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Abstract

Lo scopo quello di questo elaborato è di analizzare lo schema circuitale dell’amplificato-
re operzionale 741 e simularne la risposta in frequenza utilizzando le conoscenze teoriche
acquisite in ambito accademico nel corso di questi tre anni. Una volta identificati i vari
blocchi circuitali dello schematico, verrà effettuata in primo luogo un’analisi comporta-
mentale del circuito ad alto livello, successivamente si procederà con l’analisi in DC per
calcolarne il punto di lavoro e con l’analisi in AC, nella quale verrano calcolati i modelli
equivalenti a doppio bipolo dei tre stadi principali con scopo di calcolare il guadagno di
tensione complessivo e il CMRR dell’amplificatore. Infine verranno fatte alcune stime
riguardanti la risposta in frequenza del dispostivo seguite da una simulazione realizzata
attraverso il programma LTSpice per ricavare i grafici ”reali” di moodulo e fase della
funzione di trasferimento.

iv



















si presenta ai morsetti d’ingresso a causa dell’imperfetto abbinamento (“mathcing”) dei
componenti. Questa tensione, di cui non è noto a priori nè il segno nè il morsetto sulla
quale essa si presenterà, causa una distorsione del segnale di uscita che risulterà diverso
da zero anche quando gli ingressi v+ e v− saranno cortocircuitati. In aggiunta, attraverso
i terminali 1 e 6, è possibile collegare un potenziometro cos̀ı da realizzare un partitore
resistivo tra R1 e R2 in grado di compensare la tensione di Offset.

3.2.3 Comportamento di modo differenziale e comune dello stadio

Parlando di un amplificatore operazionale e in particolar modo di uno stadio ad ampli-
ficatore differenziale, diventa necessario scomporre i segnali ai morsetti v+ e v− in due
componenti:

1. Componente di modo comune, che considera il segnale medio tra i due ingressi:

vDM = v+ − v−

2. Componente detta di modo differenziale, che considera la differenza tra i due segnali:

vCM =
v+ + v−

2

Si noti che in questo modo, sommando e sottraendo membro a membro le due equazioni
riportate qui sopra si ottiene la seguente definizione dei segnali v+ e v−:

v+ = vCM +
vDM

2

v− = vCM −
vDM

2

(4)

Ne consegue che, come per i segnali d’ingresso, anche il comportamento del circuito può
essere diviso in due omonomi “comportamenti”:

1. Comportamento di modo comune: lavoro svolto dal circuito quando ad esso viene
fornito in ingresso un segnale di modo comune.

2. Comportamento di modo differenziale: lavoro svolto dal circuito quando ad esso
viene fornito in ingresso un segnale puramente differenziale.

Comportamedo di modo comune Se i due segnali in ingresso al dispositivo crescono
(o decrescono) leggermente nella stessa direzione rispetto ad un valore precedente, la
tensione di modo differenziale dei due segnali non cambia, bens̀ı cambia la tensione di
modo comune. Poiché un buon amplificatore operazionale deve essere sensibile soltanto
alle variazioni di tensione di modo differenziale, eventuali commutazioni della componente
comune dei segnali in ingresso non dovrebbero essere amplificate dallo stadio differenziale
e nemmeno dall’operazionale stesso. A tale scopo il 741 è dotato di un’apposita circuiteria
di controllo, denominata “Common Control Loop”.

Il feedback negativo del Common Control Loop è realizzato dai transistor Q8, Q9 e Q10.
Q8 e Q9 compongono uno specchio di corrente a pnp che svolge un ruolo fondamentale per
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il controllo: essi, infatti, permettono di “misurare” la somma delle correnti entranti nei
collettori di Q1 e Q2 e specchiarla sul ramo collegato al nodo di base di Q3 e Q4, al quale
è connesso anche lo specchio di Widlar del Bias Circuit mediante il collettore di Q10. Lo
specchio di Widlar genera un riferimento costante di corrente, di conseguenza per la LKC,
applicata al nodo di collettore di Q10, le basi di Q3 e Q4 devono assorbire una corrente
pari alla differenza tra la corrente specchiata da Q9 e la corrente entrante nel collettore di
Q10. Da ciò si otterrà un vero e proprio anello di controllo che misura la corrente assorbita
da Q1 e Q2 e conseguentemente regola la corrente entrante al nodo di base di Q3 e Q4, il
quale sarà costretto a commutare seguendo le variazioni della tensione di modo comune.

A livello operativo il Common Control Loop si comporta nel seguente modo: se la somma
delle correnti entranti nei collettori di Q1 e Q2 dovesse aumentare a causa di un incremento
della tensione di modo comune all’ingresso, supponendo che la corrente di riferimento
specchiata da Q10 rimanga costante, Q8 e Q9 specchierebbero la nuova somma di correnti
verso il nodo di base di Q3 e Q4 e secondo la LKC applicata a tale nodo, la somma della
corrente entrante nelle basi di Q3 e Q4 sarà costretta a diminuire. Infine, caleranno anche
le correnti di emettitore di Q1 e Q2, entranti allo stesso nodo di IE3 e IE4, e con esse anche
IC1 e IC2. Si noti che quest’ultima variazione si oppone alla variazione inziale di IC1 e IC2

che ha scaturito l’intervento del Common Control Loop, che annulla l’aumento iniziale di
queste correnti, riportando lo stadio differenziale allo stato di equilibrio precedente alla
variazione della tensione di modo comune.

Ugualmente, se la tensione di modo comune in ingresso dovesse diminuire, anche le correnti
di collettore dello stadio differenziale diminuirebbero; dunque, Q9 specchierebbe verso il
collettore di Q10 una corrente minore e le basi di Q3 e Q4 sarebbero costrette ad assorbire
più corrente per compensare tale perdita. Mentre nel caso precedente il nodo di base
di Q3 e Q4 subiva un aumento del proprio potenziale, in quest’ultimo, tale potenziale
sarà costretto ad abbassarsi con un conseguente incremento di IC1 e IC2 e un ripristino
dell’equilibrio iniziale del circuito.

Dunque, l’obbiettivo del Common Control Loop è quello di imporre al nodo di base di Q3

e Q4 di seguire le variazioni della tensione CM del segnale in ingresso allo scopo di evitarne
l’amplificazione rendendo l’input stage, e quindi il 741, poco sensibile alle variazioni della
componente di modo comune.

Comportamedo di modo differenziale Nel caso in cui i segnali v+ e v−, inizialmente
uguali, cambino leggermente in direzioni opposte e permangano in tale stato per un certo
intervallo di tempo, allora la tensione differenziale dei segnali, in partenza nulla, assumerà
un valore diverso da zero. Un amplificatore operazionale deve essere sensibile alle variazioni
della componente differenziale ed essere in grado di amplificarne il valore riportandolo al
nodo di uscita.

Ipotizzando che a crescere sia v+ e v− a diminuire sia , il circuito dello stadio d’ingresso
reagisce nel seguente modo: la tensione che si riversa ai capi delle giunzioni base-emettitore
di Q1-Q3 diventa maggiore rispetto a quella sulle giunzioni di Q2-Q4 dato che il potenziale
e la somma delle correnti di base di Q3-Q4 rimangono costanti. Questa situazione porta ad
uno sbilanciamento delle correnti che scorrono lungo i due rami dell’amplificatore differen-
ziale, in particolare si ha che IC1 > IC1 e quindi anche IC3 > IC4 A causa dell’aumento di
corrente sul ramo di sinistra, il potenziale al nodo di base di Q7 è costretto a diminuire per
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4.1 Analidi DC Current Reference Circuit

Innanzitutto, si parte calcolando le grandezze fornite dai generatori di corrente del “Cur-
rent Reference”.

Il primo parametro da determinare è la corrente IREF del circuito dato che da questo
valore dipendono tutte le altre correnti. Per farlo si analizzano le cadute di potenziale da
VCC a −VEE passando per Q12, Q11 e R5.

Si noti che Q12 e Q11, essendo in connessione a diodo, hanno una tensione collettore-
emettitore pari a VCE12 = VBEON

e VCE11 = −VBEON
, dunque assumendo VBEON

= 0.7V ,
si deve avere:

VCC + VEE = VCE12 + IREFR5 + VCE11

VCC + VEE = VBE12 + IREFR5 + VBE11
(5)

da cui si ricava facilmente che:

IREF =
VCC + VEE − 2VBEON

R5
≈ 730µA (6)

Ora, nota IREF , si può calcolare anche la corrente in uscita da Q10, invertita e specchiata
dallo specchio di Widlar. Poiché la giunzione B-E di Q11 è in parallelo con la giunzione
B-E di Q10, la quale si trova a sua volta in serie a R4, si ottiene:

VBE11 = VBE10 + IE10R4

VBE11 = VBE10 + IC10
βfpnp

+ 1

βfpnp

R4

VT ln

(

IC11

IS

)

= VT ln





IC10
βfpnp+1

βfpnp

IS



+ IC10
βfpnp

+ 1

βfpnp

R4

(7)

Trascurando i contributi delle correnti di base di Q11 e Q12 possiamo assumere che IC11 ≈
IREF , perciò:

VT ln





IREF

IC10
βfpnp+1

βfpnp



 = IC10
βfpnp

+ 1

βfpnp

R4 (8)

Quindi:

R4 =

VT ln





IREF

IC10

βfpnp
+1

βfpnp





IC10
βfpnp+1

βfpnp

(9)
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E da quest’ultima equazione si può ricavare in modo iterativo il valore di che risulta essere:

IC10 ≈ 19µA

Si può fare la stessa ipotesi anche per le correnti di base di Q12 e Q13, di conseguenza si
può assumere che IC12 ≈ IREF e, sapendo che tale corrente viene invertita e specchiata
all’uscita dallo specchio di corrente pnp, la totale corrente di collettore IC13 ≈ IREF , da
cui si ricavano le correnti di Q13A e Q13B:

IC13A ≈ 180µA, IC13B ≈ 550µA

.

4.2 Analisi DC First Stage

Alla base dell’analisi di questo stadio, cos̀ı come del secondo e terzo stadio, risulta doveroso
premette che gli effetti delle correnti di base dei transistor npn saranno trascurati in quanto
caratterizzati da βf relativamente elevati, invece per i transistor pnp, caratterizzati da βf
molto più piccoli (50 in questo caso), tale approssimazione non potrà essere applicata;
in aggiunta, per entrambi i BJT ( npn e pnp) il contributo della tensione di Early alle
correnti di collettore potrà essere ommesso.

Sapendo che i transistor Q8 e Q9 sono identici si può affermare che IC8 = IC9; pertanto,
applicando la KCL al collettore di Q8, si ricava che:

IC1 + IC2 = −IC9
2 + βfpnp

βfpnp

(10)

Inoltre, essendoci un guadagno tra la corrente di collettore e la corrente di emettitore
approssimabile all’unità, si può assumere IC1 ≈ IE1 e IC2 ≈ IE2 ; per la LKC ai nodi di
emettitore di Q3 e Q4 si deve avere che IE1 = −IE3 e IE2 = −IE4, quindi vale la seguente
uguaglianza:

IE3 + IE4 = IC9
2 + βfpnp

βfpnp

(11)

Dunque, applicando la LKC ai nodi di collettore di Q9 e sostituendo l’ultima relazione
ottenuta, si ricava che:

IB3 + IB4 + IC9 = −IC10 (12)

IC9

[

1 +
βfpnp

+ 2

βfpnp
(βfpnp

+ 1)

]

= −IC10 (13)

Ricordando che IC10 = 19µA, la corrente di collettore di Q9 diventa IC10 = −18.62µA ,
mentre la somma delle correnti di collettore di Q1 e Q2 e di emettitore di Q3 e Q4 risulta:

IC1 + IC2 ≈ − (IE3 + IE4) ≈ −19.365µA. (14)

Sostituendo IE3 = IC3
βfpnp+1

βfpnp
, si ottiene:

17



IC3 + IC4 ≈ −
IC10

1 + 2
βfpnp(βfpnp+1)

(15)

La seguente equazione evidenzia che l’input stage del 741 è polarizzato in modo da rendere
la somma delle correnti di collettore di Q3 e Q4 e quindi anche di Q1 e Q2, insensibile al
parametro tecnologico.

Come già anticipato, l’uscita dell’OpAmp viene ipotizzata nulla e retro-azionata allo stadio
d’ingresso; dunque, con l’ingresso v+ collegato a 0 V il segnale differenziale in ingresso
risulta nullo, ne consegue che le cadute di tensione sulle giunzioni base-emettitore di Q1 e
Q2 sono identiche cos̀ı come avviene per le correnti di collettore di Q1-Q2 e Q3-Q4:

IC1 = IC2 ≈
−19.365µA

2
= 9.683µA (16)

IC3 = IC4 ≈ −
1

2





IC10

1 + 2
βfpnp(βfpnp+1)



 =
−18.98

2
µA ≈ −9.5µA (17)

Passando al carico attivo e analizzando le correnti al nodo di collettore di Q5 si deve avere
che:

IC5 + IB7 = −IC3

IC5 ≈ −IC3
(18)

Si noti che anche in questo caso il contributo della corrente di base di Q7 può essere
ignorato (come nei casi precedenti) a causa del parametro βfnpn

elevato.

Un’analoga situazione si verifica anche al nodo di collettore di Q6 dove si può ipotizzare
trascurabile la corrente entrante nella base di Q16,quindi:

IC6 + IB6 = −IC4

IC6 ≈ −IC4
(19)

Le correnti di base di Q5 e Q6 possono considerarsi nulle, mentre la corrente su R3 è si
ricava dalla LKC alla mglia contenente R1, giunzione B-E di Q5 e R3:

IR3R3 = VBE5 + IE5R1

IR3R3 ≈ VT ln

(

IC5

IS

)

+ IC5R1

(20)

IR3 ≈
VT ln

(

IC5

IS

)

+ IC5R1

R3
≈ 10.5µA (21)

Adesso, applicando la LKC al nodo di collettore di Q7, si trova che:
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IC7 = IB5 + IB6 + IR3 ≈ 2
IC5

βfnpn

+ IR3 ≈ IR3 (22)

Dunque IB7 = IC7

βfnpn
≈ IR3

βfnpn
≈ 0.0525µA. Alla luce di questi risultato, si può notare che

l’aver trascurato IB7 non ha provocato un errore grossolano nel calcolo di IC5 dal momento
che non è confrontabile con l’ ordine di grandezza di IC3. La stessa considerazione può
essere fatta per IB16 nel calcolo di IC6.

4.3 Analisi DC Second Stage

Arrivati a questo punto, si consideri la corrente che scorre su Q17: se la tensione d’uscita
è zero, allora si può assumere che tutta la corrente fornita dal Current Reference Circuit,
attraverso Q13B, fluisce nel collettore di Q17 poiché la corrente di base di Q23 può essere
trascurata:

IC17 = 550µA

Osservando poi la maglia formata da R9, R8 e la giunzione base-emettitore di Q17,
applicando la LKT si può calcolare la corrente che scorre su R9:

IR9R9 = VBE17 + IE17R8

IR9R9 ≈ VT ln

(

IC17

IS

)

+ IC17
βfnpn

+ 1

βfnpn

R8
(23)

IR9 ≈
VT ln

(

IC17

IS

)

+ IC17
βfnpn+1

βfnpn
R8

R9
= 13.47µA (24)

Questa volta, applicando la LKC al collettore di Q16, la corrente di base del transistor
Q17 non può essere trascurata poiché risulta avere lo stesso ordine di grandezza di IR9 e
IC16, dunque il contributo che fornisce alla corrente non è omissibile, si ottiene:

IC16 = IR9 + IB17 = IR9 +
IC17

βfnpn

= 16.22µA (25)

4.4 Analisi DC Voltage Reference Circuit

Prima di passare all’analisi dell’output stage, si vuole verificare la funzionalità in DC
del circuito di Voltage Reference: si consideri ancora una volta trascurabile la corrente
assorbita in base dal transistor Q20, dunque tutta la corrente specchiata da Q13A entrerà
al nodo di collettore di Q18.

A questo punto, per calcolare la corrente IC18 e IC19 si può procedere col seguente metodo
iterativo: per prima cosa, tralasciando la corrente di base di Q18 e Q19, la corrente di
emettitore di Q19 sarà approssimativamente IE19 ≈ IR10 ≈

0.6V
R10

≈ 15µA.

Sotto questa ipotesi, la corrente di collettore di Q18 sarà circa IC18 ≈ (180 − 15)µA =
165µA .

19



Per cui, ricalcolando la corrente di collettore di Q19 oltre al risultato appena ottenuto si
consideri anche il contributo della corrente di base di Q18:

IC19 =
IC18

βfnpn

+

VT ln





IE18

βfnpn
+1

βfnpn

IS





R10
≈ 16µA (26)

E quindi: IC18 ≈ (180− 16)µA = 164µA

Maggior accuratezza potrebbe derivare iterando più volte il procedimento ma, dal momen-
to che quest’ultimo dato risulta comunque più accurato rispetto al precedente, può essere
considerato accettabile.

Infine, possiamo calcolare la tensione collettore-emettitore di Q18:

VCE18 = VCB18 + VBE18 = VCE19 + VBE18 (27)

e poichè Q19 è in connessione a diodo VCE19 = VCBE19, quindi si ottiene:

VCE18 = VBE19 + VBE18 = VT ln

(

IC19

IS

)

+ VT ln

(

IC18

IS

)

= 1.12V (28)

E come volevasi dimostrare, la tensione ai capi del transistor è tale da tenere sufficiente-
mente accesi Q14 e Q20

4.5 Analisi DC Third Stage

In conclusione, possiamo calcolare le correnti di polarizzazione dei transistor Q14 e Q20,
tenendo a mente che il circuito di protezione da cortocircuito è normalmente spento e che
nella situazione operativa definita il dispositivo non eroga (o assorbe) corrente.

Si ha cos̀ı che IC20 = −IC14 e dunque le ampiezze di tali correnti possono essere calcolate
iterativamente ignorando questa volta, solo inizialmente, la caduta di tensione ai capi dei
resistori R6 e R7:

VB14 − VB20 = VCE18 = VBE19 + VBE18

VBE14 − VBE20 = VBE19 + VBE18

VT ln

(

IC14

IS14

)

+ VT ln

(

IC20

IS20

)

= VT ln

(

IC19

IS

)

+ VT ln

(

IC18

IS

)

VT ln

(

IC14IC20

IS14IS20

)

= VT ln

(

IC19IC18

ISIS

)

(29)

Si ricava:

IC14 = −IC20 =
√

IC18IC19

√

IC14IC20

ISIS
(30)

Quindi, sapendo che i transistor di questo stadio hanno una corrente di saturazione inversa
tripla rispetto agli altri transistor standard si deriva
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IC14 = 153.7µA

IC20 = −153.7µA
(31)

Si considerino ora anche le cadute di tensione ai capi di R6 e R7:

VB14 − VB20 = VCE18 = VBE19 + IC14R6 − IC20R7 + VBE18

VBE14 − VBE20 = VBE19 + VBE18

VT ln

(

IC14

IS14

)

+ VT ln

(

IC20

IS20

)

= VT ln

(

IC19

IS

)

+ IC14R6 − IC20R7 + VT ln

(

IC18

IS

)

VT ln

(

IC14IC20

IS14IS20

)

= VT ln

(

IC19IC18

I2S

)

+ IC14(R6 +R7)

ln

(

IC14IC20I
2
S

IC18IC19I
2
S14

)

=
IC14(R6 +R7)

VT

(32)

Di conseguenza, con un procedimento ”trial-and-error” si può ricavare dall’ultima relazione
un valore più accurato per le correnti che polarizzano lo stadio d’uscita. Il risultato trovato
precedentemente è comunque accettabile e dunque verrà mantenuto con la consapevolezza
di aver introdotto un piccolo errore.

Manca una sola corrente da calcolare, ovvero la corrente di polarizzazione di Q23, la quale
può essere approssimata con la corrente in uscita dal circuito di Voltage Reference e, se si
trascurano le correnti di base di Q14 e Q20, risulta essere uguale alla corrente di collettore
di Q13A : IC23 ≈ IC13A
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5 Analisi AC del circuito

In questo capitolo si analizzerà il comportamento AC del dispositivo: dopo aver calcolato
le correnti di polarizzazione nel capitolo precedente si procederà analizzando il circuito,
questa volta sottoposto a piccole oscillazioni di segnale attorno al punto di lavoro.

L’analisi sarà divisa in tre parti,una per stadio:

• Per i primi due verranno calolati i modelli doppio bipolo equivalenti a a parametri
y ipotizzando il parametro y12 trascurabile

• Per l’ultimo stadio verrà calcolato il modello doppio bipolo equivalente a parametri
g ipotizzando il parametro g12 trascurabile

In questo modo l’analisi dell’intero schematico viene semplificata e di conseguenza è pos-
sibile calcolare facilmente il guadagno dell’amplificatore operazionale, dal momento che le
proprietà dei singoli stadi vengono rese più evidenti.

5.1 Analisi AC First Stage

Per l’analisi del First Stage si ipotizza di applicare al dispositivo un segnale puramente
differenziale ai terminali d’ingresso, essendo lo stadio progettato con lo scopo di amplificare
segnali di questo tipo e di sopprimere eventuali componenti di modo comune: v+ = vid

2 e
v− = −vid

2

Si consideri inizialmente lo stadio differenziale e si noti che, essendo i collettori di Q1 e
Q2 e le basi di Q3 e Q4 connessi ad una tensione costante, nell’analisi dinamica i loro
potenziali vengono considerati a massa.

Per prima cosa, si calcoli la transconduttanza dello stadio d’ingresso cortocrcuitando il
nodo di uscita a massa e si valuti la corrente in uscita dalla stadio in presenza del segnale
differenziale in ingresso.

Con l’output a massa, il carico attivo Q5-Q4 produce una corrente ic6 approsimativamente
uguale in modulo a ic3 ma di segno opposto,quindi applicando la LKC al nodo di uscita,
si ottiene che:

iout = −(ic4 + ic6) ≈ −(ic4 − ic3) (33)

Una volta trovata questa relazione, si passi al circuito ai piccoli segnali riportato in figura
(15) dal quale si ricava che:

vid

2
= v1 − v3 (34)

Applicando la LKC ai nodi di emettitore di Q1 e Q3 si deduce:

v1gm1

(

1 +
1

β01

)

= −v3gm3

(

1 +
1

β03

)

v1 = −v3

gm3

(

1 + 1
β03

)

gm1

(

1 + 1
β01

)

(35)
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Rout|Q6 =
vx

ix
= ro6[1 + gm6(rπ6 ∥ R2)] + (rπ6 ∥ R2)

≈ ro6[1 + gm6(rπ6 ∥ R2)]
(47)

Poichè rπ6 =
β06
gm6

= β06VT

|IC6|
≈ 658kΩ ≫ R2 si deriva che:

Rout|Q6 ≈ ro6[1 + gm6rπ6]

≈
VAnpn

|IC6|
[1 + gm6R2]

≈ 18.2MΩ

(48)

La resistenza Rout|Q4 può essere calcolata allo stesso modo di Rout|Q6; in questo caso però
la resistenza di emettitore del transistor non è un resistore, bens̀ı la resistenza d’uscita di
Q2 vista dal nodo di emettitore di Q4. Si ricava allora che:

Rout|Q4 ≈ ro6[1 + gm6Rout|Q2]

≈
VApnp

|IC4|
[1 + gm4Rout|Q2]

(49)

La resistenza Rout|Q2 può essere calcolata applicando un generatore di prova vx all’emet-
titore di Q2:

Rout|Q2 =
vx

ix

=
1

gm2

(

1
gm2(rπ2∥r02)

+ 1
)

≈
1

gm2

(

1
gm2rπ2

+ 1
)

≈
1

gm2

(

1
β02

+ 1
)

(50)

E poichè β02 ≫ 1, si può semplificare l’espressione ottenendo:

Rout|Q2 =
1

gm2
=

VT

|IC2|
≈ 2.6kΩ (51)

Di conseguenza, sostituendo (51) nell’equazione (49) si deriva il valore di Rout|Q4:

Rout|Q4 ≈
VApnp

|IC6|
[1 + gm6Rout|Q2] = 10.46MΩ (52)
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Dopo aver stabilito anche tale valore, si passi al calcolo della totale resistenza d’ingresso
Ri3 dello stadio, che risulta essere la reistsenza d’ingresso del collettore comune Q23 avente
Req3 come resistenza di emettitore:

Ri3 = rπ23 + [(β023 + 1)Req3]

=
β023VT

|IC23|
+ [(β023 + 1)Req3]

≈ 9.36MΩ

(66)

Si ossevi che questa resistenza è molto più grande di quella d’uscita dello stadio prece-
dente (Second Stage), allo scopo di non causare perdite onerose al guadagno di tensione
dell’intero amplificatore.

Infine si proceda col determinare la resistenza d’uscita di questo stadio: in primo luogo si
calcoli Req4, ovvero la resistenza che si vede dal nodo di emettitore di Q23:

Req4 =
rπ23 +Ro2

β023 + 1
∥ ro23 (67)

Ma poichè

rπ23 +Ro2

β023 + 1
≈ 1725Ω

ro23 =
VApnp

|IC23|
≈ 278kΩ

(68)

risulta quindi che ro23 ≫
rπ23+Ro2
β023+1 e l’equazione (67) può essere riscritta come:

Req4 =
rπ23 +Ro2

β023 + 1
≈ 1725Ω (69)

Successivamente si calcoli Req5, ovvero la resistenza vista guardando a sinistra della base
di Q14:

Req5 = ro13A+ ∥ [ReqV R
+Req4]

=
VApnp

|IC13A|
∥ [ReqV R

+Req4]

≈ 1.9kΩ

(70)

In conclusione, Rout risulterà essere la serie tra R6 e la resistenza vista guardando nel
terminale di emettitore del transistor Q14, il quale ha come resistenza di base Req5.
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io = i− i(1− ϵm) = iϵm =≈
vicm

2Ro
ϵm (79)

Nota anche la relazione tra io e vicm si calcoli il valore della transconduttanza di modo
comune dello stadio:

Gmcm =
io

vicm
= ϵm

i

vicm
(80)

Sostituendo (78) nella relazione appena ricavata si ottiene:

Gmcm =
ϵm

2Ro
(81)

Infine il CMRR può essere determinato come il rapporto tra la transconduttanza diffe-
renziale Gmdm e Gmcm. Il valore di Gmdm in realtà è gia noto poichè equivalente a Gm1

,calclato nella (40), dunque:

CMRR =
Gmdm

Gmcm
=

gm1(Ro9 ∥ Ro10)

ϵm
≈ 1.68 · 105

CMRRdB = 20 log10CMRR = 104.5dB

(82)
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6 Risposta in frequenza

Il 741 è un amplificatore operazionale internamente compensato e utilizza la tecnica di
compensazine di Miller per introduttre un polo dominante alle basse frequenze grazie al
percorso di retroazione negativa realizzato dal condesatore Cc da 30 pF.

Nel seguente capitolo verrà fatta una stima “manuale” della frequenza del polo e successi-
vamente si simulerà con LTSpice un circuito reale per avere una controprova più accurata
di tale valore.

6.0.1 Stima della frequenza di taglio e banda del dispostivo

Dal teorema di Miller si può ricavare il valore della capacità Cin che si presenta tra la base
di Q16 e il potenziale di massa sfruttando il guadagno A2 dello stadio:

Cin = Cc(1 + |A2|) (83)

Dove A2 si ricava dal circuito equivalente in AC del Second Stage:

A2 =
vo2

vi2
= −Gm2(Ro2 ∥ Ro3) = −546 (84)

Si deriva:
Cin ≈ 16.38nF (85)

Dal momento che la capacità appena calcolata è relativamente elevata, si possono tran-
quillamente ignorare tutte le restanti capacità tra i due nodi citati.

Per calcolare la frequenza del polo dominante è necessario conoscere anche il valore della
resistenza tra la base di Q16 e massa, denominata Rt. Essa si ottiene considerando il
parallelo tra la resistenza d’uscita del First Stage Ro1 e quella d’ingresso dello stadio preso
in considerazione, ovvero Ri2.

Si deriva facilmente che:

Rt = Ro1 ∥ Ri2

= 6.64MΩ ∥ 5.68MΩ

= 3.06MΩ

(86)

Ora si determini la frequenza fp del polo dominante:

fp =
1

2πCinRt
≈ 3.2Hz (87)

Come accennato precedentemente, attraverso la compensazione di Miller si ottiene l’effetto
del “pole splitting” grazie al quale tutti i poli non dominanti della funzione di trasferimento
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Secondo la stima analitica si dovrebbe ottenere un guadagno unitario introno alla frequenza
di 1MHz, tuttavia anche in questo caso la simulazione ha fornito un risultato che si discosta
da quello calcolato manualmente a causa dei modelli standard dei BJT utilizzati per
realizzare il circuito. I transistor del dispositivo reale differiscono significativamente dai
modelli utilizzati e sono caratterizzati da molti altri fattori che in questa analisi sono stati
ignorati.

In conclusione, tale simulazione ha fornito dei risultati che differiscono leggermente dai
dati ottenuti manualmente, ma che comunque rispecchiano il comportamento che ci si
aspettava dal circuto, infatti per ottenere maggior accuratezza si dovrebbero modellare in
maniera più dettagliata le caratteristiche di tutti i BJT.
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