di ru-
more, riportando le componenti in ingresso tramite opportuni generatori di rumore equivalenti
(di tensione e di corrente). In generale, alle basse frequenze, en ed in risultano approssimativa-
mente indipendenti. Con l’analisi a parametri Y si è cercato di rispettare questa condizione.
Alle alte frequenze il quadripolo (in genere) non è più unilaterale, ed intervengono effetti che
non consentono di considerare l’indipendenza.

RS

VS

eS en

in
Quadripolo

non rumoroso

Figura 4.5: generatori di tensione: della resistenza (di ingresso) e del quadripolo (euivalente),
generatore di corrente e quivalente

L’analisi del rumore in un transistor (e la conseguente schematizzazione con generatori equiva-
lenti in ingresso) si fa a partire dal circuito di Giacoletto comprensivo di generatori di rumore
(circuito di van der Ziel)

Rbb'

Rb'e

C

gmVb'e

Figura 4.6: Circuito di Van der Ziel

Si può scomporre il contributo a en in due parti: una direttamente data da generatori di rumore
in tensione (ei) ed una che deriva da contributi di generatori di rumore in corrente, dove Zcor
ne è il fattore di correlazione:

en = ei + ZCORin

Si calcola l’equivalente di Thevenin (per poter calcolare la potenza di rumore dovuta al qua-
dripolo):

en + inZS = ei + Zcorin + inZS = en + (Zcor + ZS)in

In termini di densità spettrale di potenza (tenendo conto che l’impedenza di Thevenin è RS):



60 CAPITOLO 4. PARAMETRI S

Sn =
Si + |Zcor + ZS|2Sin

4RS

NUQ = Sn ·GT ·∆f
NUIN = 4kTRS ·GT ·∆f

NF = 1 +
NUQ

NUIN

= 1 +
Si + |Zcor + ZS|2Sin

4RS
�
�GT
Z
Z∆f · 1

kTZZ∆f��GT

= 1 +
Si + |Zcor + ZS|2Sin

4kTRS

Per calcolare la potenza di rumore si è supposta la densità spettrale costante in frequenza,
moltiplicando dunque per ∆f . Non è detto che il rumore del quadripolo sia costante, ma si
suppone di fare questo conto a una frequenza dove questa approssimazione non risulta pesante.

|ZCOR + ZS|2 = (RCOR +RS)2 + (XCOR +XS)2

Si agisce sulla impedenza di sorgente per minimizzare il rumore. Sicuramente si può cercare di
annullare il termine di reattanza, ponendo XSON = −XCOR. Si può osservare che, a causa della
non indipendenza dei generatori, l’impedenza ottima non è una resistenza pura.
A questo punto la R ottima si potrebbe calcolare analiticamente imponendo nulla la derivata
della cifra di rumore.

d

dRS

Si + (RCOR +RS)2Sin
4kTRS

= 0

Per completare questo calcolo basterà ricavare dalle caratteristiche del dispositivo i quattro
parametri Si, Sin , RCOR e XCOR. In realtà, a livello di progettazione a microonde si preferisce
una differente formulazione (derivabile da quella appena descritta) in termini di coefficienti di
riflessione in luogo delle impedenze.

NF (ΓS) = NFMIN +
4 rn|ΓS − ΓSON |2

(1− |ΓS|2) |1 + ΓSON |2

Il costruttore fornisce i quattro parametri tipici del componente, ossia l’impedenza sorgente
ottima ΓSON (modulo e fase), la minima cifra di rumore che si può ottenere NFMIN ed il
coefficiente adimensionale rn. Quest’ultimo viene talvolta dato come Rn = rn · Z0, che ha
dimensioni di Ohm.
In alcuni datasheet viene dato anche il parametro NF50, che corrisponde a NF (ΓS = 0) ossia
la cifra di rumore quando si ha adattamento in ingresso.

Si può verificare facilmente, ponendo ΓS = ΓSON , che la cifra di rumore minima si ottiene
usando l’impedenza sorgente ottima.
Se invece ΓS tende all’unità, ossia in caso di sorgente puramente reattiva, la cifra di rumore
tende ad infinito: in termini pratici significa annullare il rumore prodotto dalla sorgente, termine
presente al denominatore di NF.

L’impedenza sorgente ottima per il rumore non coincide con l’impedenza sorgente che mas-
simizza il guadagno, dunque sarà necessario un criterio che permetta di studiare un buon
compromesso fra amplificazione e qualità del segnale. È dimostrabile che, per un valore fissato
della cifra di rumore, i ΓS descrivono una circonferenza sul piano complesso.

(NF −NFMIN)|1 + ΓON |2

4rn
= Ni =

|ΓS − ΓON |2

1− |ΓS|2



4.7. PROGETTAZIONE A MICROSTRISCIA 61

Si scrive Γs = u+ jv, ΓsON = a+ jb

(1− |u+ jv|2)Ni = |u+ jv − (a+ jb)|2

(1− u2 − v2)Ni = (u− a)2 + (v − b)2

(1− u2 − v2)Ni = u2 + a2 − 2ua+ v2 + b2 − 2vb

(Ni + 1)u2 + (Ni + 1)v2 − (2Nia)u− (2Nib)v +Ni = 0

u2 + v2 +
2Nia

Ni + 1
u+

2Nib

Ni + 1
v +

Ni − 1

Ni + 1
= 0

Dall’equazione canonica della circonferenza si ricava:
Ci =

ΓSON
1 +Ni

ri =

√
(1 +Ni)Ni +Ni|ΓON |2

(1 +Ni)2

(4.15)

Poiché tutti i possibili valori di NF sono sempre maggiore di NFON , i centri delle relative
circonferenze sono compresi fra la circonferenza di Smith (|ΓS| = 1, cifra di rumore che tende
ad infinito) e il punto NFON .

Figura 4.7: Cerchi equi-GA ed equi-noise per il transistor MRF571 alla frequenza di 1GHz

I cerchi equi-noise sono utili a livello di progettazione. Facciamo riferimento alla figura 4.7:
le specifiche di progetto richiedono la realizzazione di un amplificatore a basso rumore che
guadagni almeno 12dB. Se si sceglie la ΓS per il rumore ottimo si ha un guadagno inferiore a
12dB, dunque ci si posiziona sulla circonferenza equi-guadagno e si localizza il ΓS che dia la
cifra di rumore minima (indicativamente individuata in figura).

4.7 Progettazione a microstriscia

A microonde, l’implementazione di adattatori d’impedenza si fa utilizzando la carta di Smith.
Principalmente si useranno metodi che fanno uso di soli due tratti di microstriscia.
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Figura 4.8: Adattamento con trasformatore a λ/4

Metodo 1 - trasformatore a λ/4: trasformare 25+15jΩ in 150Ω.

Si individua sulla carta di Smith il punto ¬ dell’impedenza di partenza, facendo riferimento
alle curve equi-resistenza ed equi-reattanza.
Muovendosi su un cerchio a Γ costante si annulla la componente reattiva, corrispondente al
punto ­. La rotazione su un cerchio a coefficiente di riflessione costante corrisponde ad una
rotazione di fase dell’onda: dalla carta di Smith si può leggere la lunghezza di striscia in frazioni
di λ corrispondente allo sfasamento voluto. Nell’esempio si ha 0.192λ.
A questo punto bisogna correggere la resistenza e spostarsi al punto ­, operazione fattibile con
un trasformatore a λ/4

1. Vale la seguente relazione:

Z ′0 =
√
Z1Z2 con

Z ′0 impedenza caratteristica del trasformatore
Z1 impedenza prima del trasformatore
Z2 impedenza dopo il trasformatore

Nel’esempio si vuole impedenza di 150Ω (3Z0), partendo dal punto ­ a 2.2Z0. L’impedenza
caratteristica del trasformatore sarà Z ′0 = Z0

√
2.2 · 3 = 128.4Ω.

La rete di adattamento è illustrata in figura 4.8.

Metodo 2 - Stub parallelo: trasformare 100-15jΩ in 20+15jΩ.

Di solito a microstriscia si preferisce far uso di stub paralleli, poiché uno stub serie compor-
terebbe una estrusione della striscia in direzione ortogonale alla scheda. Poiché avremo a che
fare con uno stub parallelo, conviene ragionare in termini di ammettenze. L’operazione è facile
da fare sulla carta di Smith: per ricavare l’espressione dell’ammettenza di un punto basta in-
dividuarne il simmetrico rispetto all’origine.

1Si tratta di un tratto di microstriscia lungo un quarto della lunghezza d’onda (non altera la fase perché si
compie un giro completo della circonferenza di Smith), ma ad impedenza caratteristica in generale diversa da
Z0
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L’ammettenza di partenza è pari a (9.78 + 1.47j)mS = (0.49 + 0.07)Y0 mentre l’ammettenza
di arrivo è (32− 24j)mS = (1.6− 1.2j)Y0.

Innanzitutto si corregge la conduttanza, da 0.49Y0 a 1.6Y0: utilizzando un tratto di microstriscia
si può spostare l’ammettenza lungo un cerchio a Γ costante. Questo interseca in due punti il
cerchio a conduttanza 1.6Y0, e si sceglie quello che darà una lunghezza di microstriscia inferiore
(che sarà pari a D = (0.202− 0.014)λ = 0.188λ).

L’ammettenza vista verso il carico a questo punto è (1.6 + 0.7j)Y0, resta da correggere la
suscettanza da 0.7Y0 a 1.2Y0, fattibile utilizzando uno stub parallelo chiuso o in corto circuito
(verso il piano di massa) o in circuito aperto. La suscettanza dello stub Bstub dovrà essere tale
da verificare la seguente relazione:

1.2Y0 = 0.7Y0 +Bstub ⇒ Bstub = (1.2− 0.7)Y0 = 0.5Y0

Con l’aiuto della carta di Smith è facile calcolare la lunghezza dello stub: siccome stiamo
trattando suscettanze pure bisogna ruotare in senso orario sul cerchio a Γ = 1 dal punto di
corto circuito (ammettenza infinita) oppure di circuito aperto (ammettenza nulla) verso la
suscettanza Bstub. Si vede che il percorso più breve si ha chiudendo lo stub in corto circuito, e
la lunghezza sarà pari a L = 0.25λ− 0.218λ = 0.032λ

0.
01

4 
λ

0.49+0.07j

1.
6-

1.
2j

cerchio a
conduttanza 1.6

0.202 λ

1.6+0.7j

D

L

Contatto con il piano
di massa sottostante

Z0

ZL

Figura 4.9: Adattamento con stub

4.7.1 Dimensionamento fisico

Una linea a microstriscia è una guida d’onda costituita da un conduttore metallico esteso
(genericamente denominato piano di massa) e da una striscia conduttrice di larghezza finita,
separate da un dielettrico. Nella produzione di circuiti RF i materiali si differenziano proprio
in base al valore della costante dielettrica relativa, da cui poi dipende il costo. Da una parte
si hanno materiali a basso εR, detti soft (come ad esempio il teflon), che hanno una εR ∼ 2.
Dall’altra, i materiali hard (come l’allumina, Al2O3) con ε ∼ 10.

I materiali soft hanno un costo ridotto, e sono preferiti a frequenze più basse (indicativamente
fino a 10GHz), poiché oltre iniziano ad introdurre perdite. Con i materiali hard si trovano
applicazioni fino ai 60GHz.
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Figura 4.10: A sinistra: esempio di linea a microstriscia e relativi parametri. A destra: stripline,
particolare guida d’onda completamente immersa nel dielettrico.

Poiché le linee a microstriscia si trovano all’interfaccia fra due materiali con εR molto diverse
(aria e dielettrico), le onde non si propagano in modo TEM. Però, nelle situazioni più comuni le
componenti non-TEM sono evanescenti, dunque è possibile approssimare la propagazione come
se fosse TEM, sfruttando poi opportune tabelle per ricavare una costante dielettrica equivalente
εReq per effettuare le dovute correzioni.

Vediamo dunque come dimensionare una microstriscia. I dati di progetto, solitamente, sono lo
spessore del dielettrico, la costante dielettrica relativa e la frequenza di lavoro (supponiamo, ad
esempio h = 0.8mm, εR = 2 e f = 1GHz).
Si vuol realizzare la microstriscia con Z0 = 50Ω e lunghezza 0.192λ del precedente esempio.
Dal primo grafico (Z0(w/h)) si ricava che per la data impedenza caratteristica bisogna avere un
rapporto larghezza/spessore circa pari a 3 (e dunque uno spessore w = 3h = 2.4mm).
Con questa informazione, sul secondo grafico (λ/λTEM(w/h)) si ricava il rapporto fra λ, la lunghez-
za d’onda effettiva nel materiale, e λTEM , la lunghezza d’onda calcolata come se la propagazione
fosse TEM.

λTEM =
λ0√
εR

=
c

f
√
εR

=
3 · 108

109 ·
√

2
= 21.2cm ⇒ λ = 1.08λTEM = 22.9cm

Da cui si ricava la lunghezza effettiva della microstriscia, pari a 0.192λ = 4.4cm.

Figura 4.11: Grafici per il dimensionamento delle microstrisce.

4.7.2 Cenni di oscillatori a microonde

All’inizio della trattazione della stabilità si è detto che, per valori maggiori dell’unità dei coef-
ficienti di riflessione del quadripolo si possono instaurare delle oscillazioni. Affinché il sistema
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si comporti realmente da oscillatore è necessario che siano verificate anche le condizioni di
Barkhausen su entrambe le porte2:

All’innesco

{
|ΓSΓIN | > 1

∠ΓS = −∠ΓIN{
|ΓLΓOUT | > 1

∠ΓL = −∠ΓOUT

A regime

{
|ΓSΓIN | = 1

∠ΓS = −∠ΓIN{
|ΓLΓOUT | = 1

∠ΓL = −∠ΓOUT

In questa sede ci si limita ad analizzare questa particolare configurazione in cui l’oscillazione si
instaura senza una retroazione esterna. Non si approfondirà l’implementazione di oscillatori con
componenti che realizzano reazioni esterne poiché lo studio a parametri S risulta particolarmente
complesso.

A livello di progettazione sono note la frequenza di oscillazione f0 e l’impedenza di carico in
termini di ΓL. Per poter avere un’oscillazione è innanzitutto necessario che il nostro sistema sia
potenzialmente instabile a frequenza f0. Appurato questo, non è comunque detto che il ΓL che
ci ritroviamo dia effettivamente luogo a instabilità, dunque con opportune reti di adattamento
bisogna variare il coefficiente di riflessione del carico finché ΓIN non diventi maggiore dell’unità.
Questo significa spostare ΓL nella zona di instabilità.

Solo a questo punto è possibile impostare le condizioni di Barkhausen all’innesco in ingres-
so. Poiché già ΓIN > 1 conviene scegliere una sorgente puramente reattiva (|ΓS| = 1) in modo
da non dissipare potenza e da non introdurre rumore termico. La fase di ΓS è fissata perché
bisogna che sia verificata la condizione di Barkhausen ∠ΓIN = −∠ΓS. Ciò è riassunto in figura
4.12.

L’impedenza sorgente, in base al segno della reattanza, si può progettare con una microstriscia
di opportuna lunghezza:

• in cortocircuito se la reattanza è capacitiva;

• in circuito aperto se la reattanza è induttiva.

La frequenza di oscillazione dipende dal valore della impedenza sorgente, dunque delle incertezze
possono pregiudicare il corretto funzionamento dell’oscillatore.

Se si usa una capacità ΓS =

1
jωC
− Z0

1
jωC

+ Z0

Se si sceglie invece un gruppo LC ΓS =
ZQ − Z0

ZQ + Z0

Analizziamone l’andamento sulla carta di Smith: per f = 0 si ha un corto circuito, al crescere
della frequenza predomina l’effetto induttivo, dunque si ruota sulla parte alta del cerchio. Alla
frequenza di risonanza si ha circuito aperto, ed infine si torna verso il corto circuito.
Se la squadra LC presenta delle perdite (componenti resistive) la circonferenza si incurva verso
il centro della carta.

2Si può dimostrare che le condizioni di Barkhausen sono verificate su una porta ⇔ sono verificate anche
sull’altra
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Figura 4.12

In ogni caso, una squadra LC ha una brusca discesa di fase nei pressi della frequenza di
risonanza, quindi risulta più adatta della singola capacità per la realizzazione di un oscillatore.

In termini di risorse, un oscillatore si può realizzare con:

• componenti a parametri concentrati (capacità, induttanza, etc...). Non sono molto precisi
a causa delle tolleranze;

• a microstriscia, si realizzano componenti più precisi, ed è una tecnologia a basso costo
perché rientra nella produzione della PCB;

• a cavità risonante o con risuonatore dielettrico (particolari strutture che risuonano quando
sollecitate). Si riescono a raggiungere elevate precisioni, costi elevati;

• VCO + YIG (Yttrium Iron Garnet) - bipolo che se immerso in un campo magnetico
produce frequenza di risonanza variabile (proporzionale alla corrente del filo, quindi al
campo magnetico)
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4.8 Dispositivi passivi

Analizziamo adesso, in termini di matrice S, una particolare categoria di quadripoli: passivi, non
dissipativi, reciproci e adattati. Questi trovano applicazione per l’implementazione a microonde
di reti di adattamento, accoppiatori direzionali (sistemi di distribuzione della potenza) e balun.

Proprietà: traslazione dei piani di riferimento

Sa1
b1

a2
b2

a'1
b'1

�1 �2

a'2
b'2

Figura 4.13

È dato un dispositivo due porte (generalizzabile a N) caratterizzato a parametri S e intercon-
nesso mediante tratti di linea. Si vuole ricavare la matrice S’ del sistema complessivo.

Applicando le equazioni dei telegrafisti:

{
a1 = a′1e

−jβ`1

a2 = a′2e
−jβ`2

⇒ −→a =

(
e−jβ`1 0

0 e−jβ`2

)
︸ ︷︷ ︸

A

−→
a′

{
b′1 = b1e

−jβ`1

b′2 = b2e
−jβ`2

⇒
−→
b′ =

(
e−jβ`1 0

0 e−jβ`2

)
︸ ︷︷ ︸

B

−→
b

Siccome b = Sa⇒ b′ = Bb = BSa = BSA︸ ︷︷ ︸
S’

a′

Attenzione: le matrici A e B non rappresentano le matrici S delle linee di trasmissione.

Esempio `1 = `2 = λ/4

Per definizione della costante di fase, β = 2π/λ, quindi moltiplicando per la lunghezza scelta
β` = π/2.

S ′ =

(
−j 0
0 −j

)
S

(
−j 0
0 −j

)
=

(
−j 0
0 −j

)(
−S11j −S12j
−S21j −S22j

)
︸ ︷︷ ︸

−jS

= −S

Dunque, questa coppia di spezzoni di linea a λ/4 dà uno sfasamento di 180◦.
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Proprietà della matrice S di dispositivi conservativi (a N porte)

La potenza sull’i-esima porta si può scrivere come: Pi = 1
2

(|ai|2 − |bi|2)

Poiché il dispositivo è conservativo la somma di tutte le potenze è nulla:

1

2

N∑
i=1

(
|ai|2 − |bi|2

)
= 0 ossia

N∑
i=1

|ai|2 =
N∑
i=1

|bi|2

I due termini possono essere scritti, in forma vettoriale, come segue:

N∑
i=1

|ai|2 = |a1|2 + |a2|2 + ... = aTa∗

N∑
i=1

|bi|2 = |b1|2 + |b2|2 + ... = bT b∗

Dunque aTa∗ = bT b∗ = [Sa]T b∗ = aTST b∗ = aTSTS∗a∗

Quindi, un dispositivo è conservativo ⇔ STS∗ = I

Esempio Dispositivo a 3 porte (N=3)

S =

 S11 S12 S13

S21 S22 S23

S31 S32 S33

 STS∗ =

 S11 S21 S31

S12 S22 S32

S13 S23 S33

 S∗11 S∗12 S∗13

S∗21 S∗22 S∗23

S∗31 S∗32 S∗33

 =

 1 0 0
0 1 0
0 0 1



|S11|2 + |S21|2 + |S31|2 = 1

|S12|2 + |S22|2 + |S32|2 = 1

|S13|2 + |S23|2 + |S33|2 = 1

(4.16)


S11S

∗
12 + S21S

∗
22 + S31S

∗
32 = 0

S11S
∗
13 + S21S

∗
23 + S31S

∗
33 = 0

S12S
∗
13 + S22S

∗
23 + S32S

∗
33 = 0

(4.17)

Si può dimostrare che le altre 3 equazioni (qui non riportate) conducono allo stesso risultato.

4.8.1 Dispositivi a 3 porte conservativi, adattati, reciproci

Sappiamo già che se un dispositivo adattato ha gli elementi sulla diagonale principale nulli,
mentre se è reciproco ha matrice simmetrica.

S =

 0 S12 S13

S12 0 S23

S13 S23 0


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Applichiamo le equazioni per un dispositivo conservativo prima ricavate:


|S12|2 + |S13|2 = 1 ¬

|S12|2 + |S23|2 = 1 ­

|S13|2 + |S23|2 = 1 ®
S13S

∗
23 = 0 ¯

S12S
∗
23 = 0 °

S12S
∗
13 = 0 ±

Il secondo sistema ci dice che uno dei tre termini S deve essere nullo. Ipotizziamo che sia
S13 = 0. Poiché dalla ® si ha |S23|2 = 1, per la ° necessariamente deve essere S12 = 0. Ma si
giunge ad un assurdo, perche per la ¬ |S13| = 1.

Si può ripetere il ragionamento con altre ipotesi arrivando comunque ad una contraddizione.
Se ne evince che non è possibile realizzare un dispositivo a 3 porte conservativo, adattato e
reciproco.

4.8.2 Circolatore

Per la sua realizzazione si può ricorrere a componenti come le ferriti, dove le onde non si
propagano in egual modo in entrambe le direzioni. In questo modo si ottiene un dispositivo
conservativo, adattato, non reciproco.

S =

 0 S12 S13

S21 0 S23

S31 S32 0


Applichiamo dunque le condizioni di conservatività:

|S21|2 + |S31|2 = 1

|S12|2 + |S32|2 = 1

|S13|2 + |S23|2 = 1
S31S

∗
32 = 0

S21S
∗
23 = 0

S12S
∗
13 = 0

Ipotizziamo S31 = 0 ⇒ |S21| = 1 ⇒ S23 = 0 ⇒ |S13| = 1 ⇒ S12 = 0 ⇒ |S32| = 1
dunque la matrice risultante è del tipo:

S =

 0 0 ejφ3

ejφ1 0 0
0 ejφ2 0


Senza perdere di generalità si può porre i φi = 0.
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Ricavata la matrice, studiamo le proprietà del dispositivo cos̀ı ottenuto. Innanzitutto è facile
verificare che il dispositivo è adattato. Consideriamo la porta 1 e calcoliamo la componente
riflessa b1:

b1 = �
�S11a1 +�

�S12a2 + S13ZZa3 = 0

a3 = 0 perché, studiando l’adattamento sulla porta 1, si chiudono tutte le altre porte su Z0.
Dunque, poiché sulla porta 1 non c’è componente riflessa, questa è adattata.
Le stesse considerazioni si possono ripetere sulle altre due porte.

➀ ➁

➂

Z0

ZX

Figura 4.14

Si può dire di più: in condizioni di adattamento la porta 1 è isolata dalla porta 3 (o, in altri
termini, la potenza immessa dalla porta 1 viene tutta convogliata in uscita alla porta 2). Si
verifica facilmente:

PIN1 =
1

2

(
|a1|2 −��

�|b1|2
)

=
1

2
|a1|2

POUT2 =
1

2

(
|b2|2 −���|a2|2

)
=

1

2

(
|S21a1 +�

�S22a2 +�
�S23a3|2

)
= PIN1

Si verifica facilmente che non si ha potenza in uscita dalla porta 3:

POUT3 =
1

2

(
|b3|2 −���|a3|2

)
=

1

2
|b3|2 =

1

2
|��S31a1 + S32ZZa2 +�

�S33a3|2 = 0

Lo stesso si può dire della porta 2 (è isolata dalla porta 1) e della porta 3 (è isolata dalla porta
2), come riassunto nell’immagine 4.15.

➀ ➁

➂

Z0

Z0

Figura 4.15
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È interessante valutare come varia l’impedenza vista dalla porta 1 quando non si è più in
condizioni di adattamento, in particolare quando si pone una generica impedenza ZX sulla
porta 2. Calcoliamo adesso la componente riflessa:

b1 = �
�S11a1 +�

�S12a2 + S13ZZa3 = 0

Dunque, possiamo concludere che se almeno la porta 3 è chiusa su Z0, la porta 1 è sempre
adattata. Questa particolare configurazione di circolatore prende il nome di isolatore, e può
essere anche schematizzabile come il bipolo a fianco. Anche se è un dispositivo che dall’ingres-
so mostra sempre un’impedenza Z0, non è una rete di adattamento in senso stretto poiché,
includendo una resistenza, è una rete dissipativa.

➀ ➁

➂

Z0

ZXZ0
➀ ➁

➂

LNA

PA

Figura 4.16

Utile negli PA perché se l’uscita è in condizioni non previste (non è adattata) si rischia di avere
un ritorno di potenze elevate che danneggerebbero il circuito.

In realtà l’isolamento di un isolatore reale non è infinito, ma si attesta intorno ai 25÷30dB.

4.8.3 Divisore (o accoppiatore) di potenza

Si tratta di un dispositivo a 3 porte passivo, reciproco, e non conservativo. Vediamo come
primo esempio il cosiddetto divisore resistivo:

Z 0 3

Z0
3

Z0

Z0

Z
0

3

�

�

�

I1

I2

Figura 4.17: Divisore resistivo, collegato in modo da verificarne l’adattamento sulla porta ¬

Si verifica facilmente che è adattato: si fa solo per la porta ¬ data la simmetria del dispisitivo.

Zvista1 =
Z0

3
+

1

2

(
Z0

3
+ Z0

)
=
Z0

3
+

1

2

4Z0

3
= Z0
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Ricaviamone la matrice S: poiché è adattato i parametri in diagonale principale sono nulli. È una
rete puramente resistiva, dunque reciproca, quindi la matrice è simmetrica. Data la simmetria
dell’oggetto è sufficiente calcolare un solo parametro (ad esempio S21): è facile verificare che gli
altri saranno uguali.

S21 =
V2

V1

∣∣∣∣
a2=0
a3=0

V2 = −I2Z0 = −1

2
I1·Z0 = − V1

2Z0

·Z0 = −1

2
V1 ⇒ S =

 0 −1/2 −1/2

−1/2 0 −1/2

−1/2 −1/2 0


Studiamo la proprietà di divisore di potenza supponendo (in condizioni di adattamento!) di
pilotare dalla porta ¬. Il bilancio delle potenze risulta:

PE1 =
1

2

(
|a1|2 −��

�|b1|2
)

=
1

2
|a1|2

PU2 =
1

2

(
|b2|2 −���|a2|2

)
=

1

2
|b2|2 =

1

2
|S21a1 +�

�S22a2 +�
�S23a3|2 =

1

4
· 1

2
|a1|2

PU3 = con analoghi calcoli... =
1

4
· 1

2
|a1|2

Dunque, della potenza d’ingresso 1/4 fluisce dalla porta ­, 1/4 fluisce dalla porta ®, mentre la re-
stante aliquota è dissipata sulle resistenze. È chiaro che tale dispositivo trovi scarsa applicazione
pratica dato il dispendio di potenza.

Accoppiatore (o divisiore) Wilkinson

Si tratta comunque di un dispositivo adattato non conservativo, ma che non dissipa potenza
sotto particolari condizioni che andremo ad imporre.

R
�

�

�

λ
4

ZX

ZX
R

�

�

�

λ
4

ZV1

ZX

ZX

Z0

Z0

Figura 4.18

Si hanno due parametri inizialmente liberi (l’impedenza caratteristica delle linee ZX ed il valore
della resistenza R), che andiamo a fissare imponendo che il dispositivo sia adattato.

Adattamento alla porta ¬ Si fa riferimento alla figura 4.18 (a destra). I due rami dell’ac-
coppiatore sono pilotati in modo simmetrico, ai capi della resistenza R si ha la stessa tensione
e quindi possiamo ometterla in questa analisi. La resistenza vista dall’ingresso sarà pertanto

ZV1 =
1

2
· ZX

Z0 + jZXtg(β`)

ZX + jZ0tg(β`)

β`=π/2
=

Z2
X

2Z0

Affinché sia adattato, bisogna imporre ZV1 =
Z2
X

2Z0
= Z0, ricavando il valore dell’impedenza

caratteristica ZX =
√

2Z0.
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R
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�

�

λ
4

ZV2

ZX

ZX

Z0

Z0

R

� �

�

λ
4 ZV2

ZX

ZX

Z0

Z0

2Z0

2Z0

Figura 4.19

Adattamento alla porta ­ (e, per simmetria, anche alla ®). La situazione è rappresentata
in figura 4.19 (a sinistra), per poter semplificare l’analisi si fa in modo da ricondursi in una
condizione di simmetria (in figura a destra): si aggiunge una impedenza Z0 anche in serie al
generatore di prova e si divide la Z0 in una coppia di impedenze in parallelo. In questo è
possibile applicare un’analisi con segnali pari/dispari.

Studiamo il caso pari. Dato che le sollecitazioni sono in fase non può scorrere corrente né fra i
punti ­ e ®, né nel corto circuito sulla porta ¬. Dunque i due rami sono virtualmente isolati
e dalla porta ­ si vede solamente la linea di trasmissione terminata su 2Z0

Z ′V2 =
Z2
X

2Z0

= Z0

Per simmetria lo stesso accade sulla porta ®, la corrente erogata dai generatori è identica e
pari a I ′3 = I ′2 =

V/2
2Z0

= V
4Z0

.

Nel caso dispari le sollecitazioni sono antisimmetriche e sono a massa sia il punto centrale
della resistenza R che il corto circuito sulla porta ¬. L’impedenza vista sarà R/2 in parallelo
all’impedenza della linea terminata in corto circuito. Poiché la linea è un trasformatore a λ/4

avrà impedenza tendente ad infinito3

Z ′′V2 =
R

2

I ′′2 =
V/2

Z0 + R
2

=
V

2Z0 +R

Essendo la sollecitazione dispari, la corrente nell’altro generatore è uguale in modulo, ma ha
verso opposto.

Per sovrapposizione degli effetti, la corrente totale erogata dal generatore alla porta ­ è I2 =
I ′2 + I ′′2 = V

4Z0
+ V

2Z0+R
. Affinché l’ingresso sia adattato (RV2 = Z0) il generatore V2 deve vedere

un’impedenza pari a 2Z0, ossia I2 = V
2Z0

. Uguagliando le due relazioni si ricava anche il valore
della resistenza: R = 2Z0.
È interessante osservare che, pilotando sulla porta ­ in condizione di adattamento la corrente
alla porta ® è nulla (I3 = I ′2 − I ′′2 = 0), quindi i parametri S23 e S32 sono entrambi nulli.

A questo punto è possibile completare il calcolo dei restanti elementi della matrice S. Per
la simmetria del circuito S21 ed S31 sono uguali e siccome è reciproco ed abbiamo imposto

3L’impedenza della linea è pari a ZX
ZL+ZX tan(β`)
ZX+ZL tan β` . Poiché questa linea è terminata con un corto circuito

(ZL = 0) l’espressione si semplifica in ZX tan(β`). Trattandosi di un trasformatore a λ/4, β` = π/2 e l’impedenza
diverge.
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l’adattamento la matrice è simmetrica ed ha zeri sulla diagonale principale.

S21 =
V2

V1

∣∣∣∣
a2=0
a3=0

V = V +ejβ` + V −e−jβ` = V +(ejβ` + Γe−jβ`) = V +

(
ejβ` + �

�Z0 −
√

2��Z0

��Z0 +
√

2��Z0

e−jβ`

)

V2 = V (` = 0) = V +

(
1 +

1−
√

2

1 +
√

2

)
= V + 2

1 +
√

2

V1 = V (` = λ/4) = V +

(
j − 1−

√
2

1 +
√

2
j

)
= jV + 2

√
2

1 +
√

2

S21 =
−j√

2

In definitiva

S = − j√
2

 0 1 1
1 0 0
1 0 0


Verifica: il dispositivo è conservativo? Affinché lo sia devono essere verificate le condizioni
4.16 e 4.17, ma non è cos̀ı: le norme della seconda e terza colonna sono diverse da 1.

Isolamento delle porte ­ ⇔ ® Chiudiamo la porta ® su un’impedenza generica ZY e la
porta ¬ su Z0:

b2 = S21��a1 +��s22a2 +�
�S23a3 = 0

Non essendo presente alcuna componente riflessa, dalla porta ­ si vede sempre Z0 qualunque
sia l’impedenza su ®, dunque la porta ® è isolata dalla ­. Per simmetria è vero anche il
viceversa.

Applicazione: divisore di potenza Supponendo di pilotare il dispositivo dalla porta ¬ in
condizioni di adattamento (come in figura 4.18), calcoliamo il bilancio delle potenze.

PE1 =
1

2
(|a1|2 − |b1|2) =

1

2
|a1|2

PU2 =
1

2
(|b2|2 − |a2|2) =

1

2
|b2|2 =

1

2
|S21a1 +�

�S22a2 +�
�S23a3|=

∣∣∣∣−j√2
a1

∣∣∣∣2 =
1

2
· 1

2
|a1|2 =

1

2
PE1

PU3 = ... analogamente ... =
1

2
PE1

Dunque, in questo caso il dispositivo non è dissipativo e ripartisce equamente la potenza
d’ingresso fra le due uscite.

Applicazione: combinatore Supponiamo di pilotare il dispositivo dalle porte ­ e ® con
due generatori V (t) in fase. Tutte le porte sono chiuse su impedenze Z0. Applichiamo la
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sovrapposizione degli effetti: si era dimostrato che la porta ­ è adattata, dunque l’impedenza
vista sarà Z0 e la tensione applicata è una partizione di V : V2 = V

2
.

V ′1 = S12V2 = S12
V

2
= − j

2
√

2
V

Analogamente V ′′1 = S13V3 = − j

2
√

2
V .

Dunque, sommando i due contributi, si ha:

V1 = V ′1 + V ′′1 = − j√
2
V ⇒ PU1 =

|V1|2

2Z0

=
|V |2

4Z0

Poiché le potenze disponibili dei due generatori sono uguali e pari a |V |2
8Z0

, se ne deduce che
l’uscita è pari alla somma, ed è il massimo trasferibile.

Se i due generatori fossero in controfase la potenza in uscita sarebbe nulla e andrebbe tutta
dissipata su R, a riprova del fatto che il dispositivo non è privo di perdite.

4.8.4 Accoppiatori direzionali

Si tratta di dispositivi a 4 porte non dissipativi, reciproci e adattati. La loro matrice S è
simmetrica (per reciprocità) e presenta diagonale a valori nulli (per l’adattamento). Bisogna
ricavare le relazioni per la conservatività ad un 4 porte (che qui omettiamo), che combinate
con le precedenti condizioni portano a due possibili soluzioni. La prima è una banale coppia di
cortocircuiti, caratterizzata da

S =


0 0 0 1
0 0 1 0
0 1 0 0
1 0 0 0


La seconda soluzione rappresenta effettivamente gli accoppiatori direzionali, che possono avere
due forme:

Accoppiatore Direzionale Simmetrico

S =


0 α jβ 0
α 0 0 jβ
jβ 0 0 α
0 jβ α 0


Accoppiatore Direzionale Antisimmetrico

S =


0 α β 0
α 0 0 −β
β 0 0 α
0 −β α 0


Per la conservatività deve valere in entrambi i casi |α|2 + |β|2 = 1

Studiamo il comportamento di questo oggetto in condizioni di adattamento, pilotandolo dalla
porta ¬. È facile verificare che la porta ¯ è isolata dalla ¬:

b4 = S41a1 + S42a2 + S43a3 + S44a4 = 0

e questa proprietà vale indipendentemente dall’impedenza su cui è chiusa ¯4. La potenza
d’ingresso si ripartisce dunque fra le porte ­ e ®, secondo i coefficienti α e β.
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Accoppiatore
Direzionale

➂

➀

➃

➁

Figura 4.20

Applicazione Analizzatore di Reti Vettoriale (VNA) - utilizzato per misurare i parametri
del Device Under Test

b1 = αa2 + β��a3

b2 = αa1 − β��a4

b3 = βa1 + α��a4

b4 = −βa2 + α��a3

S11D = a2
b2

= − b4
β
· 1
αa1

= − b4
β
· β
αb3

= − 1
α
· b4
b3

= − 1
α
·

2V4
2
√
z0

2V3
2
√
z0

= − 1
α
· V4
V3

Misurando con un voltmetro vettoriale le due tensioni, allora ricavo il parametro S11D del DUT.

S21D =
b2D

a1D

∣∣∣∣
a2D=0

Accoppiatore
Direzionale

➂

➀

➃

➁ DUT

Voltmetro
vettorialeZ0Z0

Z0

Figura 4.21

4Ossia, anche se a4 6= 0 non si ha potenza in uscita dalla porta ¯ perché S44 = 0. Ovviamente in caso reale
il parametro non è nullo, per cui si definisce il parametro isolamento come 20 logS41.
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b2D =
V2D − Z0I2D

2
√
Z0

=
2V2D

2
√
Z0

b2 = αa1

b3 = βa1

b2 =
α

β
b3

S21D =
b2D

b2

=
β

α

b2D

b3

=
β

α

V2D

V3

Nell’immagine è riassunto l’analizzatore, dove si sono evidenziate le tensioni rilevanti, che de-
vono essere misurate attraverso un voltmetro vettoriale (bisogna tener di conto, infatti, anche
dei possibili sfasamenti). Gli altri parametri si possono misurare scambiando ingresso e uscita
del DUT.
Prima di una misura è necessaria una calibrazione in ambiente controllato dei cavi/sonde
utilizzando un calibration kit con terminazioni prefissate.

Accoppiatori Direzionali ibridi

Si tratta di particolari accoppiatori dove vale l’uguaglianza α = β, da qui il nome “ibridi”.
Siccome, per conservatività, si è imposto α2 +β2 = 1 allora α = β = 1√

2
. Si possono individuare

due topologie, realizzabili a microstriscia.

Ibrido Simmetrico o Branch Line

Z0 Z0

Z0
2

Z0
2

λ
4

➃ ➂

➀ ➁

Figura 4.22: Implementazione a microstriscia di un ibrido simmetrico

S = − 1√
2


0 1 j 0
1 0 0 j
j 0 0 1
0 j 1 0


Verifichiamo l’adattamento alla porta ¬. Come già fatto per l’accoppiatore Wilkinson, si
simmetrizza il circuito (nell’immagine è evidenziato l’asse di simmetria) e si usa il metodo
delle sollecitazioni pari/dispari studiando separatamente i due rami.
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Sollecitazione pari: gli ingressi ¬ e ¯ sono allo stesso potenziale dunque nella linea che li
interconnette non scorre corrente, lo stesso vale per la linea che interconnette ® e ­. Pertanto,
i punti centrali delle due linee sono equivalenti a circuiti aperti.

Z0

Z0

I=0
V=max

Linea di simmetria

� �

��

Z0

Z0

� �

��

ZopenZopen

Z//ZILZ'V

I1

I4

V
2

V
2

V
2

V
2

λ
8

Figura 4.23: Sollecitazione pari

Zopen = Z0
ZL + jZ0 tan(β`)

Z0 + jZL tan(β`)

ZL→∞=
Z0

j tan(β`)

`=λ/8
= −jZ0

Z// = Zopen // Z0 =
−jZ2

0

−jZ0 + Z0

=
jZ0

j − 1

ZIL =
(Z0/

√
2)2

Z//
= Z2

0 ·
j − 1

2jZ0

= Z0
(1 + j)

2

Z ′V = Zopen // ZIL =
Z0

(1+j)
2

(−jZ0)

Z0
(1+j)

2
− jZ0

= Z0
−j + 1

1 + j − 2j
= Z0

I1 =
V/2

2Z0

= I4

Sollecitazione dispari: i punti ¬ e ¯ sono a potenziali opposti, dunque il punto centrale della
linea che li interconnette è a massa. Lo stesso vale per la linea che interconnette ® e ­.
Pertanto, i punti centrali delle due linee sono equivalenti a cortocircuiti.

Z0

Z0

I=max
V=0

Linea di simmetria

� �

��

Z0

Z0

� �

��

ZcloseZclose

Z//ZILZ'V

I1

I4

V
2

V
2

V
2

V
2

λ
8

Figura 4.24: Sollecitazione dispari

Zclose = Z0
ZL + jZ0 tan(β`)

Z0 + jZL tan(β`)

ZL=0
= Z0j tan(β`)

`=λ/8
= jZ0
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Z// = Zclose // Z0 =
jZ2

0

jZ0 + Z0

=
jZ0

j + 1

ZIL =
(Z0/

√
2)2

Z//
= Z2

0 ·
j + 1

2jZ0

= Z0
(1− j)

2

Z ′V = Zclose // ZIL =
jZ0 · Z0

(1−j)
2

jZ0 + Z0
(1−j)

2

= Z0
j + 1

2j + 1− j
= Z0

I1 =
V/2

2Z0

= −I4

Per sovrapposizione degli effetti si ottiene I1 = 2 · V/2
2Z0

=
V/2
Z0

. L’impedenza vista dalla porta ¬

è pari dunque a RV = V
I1
− Z0 = 2Z0 − Z0 = Z0.

La verifica sulle altre porte è esattamente identica, si conclude che il dispositivo è adattato.

Ibrido Antisimmetrico o Rat Race

➀

➃

➂

➁

3λ
4

λ
4

λ
4

λ
4

Figura 4.25: Implementazione di un A.D. ibrido antisimmetrico a microstriscia

S = − j√
2


0 1 1 0
1 0 0 −1
1 0 0 1
0 −1 1 0


Analizziamo, intuitivamente, le caratteristiche di questo dispositivo. Pilotando attraverso la
porta ¬ avremo:

• alle porte ­ e ® due segnali in fase fra loro, ma sfasati rispetto ad ¬. L’onda può
attraversare il rat-race sia in senso orario che antiorario; prendendo come esempio la
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porta ®, l’onda in senso orario si muove di 5λ/4, mentre in senso antiorario di λ/4. In
entrambi i casi lo sfasamento che subisce è pari ad un quarto di periodo e, raggiunta
l’uscita, dà luogo ad interferenza costruttiva.

• alla porta ¯ uscita nulla. Infatti l’onda che si propaga in senso orario arriva all’uscita
con sfasamento nullo (compie un percorso pari a λ), mentre l’onda che si propaga in senso
antiorario viene sfasata di metà periodo (la distanza percorsa è, questa volta, λ/2). La
somma delle due dà interferenza distruttiva.

Si verifica che la potenza in ingresso si ripartisce equamente alle due uscite, svolgendo quindi
funzione di divisore di potenza.

PE1 =
1

2
|a1|2

PU2 =
1

2

(
|b2|2 −���|a2|2

)
=

1

2

∣∣S21a1 +�
�S22a2 +�

�S23a3 + S24��a4

∣∣2 =
1

2

∣∣∣∣− j√
2
a1

∣∣∣∣2 =
1

2
· 1

2
|a1|2 =

1

2
PE1

PU3 = ...analogamente... =
1

2
PE1

È interessante valutare, inoltre, come si comporta il dispositivo se si chiude la porta ¯ su una
generica impedenza ZX .

b1 = �
�S11a1 + S12��a2 + S13��a3 +�

�S14a4 = 0

Dunque dalla porta ¬ si continua a vedere un’impedenza Z0. Valutiamo se viene dissipata
potenza dalla porta ¯:

b4 = �
�S41a1 + S42��a2 + S43��a3 +�

�S44a4 = 0

=
V4 − Z0I4√

Z0

V4 = Z0I4

Dove si è utilizzata la relazione fra b, corrente e tensione (eq. 4.1). Poiché alla porta ¯ deve
valere anche la legge di Ohm V4 = ZXI4, l’unica soluzione possibile è che I4 = 0, e che venga
dissipata potenza sul relativo carico.

Il rat-race può essere utilizzato anche come balun inverso5 Ciò si ottiene pilotando il dispo-
sitivo dalla porta ­ e chiudendo le altre su Z0.

V1

V2

= S12 ⇒ V1 = S12V2 =
1√
2
V2

V4

V2

= S42 ⇒ V4 = S42V2 = − 1√
2
V2

Le porte ¬ e ¯ sono in opposizione di fase, e rappresentano la coppia bilanciata in uscita dal
balun inverso.

Infine, il rat-race può essere utilizzato per effettuare somma o differenza fra due segnali.
Ciò si ottiene utilizzando come ingressi le porte ­ e ® (che devono essere opportunamente

5Da segnale non bilanciato, con riferimento a massa, a segnale bilanciato.
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adattate), mentre la coppia di uscite si prende da ¬ e ¯ (anch’esse adattate a Z0). Procediamo
per sovrapposizione degli effetti:

V1 = S12V2 + S13V3 =
1√
2

(V2 + V3)

V4 = S42V2 + S43V3 =
1√
2

(−V2 + V3)

L’uscita sulla porta ¬ è proporzionale alla somma dei due segnali (difatti prende il nome di Σ
- porta somma), mentre la porta ¯ è proporzionale alla differenza dei due segnali (e prende il
nome di ∆ - porta differenza).
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Capitolo 5

PLL

Il PLL (Phase Locked Loop - anello ad aggancio di fase) è un sistema la cui uscita è un segnale
con frequenza pari a quella del segnale di ingresso ed una relazione di fase fissa rispetto a questo.
La forma d’onda del segnale di uscita (ovvero il suo contenuto armonico) può essere diversa
da quella del segnale di ingresso: si piò avere, ad esempio, un’onda quadra in ingresso e una
sinusoide in uscita, agganciata alla prima armonica di dell’ingresso.
Il PLL è molto usato nei sistemi di telecomunicazioni, ad esempio come sintetizzatore di frequen-
za o modulatore. In questo capitolo dapprima sarà illustrato il funzionamento di un semplice
PLL, e successivamente saranno illustrate alcune applicazioni.

Phase Detector

VREF(t) VOUT(t)
F(s) VCO

VE VD

Figura 5.1

In figura 5.1 è mostrato lo schema a blocchi semplificato di un PLL. L’anello ad aggancio di
fase è costituito da:

• un Phase Detector (PD), che dà in uscita un segnale proporzionale allo sfasamento fra il
segnale di riferimento VREF e l’uscita VOUT ;

• un filtro passa basso F (s), solitamente realizzato con una rete RC a polo dominante a
bassissima frequenza. È usato per estrarre un segnale VD(t) continuo a partire dall’uscita
del Phase Detector;

• un oscillatore controllato in tensione (VCO) con frequenza di riposo ω0 che genera una
sinusoide a una frequenza che si discosta da quella di riposo di una quantità proporzionale
a VD(t);

5.1 Funzione di trasferimento del PLL

Il segnale in uscita è dato da VOUT (t) = VOUTmcos [ω0t+ θ0(t)], dove θ0(t) è un termine di fase
aggiuntivo dipendente da VD(t).

La pulsazione istantanea del segnale in uscita dal VCO è definita come:

ωi = ω0 +
dθ0

dt

dθ0

dt
= KDVD(t)

83
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Lo scostamento è inoltre definito come:

ωi − ω0 =
dθ0

dt
= KDVD(t)

Integrando la relazione dθ0
dt

= KDVD(t):

θ0(t) = KD

∫ t

0

VD(τ)dτ

Passando nel dominio di Laplace e ricordando che un’integrazione nel tempo corrisponde in L
a una divisione per s:

θ0(s) =
KD

s
VD(s)

All’ingresso del Phase Detector avremo VREF (t) = VREFmcos [ω0(t) + θREF (t)] e VOUT (t) =
VOUTmcos [ω0(t) + θ0(t)]. L’uscita è pari alla differenza di fase a meno di un coefficiente KE

dipendente dal Phase Detector scelto:

VE(s) = KE [θREF (s)− θ0(s)] = KEθE(s)

VD(s) = VE(s)F (s) = KEθE(s)F (s)

Riprendendo il risultato precedente:

θ0(s) =
KD

s
VD(s) =

KD

s
KEθE(s)F (s) =

KD

s
KE [θREF (s)− θ0(s)]F (s)

θ0(s) [s+KDKEF (s)] = KDKEF (s)θREF (s)

Possiamo dunque ricavare la funzione di trasferimento del PLL:

H(s) =
θ0

θREF
=

KDKEF (s)

s+KDKEF (s)

5.2 Risposta al gradino di fase

Supponiamo ora che a un certo istante la fase del segnale in ingresso passi da 0 a ∆θ. La
trasformata di Laplace di questo gradino di fase sarà ∆θ

s
.

θ0 =
∆θ

s
H(s)

Teorema del valore finale: lim
t→∞

θ0(t) = lim
s→0

s · ∆θ

s
H(s) = lim

s→0
s · ∆Θ

s

KDKEF (s)

s+KDKEF (s)
= ∆θ

Dunque, al termine del transitorio anche la fase in uscita avrà subito una variazione ∆θ. L’an-
damento esatto del transitorio dipende, ovviamente, dall’andamento della funzione F(s), ma il
valore finale è, comunque, ∆θ.
Attenzione! Non è detto che la fase di uscita e la fase di ingresso abbiano stesso valore a regime.
Quanto ricavato dice che ogni variazione di fase sull’ingresso viene replicata sull’uscita. In
base a come si realizzano il phase detector, il filtro F (s) ed il VCO è possibile ricavare l’esatto
rapporto di fase fra ingresso e uscita.



5.3. RISPOSTA AL GRADINO DI FREQUENZA 85

θOUT(t)

θRIF(t)

Δθ

Δθ

Figura 5.2: Gradino di fase e di frequenza

5.3 Risposta al gradino di frequenza

La funzione di trasferimento del PLL che lega le frequenze dei segnali in uscita ed in ingresso
al PLL è la medesima di quella che lega le fasi:

∆Ω0 = L {∆ω0} = sθ0

∆ΩREF = L {∆ωREF} = sθREF
⇒ ∆Ω0

∆ΩREF

=
θ0

θREF
= H(s)

Si supponga che la pulsazione istantanea del segnale in ingresso al PLL (inizialmente pari a ω0)
subisca una variazione brusca pari a ∆ω:

VREF (t) = VREFmcos [(ω0 + ∆ω)t]

La trasformata di Laplace del gradino di frequenza è pari a ∆ω
s

. Come già visto nel caso del
gradino di fase, applicando il teorema del valore finale si vede come la frequenza del segnale di
uscita a regime tende ad agganciarsi a quella dell’ingresso.

lim
t→∞

ω0(t) = lim
s→0

s · ∆ω

s
H(s) = lim

s→0
s · ∆ω

s

KDKEF (s)

s+KDKEF (s)
= ∆ω

A regime (per t → ∞) dunque, la pulsazione del segnale di uscita avrà un valore ωi 6= ω0; ciò
vuol dire che il segnale in ingresso al VCO sarà VD(t) 6= 0 e più precisamente

VD(s)KD = ∆ω

Il segnale in ingresso al VCO a regime sarà pari a:

VD(s) = KE [θREF (0)− θ0(0)]F (0)

Sostituendo a VD(s) il termine ∆ω
KD

si ha:

∆ω = KDKE [θREF (0)− θ0(0)]F (0)

θREF (0)− θ0(0) =
∆ω

KDKEF (0)
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Affinché il PLL assuma la stessa fase a regime del segnale in ingresso, deve essere θREF (0) −
θ0(0) = 0. Da quest’ultima espressione si può vedere che l’unico modo affinché il PLL possa
agganciare la fase del segnale in ingresso di riferimento anche ad una pulsazione ωi 6= ω0 è
che risulti F (0) → ∞. Un quadripolo che ha un guadagno che tende all’infinito per s → 0 è
l’integratore, che ha una risposta del tipo:

F (s) =
A0

s

La funzione di trasferimento risulta quindi:

H(s) =
KDKE

A0

s

s+KDKE
A0

s

=
KDKEA0

s2 +KDKEA0

Notiamo che i poli sono immaginari puri e che di conseguenza il sistema è marginalmente
stabile. Dovremo introdurre compensazione.

βA(s) = −KEKDA0

s2

βA(jω) =
KEKDA0

ω2

Effettuando la compensazione inserendo uno zero si ottiene una funzione di trasferimento
dell’integratore con la seguente forma:

F (s) = F∞
s− s0

s

Adesso:

H(s) =
KDKEF∞

s−s0
s

s+KDKEF∞
s−s0
s

=
KDKEF∞(s− s0)

s2 +KDKEF∞s−KDKEF∞s0

Applicando la regola di Cartesio si vede che il polinomio al denominatore adesso presenta due
permanenze di segno (s0 è minore di zero). Le radici sono allora entrambe negative e quindi il
sistema è stabile.
In certi casi può essere utile, per eliminare disturbi interni al PLL, scegliere un polo a bassa
frequenza mentre per una risposta rapida può essere più efficace scegliere un polo ad alte
frequenze.

5.4 Parametri Caratterizzanti di un PLL

Ordine del PLL: grado del polinomio al denominatore della funzione di trasferimento H(s).

Variabile di aggancio: VA =

{
1 se il PLL è agganciato

0 se il PLL non è agganciato

Range di aggancio: intervallo frequenziale per cui il PLL riesce ad agganciarsi, ovvero a
generare un segnale in uscita che insegue quello in ingresso.
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Range di mantenimento: intervallo frequenziale per cui il PLL riesce a mantenere l’uscita
agganciata all’ingresso. In genere il range di mantenimento è maggiore del range di aggancio.

f

VA=1

VA=0

Range di aggancio

Range di mantenimento

Figura 5.3: Caratteristica del PLL

5.5 Implementazioni del Phase Detector

I blocchi interni al PLL sono quasi tutti oggetti noti: il Voltage Controlled Oscillator si può fare
con un oscillatore di Clapp, visto al capitolo 2.3.1, il blocco F (s) si può fare con una generica
rete passiva (a massimo 3 poli).
L’unico blocco ancora non analizzato è il Phase Detector, di cui si illustrano 3 possibili imple-
mentazioni.

5.5.1 Moltiplicatore (PLL analogico)

Questo Phase Detector è di tipo analogico perché realizzato a partire da un mixer i cui ingressi
sono la pulsazione di riferimento VREF (t) e l’uscita VOUT (t). Al solito, dal segnale di uscita si
seleziona la sola componente a frequenza differenza, ipotizzando che tale operazione introduca
un fattore moltiplicativo C.

VCO
VREF(t) VOUT(t)VE VD

Figura 5.4

VE(t) = C · VREF (t)VOUT (t) = C · VREFmcos [ω0t+ θREF (t)]VOUTmcos [ω0t+ θ0(t)]

VD(t) =
1

2
· C · VREFmVOuTmcos [θREF (t)− θ0(t)]

Il PLL è a regime quando la tensione applica-
ta al VCO è nulla, ossia per VD(t) = 0. Dal
grafico in figura a lato si vede che questo si ha

per

θREF (t)− θ0(t) =

{
π/2

3π/2

1La derivata della caratteristica è negativa, dunque una piccola variazione dal punto di stabilità comporta
effetti che tendono a destabilizzare ulteriormente il sistema
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ma π/2 è un punto di equilibrio instabile1.

Poiché la fase è definita a meno di una costan-
te, si può porre θREF = 0. Ne consegue che
θ0 = θREF − 3

2
π, quindi θ0 = π

2
: l’oscillazio-

ne di riferimento e quella di uscita sono una
coppia di segnali in quadratura.

V2

θR-θO

5.5.2 XOR

VCO

VREF(t)
VOUT(t)VE VD

V'REF

V'OUT

Figura 5.5

In questo caso il PD è realizzato a partire da una porta XOR che prende in ingresso le due
oscillazioni. Poiché è un componente digitale si provvede a squadrare i segnali attraverso
opportuni comparatori. Ciò non influenzerà la forma dell’uscita, poiché il VCO produce sempre
segnali sinusoidali.

A regime, l’uscita della XOR è un treno di impulsi a frequenza f0 e con larghezza correlata allo
sfasamento fra riferimento e oscillazione d’uscita. Il filtro passa basso estrae il valor medio del
segnale (anch’esso proporzionale allo sfasamento), che una volta traslato(VD) funge da segnale
pilota per il VCO.

La traslazione è necessaria perché il VCO ha bisogno di una tensione sia positiva che negativa.

V'REF

V'OUT

VE

VD

θREF-θOUT

Figura 5.6: Si sono indicate con V ′REF e V ′OUT le “versioni squadrate” dei rispettivi segnali.

Supponendo che l’uscita della XOR VE vada da 0 a V0, analizziamone l’andamento e il conse-
guente valor medio:
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• se le oscillazioni sono perfettamente in fase l’uscita è sempre nulla. Il valor medio traslato
è, pertanto, −V0/2;

• con un certo sfasamento l’uscita è un treno di impulsi, per cui il valor medio cresce;

• quando V ′REF e V ′OUT sono in quadratura l’uscita è esattamente un’onda quadra. Il
suo valor medio è V0/2, pertanto in ingresso al VCO arriva un segnale nullo: questo è un
potenziale punto di stabilità;

• al crescere dello sfasamento l’uscita aumenta, fino ad arrivare al massimo quando i segnali
sono in opposizione di fase: l’uscita della XOR è costante a V0;

• aggiungendo ulteriore sfasamento l’andamento è simmetrico.

Tracciando l’andamento di VD (l’uscita della XOR filtrata e traslata) in funzione dello sfasa-
mento si ottiene la curva illustrata in figura 5.6, e si può constatare che il punto effettivo di
stabilità non è in 3π/2 bens̀ı in π/2. Anche con questa configurazione l’uscita è in quadratura
con l’ingresso.

5.5.3 Flip Flop SR

VCO

VREF(t)

VOUT(t)VE VD
Q

S

R

V'REF

V'OUT

Figura 5.7

V'REF

V'OUT

VE

VD

θREF-θOUT

Figura 5.8

Il principio di funzionamento è analogo alla precedente configurazione, per cui si può passare
direttamente all’analisi a regime:

• se le oscillazioni sono perfettamente in fase l’uscita è sempre nulla e l’ingresso del VCO è
−V0/2;
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• quando i segnali sono in opposizione di fase l’uscita è un’onda quadra: il valor medio è
V0/2 e in ingresso al VCO arriva un valore nullo;

• la larghezza degli impulsi cresce con lo sfasamento, e torna bruscamente a zero quando si
raggiunge nuovamente la condizione di pari fase (o di sfasamento a 2π).

Qui si ha un solo punto con ingresso nullo al VCO, ossia per sfasamento θREF − θ0 = π, ed è
un punto di equilibrio stabile. Questa configurazione da’ luogo a due segnali in opposizione di
fase.

5.6 Applicazioni del PLL

Abbiamo visto che possiamo configurare il PLL come generatore di oscillazioni in fase e qua-
dratura. Vediamo adesso qualche altra applicazione tipica.

5.6.1 Sintetizzatore di frequenza

Una delle configurazioni più diffuse del PLL è il sintetizzatore di frequenza: un sistema in grado
di generare un insieme discreto di valori di frequenza a partire da un’oscillazione di riferimento
fissata. Questo oggetto trova impiego negli oscillatori locali, nelle reti per il clock per i circuiti
digitali integrati e nella strumentazione di precisione.

Esso consente, al variare di N, di ottenere, a partire da una oscillazione generata mediante un
oscillatore stabile (in genere un oscillatore al quarzo), un set di frequenze caratterizzate dalla
stessa stabilità relativa dell’oscillatore di riferimento e distanti l’una dall’altra di una quantità
pari a ω0

M
che rappresenta la risoluzione in frequenza del sintetizzatore.

VCOPhase Detector÷ M F(s)

÷ N

VREF(t) VOUT(t)VE VD

Figura 5.9

Lo schema a blocchi prevede l’introduzione di due divisori di frequenza agli ingressi del Phase
Detector. All’equilibrio:

ω0

N
=
ωREF
M

⇒ ω0 =
N

M
ωREF

ω0, al fine del corretto funzionamento del sistema, deve comunque rimanere nei range di aggancio
e mantenimento. Si osservi inoltre che il PD lavora ad una frequenza pari alla risoluzione ed
a fronte di una variazione dell’ingresso è necessario un tempo almeno dello stesso ordine di
grandezza del periodo 2πM

ωQ
perché l’uscita vada a regime.
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Phase Detector

VREF(t) VOUT(t)
F(s) VCO

VE VD

cos(ω1t)

Figura 5.10

5.6.2 Traslatore di frequenza

Inseriamo stavolta un moltiplicatore all’uscita del VCO, seguito da un filtro passa basso che
elimina la componente in uscita a frequenza f0 + f1. All’equilibrio si ottiene:

fREF = f0 − f1 ⇒ f0 = fREF + f1

Se VREF (t) è un segnale modulato in frequenza vado a traslarlo a una frequenza più alta.
Vediamo perché può essere più comodo: il mixer lavora in commutazione quindi in uscita
ottengo una serie di armoniche che va filtrata per ottenere un segnale che non vada a interferire
con i canali adiacenti. Se si necessita di cambiare la frequenza portante di trasmissione il filtro
dovrà essere accordabile. Il traslatore di frequenza permette di evitare il filtro accordabile: si
modula il segnale a una frequenza nota e si varia la frequenza di trasmissione accordando f1

5.6.3 Demodulatore FM

Phase Detector

VREF(t)
F(s) VCO

VE

VD

Figura 5.11

Prendiamo stavolta la configurazione classica del PLL e scegliamo VD come uscita. Se l’ingresso
è un segnale FM si ottiene:

VREF (t) = VFM · cos
[
ω0t+ ωD

∫ t

0

x(τ)dτ

]
La frequenza istantanea del segnale in ingresso è:

ωI(t) = ω0 + ωDx(t)
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Passando nel dominio di Laplace:

ωD
x(s)

s
= θREF (s)

VE = KE(θREF − θ0) = KE

[
ωD

x(s)

s
− θ0

]
VD = F (s)KE

[
ωD

x(s)

s
− θ0

]
Ricordando dai risultati precedenti che θ0s = KDVD:

VD = F (s)KE

[
ωD

x(s)

s
− KDVD

s

]

VD

[
1 +

KEKD

s
F (s)

]
= KE

ωDF (s)x(s)

s

VD(s) =
KEωDF (s)

s+KEKDF (s)
x(s)

VD(jω) =
KEωDF (jω)

s+KEKDF (jω)
x(jω)

Se immaginiamo F (s) costante in banda di x(t), ovvero che Bx è molto minore della frequenza
di taglio del passa basso:

VD(jω) =
KEωDF (0)

s+KEKDF (0)
x(jω)

La funzione di trasferimento VD(jω) ha un polo in ωp. Se Bx � ωp allora:

VD(jω) =
KEωDF (0)

KEKDF (0)
x(jω) =

ωD
KD

x(jω)

Quindi mettendo un segnale FM in ingresso otteniamo il segnale modulante in uscita. Possiamo
vedere lo stesso risultato nel dominio del tempo. Se il VCO riesce a inseguire l’ingresso si ha:

ωI = ω0 + ωDx(t)

ωDx(t) = KDVD ⇒ VD =
ωD
KD

x(t)

5.6.4 Modulatore FM Indiretto

In questo caso l’oscillazione di riferimento viene fornita da un oscillatore stabile (ad esempio
un oscillatore al quarzo) ed il segnale modulante x(t) viene prima integrato, quindi inserito
nell’anello di controllo attraverso un sommatore. La tecnica di modulazione non si basa sulla
variazione di un parametro circuitale dell’oscillatore e per questo si parla di modulatore indi-
retto. La soluzione opposta, il modulatore diretto, si basa invece su una stimolazione diretta
di un parametro circuitale (solitamente un varicap inserito in un oscillatore di Clapp). Questa
operazione risulta poco precisa in quanto la caratteristica del varicap, sebbene linearizzabile in
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Phase Detector

VREF(t) VOUT(t)
F(s) VCO

VE' VD+
VE

∫x(t)

Figura 5.12

un intorno di f0, non è perfettamente rettilinea. In più gli errori di processo e gli effetti di de-
riva dei parametri dovuti alla temperatura e all’invecchiamento contribuiscono a peggiorare la
qualità della modulazione. Vedremo che con una soluzione diretta a PLL sarà possibile esulare
dai problemi sopra citati e ottenere una modulazione molto più precisa.

Imponendo, senza perdita di generalità θREF = 0:

VE(s) = KE(θREF − θ0) = −KEθ0

V ′E(s) = −KEθ0 + ωD
x(s)

s

VD(s) = F (s)

(
−KEθ0 + ωD

x(s)

s

)
θ0s = KDVD(s) = KDF (s)

(
−KEθ0 + ωD

x(s)

s

)
θ0s =

KDF (s)ωD
s+KDKEF (s)

x(s)

Ipotizzando nuovamente che Bx � ft (e quindi F (s) ' F (0)) e che Bx � ωp:

θ̇0 '
ωD
KE

x(t)

Ho quindi realizzato una modulazione in frequenza dipendente solo da parametri costanti del
circuito, quali KE e ωD.

5.7 Effetti del rumore sul PLL

Osservando una qualsiasi oscillazione sinusoidale generata da un sistema reale si può verificare
che questa oscillazione non si mantiene sempre perfettamente periodica ma, aleatoriamente, la
fase subisce delle variazioni che perturbano l’andamento temporale. Questo avviene a causa del
cosiddetto rumore di fase (Jitter) e le variazioni che subisce la fase sono tanto più grandi quanto
il rumore è alto. Chiaramente questo costituisce un problema importante nella generazione
di un’oscillazione precisa: una componente di rumore di fase alta può ad esempio provocare
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Phase Detector

VREF(t) VOUT(t)
F(s) VCO

VE' VD+
VE

VN

Figura 5.13

campionamenti imprecisi in un un ricevitore radio digitale2 e conseguentemente peggiorare la
qualità della ricezione. Possiamo esprimere un’oscillazione affetta da rumore di fase nel seguente
modo:

VOL(t) = VOLmcos(ω0t+ θn(t))

Si può misurare l’ammontare del rumore di fase con un analizzatore di spettro a scansione: si
manda in ingresso al sistema la sinusoide generata dall’oscillatore. Cos̀ı facendo l’analizzatore
restituisce sul display la forma del filtro a frequenza intermedia. Si procede dunque a restringere
il filtro a frequenza intermedia, passando dal meno selettivo al più selettivo. Quando, nonostante
si abbassi la selettività del filtro, non si noteranno variazioni nel display si sarà valutata l’entità
del rumore di fase.

Un PLL può essere affetto da rumore di fase in diversi punti del circuito. Immaginiamo che il
rumore sia dovuto al Phase Detector inserendo, con un sommatore, il rumore dopo di esso:

VE(s) = −KEθ0

V ′E(s) = −KEθ0 + vn

VD(s) = F (s) (−KEθ0 + vn)

θ0s = KDVD = KDF (s) (−KEθ0 + vn)

θ0 =
vnKDF (s)

s+KDKEF (s)

θ0

vn
=

KDF (s)

s+KDKEF (s)
=
H(s)

KE

= Hn1(s)

Con F (s) = F∞
s−s0
s

:

H(s) =
KDKEF∞(s− s0)

s2 +KDKEF∞s−KDKEF∞s0

Hn1(s) =
KDF∞(s− s0)

s2 +KDKEF∞s−KDKEF∞s0

Come si scelgono i poli? Se si prendono a basse frequenze (PLL a banda stretta) cala il rumore
di fase ma si rallentano i transitori di cambio frequenza e si rischia di alterare la stabilità.

2in un sistema di trasmissione digitale con simboli a coseno rialzato, per rispettare la condizione di Nyquist
per la cancellazione dell’interferenza intersimbolica, è necessario avere un campionamento idealmente privo di
errore
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Se invece immaginiamo che sia il VCO il dispositivo affetto da rumore di fase, allora otteniamo
dei risultati diversi:

VE(s) = −KEθ0

VD(s) = −KEθ0F (s)

In uscita dal VCO si avrà:

ωI = ω0 + θ̇0 = ω0 +KDVD + θ̇n(t)

θ0s = KDVD + θns⇒ VD =
θ0 − θn
KD

s = −KEθ0F (s)

θ0 =
θns

s+KDKEF (s)

θ0

θn
=

s

s+KDKEF (s)

Questa è la funzione di trasferimento del rumore di fase riportato sull’uscita. Sostituendo
l’espressione completa di F (s):

θ0

θn
=

s2

s2 +KDKEsF∞ −KDKEF∞s0

Adesso conviene inserire poli più alti possibile: in questo modo si filtra più possibile il rumore
di fase alle basse frequenze. Si parla in questo caso di PLL a banda larga.



96 CAPITOLO 5. PLL



Capitolo 6

Trasmettitori

Lo stadio trasmettitore di un sistema di ricetrasmissione deve essere in grado di effettuare
almeno le seguenti operazioni sul segnale in banda base:

• utilizzarlo per modulare in ampiezza e/o in fase la portante;

• filtrare eventuali componenti spurie frutto della modulazione;

• amplificare il segnale modulato per portarlo al livello di potenza richiesto dalle specifiche
della particolare applicazione;

• trasmetterlo utilizzando un’antenna con un diagramma di radiazione appropriato.

Talvolta l’operazione di modulazione e quella di amplificazione di potenza vengono effettuate
contemporaneamente all’interno di un unico stadio: in questo caso si parla di modulazione ad
alto livello. Quando, invece, si può individuare uno stadio di modulazione separato da quello di
amplificazione, allora si parla di modulazione a basso livello. Lo schema a blocchi di massima
di un trasmettitore che utilizza un modulatore a basso livello è rappresentato in figura. Nella
fattispecie, si tratta di un trasmettitore a conversione diretta, in quanto la modulazione avviene
alla stessa frequenza della portante di trasmissione. Nel caso in cui vi sia, prima dell’antenna,
un mixer utilizzato per una traslazione in alto della frequenza, allora si parla di trasmettitori a
doppia conversione o, più in generale, a conversione multipla.

Power
AmplifierModulatore

Oscillatore
Locale

e(t)

Figura 6.1

Mentre l’architettura dello stadio di modulazione dipende, ovviamente, dal tipo di modulazione
utilizzata, l’amplificatore di potenza presenta alcune caratteristiche comuni a tutti gli stadi di
potenza e, quindi, indipendenti dal tipo di modulazione. Come si vedrà nel seguito, comunque,

97
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il fatto che la modulazione agisca sull’ampiezza del segnale o sul suo argomento (modulazioni
ad inviluppo costante) pone delle condizioni imprescindibili sulla scelta dell’amplificatore di
potenza.

6.1 Amplificatori di potenza

In un sistema di ricetrasmissione il power amplifier (PA) è presente esclusivamente in trasmis-
sione. Le potenze che esso sarà chiamato a gestire, nel caso in cui si tratti di un amplificatore
allo stato solido, vanno da qualche mW (10dBm) fino a centinaia di Watt (20dB÷50dBm). Per
potenze superiori si utilizzano componentistica e soluzioni circuitali diverse il cui studio non è
contemplato tra gli obiettivi del presente corso. I problemi nuovi che sorgono in amplificatori
destinati a trattare potenze da alcune decine di mW in su sono abbastanza diversi da quelli
che caratterizzano gli amplificatori per piccoli segnali. Ne daremo nel seguito una rapida rasse-
gna facendo riferimento all’utilizzo di transistori bipolari, sebbene questi ultimi possano essere
sostituiti da transistori MOS oppure da MESFET, cosa che accade sempre più spesso.

6.1.1 Definizioni

Efficienza di conversione

η =
PU
PE

È il rapporto fra la potenza utile in uscita PU e la potenza erogata dall’alimentazione PE.
Fornisce una misura del rendimento con cui la potenza dall’alimentazione viene convertita in
potenza utile trasmessa. Ovviamente si ha sempre η ≤ 1.

PE = PDISS + PU ⇒ PDISS = PU
1− η
η

È opportuno osservare che un elevato valore dell’efficienza di conversione oltre che risultare
vantaggioso dal punto di vista del consumo di potenza e dell’autonomia delle batterie, ha come
conseguenza la riduzione della dissipazione sul componente attivo con evidenti vantaggi sul suo
costo e su quello di eventuali sistemi necessari ad asportare il calore generato al suo interno
onde evitarne il danneggiamento irreversibile.

Fattore di utilizzo

θU =
PU

VCEmaxICmax

È il rapporto tra la potenza utile ed il prodotto tra i valori massimi istantanei della tensione
VCE e della corrente di collettore.
Sebbene quest’ultimo prodotto abbia le dimensioni di una potenza, non rappresenta alcuna
potenza effettivamente osservabile nell’amplificatore. Infatti non esiste alcun istante del ciclo
di funzionamento in cui VCE e IC assumono contemporaneamente il loro valore massimo.
θU ha il significato di fattore di merito: più esso è grande e più, a parità di potenza utile in uscita,
il transistore sarà chiamato a sopportare tensioni/correnti massime più piccole. Di fatto questo
significa che il transistore avrà un costo inferiore poiché ad esso saranno richieste prestazioni più



6.1. AMPLIFICATORI DI POTENZA 99

limitate. I transistori per applicazioni di potenza possono sopportare dissipazioni di centinaia
di Watt.

Classe di funzionamento Come si vedrà nel seguito per motivi di efficienza si può ricorrere
a soluzioni circuitali nelle quali il transistore si trova in zona attiva solo per una frazione del
periodo. Si definisce l’angolo di circolazione θ come la metà della frazione di periodo,
misurata il radianti, durante il quale il transistore è in zona attiva. A seconda del valore di θ
si parlerà di amplificatore in classe A (θ = π), in classe B (θ = π/2), in classe AB (π/2 < θ < π)
oppure in classe C (0 < θ < π/2).

Nel seguito esamineremo alcune configurazioni circuitali e modalità di funzionamento tra le più
diffuse e, per ciascuna, calcoleremo i parametri prima definiti. Si continuerà a fare riferimento
al caso di amplificatori a transistori bipolari, ma con semplici modifiche può applicarsi al caso
di componenti attivi diversi.

6.1.2 Amplificatori in classe A

RFCR1

R2

CARS

Vs
RL

CA

VCC

Figura 6.2

Si tratta di una configurazione ben nota e sempre utilizzata dagli amplificatori per piccolo
segnale. In figura 6.2 è rappresentato il circuito corrispondente con una rete di polarizzazione
semplificata dalla eliminazione della resistenza di emettitore RE che è stata omessa, sia per
semplicità di calcolo, sia perché l’obiettivo che ci prefiggiamo è quello di verificare quale sia la
massima efficienza di conversione conseguibile con questa soluzione: la RE , dissipando potenza
in continua non utile alla trasmissione, non può far altro che ridurre l’efficienza. Possiamo
immaginare valori tipici della corrente di collettore nel range delle centinaia di milliampere o
maggiori. Nei transistori di potenza il guadagno di corrente hFE è piccolo rispetto a quello
degli amplificatori per piccolo segnale.

Infatti, per sopportare elevati valori di corrente dovranno avere aree attive molto grandi e, su
superfici cos̀ı ampie, è più difficile garantire spessori di base molto piccoli, requisito necessario
ad un alto valore di hFE che, in genere, è nell’intervallo 10 ÷ 100. A questi valori di corrente
di collettore il ruolo stabilizzante della RE è svolto già parzialmente dalla resistenza parassita
di dispersione.
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VCE2VCCVCEQVCESAT

IC

Figura 6.3

Dall’analisi della maglia di ingresso e con l’utilizzo della caratteristica di ingresso del compo-
nente attivo si ricava il valore della corrente di base a riposo IBQ. La retta di carico statico è
verticale e, in continua, VCEQ = VCC , pertanto il valore di IBQ fissa il punto di riposo. A partire
dal punto di riposo una variazione di vCE(t) determina una variazione di iC(t) che fa muovere
il punto istantaneo di lavoro sulla retta di carico dinamica rappresentata in figura. Se la solle-
citazione è simmetrica lo spostamento lungo la retta sarà simmetrico. Finché il transistore è in
zona attiva si considereranno costanti i suoi parametri differenziali e pari ai loro valori medi.
L’escursione massima della VCE(t) e della IC(t) dipendono dall’inclinazione della retta di carico
dinamico, quindi dal valore della RL. Ipotizzando trascurabile la tensione di saturazione VCEsat
si può facilmente dimostrare che il valore di RL per cui si può consegnare al carico la massima

potenza è RL =
VCEQ
ICQ

.

Sotto queste condizioni calcoliamo l’efficienza di conversione η precisando che PU , potenza utile
sul carico, è relativa alla frequenza di trasmissione di prima armonica. Ai fini del calcolo non si
considerano né eventuali componenti in continua né quelle derivante da componenti armoniche
di ordine superiore rispetto alla fondamentale:

PLMAX
=
V 2
CEQ

2RL

=
VCEQICQ

2

Se trascuriamo la potenza dissipata in base e sulle resistenze di polarizzazione di base (comunque
piccola rispetto alle altre potenze in gioco), PE dipende solo dalla corrente ICQ e dalla tensione
di alimentazione. Infatti, una eventuale componente variabile (comunque non presente a causa
del blocco introdotto dall’induttanza RFC) essendo a valor medio nullo non produrrebbe alcun
contributo alla potenza media erogata dalla batteria.

PE = VCEQICQ

η =
VCEQICQ

2

1

VCEQICQ
=

1

2

La massima efficienza di conversione è del 50%, dunque (nella migliore delle ipotesi) metà
della potenza erogata dall’alimentazione viene effettivamente sfruttata. A causa di fattori quali
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VCEsat 6= 0 e la presenza di elementi reattivi che riducono l’ampiezza utile della retta di carico
(che assume, per essere più precisi, la forma di un’ellisse), η è destinato a decrescere, arrivando
tipicamente al 10÷ 12%.
Inoltre, poiché la potenza erogata dalla batteria è indipendente dal segnale, se l’ampiezza
diminuisce si ottiene un valore minore di η. Di fatto l’efficienza dipende dall’ampiezza del
segnale.

Calcoliamo, adesso, il fattore di utilizzo a partire dalla sua definizione:

θU =
PU

VCEmaxICmax
=
V 2
CC

2RL

1

2VCC2ICQ
=
VCC
8RL

RL

VCC
=

1

8

6.1.3 Amplificatori in classe B

Per migliorare l’efficienza di conversione bisogna esplorare modalità di funzionamento diverse
da quelle tipiche della classe A, cercando di rendere l’erogazione di potenza da parte delle
batterie indipendente dalla presenza o meno del segnale. Esaminiamo nel seguito un esempio
di amplificatore in cui i singoli componenti attivi operano in classe B (θ = π/2). Si tratta di
una configurazione tra le più diffuse negli stadi di potenza che va sotto il nome di amplificatore
push-pull.

Push-Pull

RS

Vs RL

Q1

Q2

VCC

VEE

Figura 6.4

Risulta evidente che i due transistori non potranno essere contemporaneamente in zona attiva
poiché sono caratterizzati dallo stesso valore della tensione base-emettitore e, di conseguenza,
quando questa è positiva risulterà ¬ in zona attiva e ­ in interdizione, quando è negativa il
viceversa.

Analizziamo la situazione a riposo, ovvero per vS = 0. I transistori risultano ambedue interdetti:
se ipotizziamo per assurdo che ¬ sia in zona attiva (e ­ interdetto) avremo corrente in RL e,
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di conseguenza
VE1 > 0 ⇒ VB1 = VE1 + Vγ > 0

La corrente di base risulterà IB1 = −VB1

RS
< 0 ovvero corrente di base negativa in un transistore

NPN in zona attiva: conclusione ovviamente non accettabile.
Si può fare lo stesso ragionamento con ipotesi ¬ interdetto e ­ in zona attiva, pertanto l’unica
soluzione possibile è che ambedue i transistori risultino interdetti.

In definitiva, a riposo:

vu = 0

IC = 0
⇒ punto di riposo

VCE1 = VCC

ICQ1
= 0

Lo stesso vale per il transistore 2:
VCE2 = −VCC
ICQ2

= 0

Esaminiamo adesso cosa accade alle variazioni. Nella figura seguente sono indicate la tensione
VS e le correnti di collettore (quella del transistore ­ è rappresentata con segno opposto a quello
convenzionale e risulta, pertanto positiva).

Nel semiperiodo positivo conduce ¬ e ­ è interdetto. Il transistore ¬ funziona in configurazione
inseguitore di emettitore e, se RL(hfe + 1)� hie +RS, risulta VU ' VS.

La corrente sul carico è IL = IC1 .

Nel semiperiodo negativo ­ conduce e ¬ è interdetto. Il transistore ­ funziona in configurazione
inseguitore di emettitore e, se RL(hfe + 1)� hie +RS, risulta ancora: VU ' VS.

La corrente sul carico è IL = −IC2 . Ciascun transistore funziona in classe B. Il punto istan-
taneo di lavoro del transistore ¬ percorre la traiettoria tracciata a tratto continuo nella figura
seguente:

Calcoliamo adesso l’efficienza di conversione η. Anche in questo caso la calcoliamo in cor-
rispondenza della massima escursione consentita al punto istantaneo di funzionamento senza
entrare in zona di saturazione. Il calcolo viene fatto ancora una volta supponendo trascurabile
la tensione di saturazione VCESAT . Con ICmax = VCC

RL
:

PU =
I2
Cmax

2
RL =

V 2
CC

2RL

Per quanto riguarda la potenza erogata, bisogna tener conto che l’alimentazione è duale:

PE = 2VCC ĪC1

ĪC1 è il valor medio della sinusoide raddrizzata:

ĪC1 =
ICmax
π

=
VCC
πRL

η =

V 2
CC

2RL

2VCC ĪC1

=
π

4
' 0.78 = 78%
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In conclusione: in classe B l’efficienza di conversione massima migliora del 28% rispetto a quella
ottenibile in classe A, mentre la potenza dissipata sui due transistori, a parità di potenza utile,
risulta più che dimezzata (meno di 1/4 su ciascun transistore rispetto alla classe A).

Passiamo al calcolo del fattore di utilizzo:

VCEmax = VCC

ICEmax =
VCC
RL

⇒ θ =
V 2
CC

2RL

RL

2V 2
CC

=
1

4
= 0.25

Il fattore di utilizzo aumenta, ma non è direttamente confrontabile con quello della classe A
poiché bisogna tenere conto del fatto che, nel push-pull, sono necessari 2 transistori invece che
1.

Push-Pull a transistor omologhi

RS

VS

Q1

Q2

VCC

RL

Figura 6.5

Una seconda possibile architettura in classe B fa uso di soli transistor di tipo NPN e necessita
di una sola batteria per funzionare. Per raggiungere questo obiettivo si utilizzano due Balun
che permettono a Q2 di svolgere il lavoro del PNP nella precedente configurazione.
Durante la semionda positiva la tensione base emettitore di Q1 è positiva mentre quella di Q2

è negativa (quindi sarà interdetto). La corrente nella maglia di uscita di Q1 scorre ovviamente
nel senso della batteria e quindi in senso antiorario, inducendo, grazie al secondo Balun, una
semionda positiva amplificata sul carico.
Durante la semionda negativa, invece, Q1 è spento e Q2 è in conduzione. La corrente nella
maglia di uscita di Q2 scorre stavolta in senso orario (sempre seguendo il verso della batteria)
e ciò induce una semionda negativa sul carico.
Questa configurazione non introduce miglioramenti nell’efficenza o nel fattore di utilizzo in
quanto l’amplificazione di potenza è perfettamente analoga a quella di un push-pull ma risulta
comunque utile in casi di singola alimentazione, o per tecnologie integrate dove non si dispone
di transistori PNP.

PU =
VCC

2

2RL
′
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PE = VCC ĪC = VCC2
VCC
πRL

′

η =
VCC

2

2RL
′
RL
′

2VCC
2

R′L è la resistenza vista dai collettori diQ1 eQ2 sull’uscita: dato che i balun sono rispettivamente
2:1 sull’ingresso e 1:2 sull’uscita la RL sarà demagnificata di un fattore 4 sul lato sinistro del
secondo balun. Questo risulta in ogni caso uno schema di principio e deve essere corredato di
opportune reti di polarizzazione per Q1 e Q2 per garantire il funzionamento in zona attiva.

6.1.4 Amplificatori in classe C

Q1

RFC

CARS

VS

RL

CA

VCC

EB

RFC C L

Figura 6.6

Passiamo adesso ad esaminare il caso del funzionamento in classe C. In realtà il circuito e la
conseguente analisi che seguiranno sarebbero applicabili a qualunque classe di funzionamento,
al variare della tensione di polarizzazione EB.
Ciononostante la topologia circuitale utilizzata trova applicazione pratica (a fini dell’efficienza
di conversione) quasi esclusivamente nel caso di funzionamento in classe C, e ne prende il nome.

Nell’ipotesi di CA di valore sufficientemente elevato e caduta trascurabile su RS si ottiene:

VB = VS(t) + EB

VS(t) = VSM cos(ω0t)

Se immaginiamo la caratteristica di ingresso del transistore caratterizzata da un valore della
tensione di soglia VT al di sotto del quale le correnti di base e di collettore risultano nulle (il
discorso può essere esteso a transistori MOS), si può osservare quanto segue:
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EB + VSM < VT Dispositivo sempre spento

EB < VT < EB + VSM Classe C

EB − VSM < VT < EB Classe AB

EB = VT Classe B

EB − VSM > VT Classe A

Possiamo, in maniera compatta, esprimere la corrente di collettore come:

IC = I0 + ICMcos(ω0t) |ω0t| < θ

I0

IC(t)

IC0

Figura 6.7

Otteniamo cos̀ı una forma d’onda tagliata, dove il valore massimo è IM = I0 + ICM e l’uscita è
zero per ICMcos(θ) + I0 = 0, ovvero per un angolo uguale a quello di conduzione. Manipolando
queste due relazioni si ottiene un’espressione di IC dipendente solo dall’angolo di conduzione e
da IM :

ICM = IM − I0

I0 + (IM − I0)cos(θ) = 0⇒ I0 = − IMcos(θ)

1− cos(θ)

IM = ICM −
IMcos(θ)

1− cos(θ)
⇒ ICM = IM

1

1− cos(θ)

IC =

IM
cos(ω0t)− cos(θ)

1− cos(θ)
|ω0t| ≤ θ

0 altrove

La IC è quindi periodica e consta di una componente continua, IC0 , e di una componente
alternativa, iC . L’induttanza RFC è un blocco per le radiofrequenze e le rispettive armoniche,
quindi è attraversata solo dalla componente continua IC0 , infatti la corrente ICA che attraversa
il condensatore avrà componente continua nulla.
Risulta: IRFC = IC0 = ĪC ossia il valor medio della IC coincide con la corrente erogata dalla
batteria
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Detta iC(t) la componente a valor medio nullo della corrente di collettore, risulta:

IC = IC0 + iC

IRFC = IC0

ICA = IRFC − IC = −iC(t)

Ovvero la corrente nel condensatore CA è l’opposto della componente variabile della corrente
di collettore. Il gruppo RLC viene dimensionato in modo da risuonare alla frequenza della
fondamentale e, pertanto, alla frequenza di risonanza, LC è un circuito aperto.

ω0 =
1√
LC

La prima armonica della ICA passa tutta nel carico RL. Le armoniche successive si ripartiscono
nei tre rami R, L e C in proporzione inversa al modulo dell’impedenza di ciascun ramo. Ad
esempio, per quanto riguarda la 3 a armonica si ha:

3ω0L = 9
1

3ω0C

Pertanto la corrente in C predomina su quella in L (è 9 volte maggiore). Per le armoniche
superiori la differenza è ulteriormente accentuata a favore della componente che scorre i C
rispetto a quella che scorre in L. Se si tiene conto del valore del fattore di qualità Q definito
come:

Q = ω0RLC =
RL

1
ω0C

Risulta evidente che, se Q è abbastanza elevato (almeno 10), allora le componenti armoni-
che della tensione ai capi del gruppo RLC risultano evanescenti rispetto alla fondamentale e,
pertanto, la tensione sul carico è quasi sinusoidale. Procediamo dunque al calcolo dell’efficienza:

η =
PU
PE

PU =
V 2
U1M

2RL

=
(IC1M

RL)2

2RL

=
I2
C1M

RL

2

PE = VCCIC0

Dato che la IC è periodica è possibile svilupparla in serie di Fourier. Si ottengono, con conti
che non riportiamo, le seguenti espressioni del valor medio e dalla prima armonica:

IC0 = IM
sin(θ)− θcos(θ)
π [1− cos(θ)]

IC1M
= IM

2θ − sin(2θ)

2π [1− cos(θ)]

η =
I2
C1M

RL

2VCCIC0

=
RL

2VCC

(
IM

2θ − sin(2θ)

2π [1− cos(θ)]

)2
π [1− cos(θ)]

IM [sin(θ)− θcos(θ)]

η =
IM
8π

[2θ − sin(θ)]2

1− cos(θ)
RL

VCC [sin(θ)− θcos(θ)]
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Si noti che non è possibile far aumentare troppo la tensione di uscita. La massima ampiezza
dovrà essere VCC : con un’ampiezza più grande infatti il BJT passa in interdizione dato che sul
collettore ho una tensione continua pari a VCC sommata alla forma d’onda in uscita.

VU1M
= IC1M

RL ≤ VCC

IMMAX

2θ − sin(2θ)

2π [1− cos(θ)]
=
VCC
RL

⇒ IMMAX
=
VCC
RL

2π [1− cos(θ)]
2θ − sin(2θ)

Possiamo calcolare dunque l’efficienza massima in funzione di θ:

ηMAX =
VCC
RL

2π [1− cos(θ)]
2θ − sin(2θ)

[2θ − sin(θ)]2

8π [1− cos(θ)]
RL

VCC [sin(θ)− θcos(θ)]

ηMAX =
2θ − sin(2θ)

4 [sin(θ)− θcos(θ)]

Si noti che se θ = π (classe A) si ha ηMAX = 0.5: il risultato è consistente con quanto ricavato
precedentemente. Possiamo adesso ricavare anche il θuMAX

:

ICMAX
= IM

VCEMAX
= 2VCC

θuMAX
=

2θ − sin(2θ)

8π [1− cos(θ)]

η

θ

θU
0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1.0

Figura 6.8

Per θ → 0 si ha θU → 0, ovvero il transistore è chiamato a sopportare tensioni e/o correnti
che tendono all’infinito. Poiché ciò non è ammissibile, è necessario utilizzare valori di θ signifi-
cativamente maggiori di 0. Questo stato di cose è chiaramente comprensibile se si osserva che
il transistore trasmette potenza al carico solo negli intervalli di tempo in cui è IC 6= 0. Se lo
deve fare in tempi che rappresentano frazioni trascurabili del periodo, allora il picco di corrente
dovrà avere valore massimo estremamente elevato (al limite la corrente dovrebbe essere una
delta di Dirac se l’angolo di circolazione tendesse a zero): questo spiega come mai il fattore di
utilizzo tenda a zero al diminuire di θ oltre un certo limite.
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Un buon compromesso si ha per θ ' 60◦ che fornisce un ηmax ' 85%.

Gli amplificatori in classe C vengono utilizzati per potenze fino ad alcune centinaia di Watt e
frequenze prossime al GHz. Nel campo delle microonde (da qualche GHz in su) non si trovano
amplificatori in classe C perché gli effetti capacitivi intrinseci non permettono, di fatto, di
interdire il transistore. Contrariamente a quanto accade per gli amplificatori in classe A e B,
quelli in classe C non possono essere utilizzati per amplificare segnali modulati in ampiezza
poiché il loro comportamento nei riguardi dell’ampiezza del segnale di ingresso non è lineare.
Dimostriamo che questo è vero:

VS(t) = VSM cos(ω0t)

VBE(t) = EB + VSM cos(ω0t)

IC(t) = gm(EB + VSM cos(ω0t)− VT )

Valutiamo due casi particolari:

IC(0) = gm(EB + VSM − VT ) = IM

IC(θ) = gm(EB + VSM cos(θ)− VT ) = 0⇒ cos(θ) =
VT − EB
VSM

VU1M
= IC1M

RL = RLIM
2θ − sin(2θ)

2π [1− cos(θ)]

Sostituendo in quest’ultima espressione il valore di cos(θ) ricavato poco fa:

VU1M
= RLgm(EB + VSM − VT )

2θ − sin(2θ)

2π
VSM−VT−EB

VSM

= gmRL
2θ − sin(2θ)

2π
VSM

Sembrerebbe una funzione lineare di VSM ma anche θ è dipendente da VSM quindi l’uscita
risulta pesantemente non lineare rispetto all’ingresso se non per due casi particolari: se θ = π

2

(classe B) l’angolo di conduzione non è determinato dall’ampiezza di VS e se θ = π (classe
A) invece amplifico direttamente tutto il segnale e non ci sono distorsioni. Questo risultato
implica che non è possibile realizzare un’amplificazione di un segnale modulato in ampiezza con
un amplificatore in classe C.

6.1.5 Amplificatori in classe D

L’amplificatore in classe D fa parte di una classe di amplificatori detti ad alta efficienza, capaci,
almeno in linea teorica, di lavorare con efficienza di conversione unitaria. Per fare ciò si deve
ridurre al minimo la potenza dissipata sul componente attivo, facendo in modo, al limite, che
VCE(t)IC(t) = 0 per ogni t. Quindi quando il dispositivo attivo è in conduzione (IC 6= 0) la
tensione ai suoi capi deve essere nulla, mentre quando la tensione è diversa da zero esso deve
risultare interdetto (corrente nulla). In altre parole il suo comportamento deve essere simile a
quello di un interruttore. Lo schema di principio di un amplificatore in classe D è rappresentato
in figura 6.9
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Vcc

L C

RL

VU
VC

�

�

Figura 6.9

La tensione che aziona l’interruttore è un’onda quadra derivata da una sinusoide: V0 cos(ω0t).
Il gruppo RLC serie risuona alla pulsazione ω0 e si suppone sia caratterizzato da un valore di
Q abbastanza elevato (almeno 10).

Q =
ω0L

RL

=
1

ω0CRL

T0 =
2π

ω0

periodo di commutazione del tasto fra le posizioni ¬ e ­

La tensione VC risulta, pertanto, un’onda qua-
dra di ampiezza VCC e valor medio VCC/2. Il
suo andamento è rappresentato nella figura. Si
osservi che alla frequenza della fondamentale il
gruppo LC risuona serie e, pertanto, si compor-
ta come un corto circuito. Ciò significa che la
componente di prima armonica di VC e quella
della tensione ai capi del carico RL sono uguali.

VC(t)

Alle armoniche superiori, nella serie tra L e C prende il sopravvento la componente induttiva che,
già alla terza armonica, assume un valore di reattanza 9 volte maggiore rispetto a quello della
componente capacitiva il cui effetto decresce ulteriormente al crescere dell’ordine dell’armonica.
Sviluppando in serie di Fourier la tensione VC(t) si ottiene:

VC =

[
1

2
+
∞∑
n=1

sin
(
nπ

2

)
nπ

2

cos(nω0t)

]
VCC

La componente continua viene bloccata dal condensatore C e, pertanto, il suo effetto sul carico
è nullo. La prima armonica della tensione di uscita, in base a quanto prima osservato, risulta:

VU1M
= VCC

2

π

Se si calcolano le componenti armoniche superiori si ottiene, per esempio, per la terza armonica:
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VC3M
= VCC

2

3π
⇒ VU3M

= VCC
2

3π

RL

1
3jω0C

+ 3jω0L+RL

Posso trascurare nella frazione 1
3jω0C

perché, se ω0L = 1
ω0C

, aumentando ω0 a 3ω0 l’impedenza
induttiva diventa 9 volte più grande di quella capacitiva. Posso anche trascurare RL perché
ω0L = QRL e a 3ω0 c’è un fattore 30 di differenza.

VU3M
=

RL

9ω0L

2VCC
π

Con Q = 10 si ottiene allora:

VU3M
=

1

90

2VCC
π

=
1

90
VU1M

Possiamo quindi trascurare tranquillamente le armoniche successive a ω0 nel bilancio di po-
tenza. Vediamo, adesso, come realizzare il commutatore utilizzando dei componenti attivi che
lavoreranno in commutazione. Una possibile soluzione è rappresentata in figura:

Vcc

L C

RL

VU

RS

VS(t)

�

�

VBE1

+

-

VBE2

+

-

Figura 6.10

La VBE1 e la VBE2 sono sempre in opposizione di fase: se l’ampiezza della tensione di controllo
V0 è sufficiente, alternativamente, uno dei due transistori è interdetto e l’altro è in saturazione.
V0 sarà una sinusoide oppure un’onda quadra (la sua forma non ha effetti diretti sul funziona-
mento del sistema purchè l’ampiezza sia in grado di commutare opportunamente i transistori).
Nella realtà i tempi di commutazione non saranno mai nulli, quindi si avrà comunque dissipa-
zione di potenza sui transistori negli intervalli di tempo in cui corrente e tensione risulteranno
contemporaneamente diversi da zero. Con questi sistemi non si ottiene quindi un’efficienza
di conversione effettiva del 100%. Un buon risultato è considerato un valore di η = 80% a
frequenze di qualche centinaio di MHz. Sebbene in prima approssimazione se il commutatore
si comporta in maniera ideale ci si potrebbe aspettare un’efficienza di conversione unitaria, in
realtà bisogna ricordare che, ai fini della potenza utile, anche quella dissipata sul carico, ma
alla frequenza delle armoniche, è da considerarsi persa. Infatti nella definizione di potenza utile
si fa, correttamente, riferimento alla sola potenza di prima armonica sul carico. Pertanto, è
opportuno calcolare l’efficienza di conversione tenendo conto di questa considerazione.



6.2. MODULATORI 111

η =
PU
PE

PU =
V 2
U1M

2RL

=
4V 2

CC

2π2RL

PE =
1

T

∫ T

0

VCCICC(t)dt =
VCC
T

∫ T

0

ICC(t)dt

Per metà periodo, quando il transistore ¬ è interdetto, ICC(t) è nulla e la corrente che attraversa
il carico si richiude attraverso il transistore ­ che è in saturazione. Per un calcolo rigoroso della
potenza erogata bisognerebbe valutare tutte le armoniche della corrente ICC(t) e calcolare di
conseguenza l’integrale che fornisce la potenza media erogata. Ma, se consideriamo trascurabili
le armoniche superiori della corrente rispetto alla prima (Q→∞), allora la corrente nel carico
risulta sinusoidale e, durante il semiperiodo in cui il transistore ¬ conduce, la corrente ICC(t)
è un arco di sinusoide coincidente con la corrente nel carico RL. Si ottiene, pertanto, quanto
di seguito rappresentato:

1

T

∫ T

0

ICC(t)dt =
VU1M

πRL

PE =
VCCVU1M

RLπ
=
VCC
RLπ

2VCC
π

η =
2V 2

CC

RLπ2

RLπ
2

2V 2
CC

= 1

θu =
VU1M

2RL

1

VCCICC
=

1

π

6.2 Modulatori

6.2.1 Modulatori AM

Un segnale modulato in ampiezza può essere posto nella seguente forma:

VAM(t) = VAMM
[1 +mAx(t)] cos(ω0t)

La modulazione AM può essere realizzata con due approcci: con un modulatore a basso li-
vello, dove il segnale viene modulato e poi inviato a un amplificatore di potenza, oppure con
un modulatore ad alto livello, dove la modulazione avviene direttamente sull’amplificatore di
potenza.

Modulatore AM a basso livello Lo schema a blocchi è descritto nella figura seguente.
L’uscita modulata a basso livello deve essere inviata ad un amplificatore di potenza che, in
base a quanto affermato durante la trattazione degli amplificatori di potenza, dovrà operare in
classe A o in classe B.

Questa soluzione è caratterizzata dai seguenti aspetti negativi: l’efficienza di conversione non
sarà mai quella massima possibile in classe A o in classe B poiché questo risultato è conseguibile
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APRF

ARF

x(t) VOUT
+

Oscillatore
Locale

Figura 6.11

solo se l’ampiezza del segnale è costantemente pari a quella massima accettabile dall’amplifica-
tore senza andare in saturazione e/o interdizione. Ovviamente un segnale modulato in ampiezza
non può soddisfare ad ogni istante tale condizione (altrimenti sarebbe di ampiezza costante!).
In ogni caso il limite del 50% e del 78% rispettivamente per le due classi suddette risulta inva-
licabile. Questi aspetti negativi sono controbilanciati da un aspetto positivo: si tratta di una
soluzione a larga banda poiché, contrariamente al caso della classe C e D, non vengono impiega-
ti filtri selettivi. Questo rende la soluzione a basso livello idonea ad applicazioni in multiplexer
frequenziale (molti canali trasmessi contemporaneamente con grande occupazione di banda),
oppure nel caso in cui si debba di continuo cambiare frequenza di trasmissione spaziando su un
range di frequenza razionalmente ampio (caso delle trasmissioni ionosferiche).

Modulatore AM ad alto livello Questa soluzione impiega un amplificatore in classe D
nel quale il segnale modulante viene utilizzato per quella che si chiama “modulazione per
caratteristica di collettore”.

x(t)APLF

VCC

RL

CL
VOUT

RS

VS(t)

Figura 6.12

VOUT1M = VAMM
[1 +mAx(t)] cos(ω0t)

VAMM
= VCC

mA|x(t)| < 1

Questa soluzione consente di usare un amplificatore ad alta efficienza di conversione. Da os-
servare, infine, che l’efficienza è virtualmente unitaria indipendentemente dall’ampiezza del
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segnale modulante. Il problema, di fatto, viene, però, spostato sulla realizzazione ad alta ef-
ficienza dell’amplificatore di potenza a bassa frequenza, necessario per pilotare il primario del
trasformatore. Infatti una aliquota considerevole della tensione VCC e, di conseguenza, un al-
trettanto considerevole contributo alla potenza erogata, proviene, attraverso l’accoppiamento a
trasformatore, dal segnale modulante il quale deve essere opportunamente amplificato. L’am-
plificatore di potenza a bassa frequenza (APLF) nella figura dovrà, a sua volta, essere ad alta
efficienza per non influire negativamente sull’efficienza globale del sistema.

6.2.2 Modulatori SSB

Un segnale modulato SSB ha la seguente forma:

VSSB(t) = x(t)cos(ωt) + q(t)sin(ωt)

Una forma alternativa di questa espressione può essere:

VSSB(t) =
√
x(t)2 + q(t)2 [cos [θ(t)] cos(ω0t) + sin [θ(t)] sin(ω0t)] =

√
x(t)2 + q(t)2cos [ω0t− θ(t)]

q(t) si ottiene passando il segnale x(t) in un filtro di Hilbert.

H(ω) = −jsgn(ω)

Per realizzarlo occorrono dei filtri RC polifase che non analizziamo.

Modulatore SSB a basso livello Il modulatore avrà la seguente forma. L’uscita di questo
schema a blocchi verrà poi mandata a un APRF (in classe A o B) per la trasmissione in antenna.
Per realizzare il blocco che sfasa l’oscillazione di riferimento di π/2 ci sono due possibili soluzioni.

H(ω)

π/2x(t)
VOUT

+

Oscillatore
Locale

Figura 6.13

Soluzione a banda stretta Si fa uso di due squadre RC con la stessa frequenza di polo fp =
1

2πRC
. Alla frequenza fp si avrà VU1 sfasata di π/4 gradi rispetto all’oscillazione di riferimento

mentre VU2 sarà sfasata di −π/4 gradi rispetto alla stessa oscillazione. I due segnali saranno
complessivamente sfasati di π/2. Questa è detta soluzione a banda stretta perché funziona solo
per oscillazioni in ingresso con frequenza pari a fp.
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Soluzione a banda larga Si fa uso stavolta di un oscillatore a frequenza 2f0, di un inverter
e di due divisori di frequenza. Come si vede in figura si ottengono facilmente due oscillazioni
sfasate di π/2.

Lo svantaggio di questa soluzione rispetto alla prima è che si deve partire da una frequenza
doppia rispetto a quella desiderata e questo si paga in termini di massima velocità richiesta al
circuito e di consumi.

VOL(t)

R

C

C

R

VU1

VU2 ÷ 2

VU1

VU2

÷ 2

Oscillatore
Locale
2f0

Figura 6.14: Soluzioni per ottenere due segnali in quadratura: a banda stretta (a sinistra) ed a banda
larga (a destra)

Modulatore SSB ad alto livello Una soluzione alternativa è quella denominata a “elimi-
nazione e ricostruzione dell’inviluppo”. In questo caso dal segnale modulato SSB a basso livello
vegono estratti l’inviluppo,

√
x(t)2 + q(t)2, utilizzato per una modulazione per caratteristica di

collettore di un classe D e un’onda quadra con fase

θ(t) = arctan

[
q(t)

x(t)

]
Essa viene utilizzata per comandare il commutatore. Lo schema circuitale è rappresentato in
figura e il segnale SSB amplificato viene ”ricostruito” sull’uscita VU .

VU(t) =
[
VCC +

√
x(t)2 + q(t)2

] 2

π
cos [ω0t− θ(t)]

Q1

Q2
RL

CL
VOUT

VCC

x(t)

Rivelatore
di inviluppo

Modulatore
SSB diretto

Figura 6.15: Modulatore SSB ad alto livello
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6.2.3 Modulatori in frequenza

Un segnale linearmente modulato in frequenza dal segnale x(t) ha la seguente forma:

VFM(t) = VFMM
cos

[
ωRF t+ ωD

∫ t

0

x(τ)dτ︸ ︷︷ ︸
θ(t)

]

Per convenzione si assume che ωD � ωRF e |x(t)| < 1. Si definiscono dunque le seguenti
grandezze:

• Fase istantanea: ϕi = ωRF t+ θ(t)

• Pulsazione istantanea:
ωi = ωRF + θ̇ = ωRF + ωDx(t)

• Massima deviazione di frequenza:

fD =
ωD
2π

• banda del segnale modulante
x(t): Bm

• Indice di modulazione

D =
fD
Bm

=
ωD

2πBm

Questa è una modulazione a inviluppo costante, quindi si possono usare indifferentemente
amplificatori in classe A, B, C, D.

Modulatori diretti La frequenza è proporzionale ad una grandezza circuitale. Tipicamente
è la capacita di un varicap (diodo polarizzato in inversa con C ∝ V) come visto nei capitoli
precedenti con l’oscillatore di Clapp. La realizzabilità è semplice, ma il parametro circuitale è
soggetto a dispersione delle caratteristiche, sensibilità alle condizioni ambientali e all’invecchia-
mento. Questo fa s̀ı che a questa soluzione se ne affianchino altre più accurate e con meno non
idealità.

Modulatori indiretti Il segnale viene prima integrato e poi usato per modulare in fase un
oscillatore (tipicamente quarzato). Questa soluzione si realizza molto bene con un PLL e non
si ha deriva sull’oscillazione grazie all’accuratezza introdotta dal quarzo.

Compensazione della deriva della portante

Per quanto riguarda i modulatori diretti, si può implementare un sistema per la correzione
delle derive della frequenza portante, che prende il nome di CAF (Controllo Automatico della
Frequenza). Si osservi che le derive termiche e quelle dovute all’invecchiamento costituiscono un
disturbo a bassissima frequenza che risulta sempre separato da quello del segnale modulante.
Indichiamo con ε(t) tale disturbo e con ε(f) il suo spettro. L’obiettivo è di richiudere il
modulatore di frequenza diretto in reazione in modo da annullare il disturbo. Si farà uso di
alcuni blocchi particolari:

• Un accoppiatore direzionale che permette di smistare la potenza sulle due porte di uscita
mantenendo l’adattamento;

• Un discriminatore di frequenza la cui tensione di uscita è proporzionale allo scostamento
della frequenza istantanea rispetto ad una frequenza di riferimento ωRIF , con un certo
coefficiente di proporzionalità KD;
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Modulatore
Diretto × N Accoppiatore

Direzionale APRF
VOUT

Oscillatore
al quarzo

x(t)

Discriminatore
di frequenza

+
➀ ➁ ➂

➃➄➅

Figura 6.16

L’espressione del segnale nei vari nodi dell’anello è riportata nel seguito per ciascun nodo:

V1(t) = x(t) + V6(t)

V2(t) = V2M cos

[
ω0t+ ωD

(∫ t

0

x(τ) + V6(τ) + ε(τ)dτ

)]
Poiché si richiede un modulatore lineare, si mantiene l’indice di modulazione D (e quindi lo
scostamento di frequenza) molto ridotto rispetto allo standard. Dovendo poi trasmettere il
segnale è necessario inserire il moltiplicatore di frequenza. L’uscita sarà:

V3(t) = V3M cos

[
Nω0t+NωD

(∫ t

0

x(τ) + V6(τ) + ε(τ)dτ

)]
Lo scostamento di frequenza che si ottiene è N volte maggiore di quello in uscita al modulatore:

fD =
ωD
2π
N ⇒ D′ = ND

Nell’anello di controllo viene usato come riferimento un oscillatore quarzato con pulsazione ωQ:

V4(t) = V4m cos

{
ωQt−

[
Nω0t+NωD

(∫ t

0

x(τ) + V6(τ) + ε(τ)dτ

)]}
L’uscita del mixer va in ingresso ad un discriminatore (demodulatore) di frequenza, con pulsa-
zione di riferimento pari a ωRIF = ωQ −Nω0. Si ottiene:

V5(t) = −KDNωD [x(t) + V6(t) + ε(t)]

Filtrando infine passa basso per eliminare x(t):

V6(t) = −KDNωD [V6(t) + ε(t)]

V6(t) = − KDNωD
1 +KDNωD

ε(t)

V6(τ) + ε(τ) = ε(τ)

[
1− KDNωD

1 +KDNωD

]
= ε(τ)

1

1 +KDNωD

V3(t) = V3M cos

[
Nω0t+NωD

(∫ t

0

x(τ) + ε(τ)
1

1 +KDNωD
dτ

)]
L’errore quindi è ridotto di un fattore 1 + KDNωD. Questo funziona correttamente sotto due
ipotesi:

• Deve esserci separazione in banda tra x(t) e ε(t), altrimenti è impossibile isolare l’errore;

• Il discriminatore di frequenza e l’oscillatore al quarzo devono essere privi di errore.
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Linearizzazione del modulatore Un oscillatore di Clapp si comporta in modo lineare sol-
tanto per piccoli scostamenti dalla frequenza centrale. Come già accennato, nel sistema CAF si
utilizza un indice di modulazione molto inferiore a quello previsto dallo standard e si provvede
successivamente, con appositi moltiplicatori, a riportare il segnale nella forma corretta per la
trasmissione.

Lo standard FM prevede:

• Intervallo di portanti f0 = 88÷ 108MHz;

• Banda del segnale modulante BM = 15kHz;

• Occupazione spettrale BC = 180kHz

Secondo la relazione data da Carson, D = BC
2Bm
− 1 = 5. Supponiamo che il valore di N

sia molto elevato (N = 1024), ricaviamo che la portante a cui deve lavorare il modulatore è
f ′0 = f0

N
≈ 100kHz: la condizione di banda stretta è poco rispettata e cade la validità della

relazione di Carson sulla banda occupata. In altri termini il segnale modulante non risulta
sufficientemente “lento” rispetto alla portante.

⨯N
Modulatore

FM
f0'=100kHz

f0=100kHz
D = 5
BC=180kHz

Figura 6.17

Se invece poniamo N = 32 si ha f ′0 = f0
N
≈ 3.375MHz e f ′D = fD

N
= DBM

N
= 2.34kHz. La

portante è accettabile, ma si ha uno scostamento di frequenza ancora troppo elevato. Si adotta,
allora, la soluzione descritta in figura in cui ad una prima moltiplicazione per N = 32 segue
una traslazione in basso mediante un mixer ed una successiva moltiplicazione per N = 32.

⨯NModulatore
FM

f0'''=3.375MHz N = 32

⨯N
N = 32

f'0= 3.375MHz
D' = 0.156

f0=108MHz
D = 5
BC=180kHz

f''0= 108MHz
D'' = 0.156

fOL=104MHz

D''' = 4.8 10-3

Figura 6.18

In uscita, al solito, imponiamo f0 = 108Mhz e D = 5. Attraversando a ritroso il moltiplicatore
si ricava f ′0 = f0

32
= 3.375Mhz e D′ = D

32
= 0.156.

Il mixer, invece, effettua solamente una traslazione in frequenza, agendo sulla portante e la-
sciando inalterato l’indice di modulazione (D′′ = D′ = 0.156). Poiché il mixer trasla in basso
vale la relazione f ′ = f ′′ − fOL.

Sul modulatore FM vorremmo utilizzare la portante ricavata poco fa, ponendo N = 32 (f ′′′ =
f0
32

= 3.375MHz), dunque si impone f ′′0 = f ′′′0 · 32 = f0. Allora la frequenza del mixer sarà

fOL = f ′′0 − f ′0 = f0 − f0
32
≈ 104MHz.

Quindi il modulatore di frequenza lavora con un indice di modulazione D′′′ = D′′

32
= D

1024
e

dunque con scostamento di frequenza f ′′′D = fD
1024

= 73.24Hz.
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Capitolo 7

Ricevitori

Un ricevitore radio è un sistema in grado di ricevere, amplificare e demodulare un segnale radio
avente caratteristiche prefissate in termini di occupazione di banda e di schema di modulazione,
all’interno di una o più gamme (intervalli) di frequenza. Per fare ciò il ricevitore deve essere in
grado almeno di:

• ricevere il segnale elettromagnetico mediante un’antenna;

• amplificarlo mediante un amplificatore a radiofrequenza con cifra di rumore adeguata;

• filtrare il singolo canale che si desidera ricevere, introducendo una attenuazione di livello
adeguato nei confronti di tutti gli altri segnali;

• demodularlo estraendo dal segnale modulato le stesse informazioni contenute nel segnale
in banda base prima della sua modulazione e trasmissione.

7.1 Parametri caratterizzanti di un ricevitore

I principali parametri che caratterizzano il front end di un ricevitore sono elencati e brevemente
descritti nel seguito.

Selettività: misura la capacità del ricevitore di reiettare i canali indesiderati. Si misura
come segue: con un generatore si impone un certo segnale a frequenza fRF e si rileva la potenza
in uscita dall’AFI in condizioni di perfetta sintonia (potenza massima in uscita). Quindi,
mantenendo la sintonia dell’oscillatore locale si varia la frequenza del segnale in ingresso di
una quantità ∆f e si rileva la nuova potenza del segnale in uscita dall’AFI senza modificare
la sintonia. Adesso il segnale in uscita all’AFI non è più centrato su fIF , ma spostato di una
quantità pari a ∆f e, di conseguenza, l’uscita risulta attenuata rispetto al caso precedente. La
selettività è data dal rapporto, espresso in dB, di queste due potenze rispetto al ∆f (ad es:
30dB a 100kHz).

Sensibilità: è la potenza disponibile in ingresso che garantisce un rapporto segnale-rumore
prefissato sull’uscita a frequenza intermedia. In uscita dall’AFI si ha un segnale a cui è sovrap-
posto del rumore. Il segnale è intelligibile se il rapporto segnale-rumore è maggiore di una certa
soglia. Un valore abbastanza frequente di tale soglia può essere 10. Variando l’ampiezza del
segnale in ingresso si cerca il valore in corrispondenza del quale il rapporto segnale-rumore in
uscita è proprio quello voluto (ad es 10). La potenza disponibile corrispondente a tale ampiezza
stabilisce la sensibilità.

Cifra di rumore: con ovvio simbolismo si definisce come segue NFric =
SIRF/NIRF
SURF/NURF

119
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Reiezione alla frequenza immagine: Si definisce con un esperimento. Si mette in ingresso
un generatore di segnale a frequenza fRF . Si sintonizza l’OL e si misura la potenza sull’uscita
a frequenza intermedia PIF RF . Senza cambiare la sintonia si manda in ingresso un segnale
alla frequenza immagine fIM e si rimisura il nuovo valore della potenza sull’uscita a frequenza

intermedia PIF IM . La reiezione alla frequenza immagine si calcola come 10 log
(
PIF RF

PIF IM

)
Allo stesso modo si opera inviando in ingresso, invece che la frequenza immagine, quella inter-
media fIF . Si definisce, con ovvio simbolismo la reiezione alla frequenza intermedia come

10 log
(
PIF RF

PIF IF

)
. Il fatto che la fIF sia presente sull’uscita a frequenza intermedia è dovuto ad

un cattivo isolamento della porta a radiofrequenza su quella a frequenza intermedia del mixer.

7.2 Filtri monolitici passivi

VIN VOUT

Figura 7.1

Esistono diverse tecnologie per realizzare filtri a frequenza fissa con caratteristiche particolar-
mente spinte in termini di selettività. Fra queste la più diffusa, anche per il costo abbastan-
za contenuto, è quella basata sull’utilizzo di cristalli di quarzo opportunamente sagomati. Il
materiale utilizzato ha caratteristiche piezoelettriche, ovvero a fronte dell’applicazione di una
tensione tra due facce di un parallelepipedo il materiale piezoelettrico presenta una microde-
formazione e, viceversa, se, applicando una forza opportuna si causa una deformazione, allora
si osserva su direzioni ortogonali a quelle della deformazione, una differenza di potenziale. Si
tratta, di fatto, di un sistema in grado di trasformare sollecitazioni elettriche in meccaniche e
viceversa. La struttura di un filtro al quarzo è rappresentata in maniera schematica in figura.

CP

CSCS

LP

LS LS

VIN VOUT

f

VIN

VOUT

f0

Figura 7.2

La sollecitazione meccanica causata dall’applicazione di una tensione variabile VIN tra due
metallizzazioni deposte ad una estremità del cristallo di quarzo, si propaga attraverso lo stesso
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e viene rilevata tra due placche metalliche poste all’altra estremità sotto forma di tensione
variabile VU . Il comportamento del sistema è molto selettivo in frequenza ed il modulo della
risposta VU/VIN ha un andamento del tipo rappresentato in figura.

Un’altra tipologia di filtri monolitici per radiofrequenza è quella dei Filtri SAW (Surface Acustic
Wave). Si tratta di blocchi di materiale piezoelettrico su cui sono realizzate metallizzazioni
con opportune geometrie interdigitate che permettono di ottenerere una risposta in frequenza
selettiva e sagomata in maniera particolare. Sono disponibili in commercio fino a frequenze di
qualche GHz.

f0 Q Att. Costo indicativo
Quarzo 10÷ 100MHz 1000 ' 1dB qualche euro

Ceramico 1÷ 10MHz > 200 ' 2dB meno di qualche euro
SAW 1GHz 500 ' 1dB più di qualche euro

a Microstriscia 40GHz > 200 ' 2÷ 5dB praticamente gratuiti

7.3 Ricevitore supereterodina

L’architettura ampiamente più diffusa della parte frontale (dall’antenna al demodulatore) di
un ricevitore è quella nota come supereterodina, che risolve nella maniera più economica e
tecnologicamente abbordabile il problema dell’elevata selettività1 richiesta in molte applicazioni.
Immaginiamo di avere, nello spettro delle frequenze, un certo numero di stazioni su cui è
possibile sintonizzarsi. Utilizzare una batteria di filtri a frequenza fissa, uno per ciascuna
stazione, sarebbe antieconomico e limiterebbe il numero massimo di canali. D’altro canto
realizzare un solo filtro molto selettivo, a frequenza variabile e che copra tutto lo spettro radio
sarebbe troppo difficile e costoso, soprattutto con le tecnologie disponibili agli albori della radio.
S̀ı pensò, quindi, ad un sistema in grado di traslare la banda del canale su cui si vuol sintonizzarsi
intorno ad una frequenza fissa più bassa, detta frequenza intermedia fIF . Tutti i circuiti di
filtraggio e demodulazione successivi opereranno attorno a tale frequenza.

LNA

Oscillatore
Locale

Mixer
Filtro FI

Figura 7.3

1Come vedremo in seguito, per selettività si intende la capacità del ricevitore di trattare il segnale che si
desidera ricevere in maniera differenziata da quelli che costituiscono interferenza e dovrebbero essere idealmente
eliminati.
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Per fare un esempio, immaginiamo di voler selezionare un singolo canale per una comunicazione
GSM2. Questo protocollo ha canali che si estendono nell’intervallo 930÷960MHz, ed ognuno
di essi ha una banda B = 200KHz. Per ottenere il risultato sarebbe necessario un filtro a
frequenza variabile su tutto l’intervallo frequenziale (circa 30Mhz), richiedendo un Q = fmax

B
'

5000. Si tratta di una soluzione non realizzabile in pratica, poiché i componenti reattivi variabili
limitano il Q a qualche centinaio.
Quindi, invece di spostare il filtro sulle frequenze volute si fa la cosa opposta: si trasla il segnale
a bassa frequenza dove può essere filtrato più agilmente.

7.3.1 Problema della frequenza immagine

Questa architettura introduce, però, una criticità: sia il canale che si desidera ricevere che un
potenziale interferente situato in posizione simmetrica rispetto all’oscillatore locale vengono
traslati dal mixer alla medesima frequenza intermedia. L’effetto è facilmente visibile nell’im-
magine che segue, relativa allo standard radio AM: al servizio è destinata la banda 540 kHz
÷ 1.6 MHz, sulla quale sono identificati 106 canali distanziati da 10 KHz di banda di guar-
dia. Ciascun canale “ospita” un segnale modulato in ampiezza da un segnale in banda audio,
indicativamente da 300 Hz a 4.5 kHz.

455 540 995 1450 1600 f [kHz]

Figura 7.4

L’operazione di moltiplicazione trasla intorno ad fIF sia il segnale utile, centrato ad fRF , sia
l’interferente simmetrico rispetto ad fOL, centrato intorno alla cosiddetta frequenza immagine
fIM = fOL + fIF .
Per risolvere il problema, basta inserire, prima del mixer, un filtro che introduca una attenua-
zione adeguata in corrispondenza della frequenza immagine. L’architettura del front end viene
modificata come in figura:

Filtro RF

LNA

Oscillatore
Locale

Mixer
Filtro FI

accordati

Figura 7.5

2Global System for Mobile Communications, standard per la comunicazione mobile.
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Il filtro per la frequenza immagine (di norma denominato filtro a radiofrequenza per distinguerlo
da quello a frequenza intermedia detto anche filtro di canale) deve avere selettività adeguata e
attenuare la frequenza immagine di una quantità fra 30÷70dB, a seconda delle applicazioni.

455 540 995 1450 1600 2055 2510

Intervallo delle frequenze immagine

Intervallo delle frequenze di oscillatore locale

f [kHz]

Figura 7.6: Distribuzione frequenziale per la trasmissione AM. A destra, implementazione di filtro
accordabile.

Come si può osservare, l’intervallo su cui sono distribuiti i canali e quello delle frequenze im-
magine sono parzialmente sovrapposti e questo impedisce l’uso di un filtro a frequenza fissa
con una banda che copra tutti i canali. Nel caso in cui la frequenza intermedia sia abbastanza
elevata e i due intervalli siano sufficientemente lontani, il filtro RF può essere a frequenza fissa.
Un semplice filtro accordabile può essere realizzato con la topologia illustrata in figura. La
capacità variabile era ottenuta in passato con particolari condensatori a facce piane parallele
la cui geometria è modificabile meccanicamente; ad oggi è più pratico l’uso di un varicap. In
ambedue i casi, comunque, è difficile ottenere fattore di qualità Q > 30. Valori più elevati, sem-
pre utilizzando tecnologie a parametri concentrati, possono essere ottenuti in filtri a frequenza
centrale fissa: Q ∼ 100 ÷ 1000. Molto meglio si può fare con filtri monolitici, come quelli al
quarzo, che permettono di superare agevolmente il valore di 1000.

7.3.2 Architettura a doppia conversione

Sembrerebbe risolto, con il ricevitore supereterodina e l’utilizzo del filtro a radiofrequenza, il
problema della ricezione selettiva del canale. Le cose, invece, non stanno esattamente cos̀ı
poiché la scelta della fIF può comportare delle complicazioni.
Facciamo, ancora una volta, riferimento ad un caso reale: il servizio di comunicazione tra
stazione a terra e aeromobile usato negli aeroporti. A questo servizio è assegnata la banda 117
÷ 136 MHz, e a ciascun canale spetta una Bch = 10kHz. Immaginiamo di disporre di filtri RF
accordabili con un Q massimo pari a QV = 30 e filtri a frequenza centrale fissa con QF = 100.
La frequenza intermedia fIF è legata al fattore di qualità del filtro AFI e alla larghezza di banda
del singolo canale Bch secondo la relazione

QF =
fIF
Bch

⇒ fIF =
QF

Bch

=
100

10kHz
= 1MHz

Per ricevere le frequenze nell’intervallo [117 ÷ 136] MHz dovremo traslare il canale da ricevere a
1MHz. La banda coperta dall’OL sarà [118 ÷ 137] MHz e l’intervallo delle frequenze immagine
sarà [119÷ 138] MHz. Quanto appena detto è schematizzato nella figura seguente:

Gli intervalli di frequenza delle frequenze immagine e delle radiofrequenze si sovrappongono: per
questo è necessario utilizzare un filtro a RF con frequenza centrale variabile, il quale presenterà
un Qmax = 30. In tal caso la banda passante del filtro sarà:

Q =
fRFmax
BRF

⇒ BRF =
fRFmax
Q

=
136MHz

30
= 4.5MHz
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1 117 118 119 136 137 138

Intervallo delle frequenze immagine

Intervallo delle frequenze di oscillatore locale

f [MHz]

Figura 7.7

Dunque, il filtro centrato a 136 Mhz ha una banda che comprende anche la frequenza immagine.

Il problema si risolve modificando la struttura originaria, introducendo la tecnica della doppia
conversione. Si utilizza una prima frequenza intermedia più elevata, in modo da allontanare il
canale immagine dalla banda a radiofrequenza (si ricordi la relazione fIM = fRF + 2fIF ). Qui
si può operare un filtraggio di canale.
Quindi si opera una seconda traslazione fino ad una seconda frequenza intermedia, questa volta
utilizzando un oscillatore locale fisso.

Filtro RF

LNA

Oscillatore
Locale ➀

Mixer ➀
Filtro FI ➀

accordati

Oscillatore
Locale ➁

Mixer ➁
Filtro FI ➁

Figura 7.8

Nella progettazione bisognerà trovare un compromesso nella scelta delle frequenze intermedie:
né troppo basse da rendere complessa la reiezione del canale immagine, né elevate a tal punto
da richiedere i relativi filtri di canale a Q elevati.
Vediamo un possibile dimensionamento riprendendo l’esempio precedente.

In uscita dal filtro IF ­, centrato a frequenza fIF2 , avremo il canale che si desidera ricevere. Il
valore di questa frequenza intermedia è fissato dalla relazione:

fIF2 =
QF

Bch

= 1MHz

La prima frequenza intermedia fIF1 si ricava imponendo che la frequenza immagine della prima
conversione fIM1 sia sufficientemente lontana dal canale che si desidera ricevere centrato su
fRF , per esempio:

fIM1 = 1.5 · fFRF = 204MHz (si è assunto fFRF = 136 MHz che è la situazione peggiore)

L’oscillatore locale si troverà a metà strada tra fRF e fIM :

fIF1 =
|fRF − fIM |

2
=

204− 136

2
MHz = 34MHz

e dovrà coprire un certo intervallo, dato da:

fOLmin = 117 + 34 = 151MHz

fOLmax = 136 + 34 = 170MHz
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Invece, l’oscillatore locale ­ produrrà una frequenza fissa pari a 35MHz, per la traslazione
dalla prima frequenza intermedia (fIF1 = 34MHz) fino a 1MHz. Potrebbe ancora verificarsi il
problema della frequenza immagine sulla seconda conversione: è opportuno verificare che ciò
non accada. Il filtro AFI ¬ deve essere in grado di reiettare la seconda frequenza immagine
fIM2 . È un filtro a frequenza fissa con Q > 100 per cui:

BAFI1 = 340kHz =
fIF1

Q
=

34Mhz

100

La fIM2 è chiaramente fuori dalla banda del filtro che presenterà dei fianchi molto ripidi
(Q > 100) e, pertanto verrà pesantemente attenuata. Per una valutazione esatta bisognerebbe,
comunque, conoscere con precisione la tipologia e l’ordine del filtro utilizzato.

Potrebbe accadere (anche se è estremamente raro) che due conversioni non siano sufficienti, in
tal caso si può arrivare a 3 o più. L’attuale disponibilità di filtri monolitici a frequenza centrale
fissa e a basso costo scongiura, di fatto, questa eventualità.

Figura 7.9

7.4 Omodina

Figura 7.10: il primo filtro (a RF) è bandpass

In questo caso la frequenza intermedia è nulla in quanto l’oscillatore locale lavora alla stessa
frequenza della portante. Il segnale è direttamente traslato in banda base, perciò il filtro di
canale è un passa-basso. Anche se deve essere molto selettivo è comunque integrabile perché
lavora in bassa frequenza (ad esempio 200kHz), e può essere realizzato anche mediante la tecnica
dei condensatori commutati.

Il problema della frequenza immagine non sussiste, però al primo stadio si pone comunque un
filtro a radiofrequenza che copra la banda di interesse in modo da arrestare i cosiddetti blockers,
interferenti ad elevata potenza che trasmettono su bande non d’interesse, ma che potrebbero
portare l’ARF in saturazione.
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Questa architettura soffre però di alcuni problemi:

• Il filtro di canale soffre di rumore flicker. Il che è problematico perché compare già al primo
stadio, a differenza del supereterodina dove lo ritroviamo solo nell’ultimo stadio in bassa
frequenza, quando il segnale è già stato “rinforzato”. Per ridurre il problema bisognerebbe
amplificare immediatamente, a radiofrequenza, ed è ormai noto che amplificatori con alto
guadagno sulle alte frequenze siano scarsamente efficienti;

• Si ha accoppiamento dell’oscillatore locale con l’ingresso del ricevitore che è sintonizzato
sulla stessa frequenza. Essendo il primo un segnale di notevole potenza e l’accoppiamento
controllato da fenomeni aleatori (tipo la posizione del ricevitore, l’orientamento dell’an-
tenna, ecc,) questo fenomeno può produrre in uscita al mixer una tensione quasi continua
(DC offset) nociva alla corretta demodulazione:
Ipotizzando l’uso di una cella di Gilbert, VOL deve essere un segnale di 350 mV di ampiezza

VOLm = 350mV ⇒ PAOL = ... =
V 2
OLm

8RS

RS=50Ω
= −8dBm)

Il segnale che arriva è amplificato di una ventina di dB. Il segnale di oscillatore locale però
si accoppia al segnale di ingresso e dà origine ad una componente continua che dipende
dall’ampiezza di VOL (VOLcos(...) · VOLcos(...), l’oscillatore locale viene moltiplicato per
sé stesso). Dà luogo ad offset del segnale.
Ma l’accoppiamento c’è anche nei mixer usati in eterodina: però in quel caso la frequenza
dell’oscillatore locale è diversa da quella del segnale in ingresso, si mette un ”filtraccio” a
ridosso del moltiplicatore che sbatta via la frequenza di oscillatore locale.

7.5 Architettura Low IF

Questa architettura è caratterizzata da un valore della frequenza intermedia talmente basso
da rendere praticamente impossibile la realizzazione del filtro a radiofrequenza (fIF = 100 ÷
1000kHz, che risulta troppo prossima alla frequenza immagine). Oltre ad essere estremamente
selettivo il filtro dovrebbe essere a frequenza centrale variabile perché il range RF si sovrappone
al range IM.
Il problema si risolve utilizzando un particolare tipo di mixer denominato Mixer a Reiezione
della Frequenza Immagine che è in grado di trattare in maniera differenziata il canale centrato
sulla fRF , che si trova a sinistra della frequenza dell’oscillatore locale, dal canale immagine che
si trova in posizione simmetrica a destra. In questa architettura non si ha più bisogno di un
filtro fortemente selettivo per la reiezione della frequenza immagine, ma permane comunque un
filtro RF per l’eliminazione dei blockers.

Mixer a reiezione della frequenza immagine Ne è illustrata la struttura di massima in
figura 7.11. Se non c’è frequenza immagine:

V1 =
1

2
cos[(ωOL − ωRF )t]
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Filtro di canaleElimina blockers a larga banda

LNA AFI

Mixer a reiezione della
frequenza immagine

sfasa
π
2

sfasa
π
2

Figura 7.11

V2 =
1

2
sin[(ωRF − ωOL)t]

V3 =
1

2
sin[(ωRF − ωOL)t− π/2] = −1

2
cos[(ωOL − ωRF )t]

VOUT = V2 − V3 = cos(ωOL − ωRF )t

Se entra anche la frequenza immagine, ossia un’oscillazione a pulsazione ωIM :

V1 =
1

2
cos[(ωOL − ωIM)t] =

1

2
cos[(ωOL − 2ωOL + ωRF )t] =

1

2
cos(ωIF t)

V2 =
1

2
sin[(ωIM − ωOL)t] = −1

2
sin[(2ωOL − ωRF − ωOL)t] = −1

2
sinωIF t

V3 =
1

2
cosωIF t

VOUT = 0

La frequenza immagine viene cancellata.

L’implementazione dei blocchi è in parte nota, le portanti sfasate possono essere realizzate con
un PLL. Lo sfasamento del segnale ­ viene effettuato tramite un filtro polifase che emula un
filtro di Hilbert.
Affinché il sistema funzioni correttamente bisogna avere pari attenuazioni o amplificazioni sui
due canali, le portanti esattamente in quadratura e sfasamento fra ­ e ® di π/2.

Viene utilizzato prevalentemente quando la reiezione della frequenza immagine deve essere
compresa fra i 35÷ 50dB (tipicamente 40dB).

7.6 Esempi di ricevitori per alcuni servizi di radiotra-

smissione

In questa sezione esaminiamo alcuni esempi di ricevitori per determinati standard trasmissivi.

7.6.1 Ricevitori per radio AM a onde medie

Questo standard prevede di utilizzare un range di frequenze fra 540 kHz ÷ 1.6 MHz. Ciascun
canale porta l’informazione modulata in ampiezza a doppia banda laterale con portante relativa
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ad un segnale audio la cui banda va da 300 Hz a 9.3 kHz e, pertanto, occupa una banda di
9 kHz. Le frequenze centrali di canali adiacenti distano 10 kHz (banda di guardia). Nel
dimensionare il front-end partiamo dall’ipotesi, realistica ai tempi in cui lo standard è nato,
di poter disporre per il filtraggio a frequenza intermedia di filtri con QF = 50. Sotto queste
condizioni la frequenza centrale fIF dello stadio a frequenza intermedia è data dalla seguente
relazione:

QF =
fIF
Bch

⇒ fIF = QAFIBch = 450kHz Per un accordo fra costruttori si usa fIF = 455kHz

Talvolta il LNA non viene utilizzato su questo tipo di applicazione poiché nel range di frequenze
assegnate al servizio i disturbi sono di livello elevato e la potenza disponibile del segnale in
antenna deve essere abbastanza alta per permettere la ricezione, per cui non è richiesta bassa
cifra di rumore.

.....figura.....

In tal caso il filtro a radiofrequenza è seguito direttamente dal mixer. La demodulazione del
segnale AM si può effettuare secondo due modalità: con un rivelatore asincrono costituito da un
circuito analogo al raddrizzatore a filtro capacitivo a singola semionda oppure con un rivelatore
sincrono (con recupero di portante).

Rivelatore di inviluppo

Questo tipo di demodulatore è detto asincrono perché non richiede la ricostruzione della por-
tante. Forniamo alcune indicazioni per il suo corretto dimensionamento: τ = RC è la costante
di tempo con cui il condensatore si scarica sulla resistenza R quando il diodo si sgancia. R deve
essere di valore abbastanza elevato affinché, durante la scarica, la tensione sul condensatore
non si discosti troppo dall’inviluppo del segnale in ingresso. Poiché l’equazione della scarica è
data da VC = Vmaxe

− t
τ si deve avere τ � TIF = 2π/fIF (dunque RC � 2π/ωIF ).

C R

Figura 7.12

La costante di tempo deve avere anche un limite superiore altrimenti la scarica risulterebbe
troppo lenta e la tensione VC non riuscirebbe a seguire l’inviluppo; in altri termini, il demo-
dulatore tenderebbe a funzionare come rivelatore di picco. Per valutare il massimo valore di
τ compatibile con un corretto funzionamento del demodulatore imponiamo la seguente condi-
zione: la velocità di scarica deve essere, in modulo, maggiore della velocità con la quale varia
l’inviluppo (ossia la derivata rispetto al tempo dell’inviluppo medesimo). Supponiamo, per
semplificare, che l’inviluppo abbia andamento cosinusoidale con pulsazione Ω. Si suppone che
t∗ sia l’istante di inizio della scarica.
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x(t) = cos(Ωt)

∂

∂t
(inviluppo)

∣∣∣∣
t=t∗

= −VAMmaΩ sin(Ωt∗)

∂

∂t
(scarica)

∣∣∣∣
t=t∗

=
∂

∂t

{
VAM [1 +ma cos(Ωt∗)]e−

t
τ

}∣∣∣∣
t=t∗

= −VAM
τ

[1 +ma cos(Ωt∗)]

Ricavati i due termini si impone la condizione:

VAM
τ

[1 +ma cos(Ωt∗)] > VAMmaΩ sin(Ωt∗) ⇒ τ =
1 +ma cos(Ωt∗)

maΩ sin(Ωt∗)

Per ogni t∗ si ottiene un τ diverso: affinché la condizione sia sempre verificata è necessario
e sufficiente che lo sia in corrispondenza del valore di t∗ per cui l’espressione a destra della
disuguaglianza è minima. Si cerca il minimo in funzione di t∗:

∂

∂t∗

(
1 +ma cos(Ωt∗)

maΩ sin(Ωt∗)

)
= 0

−maΩ sin(Ωt∗) ·maΩ sin(Ωt∗)− [1 +ma cos(Ωt∗)] ·maΩ
2 cos(Ωt∗) = 0

−m�2aZZΩ2 sin2(Ωt∗)−��ma
ZZΩ2 cos(Ωt∗)−m�2aZZΩ2 cos2(Ωt∗) = 0

cos(Ωt∗) = −ma(((
((((

(((
((

[sin2(Ωt∗) + cos2(Ωt∗)]

Dunque t∗ ha il suo massimo quando cos(Ωt∗) = −ma. Inserendo quanto ricavato nella
condizione sul τ ricavata in precedenza, si ha che:

τ <
1−m2

a

maΩ
√

1−m2
a

=

√
1−m2

a

maΩ

Nel caso in cui il segnale non sia monocromatico, la valutazione di massimo si fa sostituendo a
Ω la Ωmax del segnale.

Facciamo adesso alcune considerazioni sull’ampiezza che l’inviluppo deve assumere per una
corretta rivelazione. Immaginando di utilizzare un diodo al germanio con Vγ = 0.3V , deve
risultare

VIN = VAM [1 +max(t)] cos(ωIF t)� Vγ ∀t

L’inviluppo varia con x(t), ma sappiamo che |x(t)| < 1 quindi nel caso peggiore si ha x(t) = −1.
Supponendo ma = 0.9 otteniamo

VAM(1− 0.9) > 10Vγ = 3V ⇒ VAM > 30V

Per ottenere questo risultato, ovvero un amplificatore a frequenza intermedia con ampiezza
massima della tensione di uscita pari a 30 V, bisognerebbe utilizzare una tensione di alimenta-
zione ancora maggiore: soluzione incompatibile con i limiti di ingombro, peso e autonomia di
qualunque sistema portatile. Per ovviare a questo inconveniente si può utilizzare un altro tipo
di rivelatore: quello sincrono
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Filtro RF

Oscillatore
Locale

Mixer
Filtro FI

accordati

Figura 7.13: Il filtro passa basso in uscita arresta le componenti a 2ωIF .

Rivelatore sincrono

Moltiplicando il segnale AM VAFI = VAM [1 + max(t)] cos(ωIF t) per la portante cos(ωIF t) si
ottiene, a seguito dei dovuti filtraggi, una traslazione in banda base di x(t).
Il recupero della portante può essere fatto con un semplice comparatore, anche perché il mixer
è solitamente controllato in commutazione.

Controllo automatico del guadagno

Esaminiamo, adesso, un problema tipico dei ricevitori per segnali modulati in ampiezza: quello
del fading. Poiché le caratteristiche del canale variano in maniera imprevedibile per diverse
ragioni, l’ampiezza della portante è soggetta ad una variabilità che può essere anche di ordini
di grandezza nel giro di pochi minuti (ad esempio nel caso di un ricevitore su un mezzo che si
muove ad alta velocità in ambiente urbano).

Il problema si risolve utilizzando una retroazione che prende il nome di controllo automatico
del guadagno: si preleva, dall’uscita demodulata, un segnale proporzionale all’ampiezza della
portante e lo si utilizza per variare il guadagno dell’AFI, come schematicamente rappresentato
in figura.

AFI Demodulatore

AGC

VAM(t) x(t)
x(t)

+portante

R2R2

Vcc

R1

V

V

V

Figura 7.14
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All’amplificatore dovrà essere aggiunta, dunque, una opportuna rete di regolazione del guadagno
controllata in tensione (AGC - Automatic Gain Control). Una possibile implementazione è la
seguente, che utilizza un transistor ausiliario per variare il punto di riposo dell’amplificatore in
funzione dell’ampiezza della portante: ad una riduzione di ampiezza corrisponderà un aumento
del gm e viceversa.
La portante viene recuperata con un filtro passa basso a partire dal segnale demodulato.

7.6.2 Ricevitori per radio FM

Come si era già visto nel capitolo 6, un segnale FM ha una forma del tipo

VFM(t) = VFMM
cos

[
ωRF t+ ωD

∫ t

0

x(τ)dτ︸ ︷︷ ︸
θ(t)

]

Calcolarne lo spettro non è facile, per cui si sfrutta una relazione dovuta a Carson che, sotto certe
ipotesi, permette di individuare l’intervallo di frequenze che contiene buona parte dell’energia
del segnale modulato, detto banda di Carson:

BC = 2Bm(D + 1)

Come esempio di riferimento analizziamo lo standard che regola il servizio di radiodiffusione FM.
L’intervallo di frequenze assegnato al servizio dal Piano Nazionale delle fequenze è compreso
tra 88 e 108 MHz. È previsto che ogni canale abbia un’occupazione in banda di BC = 180kHz,
e che vi si possano trasmettere segnali con una banda compresa fra Bm = 30Hz ÷ 15kHz. Se
ne ricava che

D =
BC

2Bm

− 1 = 5 ⇒ fD = 75kHz

Esaminiamo una possibile procedura di dimensionamento del front end il cui schema a blocchi è
rappresentato nella seguente figura. Come si vedrà, in questo caso, almeno in linea di principio,
il filtro a radiofrequenza può essere fisso dal momento che il range della radiofrequenza e quello
della frequenza immagine risultano separati.

Il filtro a frequenza intermedia che immaginiamo contenuto all’interno dell’AFI è, come nel
caso precedente, quello che seleziona il canale che si desidera ricevere. Supponiamo anche
questa volta che, per renderne possibile la realizzazione a basso costo il suo fattore di qualità
sia QF ∼ 50,pertanto risulta fIF = QFBC 10MHz. Per mantenere il range della frequenza
immagine separato da quello della radiofrequenza (vedi figura) le associazioni di costruttori
concordarono agli inizi un valore di fIF = 10.7MHz. Questa scelta, come già detto, consente
di usare come filtro di antenna un filtro a frequenza fissa che faccia passare tutto l’intervallo a
radiofrequenza reiettando quello a frequenza immagine. L’utilizzo per il filtro a radiofrequenza
di un filtro fisso (eventualmente di tipo monolitico) permette di contare su una forte reiezione
nella banda bloccata (dove cade la frequenza immagine) e, quindi, di immaginare una soluzione
a singola conversione.

Se si fa passare il segnale VFMAFI
= VFM cos[ωIF t+ θ(t)] attraverso un derivatore si ottiene in

uscita
VFM [ωIF + θ̇(t)] sin[ωIF t+ θ(t)]

ovvero, un segnale modulato in ampiezza oltre che in frequenza (si ricordi che ωD � ωRF ,
dunque ωIF + θ̇(t) > 0).
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Tramite un rivelatore d’ampiezza si può estrarre l’inviluppo e, quindi, la sua componente varia-
bile proporzionale a x(t). In definitiva il demodulatore può essere realizzato secondo lo schema
a blocchi di figura 7.15.

Derivatore
VFM(t) x(t)

Rivelatore
Inviluppo

Figura 7.15

Non è richiesto il controllo automatico del guadagno purché l’ampiezza della portante sia in
grado di mandare in saturazione l’uscita del limitatore. Mediante un filtro passa alto con limite
inferiore di banda di alcuni Hertz, si può eliminare la componente continua.

Per risolvere il problema del fading che rende VFM una funzione dipendente, sia pure lenta-
mente, dal tempo, si fa passare il segnale modulato, prima della demodulazione, attraverso un
limitatore che produce in uscita un’onda quadra di ampiezza 2V0 picco-picco indipendentemen-
te dall’ampiezza della portante. La tensione a onda quadra VU cos̀ı ottenuta ( si ricordi che
si tratta, comunque, di un’onda quadra modulata in frequenza a banda stretta) si filtra con
un filtro passa banda centrato sulla frequenza fIF in modo da filtrare la componente spettrale
centrata sulla prima armonica.

Realizzazione del derivatore

VS(t)

VDD

L RL

E0

RFCRS

CA

VU(t)
|Z|=|VU/VI|

α L

f

Figura 7.16

Esaminiamo adesso una possibile soluzione circuitale per la realizzazione del derivatore. Si
potrebbe usare un amplificatore trans-conduttivo con carico induttivo come realizzato mediante
un FET, come illustrato in figura 7.16. La tensione di uscita si può scrivere come

VU(t) = VDD − L
dI

dt
= VDD − L

d

dt
gmVgs(t) = VDD − LgmV̇gs(t)



7.6. ESEMPI DI RICEVITORI PER ALCUNI SERVIZI DI RADIOTRASMISSIONE 133

La caratteristica del derivatore è una retta con pendenza proporzionale ad L. Il guadagno di
conversione dunque è tanto più elevato quanto più L è grande.

Come già discusso più volte, la realizzazione di induttanze affidabili e la loro integrazione sono
operazioni difficoltose, dunque è vantaggioso sostituirle con un bipolo che presenti un andamento
lineare della frequenza solo nella banda occupata dal segnale modulato. Questa funzione può
essere assolta da un filtro RLC con una frequenza di risonanza prossima, ma non uguale a fIF .
Se fIF cade nella zona a sinistra della frequenza di risonanza in cui la pendenza risulta molto
maggiore di L, si ottiene un significativo aumento del guadagno di conversione senza utilizzare
induttanze di valore eccessivamente elevato.

Eventualmente al posto del carico risonante si potrebbe anche usare un quarzo (filtro monolitico)
che presenta un Q elevato e quindi fianchi estremamente ripidi.

VS(t)

VDD

E0

RFCRS

CA

VU(t)

CL RL
|Z|=|VU/VI|

ffIF frisonanza

Figura 7.17

FM stereo

Come è noto la maggior parte delle stazioni che utilizzano questo servizio trasmettono un
segnale audio stereofonico. Per garantire la compatibilità tra fra ricevitori predisposti e non, si
opera una particolare codifica del segnale a partire da un segnale somma (canale destro + canale
sinistro) e da un segnale differenza (canale destro - canale sinistro). Il segnale differenza viene
modulato in ampiezza senza portante intorno ad una frequenza di 38kHz e, quindi, sommato
al segnale somma. Il segnale cos̀ı ottenuto (che occupa una banda di 53kHz) viene quindi
modulato in frequenza alla portante di trasmissione in modo da ottenere una banda di Carson
di 180kHz e, quindi, da occupare la stessa banda di un canale monofonico.

Un ricevitore FM non stereo sarà comunque in grado di ascoltare il segnale trasmesso: una
volta effettuata la demodulazione sarà presente un filtro passa banda a 15kHz che selezionerà
la sola componente somma.
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canale DX

Modulatore
FM

canale SX

SX+DX

SX-DX

Oscillatore
Locale
19kHz

⨯2

Power
Amplifier

Figura 7.18: Struttura del trasmettitore FM stereo

15kHz 19kHz 38kHz

SX+DX SX-DX

Figura 7.19: Spettro di un segnale FM stereo

canale DXDemodulatore
FM

canale SXSX+DX

SX-DX

Rivelatore
Inviluppo

19kHz

38kHz

15kHz

Recupero della portante a 19kHz

Figura 7.20: Struttura del ricevitore FM stereo
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