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PROLEG

Més enlla de la normativa legal, i de totes les competencies i coneixements que se suposa que ha
de tenir un Enginyer Informatic, en aquest manual ens hi hem esmercat per a fer un producte que sigui
atractiu i atil.

Vivim temps de canvi, continuament les formes varien, tot i que no ho facin en el fons. També
vivim un temps de saturacio, i és per aixo que ens cal no nomeés fer les coses bé, sind també fer-les
atractives. Crec que és la nostra missi6 davant cada classe emocionar I’alumne amb continguts
interessants i actuals, tot i que la base dels conceptes continui essent la mateixa des de fa
aproximadament 50 anys.

D’altra banda, davant les possibilitats que ens ofereix la tecnologia, mai havia estat tan facil trobar
informacio, perod mai tan dificil extreure’n de valuosa. Es aquest el concepte d’utilitat al que ens referim.
A allo que és essencial, concret i adaptat a I’usuari: ’alumne.

Aixi doncs, en una visio general de I’electronica, com COrrespon a un primer curs en aquesta
materia, cal contemplar diverses opcions d’aproximacio. Ens hi podem aproximar de la base en amunt (el
famos bottom-up), i des dels fonaments de 1’electrd construir cel-les de memoria (de |’electré al bit, com
diu el titol del llibre). Aquest és I’objectiu dels quatre primers temes. No podiem oblidar pero,
I’aproximacio del sostre en a baix (top-down) i veure 1’electronica com sistemes, aprendre-la a tractar i
entendre-la de forma general, sense voler entrar en els detalls de composicid, només en com actua.
Aquest és 1I’objectiu dels dos darrers temes.

Aquest text no respondra, ni ho pretén, les expectatives d’experts en electronica. No sera mai una
obra de referéncia d’enginyers que hi treballin a diari. Només pretén ser un fonament, una primera pedra
amb la que es creixi amb posterioritat; clars i ben assentats els conceptes de 1’electronica basica per a
informatics.

Albert Cirera.
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CAPITOL I

1. CONCEPTES BASICS PER L’ANALISI DE CIRCUITS

1.1. Introducci6

Es pot considerar que I’electronica consta de dues parts: 1’estudi de dispositius eléctrics i la
utilitzacié d’aquests dispositius per aconseguir una scrie de funcionalitats. Pel que fa a la primera part,
I’electronica es considera una rama de la fisica, mentre que per la segona part, es considera part de
I’enginyeria (en concret, el que s’anomena I’Enginyeria Electronica). Els principals avantatges de la
utilitzacio de ’electronica son: la seva facilitat en el tractament de les variables electroniques i possiblitat
del seu transport a grans distancies amb pérdues baixes (de senyal i d’energia).

El fluxe general d’un sistema que incorpora elements electronics consisteix en les segiients etapes:
transformacio d’un senyal a variables electroniques (per exemple la pulsacié mecanica del teclat o una
imatge obtinguda d’una camara digital), tractament d’aquest senyal electronic (per exemple aplicacid de
filtres electronics, amplificacié del senyal, etc; per descomptat, també es pot utilitzat la programacio per
modificar directament aquests senyals) i sortida del senyal a un sistema no electronic (per exemple un
bra¢ de robot mecanic, una pantalla, una impressora, altaveus, etc). No sempre sén necessaries totes les
etapes en un sistema electronic.

En aquest llibre farem un estudi detallat d’alguns dels dispositius més importants i utilitzats, aixi
com la seva utilitzacio en el tractament de senyals.

En aquest capitol coneixerem els elements basics del circuits electronics, la seva utilitzacié en
circuits electronics i el calcul de les variables electroniques d’aquests circuits.
1.2. Variables electroniques més importants

Les variables fisiques subjacents en 1’estudi dels sistemes electronics son dues de fonamentals: la
carrega i I’energia.

En la practica, treballar amb la carrega en problemes d’electronica pot resultar incomode, ja que
normalment aquesta esta en moviment dins del circuit. Per aix0 es defineix la intensitat de corrent
(carregues que passen per un punt del circuit per segon) com:

i= ?j—? [% = A(Amperio)], (1.1)
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on q és la carrega de I’electré (~ 1.16 - 10™ C) (C: Coulomb, unitat de carrega). Recordem que, en el
sistema internacional, la unitat d’intensitat de corrent (també anomenada simplement intensitat o corrent)
és I’amper: 1 amper = 1 coulomb / 1 segon ; A = C/s. Si es pensa un circuit electric com si fos un circuit
fluidic, ’equivalent del corrent electric seria el caudal (metres ctibics per segon).

També hem de tenir en compte 1’energia (o variacié d’energia) que experimenta una carrega en
moure’s entre dos punts d’un circuit. Aixi, definim una nova magnitud fisica anomenada diferencia de
tensio (o voltatge o potencial) com la variacié d’energia que pot tenir una carrega en moure’s entre dos
punts d’un circuit. Per exemple, la variacio de tensid entre els punts A i B d’un circuit (o, el que és el
mateix, la tensié del punt A respecte del punt B) es defineix com:

on Upg és la variacid d’energia en joules (J). La tensio es mesura en volts (V = J/C). També és Gtil una
altra magnitud anomenada potencia, definida com:

p-du dq_

=-— iV, 1.3
dg dt (1.3)

Per tant, en un circuit, la poténcia és la intensitat per la tensio.

En un circuit existeixen fonts de tensio i fonts de corrent. Les fonts de corrent se simbolitzen de la
manera seguent:

on el sentit de la fletxa indica cap a on es mouen les carregues positives.

Aquesta font pot generar corrent de dues maneres diferents. En un primer cas el corrent és continu
i no hi ha variacio temporal (per exemple, | = 3A, | = —2A). Aquest mode de funcionament s’anomena
DC (en anglés Direct Current) (més estrictament, DC correspon a corrents que sempre mantenen la
mateixa direccié). En un segon cas podem trobar-nos amb variacions temporals del valor i sentit del
corrent (i = 4 - sin(w - t) - A 0 i = -3-exp(-t/t,) A), que donaran lloc al corrent altern, AC (en anglés
Altern Current). També ens podem trobar amb el cas mixt: i = 4-sin(w - t) +3 A.

Es normal reservar les lletres majtscules per a magnituds en DC i les mindscules per a magnituds

en AC.
/\ A i = desin{wd) + 24 (mint)
t05]

N/ \ 1o -24 (B

i = 4egin{wt) (AC)

(A

Figura 1.1. Representacid de diversos senyals.
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En el cas de la tensig, també distingim entre DC i AC; a més a més, la representacio de les fonts
canvia segons si son de corrent continu o de corrent altern.

o L L *
T 7 |

Figura 1.2. Diferents representacions de fonts de corrent continu i fonts de corrent altern.

Normalment, la tensi6 es dona com la diferéncia entre dos terminals; aixi, per convencid, el
terminal negatiu se sol assignar als 0 volts, i el positiu, a la tensié corresponent. Per exemple, una font
DCa3ViunAC del tipus 2 - sin(w - t) son:

3V ——  2-sin(w - t)
— ©

oV — 0V

Figura 1.3. Fonts de tensi6 de corrent continu i de corrent altern amb 1’assignaci6 de terminals.

Com hem vist, les dues variables fonamentals en I’estudi de 1’electronica, la carrega i 1’energia,
s’han transformat en intensitat i tensio per simplificar I’estudi dels circuits. Normalment, solem descriure
el comportament dels diferents dispositius electronics atenent el grafic 1(V). Aquests grafics ens indiquen
quina quantitat de corrent passa pel dispositiu quan el sotmetem a una diferéncia de tensi6 entre els seus
terminals.

Als grafics de les fonts de tensid i les fonts de corrent es pot veure clarament el comportament dels
primers dispositius que hem descrit. En el cas de les fonts de tensid, donen una tensié independentment
de la intensitat que s’ha de generar, mentre que, en el cas de les fonts de corrent, generen una intensitat
independentment de la tensio necessaria per generar-la. Realment, hi ha limitacions tecnologiques que
fan que les fonts no puguin donar una intensitat o una tensié de manera il-limitada.

%VX \I%>

\ \%

Figura 1.4. Grafic I/V d’una font de tensio i d’una font de corrent.

Quan trobem diverses fonts en un circuit, podem agrupar-les tenint en compte les lleis seguents:

z:i :VA+VBJT— |A@:|A+|B dé

Figura 1.5. Agrupacid de fonts de tensi6 i fonts de corrent
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S’ha de tenir en compte que la combinacié en série de dues fonts de corrents diferents no esta
permesa. De la mateixa manera que tampoc esta permesa la combinacio paral-lela de dues fonts de tensi
diferents. Fisicament, ambdues combinacions no sén possibles.

Cal tenir en compte que en electronica, quan s’analitza el corrent, se suposa sempre el moviment
de carregues positives, malgrat que normalment sén els electrons els que es mouen. Aixi, el corrent té el
sentit contrari al moviment real dels electrons.

Com es veura en el tema 7, la variacio temporal del V o | constitueix un senyal que permet
transportar informacid, modificar-la, generar-la...
1.3. Dispositius passius basics

Les fonts, tant si s6n de tensidé com si son de corrent, s’anomenen dispositius o elements actius
d’un circuit, perqué li proporcionen 1’energia. Altres elements, anomenats passius, la consumeixen o
I’emmagatzemen. Estudiarem tres tipus basics d’elements passius: les resisténcies, les capacitats i les
bobines, simbolitzades amb R, C i L, respectivament.

En una resistencia, el parametre R esta relacionat amb la pérdua d’energia de la carrega eléctrica.

Literalment, la resisténcia «frena» els electrons. El valor d’aquesta frenada en relacié amb la tensi6 abans
(punt 1) i després (punt 2) de la resisténcia és:

R=1""2 (1.4)

Aquesta relacié s’anomena llei d’Ohm, 1 ’ohm €s precisament la unitat de mesura de la resisténcia
(1 ohm =1 Q = 1volt/ 1 amper).

En un circuit, les resisténcies se simbolitzen de la manera segiient:

R R
—N\N\NNN— o R
Vl _— V2 V1 —_— VZ

Figura 1.6. Representacions d’una resisténcia.

L’exemple de circuit més simple que podem establir és amb una font de corrent continu (DC) i una
resistéencia. Normalment, s’afegeixen els simbols per == 4, emfatitzar que el terminal negatiu
de la font continua val 0 volts.

A_ A’
v —|— | R | | |
B B’

Figura 1.7. Circuit simple amb un font de tensi6 i una resisténcia.
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En un circuit, una linia representa un cable amb resisténcia nul-la. Quan la resistencia de qualsevol
element és 0, la diferéncia de tensi6 entre terminals és 0. Aixi, Vo = V, i Vg = V.. Podem suposar un
corrent | que va del terminal positiu al negatiu (recordem que mitjancant un conveni hem acordat que |
descriu el moviment de carregues positives). Podriem preguntar-nos ara quin és el valor de tensié en el
punt 4°. Tenint en compte que la tensi6 en els punts B és 0 (Vg = V3 = 0), és facil veure que V, = V.

Tecnologicament, les resisténcies es construeixen amb materials com el carboni, tenint en compte
que:

L
R=_— =p— 15
o5 Ps (1.5)

on L és la longitud, S la seccio, o la conductivitat i p la resistivitat (p = 1 / ). La resistivitat és un valor
propi de cada material; aixi, variant la longitud i la secci6 podem dissenyar diferents resisténcies. Els
cables gue uneixen els circuits o dispositius també son resisténcies, perd, a causa de la baixa resistivitat
dels materials utilitzats i I’elevada secci6 de la seva geometria, el valor de resisténcia acaba sent gairebé
0.

Els condensadors o capacitats sén dispositius que permeten emmagatzemar carrega. La magnitud
C (capacitat) es defineix com la carrega, emmagatzemada entre terminals, de la capacitat per unitat de
(diferéncia de) voltatge:

+:C-1++++ +++\-;-[-1+ Q
Plaques  Ajllant C =
= VWV (9
A partir de la definici6 de carrega de (1.1), tenim que:
t
q:ﬁm. (1.7)

Es a dir, que si sumem (o integrem) la quantitat de corrent fins a un temps, n’obtindrem la carrega.
Si substituim 1.7 a 1.6, obtindrem:

1 ¢,
V:ELMML (1.8)

Aguesta férmula té una consequéncia molt important en el cas que el condensador sigui sotmes a
una tensié constant. En aquesta situacidé, un cop superat el temps de carrega o descarrega del
condensador, no hi haura pas de corrent. En canvi, si la tensi6 de polaritzacié és alterna, si que hi haura
intensitat al circuit degut a que les plaques s’aniran carregant i descarregant. En aquest cas, I’efecte és
gue circulara un corrent a través del condensador.

Tecnolodgicament hi ha diversos tipus de condensadors: el cas més simple consta de dues plaques
metal-liques planes i paral-leles (anomenades armadures) separades per un dieléctric de manera que:

_EA
d

C , (1.9)

on C és la capacitat mesurada en farads (1 farad = 1 coulomb / 1 volt) i depén de la constant dieléctrica
del material que hi ha entre les armadures (g), de la seva area (A) i de la separacio (d).

La representacié simbolica en un circuit és —{ }— :
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Finalment, les bobines (també anomenades inductancies o autoinductancies) basen el seu
comportament electric en la induccié magnética. Es pot demostrar que el parametre L de la inductancia
segueix el comportament segiient (llei de Faraday):

di
V=L, 1.10
ot (1.10)

on L té unitats de henrys (1 henry = 1 amper / 1 segon).

Per provocar la inducci6 cal fer que el corrent d’electrons circuli a través d’un cable en espiral; per
aixo la realitzacio tecnologica de les inductancies son bobines de fil eléctric. D’aqui provenen el seu altre

nom i també la seva representacio: —/{{YYI—.

Mentre que les resisténcies actuen com elements passius en corrent continu, les inductancies i les
capacitats només ho fan en altern. Més endavant veurem que el conjunt de resisténcies, inductancies i
condensadors normalment I’anomenarem impedancia (z), una magnitud complexa que té 1’expressio
seglent:

Z=R+j-(L-W—i), (1.12)
Cw

onw (= 2xf) és la frequéncia de corrent altern. Si ens trobem en el cas de DC, aleshoresw=0iz=R.J
és la unitat imaginaria pura, amb la propietat j* = —1.
1.4. Lleis de Kirchhoff
En un circuit definim:
— Branca: cadascuna de les linies del grafic del circuit que no es creuen.

— Node: punt on es creuen dues 0 més branques.
— Malla: circuit tancat de branques.

— O :
Branques: deaac,decad,dedab,debaaideaad.
/E Nodes: a, b, cid.
ar—| b c Malles: 1(a>c->b->a),2@>b->d> a),
3(b 2c=>d-=>h).
DED
d

Figura 1.8. Circuit amb diferents branques, nodes, resistencies, inductancies i condensadors.

Sobre els circuits electrics hi ha dues lleis que sén Utils per a la resolucio dels circuits, és a dir, per
trobar les intensitats i les tensions de tots els punts del circuit. Son les Lleis de Kirchhoff:

— Llei dels nusos: en tot nus es compleix que la suma de les intensitats que entren és
igual a la suma de les intensitats que surten.

— Llei de les malles: la suma de les caigudes de tensi6 en una malla és zero.
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Per exemple, en el circuit representat a la figura inferior ens demanen que determinem les
intensitats que circulen per les resistencies, suposant que coneguéssim les tensions Vu i Ve:

Figura 1.9. Circuit amb diferents malles i nodes.

1. En primer lloc, assignem nom als nodes i a les malles; en aquest cas, 1 i 2 (nodes) i A, Bi C
(malles).

2. A continuacio, assignem un sentit determinat als corrents del circuit. No és important si el
sentit és el real del corrent, ja que el signe del resultat final ens I’indicara. Les intensitats son
diferents a cada branca (llei dels nusos). Les tres branques inferiors es troben a V =0, i la
intensitat que hi circula no és important en aquest problema.

3. Apliquem la llei dels nusos:

nus 1: Il = |2 + |4
nus2: ls+b=1Is

4. Apliquem la llei de les malles, prenent un sentit de les malles (ara prenem sentit horari):

Malla A: Va—Ra- l;—Rg- 1,=0 Ej

Malla B: +RB — |4 Rc' Iz—RD' |5=0 m
Ma”aC:+|5 RD +|3 RE'_VB:0 B

Amb aquests passos, ja tenim cinc equacions lineals amb les quals podem solucionar les cinc
intensitats incognites, ja sigui per substitucid, ja sigui aplicant sistemes matricials.

L’eleccio de les malles és arbitraria, per la qual cosa podriem haver triat una altra configuracio,
com la representada a continuacid, en substitucié de la malla C:

»
»

i malla C v

&

Figura 1.10. Elecci6 del sentit de la malla C.

En aquest cas substituiriem 1I’equacio de la malla C per:
+Va—Rali—Rc- L +Rg: |3_VB:0,

on Vg, Ra - I1 i Re - I, tenen signe negatiu perqué van en sentit contrari a 1’escollit per la malla. O
vist d’altre manera, sén negatius perque puja la tensio en el sentit de la malla.
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1.5. Teoremes de Thévenin i Norton

Suposem que volem estudiar una part d’un circuit, que anomenarem xarxa B. Es possible substituir
la resta de components del circuit (xarxa A) per un circuit equivalent que, a ’efecte del calcul, només
consta d’una resisténcia i una font:

iy

v
@
xarxa A + Xarxa B
i
V  —
@

Figura 1.11. Representacié esquematica d’un circuit amb dues malles.

En aquest esquema, identifiquem la xarxa A, que injecta un corrent com a resultat d’aplicar una
tensid v sobre la xarxa B. Si la xarxa A és lineal, la podrem substituir per components lineals, de manera
gue actuara de la mateixa manera sobre la xarxa B.

El teorema de Thévenin estableix que qualsevol xarxa lineal, respecte d’un parell de terminals, pot
substituir-se per un generador de tensid Vy, en série amb una resistéencia Ry. Vi, es pot determinar
facilment, ja que és igual a la tensid en circuit obert. Per trobar Ry, (0 bé zy, si estem en AC), hem de
curtcircuitar les fonts de tensié independents (V = 0) i obrir el circuit en tots els punts on hi hagi una font
de corrent també independent (I = 0).

AAANA ol
—.1
Xarxa A e 1
2 2
9

Figura 1.12. Representacio de 1’equivalent Thévenin.
Per exemple, considerem el circuit de la figura inferior. En aquest circuit, R4 constitueix la xarxa B

0 xarxa de carrega. Hem de substituir tota la xarxa A fins que tinguem la forma de la figura superior, amb
Vin I Ry

xarxa A Xarxa B

R, = 1Q

Rl = Rg R4
ls CT) 10 20

2

Figura 1.13. Eleccio de xarxes en un circuit, pas previ per aplicar el teorema de Thévenin.

La Ry, es calcula obrint el circuit de la font de corrent:
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R; =1Q

R3:2Q

2

Figura 1.14. Obertura de la font de corrent per a I’aplicacio del teorema de Thévenin.

-1
1 1
LaR equivalent vistadesd’1i12¢és: Ry = (R+R)IR; = ( R, +R, + F\’J =10

El potencial que ha de donar la font equivalent Thévenin coincideix amb la diferéncia de tensié
entre els punts 1 i 2, pero tenint en compte només la xarxa A.

A B,
1
—.>
' i ’ R; =2Q Vu=Vi-V
/I\ Ill R, =10 I3 3 = th— V1 2
2
L

Figura 1.15. Calcul de la font de tensié equivalent segons el teorema de Thévenin.

Nusos: A:is=i; +i, (equacio 1)
B: i, = i3 (no considerem la xarxa B) (equaci6 2)

Malla2: 0=+i;- Ry —i,- R, —i3- Rz (equacio 3)
Si substituim ’equaci6 2 en I’equacio 1, is=i; + i3 2 iy = is— I3
I si substituim I’equacio 2 en I’equaci6 3,0 =+1i;- Ry — i3+ (R;+R3)

Restant aquestes dues darreres equacions, obtenim: 0 = Ry - (is—is) — iz (R, + Ry), i, finalment:

R,

,=———
° R+R,+R, °
Atés que la xarxa B esta desconnectada, podem aplicar la llei d’Ohm entre els punts 11 2.

_ RR 12 . 1.
R+R,+R, ° 1+1+2 ° 2°

Per tant, ’equivalent Thévenin és: V, =V, -V, =i,'R,
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Rin=1Q 1

T Vin =% s
2
L)

Figura 1.16. Representacio final de 1’equivalent Thévenin del circuit.
Aixi, els passos principals que cal seguir per trobar 1’equivalent Thévenin d’un circuit son:

1. Establir les condicions inicials iguals a zero. Aquesta condici6 s’aplica normalment als
elements de carrega, com ara els condensadors.

2. Eliminar les fonts independents fent V = 0 (curtcircuitar les fonts de tensio) i i = 0 (fonts
d’intensitat en circuit obert), i calcular la impedancia entre les dues branques de la xarxa.

3. Calcular la tensio equivalent Thévenin com la diferéncia de tensid entre les branques de
la xarxa que cal substituir, sense tenir en compte altres xarxes.

De manera semblant, el teorema de Norton afirma que podem substituir una xarxa per una font de
corrent en paral-lel amb una impedancia:

1
L
—.1
Xarxa A - Rn
2 In 5
L

Figura 1.17. Representacid esquematica del teorema de Norton

Podem reconvertir I’equivalent Thévenin en Norton i a I’inrevés d’acord amb:
_ Vin

(1.12)
Zth

Zy, =7y IN

1.6. Principi de superposicio

El principi de superposicid constitueix una eina de calcul molt til i molt utilitzada en I’analisi de
circuits lineals.

Aquest principi ens permet resoldre circuits lineals amb moltes fonts de manera senzilla. Aixi,
podem resoldre un circuit amb moltes fonts desconnectant totes les fonts excepte una i resolent el circuit
per aquesta font. Repetirem el procediment amb totes les fonts de quée consta el circuit i, finalment,
sumarem les respostes.

Cal tenir en compte que la desconnexié de les fonts canvia segons si les fonts son de tensio o
d’intensitat:

— font de tensio .,
desconnexio

E— — curtcircuit
V=0
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— font d’intensitat desconnexio
_—

1=0 ?

Figura 1.18. Com s’ha d’aplicar el principi de superposicio.

circuit obert

Per entendre bé el principi de superposicio, analitzarem el circuit seglent:

R1
"\ \\N .

Vs— s C]\) R, Vo

)
Figura 1.19. Circuit sobre el qual aplicarem el principi de superposicid

En primer lloc, utilitzant la conversié Thévenin-Norton exposada a 1.12, reescriurem:

L ]
+

VJ/R; R1
Vo

R
°
Figura 1.20. Aplicaci6 dels teoremes de Thévenin i de Norton.

O, el que és el mateix:

@
+

ONOBLE I

Ry -
L

Figura 1.21. Aplicaci6 dels teoremes de Thévenin i de Norton.

Ara podem transformar les dues fonts d’intensitat en una de sola, ja que estan en paral-lel. El
mateix podem fer amb les dues resistencies:

+
L

Req qu =\£+|S ReqziRlle
1 R, RHR,

qu

Figura 1.22. Transformacid de les dues fonts en paral-lel.

Aplicant V, = leg - Reg, tindrem:
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o = RZR '\/S + RlRé 'IS
+ +
\\Rl 2 J \\Rl 2 J
"4 "
efecte de la efecte de la
font de tensié font de corrent

Com es pot veure clarament, el resultat és la suma de considerar només la font d’intensitat i la font
de corrent per separat i la posterior suma dels resultats respectius.

1.7. Aplicacions amb components passius

Un circuit molt senzill, perd molt usat és el divisor de tensid, format per dues resisténcies en seérie,
tal i com mostra el circuit de la figura 1.23. Aquest circuit permet adaptar un nivell de tensié (per
exemple, de la sortida de un circuit) a un altre nivell de tensid (per exemple, per connectar a un altre

circuit).
R1

& R2 |V,

Figura 1.23.7Circuit divisor de tensid.

Es pot demostrar facilment que la relacio entre el senyal de sortida i el d’entrada vé donada per:
V=T .y (1.13)
R +R,
Els condensadors disposen de moltes aplicacions, en molts diferents ambits. Per mencionar
algunes, s’utilitzen com a sensors capacitius pels teclats, com a sensor de posicio del dit a les pantalles
tactils de tipus capacitiu i com a memaories de diferents tipus (DRAM o inclus les de liti).

Amb la combinaci6 d’una resisténcia i un element enmagatzemador (condensador o bobina) es pot
construir filtres freqliencials passius. Un example és el circuit RC passa-baixos (figura 1.24).

( + ) —

T

Figura 1.24. Circuit RC passabaixos.
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La resposta d’aquest circuit s exponencial i es mostra a la figura 1.25.

1

0.8 A

0.6 A

Vo(V)

0.4 A

0.2 A

0 T T T
0 0.001 0.002 0.003 0.004

tiempo(s)

Figura 1.25. Resposta del circuit RC passabaixos.

Amb les relacions caracteristiques d’aquests dos components, es pot demostrar la relacio exacta
per aquest circuit:

| =(V, -V.)/R=I
Vi =Ve) ‘1 odv, 1 dv, 1
o Sl v S
Il =C= ¢ dt R-C V.-v,) R-C

= In(VC(t)_Vf)_In(Vf):_%'t = Vc(t)=V{1—e_;C'tj
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CAPITOL 1

2. TEORIA | TECNOLOGIA DE SEMICONDUCTORS

2.1. Introduccio

La indUstria electronica és la més gran a escala mundial i va assolir els 10" $ ’any 2000, any en
qué va sobrepassar la industria de I’automobil. En 1’actualitat, els dispositius semiconductors son la base
de la industria electronica. De fet, la indUstria dedicada als dispositius semiconductors, altrament
anomenada microelectronica, constitueix més d’una quarta part del negoci de I’electronica. Els
dispositius electronics basats en semiconductors formen part de quasi tots els aparells eléctrics i les
maquines que hi ha al nostre entorn. Per entendre el funcionament d’aquests dispositius, que veureu en
els propers temes, cal entendre els seus fonaments fisics i com es fabriquen.

2.2. Conduccio electrica

Els materials existents es poden classificar a partir de la seva capacitat per conduir eléctricament.
Aquesta capacitat es pot avaluar a partir de la llei d’Ohm mesurant la resisténcia o bé la resistivitat. Si
tenim un volum de material de longitud L i secci6 A, la resisténcia es pot relacionar amb la resistivitat de
la manera segient:

V:I-R:>V:I-’D—'AL. 2.1)

Per tant, la resistivitat no té en compte els factors geomeétrics i ens permet comparar diferents
materials sense tenir en compte la mida del que mesurem.

A la taula 2.1 podeu veure les resistivitats de diferents materials a temperatura ambient. Els
conductors, com ara els metalls, tenen una resistivitat molt baixa, i els aillants, una resistivitat molt alta.
Els semiconductors es troben en una situacié intermédia. Els conductors mostren de manera general una
variacio de la resistivitat amb la temperatura del tipus:

p=p,Ll+aT),a>0. (2.2)

D’aquesta manera, si la temperatura augmenta, la resistivitat també augmenta. Per contra, els
semiconductors i alguns aillants disminueixen la seva resistivitat a mesura que la temperatura augmenta.
Per tal d’explicar aquestes propietats eléctriques, haurem de fixar-nos en quins son els efectes de la unié
dels atoms d’un material quan formen un cristall.
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El que s’anomena conductivitat (o) d’un material, consisteix simplemente en I’invers de la
resistivitat:

1
o=—.
Yo
Material p0(Q-Um) Tipus
Ag 1.6 - 10
Cu 1.7 - 10°®
Al 2.8-10°
. Conductor
W 5510
Fe 107
Pb 22107
Ge 0.45 - 108 )
) Semiconductor
Si 640
S 10"
Fusta 108 -10* Aillant
Vidre 10% - 10*

Taula 2.1. Resistivitat de diferents materials.

2.2.1. Estructura cristal-lina i model de bandes

Els solids es classifiquen, segons el grau d’ordenacio6 dels atoms que els formen, en:

Amorfs: no hi ha cap ordre.
Monocristal-lins: tots els atoms estan perfectament ordenats.
Policristal-lins: hi ha agrupacié de monocristalls.

El material més utilitzat en la tecnologia de dispositius electronics és el silici (Si) monocristal-Ii.
El fet que aquest material sigui un monocristall t¢ molts avantatges: permet reduir I’estudi de les
propietats eléctriques, a més d’altres que ara no son rellevants, a només un petit volum de tot el solid,
volum que es repeteix en totes les direccions de 1’espai; conté un nombre limitat d’atoms que es troben
enllagats formant 1’estructura cristal-lina. El silici t€ I’estructura cristal-lina diamant (vegeu fig 2.1).
Cada atom esta lligat a uns altres quatre atoms amb un enllag covalent. Un enllag covalent es forma entre
atoms que comparteixen dos electrons. Els electrons de 1’enllag, anomenats electrons de valéncia, sén
aportats per cadascun dels atoms.

o ‘_ @ ; |
D% A e2é(S)ase
o0 CEIIH

Figura 2.1. Estructura cristal-lina diamant del silici i atom de silici amb els electrons de valéncia en negre.
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Una forma menys complexa que la tridimensional de representar 1’estructura del silici consisteix a
dibuixar 1’estructura a partir dels enllacos. En la representacié bidimensional dels enllacos (fig 2.2) es
veu clarament que un atom esta lligat a quatre atoms més. Els quatre electrons de valéncia de cada atom
de silici formen part de quatre enllagcos covalents. Aquests electrons, pel fet d’estar formant un enllag,
tenen una energia menor que si estiguessin lliures. Les energies d’aquests electrons es troben per sota
d’una energia maxima anomenada energia de valencia E,.

N
::??::Efzzg?:: {
o~ electrons k
—ﬁ —‘C|) —‘C|) - compartits

Figura 2.2. Enllagos covalents en el silici.

Tenint en compte el que hem vist fins ara, la resistivitat del silici seria infinita, ja que, a causa dels
enllagos, cap dels electrons no es pot moure lliurement pel solid i pot originar un corrent electric. Per
aconseguir trencar un enllag i alliberar un electrd, cal proporcionar-li com a minim una energia Eq, que
s’anomena energia de banda prohibida o gap. L’electrd alliberat té llavors una energia igual que
I’energia que tenia abans, com a maxim E,, més 1’energia subministrada. El minim de 1’energia de
I’electré alliberat és ’energia E¢, que es correspon amb alliberar un electré d’energia E, (que és el menys
Iligat) proporcionant-li exactament E,.

Per tal de representar els canvis d’energia en els electrons de valéncia s’utilitza el model de
bandes. Els electrons de valéncia es troben, com hem vist, amb energies per sota de E, i constitueixen la
banda de valencia. Per sobre de E, hi ha una banda prohibida d’energies, que és la banda prohibida o
gap. Aquesta banda prohibida és un rang d’energies que no pot tenir cap electrd. Aixo és degut al fet que
existeix una energia minima, Eg, per alliberar electrons. Els electrons portadors de corrent se situen en
energies més grans dintre de la banda de conduccid, el limit inferior de la qual és E.. A la figura 2.3
podeu veure aquesta representacid. Si no se subministra cap energia als electrons, aquests es mantenen a
la banda de valencia i, per tant, la banda de conduccio és practicament buida i la resistivitat del material
és gran.

Banda de conduccio

E o
- Banda prohibida o ga
S By By P dgap
EV Banda de valéncia

Figura 2.3. Model de bandes d’un semiconductor.

Aquest model de bandes es pot utilitzar per explicar les propietats eléctriques esmentades al primer
apartat. A la figura 2.4 podeu veure que la principal diferencia que hi ha entre els diferents models de
bandes és I’ample de la banda prohibida. En un semiconductor, aquesta banda té un valor no massa gran i
alguns electrons poden rebre I’energia suficient per passar a la banda de conduccid. Els aillants, en canvi,
tenen un gap massa gran i aix0 darrer no hi pot succeir. La banda de conduccié sera llavors
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completament buida d’electrons. Els conductors no tenen gap i sempre disposen d’electrons a la banda
de conduccio.

arllant

semiconductor

conductor

Figura 2.4. Model de bandes d’un semiconductor, un aillant i un metall.

L’energia per trencar 1’enllag pot ser, per exemple, termica. Quan escalfem un semiconductor, els
electrons poden anar a la banda de conduccid i poden esdevenir carregues mobils i deixar un enllag
covalent trencat. Més endavant veurem la importancia d’aquest enllag. Per aixd la resistivitat dels
semiconductors disminueix amb la temperatura: perqué augmenta el nombre de portadors de corrent. En
un metall, en canvi, més temperatura no vol dir més electrons a la banda de conducci6. En té tants que la
temperatura genera xocs entre els electrons i els atoms i augmenta la resistivitat. Aquest fenomen es el
predominant en quant a la conduccié eléctrica en metalls.

2.2.2. Conducci6 per forats i electrons

Fins ara hem parlat només dels electrons com a portadors de corrent, perd una de les
caracteristiques més importants dels semiconductors és I’existéncia d’un altre tipus de portadors de
corrent: els forats.

En el punt anterior hem vist que un electr6 podia passar de la banda de valéncia, on es troba lligat,
a la banda de conducci6, on pot generar un corrent eléctric. Aquest electrd deixa un enllag trencat (fig.
2.5), que pot ser reconstruit amb un dels electrons de valéncia propers quan s’aplica un camp eléctric al
cristall. Aixo genera un altre enllag trencat, que al seu torn és també reconstruit (fig. 2.6). L electr6 lliure
es mou en sentit contrari al camp eléctric. Al seu torn, I’enllag trencat és mou pel cristall en sentit
contrari al dels electrons. El corrent degut a aquest moviment d’electrons per reconstruir els enllagos
trencats equival a un corrent produit per una carrega ficticia de valor +e (on —e és la carrega de 1’electro).
Aquesta carrega mobil s’anomena forat i és també un portador de corrent.

W

(D—6) —e —O—O —O-0—
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Figura 2.5. Electré i forat. Figura 2.6. Moviment de I’enllag trencat.
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Aixi, doncs, el trencament d’un enllag covalent implica 1’apariciéo d’un forat de carrega +e i un
electr6 lliure de carrega —e, 0, el que és el mateix, un parell electro-forat. Fixeu-vos que els
semiconductors tenen llavors la possibilitat de conduir corrent a la banda de conduccié —conduccid per
electrons— i també a la banda de valencia —conducci6 per forats.

2.2.3. Semiconductors intrinsecs

Un semiconductor s’anomena intrinsec quan no conté atoms estranys al material semiconductor i
té una estructura perfectament cristal-lina.

En un semiconductor intrinsec, els portadors de corrent s6n nomes els generats per parelles
electro-forat. Per tant, el nombre d’electrons de conduccié per centimetre ctibic, representat per n, i el
nombre de forats per centimetre cubic, representat per p, tindran el mateix valor. Aquest valor s’anomena
concentracio intrinseca i es representa com a n;.

n=p=n;,. (2.3)

La concentraci6 intrinseca de cada material semiconductor es pot relacionar amb la temperatura de
la manera seguent:

E
n, = A(T)"?-exp| ——% | , 2.4
= AT o) - (24)
on A és una constant que depén del semiconductor, T és la temperatura en kelvin, Eq és el gap (especific
de cada semiconductor) i K és la constant de Boltzmann. Noteu que un gap molt gran fa n; molt petita, ja
que cal més energia per alliberar un electrd. D’altra banda, la concentraci6 intrinseca creix rapidament
amb la temperatura.

Semiconductor ‘ Eq(eV) ‘ ni (portadors / cm®) a 300 K
Si 1.1 1.5- 10"
AsGa 1.42 2-10°
Ge 0.68 2.5.10"

Taula 2.2. Gap i concentraci6 intrinseca d’alguns semiconductors

2.2.4. Semiconductors extrinsecs

Hem vist que un semiconductor intrinsec compleix n = p. Aquesta relacié es pot variar si
introduim en el semiconductor monocristal-li altres atoms anomenats impureses. Aquests semiconductors
s’anomenen extrinsecs. Les impureses poden ser donadores, si aporten electrons a la banda de conducci®,
0 acceptadores, si agafen electrons i generen forats. Les impureses donadores donen lloc a
semiconductors del tipus N, i les acceptadores donen lloc a semiconductors del tipus P. S’anomena
dopatge la quantitat d’impureses que s’introdueixen. A la figura 2.7 es mostren les impureses propies del
silici. Els atoms pentavalents sén donadors i els atoms trivalents son acceptadors.
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Figura 2.7. Impureses acceptadores i impureses donadores.

Quan s’introdueix un atom pentavalent com ’antimoni (Sb) en un cristall de silici, pot ocupar la
posicio d’un atom de la xarxa cristal-lina (fig. 2.8). Llavors, quatre dels electrons de valéncia formen
enllacos covalents i un altre queda lleugerament lligat al nucli de Sb. Aquest electrd té una energia molt
propera al minim de la banda de conducci6, E.. En el model de bandes, aixd es representa amb un nivell
Eq dintre de la banda prohibida.

,.vo-e!ectré.poc lligat

Figura 2.8. Impuresa donadora Sb i model de bandes.

L’energia que cal per alliberar I’electro de E4 és molt més petita que I’energia del gap. Llavors, a
temperatura ambient, I’electr6 pot passar a la banda de conduccid. Fixeu-vos que, a diferéncia del silici
intrinsec, no es genera un forat, sind una impuresa ionitzada positivament fixa en la xarxa cristal-lina.

La relacio entre la concentracid de forats i electrons és ara:
n=p+N;, (2.5)

on Np" és la concentracié d’impureses ionitzades, que a temperatura ambient és al voltant del 100 %. El
nombre de forats és molt baix, ja que la contribucié dels portadors intrinsecs nomes és prou gran a altes
temperatures (fig. 2.9). La conduccié eléctrica és deguda als electrons i per aixd s’anomena
semiconductor del tipus N.

En el cas de les impureses acceptadores, falta un electr6 per completar un enlla¢ covalent. Un
electr6 de valéncia vei pot saltar i completar 1’enllag, alhora que generara un forat. La impuresa quedara
ionitzada negativament. La figura 2.10 mostra el model de bandes, on I’energia E, és la de I’electrd que
completa I’enllag.
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Figura 2.9. Evolucié de n i p en un semiconductor de tipus N.
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Figura 2.10. Impuresa acceptadora B i model de bandes.

Fixeu-vos que no es genera cap electr6 a la banda de conduccid. A temperatura ambient, totes les
impureses estan ionitzades i la conducci6 eléctrica és deguda als forats. Atés que tenen carrega positiva,
el semiconductor s’anomena de tipus P. La relacié entre les concentracions de forats i electrons és:

n+N,=p (2.6)

on Na™ és la concentraci6 d’impureses ionitzades.

2.2.5. Concentracio de portadors

Les concentracions de portadors es poden relacionar amb el model de bandes introduint I’energia
de Fermi. Aquesta energia ens donara idea de si el semiconductor és intrinsec o extrinsec, i, en aquest
cas, del tipus i el nivell de dopatge.

La fisica estadistica estableix que la distribucid energetica d’electrons a una temperatura
determinada segueix la distribucié de Fermi-Dirac:

1
. E-E,
+eXpy
P kT

on E; és I’energia de Fermi. Si la temperatura fos 0 K, la distribuci6é de Fermi-Dirac seria un esglad i no
hi hauria electrons per sobre de E;. Llavors, en un semiconductor intrinsec a 0 K, E; es troba just al mig
de la banda prohibida. A mesura que augmenta la temperatura, el nivell de Fermi s’acosta a la banda de
conducci6, ja que la probabilitat de tenir un electr6 a la banda de conducci6é augmenta.

F(E) =

2.7)
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Es pot demostrar que la relacio entre el nivell de Fermi i les concentracions de portadors és:

E.-E —E
n=N¢ exp{%}; p=N, exp{%}, (2.8)

on N¢ i N, s6n parametres estadistics relacionats amb les bandes de conduccié i de valéncia,
respectivament. Tenint en compte la relacié 2.3 per a un semiconductor intrinsec, podem escriure:

n-p=n’. (2.9)
Si introduim ara les relacions de 2.8, obtenim:

g, BB KT N (2.10)
2 2 N

v

gue a temperatura ambient (KT = 25 meV) per a semiconductors com el silici o el germani es redueix a:

Ec+E 2.11)

E, >

N

Per tant, el nivell de Fermi es troba al mig del gap.

En un semiconductor extrinsec, es compleix de manera generica:
n+N,=p+Ng , (2.12)

i també la relacid 2.9. Si el semiconductor és de tipus P, el nivell de Fermi se situa a prop de la banda de
valéncia:

E. =E, +KT In—Nv (2.13)

A-""D

Si el semiconductor és de tipus N, el nivell de Fermi se situa a prop de la banda de conduccio:

NC
EF = EC - KT |I’IW (214)

A-""D

2.2.6. Corrent electric en els semiconductors

Un corrent eléctric en un semiconductor pot estar originat per dos mecanismes en els quals les
carregues mobils son desplacades:

— el corrent d’arrossegament 1
— el corrent de difusio.

El corrent d’arrossegament apareix quan s’aplica un camp eléctric al semiconductor. Aquest camp
exerceix una forca sobre els portadors, els quals pateixen col-lisions pel fet d’estar a una temperatura
determinada. Aquesta agitacio termica frena els portadors, que es mouen, llavors, a una velocitat
constant. Aquest corrent es pot expressar com a:
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J,=0cE, (2.15)

on o és la conductivitat del material i E es el camp electric. En realitat, aquesta expressio correspon a la
densitat de corrent, que es relaciona amb el corrent coma 1, = A-J,, on A és la seccié que travessa el
corrent. Aquesta expressio €s conceptualment equivalent a la llei d’Ohm. Atés que tenim dos tipus de
portadors, cal distingir entre conductivitat de forats i conductivitat d’electrons:

o, =eu,N; o, =ewu,p. (2.16)
La conductivitat depén de les concentracions de portadors i de la mobilitat dels electrons i dels

forats 12, . La mobilitat és una propietat intrinseca del material i depen de la temperatura i el dopatge.
L’expressi6 del corrent és llavors:

J,=e(u,n+u,p)E. (2.17)

El fet que la conductivitat depengui de la concentracié de portadors és molt rellevant, ja que
permet controlar la resistivitat a partir del dopatge.

El corrent de difusio es produeix quan hi ha diferéncies en la concentracié de portadors en un
volum del semiconductor. A causa de 1’agitacié térmica, els portadors que es troben en un volum

tendeixen a difondre’s a tot el volum que esta disponible (fig. 2.11) al llarg del temps. Es el mateix tipus
de fenomen que genera I’expansié d’un gas en una habitacio.

oRe
ofe

» Temps

O OO
O OO
O OO

Figura 2.11. Difusi6 de portadors amb el temps.

Si els portadors de la figura son els forats, 1’expressio del corrent és:

d
Jop =—e-Dpd—s , (2.18)

on D, és el coeficient de difusio dels forats. Com que el sentit del corrent es defineix en el sentit de les
carregues positives, el corrent de difusié de forats ha de ser positiu i, per tant, cal afegir-hi el signe
negatiu que apareix a 1’equacio. Fixeu-vos que una variacio gran de p al llarg de la direcci6 x genera un
corrent gran.

De la mateixa manera, el corrent de difusié d’electrons s’expressa com a:
Jo =eD,-— . (2.19)

Pel mateix raonament d’abans, ara no cal afegir el signe.

Aquestes expressions es poden estendre a ’estructura tridimensional del cristall.

Jo, =—eD,Vp, Jo, =€D,Vn. (2.20)
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Aixi, doncs, ara podem escriure el corrent total degut a electrons i a forats com la suma dels
corrents de difusid i d’arrossegament:

J,=eu,pE-eD Vp, J,=eunE+eD,Vn. (2.21)

Els coeficients de difusiéo es poden relacionar amb les respectives mobilitats amb la relacié
d’Einstein:
KT
D=—u. (2.22)
e

2.3. Tecnologia dels semiconductors

L’any 1965, Gordon Moore, cofundador d’Intel, va fer una prediccié sobre el desenvolupament
dels processadors basant-se en els processos que permetien fer circuits integrats. Va proposar que el
nombre de transistors en una oblia de silici es duplicaria cada dos anys. Aquesta prediccid es va convertir
en una llei basica per a la industria microelectronica, ja que marcava les fites a les quals s’havia d’arribar.
Un exemple de la repercussio d’aquesta llei és I’evolucid dels processadors. Quan va apareixer el primer
processador, el 8088, tenia 29.000 transistors, i ara el Pentium IV en té prop de 125.000. Alhora que el
nombre de transistors creix, el cost per unitat decreix exponencialment.

125,000,000 Pentium®™ 4 Processor with HT Technology r_:_::#
' a
Pentium® 4 Processor ‘-

I
.

| Pentium® Iil Processor {
: ANE
|Fer|tium“ Il Processor

| Pentium® Processor
10,000,000

486™ Processor

386™ Processor |

1,000,000

100,000
10,000
1075 1080 1085 1000 1045 2000

Figura 2.12. Evolucid del nombre de transistors en els processadors d’Intel.

Per veure I’impacte d’aquesta llei, podem aplicar-la als viatges amb avi6. L’any 1978, anar de
Nova York a Paris tenia un preu de 900 $ i es trigaven prop de 7 hores. Avui dia, en canvi, trigariem
menys d’1 segon per molt menys d’1 euro.

El conjunt de processos per fabricar dispositius electronics s’anomena tecnologia
microelectronica. D’aquests processos, el que ha rebut més esfor¢os per tal de ser millorat és la
fotolitografia, ja que és on es defineixen les mides dels dispositius. Es, per tant, el procés principal per
entendre la llei de Moore.

2.3.1. Obtencio del semiconductor cristal:li

La majoria de dispositius microeléctronics es fabriquen amb silici. Algunes de les principals raons
per utilitzar el silici s6n aquestes:
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— Es el material més abundant a ’escorga terrestre (28 %), en forma de SiO,. La sorra de
la platja és en gran part silici en forma de silicats.

— Dissipa bé la calor i és relativament poc sensible a la temperatura.

— EI SiO;, és un bon aillant. Una de les parts més importants dels transistors FET és la
porta o gate, que és un aillant. El fet que el silici tingui un oxid facil d’aconseguir facilita
el procés de fabricacio.

— Té bones propietas mecaniques.

Draltra banda, el silici té limitacions, com ara la baixa mobilitat dels seus portadors. En canvi,
I’altre semiconductor més important, 1’arsenur de gal-li (GaAs), €s utilitzat per a aplicacions d’alta
velocitat.

Per ser emprat en tecnologia microelectronica, el silici, com els altres semiconductors, ha de tenir
un grau alt de puresa. El silici que s’obté per fer dispositius microelectronics és un 99,9999999 % pur. El
procés d’obtencio del silici consta principalment de cinc etapes. Primer es redueix la sorra en un forn a
alta temperatura en preséncia de carboni. S’obté silici en grau metal-lirgic amb una puresa
d’aproximadament el 99 %. A continuacio, es fa reaccionar el silici amb acid clorhidric (HCl), de manera
que s’obté triclorosila (HCI3Si) i hidrogen gasos, aixi com clorurs de les diferents impureses del silici de
grau metal-ldrgic, com FeCl;, BCls, etc. Una vegada eliminades aquestes impureses per destil-lacid
fraccionada, es pot aconseguir un contingut d’impureses d’1 ppm. Per arribar a la puresa indicada, cal
dur a terme el procés fisic de refinatge de la zona fosa. Aquest procés es pot fer perqué les impureses
tenen diferent solubilitat, depenent de si el material esta en forma solida o en forma liquida. Fent
coexistir en el silici una zona liquida i una zona solida, les impureses van de la zona solida a la zona
liquida i es dipositen en un extrem del silici. El silici obtingut és policristal-li i la darrera etapa consisteix
a transformar-lo en un monocristall. Per a aix0 se solen fer servir els processos de Czochralsky i de zona
flotant, aixi com combinacions de tots dos.

El métode de Czochralsky consisteix a fondre el silici en un gresol. Un suport vertical conté una
llavor cristal-lina de silici que es posa en contacte amb el silici fos. La llavor es fon una mica i el suport
vertical gira i s’allunya. D’aquesta manera, el silici se solidifica seguint ’estructura cristal-lina de la
llavor i es forma un lingot.

—_——

Figura 2.13. Metode de Czochralsky.

El métode de zona flotant utilitza una columna de silici policristal-1i. Una bobina que envolta la
columna pot escalfar-la. A mesura que la bobina escalfa, es desplaca. El silici recristal-litza i es forma el
monocristall.

El lingot obtingut es talla en oblies d’unes 350 micres de gruix. Es sobre aquestes oblies on es
fabriquen els dispositius microelectronics. Normalment, les oblies ja sén de tipus P o N, ja que el
dopatge es pot afegir quan es fa el lingot.
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Figura 2.14. Lingot i oblies de silici.

2.3.2. Diposit de capes sobre silici

Els processos per fabricar els dispositius es fan per capes i sobre tota 1’oblia. Aixo fa que se’ls
classifiqui com a tecnologia planar. Les diferents capes serviran per fer pistes conductores, zones aillants
o0 per cobrir parts de 1’oblia.

Els processos basics per dipositar capes son el PVD (Physical Vapor Deposition) i el CVD
(Chemical Vapor Deposition). El PVD consisteix a evaporar sobre 1’oblia el material que s’ha de
dipositar. EI CVD consisteix a produir una reaccié quimica entre dos gasos. Per exemple, per dipositar
amb CVD nitrur de silici (SisN,4), s’utilitza sila (SiH,) i amoniac (NH,). El producte de la reaccié es
diposita sobre 1’oblia. El gruix obtingut en aquests processos es pot controlar amb el temps i la intensitat
del diposit.

Un altre métode de diposit és 1’sputtering, que normalment s’utilitza per dipositar capes gruixudes
1 que consisteix en el bombardeig del material que s’ha de dipositar amb ions d’argd que son portats a
I’oblia amb un camp eléctric.

Alta temperatura

Reaccio a1 O
imi as
Gas 2 : ° . /QUlmlca o 8 o @
° oo e 5
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Figura 2.15. CVD. Figura 2.16. PVD.

2.3.3. Oxid de silici

L’oxid de silici serveix per aillar dispositius, formar oxids de porta dels transistors i protegir zones.
L’oxid es pot dipositar o es pot fer créixer. El diposit es pot fer amb els métodes que hem vist en el punt
anterior. L’0xid resultant és de baixa qualitat, pero té 1’avantatge que el seu processament és més rapid
gue no pas el de creixement.

El creixement del SiO; es fa en un forn a una temperatura al voltant dels 1.000° C. S’introdueix en el forn
oxigen, oxidacié seca, o bé vapor d’aigua, oxidacié humida. El creixement de la capa és lent, ja que, a
mesura que augmenta el gruix, les molécules del gas han de travessar la capa per arribar al silici.
L’oxidaci6 seca dona el millor oxid, que €s el que s’utilitza en les portes dels transistors.
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2.3.4. Fotolitografia

Fins ara hem vist que sobre I’oblia es poden dipositar i fer créixer capes. Atés que aquests metodes
son sobre tota l’oblia, cal un metode per definir les estructures que formaran els dispositius. La
fotolitografia permet transmetre un dibuix sobre 1’oblia de silici o una capa de material. El procés
fotolitografic determina les dimensions minimes dels dispositius. Aixd fa de la fotolitografia un dels
processos més importants de la tecnologia microelectronica. Es pot dir que és el factor limitador pel que
fa a la mida dels dispositius. Avui dia es treballa en noves tecniques per fer dispositius més petits.

Figura 2.18. Mascara de fotolitografia.

El procés fotolitografic consisteix a recobrir la superficie de 1’oblia amb una resina fotosensible.
Llavors es col-loca una mascara sobre 1’oblia. Aquesta mascara conté el dibuix que sera reproduit sobre
I’oblia. La mascara esta feta amb vidre i el dibuix esta fet amb crom. Quan s’il-lumina amb llum
ultraviolada, la resina canvia les seves propietats quimiques alla on arriba la llum. Aquests canvis
quimics permeten utilitzar un producte quimic que elimina les zones il-luminades. Aixo rep el nom de
revelatge.

Figura 2.19. Diposit de fotoresina.
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Figura 2.20. Fotolitografia

Un cop la fotoresina és revelada, es pot dipositar, es pot fer créixer una capa o bé es pot gravar la
capa. El procés de gravat, el veurem en el proper punt. Després s’ha d’eliminar la fotoresina.

2.3.5. Gravat de capes sobre silici

Gravar una capa significa eliminar determinades zones mantenint un dibuix. Com hem vist abans,
el dibuix es fa amb fotolitografia. El gravat es pot fer submergint 1’oblia amb la fotoresina revelada en un
liquid apropiat que reacciona quimicament amb la capa que s’ha de gravar. Aquest metode s’anomena
gravat humit i és isotropic, ja que 1’atac quimic es produeix en totes direccions. Tipicament, els perfils no
son rectes. En canvi, el gravat sec, que consisteix en el bombardeig amb un gas, permet obtenir perfils
millors. D’aquesta manera s’aconsegueix anisotropia.

Figura 2.21. a) Gravat sec. b) Gravat humit.

2.3.6. Difusio

La difusio és un dels mecanismes mitjangant els quals podem introduir impureses en 1’oblia. Amb
temperatures de 1.000° C es pot aconseguir que els atoms d’una capa sobre 1’oblia puguin difondre’s a
través de la xarxa cristal-lina gracies a 1’agitacio térmica.

L’oxid de silici pot ser emprat com a mascara. Aixo vol dir que podem cobrir zones amb SiO, per
impedir la difusio de les impureses.



TEORIA | TECNOLOGIA DE SEMICONDUCTORS | E,E‘ 33
B T Rt

2.3.7. Implantacio ionica

Un altre métode per dopar és la implantacié ionica, que consisteix a ionitzar els atoms del material
dopant i a accelerar-los per tal de bombardejar 1’oblia. La profunditat a la qual arriben els ions depén de
la seva energia cinética. Aixo permet un control del dopatge més gran que no pas en el cas de la difusié.
L’avantatge d’aquest procés és que es fa a temperatura ambient, encara que cal fer una recuita per
eliminar els defectes provocats a la xarxa cristal-lina pel bombardeig. De la mateixa manera que en la
difusid, el SiO, pot ser utilitzat com a mascara.

18"16%%10"%10"%0 " 10'%10' % 16" ¢ [em-3)
Figura 2.22. Implantacid ionica amb indicaci6 del dopatge.

2.3.8. Encapsulacio de dispositius

En una oblia hi ha un gran nombre de dispositius i circuits identics. Aixo fa que el cost per unitat
sigui baix encara que el procés sencer sigui car. Cada circuit de I’oblia es troba en un dice o dau. Els daus
es tallen i se’n comprova el funcionament correcte. Llavors es fan les soldadures de les connexions
eléctriques i s’encapsulen els daus per tal d’aillar-los de I’exterior.
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Figura 2.24. Inversor CMOS complet.
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Figura 2.25. Exemple de fabricacié d’un transistor MOS.
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2.3.9. Exemple de fabricacio d’un transistor MOS
A la figura 2.25 hi ha resumit el procés de fabricacié d’un transistor MOSFET. Penseu que entre

cada pas hi ha tot el procés litografic. El nombre complet de processos en un dispositiu real és de prop de
100.
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CAPITOL 11l

3. DIODES D’UNIO PN

3.1. Estructura de bandes i caracteristica (V)

Per si mateix, un semiconductor extrinsec, intrinsec, P o N, no té un interés especial en un circuit
electric. El principal avantatge dels semiconductors apareix quan els ajuntem per fer dispositius més
complexos, com ara diodes, transistors, tiristors, etc.

L’estructura més simple és la del diode. Cal tenir en compte que existeixen molts diferents tipus de
diodes (Zener, Allau, Tanel, Varicaps, Varistors, Schottky, etc.) d’entre els quals només estudiarem el
diode d’uni6 PN, que és el més comu i que ens servira per entendre el funcionament de la resta.

Suposem gue tenim un semiconductor de tipus P i un semiconductor de tipus N, com a la figura de
I’esquerra (fig. 3.1.).

Mentre que el de tipus P tindra més impureses acceptadores i, per tant, més h*, el de tipus N tindra
més impureses donadores i, per tant, més e (recordeu els apartats 1.5 i 1.6 del capitol anterior). Com a
conseqiiéncia d’aixo, tenim un gradient de concentracié de portadors: a I’esquerra (zona P) tenim h*, i no
e, mentre que a la dreta (zona N) tenim e, i no h*. Com ja hem argumentat en I’apartat 1.5, aixo
provocara un corrent de difusié contrari a les densitats dels portadors (eq. 1.20). Per tant, els h* tendiran a
anar a la zona N i els e tendiran a anar a la zona P, com a corrent de difusié. Ara bé, quan un h* vagi a la
zona N, veura un entorn amb molts e, dels quals algun tindra I’energia adequada perqué es produeixi una
recombinacié electro-forat i passin a un nivell d’energia estable. El mateix passara amb els e que vagin a
la zona P.

Aquest darrer fenomen generara una regid, anomenada zona de carrega espacial, on els portadors
de carrega es recombinen molt facilment i deixen de ser portadors. Les impureses ionitzades, en aquesta
zona, ja no tenen el e o el h* lliures que compensaven la carrega, sin que ara tenen una densitat de
carrega no nul-la.

Mentre que a la zona P es queden les N, , a la zona N es queden les N ; per tant, la densitat de
carrega (p) que queda és com la de la figura (fig. 3.1).

Amb la densitat de carrega és possible calcular el camp eléectric com a:

VE=£, (3.1)
E
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tal com s’aprecia a la figura 3.1. Com hem vist en el capitol anterior, aquest camp origina un corrent (eq.
1.17) que contrarestara el de difusio (eq. 1.20 i 1.21) que hem suposat inicialment.

Igualment, aplicant la definici6 de potencial:

—VV =E obé, V= —j E-dx (en 1d) (3.2)
: ™ fan ©
D e
e P e
D o @D
P Y
|
m ©
SE JESERNES
semiconductor N
I
_Wn
) densitat de
7@ carrega (p)
N ‘ ) M
W,
dav P
dx? £
zona de carrega
E (x) espacial ~ 0.5 pm
> X
I | Tt
intensitat del : |
N - |
camp eléctric | E— _av _ jﬁdx
|
-E, I . ‘ dx &
: | |
V (x) | E 3
| | |
| Z - Vo
| | |
| |
potencial i ! ~
electrostatic ; V = —Ig - dx
|
| | |
i I => X
| |
\ |
P E(x) : I
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|
|
|
|
|

— X

energia potencial e PE (X)

-eV,
Figura 3.1. Uni6 PN.
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obtenim la variacid de potencial electrostatic a la regié de transicié. Es pot observar que aquest potencial
esdevé una barrera oposada al moviment per difusid dels forats. Cal recordar que el potencial més gran és
una barrera només per a carregues positives. En el cas dels e, simplement es multiplica per —1 i s’obté
que també és una barrera oposada a la difusi6. L’al¢ada d’aquesta barrera s’anomena potencial de
contacte (Vo).

L’estructura d’uni6 PN anteriorment descrita es simbolitza mitjangant el simbol de la figura 3.2.
Com que només té dues parts, Unicament podrem connectar el dispositiu amb dues terminals. Aquesta
connexid, de la figura 3.2. Com que només té dues parts, Unicament podrem connectar el dispositiu amb
dos terminals. Aquesta connexid, demostrarem que no és intercanviable, per la qual cosa la polaritat és

molt important.

Dibuix Circuit
esquematic

)
N J

v

P

Figura 3.2. Esquema del diode.
El que podem considerar primer és la connexio de la part P al terminal negatiu d’una font de tensio
(fig. 3.3). Fixeu-vos que a la figura 3.1 hem vist com s’originava una barrera de potencial amb valor V,

que s’oposava a la difusio de forats i electrons. Es veu com a aquest valor V, se li sumara V, i s’obtindra

Vo’ = V) + V; per tant, aquesta configuracid, anomenada polaritzaci6 inversa, impedira el pas de
portadors de corrent i el circuit quedara obert.

En canvi, si sobre P s’aplica una tensi6 positiva i sobre N s’aplica una tensi6 negativa, ¢l valor de

v
V| VI
Figura 3.3. Polaritzacid inversa.

V, disminuira. En una primera aproximacio sera V,” = V, — Vp, de manera que propiciarem el pas de
portadors de carrega quan més tensié directa hi hagi.

Y

+
- | <
|
VA v,

Figura 3.4. Polaritzaci6 directa.

|

Un desenvolupament formal del tipus de corrent que hi ha en la uni6 PN porta a I’equacio segiient:
| =1,(e""™ -1) . @ (3.3)

D’aqui es dedueix que n (anomenat factor d’idealitat) val 1 per al Ge i 2 per al Si per a tensions
moderades. |, és el corrent invers de saturacio i té un valor de 1’ordre del pA, i, finalment:
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v-XTo T ek (3.4)
Q - 11600

SiT~300K, V;~26mV i, per tant, nV, ~ 50 mV. Aixi, si I, =1 pA, en el cas d’una polaritzacio
directa de V = 0,5 V tindrem un corrent de | ~ 0,02 A. Per0, en canvi, si V = -0,5 V (polaritzacié
inversa), tindrem | ~ -I, ~ —1 pA. Si ens fixem en el grafic de la figura 3.5, veurem que quan la
polaritzacid és directa (V > Q) tenim un corrent gran que passa pel dispositiu. En canvi, si la polaritzacié
és inversa tindrem una intensitat negligible ~ I,.

Figura 3.5. Caracteristica (V) del diode.

3.2. El diode com a element d’un circuit

Com hem vist, el diode té una caracteristica 1(V), cosa que significa que sota una tensio V genera
una intensitat 1. De fet, també una resisténcia té una caracteristica I(V), perd simple i lineal:

Vv . : D
| = R relacié 1(V) d’una resisténcia (lineal)

| = IO(eV/n'V‘ —1) , relaci6 I(V) d’un diode (exponencial) (3.5)

Es per aixd que aplicacio de les lleis de Kirchhoff és una mica més complicada, tot i que es pot
entendre el diode com una resisténcia amb un valor R = R(V) que depén de la tensio.

Com es veu als grafics (fig. 3.6), la resisténcia és la inversa del pendent en un grafic 1(V). Aquest
pendent és constant en una resisténcia i val 1/R, perd no ho és en un diode:

I |
Pendent (R} ])
Pendent 1/R
Pendent (R])
Pendent (R11)
V -
Pendent v
(R~0)

Figura 3.6. a) Caracteristica I(V) d’una resisténcia. b) Caracteristica I(V) d’un diode.
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Aixi, doncs, quan introduim un diode en un circuit, aquest té un efecte de resisténcia depenent de
la tensi6 que hi passi. EI problema és que no podem aplicar facilment (3.5) per trobar la resisténcia del
diode; per tant, la técnica de resolucid €s numerica o grafica, com s’exemplificara a continuacio.

[~
L1
_ o 4 _
Vie— m RL

J:_—_k terra (v = 0)

Figura 3.7. Esquema circuit basic diode.

En el circuit de la figura 3.7, tenim un diode en série amb una resisténcia R, connectats ambdds a
una font de tensié continua amb valor v;. Per trobar el corrent, primer determinarem la tensi6 en els
extrems del diode (A i B):

Va =Vj; Vg =IR_; pertantvp =va-Vvg =Vj-IRL.

Com es pot veure, la tensié maxima que caura al diode sera v; (si i = 0), i, igualment, la intensitat

L. eV . .,
maxima sera | = R_ si la caiguda de tensio (va - vg) fos zero.
L

Hem de tracar una recta amb aquests dos punts [(vi, i = 0) i (vp = 0, i = vi/R.)] i veure on
intersecciona amb el grafic 1(V) del diode.

i
ViR, T i (v) del
diode
Ia A
Va Vi Vp

*  Caiguda de tensi6 al diode
** Caiguda de tensi6 a laR

Figura 3.8. Esquema de la recta de carrega del diode.

La recta s’anomena recta de carrega, mentre que el punt d’interseccié de la recta amb la
caracteristica (V) és el punt de treball A. EI corrent i, és el corrent de pas pel diode (i, per tant, per R,) i
Vj €s la tensid que cau al diode.

En certes condicions convé simplificar el model del diode. Per fer-ho, hi ha basicament dues
aproximacions: el model lineal i el model ideal.

En el model lineal, se suposa que a partir d’una tensio V, el diode condueix com una resistencia
amb valor R;. En canvi, per sota d’aquest valor la resisténcia és molt gran (R;) com a consequiéncia de la
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polaritzacid inversa.
El model ideal és una simplificacio del model lineal i suposa que Ri=01i R, = .

Diodes de Ge (1N270): V,= 02V
Diodes de Si (IN3605): V,=0.6V

Re ()

R (11) \Z \Y Vv, \Y

Figura 3.9. Caracteristica I(V): a) model lineal, b) model ideal.

3.3. Circuits habituals basats en diodes

3.3.1. Circuit rectificador de mitja ona

Sovint el model lineal sera suficient per entendre I’efecte d’un diode en un circuit. Aquest model
lineal vé representat a la figura 3.10.

—- | F—W—
| diode - | model Iinéal -

Figura 3.10. a) Esquema del diode. b) Esquema del model lineal.

Es a dir, si estem en inversa, tenim R, ~ co; per tant, é&s com tenir el circuit obert. Si estem en
corrent directe, pero, tenim una petita caiguda de tensio V, (simbolitzada com una font de tensié posada
al revés de la qual polaritza el diode) més una resisteéncia Ry.

L
::::::D; | \|/‘ T
Vi@..m.RL vi® m R

—1 - 1 ‘

Figura 3.11. a) Esquema d’un circuit amb diode. (b) Circuit a linealitzat.
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Suposem gue tenim un diode en un circuit de corrent altern amb una font v;. El circuit també té una
resistencia R.. Suposem que:

v, =V, -sin(wt) (3.6)
Segons la llei de Kirchhoff,
V,,-sin(wt) -Vy =i(R; +R) (3.7)

i per tant:

- V,,-sin(et) -Vy

(Ry +R.) &9

Amb la intensitat que passa pel circuit podem mirar la tensié a la sortida del circuit (k), ja que:

. V_-sin(wt) -V
V=R =0 (+F1 ) YR, (3.9)
f L

Per tant, queda clar que la sortida del circuit (V) no sera mai tan gran com v; (=V,_ -sin(w+) ), ja
RL
(Ry +R))

aquest terme és 1. Ara bé, el model valdra quan v; > v, (polaritzacio directa), mentre que, quan v; <v, la
polaritzacio inversa fara que Vi = 0, ja que hem argumentat que R, ~ c.

que sempre tindra restat V,. A part, sempre hi haura un factor , tot i que en el model ideal

Figura 3.12. Esquema de la rectificacié de mitja ona.

Amb aquest tipus de dispositiu podem aconseguir pas de corrent només en la meitat dels periodes.
Per exemple, si R, fos el filament d’una bombeta, aquesta només estaria il-luminada aproximadament la
meitat del temps.
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3.3.2. Circuit rectificador d’ona completa amb pont de diodes

Com hem vist, el circuit que rectifica la meitat de les ones s’anomena rectificador de mitja ona.
Una forma més efectiva de rectificacio €s la rectificacio d’ona completa amb el pont de diodes.

Ce

]

Figura 3.13. Circuit rectificador d'ona completa amb pont de diodes.

En cada semicicle, vp canviara de signe d’acord amb vp = v; = Vj, sin (wt); per tant, tindrem un
semicicle vc > 0 i un semicicle vc < 0. Si agafem un model ideal del diode, tindrem:

Y
D, §7 D, D: 4. Z ;7 D,

D3S R D SD4
1

V>0 Vve<O0
Figura 3.14. Pas i sentit del corrent en el pont de diodes.

Quan tinguem v¢ > 0, aleshores vc > vp i el corrent anira de C cap a D (part esquerra de la figura
3.14). En aquest cas, el corrent només podra passar per D, i D3, perqué son els diodes que es troben en
polaritzacid directa. Alternativament, quan vc < 0, aleshores v < vp, i llavors el corrent anira de D a C i,
per tant, passara per D4 i D;.

En ambdos semiperiodes, v, > vg i, per tant, la tensio que veu R, que és v, — vg sempre té el mateix
signe, esta rectificada. Recordem que R, simbolitza qualsevol resisténcia o element resistiu d’un aparell
que necessiti llum rectificada, des d’un LED fins a un motor eléctric d’Escalextric.

Per tant, obtindrem la rectificacid seguent:

v

V, =V, Sinst  Va-VB

Figura 3.15. Esquema de la rectificacié d’ona sencera.
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L’analisi del circuit en el model lineal es troba detallada a la col-lecci6é de problemes.

3.3.3 Filtres passius en rectificacio

La sortida polsant en ambdds circuits rectificadors els fa inapropiats com a font de corrent continu
en molts dels circuits electronics. Una manera simple de reduir la variacié de voltatge és col-locar un
condensador en paral-lel a la resistencia de carrega (R.) del nostre circuit.

Primer considerem el primer circuit de rectificacio:

[
I
@)

W R
T 1
DA

Figura 3.16. Filtre rectificador capacitiu.

En aquest cas, tenim que, en el semiperiode en qué el diode estigui en polaritzacié directa, C es
carregara (emmagatzemant una carrega i, per tant, establint una diferéncia de potencial).

Quan el diode estigui en polaritzacio inversa, C cedira aquesta tensio i es descarregara:

\Y

Va (sense C) Va (amb C)

TATATAN

Figura 3.17. Senyal rectificat en el circuit anterior (fig. 2.17).

En un circuit simplificat, el temps de carrega/descarrega del condensador és R, C; per tant, haurem

de triar C > L on T és el periode del senyal altern | T = 1 = 1 :
R, 2@

També podem col-locar una C en paral-lel a la R_ en el cas del circuit rectificador d’ona completa
amb pont de diodes, amb efectes similars.
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3.3.4. Circuits limitadors

Sovint I’objectiu de 1’electronica és adaptar un senyal d’entrada a una sortida. D’alguna manera, és
el que hem fet amb els circuits de rectificaci6 AC/DC de mitja ona i d’ona completa. De manera
geneérica, podem considerar una tensio d’entrada v; i una de v,.

Figura 3.18. Esquema general d’un circuit.

Només amb diodes, resisténcies i fonts de tensio, podem aconseguir limitar v,.

Aixd és molt facil d’entendre si es considera el model ideal. Podreu trobar-ne exemples
desenvolupats a la col-lecci6 de problemes.

-
v 1
|

Vo

Vi

+
Vo 0.7 Y| Ve -
P A
- Vi \/
.
Vo

Figura 3.19. Models del diode com a limitador de tensio.

3.4. Altres diodes

3.4.1. Diode Zener

El diode Zener és un diode normal en el qual s’ha de tenir en compte la regié de ruptura. La seva
modelitzaci6 és una ampliacid de la del diode rectificador (PN), per tal d’incloure-hi la regié de ruptura
(fig. 3.20).

El model més habitual de la regié de ruptura consisteix a completar el model afegint un nou tram
lineal al model del diode rectificador (PN). A la figura 3.20 podeu veure un esquema de com es
modelitza el diode Zener i com és la seva caracteristica 1(V). El simbol que s’utilitza per representar
aquest diode és el d’un diode normal acabat amb una espécie de z en la linia que representa el catode.
Aquests diodes s’han dissenyat per tal de treballar a la regio de ruptura (Vz).
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1/Rs Divv 2D
Vb N .
T v v Rs= Vo =Ry
—_— : 4 A
Iq Vv VL__.....__‘.
pendent 1/R, Y—I o _—ij

Figura 3.20. a) Simbol del diode Zener. b) Corba I(V). c) Equivaléncia per trams lineals.

3.4.2. Diode LED (Light Emitting Diode, «diode emissor de llum d’alta densitat»)

Els LED (Light-Emitting Diodes), com el seu nom indica, son diodes emissors de llum. Aquests
dispositius a base de semiconductors han anat substituint les petites lampades de filament en aplicacions
com poden ser els indicadors lluminosos i els displays de la majoria d’aparells.

Ancde  Cathode

+ -
’ Anode Cathode

{long lead) short lead,
flat side or
spot

Figura 3.21. Simbol i esquema d’un LED.

Els avantatges son clars: vida llarga, dimensions petites, voltatges de funcionament baixos i costos
reduits.

La banda d’emissi6 de la llum d’un LED esta lligada amb el gap del material utilitzat: des del blau
(GaN), passant pel verd (GaP), fins a I’infraroig (GaAs).

La caracteristica principal dels LED és que, en ser polaritzats en corrent directe, comencen a
emetre a partir de la seva tensio llindar (V,).

3.4.3. Diodes Schottky

El principal avantatge d’aquests diodes és una caiguda de tensio en corrent directe baix i unes
velocitats de commutacié proximes molt rapides, cosa que els fa ideals per a un nombre molt gran
d’aplicacions. Aquesta ultima caracteristica ha fet que s’utilitzin sobretot en aplicacions de freqiiéncia
molt alta, incloent-hi els senyals de baix voltatge amb requeriments de commutaci6 inferiors als 100
picosegons.

Les caracteristiques mostrades per aquests diodes estan determinades principalment per 1’algada de
la barrera de potencial del metall dipositat sobre el semiconductor (normalment Si). Per tant, el contacte
jano sera PN, sin6 metall-semiconductor (fig. 3.22).
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Schottky Barrier
Front Metal Metal

$i0, Passivation /
o N\ e
——
\

- LY

v\
N\

n- opi layer Guardring

Back Metal
n+ substrate

Figura 3.22. Esquema d’un diode Schottky.

3.4.4 Altres dispositius de tipus diode

Diode GUNN: és essencialment un diode format per una peca semiconductora dopada
(normalment GaAs) amb dos contactes eléctrics en els pols oposats. S’anomena diode perqué té dues
connexions i presenta una caracteristica 1(V) no lineal, amb un comportament semblant al dels diodes
PN. Tot i aixi, de manera diferent que els diodes PN, el seu comportament 1(V) és simétric, és a dir, per a
un determinat voltatge ¥, la intensitat corresponent és 7°, mentre que, per a un voltatge —V, la intensitat
corresponent sera —/’.

Diode Esaky: els diodes Esaky, també anomenats diodes tunel, reben el nom del seu descobridor,

L. Esaky (1958). Es caracteritzen sobretot per tenir una resistéencia diferencial negativa i una gran
rapidesa de commutacio.

NOTES

(1) Per tenir un desenvolupament formal de I’equacié 2.3, consulteu: G. LOPEZ Y J. M. GARCIA, Fisica de los dispositivos
electronicos, UPS, y MILLMAN, HALKIAS, Electréonica integrada, Hispano-Europea.
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CAPITOL IV

4. TRANSISTORS D’UNIO BIPOLAR

4.1. Estructura Fisica i Modes d’Operacio

4.1.1. Estructura fisica

Un cop estudiat el diode, el segiient dispositiu que s’ha d’estudiar €s el transistor d’uni6 bipolar o
BJT (Bipolar Junction Transistor, «transistor d’uni6 bipolar»). Com veureu, el nom de bipolar prové del
fet que aquests transistors (a diferéncia dels transistors d’efecte de camp, que veurem en el proper tema)
condueixen el corrent mitjancant dos tipus de portadors (e” i h™).

Historicament, el BJT va ser desenvolupat als laboratoris Bell (EUA) el 1947, i va tenir un impacte
sense precedents en ’electronica. Abans d’aquesta data, els semiconductors només eren utilitzats com a
termistors (sensors de temperatura), com a fotodiodes i com a rectificadors (diodes). Abans del seu
desenvolupament tecnologic, W. B. Shockley, J. Barden i W. H. Brattain van preveure tedricament el seu
funcionament, fet pel qual van rebre el premi Nobel I’any 1956.

Tot i que inicialment només es pretenia amb els transistors substituir els antics amplificadors de
valvules per dispositius petits, finalment el seu s es va estendre a altres camps, com I’alta freqiiéncia,
I’electronica de poténcia i fins i tot I’electronica digital, on families senceres (TTL, ECL...) es basen en
BJT. Al fenomen d’amplificaci6 controlada se li va donar el nom de Transfer Resistor, i d’aqui prové el
nom del dispositiu Transistor.

Fisicament, un transistor es compon (en el seu disseny més basic) de tres regions dopades de
manera alterna N, P i N o P, N i P, anomenades emissor, base i col-lector (Emitter, Base, Collector).

Metal

n-type p-type n-type contact P n P
o Emitter Base Collector ol E Emitter Base Collector C
r(n} ) er region region region O(éf)mr region region region

P .
Emitter—base Collector—base ,L
junction il junction
(EBJ) B (CBJ) B

(B)
Figura 4.1. Esquema d’un transistor bipolar NPN i d’un PNP.

Mentre que en un diode (unié PN) miravem el corrent en funcio de la diferéncia de tensio entre els
extrems (caracteristica 1(V), eq. 2.3), aqui tindrem tres corrents (lg, lg, lIc: corrents d’emissor, base i
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col-lector, respectivament) i dues tensions (Ves, Vgc: tensions d’emissor/base i de base/col-lectors,
respectivament). Figura 4.2:

'E lc
[ o——— n |4 n —<——e/(C
=igt+ic
Aip
I——e—
— '+ B - '+
VBE Ve

Figura 4.2. Esquema de corrents en un BJT NPN.

4.1.2. Correntsen un BJT

El BJT es pot comprendre com si fossin dos diodes contraposats (NPN = NP + PN), i, tot i que el
seu comportament no és exactament el mateix que si ho fossin, bona part de la deduccid qualitativa és
comparable. Comencem suposant que el primer diode (entre emissor i base) esta en polaritzacié directa
(figura 4.3).

Forward-biased Reverse-biased

— Fgp + — Vep +

Figura 4.3. Moviment de carregues en un BJT NPN.

Com en la unié PN, entre emissor i base s’estableixen corrents de difusid, de manera que 1’emissor
injecta e a la base, i aquesta, h* a ’emissor. Per tal que el primer component (e") sigui més gran,
generalment 1’emissor estd molt més dopat (simbolicament podeu trobar N*PN). El corrent que circula
entre emissor i base sera lg, i per cada e injectat (menyspreem els h* perqué hi ha més electrons
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injectats), la bateria Vg subministrara un e”. Com que les intensitats estan referides a carregues positives,
I té sentit contrari als e injectats d’emissor a base. Logicament, ¢ estara controlat per Vge.

Un cop els electrons estan injectats a la base, aquests estan en una zona P i, per tant, en un entorn
majoritari de forats. Per tant, una part d’aquests electrons injectats a la base es recombinara. Cal fer un
disseny de base estreta perqué es recombinin pocs electrons. Cada e injectat que es recombini, ho fara
amb un h*. I per cada h* recombinat, un e de la base se n’anira a la bateria Vge per compensar la carrega.
Aquests e componen lg. Finalment, els e que arriben al col-lector componen Ic. Una analisi formal ens
portaria a:

-B e[\i’?] -1

-D

(4.1)

I; =E e(\i’BTE]—l -F e[\i’icj—l

on A, B, C, D, E i Fson un conjunt de parametres fisics de cadascuna de les zones analitzades. Aquestes
equacions, que recorden 1’equacié del diode, s’anomenen model d’Ebers-Moll, model que, tot i que esta
desenvolupat en una série de suposits, té un ampli rang de validesa. Fins i tot programes de simulaci6

com I’SPICE el fan servir. Es important destacar que en el dispositiu es compleix la llei de nusos
(Kirchhoff):

e =1z +1.. 4.2)
que també compleix el model d’Ebers-Moll. En un PNP, els corrents van a I’inrevés i I’explicacio s’ha
de feramb h* en lloc de €.

4.1.3. Modes d’operacio d’un BJT

Depenent de les tensions Veg i Vg, els «diodes» corresponents tenen polaritzacio directa o inversa,
i el funcionament del BJT sera completament diferent.

Es distingeixen quatre modes d’operacié només en funci6 del signe:

\/:
Actiu Directe Saturacié
> Vac
Tall Actiu Invers

Figura 4.4. Modes de treball en un BJT.



52 U TRANSISTORS D’UNIO BIPOLAR
B L iR

— Mode actiu directe
Si Vee < 01 Vge > 0, tindrem que exp(Vec/ KT) << 1iexp(Vee/ KT) >> 1, i amb el model
d’Ebers-Moll (eg. 4.1) podrem aproximar:

: (4.3)

d’on podem trobar:

I
L=Z=p, (44)
I B

on el parametre B s’anomena guany de corrent d’emissor comu 0, sSimplement, guany. Aquest
parametre té una importancia cabdal per definir un transistor i per comprendre la seva actuacio
en un circuit. Aquest guany té un valor diferent per a cada tipus de transistor, valor que pot
estar entre 100 i 300, tot i que pot arribar fins a 1.000.

Tenint en compte les equacions 4.2 i 4.4:

EE
|E—7 c= (4.5)
Aixi:
_a P
P e % g (49)

Si B = 100, aleshores o ~ 0.99. a s’anomena guany de corrent en base comuna. Aquest
mode s’utilitza per amplificar linealment el senyal analogic.

D’altra banda, hem vist que la unié emissor-base actua com un diode, igual que la unié
col-lector-base. En aquesta darrera, assignarem un valor |, (corrent invers de saturacié) a la
constant C (eq. 4.3 04.1).

En mode actiu, en resum:

l. =al;
()
le=1,e" le =g
VBE
| [*] o
IB: OeVT ﬂzi : a:i
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Aquest conjunt d’equacions és valid per a BJT NPN. En un PNP cal substituir Vge per
Veg 1 el corrent va en sentit contrari.

— Mode actiu invers
Encara que a priori sembli que el funcionament hagi de ser similar a 1’anterior, aixo no
és aixi, perque el BJT no és bidireccional. Per exemple, cal recordar que I’emissor esta més
dopat que el col-lector (N*PN). Aixi, doncs, tot i que s’arriba a invertir el sentit del corrent
(Vee < 0i Ve > 0), aquest mode no s’utilitza.

— Mode saturat
En aquest mode, les dues unions PN tenen polaritzacio directa (Vge > 0 i Vgc > 0) i el
valor de totes les exponencials a I’equacio 4.1 és molt gran.

Enci En circuits logics, on els BJT actuen com a commutadors amb dos estats (ON i
OFF), aquest tipus de funcionament esta caracteritzat per una Vg petita (tipicament, en silici
d’aproximadament 0.2 V) i el corrent del col-lector depén del circuit connectat a aquell. En
aquest cas, el BJT actua com un commutador tancat (estat 1ogic ON).

— Mode de tall
En aquest cas, les dues unions tenen polaritzacid inversa (Vge < 0 i Vgc > 0) i totes les
exponencials s’aproximen a valors petits. D’aquesta manera, Ic, Ig i Iz es fan practicament
nul-les. Aixi, en aquest mode el BJT actua com un commutador obert (estat logic OFF).
L’aplicaci6é analogica del BJT (mode actiu directe) serd tractada amb més profunditat en els
apartats 4.2 i 4.3. Mentrestant, reservem 1’aplicaci6 digital per a I’apartat 4.4 (modes de saturacio i tall).

4.2. EI BJT en un circuit

4.2.1. Simbols i convencions

En un circuit, un BJT se simbolitza mitjangant el simbol de la figura 4.5:

C (collector) C (collector)

E (emitter) E (emitter)
Figura 4.5. Simbols en un circuit d’un transistor BJT NPN i PNP.

En ambdoés dispositius, I’emissor es distingeix mitjancant la punta d’una fletxa, que indica
graficament que el col-lector i ’emissor no son simétrics ni intercanviables. El tipus de BJT (NPN o
PNP) esta indicat per la direccio de la punta de la fletxa, que sempre indicara ’avang del corrent de
I’emissor, com mostra la figura 4.5.

Els punts B, C i E (que indiquen, respectivament, la base, el col-lector i I’emissor) seran els punts
de calcul de les tenSionS; aixi: VBC = VB - VC (= *VCB) i VBE = VBf VE (= *VEB).
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4.2.2. Resolucio de circuits

La resolucio de circuits amb BJT implica la determinacié del mode de treball d’aquest (actiu, tall 0
saturacio). Les aplicacions digitals (tall i saturacio), les estudiarem de manera més detallada en la secci
4.4, Generalment, doncs, si no es coneix el mode de treball del BJT, se’n pressuposa un (actiu directe, si
és una aplicacié analogica); quan solucionem les tensions podrem comprovar si el BJT estava 0 no en
aquest mode. Si el sistema satisfa les condicions, el problema esta ben resolt. Si no les satisfa, cal tornar-
se a plantejar un altre mode d’operacio.

Per a la resoluci6 de circuits només s’han de tenir en compte les lleis de Kirchhoff i les relacions
entre corrents i tensions propies de cada mode. En el mode actiu directe, utilitzarem les equacions
descrites en I’apartat 4.1.3; a més, fent una aproximacié molt bona, la unié base-emissor treballa com un
diode, per aix0 considerarem la tensié que cau entre la base i ’emissor Vge ~ 0.7 V. Usualment, també
s’indiquen valors com el guany, atés que es considera que son valors que depenen de les caracteristiques
de fabricacio.

Exemple 1

Suposem el circuit de la figura 4.6. S’han de determinar els corrents i les tensions per a § = 100.

10V o

Ay :Hﬁg
47K

w3

3.3k

Figura 4.6. Circuit de I’exemple 1.

No coneixem el mode d’operacid, perd suposem que és actiu directe. De fet, aixo sembla
corroborat pel fet que Vg =4 V, i, en canvi, la branca que conté E acaba a la terra, d’on suposem que Vpe
>0.

Considerant Vge = 0.7 V, tenim 0.7V = Vg — Ve =4V — Vg, i, per tant, Ve =3.3 V.

Amb Ve podem calcular facilment Ig: Ie = (Ve—0V) / Re = 3.3V /3.3 kQ =1 mA. Fixeu-vos (és
important!) que el signe d’aquest corrent és positiu. Aixo implica que el corrent surt per 1’emissor del
NPN. En cas contrari, entrariem en contradiccio.

Un cop disposem de qualsevol corrent, amb el guany (o i/0 ) podrem trobar laresta. o =/ (B +
1); per tant, si p = 100, tenim o = 0.99.
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Aleshores, lc=alg=0.99 - 1 mA =0.99 mA
ls=Ilc/p=0.99/100=0.01 mA

Cal fixar-se que aquests valors son totalment raonables, perqué el corrent que circula entre el
col-lector i ’emissor és practicament igual i el que circula per la base és molt petit. Per trobar el corrent
de base també hauriem pogut utilitzar I = I¢c + Ig.

Amb la llei d’Ohm podem trobar la tensié que ens falta:
10 V — Ve =Rclc, i aixo significaque Ve =10V - 4.7kQ - 0.99 mA =5.3 V.

Un cop analitzat el circuit, hem de comprovar que el suposit inicial (mode actiu directe) és
correcte. Aixo, ho podrem comprovar, ja que Vgc =4V — 5.3 V =-1.3 V (negatiu); d’altra banda, Vge = 4
V - 3.3V =0.7 V (positiu), i tots els corrents van en el sentit adient. Per tant, podem assegurar que el
mode de treball és actiu directe.

Exemple 2

Segons el circuit de la figura 4.7, cal determinar els corrents i les tensions per a § = 100.

1oy o

B Fﬁ;:
o 4K =

|
BN

ReZ

3.3k

Figura 4.7. Circuit de ’exemple 2.

No coneixem el mode d’operacid, per0 suposem que és actiu directe. De fet, aixd0 sembla
corroborat pel fet que Vg =6 V.

Considerant Vge = 0.7 V, tenim que 0.7 V = Vg— Vg =6 V — Vg, i, per tant, Ve=5.3 V.
le=(Ve-0V)/Re=5.3V/3.3kQ=16mA.
lg=1lg-a/p=16mA-0.99/100=0.016 mA;

Ilc=1g—1g=1.584 mA.
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10 V —Vc=Rclc, i aixo significaque Ve=10V —4.7kQ - 1.584 mA =2.4 V.

Un cop analitzat el circuit, hem de comprovar que el suposit inicial (mode actiu directe) és
correcte. Vgc =6V — 2.4V =3.6 V (positiu!); d’altra banda, Vge =6 V - 5.3V = 0.7 V (positiu). Per tant,
segons aquesta resolucid, el mode de treball és la saturacio. Els resultats obtinguts en aquests calculs,
doncs, sén incorrectes, pero si que podem afirmar que el dispositiu esta en aquest mode de treball. A la
seccid 4.4 veurem com hem d’analitzar-lo.

Exemple 3

Segons el circuit de la figura 4.8, cal determinar els corrents i les tensions per a 3 = 100.

10V O
ﬁé;
2K

S

K

R LI

Figura 4.8. Circuit de I’exemple 3.

No coneixem el mode d’operacio, perd suposem que és actiu directe. Cal fixar-se que aquest BJT
és un PNP i, per tant, totes les tensions i els corrents van en sentit contrari.

Ve=Vg—-Vz=0.7V, ja que Veg= 0.7V (PNP') i Vg=0V.

le=(10V —-Vg)/Re=(10V -0.7 V) / 2 kQ = 4.65 mA.

lc=0a-lg=0.99 - 4.65 mA = 4.6 mA.

IB=IC / B =0.046 mA

Ve=-10V +Rcle, Vc=-10V +1kQ - 46 mMA=-54V.

Un cop analitzat el circuit, hem de comprovar que el suposit inicial (mode actiu directe) és

correcte. Veg = -5.4 V — 0 V = -5.4 V (negatiu); d’altra banda, Vgg = 0.7 V (positiu). Per tant, segons
aquesta resolucio, el mode de treball és actiu directe. Recordem de nou que la regla per treballar amb

PNP és invertir els valors de tensié (Vge -> Veg, per exemple) i prendre en sentit contrari els sentits dels
corrents.




TRANSISTORS D’UNIO BIPOLAR I U E} 57
L gk

4.3. BJT: aplicacions analogiques

4.3.1. EI BJT com a amplificador

Com hem vist en els exemples anteriors, petits corrents de base provoquen grans valors de corrent

en ’emissor i el col-lector (Ig = Blg, Ic = B / alg). A I’exemple 1, un corrent de base de 0.01 mA era
suficient per tenir uns corrents d’emissor d’1 mA i de col-lector de 0.99 mA.

Aquest fet es pot utilitzar per amplificar senyals que portin informaci6, com ara senyals d’audio.
El senyal d’entrada podria ser Ig i el de sortida (ja amplificat), Ic. En aquest exemple, la resisténcia que hi
ha al costat del col-lector, Rc, podria representar la resisténcia de 1’altaveu, que converteix el senyal

d’audio en so. En els senyals d’audio, per exemple la radio AM, tenim valors en alterna (figura 4.9), i,
mentre que en uns valors el BJT podria estar en mode actiu directe, en d’altres podria no estar-ho.

1.0+
0.5+

0.0 -

V., V)

-0.5 =

-1.0 <

(I) ' Z(IJO ' 4(I)O ' 6(.!)0 ' B(I)O ' 10I00
Temps (us)

Figura 4.9. Senyal altern com a exemple d’emissié en AM.

Sumant-hi, pero, un valor de tensi6 (o d’intensitat) en corrent continu, aconseguirem que la tensié
sigui sempre positiva (figura 4.10).

2.5=

2.04 / VAM

1.5+

T
Vo V)

0.5 V

AM

0.0

0 ) Z(I)O ) 4(I)0 ) G(IJO ) 8(;0 ) 10IOO )
Temps (us)

Figura 4.10. Senyal altern més un component continu.
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D’aquesta manera, I’ona total t€ dos components:
T
Vau =Vaw +Vay -

on les mintuscules indiquen la part d’alterna i les majuscules, les de continua. El superindex T indica que
la magnitud té tots dos components. Un exemple d’aquesta ona seria el segiient:

Vi, =V +V, cos(apt)[L+V, cos(at)].

La part continua (o polaritzacié) es pot representar amb una font de continua (DC), i la part
d’alterna, amb la corresponent font d’alterna (AC). Vegeu la figura 4.11:

Figura 4.11. Representacid esquematica de ’amplificador d’audio i la seva descomposicié d’aquest només en la part continua.

Segons el circuit anterior, la tensio total entre la base i I’emissor del BJT es pot descompondre en
part alterna i part continua de la manera seguent:

Ve =Vge +Vie 4.7)

que implica considerar dos circuits independents. Si en volguéssim els corrents, obtindriem:

1L =g +ic (4.8)
El que hem vist a 4.7 per a Vge' també val per a Vgc', i el que hem vist a 4.8 també val per a Ig' i

le".
Ara, el corrent induit en el col-lector per a una ona alterna com la de 4.7 es pot calcular segons la

4.3:

o o

17 =1 -e[\%]=lo~exp{m}=l e{V}e{VV} (4.9)

T

Perd si només considerem una part continua,
Vee

lo=1,e" , (4.10)

(o]
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substituint 4.10 a 4.9 obtindrem:

le “Vge 4.11
BE

on I’aproximacié rau a suposar Vge << V7, i per analogia de 4.11 amb 4.8 tenim que:

Ic
Vi

e =—=Vg . (4.12)

Fixeu-vos en la importancia d’aquest desenvolupament. Suposem que Vge és el senyal d’audio (per
exemple, radio AM sintonitzada per una antena que no podem escoltar directament perque cal
amplificar-la). En connectar vge al circuit anterior, forgarem un corrent i sobre Rc, que representaria un

altaveu, i el senyal sonara amplificat en un valor Ic/ V7. Si I’altaveu no sona suficientment alt, apujarem
Vge | com que:

Yl
— T
l.=1.e

també apujara Ic i, segons 4.12, s’apujara ic.
El valor I/ V; s’anomena transconductancia (g):

|
=° 4.13
Im v, (4.13)

Perqué aquest raonament sigui correcte, caldra, com hem vist, que vge << V1, si T = 300 K, V=25
mV. S’admet que Vge no ha de superar els 10 mV d’amplitud.

4.3.2. Configuracions basiques d’amplificacio monoetapa

L’amplificaci6 esdevé un dels problemes fonamentals i objectius de 1’electronica. Com hem vist
en la subsecci6 4.3.1, podem utilitzar el BJT per amplificar un senyal. De manera genérica, sempre hi
haura un senyal d’entrada (v;) que caldra amplificar per obtenir-ne un de sortida (v,). Aquests senyals,
guan utilitzem un sol BJT (amplificacié monoetapa), correspondran a dos dels tres terminals del BJT. El
terminal que no té ni v; ni v, dona nom a la configuracié de I’amplificador.

E
T AT e
B —B E E C C

Figura 4.12. Configuracions basiques de I’amplificador monoetapa: base, emissor i col-lector com.

D’aquestes configuracions, la de I’emissor comu ¢€s la més habitual. De fet, el circuit proposat en
I’apartat 4.3.1 és d’un emissor comil. En el mode d’emissor comu és usual representar I’efecte transistor
(o d’amplificacié) d’acord amb la figura 4.13:
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Emitter current i, mA

4.3.3. L’amplificador diferencial

0

-

0.

2 04

0.6 Vy 0.8

Base—emitter voltage vgg, V

—
(el

=

Icgo L
+ ves V

o BVero > Collector—emitter voltage

(breakdown or sustaining voltage)

Figura 4.13. Corbes caracteristiques en mode d’emissor comt. Entrada i sortida.

Com es veu en el circuit d’emissor comq, per polaritzar el circuit variem Vcc, que al final acaba
repercutint directament en Vce. El senyal d’entrada (v;) es convertira en lg i la sortida és Ic.

En el cas de base comuna, la representacié es fa d’acord amb la figura 4.14. En aquest mode,
segons el circuit, Vcc permet variar Vgc. D’altra banda, 1’entrada (v;) clarament regula Ig i la sortida (v,)

25

20

15

10

Collector open

0

1
0.2

1
04

| .
06 038

Base—emitter voltage vgg, V

Emitter forward bias

Saturation region

Collector current i, mA

N

A
~&— Active region —>>
~— Linear region —>]

20  ic=20mA _/
I
15 15 J/
1
| 10 10 ]
1
|5 5 -
- lepo
le= 0 + Ve AV

19—0.6 V\

BV 0' Collector—base voltage

Cutoff region (breakdown voltage)

(iE = O7 iC = ICBO = O7 VeB >-0.6 V)

Figura 4.14. Corba caracteristica en mode de base comuna. Entrada i sortida.

En els circuits, els transistors BJT sovint s’utilitzen en parelles. Concretament, el parell de
transistors acoblats per 1’emissor son una configuracio basica molt utilitzada en circuits electronics. Es
troben, per exemple, a 1’etapa d’entrada dels amplificadors operacionals (com veurem en el tema 6) i a
les portes logiques d’alta velocitat, anomenades ECL (Emitter-Coupled Logic).
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Com s’aprecia a la figura 4.15, ’amplificador dferencial consta de dos transistors (T1 i T2), dues
resistencies (R¢), una font de corrent (l,) i dues fonts de tensid (Vcc i Vee). El circuit té dues entrades (vq i
V,), una de les quals s’anomena inversora i I’altra, no inversora. La sortida del circuit es pot considerar
entre el col-lector de T2 i la massa, o entre el col-lector de T1 i la massa; 0 bé podem prendre una sortida
diferencial de tipus vc,— vy entre ambdos col-lectors.

0 +VCC

+ O

Vo2

"I

o]
VEE
Figura 4.15. Estructura basica del parell de transistors acoblats per emissor

Si suposem que ambdds transistors son identics quan vy i v, sén iguals, les tensions entre la base i
I’emissor d’ambdoés transistors son iguals i, per tant, condueixen el mateix corrent d’emissor. Aquest
corrent sera |, / 2. Quan v, supera Vs, el transistor T1 condueix més, ja que la tensié entre la base i
I’emissor és més gran. En el moment en que el desequilibri és extrem, per T1 circula tot el corrent I, i O
per T2, que resta en tall. Una cosa simetrica succeeix si la tensio v, supera v;. Si considerem la sortida al
transistor T2 (vyy), tindrem:

Voo :Vcc - Icch ' (4-14)

i, aplicant 4.3, tindrem:

ot _ = e(vvj (4.15)

perd cal tenir en compte que Vges — Veer = Vi — Vo = Vg, i, €n segon lloc, que el fet de tenir lo=lg, + Iy fa
gue puguem aproximar (en el cas de Iz = 0) Iy ~ lc1 + lco. Introduint aquestes consideracions a 4.15
obtindrem:

|
ley=—2 . (4.16)
1+ e[\jTj

Si substituim 4.16 a la sortida del circuit (4.14), podrem fer una respresentacié grafica (figura
4.16). S’observa que quan Vq(= V1 — V,) €S aproximadament més gran (petit) que 4V (—4Vs), el transistor
T2 (T1) esta en tall. Entre els valors esmentats, els dos transistors condueixen i es reparteixen el corrent
de la font .

La caracteristica de transferéncia deduida indica clarament les aplicacions del circuit. Com a
amplificador de la diferéncia entre les dues tensions d’entrada (amplificador diferencial), si el circuit
treballa entre +4V+, i com a porta logica si actua fora d’aquest rang.
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=V, = (VaV
; 4 = (V)
Figura 4.16. Corbes de transferéncia del parell de transistors acoblats per emissor.

4.4. BJT: aplicacions digitals

4.4.1. BJT en tall i saturacid: Us com a interruptor

Una vegada estudiat el mode actiu amb cert deteniment, podem estudiar les aplicacions que
requereixen el tall i la saturacio, que sén fonamentalment digitals. La primera aplicacio que veurem sera
I’interruptor (switch), que, tot i que no és exclusivament una aplicacio digital, si que té un nombre
d’estats discret (on i off).

Figura 4.17. Exemple de circuit per a I’analisi d’un interruptor (també val per al circuit inversor).

Considerem el circuit de la figura 4.17. Tenim una font de corrent altern directament a la base.
Segons el valor que aquesta prengui (en funci6 del temps), estarem en un mode o en un altre. Analitzem
els diferents valors de v;.
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Suposem gue en un instant v; < 0.5 V. La tensio6 entre la base i I’emissor és necessariament inferior
a 0.5 V i, per tant, considerem la uni6 base-emissor polaritzada inversament, d’on s’extreu que iz = 0 i ig
= (. D’altra banda, si V¢ és positiu, la unié base-col-lector també esta en polaritzacid inversa; per tant, ic
= 0. Aquests valors de tensio son propis d’una actuacié en mode de tall. D’aquesta manera, iz = ig = ic =
0, 1ve= Ve,

Si v; puja per sobre de 0.5 V, comencara a haver-hi un corrent de I’emissor apreciable. De fet,
nosaltres considerem la conduccio a partir de 0.7 V:

Vi =V v -0V
RB RB '
Perd encara no sabem en quin mode estem. Per estar en mode actiu directe, cal que vgc < 0, que
equival a dir que v¢> 0.7 V (ja que vg = 0.7 V). Podem calcular v, de la manera segiient:

g

Ve =Vcc - Rc'c’

pero ic = Big Només si estem a la regio activa directa. Per tant, si hi estem, podem aplicar aquesta relacio i
comprovar vc. Si no hi estem, obtindrem vgc > 0. A mesura que v; augmenta, també ho fan iz i, per tant,
ic, i vc decreix fins que vge > 0, i entrem en mode de saturacio.

La saturacié té lloc quan intentem forcar un corrent de col-lector superior al que pot suportar en
mode actiu directe. En aquest cas, ic # Big; a més, Vge €s lleugerament superior al valor del mode actiu.
En saturacio tenim Ve = 0.2 V, valor que sol anomenar-se saturat 0 Vcgsa. AiX0 induira un corrent:

Vcc _VC

o = =5 = (4.17).
C

D’aquesta manera, controlant el valor de v; saltarem d’un mode a un altre. En mode tall, vc = V¢ |
ic = 0. En mode saturacio, vc =Vce = 0.2 V, i ic = icsa, Valors constants i independents de v;. Aixi, tenim
un interruptor. En mode actiu, s’obtenen valors intermedis de v;, i en aquest cas Ve = Ve(V;) i ic = ic(V).

4.4.2. L’inversor logic amb BJT

El component més elemental d’un circuit logic és I’inversor. Com hem vist en el circuit anterior
(subsecci6 4.4.1), si v; és alta (a prop de Vcc), aleshores estem en saturacid i Vo = Veesar = 0.2 V. Si v; és
baixa, estem en tall i v, = V¢,

Si Ve representa I'T 1ogic i Veesat (0.2V), €l 0 10gic, tenim directament un inversor logic respecte a
I’entrada v;, com mostra la figura 4.18.

4.4.3. La familia logica TTL

Prenent com a base el circuit de I’inversor (figura 4.18), és possible dissenyar circuits que facin
funcions logiques més complexes, anomenades portes logiques. El tipus de circuit i tecnologia del
conjunt de les portes logiques determina el que s’anomena familia l0gica. Prenem com a exemple el
circuit de la figura 4.19.

A D’entrada d’aquesta porta hi ha un transistor multiemissor, que no és res més que una extensio de
I’estructura del BJT, que esta format per un col-lector de tipus N, una base de tipus P i diversos emissors
N separats entre si, units tots a la base P.
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Figura 4.18. Relaci6 sortida-entrada de I’inversor 10gic amb BJT.
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Figura 4.19. Transistor mulfi-emissor i porta basica NAND de la familia TTL.
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Si una de les entrades fos nul-la, la uni6 base-emissor seria polaritzada directament i la tensio a la
base de Q1 seria aproximadament de 0.7 V. En aquestes condicions, Q2 i Q3 serien a la regio de tall, ja
que, en cas que no hi fossin, el transistor Q1 hauria de proporcionar un corrent de base entrant al Q2, i
aixo exigiria que la unio col-lectora de Q1 fos polaritzada directament. Pero, en aquest cas, Q1 tindria les
dues unions polaritzades directament, de manera que treballaria en saturacid, i en saturacié Vcg; €S
aproximadament 0.2 V. Aixi, si la base de Q2 és a 0.2 V, aquest transistor no pot conduir corrent i, per
tant, ha d’estar en tall.

Si totes les entrades son altes, les unions emissores de Q1 son polaritzades inversament. Malgrat
aixo, la uni6 col-lectora de Q1 és polaritzada directament a través de V.. i Ry, de manera que aquest
transistor esta en mode actiu indirecte (mode que si que s’utilitza en els transistors multicanal). En aquest
mode, el corrent Ig, és el corrent de I’emissor del transistor invertit i és prou per portar Q2 i Q3 fins a la
saturacié. En aquestes condicions, la tensio a la base de Q1 és aproximadament 3 vegades 0.7 V, ja que
entre aquest punt i la massa hi ha tres unions en polaritzacio directa. En aquestes condicions, descrivim
una porta NAND (NAND gate).

4.4.4. La familia logica ECL

La utilitzacié del parell acoblat per emissors com a porta logica es basa en el circuit que es mostra
a la figura 4.20. L’entrada del transistor es connecta a una tensié constant de referéncia Vg i es comparen
les tensions aplicades a les bases de T1 i T1” amb aquesta tensio de referéncia. Si les dues tensions (A i
B) s6n menors que Vg, els transistors T1 i T1’ son tallats, T2 condueix tot el corrent i Vq, pren un nivell
baix. Altrament, si A 0 B s6n més grans que Vg, T2 és tallat i v,, pren un nivell alt. La sortida d’aquesta
porta logica es pot prendre en el col-lector de T2 (v,,) 0 en el col-lector de T1 (Voy).

Figura 4.20. Estructura basica de la porta ECL OR/NOR.

Aquesta porta logica ECL presenta una alta velocitat d’operacio, pel fet que els retards en la
commutacio sén molt petits. Aixo és degut al fet que les capacitats internes dels transistors prenen valors
petits perqué els transistors no arriben a la regid de saturacio. El circuit es dissenya perque un transistor
estigui a la regi6 activa quan condueix tot el corrent I,.
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CAPITOL V

5. TRANSISTORS D’EFECTE CAMP

5.1. Estructura fisica i modes d’operacio

5.1.1. Estructura fisica

Els transistors d’efecte camp (FET [field effect transistor]) obtenen aquest nom, com veurem, de
I’anomenat efecte camp. Breument, 1’efecte camp consisteix en el control de corrent exercit per un camp
eléctric establert per un voltatge. Aquest efecte, a diferéncia del que succeia en el transistor bipolar, déna
lloc a una conducci6 de corrent unipolar, bé sigui per electrons (e°), bé sigui per forats (h*). No obstant
aixo, s’obtenen dispositius capagos de controlar el pas de corrent, com els BJT.

Per aquesta capacitat d’actuar com a resisténcia controlada se’ls anomena igualment transistors
(transfer resistor). Tot i que la seva operaci6 i analisi son diferents de les dels BJT, basicament serveixen
per al mateix: amplificadors, interruptors, families l0giques...

Malgrat que el seu funcionament tedric es coneix des de la década de 1930, el seu
desenvolupament no va ser factible fins a la dels seixanta. Molt particularment, a partir dels setanta un
tipus concret de FET, el basat en estructures de metall, oxid i semiconductor (0 MOS [metal-oxide-
semiconductor]), es va fer tan popular en el disseny electronic i microelectronic que va acaparar la major
part de les aplicacions dels FET.

El principal avantatge d’aquest nou tipus de transistor (el MOSFET) és que és molt més petit que
el BJT; a més, el seu procés tecnologic és més senzill. En disseny digital (families logiques i memories)
els MOSFET també son fonamentals, ja que permeten dissenyar un circuit sense necessitat de diodes ni
resisténcies. Aquestes raons fan que, quan és necessaria una escala d’integracido microelectronica molt
elevada (p. e., VLSI [Very Large Scale of Integration]), es faci amb tecnologia MOSFET. Els
microprocessadors i les memories actuals estan fets amb aquesta tecnologia.

Maltrat que existeix una multitud de transistors FET (com els MESFET, els MISFET, els JFET...),
només estudiarem els MOSFET d’enriquiment o acumulacié (Enhancement), ja que son els més
utilitzats.

Com s’aprecia a la figura, el MOSFET esta fet amb un substrat de tipus P, que directament és
I’oblia de silici convenientment dopada. Sobre aquesta oblia (o substrat) es dipositen dues regions
fortament dopades de tipus N* (on el superindex * significa aquest fort dopatge). D’aquestes, una és el
drenador (drain [D]) i I’altra és la font (source [S]). Sobre el substrat farem créixer una capa d’un aillant
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eléctric, per exemple SiO,, i sobre aquest, un metall (per exemple Al). Aquest metall és la tercera
connexiod del MOSFET, coneguda com a porta (gate [G]). Per tal d’accedir-hi eléctricament, també es
diposita metall tant en el drenador com en la font, i, finalment, en el substrat (base [B]).

S

Metal
| G Source (S) Gate (G) Drain (D)
Q o} Q

Oxide (Si0,) Metal

+ +

—t—

Oxide (8i0,)

Channel
region

Source
region

p-type substrate

p-type substrate (Body)
(Body)
Channel
region
Body
Drain region (B)
(a) (b)

Figura 5.1. Esquema d’un transistor d’efecte camp de canal N (N-MOSFET) d’enriquiment.

Tot i que ’operaci6 electrica és molt diferent, la porta del MOSFET és ’equivalent a la base del
BJT, i controla la quantitat de corrent entre el drenador i la font. A diferéncia del BJT, on distingiem
I’emissor del col-lector pel fet que I’emissor és N* i el col-lector és N, en aquest cas la font i el drenador
son iguals i, per tant, el dispositiu és simetric. En qualsevol moment podem intercanviar D i S.

Taula 5.1. Caracteristiques tecnologiques del Pentium IV de Intel

Mida de I’oblia =30 cm

Nombre de micros/oblia = 700

Densitat = 80 milions de transistors/xip

Procés =0.13 um

Gruix de porta = 1.2 nm (4 monocapes de SiO,)
Longitud de canal (L) = 70 nm

Metal-litzacié = 6 nivells en Cu

Per fer-nos una idea de quines son les mides reals, L =1a 10 um i W =2 a 500 um. El gruix de la
capa d’oxid és de 0.02 a 0.1 um. D’aquests parametres, el més dificil de reduir és L; cada vegada que es
desenvolupa un nou microprocessador mes rapid o amb més memoria, és perqué s’ha reduit aquest
parametre tecnologic. A la taula 5.1 hi ha algunes des les dades tecnologiques del Pentium IV d’Intel
(2003), que, com es pot apreciar, superen les dades estandard exposades abans.

5.1.2. L’Efecte Camp

Entre el metall de la porta (G) i el substrat hi ha una capa aillant, usualment de SiO,, o també
d’altres materials, com el SizN,. Aquesta capa pot tenir resisténcies d’aproximadament 10™ €; per aixo
quan posem la porta a tensions d’aproximadament 1 V, la conduccié de portadors és extraordinariament
baixa (~10™ A). Malgrat aix0, quan apliquem una tensié a la porta, aquesta tensié també esta en el
substrat mitjancant la polaritzacio de I’oxid.

Quan la tensio de la porta és 0, en realitat el drenador i la font formen dos diodes en contraposicid
(figura 5.2). Com que Rsjo2 ~ o, aleshores Ip ~ 0, pero la disposicio dels diodes fa que Is= Ip = 0.

Quan apliqguem una tensio positiva a la porta i connectem S i D a terra, els forats Iliures del
substrat son repel-lits pel voltatge positiu (figura 5.3).
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Figura 5.2. Esquema eléctric amb diodes d’'un MOSFET amb tensid de porta nul-la.

Aquest rebuig de forats indueix una zona buida d’aquests portadors o «regié d’esgotament». En
aquesta regié es quedaran les impureses acceptadores amb carrega negativa (N5 ). D’altra banda, el
mateix camp eléctric que ha repel-lit els forats atraura els electrons des de la font i el drenador (on n’hi
ha en abundancia, perque sén zones N) fins a la porta. Quan el nombre d’electrons és suficient, en realitat
estem creant una regio N que connecta el drenador i la font. La regié N és un canal que ddna lloc al nom
del transistor com a MOSFET de canal N o NMOS (o NMOSFET). Alternativament, si el substrat fos N,
i Si D fossin P*, tindriem un PMOS.

-I' 1 Gate electrode r —l—

/

T / Induced
oG | n-type 9 D

Oxide (5i10,) / channel V
f —
4 f \
. L 1 |
— i u

p-type substrate s
I L~ ~

Depletion region

o B

Figura 5.3. Esquema eléctric amb diodes d’un MOSFET amb tensi6 de porta positiva. S hi pot apreciar que aquesta tensio de
porta és capag de repel-lir els h™.

Perqué es formi un canal N, cal una tensid llindar minima de Vgs anomenada Vy (Vgs > V7). Vr no
té res a veure amb el voltatge termic dels temes anteriors, i el subindex T fa referencia a la paraula
anglesa threshold («llindar»). Depenent de la tecnologia de fabricacio, V+ oscil-laentre 1 3 V.

Aixi, quan apliguem un Vgs > V1 establirem carregues negatives en el canal induit, que,
juntament amb la tensio positiva del metall, formaran un camp eléctric en direcci6 vertical que controlara
el corrent entre la font i el drenador quan apliquem Vps. Aquest camp eléctric és el que déna nom als
transistors d’efecte camp.

5.1.3. Corrents en un MOSFET d’enriquiment.

Com hem vist, quan apliquem una tensié de porta (respecte a la font) superior a la tensi6 llindar
(Vs > Vi), provoquem un canal d’electrons en el nostre NMOS (o de h* en el PMOS). Quan establim
una tensié Vps, com a la figura 5.4, aquests electrons es mouen i provoquen un corrent Ip. Per a valors
petits de Vps, tindrem que Ip sera proporcional a Vps i també a (Vs — V7).

No obstant aix0, quan Vps augmenta, la forma del canal d’electrons es fa més estreta per una de les
bandes (figura 5.5), de manera que augmenta la resisténcia i s’aplana la caracteristica lineal.
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Induced n-channel
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Figura 5.4. Transistor NMOS amb una tensié de port;superior a lallindar i una tensié de drenador positiva petita.

n-channel

p-type substrate

Figura 5.5. Transistor NMOS amb tensio de porta superior a lzllindar i tensié de drenador positiva superior a I’exemple de la
figura 5.4.

Arribara un moment, a partir de Vps > Vgs— Vi, que el canal sera el més estret possible, i aleshores
es diu que esta estrangulat. Aquesta regié s’anomena saturacio, pero no té res a veure amb la saturacid
d’un BIT.

Com s’aprecia a la figura 5.6, aquest efecte permet distingir dues regions en el MOSFET: quan Vps
< Vgs — V1, tenim la regié de triode @ guan Vps > Vgs — Vg, tenim la regid de saturaci6. El valor
intermedi, Vps = Vgs — V1, s’anomena Vpgsy | €5 diferent per a cada valor de Vgs. Un desenvolupament
formal ens portaria a les expressions seguents:

regio Triode:
Iy = Kn'-VL’[(vGS ~V; Vs —;vgs} ; (5.1)
regio Saturacio:
lo = 5 Ko Vs Vi 52

on L i W son les dimensions del canal (longitud i amplada) corresponents a la figura 5.1. EI quocient W/L
s’anomena relacio d’aspecte. El parametre K, s’anomena transconductancia i és igual a K,” = p,Co, On
1n = 580 cm?/V's (mobilitat dun electrd en silici) i Coy és la capacitat de 1°0xid, Cox = &x/ tox, ON €0= 3.5 -
10™ F/cm (permitivitat de 1°0xid) i toy és el gruix de 1’Oxid.
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Figura 5.6. Corrent de drenador vers tensio de drenador/font en un transistor NMOS. S’hi aprecien dues regions diferenciades.
La segona regid (saturacid) es caracteritza per un aplanament de la intensitat.

Derivaci6 de la relacio 15(Vps)

La descripcié de 1’operaci6 fisica presentada a dalt pot servir per a obtenir una expressio de la
relacid Ip(Vps) dibuixada a la figura 5.6. Assumim que estem descrivint un NMOS d’enriquiment i que la
tensié Vs aplicada és superior a la llindar V1 i que un voltatge Vps s’aplica entre drenador i font. En
primer lloc considerem 1’operaci6 a la regio de triode (Vps<Vss-V1), €n aquesta zona el canal tindra un
aspecte similar a I’indicat a la part inferior de la figura 5.6.

Prenguem una porci0 infinitesimal de canal amb longitud dx a un punt x des de la font, i suposem-
hi un voltatge v(x). El voltatge entre la portat i aquest punt sera Vgs-v(X), que ha de ser superior a la
tensi6 llindar, i finalment la carrega d’electrons dg(x) en aquesta porcié infinitesimal del canal que pot
ser expressada com:

da(x) = ~CoWak[Ves —V(x) -V, ],

on Coy és la capacitat per unitat de area de la capacitat pla-paral-lela formada per I’eléctrode de la porta i
el canal. Cal notar que degut a que dq(x) és una carrega negativa, hi hem donat un signe negatiu en
I’expressio anterior.
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La capa d’oxid és el dieléctric de la capacitat, i aixi C_, = —2%, 0n gq és la permitivitat de 1’0xid i
oX
tox €l gruix de la capa d’oxid.

El voltatge Vps produira un camp eléctric en el canal en el sentit negatiu de les x. En un punt x
podem expressar-ho com:
dv(x
E(x)=- ).
dx

Aquest camp eléectric E(X) produira un moviment per arrossegament (o deriva) de la carrega
electronica dq(x) cap al drenador amb una velocitat dx/dt, i per tant:

dx dv(x)
—=—u E(X)= ,
on u, és la mobilitat dels electrons al canal. El resultat corrent d’arrossegament s’obté multiplicant la
unitat de carrega per unitat de longitud dq(x)/dx per la velocitat d’arrossegament:

. dg(x) dx dv(x)
= —=—u C_ W[V — -V. :
| dX dt /un ox [ GS V(X) T] dX

Ara, malgrat que el corrent ha estat avaluat a un punt particular, aquest ha de ser constant al llarg
de tot el canal, per a conservar la carrega, i aixi i ha de ser de signe diferent del corrent entre drenador i
font, obtenint:

dv(x
I D~ :uncoxW [VGS _V(X) _VT ] d(X ) )

que pot ser arreglat com: | 50X = 2£,C, W Vs —V(X) =V; Jav(x),

i ara integrat en tot el canal (x de 0 a L) i en tota la tensio (v de 0 a Vps):

VDS

JI:IDdX = Iﬂncoxw [Ves —V(X) -V, ]dV(X) ,

. W 2
obtenint: Io = 1,Coy L[(\/GS —Vr Vs —3Vos ]'
d’on usualment definim la transconductancia K, igual a K,"=p,Cox:

W 2
ID = Kn L[(\/GS _VT )VDS _%VDS ]’

que és la relacid Ip(Vps) en la regié de triode. Per trobar ’expressio en la regi6 de saturacio, atenent a
que en la frontera d’ambdues regions val Vps=Vgs-V, ho substituim i obtenim:

W
ID = Kn f(ves _VT)Z’
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que és la relacié en la regié de saturacio.

5.2. El MOSFET en un circuit

5.2.1 Simbols i convencions

A la figura 5.7 es presenta el simbol estandarditzat que descriu el MOSFET en un circuit. Com
s’aprecia, hi ha un simbol especific per a quan connectem la base (base) i la font (source). El simbol
pretén ser descriptiu, perque la porta (gate) no arriba a estar connectada amb el drenador (drain) ni amb
la font (source), cosa que indica la capa d’oxid aillant intermeédia. Cal tenir en compte que el MOSFET
és simetric i que, per tant, el que determina quin terminal és D o S és realment la tensid, ja que se sol
prendre Vp > V.

D D
2|
g | le—o—
—P» G

S <7

Figura 5.7. Simbol d’un NMOS i simbol d’un NMOS amb el substrat (B) connectat a la font.

Usualment la base esta connectada a la font, com simbolitzen tots dos dibuixos, pero en alguns
casos Nno és aixi.

A la figura 5.8 es presenta el simbol del PMOS:
D

D L
B

G—'li‘ o|l—o

S S |

Figura 5.8. Simbol d’un PMOS i simbol d’un PMOS amb el substrat (B) connectat a la font.

A la figura 5.9 s’indiquen diferents simbols corresponents a transistors FET usuals, tot i que no es
descriuran en aquest curs.

5.2.2. Caracteristica Ip(Vps)

El circuit de la figura 5.10, corresponent a un MOSFET d’enriquiment de canal N, ens permet
realitzar el grafic de la intensitat (Ip) en funci6 de la tensié (Vps), pero per a diferents valors de Vgs.
Aquest grafic s’anomena caracteristica Ip(Vps). Aquesta caracteristica no és res més que la mesura (V)
ensenyada a I’apartat (5.1.3), pero per a diferents valors de Vgs.

Aquesta caracteristica es podria comparar amb la del transistor BJT mostrada a 1’apartat 3.3.2,
perdo com que en el BIT I’equivalent de la porta, que és la base, t¢ un corrent no nul, tenim tres
caracteristiques 1(V) diferents; recordem, per exemple, en el cas d’un emissor comq, la caracteristica
Ic(Vce) per a diferents valors de Ig porta ECL OR/NOR. En el cas present, pero, com que lg = 0, sempre
Ib=ls, i, per tant, les representacions possibles es redueixen considerablement.
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Figura 5.9. Classificacio i simbols dels transistors FET. En els transistors tipus MOS s’ha utilitzat el simbol que utilitza la base,
tot i que usualment s’utilitza el simbol que no la té, com a les figures 5.7 i 5.8.

ip (MA) A
Ups = 1 V,
oS Trlgc;e ! | Ups = tgs — Vi
=< region —27% Saturation region ———>
Pl
o Py + ot ;
4|5 i I
r— Ups 3 e ups = ugs =V,
+ - /
. . L /
R —
UGS -|- ¢ IS - II[,) - 5| /'I vy =V, + 3
- /
o ~ /
= L vas = Ve + 2
/
T |”"S:V'+I;
0 1 2 3 4 5 6 7 SA\9 Ups (V)

vgs = V, (cut off)

Figura 5.10. A I’esquerra, MOSFET d’enriquiment de canal N en un circuit amb polaritzaci6. Caracteristica 1p(Vps) per a
diferents valors de Vg per a un dispositiu amb Vy=1 Vi k’(W/L) = 0.5 mA/V2.

Podem relacionar la caracteristica 15(Vps) amb el que hem apres fins ara del MOSFET i veure que
hi ha tres regions diferenciades: tall, triode i saturaci6. Mentre que la regid de saturacio és utilitzada per a
aplicacions analogiques, el tall i el triode ho son per a aplicacions digitals. S’aprecia que, quan Vgs < Vr,
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aleshores Ip ~ 0, i ja hem vist que cal una tensi6 de porta (respecte de la font) superior a un cert llindar
per establir un canal de conduccio entre el drenador i la font. Logicament, sense aquest canal, el corrent
que hi passa €s nul. Aquesta és la regi6 de tall (cut off).

Un cop hi ha conducci6 (Vgs > V7), tenim dues regions diferenciades. En la primera (regié de
triode), la intensitat del drenador dependra tant de la tensi6 de porta com de la del drenador:

W 1
ID = Kn 'Tl:(ves _VT)'VDS _EV[)28:| . (5-1)

En aquesta regid, quan Vpsés petit podem aproximar:

W
lp = K, Vs =V) Vs, (5.3)

i aix0 ens permet trobar la resistencia equivalent:

\Y 1
Ros = o5 = (5.4)

| W
° K Vs =)

Quan Vps> Vgs— V7 (regio de saturacio), la intensitat només depén de la tensié de porta:

1. W
lp = EKn 'f'(ves -Vi )2 : (5.2)

No obstant aix0, quan Vps és molt gran existeix una modulacié del canal que provoca que Ip
depengui de Vps:

Ip = ; Knl(vl\_/j'(ves —V; )2 '(1"'2“'\/05) 1 (5.9)

on A(= 1/V,) ~ 0.005 + 0.03 V'; per tant, la seva influéncia és petita. Aixo provoca que el que haviem
considerat rectes planes en la caracteristica Ip(Vgs), en la regié de saturacié en realitat sén rectes amb un
pendent suau (figura 5.11).

in A

l
| vgs — V, =4V

Triode —

vgs — Vi =2V

Ugs — V, =1V

= = »

V= —1/\ 0 \ s
vgs — V, =0

Figura 5.11. Efectes de la modulacio de canal en la regi6 de saturacié del MOSFET. La projeccié del pendent sobre 1’eix
d’abscisses permet trobar la tensié VA, que normalment esta entre 30 1 200 V.
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Es pot veure que el pendent d’aquestes rectes equival a una resisténcia:

I

2 (5.6)

1
Ay

5.2.3. Resolucid de circuits

El fet de tenir Ig = 0 simplifica extraordinariament la resoluci6 de circuits amb MOSFET. En la
practica, I’objectiu és poder determinar Vgs i Vps per comprovar la regié de funcionament i aixi poder
aplicar I’equacié 5.1, 0 bé la 5.5 en el cas més general, 0 bé la 5.3 o la 5.2 en les aproximacions
corresponents. Es molt usual haver de relacionar les dades amb les resisténcies equivalents per a tensions
de porta baixes (Rps) i altes (R,), segons les equacions 5.4 i 5.6.

Exemple 1

Segons el circuit de la figura 5.12, s’han de trobar els valors de Rp i Rs que fan que el transistor
operialp=0.4 mAiVy=1V. Cal tenir en compte que V1= 2V, u,.Coc= 20 pANV?, L = 10 pm, W = 400
um. S’han de menysprear els efectes de la modulaci6 del canal.

Vdd=5V

Rd

Rs

Vss=-5V

Figura 5.12. Circuit de I’exemple 1.
En primer lloc, comprovarem que se satisfa la condicié de saturacio:
(Vbs> Ves— V1 — 1V >-2V) segons les dades del problema i el circuit.

El drenador i la font estan ben definits, perqué Vp > Vs. Va bé fer aquesta comprovacio, ja que el
dispositiu és simétric i només el valor més elevat de tensio és el que distingeix el drenador de la font.

En menysprear els efectes de la modulacié del canal (A = 0) utilitzem I’equaci6 5.5:
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1 W -
lp = ZK“'(J-MS Vo L+ Vo) K= g1, Coy (55)

on, substituint, trobem:

400

10 (VGS - 2)2

04= 320-10’3
2

Aquesta equacié de segon grau ens dona dues solucions: Vgs=1 V i Vgs = 3 V. Recordem que, si
Vs < V7, estem a la regi6 de tall; per tant, Ipseria O i, per tant, la solucié correcta és Vgs=3 V.

Com que Vg = 0, Vs= -3V. AIEShores, Rs= (VS*VSS) / Ip=5KQ i Rp= (VDD *VD) / Ip= 10 KQ.

Exemple 2

Per al circuit de la figura 5.13 cal obtenir Ry per tal que Ip = 0.4 mA. Cal considerar V1 =2V,
1nCox = 20 pA/V?, L = 10 pm, W =100 pm i A = 0.

Vdd=10V
Rd

%

Figura 5.13. Circuit de I’exemple 2.

Estem en saturacio? Vps> Vgs— Vi — 0> -V ho estem.
Vp > Vs, ben definit.
Apliquem I’equacid 5.2, 0, el que és el mateix, 5.5 amb A = 0:

1 100
0.4=22010"""(Vg —2)*
> 10 Ves =2)

i obtenim dues solucions: Vgs = 0 i Vgs = 4 V. La primera soluci6 és incorrecta, ja que implicaria que
estem en tall.

Com que VGS = 4, VD =4V. AIEShoreS, RD = (VDDf VD) / ID =15 KQ.
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Exemple 3

En el circuit de la figura 5.14 cal trobar la Rp que assegura que Vp = 0.1 V. Quina és la resisténcia
equivalent entre D i S en aquest punt de treball? V;=1V, K ,W/L =1 mA/V?Z,

Vdd=5VO

Rd

%

Figura 5.14. Circuit de I’exemple 3.

Estem en saturaci6? Vps> Vgs— Vi — 0.1V >5V —1V: no ho estem. Com que no estem en tall
(Vs > V1), només podem estar en triode.

Apliquem I’equaci6 5.1:
W 1,
lp =Kn f (VGS =V )'VDS - EVDS ’ (5.1)
i, substituint:

Iy :1[(5—1)-0.1— 20.12} =0.395mA.

RD: (VDD_VD) / ID: 12.4 KQ.

Aplicant I’equacio 5.4 obtenim:

5.3. MOSFET: Aplicacions Analogiques

5.3.1. EI MOSFET com amplificador

De la mateixa manera que hem estudiat I’amplificador d’AC en el BJT (apartat 3.3.1), ara ho
farem amb el MOSFET, tenint en compte que, malgrat que el funcionament i ’operaci6 son diferents,
historicament es van desenvolupar amb el mateix objectiu: el control de I’amplificacio.

A diferéncia del BJT, que es feia operar a la regi6 activa directa per a aplicacions analogiques, el
MOSFET s’ha de fer operar en saturacio. Pero aixo, només a I’efecte de I’estudi, ja que des del punt de
vista del disseny microelectronic no és optim. Considerem el circuit de la figura 5.15.
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VDD

ip \L Rp

—OUp

>

gs

Vas| L

Figura 5.15. Circuit amplificador monoetapa basat en un N-MOSFET d’enriquiment.

Aquest circuit és comparable amb 1’exposat en 1’apartat 3.3.1. De nou, les magnituds en corrent
continu (DC) estan expressades amb majuscules i les de corrent altern (AC), amb minascules. El total
d’ambdues esta en majascules 1 incorpora un superindex T.

En aquest circuit, si prenem el transistor en saturacié i menyspreem la modulaci6 de canal (A = 0),
tindrem (en DC):

1 (W 2
I, = E|<n (Lj-(vGS -V, ). (5.2)

Per assegurar la regié de saturacio s’haura de complir:
Vgs >VGT5 Vi, (5.7)
pero, d’aquests, només la tensio de D i G té component de corrent altern; per tant, la relacié sera:
Vps +Vps >Vgs +Vgs — Vs - (5.8)
Apliquem la descripcid de Vgs' a 5.2 i obtenim:

1, W
Ig ZEKn T'(VGS + Vs _VT)2 =
W,
L

(5.9)
S
2

n Vs —Vi) + K, ﬂ'(ves —Vr)Ves +£Kn ﬂ'\/és
L 2 L
D’aquests termes, el primer ¢és igual a Ip (5.2). L’altim és proporcional al quadrat de vg. Com que
pretenem amplificar vy, aquest terme no ens interessa, perqué esdevé una distorsio no lineal. De fet, v
és petit, i, per tant, vg,s2 haura de ser menypreable. De manera correcta, haurem de considerar una
condici6 que I’amplificacio lineal sigui molt superior a la distorsio no lineal:

W 1, W
K, IT(VGS —Vr ) Ves >>§Kn f'vczss J (5.10)
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d’on extraiem:

Vs << 2(\/(38 _VT) ) (5-11)

que esdevé la condicid de petit senyal d’aquest circuit.

Si es compleix 5.11, I’equaci6 5.9 queda de la manera segtient:

1, W W
I; ~ E'Kn 'T'(VGS _VT)2 +K, 'T'(\/GS =Vi)Ves (5.12)

com que Ip' = Ip + ip, i ja tenim identificat el primer terme com 5.2, ens queda:
) W
Ip = Kn f(ves _VT)'VGS ) (5-13)

on queda clar que podem obtenir un corrent proporcional a ’ona d’entrada (vg) i podem regular-lo
linealment mitjangant Vgs. Només s’han de complir 5.7 i 5.10.

Igual com en el BJT, podem definir la transconductancia com:

i W
On = b= Kn '7(\/65 _VT) : (514)
Ves L
D’altra banda, com que: Vy =—iy-R, | (5.15)
si substituim 5.14 a 5.15 obtenim: Vo _ -0,Rp (5.16)
\'

GS

que dona el guany en tensié de I’amplificador. Aquest darrer resultat és comparable amb 1’obtingut en el
problema 11 per al BJT.

5.3.2. Configuracions basiques de I’amplificacio monoetapa

Abans d’entrar en la descripcié de les configuracions basiques, descriurem un circuit basic amb
MOSFET que s’anomena mirall de corrent i que mostra com aquests dispositius poden utilitzar-se per
dissenyar amplificadors amb control de corrent.

En el circuit de la figura 5.16 es representa el mirall de corrent. Com veurem, aquest mirall
proporciona una ly que només depen de Iger, pero que és independent del que acoblem a la branca de I,.
V, variara depenent del que hi acoblem, pero veurem que I, no és funcié de V,, 0, més ben dit, veurem
que és practicament independent.

Prenem Q;. Com que el drenador i la porta estan curtcircuitats, es compleix Vps > Vgs — V1 —
0 > -V, i, per tant, sempre estem en saturacio (suposant Vgs > V7). Si menyspreem la modulacio de canal
(A =0), tenim, segons 5.2:

1. W
Ipy = E'Kn 'El'(ves _VT)Z- (5.17)
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Figura 5.16. Circuit mirall de corrent basat en un N-MOSFET d’enriquiment.

Segons el circuit, es veu que V'gs = V’s. Suposarem que tots dos MOSFET tenen la mateixa
tecnologia (K™, = K’Zn), perd no les mateixes dimensions, que distingirem com Wy, Ly, W,, L.

Com que els corrents de porta sén 0, tindrem:
Ios = leer - (5.18)
En fixar-nos en Q,, veiem que, com que té el mateix Vgs:

1 W
lo=1oz = ?K” ITZ'NGS -Vi)?, (5.19)
2

on de nou considerem A = 0. El quocient de 5.19i 5.17 d6na:

W, /L,

l= 1l : 5.20
o] REF Wll Ll ( )

En cas que els parametres geometrics fossin iguals, tindriem:
lo = loer - (5.21)

En aquesta equacié veiem que si variem lzer obtindrem una variacié de |, independentment de si a
la branca d’l, hi ha acoblats elements molt o poc resistius. Tot i que per generar la intensitat de referéncia
hi hem col-locat una font d’intensitat, podriem haver considerat una intensitat de referéncia generada per
una font de tensio i una resisténcia.

En realitat, si es té en compte la modulacié de canal (A = 0), si que existeix una dependéncia de I,
respecte a V,, perd amb un valor Alp,. Recordem que A =~ 0.005 -+ 0.03 V'%; aixi, Alp, és molt petit.

D’aquesta manera es construeix una versio simplificada d’una font de corrent en un circuit que té
una caracteristica 1(V) a la sortida indicada a la figura 5.17. Com s’aprecia a la figura, cal que V, sigui
superior a Vgs — V1, ja que hem considerat que Q, estava en saturacid. Un cop superat aquest valor, I, no
és del tot constant, a causa dels efectes de la modulaci6 del canal (A = 0).
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Io A
Sl —=
/ope =%
Igpp -———=
: | »
0 Vos = Vi Vos %
Figura 5.17. Caracteristiques de sortida del circuit mirall de corrent.
\fm
| e
——0O 1,
Qs
VBIAS I: Q]
IREF
+

Figura 5.18. Exemples de circuits amplificadors MOSFET de font comuna i porta comuna comuna.

Igual com ho hem estudiat en els BJT, podem contemplar els circuits amplificadors MOSFET de
font comuna, de porta comuna o de drenador comd (figura 5.18).

Desenvoluparem només 1’exemple d’un amplificador de font comuna, ja que la resta tenen un
tractament similar. De fet, el circuit d’un amplificador de font comuna presentat a la figura 5.18 esta
basat en el mirall de corrent introduit a la figura 5.17, implementat amb transistors PMOS (Q, i Qs). Per
obtenir un determinat Vsg a Q,, hem d’introduir un corrent lzer a través de Qs. Cal notar que Q, actua
com a font de corrent quan es troba en saturacid, és a dir, quan Vsp > Vg — |V1].

i A Q>in Q> in 1
triode saturation Slope = —
—>—:<e T2
Irer == == | vse = Vsg
| |
| |
| |
| |
| I -
0 (Vsg — |Vzp|) Vsa U

Figura 5.19. Caracteristica I(V) dels transistors Q, i Q. En realitat, aquesta no és més que la 1p(Vsp) de Q..
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En aquest circuit és interessant 1’analisi de la sortida en funcié de I’entrada v,(v;). Graficament,
podem construir aquesta funcié amb 1’ajut de la figura 5.19.

Com que v; = Vgs1, cada corba 1p(Vps) de Q; correspon a un valor particular de v;. Per contra, Q, té
Vs fixat entre Iger i Vpp i, per tant, només exhibeix una corba. Segons el circuit, Ip; = Ip,. A més, en el
cas de Qg, Vo = Vps, 1 en el de Q,, Vsp = Vpp — Vo, 0, alternativament, vo = Vpp — Vsp, que €s el que
realment esta representat per a Q, i per aixo té una forma diferent de Q;. Per tant, ambdues corbes
representen caracteristiques comunes de 1(V); aixi, els punts d’intersecci6 indiquen la solucio grafica del
circuit.

i o A
for A 0,i 1, 11 10, IV
, in ) . v
| ~>T<" 0 in saturation o DD
triode | & vgs1 = Vip Vo)
'

Cutoff

B .
Saturation
L Ugs1 = Vi Triode
IrEF GS1 iA .
Saturation
[ | Saturation
i | } Triode
| | \ \ Saturation
| r
| } V
T I OB
. l L - .
0 Vog Voo = Vsa T Vbp Ups1 = o 7

Voo — (Vsg — |Vr,u|)
Figura 5.20. A I’esquerra, caracteristiques (V) superposades dels transistors Q; i Q,. En Q, només hi ha una corba, perque Vsg
esta fixat entre Izge i Vpp. A la dreta, la caracteristica de transferéncia vy(v;).

Graficament podriem obtenir la solucié punt per punt, com s’indica a la figura 5.20 de la dreta.
Podem distingir quatre segments (I, I1, 111 i 1V) diferenciant-hi els diferents modes d’operacio de Q; i Q,,
perd en realitat només ens interessa el rang entre els punts A i B, que defineixen la regié Ill, on tots dos
transistors estan en saturacio.

A la regio Ill, la corba de transferéncia és molt lineal i el gran salt indica un gran guany en
voltatge. Es pot demostrar que aquesta amplificacio té un valor:

VA

: (5.22)

l\IREF

on s’assumeix que els efectes de modulacié de canal son iguals per a tots dos transistors (1 i 2) i tenen un
valor V4= 1/ A. D’aqui podem extreure que mitjangant la seleccié de Irer podem controlar el guany del
nostre circuit.

5.4. Aplicacions Digitals amb Tecnologia CMOS

5.4.1. L’inversor logic digital CMOS

En I’actualitat, una de les tecnologies més habituals per a la realitzacio de circuits digitals és la
tecnologia CMOS. En aquesta tecnologia es combinen dos MOSFET (un de canal N i I’altre de canal P)
en un mateix substrat; per aixo s’anomena CMOS, perque la C significa complementary. Vegeu-ho al
dibuix de la figura 5.21:
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PMOS
A h)
G S
o
Si0,
p+
n well

p-type body

Figura 5.21. Seccié d’un circuit integrat CMOS. Cal notar que el transistor PMOS rau en una regid n separada, coneguda com a
pou n (n-well). Una altra configuraci6 possible és 1’is d’un substrat n i la creacié d’un pou p per a la realitzacié de 'NMOS.

L’inversor basic CMOS es mostra a la figura 5.22. Aquest circuit té una entrada (v;) i una sortida
(Vo), una polaritzacié (Vpp) i dos MOSFET, un de canal p (Qp) i un altre de canal n (Qy). Es molt
important veure que en aquest circuit no hi ha cap resisténcia, a diferéncia del que passa en la tecnologia
bipolar (seccions 4.4.1 i 4.4.2); aix0 suposa un gran avantatge per a la tecnologia CMOS.

Vl D

ﬁ_.eg,,

ii,,,

U o——9 +———o0Up

-
——iSe

Figura 5.22. Esquematic d’un inversor CMOS.

Hi ha dos casos extrems: quan v; té un valor logic 0, corresponent a 0 V, i quan v; té un valor logic
1, corresponent a Vpp. Analitzem-los.

Si v ; =Vpp, tindrem que Vgs' = Vpp i Vg™ = 0. Com que Vsg© < Vi, tindrem Qe en tall. Aixod
implica que Ipp ~ 0 i, per tant, Vp també sera baixa i tindrem que, a Qy, Vps < Vgs — V1, que ens indica
gue el segon transistor estaria a la regio6 de triode.

ih

vasy = Vou = Vop

Operating Load curve
N »

/ point / (vsp = 0)

0
Vor =0 Voo Vo
Figura 5.23. Construcci6 grafica per a determinar el punt de treball en un inversor amb entrada alta.
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Podem construir graficament aquest comportament a la figura 5.23. Com s’aprecia, la
caracteristica i(v,) és directament equivalent a la Ip(Vps) en el cas de Qy, jaque i = Ipi Vo= Vps.

En el cas de Qp, tindrem que Vsp = Vpp — Vo, i, per tant, v, = Vpp — Vsp, per aixo aquesta corba té
sentit contrari. La caracteristica I(V) de Qp és molt baixa perquée Qp esta en tall. EI punt on es tallen tots
dos dispositius determina el punt de treball o punt d’operacid, és a dir, la i i 1a v, que hi ha al circuit. Com
s’aprecia, V, =~ 0.

En realitat, el circuit equivalent és molt simple i consta d’un interruptor obert (Qp) i una resisténcia
(rps) calculable mitjangant 1’equacié 5.4 (Qy), com s’aprecia a la figura 5.24.

l/.’)I)
+ Vop
vsgp = 0
Voo - 0
i P
L \
p ——0 U,
v=0

+_’ N 0

FDSN

vesy = Vop
—

Figura 5.24. A I’esquerra, circuit de I’inversor amb polaritzacié elevada (VDD) a ’entrada. A la dreta, circuit equivalent.

En I’altre cas extrem, quan v;= 0 V (estat logic d’entrada 0), tindrem Vsgp = Vpp i1 Vesy = 0. Aixi,
Qu estara en tall i Qp conduira el corrent. Si fem la reconstruccié grafica com abans (figura 5.25),
obtindrem que Q, és a la regio de triode i, per tant, exhibeix una resistencia baixa (rps) (figura 5.26).

ik

Load curve
(vsgp = Vop)

Operating point
Vo = Vop
vosy = Vor =0

— o
0 Voo Vp

Figura 5.25. Construcci6 grafica per determinar el punt de treball en un inversor amb entrada baixa.

+ VoD

DSP

vo = Vpp

Figura 5.26. A I’esquerra, circuit de I’inversor amb polaritzaci6 baixa (0 V) a ’entrada. A la dreta, circuit equivalent.
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Com s’aprecia a la figura, el punt de treball genera v, ~Vpp.

Per tant, si en aquest circuit prenem el 0 logic coma 0 V i I’T logic com a Vpp, tindrem la taula de
veritat de la taula 5.2, que demostra que I’inversor CMOS és un inversor logic.

Taula 5.2. Taula de veritat de I’inversor CMOS.
Entrada Sortida

I 0
0 I

Aquesta tecnologia (CMOS) és la que incorporen en 1’actualitat els microprocessadors. En alguns
casos, incorporen una variant (BiCMOS) que consisteix en 1’addicié de certes etapes de transistors
bipolars (BJT) amb 1’objectiu d’augmentar la velocitat. A la figura 5.27 es pot veure la corba de
transferéncia de tensio. Tot i que no s’ha descrit, entre els punts A i B, Qy esta saturat i Qp esta en triode.
A B, Qy i Qp estan en saturacio; a partir de C fins a D, Qp esta saturat i Qy esta en triode, i, finalment,
més enlla de D, Qy esta en triode i Qp esta en tall. Com s’aprecia, podem definir el 0 logic des de 0 V
finsa VT: 1’I lbglc des de (VDD — VT) finsa VDD-
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Figura 5.27. Corba de transferéncia de ’inversor CMOS.

5.4.2. La porta de transmissié6 CMOS com a interruptor

L’estudi de I’inversor CMOS estudiat en la seccid previa demostra el seu us com a interruptor
controlat per tensid. Hem vist que Qp i Qy estaven controlades en les posicions on i off. En la posicio off,
el MOSFET es comporta com un circuit obert entre el drenador i la font, de manera que ofereix una
resistencia quasi infinita; en la posicié on, el MOSFET presenta una tensio rps. El valor d’aquesta
resisténcia de linterruptor depen del punt de treball del transistor a la regido de triode i de les
caracteristiques intrinseques del transistor segons:
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Ios = = . (5.4)
I - W
P K, 'T(VGS _VT)

Malgrat que és desitjable un valor baix de rps, I’operacié de I’inversor digital no es veu afectada
per aquest valor. Tampoc en el cas dels interruptors digitals tindriem problemes. En altres aplicacions,
com els conversors A/D D/A o els filtres de capacitat controlada, les caracteristiques del circuit poden
estar afectades per les caracteristiques d’aquesta resisténcia.

Per solucionar aquest problema, podem utilitzar dos MOSFET amb configuraci6 CMOS. Aquest
interruptor s’anomena porta de transmissié CMOS, i es mostra a la figura 5.28.

Prendrem com a limit que el voltatge que volem obrir i tancar esta entre £5 V i esta representat en
el dibuix per una font arbitraria anomenada v,. Per prevenir que les unions de substrat estiguin
polaritzades positivament, el substrat del dispositiu PMOS es connecta a +5 V i el del NMQOS, a -5V.
Suposem vy=2 V. Com a carrega d’aquest circuit s’han introduit una R, i una C_ sense cap influéncia en
I’accio de la porta de transmissio CMOS.

Les portes dels transistors son controlades per dos senyals complementaris, vc i V. Quan vc sigui
al nivell baix, la porta de ’'NMOS sera a —5 V, de manera que impedira que ’'NMOS condueixi corrent
per cap valor de va. Simultaniament, v, sera a 5 V i, per tant, el PMOS també impedira la conduccio.
Aixi, el valor baix de vc (i, per tant, alt de v, ) obre els interruptors MOS.

+5V

1

p channel ‘V,| =2V
o ] Low: =5V
ve “C1 High: +5 Vv

wu(=5V o +5V) % Ry J_I Cp
Ue
n channel
-5V
Figura 5.28. Circuit esquematic de la porta de transmissi6 CMOS.

O v,

b.'

Per tal de tancar el circuit hem d’apujar el valor de V¢ fins a +5 V. D’aquesta manera, ’'NMOS
conduira per a qualsevol valor de v, entre -5 V i +3 V. Simultaniament, el PMOS tindra a la porta -5 V i
conduira per a qualsevol valor de =3 V a 5 V. Aixi, veiem que per a valors va < -3 V només condueix
I’NMOS, mentre que per a valors Va4 > +3 V només condueix el PMOS. En el rang de v = +3 V,
conduiran tots dos MOS. D’aquesta manera, ens assegurem que sempre hi ha un dels dos dispositius que
té un valor de rps molt reduit.
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L’operacio6 de la porta de transmissio6 CMOS es pot interpretar també mitjancant els circuits de la
figura 5.29. Es pot apreciar I’intercanvi de rols del drenador i la font en cada dispositiu, i que només en
I’NMOS el drenador té tensié superior, mentre que en el PMOS és la font qui la té superior.

v,4 (positive)

’ O 5V

Vo

5V

5V 5V

‘ b
- R[‘ % CL

v4 (negative)
Figura 5.29. Circuits equivalents per visualitzar I’operacio de la porta de transmissié en posicio de conduccio (on). A I’esquerra,
per a v, positiva. A la dreta, per a v, negativa.

5.4.3. La familia logica CMOS

Usualment, la familia CMOS conserva la topologia, de manera que per construir una porta
s’addicionen dos blocs: el primer, anomenat xarxa de connexié o PUN (pull-up network), correspon a la
part superior i esta basat en PMQOS; el segon bloc, anomenat xarxa de desconnexié o PDN (pull-down
network), esta basat en NMOS. Vegeu la figura 5.30.

Les PUN i les PDN estan operades per un voltatge d’entrada en forma complementaria. Cadascuna
de les xarxes utilitza dispositius en paral-lel per a la funcié OR i dispositius en série per a la funcié AND.
Aixi, a I’esquema de la figura 5.30 la PDN conduira corrent per a totes les combinacions que requereixin
una sortida baixa (Y = 0), curtcircuitant la sortida amb la terra. Simultaniament, la PUN restara oberta
(off). Quan es requereixi una sortida elevada (Y = 1), la PDN restara oberta i la PUN conduira corrent des
de Vpp, de manera que s’obtindra un nivell de tensio Vy = Vpp.

VDD
O—
O———  Pull-Up Network
(PUN)

Figura 5.30. Representaci6 d’una porta logica CMOS amb tres entrades. La PUN compreén els transistors PMOS i la PDN, els
NMOS.
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A la figura 5.31 hi ha I’esquema de les portes logiques NO-O i No-I, ambdues basiques de la
familia CMOS. Cal esmentar que en aquests circuits s’ha utilitzat la notacid usual en disseny logic
digital. En aquesta notacio no s’inclou cap fletxa per distingir la font del drenador. De fet, cal recordar
gue son terminals simétrics i que, per tant, no hi ha motiu per diferenciar-los. D’altra banda, per
diferenciar NMOS de PMOS s’inclou un cercle a la base de la porta. Per analitzar aquests circuits, cal
recordar que, mentre que els NMOS de les PDN s’activen a nivells de tensio elevats, els PMOS de les
PUN s’activen a nivells baixos —com hem vist a I’inversor logic CMOS.

Vop Vbp

A A A

Ao—d| Opy Ao—d| QOp Bo— Opp

Bo—| Opp
Y
Y
Ao—] Ona
Ao—| Ownsa BOo—| Onws B o—| Ong
Y=A+B Y = AB

Figura 5.31. Esquema eléctric de les portes NOR i NAND de la familia CMOS.

Per exemple, a la porta NOR, a la PDN, es veu que, quan A 0 B (Qna 0 Qug) siguin de nivell alt (1),
Y prendra un valor de tensio baix, ja que estara curtcircuitat amb la terra (Y = 0).

Les funcions logiques més complexes es poden obtenir a partir de I’aplicaciéo de la llei de
DeMorgan. Per exemple, suposem que volem implementar:

Y =A(B +CD)
Sempre ho podem treballar de la manera segtient:

Y = A(B+CD)
=A+B+CD

on tenim una negacid (que ja hem vist) i una porta NOR i una NAND de dues entrades, com s’aprecia a
la figura 5.32.
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Ao qLQPA Bo—d|  Opp

co—d| 0pc Do—d| 0

co 1" ax

o[ 0w

Do—f L Onp

Y=A(B + CD)
Figura 5.32. Realitzacié d’una porta complexa.

Una funcié important que sovint apareix és la funcié6 OR-exclusiva (XOR):
Y = AB+ AB. (5.23)

Aquesta funci6 és una mica més complexa, ja que Y no és una funcié només de les variables
complementaries. Necessitem inversors addicionals, que sén mostrats a la figura 5.33, on es pot apreciar
que la branca de Q; i Q, realitza el primer terme de 5.23, mentre que la de Qs i Q, realitza el primer
terme.

Per desenvolupar la PDN, podem obtenir una expressié per a Y . De fet, aplicant la llei de
DeMorgan a 5.23 obtindrem:

Y = AB+ AB. (5.24)

Com s’aprecia a la figura 5.33, la realitzacid de la funcié XOR requereix dotze transistors, vuit per
la funcid i quatre més per negar entrades.

Existeixen procediments més depurats per obtenir els circuits simplificats que corresponen a
funcions logiques. De fet, com s’ha vist, les xarxes PDN i PUN son xarxes duals; si les trobem en una
branca en série, en I’altra estaran en paral-lel. Aixi, facilment podem obtenir 1’una de 1’altra, i aixo pot
ser més facil que sintetitzar-les separadament de les funcions booleanes.
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Vop Vop
1 ]

Ao—d| 0 Ac—d| 0, Ao—d| Ao

Bo— 0, Bo— Q4 B o—d Bo—d

—0 )

*—9
o
L . ]

A o— A o—]
B o—| B o—
(a) (b)

Figura 5.33. Realitzacio de la funcié XOR: a) La PUN sintetitzada directament de 5.23. b) El circuit complet. Cal
notar que es necessiten dos inversors, a més del circuit de la mateixa XOR.

5.4.4. Circuits CMOS sequencials: Flip-Flops i memories

Els circuits que hem estudiat fins ara sén de tipus combinacional, ja que la seva sortida només
depén de I’entrada en el moment present. Aixi, els dispositius no tenen la propietat de la memoria. La
memoria com a tal és fonamental en els sistemes digitals. Els sistemes digitals que incorporen memoria
s’anomenen sistemes seqliencials. Aixo significa que la sortida depén no només del valor de I’entrada en
el moment present, sind de valors d’entrada previs. Aquests tipus de circuits requereixen, doncs, un
generador de temps o clock per poder operar.

Les possibilitats de conferir memaoria a un circuit passen per la realitzacié de circuits biestables o
de sistemes seqiiencials dinamics. Mentre que els primers es basen en I’aplicacié d’una realimentacié que
permet al circuit oscil-lar entre dos valors (I i 0 logics), els segons es basen en la utilitzacié d’una
capacitat que emmagatzema la carrega (1 10gic) o que es descarrega (0 ldgic). Els flip-flops i les
memories estatiques son exemples de circuits biestables, mentre que les memaries dinamiques ho sén de
sistemes sequencials dinamics.

El flip-flop és una cel-la de memoria basica biestable. Un dels dissenys més basics és el flip-flop
set/reset 0 SR, basat en dues entrades (S i R) a dues portes no realimentades i un senyal de rellotge extern
(¢). Quan R i S valen 0, el sistema té una sortida igual que I’anterior; per tant, podem afirmar que el
sistema té memoria, com s’aprecia a la taula de veritat indicada a la taula 5.3.

Taula 5.3. Taula de veritat d’un flip-flop RS.

R S | Qn+1

0 0 Qn

0 1 1

1 0 0

1 1 No usat
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Figura 5.34. A I’esquerra, esquema 1ogic d’un flip-flop SR. A la dreta, implementaci6 eléctrica d’un flip-flop SR amb
tecnologia CMOS. Aquest circuit és usual en disseny de RAM estatiques.

El circuit indicat a la figura 5.34 correspon a la implementacié d’aquest dispositiu amb tecnologia
CMOS. De fet, existeixen més combinacions de transistors que produeixen el mateix resultat, si bé la
presentada és una de les més simplificades. Per analitzar aquest circuit, cal tenir present, en primer lloc,
que, a causa de la disposicid del clock (¢), el flip-flop només podra tenir set o reset quan el nivell del
clock sigui ‘1’. A més, quan R o S sigui ‘0’, el transistor d’entrada corresponent hi sera sempre en tall.
Quan tinguem set a ‘1’ i reset a ‘0’ activarem Q; i Q, i desactivarem Q, i Qs; per tant, Q = 1. Es pot
veure que set = ‘0’ i reset = ‘1’ produeix Q = ‘0’. Alternativament, quan el nivell del clock és ‘0, el
sistema manté la memoria i, just quan torna a ser ‘1’, el flip-flop adquireix el nivell l1ogic existent abans,
només si set = reset = ‘0.

De manera molt genérica i sense pretendre fer descripcions molt detallades, distingim les
memories en memories principals i memories d’emmagatzemament massiu. Mentre que a les primeres
se’ls demana un accés facil (velocitat), a les segones se’ls demana una gran capacitat. La memoria
principal és usualment d’accés aleatori o random-access memory (RAM).

Una altra distincié que s’ha de fer respecte a les memories és en funcié de si permeten llegir i
escriure 0 només permeten llegir. Les memories de només lectura o read-only memories (ROM)
permeten llegir a velocitats molt elevades, perd presenten restriccions pel que fa a les operacions
d’escriptura.

El cor del xip de memoria consisteix en cel-les on son guardats els bits. Cada cel-la de memaoria és
un circuit electronic capag¢ de guardar un bit. Podem concebre 1’organitzaciéo d’aquest xip de manera
similar a la representada a la figura 5.35. Una matriu de cel-les té 2" fileres per 2" columnes, per tenir
una capacitat de 2"*™™ bits. Aixi, per exemple, una matriu corresponent a 1 Mbit conté 1.024 fileres per
1.024 columnes (M = N = 0). Les connexions a les fileres son conegudes com a paraules (word line),
mentre que les connexions a les columnes sén conegudes com a bits (bit line).

A la figura 5.36 es representa una cel-la de memoria estatica (SRAM) amb tecnologia CMOS. En
realitat, aquesta consisteix en el flip-flop de la figura 5.34. El disseny conté dos transistors d’accés, Qs i
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Qs, que s’activen quan la linia de paraula se selecciona i el seu voltatge puja fins a Vpp; aleshores
connecten el flip-flop a la columna (bit line).

Storage cell array Bit line
0 Y
1
Ay — '
= .
B A\yb—— B
= . s
- Q
Z . 5 K
A - L \
& ~ . Word line
z : .
[ . .
A M—1 —== :
b . ™~ Storage cell
\ ST
0 1 L 2N —]
Sense amplifiers / drivers

A

P o] ‘ “"'
Column address Apgs . Bl G e
(N bits) : M

M+N—1

[/O data
Figura 5.35. Arquitectura d’un xip de 2""™M bits organitzat en 2" fileres per 2V columnes.

| Word line (W) l

| |
Bit line Bit line

B B

Figura 5.36. Cel-la de memaoria SRAM en tecnologia CMOS.

Analitzem 1’operacio de lectura tot i assumint que la cel-la emmagatzema un I. En aquest cas, Q
tindra un valor alt Vpp i Q negada sera 0 V. Abans que comenci 1’operacio de lectura, les linies B i B
negada han d’estar precarregades a un valor intermedi (usualment Vpp / 2). Quan la word line és
seleccionada i Qs i Qg SON activades, veiem que el corrent flueix des de Vpp, a través de Q4 i Qs, fins a la
linia de bit B. A I’altra banda del circuit, el corrent fluira des de B negada fins a Qs i Q.
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Alternativament, a la figura 5.37 es representa un esquema d’una cel-la de memoria DRAM.
Malgrat que hi ha molts dissenys diferents, aquest és el que esta més estes en la industria. La cel-la
consisteix en un unic NMQOS, conegut com a transistor d’accés, i una capacitat d’emmagatzematge. Cal
diferenciar que en aquestes cel-les només hi ha una linia de bit, a diferencia de les SRAM, que disposen
de dues. Les DRAM guarden el bit de memoria com a carrega de la capacitat (Cs). Quan es guarda un |,
la capacitat esta carregada; quan es guarda un 0, la capacitat esta descarregada.

Fiy

Bit
line
Word
line

L

Cs

| I

Figura 5.37. Cel-la de memoria DRAM en un circuit CMOS.
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Ugs
e=—— Sense voltage
Figura 5.38. A la part superior, seccié d’un MOSFET amb porta flotant com a cel-la d’una memoria EPROM. A la part inferior,
translacio de la caracteristica I(V), que indueix la programacié de la cel-la.
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A causa dels efectes de pérdua, la capacitat ha de ser refrescada periodicament per tal que no perdi
I’estat de carrega previ. Aquesta operacio de reescriptura del valor previ se sol fer cada 5 o 10 minuts.

Com en el cas de les SRAM, el descodificador de fileres selecciona una determinada filera apujant
el voltatge de la word line. Aixo fa que tots els transistors d’accés de la filera estiguin activats i, per tant,
connecta en el circuit tots els condensadors Cs a les linies de bit respectives. El canvi de voltatge induit a
la linia de bit és detectat i amplificat per un amplificador.

Cal comentar que, mitjancant la tecnologia CMOS, també és possible realitzar ROM, PROM i
EPROM. Aquests tipus de memories no volatils, perd, requereixen unes modificacions tecnologiques
respecte als transistors estudiats per tal de poder programar en el procés de fabricacié mateix (mask
programming). Només a tall d’exemple, a la figura 5.38 es mostra aquesta modificacio per a una cel-la
EPROM fabricada amb una porta flotant. Segons el valor de carrega d’aquesta porta, la corba Ip(Vgs) és
diferent, i, per tant, tenim una memaoria no volatil.

NOTES

(1) Existeix un dispositiu electronic, tot i que poc utilitzat en 1’actualitat, anomenat triode, que no té res a veure amb el
MOSFET i que té una regi6 de treball amb el mateix nom.
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CAPITOL VI

6. SENYALS, TRANSFERENCIA | RESPOSTA

6.1. SENYALS

Els senyals contenen informacié sobre el mon fisic. Un exemple de senyal és la transmissio de veu
per radio: quan el locutor parla, transmet un senyal (la veu) en forma d’ones de pressidé que incideixen
sobre el microfon.

No obstant aix0, per extreure la informaci6é requerida necessitem processar el senyal. Aquest
processament del senyal és usualment realitzat per sistemes electronics. Perqué aixo sigui possible, és
necessari convertir el senyal d’ones de pressio (veu) en un senyal eléctric, com ara la tensié o la
intensitat. Aquesta conversio la realitza el transductor. En el cas de la radio, no ens serveix de res que el
locutor parli si no disposem del transductor (el microfon) que converteix el senyal de la veu en una tensio
que és processada i enviada als nostres aparells de radio.

En aquest tema no estudiarem els transductors, sind que assumirem que qualsevol magnitud fisica
pot ser convertida en un senyal eléctric de tensioé o d’intensitat. Aixi, a partir d’ara, parlar d’un senyal
fisic sera equivalent a parlar d’un senyal eléctric.

6.1.1. Senyals analdgics, senyals discrets i senyals digitals

Si capturem el senyal del microfon en funci6 del temps, obtindrem un grafic com el de la figura
6.1:

w(t)

temps (t)

Figura 6.1. Senyal arbitrari de tensio.
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Aquest senyal s’anomena analogic perque és analeg al senyal fisic que representa (les ones de veu
o ones de pressio). Aixi, les magnituds d’un senyal analogic poden prendre qualsevol valor, i de manera
continua. En el mén fisic, la major part de senyals sén analogics.”) L’electronica que tracta aquests
senyals s’anomena electronica analogica. Com hem vist fins ara, R, C, L, diodes, BJT i MOSFET
serveixen per filtrar, amplificar o modificar el senyal. En el tema segient veurem una descripcio
detallada del processament analogic del senyal.

Una representacio alternativa consisteix en una sequéncia de nimeros que representen la magnitud
del senyal en un instant de temps; és el que s’anomena senyal digital. A la figura 6.2 es representa el
procés en que 1’ona analogica és convertida en digital. Per a aix0, en intervals de temps iguals (to, t3, t5...)
es pren el valor de la magnitud mesurada, en aquest cas una tensid. Aquest procediment s’anomena
mostreig (o0 sampling). A la figura 6.2 hem discretitzat el temps. El resultat d’aquesta operacio
s’anomena senyal discret en el temps, pero els valors v(t) encara poden prendre valors continus.

Ara, si representem la magnitud del mostreig de la figura amb un nimero que pot prendre un
nombre finit de digits, ’amplitud deixara de ser continua i sera quantitzada, discretitzada o digitalitzada.
El resultat sera una seqiiéncia de nimeros que representaran les magnituds de les mostres del senyal. En
concret, quan el nombre finit de digits és dos, obtenim senyals binaris (0 i 1) i podem utilitzar
I’electronica digital.

w(t) w(t)

Figura 6.2. Discretitzacio d’un senyal temporal continu.

6.1.2. Ones de senyal basiques

Introduim a continuacio diverses ones que podem trobar en el mén fisic. Tot i que, dbviament, no
son les Uniques, val a dir que moltes vegades els senyals que provenen del mon fisic poden
descompondre’s (desconvolucionar-se) en aquests senyals.

Ona exponencial: x(t) = C e, on C i a son complexes. Depenent de C i a, I’ona pot tenir
caracteristiques molt diferents:

« Si C ésreal i positiu i a és real, tenim:

la<o X0 a>0

Figura 6.3. Ones exponencials reals creixents i decreixents.
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o Si C ésreal i positiu i a és imaginari pur:
Suposem que a = jw; aleshores x(t) = C &, on j? = —1, segons les relacions
d’Euler: _
X(t)=C e e’ = C (cos ot + j sin wt). (6.1)

Per tant, I’ona exponencial contindra dos termes: un de real (Re(XC(t)) = C cos
ot) i un altre d’imaginari (Im(x(t)) = C sin wt) i tots dos termes sén funcions
periodiques, amb periodicitat T = 2 / o i frequéncia f = 2no.

« Si C ésreal i a és complex:
Suposem que a = r + jo, aleshores:

x(t)= C e™*)t=Ce".e!'= C " (cos ot + j sin wt). (5.2)

Aixo significa la multiplicaci6 dels dos casos anteriors (figura 6.4):

Imi(t)) P Irri=(t))

Figura 6.4. Representaci6 de la part imaginaria de 6.1 6.2.

La utilitzacié de complexos és molt habitual, de manera especial en electronica, on les figures 6.3 i
6.4 podrien ser el resultat d’un circuit RC, RL o RCL.

— Funcid esglad o Heaviside

» 0 t<O0
Aquesta ona representa la funcié u(t) =
1 t>0

Ul[tj U(—t) U(t—a:l

1 — —— ] 1 F--

Figura 6.5. Funcio esglaé amb diferents arguments.
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Com que la discontinuitat de la funci6 esta en t = 0, si ens trobem un argument com u(t — a) hem
de fer-hoat—a=0, i, per tant, t = a, com es mostra a la figura 6.5.

Aquesta funcié (o ona) és molt important en electronica perqué ens permet representar
I’acci6 d’un interruptor. Fins i tot, el fet d’encendre en t = a i apagar ent = b (si a < b)
podria ser representat per x(t) = u (t—a) —u (t—b).

Cal entendre que aquesta funci6 redueix I’interval de les integrals. Per exemple, sigui qualsevol
y(t); aleshores:

[y®u®dt = [y, (6.3)
-0 0
jaque u(t) = 0 entre —0 i 0, fins i tot en el cas d’un on/off:
) b
j y(t)(u(t —a) —u(t—b))dt = j y(t)dt. (6.4)

()
il SN

a b

Figura 6.6. Representaci6 on/off amb funcions esglaé.

— Ona impuls o delta de Dirac
Suposem que en una ona on/off x(t) = u(t — a) — u(t — b) fem a i b molt propers; aixd constitueix
’ona impuls, que és com pensar en un interruptor que s’encén i s’apaga instantaniament (figura 6.7):

& 0

4-b

2b
b il
a 2 all >0

Figura 6.7. Representacio grafica de la definicié de I’ona impuls.

Matematicament, la descripci6 de 8(t) és una mica més sofisticada, perd es pot demostrar que:
du(t
S(t)= du(t) (6.5)

jfwa_@m:u@ (6.6)



SENYALS, TRANSFERENCIA | RESPOSTA l U ! E 101
B & SBa! 4

Totes aquestes ones de senyal tenen el seu equivalent discret, on, en comptes de la variable temps,
tenim la unitat discreta de pas de temps n. Un exemple d’equivalent discret de la funcié esglad esta
representat a la figura 6.8:

Figura 6.8. Representacio de la funcio esglaé discreta.

6.1.3. Sistemes

Un sistema pot ser vist com el procés que resulta de la transformacié d’un senyal. El sistema té una
entrada (input) i una sortida (output) de senyal que estan relacionades per la transformacié del sistema.

Un exemple de sistema consisteix en un reproductor de CD-Audio. El sistema o reproductor pren
el senyal de CD i el reconverteix en un altre senyal audible. A més, aquest sistema (electronic) té
diversos ajustos (volum, to, greus...) que permeten modificar les caracteristiques del senyal de sortida.

Podem distingir els sistemes en sistemes continus en el temps i sistemes discrets en el temps,
depenent de si la transformacié del senyal es fa de manera continua o de manera discreta (figura 6.9):

Transformacio6 continua; Transformacio discreta:
sistema sistema
x{t) —> continu — y(t) x(n)—> discret — y(n)

Figura 6.9. Sistemes continus i sistemes discrets en el temps.

En el cas del reproductor de CD d’audio, es tracta d’un sistema discret en el temps, ja que el CD té
el senyal emmagatzemat de manera binaria i la reproduccio també és discreta, tot i que I’interval de
temps entre ni n + 1 és tan petit que 1’oida humana el percep com a continu.

Una idea molt important és considerar la interconnectivitat dels sistemes (veure figura 6.10).

Les interconnexions de sistemes poden ser utilitzades per construir nous sistemes. Podem
considerar ’exemple segiient. Tenim una entrada discreta x(n), que és igual als numeros naturals: 1, 2,
3... El sistema 1 és la multiplicacié per 2 i el sistema 2 és el quadrat. Per representar la suma dels
sistemes 1 i 2, els associem en paral-lel (veure figura 6.11).

En electronica, sempre podem considerar les diferents parts d’un circuit com blocs interconnectats
d’un sistema amb un senyal d’entrada i un senyal de sortida. No obstant aix0, en electronica sén molt
usuals les realimentacions (feedback) o part de 1’ona inicial modificada per un bloc o sistema que torna a
sumar-se a 1’ona o senyal inicial. La figura 6.12 esquematitza un exemple basic de realimentacio i un
exemple de circuit.
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Entrada x(t) —»| sistema 1 D sistema 2 ——» sortida y(t)

sistema 1

Y
Entrada x(t) —»| §_> sortida y(t)

sistema 2

A 4

A 4

sistema 1 — sistema 2

Y
Entrada x(t) —» @—> sortida y(t)

> sistema 3

A 4

Figura 6.10. Interconnexio en série, en paral-lel i mixta en série/en paral-lel de sistemes.

2n
¥
x(h) —> §—> y(n)=2n+n*=348, 15...

v

x(n)=123... ;

A 4
>

Figura 6.11. Exemple de suma en paral-lel de sistemes.

Entrada x(t) — ( t)—» sistema 1 » sortida y(t)
sistema2 |

2
| - J_ liz(t)
@)i ' R sortida
ertrada 10 l l
2
Capacitat
i) —» () —> v(t):% [iy(r)de > V()
resistencia
B

Figura 6.12. Esquema basic de la realimentacio. Circuit realimentat. Diagrama de blocs del circuit.
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En un sistema, per a una descripcid general hem de tenir en compte una série de propietats:
Memoria
Hi ha sistemes, com per exemple una R on I’entrada és la intensitat i la sortida és la tensié (y(t) =

R X(t)), on no hi ha memoria, per6d n’hi ha d’altres on si que hi ha memoria. De fet, en els condensadors
tindrem:

y(t)== jx(r)dr. (6.7)

Aix0 significa que el corrent que surti de la capacitat (y(t)) dependra de si fins al moment t s’ha
carregat 0 no aquesta capacitat mitjancant una tensio x(t). Un exemple de sistema amb memaoria sén les
DRAM, on s’utilitza una capacitat associada amb un MOSFET com a cel-la basica de memoria.

Invertibilitat

Diem que un sistema ¢és invertible si podem determinar I’entrada mitjancant 1’estudi de la sortida
(figura 6.13):

: y(n) i
x(n) —» sistema o s_lstema ——» z(n) =x(n)
invers

Figura 6.13. Esquema general d’un sistema invertible

A continuacié hi ha un exemple de sistema invertible i un de sistema no invertible:

invertible y(n)=2x(n) — Z(n)z%n)

noinvertible  y(t)=3 — z(t)="?
Invarianca temporal

Diem que un sistema és invariant temporal quan una translacio ty (0 ng) en el temps en el senyal
d’entrada ocasiona el mateix en el senyal de sortida:

X(t-to) >y (t-to). (6.8)

Per exemple, tenim el sistema y,(t) = sin (x,(t)). Provoguem la translaci6 temporal: x,(t) = x;(t — to).
Aleshores la sortida sera:

ya(t) = sin (Xz(t)) = sin (Xa(t — to) = ya(t - to). (6.9)
En canvi, un sistema discret com y(n) = n x(n) no és invariant.
Linealitat

Un sistema lineal és el que posseeix la propietat de superposicié (recordeu el tema 0). Aixo
significa que si xy(t) i Xo(t) son entrades i y;(t) i y,(t) sén les respectives sortides en un sistema, aleshores:

i) La resposta de xy(t) + Xa(t) és yi(t) + ya(t).
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ii) La resposta de Cxy(t) és Cy(t), on C pot ser qualsevol constant.
Causalitat

Un sistema és causal si la sortida en qualsevol temps depén tnicament dels valors de I’entrada en
el present i el passat. En principi, en electronica tots els senyals sén causals, excepte aquells que, com el
soroll, tenen un significat purament estadistic i no aporten cap informacid.

Estabilitat

Un sistema és estable quan petites entrades no fan divergir les sortides. Un exemple de sistema
estable és un RC en el qual I’ona exponencial decreixent de la sortida n’assegura 1’estabilitat.

6.2. Transformades de Laplace

La transformada de Laplace s’utilitza per modificar la forma de senyals i sistemes amb la finalitat
de simplificar-ne I’estudi. Aquest és un métode que s’ha estés ampliament en ’analisi de circuits lineals.

Des del nostre punt de vista, no tractarem en cap cas amb rigor matematic la transformada de
Laplace. En canvi, pero, estem interessats en les seves propietats, que ens permeten analitzar i entendre
els circuits o sistemes lineals.

6.2.1. Senyals i sistemes en freqiiéncia complexa

La transformada de Laplace és una operacié matematica (que simbolitzarem per L) en qué una
funcié (o senyal o sistema) deixa de dependre del temps per dependre d’una variable que s’anomena
freqiiencia complexa.

funcid transformada

vit) - Lv(t)=V(s)

Veurem que aquesta transformacid permet convertir equacions diferencials en simples equacions
algebraiques, que poden ser resoltes mitjangant metodes algebraics facils. Un cop obtinguda la solucid,
es fa I’antitransformada [L™(V(s))] i s’obté la solucié v(t). Quan diem «fer la transformada» (o
I’antitransformada), per a nosaltres no és res més que mirar-la en una taula.

(6.10)

Definim la transformada de Laplace en la funcié v(t) com:

V(s)= L(v(t) = [vit)e et (6.1)

Exemple 6.1: Transformada de Laplace de la funcio esglaé:

o0

. ot _00 ot :_1‘ —Sthl —s0 -0 :_1 _ :l
L(u(t))_oju(t)e dt_ojle d—-e s(e e?) [0-D=". (612

Les transformades de Laplace tenen unes propietats molt interessants, que demostrarem en alguns
casos en els problemes.
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Taula 6.1. Propietats de la transformada de Laplace d’una funcié.

Propietat Funcio v(t) Transformada V(s)
Linealitat Av, (t)+Bv,(t) AV, (s)+BV,(s)

t
Integracio Iv(t)dt m

0 S

dv(t

# sV(s)-v(0")
Derivacio 2 SZV (s)_ SV(O )_ \

d>2v(t)

dt?

Igualment, si apliquem 1’equacié 6.11 a algunes de les ones de senyal basiques que hem estudiat a
6.1.2, podrem elaborar la taula 6.2.

Taula 6.2. Transformada d’algunes funcions notables.

Nom funcio Funcio v(t) Transformada V(s)
Impuls 3(t) 1
Esglad u(t) 1/s
Constant K K/s
Rampa tu(t) 1/¢°
Exponencial p ™ 1/(s+a)
1
Rampa esmorteida et
p t-e (S + a)z
. , p
S sin St —
inus p 2+
Cosi cos gt _s
osinus 21
Sinus esmorteit e .sin Bt S —
(s+a)’ + p°
Cosinus esmorteit e . cos St _Sr8
(s+a)* + p?

En totes aquestes funcions s’ha considerat que el valor per a t <0 és 0. En el cas de les funcions
discretes també podem definir un equivalent a la transformada de Laplace anomenat transformada Z.
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6.2.2. Pols i zeros

Si fem una ullada a la taula de transformades de la seccié anterior, observarem que una bona part
son representades per funcions racionals. De manera genérica, podem expressar cada senyal com una
fraccio de polinomis:

b s"+b ,s"'+---+bs'+b
V(s)=-—"——mt L T (6.13)
a,s" +a,,8" +---+aS +4a,
gue sempre es pot factoritzar en funcid de les seves arrels de la manera segient:
S—z,ks—-2,)---(s—2
V(S):K ( 1)( 2) ( n) (614)

(s—=pNs—p,)(s—p,)

Per definicid, anomenarem zeros tots els valors que anul-lin el numerador: z;, z,..., z,, i que, per
tant, satisfan V(s) = 0. Anomenarem pols tots els valors que anul-lin el denominador: ps, pa..., Pn, | que
satisfan V(s) = oo.

De manera general, pols i zeros s6n numeros complexos: p = o +jf. [1Per aquest motiu se solen
representar en un pla s complex. Utilitzarem una X per representar els pols i un O per als zeros.

Exemple 6.2. Diagrama de pols i zeros de la transformada de v(t) = e . La transformada és V(s) =1/ (s +
1). Aquesta funcié només té un pol a s = 1.

Ja

Figura 6.13. Exemple 6.2.

Exemple 6.3. Diagrama de pols i zeros de la sinusoide esmorteida e * cos pt.

I3
Phm==— +§
|
| 0
A
i
|
B

Figura 6.14. Exemple 6.3.
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V(t):e_at COSﬂt —> V(S):(S_|_a)—2+182

Zeros s+a=0 2> s=-a

pols  (s+af+8=0 s+a=+/-p°=+j8 s=-atjp { :

Exemple 6.4. Diagrama de pols i zeros de la funci6 esglag.

v(it)=ut) — V(s)=

pol s=0

[N

Jao

1

Figura 6.15. Exemple 6.4.

6.2.3. Transformada inversa

Podem tenir la necessitat de fer la transformada inversa (o antitransformada) de Laplace, que
simbolitzem mitjancant L ™:
L (v(t)) =V(s) = Lt (V(s)) =u (t) - v (V). (6.15)

Hem de notar que en la recuperacio de I’ona original v(t) fent I’antitransformada de V(s), aquesta
va acompanyada per la funcio esglaé u(t). Recordem que u(t) =1sit>0iu(t)=0sit<0.

En general, aix0 significa que, tot i que la funcid que recuperem pot tenir valor per t < 0, nosaltres
li donem un valor nul. Com que:
L™ L (v(®) =u () - v (), (6.16)

podem fixar-nos en la taula 6.2 per fer ’antitransformada.

Exemple 6.5. Antitransformada de V(s) =10/ (s + 2).
Si ens fixem en la taula 6.2, veurem que e ® = 1/ (s + a). Aixi, v(t) = 10 e # u(t), perd com que
el procés d’antitransformar v(t) no té sentit per a temps negatius, multipliquem 1’ona per u(t); aixi:

L_l(ﬁj =10-e7 -u(t).

S+2

Normalment, fer 1’antitransformada no és tan facil, ja que tenim una funci6 racional, com 6.13:

_b,s" b, 8"+ bsT 4+ D,

V(S)— n n-1 1 ’
a,s +a,,8 +---+qS +a,

(6.17)
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gue es pot factoritzar, com hem vist, de la manera seglient:

ok 8-2)s=2,)(s-2,)
\“)_K@—mk—pﬂm@—mY (619

En el cas que hi hagi més pols que zeros (n > m) i si cap d’ells és una arrel repetida del
denominador, podem expressar-ho com:

V(s)= K (Ko o K (6.19)
S=P. S—P; S— P,

En aquest cas, podem reescriure I’ona original fixant-nos en la taula 6.2:

v(t) = u(t)- { K, e +k, - &P +- o+ k™, (6.20)

k(S _ Zl)

(s—pNs—p,Ns—ps)

Com es pot veure, aquesta funcid té un zero (z,) i tres pols (p1, p2 i ps). Tedricament:

Exemple 6.6. Antitransformada de V (s) =

V(s) k(s—2z,) ko kK

C(s-p)s—p.Ns—ps) S-p S—p, S—P;

Ho multipliquem tot per (s — py):

=)= OB JuleoB) b b)

s—pJs—p;)  s—p, s— P,

i avaluem la funcié as = p;:

(=P oom) |y

S— pz)(s_ ps)s:pl

Igualment, trobarem:

kz = (S - pz)‘/(sxszpz
k3 = (S_ ps)‘/(SL:pg

| amb aixo: v(t)=u(t) , -e™ +k, -e™ +k,-e™ |

En cas que tinguem més pols que zeros (n > m), existeix una técnica per trobar 1’antitransformada,
tot i que no la tractarem per tal de simplificar. Podeu trobar més informacid sobre aquesta qliestio als
llibres Circuitos y sefiales, de Rosa Thonas, i Sefiales y sistemas, de Wilsky Oppenheim.
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6.2.4. Transformacio de circuits
La transformada de Laplace pot servir per transformar un circuit i analitzar el seu comportament.

En I’esquema indicat a la figura 6.16, s’aprecien clarament I’inici i el final del circuit. Sempre
partim d’un circuit i volem congixer la solucié de I’ona. Per a aix0 usualment es proposa una equaciod
diferencial que ha de ser resolta a I’espai del temps. Alternativament, podem considerar la solucid en el
domini de la freqliencia complex s. Per a aix0 ens cal primer transformar el circuit mitjancant la
transformada de Laplace. A continuacio, les dificils equacions diferencials queden reduides a equacions
algebraiques simples. Se n’obté la solucio en el domini S; posteriorment, aquesta és antitransformada i
retrobem 1’ona solucid. Aquest cami, tot i que sembla més laborids, quasi sempre és extraordinariament
més simple. A més, a part que és un cami alternatiu, la transformacié de Laplace permet veure el
comportament del circuit en el domini s, i aixo permet saber directament propietats del circuit.

transformada circuit
— delaplace — transformat

l

equacions diferencials equacions algebraiques
antitransformada transformada
ona <«—— de Laplace <«—— delasolucio
solucio
domini de t domini de s

Figura 6.16. Esquema de ’analisi d’un circuit.

En I’aplicaci6 de la transformada de Laplace, la primera cosa que hem de tenir en compte €s que
les lleis de Kirchhoff s’apliquen de la mateixa manera. Per exemple, la primera llei, aplicada a un nus:
I1(t) +ia(t) +i3(t) + ... = 0 esdevindra I1(S) + I2(s) + I3(s) +...=0. (6.21)
I igualment es podra aplicar la segona llei de Kirchhoff.

Respecte a les fonts de senyal, representarem la transformaci6 de la manera segiient:

V() 3 V() (6.22)
i) = 1(s)

Respecte als elements lineals, R, Ci L:
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— V. (s)=Lsl (s)-Li_(0) (6.23)

0
on s’han aplicat les propietats de la taula 6.1 i les definicions de 6.22.

De manera genérica, la relaci6 entre V i I s’anomena impedancia segons V = 1Z; aleshores, de 6.23
identifiquem:

Zz =R
Ze=1/Cs (6.24)
7. =Ls
ir(t) Ir(S) Ir(S)
+ +
+
worz MO0 Vi@ 2

i_L(_'[)_> I.(s)

; 2 * iL(0)/s

-
wo | | LD

i_c_(Q» Ir(S)
; f -

Vc(t)c — 1/Cs ——
Velll) f e Ve(s) T C Vel ‘

Figura 5.17. A I’esquerra, R, Ci L en el domini del temps. Al centre R, C i L en el domini de s quan hem d’analitzar V(s). A la
dreta, R, Ci L en el domini de s quan hem d’analitzar I(S).

De I’aplicaci6 directa de la transformacio de R, C i L (equacio 6.23) podem interpretar que el
circuit en domini temporal (fig 6.17 esquerra) esdeveé el circuit en domini de la freqliéncia complexa
indicat per la part central de la figura 6.17.

En el cas d’analitzar les intensitats, podriem invertir 6.23:
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L(s)+i,0) (6.25)

I el circuit transformat quedaria com I’indicat en la part dreta de la figura 6.17.

Exemple 6.7.

A"
AWy R

+

- R
= I(t)l L :> C) vis I(s)lL

| L)

Figura 6.18. Circuit eléctric de ’exemple 6.7.

L’aplicaci6 de la segona llei de Kirchhoff assegura:
Vv i
—+Li_(0)=RI(s)+ I(s)Ls
S

(Ls+R)I (s)=%+ Li_(0)

__ VL i,(0 _V/R_V/R i(0)
I(S)_S(3+R/L)+S+R/L_ s s+R/L+s+R/L

| efectuant la transformacio inversa: i(t)= VE + [iL (0)- VE} e_RVL (per t >0)

6.3. Transferencia i resposta

6.3.1. Funcions de transferéncia

En I’analisi de circuits, és molt important entendre el procés i la transformacié d’un senyal entre
I’entrada i la sortida. En el domini de la variable s, aquest procés esta definit per una funcio racional
anomenada funcid de transferencia.

Transformada de la Respostaa estat nul T(s)

(6.26)
Transformada del senyald'entrada

Funci6 de transferéncia =
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Normalment, les funcions de transferencia es prenen en tensio o en intensitat:

(6.27)

Figura 6.19. Circuit de I’exemple 6.8.

Considerem I’entrada com V3 (= V)) i la sortida com V, (= V;). Com sabem:

R
K
—AA,
B L1
La transformada és: (") WCs T ()
|, per tant: Vo(s)zv,(s)A—V,(s) CHNNENS 7 —

RCs +1 T RCs+1

R+%S_

Amb la funci6 de transferéncia sempre podem obtenir la resposta del circuit com V,(s) = T(s) V/(s),
pero, tornant a 6.15, sabem que ho podrem escriure com:

V(s)= b,s™ +b, ,s"" +---+bs' +b,

= : 6.13
a,;s"+a, s"t+--+ast +a, (6.13)
. : R K, K, K,
i factoritzant arrels, si hi ha més pols que zeros: V(S) = + +- 4 , (6.19)
S=P. S—P, S— Py

que sabem que, antitransformant-lo, correspon a: Vv(t) = ul(t) {kl eP 4k, e +k,-e™ } (6.20)
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Aixi, a 6.20 observem que en la disposicié dels pols hi ha concentrada la forma de 1’ona. Per
exemple, si una transformada té un pol simple a p = —2, sabem que ’ona conté un terme u(t)ke . Si
aquest pol és a p = 0, I’ona sera u(t), i si p = +2, u(t)ke+. En cas que sigui p complex, tindrem p = a +
iB, i aleshores u(t)ke® P = u(t)ke “ e, com graficament es mostra a la figura 6.20.

Pols de la transformada Ona corresponent
jo wit)
(n] kt
o w(t]
T |
jo wit)
o t
Jo w(t)
== .
| & e
®) g /\ ey
| -~
| V”
X—-{ - 2
jo w(t)
. &
(a} A t
X
jan w(t)
i
| =
[ ok /t
| :
| -
Bp-X

Figura 6.20. Relaci6 entre el diagrama de pols i zeros i ’ona original.

D’aquesta manera, per cada pol que coneixem, podem con¢ixer un terme lineal de 1’ona. Cal notar

que es pot demostrar que si tenim un pol complex (p = a + jB) també tindrem un po complex conjugat
)B) per tant I’ona tindra un terme u(t k-e“t.e’ 4 k.e“t -e_JﬂB, perd com que

COS,B ( +e ). 1 tindrem u(t)2k e’ - COS(,B Per aquest motiu, a la figura 6.20 s’han
representat tots els pols complexos per parelles. De I’ observaci(') de la figura podem deduir que un circuit
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és estable si tots els seus pols naturals estan localitzats en el semipla esquerre del pla s. Entenem per pol
natural el degut al circuit, i no el degut a I’ona d’entrada.

Cal observar que si el pol és imaginari (s = j ®) i la resposta és una sinusoide, per aguest motiu s
s’anomena freqiiéncia complexa. De fet, si v(t) és sinusoidal: L(v(t))=V(s)=V(jw)

6.3.2. Guanys i diagrames de Bode

Definim el guany d’un circuit com: A,(dB) =10log,, Po , (6.28)
p

on Py i P, son les potencies de sortida i d’entrada al circuit. Aquesta manera d’expressar el guany, també
habitual en acustica, es dona en una unitat anomenada decibel (dB). El guany en tensid es redefineix
com:

A(dB)=2010g:0 [T (jo)l, (6.29)

on T(jo) =V, (jo)!V, (jo) i hem relacionat P = RI?> = V?/ R.
De manera analoga, A;(dB) = 20 logyo [T(jw)| per T (jw) = Io(ja))/ I, (Ja))
El grafic on es representa Ay(dB) s’anomena diagrama de Bode.

Aw(dB)

Lw

década
—+ decada

décad
ecana |—|

Figura 6.21. Diagrama de Bode.

En el diagrama de Bode (figura. 6.21) es representa A,(dB) en escala lineal envers ® en escala
logaritmica. Cada vegada que la frequéncia es multiplica per 10, diem que transcorre una decada. Quan
la freqliéncia es multiplica per 2, diem que transcorre una octava.

Cal notar que a 6.28 hem utilitzat el modul de la funcié de transferéncia:

T(jo)=R(@)+ jX(w)=[T( ja,)ew(w) (6.18)

(4
En comptes de la pulsacid, sovint s’utilitza la freqiiéncia. Recordem que f = 2— (Hz).
T
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També és habitual representar el desfasament en graus respecte a o, acompanyant el diagrama de
Bode del guany.

1
RCs +1

T

Figura 6.22. Filtre passa baixos. Exemple 6.10.

Exemple 6.10. Filtre RC passabaix. T(s)=

Si treballem amb ones sinusoidals s = jo — T(jo)= 1
RCs +1
. 1 : 1
Redefinim: Oy =oc T(jo)=———
1+ ji
Wy

2
Av(dB) = 2010g[T (je) = ~10log| 1+ [2]
oy

AW
n - —_——————— —

|
|

SBpEsRR SA E {-————
|
|

Al asT S a—es T f— T

01 g ot} IDmH 100 g
Figura 6.23. Diagrama de Bode d’un filtre passabaix.
1

Com veiem, T(s) té un pol: 0=, = RC

Cada vegada que la funcio de transferéncia tingui un pol, el guany caura a partir de la frequéncia
del pol en 20 db/dec.

Cal fixar-se en els dos comportaments asimptotics:
w<<w, — A =0dB

w>>aw, — A =-20log-2
Wy
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oy €s coneix com a frequéncia de tall ja que si per o << oy tenim V, = V,, per o >> oy tenim V,
<< V,. Per aquest motiu, aquest circuit s’anomena passabaix perqué només permet el pas de freqiencies

baixes.
o—
C F

Figura 6.24. Circuit de I’exemple 5.11.

T(S)Zﬁ
RC

Exemple 6.11. Filtre RC passaalt.

De manera analoga:

zerosas=0
polsas=-1/RC =wy

Obtenim el guany:
1

2
1_|_ (a)]
oy

2
Av =-10log| 1+ (a’—Hj
w

T(jo) =

En aquest cas el zero (situat a @ = 0) provoca un augment de 20 dB/dec, i el pol situat a oy, Una
disminucié de 20dB/dec.

T
0.1 o o 1oy 100wy

Figura 6.25. Diagrama de Bode d’un filtre passaalts.

En resum, sempre és valid que els zeros/pols provoquin un augment / una disminucié de 20
dB/dec. En cas de tractar-se de pols o zeros multiples, I’efecte s’acumula. Aquest filtre s’anomena
passaalt perque permet el pas de les frequéncies altes (o > wy) i atenua les baixes (o < wy).
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Exemple 6.12. Variaci6 de la fase en un filtre passabaix RC.

: —_
—:!-c

Figura 6.26. Circuit de I’exemple 5.12.

Com hem vist abans: T(jo)= O
jo+ o,
Si som capagos d’escriure-ho com T(jo)= R(®) +j X(v),
X X . .
aleshores, tg¢ = M — ¢ =arctg M i procedim:
R(e) R(e)
T(jo)= oy wy-jo o) -joo, o L 00y
Jo)=- i 2 2 T2 > 1 2"
jo+o, o, - jo o, + @ oL +o o, +o
oo,
2 2
. +
Aixi: ¢ =arctg O > ©__ —arctgy a)a;H = —arcty S
oy oy o
ol + o’
: 1
Pas de radians a graus: ¢= _180 arctg @
V4 oy,
.:I:.(D:l I:II]_ Mg UJIH 1|? g ].E”I] Ay o
S450 1 —
- 800

Figura 6.27. Desfasament d’un filtre passabaix.

La variacio aproximada és de —45°/década.

NOTES

(1) Son exemples usuals de senyals analogics la temperatura, la humitat, el color..., pero existeixen fenomens a escala
molt petita que estan quantificats com prediu la mecanica quantica i que generen senyals discrets. N’és un exemple 1’efecte Hall

quantic.
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CAPITOL VII

7. Processament Analogic del Senyal amb Amplificadors Operacionals

7.1. Amplificadors operacionals

7.1.1. Esquema general d’un sistema analogic

Els sistemes analogics se solen descriure com una composicié de diferents parts o sistemes;
normalment, la font o generador (S), el sistema de tractament/analisi (A) i, finalment, la carrega o
resposta (Z). Vegeu la figura 7.1:

—_— —)

S A -
Vi Vo

I

Figura 7.1. Esquema general d’un circuit.

Fonts o generadors
Podem considerar dos tipus de fonts: les independents i les dependents:
i. Les fonts independents proveeixen el circuit d’una tensio (fonts de tensid) o d’un corrent
(fonts de corrent), independentment de la resta d’elements del circuit. Els teoremes de
Thévenin i Norton ens asseguren que podem modelitzar les fonts amb una resistencia
interna (figura 7.2).

Fs
AN

‘ D

& 4 e

Figura 7.2. Modelitzacié d’una font de tensi6 (Thévenin) i d’una font de corrent (Norton).

+ 3

En cas que les fonts de tensi6 siguin ideals, tindrem Rs = 0. En la realitat aquests
valors son baixos, d’aproximadament 50 Q.
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ii. Les fonts dependents s’utilitzen com a model de circuits que permeten una amplificacio
del senyal positiva. A la figura 7.3 es presenten de manera esquematica:

O —
input | l B-i1 =10 output input ¥l gvl =il output
NP

— —
Font de corrent governada per corrent Font de corrent governada per tensio
+ +

@ 2 —F

Input ' | o rilt =l output input 1 wvl =l output
N

o el 5

Font de tensio governada per corrent Font de tensio governada per tensio

Figura 7.3. Esquema de fonts depenents.

Les sortides (v, i i,) no son més que el producte d’una entrada (v; i i;) 0 el govern per un factor
d’amplificacio r, w, B 0.

Les fonts dependents, com les independents, verifiquen les lleis de Kirchhoff. De fet, aquestes
definicions permeten modelitzar els dispositius que exhibeixen guanys, com ara el transistor bipolar
(BJT) (figura 7.4).

iEI:III%
Te iE=0
B E
B ;
E
&
iC= pib
iE

Figura 7.4. Model per al BJT (tall i directa considerant les fonts dependents).

Com ja sabeu, quan el BJT esta en mode actiu directe, el corrent del col-lector esta governat pel
corrent de la base, pero ara el factor d’amplificacio és .
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7.1.2. Amplificadors operacionals

L’amplificador operacional (OA, operational amplifier) és el dispositiu actiu lineal més
ampliament utilitzat en la tecnologia de circuits integrats. Aquest dispositiu és una ordenacié complexa
de transistors, resisténcies, diodes i condensadors, tots fabricats en la mateixa porcié d’oblea, usualment
menys de 100 um x 100 um (vegeu la figura 7.5). Existeixen moltes varietats d’amplificadors
operacionals, si bé tots tenen les propietats comunes descrites en aquest tema. En electronica sén tan
utilitzats que ja des del 1970 el seu cost és inferior a 1 €.

v

INPUTS 4

Figura 7.5. Esquema intern d’un dels quatre amplificadors operacionals d’un LM324N.

Malgrat la complexitat, ’OA té un model de caracteristica Vo(V;) senzill. Aixi, mai no ens
preocuparem dels transistors del xip, sind de 1’actuacié d’aquest mitjangant els terminals.

El model d’analisi d’OA que utilitzarem s’anomena model ideal. Normalment, ’OA té cinc
terminals per connectar (vegeu la figura 7.6). Aquest dispositiu consta de dues entrades (V, 0o no
inversora i V, o inversora), una sortida V, i dues alimentacions, +Vcc i —Vcc, que usualment son
simétriques (+Vcc = +15 Vi —Vcec =15V, o, alternativament, +Vcc = +15 Vi —Vec = 0 V).

Yp, entrada no inversora
= %o sortida

“n, entrada inversora

Figura 7.6. Esquema d’un OA.
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Hi ha OA que tenen més terminals, com a compensacio d’offset i de nivells de terra. Tot i que no
els tractarem, tot el model ideal és igualment valid. Cal tenir present que en els circuits usualment no es
representen ni +Vcc ni —Vce, perod hi son necessariament.

Val a dir que el sistema compleix (evidentment!) la primera llei de Kirchhoff:

ip

FEa— N | =

-
S— e

o /]|\i\|:-

Figura 7.7. Corrents en un OA.

Per entendre el funcionament i 1I’as de I’OA, ens fixarem en la figura 7.8.

YR-vn

i e P A s A ot LR L S S S R,

-WOT

Figura 7.8. Caracteristica de transferéncia d’un OA.

En aquesta figura veiem la sortida (v,) en funcio de la resta de les entrades (v, — v,). Hi apreciem
tres rangs, en aquesta figura. En el rang lineal tenim una sortida proporcional a la diferéncia d’entrades:

Vo = (Vp Vo) (7.2)

Usualment, aquest rang és molt petit, pero déna lloc a grans amplificacions, amb p ~ 10° a 10°.
Aquest valor es manté fins que la sortida s’iguala amb Vcc 0 —Vcc; aleshores entrem en saturacio positiva
0 negativa. La sortida pren aquest valor encara que augmentem la diferencia entre les entrades inversora i
no inversora.

Exemple 1. Suposant un OA alimentat a + 15 V, amb p = 10°, cal determinar quina és la diferéncia
maxima de tensio entre les entrades no inversora i inversora.
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+¥oo

045 my Vo - vn

015 my

Figura 7.9. Figura de I’exemple 1.

Segons 7.2, 15V =10°(V, — V)™ > (v, - V)™ =015V

Com veieu, la zona lineal és molt estreta.

Podem modelitzar I’OA mitjangant un model de font governada (vegeu la figura 7.10). Aquest
dispositiu té una resistencia d’entrada (R;) i una de sortida (R,). Els valors tan extrems d’aquests
parametres, aixi com el del guany (u),fan que usualment es treballi amb un model (ideal) on es considera
el guany p =, Rj=w0iR,=0 (taula 7.1).

i lo
Ip DF; Ro _% 0

< SN
-~

Figura 7.10. Model d’un OA.

In

Cal entendre que, quan treballem en el model ideal, I’amplada del regim lineal és 0, i, =i, =0 i
Vp = V.

Taula 7.1. Parametres d’un OA.

Parametre Nom Valors habituals ~ Valors ideals
m Guany en bucle obert 10° - 10’ o

Ri Resisténcia d’entrada 10°- 102 Q o0

Ro Resistencia de sortida 10 - 100 Q 0

+Vcce Tensidé d’alimentacio +15V +15V *

* De fet, la tensié d’alimentaci6 es pot variar. També hi ha tota una tecnologia, anomenada rait-to-rail, que permet

la utilitzacié d’OA quan tenim baixes tensions de polaritzacio.
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1.1.3. Analisi d’OA en realimentacio

Tot i que les condicions del model ideal poden semblar indtils, sén molt practiques per analitzar
OA en realimentacié. La realimentacié, molt habitual en electronica, descriu els sistemes en que la
sortida es torna a reconduir a 1’entrada.

Amplificador no inversor

La primera analisi que farem és la de 1’amplificador no inversor.

F1

)|
T 4|\|n % =,

Figura 7.11. Esquema d’un amplificador no-inversor.

En aquest cas, la realimentaci6 es realitza cap a I’entrada inversora. Com que i, = i, = 0, tenim:

R
V, =V, —>—. (7.3)
R +R,
R,+R
Ara, cOm que V,, = Vs, Pero v, = V,, tenim: v, = %vs (7.4)
2

En aquest cas, tenim un sistema capac¢ de multiplicar una entrada vs fins a obtenir una sortida v,
augmentada (o disminuida) en (R, + R,)/R, vegades. Les aplicacions d’aquests sistemes son infinites,
com per exemple els electrocardiogrames o els sistemes d’amplificacio d’audio.

Quan treballem amb OA, distingirem el guany en bucle obert (u),que pren valors
d’aproximadament 10° — 10" i idealment és infinit, del guany en bucle tancat (en aquest cas,
(R, +R,)/R,), que conté un cami de realimentaci6. Sovint s’utilitza AJ° en el primer cas i A, en el
segon.

Amplificador inversor
El segiient circuit que analitzarem és el de 1’amplificador inversor (figura 7.12). En aquest cas, tant

I’estimul (V) com la realimentacio es realitzen per ’entrada inversora. L’aplicaci6 de la llei de nusos ens
dénai, + i, =i,, d’on:
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V, -V vV, -V
substituint: s 1 4.9 h_Q,
Rl R2
Z RZ
d’on s’obté: V, =——=V,. (7.5)
Rl
R1
Ay
—
i1
KE:

Figura 7.12. Esquema d’un amplificador inversor.

Aixo0 significa que la sortida d’aquest sistema (V,) €S R, / Ry vegades 1’entrada (vs), perd amb el
signe invertit. D’aqui prové el seu nom: amplificador inversor.

7.1.4. Conversors I/V i V/I

Fins a aquest moment hem analitzat 1’as dels OA des del punt de vista de la conversio V/V. Tant en
I’amplificador inversor com en 1’amplificador no inversor, hem vist com es pot transformar una tensié
d’entrada en una tensié proporcional de sortida. Atenent la classificacio de la figura 7.3 hem trobat el
parametre u. Perd podriem voler un sistema que fes la transformacié I/1, V/I i 1/V, respectivament els
parametres 3, g i r. Com que V i | s6n proporcionals, el problema I/l és molt similar al problema V/V.
Anem a veure els problemes V/1i 1/V:

e Conversor tensid/corrent o de transconductancia.

|_1% F1

. L
[

Figura 7.13. Amplificador de transconductancia.
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Per a aquest Us, ens fixarem en el mateix circuit en qué ens hem fixat en el cas de
I’amplificador inversor (figura 7.12). Considerem el corrent de sortida com el que circula per R, i
la tensio d’entrada com la que genera V. AiXi:

g:-i: . (7.6)

D’altra banda, com que v, = v, = 0 V, apliquem la llei de Kirchhoff des de la font fins a
I’entrada inversora: Vs = i; Ry = —i, Ry, |, substituint, a 7.6:

g=—. (7.7)

En realitat, si haguéssim proposat un esquema com el de la figura 7.13 amb només la
intensitat i, en diferent sentit, hauriem obtingut:

g=— (7.7 bis)

Com es pot veure, I’ampliacié de tensio a corrent no depén de la R de carrega (que en
aquest cas és R,).

e Conversor corrent/tensio o de transimpedancia.

Figura 7.14. Amplificador de transimpedancia.

Com ja sabeu, i, = i, = 0 i, per tant, la intensitat que dona la font és la que circula per Ry;
aixi:
V0 =—R,- is. (78)

D’altra banda i de manera genérica, si considerem un conversor corrent/tensio hem de
veure la ratio de tensio de sortida respecte al corrent d’entrada:

r=—t=-2. (7.9)

Si substituim 7.8 en aquesta, obtenim:
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r=-R, . (7.10)

Per tant, la tensié de sortida és —R, vegades el corrent d’entrada.

7.2. Processament del senyal a I’espai del temps

En aquest apartat farem una aplicacié exhaustiva dels OA al tractament de senyal. De manera
genérica, podem considerar 1’evoluci6 del senyal en funcio del temps i fer-hi un processament temporal,
0 bé podem fer el processament en funcié de la frequéncia. Aquesta diferéncia fonamental sera la
distincio principal dels apartats 7.2i 7.3.

7.2.1. Blocs sumadors
En I’apartat 7.1.3 ja hem vist que podiem utilitzar un OA per multiplicar/dividir un senyal vs(t). En
processament del senyal, una acci6 basica s’anomena bloc; per tant, un circuit amplificador no inversor

esdevé un bloc multiplicador. A continuacié estudiarem els blocs sumadors i els blocs restadors.

A la figura 7.15 hi ha descrit el circuit del sumador.

Figura 7.15. Circuit esquematic d’un bloc sumador.

En aquest cas, els dos senyals que s’han de sumar (Vg i Vsp) conflueixen en el nus A. Considerant
gue i, = 0, la llei de nusos esdevé en aquest punt: i; + i, + i =0, d’on:

Vsl V52 Vo
L=== L=== 1 I=—
R, R
jaque v, = v, = 0; per tant:
RF F
V, =——Vy ——V,,
[0} Rl S. RL S
En el cas de R; = R, = R, obtenim:
Vo = _(Vsl + VSZ)- (711)

Com es pot veure, la sortida és la suma de les entrades, perdo amb el signe canviat. Per tant, es
tracta d’un sumador inversor. Obviament, es veu que, si en comptes de dues fonts en tinguéssim un
nombre diferent, el resultat seguiria sent el mateix.
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El segiient bloc que tractarem és el restador. A la figura 7.15 hi ha representat el seu circuit.

Figura 7.16. Circuit d’un bloc restador.

Per analitzar aquest circuit aplicarem el principi de superposicid. Primer considerarem que v, = 0
V i que la sortida és v,;. En segon lloc, prenem vy = 0 V, i la sortida vy,. D’aquesta manera:

Vo = Vo]_ + V02. (7.12)

Fent v, = 0 reconeixem un amplificador inversor i, per tant:
Vy, =——=V,. (7.13)

Igualment, si fem v; = 0, reconeixem un amplificador no inversor amb un divisor de tensié a
I’entrada; aixi:
v = R, _ R +R, .
02
R; +R, R,

H_}

Divisor de tensi6  No-inversor

v,. (7.14)

Si substituim 7.14 i 7.13 a 7.12 obtindrem:

V0= R4 .R1+R2.V2_&
R.+R, R R,

v, (7.15)

i en el cas notable de R; = R, = R3 = R4 veiem que:
Vo = Vo — Vi, (7.16)
Per tant, podem restar dos senyals.
Cadascun d’aquests circuits s’ha presentat com un bloc perque habitualment 1’analisi i el disseny
de sistemes analogics té lloc en ’ambit dels diagrames funcionals o de blocs. A més, en els OA existeix

una relacié quasi univoca entre els diagrames de blocs i els circuits que instrumenten la funcionalitat del
sistema.
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A la figura 7.17 s’han simbolitzat diversos diagrames de blocs. En el primer cas ja sabem que es
tracta d’un amplificador, inversor si K < 0 i no inversor si K > 0. En el segon cas es tracta d’un sumador,
i, finalment, tenim un bloc amb funcions combinades.

1;}'5 Vl:l = K ﬂi.irg

bj
" +¥ =V
—
W +
o)
Ll 5]
1 +¥B=km.daw
—_—
+
2, @

Figura 7.17. Diagrames de blocs: a) bloc amplificador, b) bloc sumador i c¢) funcié combinada.

7.2.2. Blocs derivadors i integradors

En el cas que haguéssim de trobar la derivada, proposem el bloc corresponent al circuit de la figura
7.18 (esquerra):

ir ()

= <
Ny ]
1k
vi i) Iz
TR 1" vi (1) d | vo()=K dvitydt
o1 valt) ——2p ka — 5
o

— 4

Figura 7.18. A I’esquerra, circuit d’un bloc diferenciador. A la dreta, diagrama d’un bloc diferenciador.

Com ja sabem, en un condensador:

Ve =2l = I—C i, antitransformant-ho: i.(t)=C dVdCt(t) , (7.17)

on suposem una carrega nul-la a temps 0. D’altra banda, en el node A podem expressar la llei de nusos de
la manera segiient:

ic + iR = in. (7.18)
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Es per aix0 que, com que v, = v_ tenim i, = i, = 0, pero com que v, = 0, aleshores v_ = 0, i, per
tant:
Vo =irR. (7.19)

Si substituim 7.19 1 7.17 a 7.18, obtindrem:

s, vl

R
0 bé: v, (t)=-RC d\gt(t) . (7.20)

Cal tenir present que, com que v_ = 0, v, = v;. Com s’aprecia, en el resultat la sortida és la derivada

temporal de I’entrada. Aquest bloc sol ser representat mitjangant el diagrama de bloc de la figura 7.18
(dreta).

Només intercanviant R per C podem convertir el circuit en un integrador (figura 7.19 esquerra). En
aquest cas, en el node A tindrem:

ir (1) +ic (1) =0, (7.21)
oy v (t)
on i.(t)=C " (7.22)
i iR(t)zvi?(t). (7.23)

t
i, integrant-ho: v, (t)= —% [vi(e)z. (7.24)

Aixi, veiem que la sortida v, (t) és la integral de I’entrada v; (t). Representem aquest bloc a la
figura 7.19 (dreta).

vith v

Lo

—>

Vi (t) I Vo (1) =K [ vi (t)dt
—> K

Figura 7.19. A I’esquerra, esquema d’un circuit integrador. A la dreta, diagrama d’un bloc integrador.



PROCESSAMENT ANALOGIC DEL SENYAL AMB AO U z 131
B Lt R

7.2.3. Bloc seguidor

Una de les transformacions més simples, pero alhora una de les més habituals, consisteix en un
multiplicador amb K =1 (figura 7.20). En aquest cas, Vv, = v;. Aquests tipus de blocs estan concebuts més
aviat per assegurar la transmissio del senyal, per aixo s’anomenen seguidors. Clarament, podem agafar el
model de ’amplificador no inversor i fer R; = 0. i R, = c, com mostra la figura 7.21, on es dedueix
simplement que v, = Vv;.

Vi (t) K=1 Vo = Vi

Figura 7.20. Bloc seguidor.

l

Figura 7.21. Circuit d’un seguidor.

Aquest tipus de circuit també és utilitzat en sistemes que requereixen adaptacions d’impedancies.
Si recordem la taula 7.1, els OA tenen una impedancia d’entrada idealment infinita i una de sortida
idealment zero. Aix0 significa que als OA I’entrada de corrent sera minima i la sortida, maxima, 1 aixo té
moltes utilitats. Per exemple (figura 7.22), podem tenir un ordinador que disposi d’un sistema
d’adquisicié de dades analogiques (un A/D). Amb aquest, pretenem llegir els estimuls de tensio del
sistema S. Si la impedancia de sortida de S és inferior a la de I’entrada de I’ A/D, desviarem tot el corrent
a’A/D i probablement el cremarem. Aixo no succeira si col-loquem un seguidor, com a la figura, perque
la impedancia d’entrada d’aquest segur que és més gran.

A

PC A/D

A 4
wm

Figura 7.22. Sistema d’adquisicio de dades.

7.2.4. Bloc comparador

El comparador és I’aplicacio més simple de I’OA. En aquesta aplicacid, no lineal, simplement es
pretén determinar si una determinada tensio sobrepassa 0 no un cert llindar. Si ens fixem en ’exemple de
la figura 7.23, veurem que, quan vs > Q,, aleshores v, = +Vcc. Val a dir que en aquest tipus d’aplicacions
el rang lineal és totalment menyspreable.
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s

l

Figura 7.23. Circuit comparador.

Exemple 2. S’ha de dissenyar un sistema que dispari —15 V quan una certa tensio v; < 1 V, i +15 V quan
v; > 1V. Suposem:

e
WA,

i f

2 18% +
l _+ .
= 1

|
!
-I ! 13 Jlr——'

Figura 7.24. A I’esquerra, circuit de I’exemple 2. A la dreta, senyals de I’exemple 2.

Simplement, amb el circuit de la figura 7.24 s’aconsegueix I’efecte de la comparacio.

Clarament, les aplicacions dels blocs comparadors sén molt grans. Qualsevol tipus de sistema que
es pugui concebre com una comparacid és susceptible d’utilitzar aquest bloc; per exemple: alarmes,
indicadors multiposici6, disparadors...

7.3. Processament del senyal a I’espai de les freqiiéncies

Com hem vist en I’apartat anterior, 1’Gs dels diferents blocs amb OA permet realitzar funcions
lineals (o no lineals, com els comparadors) amb senyals d’entrada al sistema. Els senyals de sortida tenen
un valor en cada moment del temps, en funci6é del valor del senyal d’entrada en aquell moment; n’és
I’excepcid el bloc integrador, on el senyal de sortida en un moment determinat depeén del senyal
d’entrada en tots els moments anteriors; i. €., propietat de memoria.

Alternativament, el senyal es pot representar en funcio de la frequencia. De fet, hi ha diversos
teoremes matematics que asseguren que tot senyal que compleixi unes propietats es pot descompondre en
sumes de sinus o cosinus i, per tant, té un conjunt de freqtiencies que el descriuen. El processament del
senyal a I’espai de les freqiiéncies és molt usual, tant en electronica analogica, que és el que farem aqui,
com en els microcontroladors o software. Per exemple, el trobem en estandards de compressié de dades,
com I’MP3 o la transmissio de veu per mobil, que permet rebutjar un conjunt de frequéncies inaudibles (f
<300 Hz i f > 3 kHz) per tal de no processar dades indtils i poder comprimir la informacio.
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7.3.1. Filtres actius

Com hem vist en I’apartat 7.3.2, diverses combinacions de R i C produeixen el rebuig de
frequiencies altes (el passabaix) o baixes (el passaalt). Vegeu la figura 7.25:

Av(dB) Av(dB)
Wi o 0 Wi Yo 04
e B o1

T

@ o)

Figura 7.25. A I’esquerra, circuit i diagrama de Bode d’un filtre passabaix. A la dreta, circuit i diagrama de
Bode d’un passaalt.

Els filtres actius amb R, C i L, que s6n elements passius, donen lloc a filtres passius. Aixo significa
que el guany en dB mai no pot ser superior a 0, o, el que és el mateix, V,< ¥;. Mitjangant OA, i R, Ci L,
es poden aconseguir guanys superiors i dissenys de filtres més perfectes, com veurem.

AvEE) A(dE) g AvB) avB)

H, AR

Hg

i) m i) L))

Figura 7.26. Diagrama de Bode dels diferents filtres ideals. D’esquerra a dreta: filtres passabaix, passabanda,
passaalt i rebutjabanda.

Les caracteristiques ideals dels diferents filtres (passabaix, passabanda, passaalt i rebutjabanda) es
mostren a la figura 7.26. Els diagrames de Bode corresponents ens mostren com haurien de ser aquests
filtres per ser perfectes. Utilitzarem H per descriure la funcié de transferénciai H, = H (s = 0).

T dE)
Hy

H,~3dB :
|
|
|
|
|
|
>
|
|
1
:

H, ~20dE x

_____________ )

m.-_f ’:':'H f‘:’s

Figura 7.27. Diagraina de Bode d’un passabaix
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No obstant aixo, les caracteristiques reals dels filtres actius mostren algunes diferencies, com es
pot veure a la figura 7.27 per al cas del passabaix. En primer lloc, el filtre no mostra mai transicions
abruptes i esta caracteritzat pel pendent de la transicid. En un passabaix real tenim que a la freqiéncia de
tall (mn) s’ha produit un descens de 3 dB en Hy. D’altra banda, la resposta mai no és plana, per la qual
cosa es pot observar un arrissat o ripple que sol ser d’uns 0.5 dB.

Per dissenyar els filtres, veurem en primer lloc un conjunt d’expressions matematiques per a H
(polinomis de Butterworth i Chebyshev) i després la seva implementacié en un circuit (cel-les Sallen
Key).

Polinomis de Butterworth

En els polinomis de Butterworth estem considerant funcions de transferencia del tipus:

H
H.(s)=—", 7.25
=55 (7.25)
de manera que la resposta en frequéncia és (s=jw):

. HZ

H,(jo) =——. (7.26)
1+[wj
a)O
AvidE)
jm
Hy (o)
H, n=1 0
n=2 a
=3
CDIH

Figura 7.28. A I’esquerra, diagrama de Bode d’un filtre Butterworth d’ordre n. A la dreta, diagrama de pols i zeros.

Com veiem a la figura 7.28, com més gran és n, I’ordre del filtre, més s’aproxima aquest a la
resposta ideal. Els polinomis B(s) que donen respostes frequiencials requerides estan descrits a la taula
7.2. Aquests polinomis tenen la propietat que les seves arrels (i, per tant, els pols de la funcié de
transferencia) estan situades sobre una circumferéncia que és la unitat del diagrama de pols i zeros. Per
exemple, sin =1, tindrem:

H,(s)= —2. (7.27)
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Com es pot veure, aquest filtre té un pol a s = —m,, semipla negatiu; per tant, hi ha estabilitat, i a ®
= m, el guany caura a 20 dB/década.

Polinomis de Chebyshev
S’utilitzen quan es tolera un cert arrissat en la banda passant. Aquests polinomis donen lloc a un

modul de la funcié de transferéncia:

H(jw)= ik , (7.28)

1+£°C? (a)]
a)c
cos{n . arccos[ﬁn 0< @ <1
[0 wc a)c
Cn (_)
cos[n -ar cosh(ﬁn @ >1
a)c a)C

El parametre ¢ esta relacionat amb I’arrissat del passabanda Y, on aquest, expressat en dB, és:

g2 =10 -1 (7.29)
Aixi, per exemple, si Y = 0.5 dB, &= 0.3493.

En aquest cas també es pot utilitzar I’expressio 7.25. Els polinomis obtinguts estan expressats a la

taula 7.3.
Taula 7.2. Polinomis B, (s) de Butterworth

n Bn (5)
1 i+1
2
s? S
2 o2 4l
0 a)O
s s> s
3 — 41| 5+ —+1
a)O a)O a)O

Seguint un procediment similar, també es poden construir els polinomis corresponents a filtres
passaalt, passabanda i rebuig de banda.

Taula 7.3. Polinomis B, (s) de Chebyshev

n Bn(s)

1 > 42863
Wy
2
2 S 41425 41516
a)O a)o
2
3 (i + 0.626)(5—2 +0.626— +1.142J
a)o a)O 0)0
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Figura 7.29. Representaci6 fins a I’ordre 3 del polinomi de Chebyshev en un diagrama de Bode.

Cel-les Sallen Key

En I’obtencio de filtres d’ordres superiors el que es fa és connectar en cascada filtres d’ordre 11 2.
Els filtres d’ordre 1 i 2 estan ben caracteritzats i es construeixen mitjangant els circuits anomenats cel-les
de Sallen Key (figura 7.30).

J_"N\v Wy L

R O R, R, /—VO
Vo, v, V oA, 1 %l : °
l C; 021
| |

C
Ordre 1 - : Ordre 2
H H
HS :70, HS = 7 ~7. 2 0 s Oan:RzzRi Cl:C2=C-
SRC +1 R°C°s“+RCS(3-A,) +1
] R
o, _ L H,=1+ %
RC R,

Figura 7.30. Circuits de les cel-les Sallen-Key d’ordre 1 i 2, i funcions de transferéncia corresponents.

Les funcions de transferencia, que estan proposades com a problemes a la col-leccié de problemes,
mostren que les cel-les sdn passabaixos. Aquestes es poden convertir en passaalt si canviem les R per C.
A més, I’associaci6 en cascada d’un passaalt i un passabaix genera un passabanda o un rebuig de banda.
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En el cas d’ordre n = 2, cal que Ay < 3; si no, es pot demostrar que apareix un pol en el semipla
dret i, per tant, el sistema no és estable.

7.3.2. Oscil-ladors i generadors de funcions

Existeixen tres formes basiques d’ones ampliament utilitzades: 1’ona sinusoidal (utilitzada en la
generacid de freqiiéncies), I’ona quadrada (per a les funcions de rellotge) i la rampa (generacid de bases
de temps).

e Oscil-ladors sinusoidals: els oscil-ladors han de ser capacos de generar senyal de sortida en
absencia de senyal d’entrada. Si considerem un sistema realimentat amb guany:

__Als)
A= T (7.30)

Aix0 succeeix quan apareix un pol, A(jo,)p = —1, on pot haver-hi sortida sense entrada.
No obstant aix0, la sortida mai no sera infinita, sind que estara limitada per I’alimentacié dels
dispositius, tipicament £Vcc en un OA.

El criteri de Barkhausen estableix que la frequéncia a la qual oscil-la un oscil-lador
sinusoidal compleix:

A(j2rz-f,)B=T(j2x-f,)=-1. (7.31)

Aix0 fa que hi hagi diverses estratégies. Es poden utilitzar circuits LC (L||C), que sén
oscil-ladors naturals, i compensar les perdues amb dispositius amb resistencia incremental
negativa. Alternativament, es poden utilitzar circuits amb OA com el pont de Wien (figura
7.31).

F2 F1

f'\M 4y

Z;
Figura 7.31. Oscil-lador amb p6nt de Wien.

Aquest pont conté dues vies de realimentacio: una de positiva, on Z; i Z, determinen la
freqiiéncia de 1’oscil-lacid, i una de negativa, on R; i R, fixen I’amplitud / el guany de
’oscil-lacio:



138 U PROCESSAMENT ANALOGIC DEL SENYAL AMB AO
B g R onic s

(7.32)
RCs +1 R
Zy=—— | Z,=—
Cs RCs +1
L’aplicaci6 del criteri de Barkhausen (7.31) dona:
ReT(s)=-1
f, __1 amb R, =2R, si (s) (7.33)
27RC ImT(s)=0

o Generador d’ones quadrades: en aquest cas, el circuit de la figura 7.32 actua com un
comparador:
sive>Vv. 2 vo=Vcc

Sive<V. 2 vo,=-Vce

Figura 7.32. Generador d’ones quadrades

Cs Ve
Suposem que v, = Vcc; aleshores, el condensador C es carregara i I, = .
R+ %
., . N .. ., _ P _ Vcc %s
La tensio a v_ sera la d’un divisor de tensio respecte a v, (= Vcc), i aixi V. = —"—.
R+ %,
D’altra banda, la realimentacio positiva es realitza a través del divisor de tensié de Ry i Ry, i
. V..R
aixi v, = —<*2-
R, +R,

La tensié v_ creixera a mesura que el condensador es carregui fins que v_ = v,, moment
en qué canviara a +Vcc. En la seva carrega, el condensador segueix una llei:

v (t)=Ve(l-e ), (7.34)
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) V..R . X
fins que —S<—2- =V _. Aleshores es produeix la descarrega del condensador:
+
1 2

v_(t)=Vee (1+ %}et/ RS _V,, (7.35)
1 2

2R
i s’obté un periode: T =2RC In[l+ 2 J .

1

Carrega i descarrega del condensador

Yoo

Aen erais el — i o) B

Senyal de sortida %o

Figura 7.33. Evolucio de la tensio del condensador i tensié de sortida en un generador d’ones quadrades.

e Generacio de senyal triangular: tant el generador sinusoidal com el d’ones quadrades poden
simbolitzar-se, respectivament, en diagrames de blocs de la manera seglient:

= (@

on, a diferéncia dels blocs vistos anteriorment, aquests no tenen entrada. Doncs bé, com sabem, la
integral de la funci6é d’ona quadrada és una rampa; per tant, per obtenir-la només hem d’aplicar un bloc
integrador a la sortida d’un generador d’ones quadrades:

@-- G-It




140 l U E PROCESSAMENT ANALOGIC DEL SENYAL AMB AO
T RN

ar

BIBLIOGRAFIA

BERTRAN, E.; MONTORO, G. Circuitos y sistemas lineales. Curso de laboratorio. Barcelona: Edicions
UPC, 2000.

SEDRA, A. S.; SMITH, K. C. Circuitos microelectronicos. Oxford University Press.
THOMAS, R. E.; ROSA, A. J. Circuitos y sefiales. Ed. Reverté, 1992.

Apunts de I’assignatura Electronica Aplicada del professor Blas Garrido. Tema 1: «Sistemes no lineals».
A: http://dossiers.ub.edu/docs/5050/tema3-talqual.pdf. Inclou una descripcié dels OA i aplicacions
d’aquests.



http://dossiers.ub.edu/docs/5050/tema3-talqual.pdf

CAPITOL VIII

8. CONVERSIONS A/D | D/A

8.0. Introduccio

En el seu estat natural, els senyals que porten informacié (voltatge, corrent, carrega, temperatura,
temps, etc.) tenen forma analogica. Perd, per fer processat, transmissio o emmagatzematge d’aquests
senyals, sovint és més convenient expressar les variables en forma digital. A més, des del punt de vista
dels sensors i dels actuadors, la problematica és la mateixa: els sensors proporcionen senyal en forma
analogica; els actuadors necessiten rebre ordres en forma analogica; pero el tractament moltes vegades es
fa en forma digital.

Els circuits de conversio de dades son la interficie necessaria per relacionar els dominis analagic i
digital. En aquest tema veurem diversos tipus basics de circuits que formen el nucli de les aplicacions
dedicades a la conversié analogica-digital i/o digital-analogica.

8.1. Convertidors Digital — Analogic (D/A)

En aquest apartat examinarem tres formes diferents d'aconseguir senyals analogics a partir de
senyals digitals i els parametres que caracteritzen aquest tipus de circuits. Perd primer analitzem alguns
conceptes lligats a la conversio digital-analogica.

Un convertidor digital-analogic (o DAC de I’anglés Digital-Analog Converter) té com a entrada
una paraula de n bits (b;b,bs--b,) i la seva sortida és de la forma:

V, =K, -V, (b -2 +b,-22 +..-+b, -27")

on V, rep el nom de tensi6 de referéncia i K, és una constant que ens informa del guany. Els bits b, poden
prendre els valors 0 6 1 depenent de I'estat ldgic de la corresponent entrada.

A la quantitat Vi = K, - V, I'anomenem rang de fons d'escala (FSR). Tipicament pren valors de 2.5
V, 5.0 Vi 10.0 V. La sortida pot prendre 2" valors diferents. Es coneix com a rang dinamic a la quantitat
20-logs0(2"). Els valors de sortida van des de 0 fins a Vi-(1-2™). A aquesta darrera quantitat se I'anomena
valor de fons d'escala i sempre és menor que el rang de fons d'escala. A la contribucio del bit de menor
pes (LSB) se I'anomena resolucio i val Vi / 2".

La figura 8.1 ens mostra el diagrama funcional d'un DAC i la seva funcié de transferencia
normalitzada per al cas d'un DAC ideal de 3 bits.
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Figura 8.1. (a) Diagrama de blocs d’un DAC (b) Funci6 de transferéncia ideal d’un DAC.

La funci6 de transferéncia té forma d'escala amb I'algada de cada esglao igual a la resolucio. Per
descomptat, com més gran és n, més poder de resolucié té el DAC i més s'assembla l'escala a la linia
ideal (discontinua).

Per posar un exemple dels valors amb els que ens podem trobar considerem un DAC de 12 bits
treballant amb un rang de fons d'escala V¢ = 10.0V. El seu rang dinamic és 20-log, 2% = 72.25 dB, el
valor a fons d'escala és 10-(1-2"%) = 9.9976 V i la resoluci6 10 / 2** = 2.44 mV, que també es pot
expressar com un 0.0244 % del rang de fons d'escala.

8.1.1. Convertidor D/A de resistencies ponderades
El seu nom en anglés és weighted-resistor DAC. Com es pot veure a la figura 8.2, el convertidor

D/A de n bits utilitza un amplificador operacional per sumar una gquantitat n de corrents. Aquests corrents
deriven des de la tensio de referéncia V, cap a diferents resistencies.

|4 2R 4R 8R 2"R
_pSW1 osW. o SW _ P SW, SFV
[ [ - —o
-— +
[ :
b b b3 by i

Figura 8.2. DAC de resisténcies ponderades.

Els valors de les resisténcies estan ponderats de tal forma que la tensi6 a la sortida, per acci6 de
I'amplificador operacional i la resisténcia de realimentacio RF, és de la forma:
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V, :—R—RF-Vr b2t +by 22 4ok, 27")

on els coeficients by indiquen els valors dels bits de la quantitat digital a convertir. Aixi si b,=1,
I'interruptor SWy esta tancat (on) aportant-hi el corrent corresponent i si b,=0 l'interruptor SW, esta obert
(off) no afegint-hi cap corrent.

En el circuit el pas de corrent per la resisténcia menor el decideix el bit de més pes (MSB) i el pas
per la resistencia més elevada ve determinat pel bit de menor pes (LSB).

El principal inconvenient d'aquest tipus de convertidors és la diversitat de valors de resisténcies
que es necessiten; el quocient entre la menor i la major és 1:2™. Per exemple, un DAC de 8 bits necessita
8 resisténcies de precisio de valors entre R i 128R. La dificultat d'aconseguir i mantenir la relacio entre
resistencies de forma acurada en una implementacié monolitica restringeix aquest tipus de DAC a 8 bits
0 menys.

8.1.2. Convertidor D/A d’escala R-2R

El seu nom anglés és R-2R ladder DAC. Es el métode de conversié D/A més popular. Evita de
forma molt elegant la necessitat de disposar d'una gran varietat de resisténcies d'un ampli rang. De fet
nomeés utilitza dos valors diferents sigui quin sigui el nombre de bits a convertir.

Si en el cas dels convertidors D/A de resisténcies ponderades tenim una tensid de referencia comu
i escalem les resisténcies, en el cas de I'escala R-2R el que fem és mantenir les resisténcies i escalar les
tensions. Per aconseguir escalar les tensions calen unes resisténcies que separin els nodes adjacents.
L'estructura utilitzada es pot veure a la figura 8.3.

/1 /2 V./4 ¥/2""? oyt

oL &+

Figura 8.3. DAC d’escala R-2R.

Observem el node de més a la dreta, el corresponent al bit n. La impedancia a la dreta d'aquest
node és 2R que en paral-lel amb la resisténcia 2R que té cap avall fan 2R//2R=R. Si posem una
resisténcia R a la seva esquerra el divisor ens indica que la tensié adjacent per I'esquerra es doblara. A
més, el nou node també observa una impedancia a la seva dreta de 2R per la qual cosa ens trobem en un
cas analeg a l'anterior i es pot estendre l'escala R-2R tant com es necessiti. En el node de I'esquerra la
tensio sera la de referéncia i per tant el segon node tindra V, / 2, el tercer tindra V, / 4 i aixi fins el node n
que tindra una tensié V, / 2"

La sortida d'aquesta configuracié ve donada per la segiient expressio, que coincideix amb la del
DAC de resistencies ponderades:
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v, :—R—RF-Vr b2t +by 22 4ok, 27")

Malgrat que els DACs de escala R-2R necessiten el doble de resisténcies per fer la conversié que
els DACs de resistencies ponderades, el fet de no tenir un ampli ventall de valors el fa especialment
indicat per integracié monolitica.

8.1.3. Convertidor D/A potenciométric

Utilitza una cadena de 2" resisténcies en serie per dividir la tensio de referencia V, en 2" intervals
idéntics de magnitud V, / 2". Un arbre binari d'interruptors, activats pels bits by, selecciona la tensid, una i
nomeés una, que es correspon amb el codi binari. Aquesta tensié s'encamina cap a un buffer d'alta
impedancia que si cal I'amplifica. La figura 8.4 ens mostra la implementacid corresponent al DAC
potenciomeétric de 3 bits.

o | &+

bs ba by
Figura 8.4. DAC potenciometric.

Es interessant observar que les tensions a la part superior i inferior de la cadena poden ser
arbitraries. Funcionant d'aquesta manera el que aconseguiriem seria interpolar entre les dues tensions
amb una resolucié de 2" esglaons.

El principal inconvenient d'aquest métode és que necessita un gran nombre de resisténcies (2") i
interruptors (2" - 2). Per aquesta rad els DACs potenciométrics arriben només a 8 bits.

La seva aplicacio més comu és formar part de sistemes de conversio analogica-digital.

8.1.4. Altres caracteristiques d’un convertidor D/A

A més de les caracteristiques fins ara comentades (tensio de referéncia, rang de fons d'escala, rang
dinamic, valor de fons d'escala i resoluci6) en tenim unes altres lligades amb els errors de conversié.
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A la figura 8.5 podem veure alguns exemples de funcions de transferéncia que presenten errors de
conversid relacionats amb les caracteristiques que ara veurem.

4 Analog 4 Analog
output output
1> Ideal ——= L
14 - 14
13w 13
12 121
I 11
10+ 10+
9 9
8 8
7 7
il or
s5r 5
4r 4r
i+ ir
2r 2
1 1
0 0 I L -

0000

Y o |
=2z=c=8
S838=
D

(a) Nonmonotonic

4 Analog
output

151

14

13

12

B o

10 |

ol

8_

?—

ﬁv

5_

.

3_.

2_

]_

0 L|:||||||’L|_ILJ‘..__
SEEzcECEREZ 88 S fhing =
E28&8zz55==2EzZ=x input <

(c) High and low gains {d) Offset error

Figura 8.5. Errors de conversié en DACs.

Exactitud absoluta (absolute accuracy): maxima desviacio de la sortida del DAC respecte la
sortida ideal expressada per V, =K, -V, -(b, - 2% +b, -2 +-.-+b, -2°"). Sexpressa en fraccions de LSB.
Si un DAC vol conservar la seva credibilitat fins al seu Gltim bit I'exactitud absoluta no pot ser pitjor que
+ % LSB.

Error d'offset: Tensi6 a la sortida del DAC quan tots els bits a I'entrada son zero. Aquest error
desplaca verticalment la funcié de transferéncia (figura 8.5(d)).

Error de guany: Es produeix quan I'amplada de tots els esglaons, malgrat ser iguals entre elles, sén
diferents a I'amplada ideal. Aquest error provoca una rotacid de la funcié de transferéncia al voltant de
I'origen (figura 8.5(c)).

No-linealitat diferencial: Maxima desviacio de I'amplada d'un esglad respecte lI'amplada ideal (1
LSB). S'expressa en fraccions de LSB i és vital que no superi 1 LSB ja que si ho fa la funcié de
transferencia esdevé no-monotonica (figura 8.5(b)).

No-monotonicitat: Caracteristica d'un DAC que consisteix en que a lI'incrementar el codi d'entrada
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en una unitat la sortida disminueix el seu valor. La monotonicitat és fonamental en moltes de les
aplicacions dels DACs, especialment en control on la no-monotonicitat pot provocar oscil-lacions (figura
8.5(a)).

Temps d'establiment: Temps que triga la sortida del DAC en establir-se en un marge de
*+ % LSB al voltant del valor final quan es produeix un canvi a I'entrada (generalment un canvi equivalent
a tot el fons d'escala). Valors tipics van des de 100 ns a 10 ps depenent de l'arquitectura del DAC i del
nombre de bits.

8.1.5. Sample & Hold

Els sample-and-hold (S/H) s'utilitzen sovint a 1’entrada dels convertidors analogic-digital per
mantenir el senyal constant mentre es procedeix a realitzar la conversio. Es per aix0 que estudiarem
aquest tipus dispositiu abans de procedir a ’analisi del convertidors analogic-digital.

La funcio d'un circuit sample-and-hold (S/H) és capturar el valor del senyal d'entrada quan rep una
comanda de mostreig i mantenir-la a la sortida fins que arribi la segiient ordre de mostreig. Aixi, a més
dels terminals d'entrada i sortida, aquest dispositiu té un tercer terminal per permetre I'entrada de la
comanda de mostreig. Aquesta comanda ha de tenir forma de pols. A la figura 8.6 es pot veure el
diagrama de blocs d'un S/H i un exemple de la seva resposta ideal.

SWHFIHMHMHFI_

¥,

3
g
2
2

—_—t

{a) (b}
Figura 8.6. (a) Diagrama de blocs d’un S/H (b) Resposta ideal d’un S/H.

8.1.5.1. Sample & Hold basic

El dispositiu més basic que pot realitzar la funcié de mostrejar i mantenir una tensié és una
capacitat connectada a un interruptor (figura 8.7).

Interruptor

analogic
Senyal d'entrada - J * > Senyal de sortida

Control d’'entrada

Figura 8.7. Circuit S/H més simple.
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Pero aquesta configuracié tan simple té greus inconvenients. EI comportament del dispositiu no
sera el mateix per a diferents carregues. Si la impedancia d’entrada del circuit connectat a la sortida del
S/H és petita, el condensador es podra descarregar molt rapidament no complint la seva tasca de mantenir
la tensid. A més, des del punt de vista de ’entrada, el temps que trigara en carregar-se el condensador a
la tensi6 a mostrejar dependra de la impedancia de sortida del circuit connectat a I’entrada del S/H.

Aquests inconvenients son evitats amb la configuracié que es pot veure a la figura 8.8. En aquest
cas el S/H el formen un interruptor analogic, una capacitat i dos amplificadors que fan la funcio de
buffer, un per I'entrada i un altre per la sortida.

Interruptor

Sortida analogica

Entrada analogica

Buffer
d'entrada

Buffer de
H sortida

Instruccié de

I
I
|
I
I
|
|
|
"Hold' I
|

(e

Figura 8.8. Circuit S/H basic.

Quan el nivell de I'entrada de control és alt, I'interruptor analogic esta tancat (estat on) i permet el
pas de la tensi6 d'entrada cap a la capacitat Cy. Aquesta capacitat es carrega a la tensio d'entrada. Quan
acaba la comanda de mostreig s'obre (estat off) l'interruptor i la tensié es manté a Cy degut a la gran
impedancia que presenta la descarrega a traves del segon amplificador. A la sortida obtenim el valor de la
tensio a la capacitat (figura 8.9).

Held
value

Figura 8.9. Funcionament basic d’un S/H.

Potser un nom més escaient per al S/H podria ser sample/track-and-hold ja que durant tota la fase
de mostreig, vegi's la figura 8.6, el que fa el circuit realment és seguir la tensié d'entrada.

8.1.5.2. Exemple de Sample & Hold real

La figura 8.10 mostra el diagrama de blocs i la configuracié dels terminals d'un S/H AD582. En
ella s'observen els dos amplificadors i l'interruptor analdgic. L'alimentacié bipolar necessaria per
alimentar el circuit es connecta als terminals 5 i 10. La capacitat CH és externa i s'ha de connectar al
terminal 6. La tensio de control per establir els periodes de mostreig i manteniment s'aplica entre els
terminals 11 i 12. La tensié d'entrada s'ha de col-locar al terminal 1 i la tensio de sortida la obtenim al
terminal 8. Els terminals 3 i 4 permeten connectar un potenciometre per ajustar les tensions d'offset i el
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terminal 9 ens permet accés al cami de realimentacié de forma que podrem modificar el guany total del
circuit. Les figures 8.11a i 8.11b ens mostren dues configuracions tipiques del S/H AD582.

LOGIC LOGIC
NC NC IN+ IN- +Vg -IN OUTPUT
14 13 12 1 10 9 8
1
|
- |
l ——
+
1 2 3 4 5 6 7

+IN NC NULL NULL -Vg CH NC

Figura 8.10. AD582.
Hold

l +5V
[0RY Digital GND
Sample

+Logic ~Logic

Vour = 210\

R, = 2kQ
10V
signal

Analog
GND

Optional

{Netil | K

(o]
-5V +15V

0—_]_ 0.05
53

0.05 puF

L

Figura 8.11a. Configuracié d’un S/H AD582 amb guany 1.
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Figura 8.11b. Configuracié d’un S/H AD582 amb guany (1 + RF /RI).
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8.1.5.3. Parametres caracteristics d’un Sample & Hold

Quan treballa en el mode de mostreig un S/H es comporta com un amplificador normal perd amb
una resposta més lenta degut a la necessitat de carregar i descarregar la capacitat Cy. En aquesta situacio
el seu comportament ve caracteritzat pels mateixos parametres que s'utilitzen per amplificadors normals
(offset d'entrada, no-linealitat, etc.). En canvi quan treballa en mode de manteniment o quan fa les
transicions entre modes utilitzem uns parametres particulars per caracteritzar el seu funcionament. La
figura 8.12 mostra un exemple d'aquests parametres tipics del S/H. A continuacié comentem els més
importants.

Value actually
sampled here

due to aperture
time

Ideal held value

Sample ends : ‘‘‘‘‘
here :
: Actual
1 held value

Feedthrough

}* Aperture

Jjitter |
|
|
|
|

S —

I
I
I
I
I
I
I
I
I
i
l<— Aperture time Acquisition time —
I
|
|
A

Sample Hold Sample | Hold

Figura 8.12. Parametres caracteristics d’un S/H.

Temps d'obertura: temps que triga l'interruptor analdgic en obrir-se completament després que el
senyal de control passi del nivell de mostreig al nivell de manteniment. Es degut als temps de propagacio
del controlador de l'interruptor i del mateix interruptor. Podem dir que durant el temps d'obertura el S/H
continua seguint I'entrada. Per aix0 aquest temps produeix un retard en el punt de la tensi6 d'entrada que
realment és mostrejat. Per compensar aquest error la transicié de sample a hold s'ha d'avangar una
quantitat de temps igual al temps d'obertura.

Per il-lustrar els valors tipics podem dir que el temps d’obertura del AD585, successor del AD582,
és de 35 ns i pel HA-2420 de Harris és de 30 ns.

Aperture jitter: incertesa en el temps d'obertura. Si hem compensat l'error degut al temps
d'obertura mitjancant I'avangament de la transicio de sample a hold, aquest parametre ens proporcionara
l'error final en la determinaci6 del temps. T¢ valors tipics d’entre un i dos ordres de magnitud inferiors
als del temps d'obertura. Per exemple, és de 0.5 ns pel AD582 i 5 ns pel HA-2420.

Temps d'adquisicio: temps necessari, després d'una transicié de hold a sample, per aconseguir que
la sortida segueixi I'entrada. Tant pel AD582 com pel HA-2420 és de 6 ms.

Droop: canvi en la tensi6 de sortida al llarg del periode de manteniment. Es deguda a la pérdua de
carrega de la capacitat Cy. Aquest parametre és especialment problematic quan s'utilitzen valors baixos
de la capacitat Cy. Les especificacions del AD585 marquen un valor de 1 mV/ms i les del TL1591 de
Texas Instruments 100 mV/ms.
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Feedthrough: Part de la tensid de sortida que segueix la tensié d'entrada malgrat estar en mode de
hold. La raé d'aquest seguiment es troba en la capacitat parasita existent entre entrada i sortida de
I'interruptor analogic. S'expressa com a FRR (Feedthrough Rejection Ratio):

AV,
FRR =20-log,,| —*
o2

o

Alguns valors de FRR sén: 92 dB pel AD585, 76 dB pel HA-2420 i 50 dB pel TL1591.

8.2. Convertidors Analogic - Digital (A/D)

En aquest apartat analitzarem alguns dels metodes que ens permeten obtenir senyals digitals a
partir de senyals analogics. Perd primer analitzem alguns conceptes lligats a la conversio analogica-
digital.

Un convertidor analogic-digital (ADC, de I’anglés Analog-Digital Converter) té com a entrada un
senyal analogic (V;) i produeix a la sortida una paraula de n bits (b;b,---b,) de forma que:

V.

K, -V,

Vv r

(b1-2’1+b2-2’2+--~+bn -2’”):

on V, és la tensid de referéncia i K, és una constant relaciona amb el guany del conjunt. La funcié de
transferencia que s'aconsegueix és com la que s'observa a la figura 8.13(b). EI nombre n de bits utilitzats
per representar el senyal digital es coneix com a resolucio.

111 7 >
//
o 110 7 ~
START EOC £ 2]
s 101 7 g
0 y
% 100 | 7 <
5 l'-)1 —_ = . A
P © B 2l
% b2 5- 5 011 ) y 7
g — ADC & 3 o010 7
2 s 8 L
S i
= 7
% 5 001 A
o lDn 4 T T T T T T T 1
000
0O 1/8 2/8 3/8 4/8 5/8 6/8 7/8 1
Tensi6 de referéncia Entrada analoégica normalitzada

(a) (b)
Figura 8.13. (a) Diagrama de blocs d’un ADC (b) Funci6 de transferéncia ideal d’un ADC.

Generalment els ADCs inclouen dues linies de control (Figura 8.13(a)). Una és una entrada per
engegar la conversio (START) i l'altre és una sortida que anuncia que la conversio ha estat completada
(EOC).

Una caracteristica important dels ADCs és el temps de conversid. La conversio d'un valor analogic
a una quantitat digital no és instantania i pot anar, depenent del convertidor, des dels microsegons als
mil-lisegons.
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Com els DACs, els convertidors analogic-digital també es poden caracteritzar pels seus error
d'offset, error de guany i no-linealitat diferencial. Si la no-linealitat diferencial supera 1 LSB es produeix
la perdua de codis digitals a la sortida. Aquesta pérdua és intolerable, sobre tot en aplicacions de control.

Considerem un ADC de 3 bits. Qualsevol entrada normalitzada en el rang entre 1/16 i 3/16
produeix el mateix codi de sortida (001). Degut a aquesta incapacitat del convertidor de distingir els
diferents nivells en aquesta banda, el codi de sortida té un error de +% LSB. Aquest és l'error de
quantitzacid, que és una caracteristica dels ADCs que només es pot reduir augmentant la resolucio.

Sovint I'entrada a convertir és la sortida d'un pont. En aquest cas la sortida del pont és proporcional
a la seva tensid d'alimentacid. Si utilitzem aquesta alimentacié com a tensid de referéncia V, del ADC
aconseguim que el resultat de la conversio sigui independent de la tensi6 d'alimentacié del pont.

8.2.1. Convertidors A/D basats en DACs

Es facil utilitzar un convertidor digital-analdgic per a obtenir un convertidor analdgic-digital. La
idea consisteix a ajustar el codi d'entrada del DAC fins que la seva sortida es trobi a una distancia inferior
a % LSB del senyal V; que es vol digitalitzar. El codi que compleix la condicio és la representacio digital
del senyal d'entrada i es fa passar a la sortida del ADC.

Per poder realitzar la conversio A/D d'aquesta forma necessitem, a més d'un DAC, un circuit logic

capag de trobar el codi digital i un comparador que ens indiqui quan hem trobat el codi correcte. Els
meétodes que veurem ara es diferencien en el métode per trobar el codi.

8.2.1.1. ADC de rampa de comptador (counter-ramp o stairstep ramp)

La forma més facil de trobar el codi és fer una cerca seqliencial. La figura 8.14 ens mostra el
diagrama de blocs d'aquest convertidor.

Entrada
ahaldgica
Control
Comparador
CLEAR
+
Comptador
CLK ..
- divisor per 256
CLK Q; Q; Qs Q, R, |Q, @ @ EN

I DU
| I D“
— D .

Latehes |— o. | Sortida

3 . .

aehes | . /binaria
| I I:)5
DEi
D7

,—rr’_,_'_rrI-r|_,—|_rrrrl_’_rr D; Dg Ds D, D; D, Dy Dy

Referéncia de Conversor D/A

tensid esglacnada

Figura 8.14. ADC de rampa de comptador.
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Suposem que el comptador comenca en l'estat reset, amb tots els bits a zero, i la sortida del DAC
és zero. En aplicar una tensio positiva a I'entrada analogica del comparador aquest passa a un estat alt a la
seva sortida i habilita la porta AND. EIl senyal de rellotge entra al comptador i el fa avan¢ar produint una
rampa en forma d'escala. EI comparador constantment avalua el senyal d'entrada contra la sortida del
DAC.

Tan aviat com l'escala supera la tensio d'entrada el comparador canvia d'estat i s'atura el
comptador. El senyal de transicié del comparador també pot servir com a senyal EOC (End Of
Conversion) molt util en certes aplicacions; aquest senyal informa que la conversid ja s'ha realitzat i el
codi esta disponible al comptador. El bloc de control en aquest cas s'encarrega de passar el codi als
latches i fer un reset del comptador per comencar una nova conversia.

Cal tenir en compte una série de consideracions per al bon funcionament d'aquesta implementacio.
Primer, per aconseguir una exactitud de +% LSB cal que la sortida del DAC presenti un offset de %2 LSB.
Aix0 es veu clar en el seglient exemple:

Sigui un DAC de 3 bits amb tensi6 de referéncia 8 V. Sigui un ADC que utilitza el DAC
anterior per fer la conversio d'una entrada de 2.3 V. La conversi6 produeix un resultat de 011
corresponent a 3 V (primer valor que supera la tensio d'entrada) a la sortida del DAC mentre
que el resultat correcte hauria de ser 010. Si el DAC hagués estat desplagat en el seu offset ¥
LSB la situacié seria diferent. Ara la entrada 2.3 V produiria una sortida 010 corresponent a
2.5V ala sortida del DAC.

La segona consideracid té a veure amb la velocitat del comptador. La frequencia amb que fa els
seus increments ha de ser suficientment baixa com per permetre el DAC a establir-se i el comparador a
respondre.

La tercera consideracié també esta relacionada amb els temps, perd en aquest cas és el temps de
resposta total del convertidor. En el pitjor cas, quan I'entrada és maxima, el comptador ha de passar per
tots els valors fins al seu maxim abans de produir-se la conversid; aquest procés significa (2" - 1) cicles
de rellotge . Aquesta caracteristica converteix aquests ADCs en lents. A més, el temps de conversi6 no és
fix ja que depén del valor de I'entrada.

8.2.1.2. ADC seguidor (tracking ADC)

La diferéncia fonamental entre aquest ADC i l'anterior és que el comptador pot baixar. Aixo el fa
més rapid per que no cal fer un reset del comptador després de cada conversid. La figura 8.15 ens mostra
el diagrama de blocs d'aquest convertidor.

La direccio del comptador la decideix la sortida del comparador. Si la sortida és alta vol dir que
I'entrada analogica és superior a la sortida del DAC i amb I'estat alt de la sortida del comparador hem de
continuar pujant. En el cas contrari I'entrada sera inferior a la sortida del DAC i I'estat baix de la sortida
del comparador ens indica que hem de baixar el comptador.

Amb aquest procediment sabem que el ADC disposa d’una conversié cada cop que el comparador
canvia d'estat. L'eficiéncia del métode queda reduida si la tensié d'entrada varia de forma sobtada entre
conversions. A més té un petit inconvenient quan el senyal dentrada és constant: es produeix una
oscil-laci6 entre el valor immediatament inferior i el valor immediatament superior a la tensio d'entrada.
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8.2.1.3. ADC d’aproximacions successives (SAR ADC)

D, D, D, D, D, D, D, D,

Conversor DfA

Figura 8.15. ADC seguidor.

Segurament és el métode més utilitzat. Presenta temps de conversié només millorats pel metode
flash, que veurem més endavant, i té un temps de conversi6 fixe per a qualsevol tensi6 d'entrada.

V
ouT Conversor D/A
~.Comparador D, |
D,
D . L
Entrgdg — Dj Sortida binaria
analogica >para|-lela
S
MSB LSB
—D Sortida binaria
SAR — ..
CLK CLK sene

Figura 8.16. ADC d’aproximacions successives.

La figura 8.16 mostra el diagrama de blocs d'aquest métode pel cas d'un ADC de 4 bits. L'element
nou respecte implementacions anteriors és el registre d'aproximacions successives (SAR).

Analitzem el funcionament. Els bits del convertidor D/A es van activant d'un en un, comencant pel
MSB. Quan un bit s'activa el DAC produeix un nou estat que el comparador relaciona amb I'entrada a
convertir. Si la sortida del DAC és superior a I'entrada analogica la sortida del comparador estara en un
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estat baix que provocara un reset en el bit. Si la sortida del DAC és inferior a la tensi6 d'entrada la sortida
del comparador estara en un estat alt que provocara la retencio del bit en el registre.

Com ja hem dit el procés comenca pel MSB i va recorrent tots els bits fins arribar al LSB, després
del qual la conversié finalitza.

Per assegurar resultats correctes cal que la sortida del DAC presenti un offset de -*2 LSB. A la
figura 8.17 es pot veure el procés de conversio d'un valor concret.

28 22 21 20
1 0] O] ©
Entrada
+5V
LOW pToe [ 22[ 21| 20
1
HmE c|1/0|0 0 SAR
Resetea
(a) Prova del MSB.
28 22 21 0
o] 17 0] ©
Entrada
+HV
HIGH " Toe ] 2] 21 20
2
rr.——c|0|1|0 |0 SAR
manté
(b) Prova del bit 22.
+55V D/A
29 22 21 20
ol 1] 1] ©
Entrada
+5V
LOW 5 TosT 2] 21 20
3
rL.———clo|11]11]0 SAR
Resetea
(c) Prova del bit 2.
+45V D/A
238 22 21 20
o 1] 0] 1
Entrada
+5 vV
HIGH 5 T2a] 2] 21] 20
4
L——"c 0|10 |1 SAR

manté

(d) Prova del LSB.
Figura 8.17. Procés de conversié en un ADC SAR.

Es important que durant el procés de conversié I'entrada analdgica no varii més d'un LSB; en cas
contrari podrien produir-se codis erronis. Aquest problema es pot solucionar precedint el ADC amb un
sample-and-hold.
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8.2.2. Convertidors A/D en paral-lel

Existeixen moltes aplicacions (video, radar, tractament d'imatges, ...) que requereixen temps de
conversio menors als que poden oferir els SAR ADCs. Recordem que els SAR ADCs processen un bit en
cada cicle de rellotge. Els convertidors paral-lels processen tots els bits simultaniament acabant la
conversio en un sol cicle de rellotge. Per aquesta gran velocitat de conversi6 se'ls anomena convertidors
flash.

Aquests ADCs utilitzen una cadena de 2" resisténcies en série per dividir la tensié de referéncia V,
en (2" - 1) nivells i un grup de (2" - 1) comparadors d'alta velocitat per comparar el valor actual de
I'entrada amb cadascun dels nivells (figura 8.18).

v, 3R/2

I N
};_

Encoder *

=

@ R/2

La sortida de cada comparador esta connectada a un codificador de prioritat que converteix a codi
binari I'entrada més alta que presenta un estat alt. Per evitar haver d'utilitzar S/H, com és recomanable en
altres implementacions de ADC, els comparadors son tipus latch. En el primer semicicle de rellotge es
captura l'entrada analogica i es manté el resultat de la comparacié. En el segon semicicle es realitza la
codificacio.

CLCK

I

Figura 8.18. ADC flash.

8.2.3. Convertidors A/D integradors

Aquest tipus de ADC realitza la conversié de forma indirecta convertint el senyal analogic
d'entrada en una funcio lineal amb el temps i des d'aqui al codi digital. Normalment la transformacié del
senyal analogic a la funcid lineal es fa mitjancant integracié directa de I'entrada. Com que la integracié
realitza un filtrat passabaixos, aquests ADCs tenen un bon comportament amb senyals sorollosos. A més
no necessiten S/H a l'entrada ja que si aquesta varia durant la conversio el codi de sortida reflexara el
promig temporal.
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El convertidor A/D integrador més utilitzat és el de doble pendent o doble rampa. A la figura 8.19
podem veure el diagrama de blocs d'un ADC de doble pendent.

Entrada
analdgica
Vi }7
Interruptor C CLK
S1
R B CLK
A —1
I p + Comptador
~Vrer Integrador R
{generador de Comparador
_ | rampay CLEAR
— v
Logica de
Control de linterruptor control
Latches
EN

Sortida binaria
Figura 8.19. ADC de doble pendent.

Considerem que el comptador esta a zero i la sortida de l'integrador també. Apliquem una tensié
positiva a l'entrada analdgica a través de l'interruptor S;. Si I'entrada Vv és constant la capacitat de
I'integrador es carrega amb un corrent constant. En consequéncia, tindrem a la sortida de I'integrador una

rampa de tensid lineal i negativa com mostra la figura 8.20. Aquesta part del funcionament s'anomena
fase d'integracié del senyal.

Interval de temps sempre el
mateix (donat pel comptador)

Entrada I
analdgica
Vin —V -V depenentde V),
4
C CLK
R - HIGH ann---an b, CLK
A + — Compta fins al final{n)
Y + R i resetea
=V REF]
—— ¥
Logica de
Control de linterruptor control

Latches

EN

0, 0,0, 0,0, 0, O, O,

Figura 8.20. Fase d’integracio de senyal d’un ADC de doble pendent.

La integracid es realitza durant 2" cicles de rellotge (T.x) en que el comptador va augmentant.
Quan arriba al valor maxim es produeix un reset en el comptador i la logica de control commuta

l'interruptor S1 a un voltatge de referéncia negatiu. En el moment de la commutaci6 la tensié de
l'integrador és -V.
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R | an CLK
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= v
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Control de linterruptor control
e Carrega el compte als
latches
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D, 0,0, 0,0, 0, D, O,

Figura 8.21. Fase de descarrega d’un ADC de doble pendent.

Des d'aquest valor ara es produeix una rampa positiva de pendent independent de la tensio
analogica d'entrada. A mesura que la capacitat es descarrega el comptador va avangant des de zero. El
temps que triga la capacitat en descarregar-se depén de la tensi6 -V (que és proporcional a V). Quan es
completa la descarrega el comparador commuta la seva sortida i es deshabilita el rellotge i el comptatge
del comptador. El valor present del comptador correspon al codi digital de la conversi6. Vegem-ho.

Durant la descarrega de l'integrador la tensié d'entrada és Vrer. Si aquesta descarrega es produeix
en N cicles de rellotge es complira:

Igualant les dues ultimes equacions trobem:

N=2n Vi
VREF

que és la funcio de transferéncia desitjada per a un ADC. Aquesta relaci6 destaca per que és independent
de R, de Ci de Ty Aixo vol dir que no cal tenir cap cura especial amb aquests parametres.

L'inconvenient principal del ADC de doble pendent és el seu temps de conversi6. Es un
convertidor lent. Per aix0 les seves aplicacions acostumen a ser la mesura precisa de variables que
canvien lentament.
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