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Cursul nr. 8
Capitolul 5
LIMITĂRI STATICE ALE AO

Atât timp cât amplificatoarele operaționale sunt folosite la frecvențe și câștiguri în buclă închisă de valori moderate, există, în general, un acord remarcabil între comportamentul real și comportamentul prevăzut de modelul ideal al AO. Creșterea frecvenței și/sau a câștigului este însă însoțită de o degradare progresivă atât a răspunsului în frecvență, cât și a răspunsului tranzitoriu ale circuitului. Comportarea unui AO în domeniul frecvență și în domeniul timp ne dă o imagine a limitărilor dinamice ale AO.
	Chiar dacă frecvențele de lucru sunt menținute corespunzător de scăzute, intră în joc alte limitări. Desemnate în general ca erori referite la intrare, acestea sunt vizibile mai ales în aplicațiile de curent continuu și cu câștig mare. Cele mai obișnuite sunt curentul de polarizare a intrărilor, IB, curentul de intrare de offset (decalaj), IOS, tensiunea de intrare de offset (decalaj), VOS și densitățile de zgomot en și in. Subiecte înrudite sunt deriva termică (drift), factorul de rejecție a modului comun, CMRR, factorul de rejecție a surselor de alimentare, PSRR și neliniaritatea câștigului. Aceste neidealități sunt, în general, neafectate de efectele benefice ale reacției negative, de unde și numele de limitări statice, iar efectele lor trebuie atenuate unul câte unul cu alte mijloace. În cele din urmă, pentru ca un amplificator operațional să funcționeze corect, trebuie respectate anumite limite de funcționare. Acestea includ temperatura maximă de funcționare, tensiunea de alimentare și disiparea puterii, intervalul tensiunii de mod comun de la intrare și curentul de scurtcircuit la ieșire.
	Oricât de descurajant ar putea suna, nu ar trebui să renunțați în niciun fel la încrederea voastră în modelul ideal de AO, deoarece acesta este încă un instrument puternic pentru o înțelegere preliminară a majorității circuitelor. Numai în decursul unei a doua analize mai rafinate, utilizatorul examinează impactul limitărilor practice pentru a identifica abaterile și pentru a aplica măsuri de corecție, dacă este necesar.
	Pentru a ne facilita studiul, ne vom concentra pe o limitare la un moment dat, presupunând că în rest AO este ideal. În practică, toate limitările sunt prezente însă simultan; cu toate acestea, evaluarea efectelor lor în mod individual ne permite să le apreciem mai bine importanța relativă și să le identificăm pe cele mai critice pentru aplicația analizată.
	În principiu, fiecare limitare poate fi estimată fie prin calcul, fie prin simulare pe computer, dacă sunt cunoscute schema circuitului intern al AO și parametrii procesului. O abordare alternativă este de a considera dispozitivul ca o cutie neagră și de a utiliza informațiile disponibile în foile de catalog (fișele tehnice) pentru a-l modela și a prezice comportamentul acestuia. Dacă performanța reală nu îndeplinește obiectivele, proiectantul va schimba abordarea circuitului sau va selecta un dispozitiv diferit, sau va face o combinație a ambelor metode, până la găsirea unei soluții satisfăcătoare.
	Interpretarea corectă a informațiilor din fișele tehnice este esențială pentru utilizarea cu succes a circuitelor analogice. Această procedură va fi ilustrată folosind datele de catalog ale AO de tipul 741 (Anexa 5A).

5.1. Structura internă simplificată a AO

Chiar dacă fișele tehnice furnizează toate informațiile pe care utilizatorul trebuie să le cunoască, o familiarizare cu tehnologiile de bază și topologiile de AO va ajuta la selectarea dispozitivului optim pentru o anumită aplicație. Pe baza tehnologiei, AO se încadrează în trei mari categorii: (a) AO cu tranzistoare bipolare (TB), (b) AO cu TEC-J la intrare, numite și AO biFET și (c) AO cu CMOS (unele produse combină pe același cip ce e mai bun la AO cu TB și CMOS obținându-se AO biCMOS). Pe baza topologiei, predomină două categorii principale: (a) AO cu reacție de tensiune (VFA – Voltage-Feedback Amplifier), de departe cele mai populare, și AO cu reacție cu curent (CFA – Current-Feedback Amplifier), o categorie mai recentă și, în general, mai rapidă, dar mai greu acceptată de ingineri. Sunt disponibile și alte topologii mai specializate, cum ar fi amplificatoarele Norton și AO transconductanță (OTA), dar nu vor fi abordate aici.
AO cu TB
Începem cu structura internă simplificată din fig. 5.1, inspirată de standardul industrial 741 și întâlnită, sub variate forme, într-o multitudine de alte VFA (sunteți îndemnați să căutați pe web studiul clasic al lui J.E. Solomon - “The Monolithic Operational Amplifier: A Tutorial Study,” IEEE J. Solid-State Circuits, Vol. SC-9, December 1974, pp. 314–332, probabil cel mai citit articol despre acest subiect). Structura prezintă trei blocuri constructive de bază, și anume, primul etaj sau etajul de intrare, etajul al doilea sau etajul intermediar și etajulal al treilea sau etajul de ieșire.
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Fig. 5.1. Structura internă simplificată a unui AO bipolar tipic

Etajul de intrare
Acest etaj sesizează orice dezechilibru între tensiunile de pe intrarea inversoare și cea neinversoare, vN și vP și îl transformă într-un curent de ieșire ”single ended” (face trecerea de la modul diferențial – ”double ended” la modul simplu, cu referință masa - ”single ended”), iO1 conform relației
		(5.1)
unde gm1 este transconductanța etajului de intrare. Acest etaj este proiectat pentru a oferi o impedanță mare de intrare și pentru a avea curenți de intrare neglijabili. După cum se arată din nou în fig. 5.2, a, etajul de intrare este format din două perechi de tranzistoare cu potrivire bună între parametrii, și anume, perechea diferențială Q1 și Q2 și oglinda de curent Q3 și Q4.
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Fig. 5.2. Etajul de intrare (a) și caracteristica sa de transfer (b)

	Curentul de polarizare a etajului de intrare IA se împarte între Q1 și Q2. Ignorând curenții de bază ai tranzistoarelor și aplicând T I K, putem scrie
		(5.2)
Pentru un tranzistor pnp (dar și la cel npn), legătura dintre curentul de colector iC și căderea de tensiune emitor- bază vEB este dată de bine cunoscuta lege exponențială,
		(5.3)
unde IS este curentul de saturație a colectorului iar VT tensiunea termică (VT26mV la temperatura camerei, adică 300K). Presupunând tranzistoarele cu parametrii bine potriviți (Is1=Is2), putem scrie
		(5.4)
unde am considerat vEB1-vEB2=vE1-vB1-(vE2-vB2)=vB2-vB1=vP-vN.
	Ca răspuns la iC1, Q3 dezvoltă o anumită cădere de tensiune bază-emitor vBE3. Deoarece vBE4=vBE3, Q4 este forțat să conducă același curent ca și Q3, adică iC4=iC3; de aici denumirea de oglindă de curent. Dar, iC3=iC1, deci curentul de ieșire din primul etaj este, aplicând T I K, iO1=iC4-iC2=iC1-iC2. Rezolvând rel. (5.2) și (5.4) pentru iC1 și iC2, și luând diferența lor, obținem
		(5.5)
Relația (5.5) este reprezentată grafic în fig. 5.2, b.
	Observăm că la condiția de echilibru vP=vN, IA se împarte în mod egal între Q1 și Q2, obținându-se astfel iO1=0. Totuși, orice dezechilibru între vP și vN va devia mai mult din IA prin Q1 și mai puțin prin Q2, sau invers, producând iO1≠0. Pentru dezechilibre suficient de mici, denumite și condiții de semnal mic, caracteristica de transfer este aproximativ liniară și este exprimată prin rel. (5.1). Panta, sau transconductanța, se scrie . Rezultatul este
		(5.6)
Supracomandând etajul de intrare, acest lucru va forța în cele din urmă ca întreg curentul IA să treacă prin Q1 și nimic prin Q2 sau invers, ceea ce va determina iO1 să se satureze la valorile ±IA. Condițiile de supracomandă sunt denumite condiții de semnal mare. Din fig. 5.2 vedem că debutul saturației are loc pentru vP-vN  ±4VT  ±100mV. După cum știm, un amplificator operațional cu reacție negativă obligă în mod normal vN să urmărească îndeaproape vP, indicând o funcționare de semnal mic.

Etajul intermediar
Acest etaj este format din perechea Darlington Q5 și Q6 și condensatorul de compensare în frecvență Cc. Perechea Darlington este proiectată pentru a oferi un câștig suplimentar, precum și o variație mai mare a semnalului. Condensatorul este proiectat pentru a stabiliza AO împotriva oscilațiilor nedorite atunci când AO este utilizat în aplicații cu reacție negativă. Deoarece Cc este fabricat pe cip, se spune că AO este compensat intern. În schimb, AO necompensați necesită conectarea, în exterior, de către utilizator a rețelei de compensare. AO de tipul 741 (LM741) este compensat intern. Un AO uzual necompensat intern este AO de tipul 301 (LM301).

Etajul de ieșire
Acest etaj, bazat pe repetoarele pe emitor Q7 și Q8, este proiectat pentru a oferi o impedanță de ieșire redusă. Deși câștigul său de tensiune este doar aproximativ egal cu unitatea, câștigul său de curent este destul de mare, ceea ce până la urmă face ca acest etaj să acționeze ca un amplificator de putere pentru ieșirea din etajul intermediar.
	Tranzistoarele Q7 și Q8 formează o pereche în contratimp (push-pull), deoarece în prezența unei sarcini legate la masă, Q7 va trimite curent în sarcină în timpul alternanței pozitive a tensiunii de ieșire, în timp ce Q8 va trage curent din sarcină în timpul alternanței negative. Rolul diodelor D1 și D2 este de a dezvolta o pereche de căderi de tensiune potrivite pentru polarizarea tranzistoarelor Q7 și Q8 în regiunea activă normală (căderi de tensiune egale cu cele ale joncțiunilor B-E) și, prin urmare, de minimizare a distorsiunii de racordare (crossover) la ieșire.

AO cu TECJ la intrare
Un potențial dezavantaj al AO cu TB îl reprezintă curenții de bază de la intrările vP și vN. Automat AO forțează circulația acestor curenți prin circuitele înconjurătoare lui, creând căderi de tensiune care pot fi inacceptabile în anumite aplicații de precizie. Un mod de a atenua acest dezavantaj constă în implementarea perechii de intrare diferențiale cu tranzistoare cu efect de câmp cu poarta joncțiune (TEC-J), așa cum se arată în fig. 5.3.
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Fig. 5.3. Structura internă simplificată a unui AO cu TECJ la intrare 

AO cu CMOS
Apariția tehnologiei CMOS în electronica digitală, la începutul anilor '70, împreună cu necesitatea de a combina pe același cip funcții digitale și analogice, a oferit o motivație puternică pentru reformarea funcțiilor analogice bipolare tradiționale, în forme compatibile cu CMOS.
Capacitatea unui tranzistor bipolar (TB) de a amplifica tensiune este exprimată prin câștigul intrinsec de tensiune gmro, unde gm este transconductanța tranzistorului, iar ro - rezistența de ieșire. În comparație cu tranzistoarele bipolare, care sunt capabile de câștiguri intrinseci de ordinul miilor, tranzistoarele cu efect de câmp (TEC) sunt notorii pentru câștigurile lor intrinseci mult mai mici, ceea ce nu este încurajator dacă dorim să le utilizăm pentru a construi AO. Cu toate acestea, TEC-MOS oferă trei avantaje importante: (a) prezintă o rezistență de intrare practic infinită, eliminând în esență încărcarea la intrare; (b) folosind o tehnică cunoscută sub numele de cascadare (cascoding), putem crește valoarea efectivă a lui ro pentru a compensa un gm modest; (c) ocupă o suprafață mult mai mică din cip decât un TB, permițând astfel o integrare mult mai densă. Aceste avantaje, combinate cu progresele în proiectare și fabricație, au făcut ca într-o serie de domenii AO CMOS să fie competitive cu omologii lor bipolari. În fig. 5.4 sunt prezentate două topologii CMOS uzuale.
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Fig. 5.4. Două topologii uzuale de AO CMOS: (a) cea cu două etaje și (b) cea cascadată
	Etajul de ieșire dedicat este absent în mod evident de pe fig. 5.4. Acest lucru reflectă faptul că AO cu CMOS sunt, în prezent, cel mai frecvent utilizate ca subcircuite ale unor sisteme integrate mai mari, unde încărcarea la ieșire este cunoscută și de obicei suficient de mică pentru a nu fi nevoie de un etaj de ieșire dedicat. Dimpotrivă, pentru a realiza o adaptare cu o mare varietate de sarcini, necunoscute dinainte, un AO de uz general necesită un etaj de ieșire dedicat.

Modele SPICE
Există diferite niveluri la care poate fi simulat un AO. În proiectarea circuitelor integrate, AO sunt simulate la nivel de tranzistor, numit micromodel. O astfel de simulare necesită o cunoaștere detaliată atât a schemei circuitului, cât și a parametrilor procesului de fabricație, informații proprietare care nu sunt ușor accesibile utilizatorului. Chiar și așa, acest nivel de detaliu poate necesita timp de calcul excesiv sau poate chiar cauza probleme de convergență, în special în cazul circuitelor mai complexe.
	Pentru a face față acestor dificultăți, simulările de către utilizator sunt efectuate de obicei la nivel de macromodel. Un macromodel utilizează un set mult redus de elemente de circuit pentru a se potrivi cât mai bine cu comportamentul măsurat al dispozitivului, economisind un timp de simulare considerabil. Ca orice model, un macromodel vine cu limitări, iar utilizatorul trebuie să fie conștient de parametrii pe care macromodelul nu reușește să-i simuleze. Macromodelele sunt disponibile online de la aproape fiecare producător. Un macromodel uzual folosit este macromodelul Boyle (fig. 5.5.).
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Fig. 5.5. Macromodelul Boyle al AO de tipul 741

5.2. Curenții de polarizare a intrărilor și de offset

Este de interes să investigăm cum afectează curenții prin pinii de intrare ai AO performanțele unui circuit realizat cu AO. Vom folosi 741 ca exemplu, așa că trebuie să aruncăm o privire mai atentă asupra porțiunii de intrare, care este reprodusă în fig. 5.6. Procesul de fabricare a modelului 741 optimizează TB npn în detrimentul TB pnp, care, prin urmare, ies cu caracteristici inferioare, cum ar fi un câștig în curent βFp mult mai mic. Dacă etajul de intrare ar fi fost fabricat sub forma simplificată din figura 5.1, tranzistorii pnp ar fi prezentat la bornele vP și vN curenți intolerabil de mari. Așa cum se vede în fig. 5.6, 741 depășește această limitare prin funcționarea tranzistoarelor pnp Q3-Q4 ca pereche cu baza comună și comanda acestei perechi de către repetoarele pe emitor npn cu  foarte mare Q1-Q2. Prin acest artificiu ingenios, structura compozită Q1-Q2-Q3-Q4 apare de tip pnp pentru oglinda de curent Q5-Q6, dar de tip npn la nodurile vP și vN. Prin adăugarea repetoarelor pe emitor se reduce la jumătate transconductanța din rel. (5.6) și devine gm1=IA/(4VT), dar rezultă, de asemenea, curenți de intrare mult mai mici IP  IN  (IA/2)/βFn, datorită valorii mult mai mari a lui βFn. Vom folosi următoarele valori de lucru de la 741:
		(5.7)
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Fig. 5.6. Schema detaliată a etajului de intrare a AO de tipul 741

În momentul în care plasăm AO-741 într-un circuit, tranzistoarele sale de intrare vor trage automat curenții IP și IN din elementele înconjurătoare. De fapt, pentru funcționarea amplificatorului operațional, fiecare terminal de intrare trebuie să fie prevăzut cu o cale de curent continuu prin care să poată circula acești curenți. În cazul conectării de condensatoare, curentul de intrare va încărca sau descărca condensatorul, făcând necesară o reinițializare periodică. Curenții IP și IN intră în AO dacă tranzistoarele sale de intrare sunt npn sau TEC-J cu canal p, respectiv, ies din AO pentru tranzistoare pnp sau TEC-J cu canal n.
	Din cauza nepotrivirilor inevitabile între cele două jumătăți ale etajului de intrare, în special între factorii βF ai tranzistoarelor Q1 și Q2, curenții IP și IN vor fi și ei inegali. Media celor doi curenți se numește curent de polarizare a intrărilor,
		(5.8)
iar diferența lor se numește curent de offset (decalaj) la intrare,
		(5.9)
De obicei, IOS este cu un ordin de mărime mai mic decât IB. În timp ce polaritatea lui IB depinde de tipul tranzistoarelor de la intrare, cea a lui IOS depinde de sensul nepotrivirii, astfel că unele exemplare dintr-o anumită familie de AO pot avea IOS>0, iar altele IOS<0.
	În funcție de tipul AO, IB poate varia de la nanoamperi (10-9) la femtoamperi (10-15). Fișele tehnice (datele de catalog) raportează valori tipice, precum și valori maxime. Pentru 741C, care este versiunea comercială a familiei 741, valorile la temperatura camerei sunt: IB=80nA tipic, 500nA maxim; IOS=20nA tipic, 200nA maxim. Pentru 741E, care este versiunea comercială îmbunătățită, IB=30 nA tipic, 80nA maxim; IOS=3nA tipic, maxim 30nA. Atât IB cât și IOS depind de temperatură. Amplificatorul OP77, standard de industrie menționat în Secțiunea 1.2, are IB=1,2nA tipic, maxim 2,0nA; IOS=0,3nA tipic, maxim 1,5nA.

Erori determinate de IB și IOS
Un mod simplu de evaluare a efectului curenților de intrare este de a determina tensiunea de la ieșire cu toate semnalele de intrare setate la zero. Vom ilustra două cazuri reprezentative, și anume cazurile cu reacție rezistivă și capacitivă prezentate în fig. 5.7. Odată ce înțelegem aceste cazuri, putem generaliza cu ușurință și pentru alte circuite. Analiza noastră presupune că AO, în afară de prezența curenților IP și IN, este ideal.
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Fig. 5.7. Estimarea erorii de la ieșire datorită curenților de polarizare a intrărilor
în cazul reacției (a) rezistive și (b) capacitive

	Există multe circuite care, odată ce intrările lor active sunt setate la zero, se reduc la un circuit echivalent de tipul din fig. 5.7, a, incluzând amplificatoarele inversoare și neinversoare, amplificatoarele de sumă și diferență, convertoarele I-V și altele. Conform legii lui Ohm, tensiunea la intrarea neinversoare este VP=−RpIP. Folosind principiul superpoziției, putem scrie vO=(1+R2/R1)VP+R2IN=R2IN-(1+R2/R1)RpIP, sau vO=EO, unde tensiunea de eroare se scrie
		(5.10)
Această formă intuitivă atrage o serie de observații. În primul rând, în ciuda absenței vreunui semnal de intrare, circuitul produce o ieșire EO. Considerăm această ieșire nedorită ca o eroare sau, mai corect, ca zgomot de curent continuu. În al doilea rând, circuitul produce EO luând o eroare de intrare sau zgomot de intrare de curent continuu și amplifică această eroare cu (1+R2/R1), care este denumit în mod corespunzător câștig de zgomot de curent continuu (amintiți-vă că acest câștig este inversul factorului de reacție b, de aici motivul pentru care 1/b se numește câștig de zgomot). În al treilea rând, eroarea de intrare constă din doi termeni, și anume, căderea de tensiune –RpIP datorită curentului IP care circulă prin Rp și termenul (R1||R2)IN care apare ca și cum IN ar circula prin combinația paralel R1||R2 (R1 și R2 nu sunt, de fapt, în paralel, dar așa îi apar lui IN pentru a crea termenul de eroare corespunzător). În al patrulea rând, cei doi termeni tind să se compenseze unul pe celălalt, deoarece au polarități opuse indiferent de sensul curenților de polarizare în raport cu intrările AO.
	În funcție de aplicație, eroarea EO poate fi inacceptabilă și trebuie să creeze mijloace adecvate pentru a o reduce la un nivel tolerabil. Punând rel. (5.10) sub forma

dezvăluie faptul că dacă introducem o rezistență Rp, așa cum se arată, și impunem
		(5.11)
atunci termenul care conține IB va fi eliminat și rămâne
		(5.12)
Eroarea este acum proporțională cu IOS, care este de obicei cu un ordin de mărime mai mic decât IP sau IN.
	EO poate fi redus în continuare prin reducerea valorii tuturor rezistențelor. De exemplu, reducerea tuturor rezistențelor cu un factor de 10 nu va afecta câștigul, dar va duce la o reducere de zece ori a erorii de intrare -IOS(R1||R2). Dar reducerea valorii rezistențelor, duce la creșterea puterii disipate, astfel încât va trebui să se ajungă la un compromis. Dacă EO este încă inacceptabil de mare, următorul pas logic constă în selectarea unui alt tip de AO care să aibă o valoare IOS mai mică.

Exemplul 5.1: În circuitul din fig. 5.7, a, R1=22k și R2=2,2M și iar AO se caracterizează prin IB=80nA și IOS=20nA. (a) Calculați EO pentru cazul Rp=0. (b) Repetați pentru Rp=R1||R2. (c) Repetați (b), dar cu toate rezistențele reduse simultan cu un factor de 10. (d) Repetați (c), dar cu AO înlocuit cu un altul care are IOS=3nA. Comentați rezultatele.
Rezolvare: (a) Câștigul de zgomot de curent continuu este 1+R2/R1=101V/V; în plus, (R1||R2)22k. Cu Rp=0, avem EO=101×(R1||R2)IN101×(R1||R2)IB101×22×103×80×10−9175 mV.
(b) Cu Rp=R1||R222k în loc, EO101×22×103×(±20×10−9)=±44mV, unde scriem „±” pentru a reflecta faptul că IOS poate avea orice polaritate.
(c) Cu R1=2,2k, R2=220k și Rp=2,2k, obținem EO=101×2,2×103×(±20×10−9)±4,4mV.
(d) EO=101×2,2×103×(±3×10−9)±0,7mV.
Rezumând, cu Rp conectat, EO este redus de 4 ori; scalarea rezistențelor reduce EO cu un factor suplimentar de 10; în sfârșit, prin utilizarea unui AO mai bun, EO se reduce cu încă un factor de 6.

	Întorcându-ne la circuitul din fig. 5.7, b, observăm că avem VN=VP=-RpIP. Prin adunarea curenților din nodul de sumare inversor, obținem VN/R+IN-IC=0. Eliminând VN, obținem

Aplicând relaţia dintre curentul prin condensator şi tensiunea la bornele condensatorului, 
, obținem ușor
		(5.13)
		(5.14)
unde vO(0) este valoarea inițială a lui vO. În absența unui semnal de intrare, ne așteptăm ca circuitul să producă o ieșire constantă, adică vO(t)=vO(0). În practică, pe lângă vO(0), apare eroarea de ieșire EO(t), care este rezultatul integrării în timp a erorii de intrare [(R-Rp)IB-(R+Rp)IOS/2]. Deoarece IB și IOS sunt relativ constante, putem scrie EO(t)=[(R-Rp)IB-(R+Rp)IOS/2]t/RC. Eroarea este astfel o rampă de tensiune, a cărei tendință este de a duce AO în saturație.
	Este evident că prin introducerea rezistenței Rp, unde
		(5.15)
eroarea se reduce la
		(5.16)
Această eroare poate fi redusă în continuare prin scalarea componentelor sau prin utilizarea unui AO care are IOS mai mic.

Exemplul 5.2: În circuitul din fig. 5.7, b, R=100k, C=1nF, și vO(0)=0V. Presupunând că se folosește un AO care are IB=80nA, IOS=20nA și ±Vsat=±13V, aflați cât timp durează ca AO să intre în saturație dacă (a) Rp=0, și (b) Rp=R.
Rezolvare: (a) Eroarea de intrare este RINRIB=105×80×10−9=8mV. Deci, vO(t)=(RIN/RC)t=80t, care reprezintă o rampă de tensiune pozitivă. Impunând 13=80t rezultă t=13/80=0,1625s.
(b) Eroarea de intrare este acum -RIOS=±2mV, ceea ce indică faptul că AO se poate satura, tensiunea de la ieșirea lui apropiindu-se de oricare dintre tensiunile de alimentare. Acum, |vO(t)|=(RIOS/RC)t=20t și impunând 13=20t, rezultă t=13/20=0,65s, adică un timp extins de 4 ori față de cazul anterior.

	În rezumat, pentru a reduce la minimum erorile datorate lui IB și IOS, respectați următoarele reguli ori de câte ori este posibil: (a) modificați circuitul astfel încât rezistențele văzute de IP și IN să fie egale atunci când toate sursele de semnal de la intrare sunt suprimate, adică alegeți Rp=R1||R2 în fig. 5.7, a și Rp=R în fig. 5.7, b; (b) păstrați rezistențele la valori reduse cât de mult vă permite aplicația; (c) folosiți AO care au IOS suficient de scăzut.

5.3. AO cu valori scăzute ale curent de polarizare a intrărilor 

Proiectanții de AO se străduiesc să păstreze IB și IOS cât de mici le permit alte constrângeri de proiectare. Cele mai frecvente tehnici prin care se realizează acest lucru sunt:
· AO cu tranzistoare superbeta la intrare
· AO cu TEC-J la intrare
Pentru AO cu TEC-J la intrare, IB crește exponențial cu temperatura
		(5.17)
La temperaturi mai ridicate, tind să dispară avantajele unor curenți de intrare de valoare redusă ale AO cu TEC-J la intrare față de omologii lor cu tranzistoare bipolare. Cunoașterea intervalului de temperatură de funcționare prevăzut este un factor important atunci când selectați dispozitivul optim.

Exemplul 5.3. Un anumit AO cu TEC-J la intrare este caracterizat prin IB=1pA la 25°C. Estimați IB la 100°C.
Rezolvare: IB(100C)10–12×2(100–25)/10=0,18nA.

Gardarea intrărilor
Atunci când AO au curent de polarizare a intrărilor foarte mic, trebuie acordată o atenție deosebită cablajului și construcției circuitului pentru a realiza pe deplin capabilitățile acestor dispozitive. Foile de catolog (fișele tehnice) oferă, de regulă, linii directoare utile în acest sens. O atenție deosebită trebuie să se acorde curenților de scurgere de pe placa de circuit imprimat. Acești curenți de scurgere pot depăși cu ușurință valoarea lui IB în sine și pot strica ceea ce s-a obținut cu atâta grijă la proiectarea circuitului.
	Efectul curenților de scurgere poate fi redus semnificativ prin utilizarea inelelor de protecție din jurul pinilor de intrare. Așa cum se arată în fig. 5.11, un astfel de dispozitiv de protecție este format dintr-un circuit de formă inelară ținut la același potențial ca vP și vN. Acest inel va absorbi orice scurgeri din alte puncte de pe placă și astfel va împiedica ca acestea să ajungă la pinii de intrare ai AO. Inelele de gardă acționează, de asemenea, ca scuturi împotriva culegerii de zgomot. Pentru cele mai bune rezultate, suprafețele plăcii trebuie păstrate curate și fără umiditate. Dacă se impune folosirea de socluri, cele mai bune rezultate sunt obținute prin utilizarea soclurilor din teflon.
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Fig. 5.11. Dispunerea inelelor de protecție și modul lor de conectare

5.4. Tensiunea de offset la intrare

Scurtcircuirea intrărilor unui amplificator operațional ar trebui să producă vO=a(vP-vN)=a×0=0V. Cu toate acestea, din cauza nepotrivirilor inerente între cele două jumătăți ale etajului de intrare în procesarea lui vP și vN, un AO practic va genera vO≠0. Pentru a forța vO să fie zero, trebuie să se aplice o tensiune de corecție adecvată între pinii de intrare. Datorită acestui lucru, caracteristica de transfer în buclă deschisă nu trece prin origine, ci este deplasată fie spre stânga, fie spre dreapta, în funcție de sensul nepotrivirii (abaterii). Această deplasare se numește tensiunea de offset la intrare VOS. După cum se arată în fig. 5.12, putem modela AO practic cu un AO ideal sau fără offset, având o mică sursă de tensiune VOS în serie, cu una dintre intrările sale. Caracteristica de transfer devine acum
		(5.18)
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Fig. 5.12. (a) Caracteristica de transfer și (b) modelul de circuit al unui AO cu tensiune de offset la intrare VOS

	Pentru a aduce tensiunea de ieșire la zero, trebuie ca , sau
		(5.19)
Rețineți că, din cauza lui VOS, acum avem vN ≠ vP.
Ca și în cazul lui IOS, mărimea și polaritatea lui VOS variază de la un exemplar de AO la altul chiar din aceeași familie de AO. În funcție de familie, VOS poate varia de la milivolți la microvolți. Foile de catalog pentru 741 oferă următoarele valori, la temperatura camerei: pentru 741C, VOS=2mV tipic, maxim 6mV; iar pentru 741E, VOS=0,8 mV tipic, maxim 3 mV. AO cu tensiune de offset ultra scăzută de tipul OP77 are VOS=10μV tipic, maxim 50μV.

Erori determinate de VOS
Ca și în secțiunea 5.2, vom examina efectul lui VOS pentru cazurile cu reacție rezistivă și reacție capacitivă din fig. 5.13. Rețineți că omitem rezistența de compensare Rp, deoarece analiza actuală ignoră în mod deliberat curenții IB și IOS pentru a se concentra doar pe influența lui VOS. În secțiunea 5.6 vom aborda cazul general în care IB, IOS și VOS sunt prezente simultan.
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Fig. 5.13. Estimarea erorii la ieșire datorată lui VOS pentru cazul (a) reacție rezistivă și (b) reacție capacitivă

	În Fig. 5.13, a, AO fără offset (ideal) acționează ca un amplificator neinversor în raport cu VOS, deci vO=EO, unde
		(5.20)
este eroarea de ieșire iar (1+R2/R1) este din nou câștigul de zgomot de curent continuu. În mod clar, cu cât câștigul de zgomot este mai mare, cu atât și eroarea este mai mare. De exemplu, cu R1=R2, un AO 741C produce EO=(1+1)×(±2mV)=±4mV tipic, (1+1)×(±6mV)=±12mV maxim. Cu toate acestea, cu R2=103R1, rezultă EO=(1+103)×(±2mV)±2V tipic, ±6V maxim – ceea ce reprezintă o eroare semnificativă! În schimb, putem folosi acest circuit pentru a măsura VOS. De exemplu, fie R1=10 și R2=10k, astfel încât câștigul de zgomot de curent continuu este 1001V/V iar combinația R1||R2 este suficient de mică pentru a face efectul lui IN neglijabil. Să presupunem că măsurăm tensiunea de la ieșire și găsim EO=−0,5V. Atunci, VOSEO/1001−0,5mV, un offset negativ în acest exemplu specific.
	În circuitul din fig. 5.13, b, observăm că, deoarece AO fără offset păstrează egalitatea VN=VOS (VOS este la intrarea neinversoare), avem IC=IR=VOS/R. Folosind din nou relaţia dintre curentul prin condensator şi tensiunea la bornele lui, obținem vO(t)=EO(t)+vO(0), unde eroarea de ieșire este acum
		(5.21)
sau EO(t)=(VOS/RC)t. Această rampă de tensiune, rezultată din integrarea în timp a lui VOS, tinde, după cum știm, să ducă AO în saturație.

Deriva termică (drift)
La fel ca majoritatea celorlalți parametri, VOS depinde de temperatură, caracteristică exprimată prin coeficientul de temperatură
		(5.22)
unde T este temperatura absolută, în Kelvin, iar TC(VOS) este exprimat în microvolți pe grade Celsius. Pentru AO de uz general și cost mic, cum ar fi 741, TC(VOS) este de obicei de ordinul a 5μV/C. Deriva termică provine din nepotrivirile inerente, precum și din gradienții termici între cele două jumătăți ale etajului de intrare. AO concepute pentru offset redus tind să prezinte derive termice mai mici, datorită potrivirii superioare între cele două jumătăți ale etajului de intrare și reglajului termic în etajul de intrare. OP77 are TC(VOS)=0.1μV/C tipic, maxim 0,3μV/C.
	Folosind valoarea medie a coeficientului de temperatură, TC(VOS)mediu, se poate estima VOS la o temperatură diferită de 25C
		(5.23)
De exemplu, un AO cu VOS(25C)=1mV și TC(VOS)mediu=5μV/C va avea
VOS(70C)=1mV+(5μV)×(70-25)=1.225 mV.

Rejecția modului comun (CMRR – Common-Mode Rejection Ratio)
În absența offset-ului de la intrare, un amplificator operațional ar trebui să răspundă numai la diferența de tensiune dintre intrările sale, sau vO=a(vP-vN). Un amplificator operațional practic este oarecum sensibil și la tensiunea de intrare de mod comun vCM=(vP+vN)/2. Caracteristica sa de transfer este astfel vO=a(vP−vN)+acmvCM, unde a este câștigul de mod diferențial, iar acm este câștigul de mod comun. Relația poate fi rescrisă sub forma vO=a[vP-vN+(acm/a)vCM] și reamintim că raportul a/acm este raportul de rejecție a modului comun CMRR, deci

Comparând cu rel. (5.18) observăm faptul că sensibilitatea la vCM poate fi modelată cu un termen de tensiune de offset la intrare de valoare vCM/CMRR. Sensibilitatea la modul comun decurge din faptul că o modificare a vCM va modifica punctele de funcționare ale tranzistoarelor din etajul de intrare și va provoca astfel o schimbare la ieșirea AO. Este reconfortant să știm că un astfel de fenomen complex poate fi reflectat la intrare sub forma unei simple erori de offset! Astfel, redefinim CMRR
		(5.24)
și se poate interpreta ca fiind modificarea lui VOS determinată de o modificare de 1V a tensiunii de mod comun vCM. 1/CMRR se exprimă în microvolți pe volt. Din cauza capacităților parazite, CMRR se deteriorează odată cu creșterea frecvenței. De obicei, CMRR este mare de la c.c. la câteva zeci sau câteva sute de hertzi, după care scade cu frecvența având o pantă de -20dB/dec.
	Foile de catalog dau, de obicei, CMRR în decibeli. După cum știm, conversia în microvolți pe volt se realizează ușor prin intermediul relației
		(5.25)
unde CMRRdB reprezintă valoarea în decibeli a CMRR-ului.
În c.c. AO 741 are CMRRdB=90dB tipic, 70dB minim, ceea ce indică faptul că VOS se schimbă odată cu vCM cu 1/CMRR=10–90/20=31,6μV/V tipic și maxim 10–70/20=316μV/V. AO OP77 are 1/CMRR=0.1μV/V tipic, maxim 1μV/V. CMRR al modelului 741 începe să scadă de la aproximativ 100Hz.
	Întrucât AO menține vN destul de aproape de vP, putem scrie vCM  vP. CMRR nu prezintă nicio preocupare în cazul aplicațiilor de tip inversor, unde vP=0. Cu toate acestea, CMRR poate ridica probleme atunci când lui vP îi este permis să varieze, ca într-un amplificator de instrumentație.

Exemplul 5.4. Un amplificator de diferență folosește un AO de tipul 741 și rezistențe perfect potrivite, având R1=10k și R2=100k. Să presupunem că intrările sunt legate între ele și se aplică un semnal de mod comun vI. Estimați modificarea tipică a vO dacă (a) vI este modificată încet de la 0 la 10V, și (b) vI este o undă sinusoidală de 10V vârf la vârf și 10kHz.
Rezolvare: 
(a) În c.c. avem 1/CMRR=10–90/20=31,6μV/V, tipic. Modificarea de mod comun la pinii de intrare pentru AO este vP=[R2/(R1+R2)]vI=[100/(10+100)]10=9,09V. Astfel, VOS=(1/CMRR)vP=31,6×9,09=287μV. Câștigul de zgomot de curent continuu este 1+R2/R1=11V/V. Prin urmare, vO=11×287=3,16mV.
(b) Din curba lui CMRR găsim CMRRdB(10kHz)57dB. Deci, 1/CMRR=10−57/20=1,41mV/V, VOS=1,41×9,09=12,8mV (vârf la vârf) și vO=11×12,8=0,141V (vârf la vârf). Eroarea de la ieșire la 10kHz este mult mai rea decât în c.c.

Rejecția surselor de alimentare (PSRR – Power Supply Rejection Ratio)
Dacă modificăm valoarea uneia dintre tensiunile de alimentare ale AO cu o cantitate VS, punctele statice de funcționare ale tranzistoarelor interne vor fi modificate, provocând în general o modificare mică și a tensiunii de ieșire vO. Prin analogie cu CMRR, modelăm acest fenomen cu o modificare a tensiunii de offset de intrare, pe care o exprimăm în ceea ce privește raportul de rejecție a surselor de alimentare (PSRR) sub forma (1/PSRR)× VS. Parametrul
		(5.26)
reprezintă modificarea tensiunii de offset VOS determinată de o schimbare de 1V la sursa de alimentare VS și este exprimată în microvolți pe volt. Ca și CMRR, PSRR se deteriorează odată cu creșterea frecvenței.
	Unele foi de catalog dau valori ale PSRR separate, una pentru modificările tensiunii pozitive de alimentare, VCC și o alta pentru modificările tensiunii negative de alimentare, VEE. Alții specifică PSRR pentru modificări simetrice ale VCC și VEE. Evaluările PSRRdB ale celor mai multe AO se încadrează în intervalul de la 80dB la 120dB. AO care au o potrivire superioară în etajul de intrare oferă, de obicei, cele mai ridicate valori ale PSRR. Valorile de catalog referitoare la 1/PSRR pentru 741C, date pentru modificări simetrice ale surselor de alimentare, sunt de 30μV/V tipic și 150μV/V maxim. Aceasta înseamnă că, de exemplu, schimbarea tensiunilor de alimentare de la ±15V la ±12V produce VOS=(1/PSRR)VS=(30μV)(15-12)=±90μV tipic, ± 450μV maxim. AO de tipul OP77 are 1/PSRR=0,7μV/V tipic, maxim 3μV/V.
	Când AO este alimentat de la surse bine stabilizate și filtrate în mod corespunzător, efectul PSRR este de obicei neglijabil. În caz contrar, orice variație a tensiunilor de alimentare va induce o variație corespunzătoare a tensiunii de offset VOS, care la rândul său este amplificată de câștigul de zgomot. Un exemplu clasic este oferit de preamplificatoarele audio, în care riplul (zgomotul de rețea, ondulațiile) de 50 Hz (sau 100 Hz) reziduale de pe barele de alimentare pot provoca zgomot intolerabil la ieșirea preamplificatorului. Un alt caz în acest sens este oferit de sursele de alimentare în comutație, al căror riplu de înaltă frecvență este de obicei respins în mod inadecvat de AO, ceea ce indică faptul că aceste surse nu sunt adecvate pentru alimentarea circuitelor analogice de înaltă precizie.

Exemplul 5.5. Un AO 741 este conectat ca în fig. 5.13, a cu R1=100 și R2=100k. Precizați care va fi riplul tipic, precum și cel maxim la ieșire pentru un riplu al alimentării de 0,1V (vârf la vârf) la 100 Hz.
Rezolvare: Datele de catalog pentru 741 nu arată variația PSRR cu frecvența, așadar, vom folosi valorile de curent continuu, ținând cont că rezultatele vor fi optimiste. Riplul indus la intrare este VOS=(30μV)×0.1=3μV tipic, maxim 15μV (vârf la vârf). Câștigul de zgomot este de 1+R2/R11000V/V, deci riplul de ieșire este vO=3mV tipic, maxim 15mV (vârf la vârf).

Modificarea VOS odată cu modificarea amplitudinii la ieșire
La AO practic, câștigul în buclă deschisă a este finit, astfel încât diferența vP−vN se modifică și cu modificarea ieșirii vO cu o cantitate vO/a. Acest efect poate fi considerat în mod convenabil ca o schimbare efectivă a tensiunii de offset VOS=vO/a. Chiar și un AO, cu VOS=0 pentru vO=0, va prezenta un offset la intrare pentru vO ≠ 0. Pentru a ilustra cu un exemplu numeric, să considerăm amplificatorul inversor din fig. 5.14, a, conceput pentru a oferi un câștig în buclă închisă de −18/2=−9V/V folosind un AO cu a=104V/V. Acest circuit are b=0,1, T=103 și A=−9/(1+1/103)=−8.991V/V. Cu vI=1,0V, AO oferă la ieșire vO=AvI=−8.991V, iar pentru a menține această tensiune are nevoie de vN=−vO/a=+0,8991mV. Pentru a ține seama de eroarea de câștig în buclă închisă datorată lui a, putem considera AO ca fiind ideal (a=), dar afectat de o tensiune de offset VOS=0,8991 mV. Acest punct de vedere alternativ este prezentat în Fig. 5.14, b. Cele două puncte de vedere sunt exprimate matematic diferit
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Fig. 5.14. 

	De remarcat modul în care cel de-al doilea punct de vedere face diferența între câștigul de semnal Aideal și câștigul de zgomot 1/b. De asemenea, oferă și o altă interpretare intuitivă a erorii de câștig, și anume, că este o formă de zgomot de intrare VOS.

Relația completă a tensiunii de offset de la intrare VOS
Rezumăm această secțiune cu o expresie cuprinzătoare pentru VOS,
		(5.27)
unde VOS0, tensiunea inițială de offset de la intrare, este valoarea VOS într-un punct de funcționare de referință, cum ar fi temperatura ambiantă, tensiunile nominale de alimentare iar vP și vO la jumătatea distanței dintre tensiunile de alimentare. Acest parametru în sine prezintă o derivă în timp. Ca exemplu, OP77 are o stabilitate pe termen lung egală cu 0,2μV/lună. În analiza bugetului de eroare, diferitele modificări de offset sunt combinate aditiv atunci când dorim să estimăm cea mai proastă schimbare, și în modul rădăcină-din-suma-pătratelor atunci când suntem interesați de cea mai probabilă schimbare. Analizând rel. (5.27), considerăm că este remarcabil faptul că toate imperfecțiunile AO considerate până acum se pot modela prin simple componente de offset VOS, indiferent de complexitatea lor. De asemenea, reducându-le la o formă comună, putem compara cu ușurință unele cu altele și putem decide ce măsuri trebuie luate dacă dorim să le reducem pe cele intolerabil de mari.

Exemplul 5.6. Un AO se caracterizează prin: a=105V/V tipic, 104V/V minim, TC(VOS)mediu=3μV/C și CMRRdB=PSRRdB=100dB tipic, 80dB minim. Estimați cel mai rău caz, precum și cea mai probabilă modificare a VOS în următoarea gamă de condiții de funcționare: 0C≤T≤70C, VS =±7,5V±10%, −1V≤ vP≤+1V , și −5V≤vO≤+5V.
Rezolvare: Offsetul datorat modificarea termice de la temperatura camerei este VOS1=(3μV/C)(70−25)C=135μV.
Cu 1/CMRR=1/PSRR=10–100/20=10μV/V tipic, 100μV/V maxim, modificările datorate lui vP și VS sunt VOS2=(±1V)/CMRR=±10μV tipic, ±100μV maxim; VOS3=2×(±0,75V)/PSRR=±15μV tipic, ±150μV maxim.
În cele din urmă, modificarea datorată lui vO este VOS4=(±5V)/a=±50μV tipic, ±500μV maxim. Cea mai gravă schimbare a VOS este ±(135+100+150+500)=±885μV. Cea mai probabilă schimbare este ±(1352+102+152+502)1/2=±145μV.
5.5. AO cu valori scăzute ale tensiunii de offset la intrare

Tensiunea de offset inițială la intrare a unui AO se datorează în principal nepotrivirilor dintre tranzistoarele din etajul de intrare.

5.6. Erori de offset la intrare și tehnici de compensare

Acum suntem pregătiți să investigăm efectul lui IOS și VOS care acționează simultan. Începem cu circuitele familiare din fig. 5.18 (ignorăm deocamdată potențiometrele de 10k).
Folosind rel. (5.12) și (5.20), împreună cu principiul superpoziției, se vede cu ușurință că pentru ambele circuite putem scrie
		(5.33a)
		(5.33b)
unde As=−R2/R1 pentru amplificatorul inversor și As=1+R2/R1 pentru cel neinversor. Numim As câștigul de semnal pentru a-l distinge de câștigul de zgomot de curent continuu, care este 1/b=1+R2/R1 pentru ambele circuite. Mai mult, EI=VOS-(R1||R2)IOS este eroarea totală de offset referită la intrare, iar EO eroarea totală de offset referită la ieșire. Semnul negativ nu implică neapărat o tendință a celor doi termeni de a se compensa reciproc, deoarece VOS și IOS pot avea oricare dintre polarități. Un proiectant prudent va avea o atitudine conservatoare și le va combina în mod aditiv.
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Fig. 5.18. (a) Amplificatorul inversor și (b) cel neinversor cu anularea internă a erorilor de offset

	Prezența erorii de ieșire EO poate fi sau nu un dezavantaj, în funcție de aplicație. În aplicațiile audio, unde tensiunile de curent continuu sunt de obicei blocate prin cuplarea capacitivă a semnalului, tensiunile de offset nu reprezintă o îngrijorare majoră. Nu e același lucru în cazul detectării unui semnal de nivel scăzut, cum ar fi amplificarea semnalului de la un termocuplu sau de la o marcă tensometrică, sau în aplicații cu domeniu dinamic larg, cum ar fi compresia logaritmică și conversia datelor cu rezoluție înaltă. Aici vI poate avea o amplitudine comparabilă cu EI, deci informația conținută poate fi ușor eliminată. Problema principală constă în reducerea EI sub un nivel tolerabil.
	Întorcându-ne spre integratorul din fig. 5.19, folosim rel. (5.16) și (5.21) și principiul superpoziției pentru a scrie
		(5.34a)
		(5.34b)
Acum efectul lui VOS și IOS este de a decala vI cu eroarea EI. Chiar și cu vI=0, ieșirea va fi de tipul rampă liniară crescătoare sau descrescătoare până când se ajunge la saturație.
	Eroarea referită la intrare EI din rel. (5.33b) și (5.34b) poate fi anulată cu ajutorul unui potențiometru (trimer) adecvat, ca valoare și conectare. Cu toate acestea, după cum știm, reglajele cresc costurile de producție și provoacă derivă cu temperatura și timpul. Un proiectant înțelept va încerca să reducă la minimum EI printr-o combinație dintre diferite structuri de circuit, scalare de rezistență și selecția AO. Numai ca ultimă soluție ar trebui să apelăm la ajustări. Tehnicile de anulare a offsetului pot fi interne și externe.
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Fig. 5.19. Integrator cu anularea internă a erorii de offset

Anularea internă a offsetului
Anularea internă se bazează pe o dezechilibrare deliberată a etajului de intrare pentru a compensa nepotrivirile inerente și a aduce eroarea la zero. Acest dezechilibru este introdus cu ajutorul unui potențiometru (trimer) extern, așa cum se recomandă în foile de catalog. În figura 5.6 este prezentat modul de conectare a unui potențiometru pentru anularea internă aoffsetului la AO 741. Etajul de intrare constă din două jumătăți convențional identice: jumătatea Q1-Q3-Q5-R1 pentru a procesa vP și jumătatea Q2-Q4-Q6-R2 pentru a procesa vN. Modificând poziția cursorului la potențiometru față de poziția centrală va introduce mai multă rezistență în paralel cu o parte și mai puțină rezistență cu cealaltă, dezechilibrând astfel circuitul. Pentru a calibra amplificatoarele din fig. 5.18, setăm vI=0 și reglăm cursorul potențiometrului pentru vO=0. Pentru a calibra integratorul din fig. 5.19, setăm vI=0 și reglăm cursorul pentru vO cât mai constant posibil în vecinătatea de 0V.
	Din datele de catalog pentru 741C, observăm că intervalul de reglare a tensiunii de offset este de obicei ±15mV, ceea ce indică faptul că pentru ca această schemă de compensare să aibă succes trebuie să avem |EI|<15mV. Deoarece 741C are VOS=6mV maxim, acest lucru lasă 9mV pentru termenul de compensare datorat lui IOS. Dacă acest termen depășește 9mV, trebuie să scădem valorile rezistențelor externe sau să recurgem la metoda de anulare externă.

Exemplul 5.7. În circuitul din Fig. 5.18, a trebuie utilizat un AO 741C pentru a obține As=−10V/V. Specificați valorile adecvate rezistențe care vor maximiza rezistența de intrare Ri a circuitului.
Rezolvare: Din moment ce Ri=R1, trebuie să maximizăm valoarea lui R1. Impunând R2=10R1 și VOS(max)+(R1||R2)IOS(max)≤15mV, obținem R1||R2≤(15mV-6mV)/(200nA)=45k, sau 1/R1+1/(10R1)≥1/(45k). Rezolvarea obținem R1≤49,5k. Folosiți valorile standard R1=47k, R2=470k și Rp=43k.

	Anularea internă a offsetului poate fi aplicată oricăruia dintre circuitele studiate până acum. În general, schema de anulare diferă de la o familie de AO la alta. Pentru a găsi schema de anulare recomandată pentru un AO dat, consultați foile de catalog. Observăm că, de obicei, capsulele cu 2 AO și cu 4 AO nu au prevăzută anularea internă din cauza lipsei pinilor disponibili.

Anularea externă a offsetului
Anularea externă se bazează pe întroducerea în circuit a unei tensiuni sau a unui curent, reglabile, pentru a compensa eroarea de offset. Această schemă nu introduce dezechilibre suplimentare în etajul de intrare, astfel încât nu există nicio degradare a derivei (driftului), CMRR-ului sau PSRR-ului.
Cel mai convenabil punct de injecție al semnalului de corecție depinde de circuitul particular analizat. Pentru configurații de tip inversor, cum ar fi amplificatorul inversor și integratorul din fig. 5.20, deconectăm rezistența Rp de la masă și o conectăm la o tensiune reglabilă VX. Conform principiului superpoziției, acum avem o eroare aparentă de intrare EI+VX și putem întotdeauna ajusta VX pentru a neutraliza EI. VX este obținut dintr-o sursă dublă de referință, cum ar fi tensiunile de alimentare dacă sunt stabilizate și filtrate corespunzător. În circuitele prezentate, impunem RBRC pentru a evita încărcarea excesivă la cursorul potențiometrului și RARp pentru a evita perturbarea nivelurilor de rezistență existente. Procedura de calibrare este similară cu cea pentru anularea internă.
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Fig. 5.20. Anularea externă a erorii de offset la (a) amplificatorul inversor și la (b) integrator

Exemplul 5.8. În circuitul din Fig. 5.20, a trebuie utilizat un AO 741C pentru a produce As=−5V/V și Ri=30 k. Precizați valorile adecvate de rezistențe.
Rezolvare: R1=30k, R2=5R1=150k, iar Rp=R1||R2=25k. Utilizăm valoarea standard Rp=24k și impune RA=1k pentru a compensa diferența. Avem EI(max)=VOS(max)+(R1||R2)IOS(max)=6mV+(25k)×(200nA)=11mV. Pentru a fi în siguranță, impunem -15mV≤VX≤15mV. Astfel, pentru cursorul potențiometrului la un capăt, vrem RA/(RA+RB)=(15mV)/(15V) sau RB103RA=1M. În cele din urmă, alege RC=100k.

	În principiu, schema de mai sus poate fi aplicată oricărui circuit care are o cale de c.c. la masă În circuitul din fig. 5.21, R1 a fost deconectat de la masă și conectat la tensiunea reglabilă VX. Pentru a nu afecta câștigul circuitului, trebuie să impunem ReqR1, unde Req este rezistența echivalentă a rețelei de anulare așa cum este văzută de R1 (pentru RARB avem ReqRA). În mod alternativ, trebuie să micșorăm R1 la valoarea R1-Req.
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Fig. 5.21. Anularea externă a erorii de offset la amplificatorul neinversor

Exemplul 5.9. Presupunând un AO 741C în Fig. 5.21, specificați valorile adecvate de rezistențe pentru (a) As=5V/V și (b) As =100V/V.
Rezolvare: 
(a) Vrem As=1+R2/R1=5 sau R2=4R1. Alege R1=25,5k, 1% și R2=102k, 1%. Atunci Rp20k. Mai mult, EO(max)=(1/b)EI(max)=5[6mV+(20k)×(200nA)]=50mV.
Pentru a echilibra, avem nevoie de VX=EO(max)/(-R2/R1)=50/(-4)=−12,5mV. Alegeți o gamă de ±15mV pentru siguranță. Pentru a nu modifica As, alege RAR1, să zicem, RA=100. Apoi, impunerea RA/(RA+RB)=(15mV)/(15V) conduce la RB103RA=100k. În cele din urmă, alegeți RC=100k.
(b) Acum 1+ R2/R1=100 sau R2=99R1. Fie R2=100k, deci R1=1010. Dacă vrem să folosim RA=100 ca mai înainte, RA nu ar mai fi neglijabil în comparație cu R1. Deci, fie R1=909, 1% și RA=1010-909=101 (folosiți valoarea standard 102, 1%), astfel încât seria (R1+RA) să asigure încă As=100V/V. Mai mult, fie Rp1k. Apoi, EO(max)=100[6mV+(1k)×(200nA)]=620mV și VX=EO(max)/(-R2/R1)=620/(-105/909)=−5,6mV. Alegeți o gamă de ±7,5mV pentru siguranță. Impunerea RA/(RA+RB)=(7,5mV)/(15V) dă RB2000RA200k. În cele din urmă, alegeți RC=100k.

5.7. Intervalul tensiunii de intrare/balansul (variația) tensiunii de ieșire

Intervalul tensiunii de intrare (IVR – input voltage range) al unui AO este gama de valori ale vP și vN pentru care etajul de intrare va funcționa corect, cu toate tranzistoarele funcționând în regiunea activă, între extremele de la marginea conducției și marginea saturației. În mod similar, balansul de tensiune de la ieșire (OVS – output voltage swing) este intervalul de valori ale vO pentru care etajul de ieșire va funcționa corect, cu toate tranzistoarele funcționând în regiunea activă. Ieșirea lui vO în afara acestui interval va provoca saturarea ieșirii la VOH sau VOL. Atât timp cât un AO este comandat în cadrul IVR și OVS și în cadrul capabilității sale de a comanda curent la ieșire, acesta va forța vN pentru a urmări îndeaproape vP și să dea vO=a(vP-vN). Deoarece tensiunea de intrare de mod comun este vIC=(vP+vN)/2=vP, IVR se numește și IVR de mod comun. Chiar dacă IVR și OVS sunt date în foile de catalog, o înțelegere de bază a originii lor va ajuta mai bine utilizatorul să selecteze un dispozitiv pentru o anumită aplicație.

Amplificatoare operaționale Rail-to-Rail
O combinație de progrese tehnologice și aplicații inovatoare a dus, de-a lungul anilor, la o reducere progresivă a tensiunilor de alimentare, în special în sistemele cu modul mixt (prelucare de semnale analogice și digitale) și în cele portabile (alimentarea dublă sau chiar cu o singură tensiune de doar 1-2V devenind din ce în ce mai frecventă). Într-un sistem cu tensiune de alimentare scăzută, este imperativ ca gama dinamică de tensiuni analogice să fie maximizată sau, în mod echivalent, ca atât IVR, cât și OVR să se extindă de la o linie de alimentare la cealaltă (sau chiar un pic dincolo de ele, dacă este posibil). Conceptul Rail-to-Rail este ilustrat în fig. 5.22.
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Fig. 5.22. Formele de undă ale unui repetor de tensiune cu capabilități rail-to-rail atât la intrare cât și la ieșire

5.8. Valori limită maxime

Ca toate dispozitivele electronice, AO cere ca utilizatorul să respecte anumite limite electrice și de mediu. Depășirea acestor limite va duce, în general, la deranjamente sau chiar distrugerea AO. Domeniile temperaturilor de funcționare în care sunt date valorile limită sunt gama comercială (0C la +70C), gama industrială (-25C la +85C) și gama militară (-55C la +125C).

Absolute Maximum Ratings
Acestea sunt valorile limită care, dacă sunt depășite, pot provoca daune permanente. Cele mai importante sunt tensiunile maxime de alimentare, tensiunile maxime de intrare de mod diferențial și de mod comun, precum și puterea maximă disipată intern, Pmax.

Protecția la suprasarcină
Pentru a preveni disiparea excesivă a puterii în caz de suprasarcină la ieșire, amplificatoarele operaționale sunt echipate cu circuite de protecție concepute pentru a limita curentul de ieșire sub un nivel de siguranță numit curentul de scurtcircuit la ieșire Isc. 741C are de obicei Isc 25 mA.
În structura lui 741, protecția la suprasarcină este asigurată de tranzistoarele de protecție Q15 și Q21 și de rezistențele de detecție a curentului R6 și R7. În condiții normale, aceste tranzistoare sunt blocate. Cu toate acestea, în cazul în care apare o condiție de suprasarcină la ieșire, cum ar fi un scurtcircuit accidental, rezistența care detectează curentul de suprasarcină va dezvolta suficientă tensiune pentru a activa tranzistorul de protecție corespunzător (a-l trece în conducție); acest lucru, la rândul său, va limita curentul prin tranzistorul bipolar corespunzător al etajului de ieșire.
	Pentru a ilustra cu un exemplu, să presupunem că AO are o tensiune de ieșire pozitivă, dar un scurtcircuit neintenționat la ieșire forțează vO să devină 0V, așa cum este descris în fig. 5.23. Ca răspuns la acest scurtcircuit, al doilea etaj al AO va determina tensiunea vB22 să devină cât de pozitivă se poate într-o încercare inutilă de a crește vO. În consecință, Q22 se blochează și va lăsa întregul curent de polarizare de 0,18mA să curgă spre baza de Q14. Dacă nu ar fi fost prezent Q15, Q14 ar amplifica acest curent de β14 ori, susținând în același timp VCE=VCC; puterea disipată rezultată ar distruge, cel mai probabil, tranzistorul Q14. Cu toate acestea, cu Q15 conectat, numai curentului iB14(max)=iC14(max)/β14[VBE15(on)/R6]/β14 îi este permis să ajungă în baza lui Q14, restul fiind deviat la ieșire prin Q15; prin urmare, astfel, Q14 este protejat.
[image: ]
Fig. 5.23. Ilustrare parțială a circuitului de protecție la suprasarcină în cazul AO 741

Probleme

P1. În circuitul din fig. P1-1, R1=22k și R2=2,2M și iar AO se caracterizează prin IB=80nA și IOS=20nA. (a) Calculați EO pentru cazul Rp=0. (b) Repetați pentru Rp=R1||R2. (c) Repetați (b), dar cu toate rezistențele reduse simultan cu un factor de 10. (d) Repetați (c), dar cu AO înlocuit cu un altul care are IOS=3nA. Comentați rezultatele.

[image: ]
Fig. P1-1.
Rezolvare:
(a) Câștigul de zgomot de curent continuu este


dar Rp = 0 și obținem

unde  iar



(b) 


(c) 


(d) 

Rezumând, cu Rp conectat, EO este redus de 154mV/44mV= 3,5 ori; scalarea rezistențelor reduce EO cu un factor suplimentar de 10; în sfârșit, prin utilizarea unui AO mai bun care are IOS de aproximativ 6 ori mai mic, EO se reduce cu încă un factor de 6.

P2. Estimați eroarea la ieșirea unui circuit ca cel din fig. P2-1, realizat cu un AO de tipul 741C care are VOS=±2mV tipic și ±6mV maxim, dacă (a) R1=R2 și (b) dacă R2=103R1.

[image: ]
Fig. P2-1.
Rezolvare:
(a) Câștigul de zgomot de curent continuu este


și obținem 
 tipic, respectiv
 maxim

(b) dacă R2=103R1, atunci câștigul de zgomot de curent continuu devine

și obținem
 tipic, respectiv
 maxim

valori exagerat de mari care impun anularea efectului tensiunii de offset.



Anexa 5A. Foile de catalog ale AO de tipul LM741
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Fig. 5A.1.
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Fig. 5A.2.
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Fig. 5A.3.
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Fig. 5A.4.
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Fig. 5A.5.

[image: ]

Fig. 5A.6.
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Fig. 5A.7.

Observații: la LM741E cu parametrii din fig. 5A.7 nu s-a specificat banda la amplificare unitate, BW și referită ca Bandwidth. În fig.5A.6 se arată în nota de subsol (2) modalitatea de calcul a BW. Pentru Rise time=0,3s, rezultă

Valoarea determinată este valabilă și în cazul lui LM741 cu parametrii din fig. 5A.4.
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Fig. 5A.8.
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Fig. 5A.9.
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Fig. 5A.10.
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INSTRUMENTS

Lm741

LM741 Operational Amplifier

1 Features
+ Overload Protection on the Input and Output

+ No Latch-Up When the Common-Mode Range is
Exceeded

2 Applications

+ Comparators

+ Multivibrators

+ DC Amplifiers

+ Summing Amplifiers

+ Integrator or Differentiators
+ Active Filters

3 Description
The LWI741 series are general-purpose operational
ampifiers which feature improved perfomance over
industry standards like the LM709. They are direct,
plug-in replacements for the 709C, LM201, MC1438,
and 748 in most appicatins.

The ampiffiers offer many features which make their
application nearly foolproof: overioad protection on
the input and output, no latch-up when the common-
mode range is exceeded, as well as freedom from
oscilltions.

The LM741C is identical to the LM741 and LM741A
except that the LM741C_has their performance
ensured over a 0°C to +70°C temperature range,
instead of ~55°C to +125°C.

Device Information'”)

PARTNUMBER | PACKAGE | BODY SIZE (iow)
702 _ [eosmmoosmm

s coF @) 7016 mem x 6502
0] 81 mm x 635 mm

(1) For all avalable packages, see the orderable addendum st
ne e f the st shest

Typical Application

R1

Vinput

R2

Output

Vsupply
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5 Pin Configuration and Functions

LMC Package NAB Package
8-Pin TO-99 8-Pin CDIP or PDIP
Top View Top View

LM741H is available per JM38510/10101
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6.5 Electrical Characteristics, LM741("

PARAMETER TEST CONDITIONS MIN TYP MAX| UNIT
Ta=25°C 1 5| mv
Input offset voltage Rs <10 kQ
Tamin < Ta < Tamax 6] mv
Input offset voltage = 9R°, -
adjustment range Tp = 25°C, Vg = £20 V +15 mv
Ta=25°C 20 200
Input offset current nA
Tam < Ta < Tamax 85 500
i Ta=25°C 80 500| nA
Input bias current
Tam < Ta < Tamax 15| wA
Input resistance Ta=25°C, Vs =20V 0.3 2 MQ
Input voltage range Tamin < Ta < Tavax 12 +13 v
= = Ta=25°C 50 200
Large signal voltage gain L/(SX 15V, Vo=#10V, Ry 22 1A Vimv
Tamin S Ta < Tawax 25
R, 210 kQ +12 +14
Output voltage swing Vs=%15V v
RL22kQ +10 +13
Output short circuit current Ta=25°C 25 mA
Common-mode rejection ratio | Rs < 10 Q, Voy = £12 V, Tavin < Ta < Tawax 80 95 dB
Supply voltage rejection ratio | Vs = £20 V to Vs = £5 V, Rs < 10 Q, Tayin < Ta < Tawax 86 96 dB
Transient Rise time 0.3 us
Ta = 25°C, unity gain
response Overshoot A Vo 5%
Slew rate Ta = 25°C, unity gain 0.5 Vlius
Supply current Ta=25°C 1.7 28| mA
Ta=25°C 50 85
Power consumption Vs=%15V Ta = Tamm 60 100 | mw
Ta = Tawax 45 75

(1) Unless otherwise specified, these specifications apply for Vs = £15 V, ~55°C < Ta < +125°C (LM741/LM741A). For the

LM741C/LM741E, these specifications are limited to 0°C < Ta < +70°C.
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6.6 Electrical Characteristics, LM741A™"

PARAMETER TEST CONDITIONS MIN TYP MAX| UNIT
Ta=25°C 0.8 3] mv
Input offset voltage Rs<500Q
Tamin < Ta < Tamax 4] mv
Average input offset voltage o
it 15| pvrc
Input offset voltage = 9F%y -
acjustment rangs Ta=25°C, Vg = £20 V £10 mv
Ta=25°C 3 30
Input offset current nA
Tami < Ta < Tawax 70
Average input offset o
current drift 05 narc
i Ta=25°C 30 80| nA
Input bias current
Tamin < Ta < Tamax 021| pA
i Tp = 25°C, Vg = 20 V 1 6
Input resistance MQ
Tanim S Ta < Tamax, Vs =20 V 05
Vs=120V,Vo=415V,R 22 |Ta=25°C 50
Large signal voltage gain kQ Tamin < Ta < Tamax 32 Vimv
Vs =45V, Vo =42V, R 2 2 KQ, Tamin < Ta < Tamax 10

(1) Unless otherwise specified, these specifications apply for Vg = 15 V, =55°C < Ty < +125°C (LM741/LM741A). For the
LM741C/LM741E, these specifications are limited to 0°C < T, < +70°C.
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Electrical Characteristics, LM741A(" (continued)

PARAMETER TEST CONDITIONS MIN TYP MAX| UNIT
R 210 kQ +16
Output voltage swing Vs =20V v
R.22kQ +15
i Tp=25°C 10 25 35
Output short circuit current mA
Tami < Ta < Tamax 10 40
Common-mode rejection ratio | Rs < 50 Q, Ve = 12 V, Tawin < Ta < Tamax 80 95 dB
Supply voltage rejection ratio | Vg = 20 V to Vg = 45 V, Rg < 50 Q, Tayin S Ta < Tapax 86 9% dB
Transient Rise time 0.25 08| ps
Ta = 25°C, unity gain
response Overshoot | Ve 6%  20%
Bandwidth Ta=25°C 0.437 15 MHz
Slew rate Ta = 25°C, unity gain 0.3 0.7 Vlius
Ta=25°C 80 150
Power consumption Vg =20V Ta = Tamm 165| mw
Ta = Tawax 135

(2) Calculated value from: BW (MHz) = 0.35/Rise Time (us).
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6.7 Electrical Characteristics, LM741C™"

PARAMETER TEST CONDITIONS MIN TYP MAX| UNIT
Ta=25°C 2 6 mvV
Input offset voltage Rs <10 kQ
Tawin < Ta < Tavax 75 mv
Input offset voltage = 9F9, -
acjustment range Ta=25°C, Vs =20 V +15 mv
Ta=25°C 20 200
Input offset current nA
Tamin < Ta < Tamax 300
i Tp=25°C 80 500 nA
Input bias current
Tamin < Ta < Tamax 08| pA
Input resistance Ta=25°C,Vg =20V 0.3 2 MQ
Input voltage range Ta=25°C +12 +13 \2
= = Ta=25°C 20 200
Large signal voltage gain \>/52 K§5 V:Vo=#10V,R. | ‘A V/imV
Z Tanim S Ta S Tamax 15
R 2 10kQ +12 +14
Output voltage swing Vs=%15V \
R 22kQ +10 +13
Output short circuit current Ta=25°C 25 mA
Common-mode rejection ratio Rs < 10 kQ, Vo = £12 V, Taym < Ta < Tamax 70 90 dB
Supply voltage rejection ratio Vs =£20 V1o Vs = 5V, Rs < 10 Q, Taum < Ta < TAvAx 77 96 dB
Rise time 0.3 us
Transient response Ta = 25°C, Unity Gain
Overshoot 5%
Slew rate Ta = 25°C, Unity Gain 0.5 Vlius
Supply current Ta=25°C 1.7 2.8 mA
Power consumption Vs =15V, Ty = 25°C 50 85| mw

(1) Unless otherwise specified, these specifications apply for Vs = £15 V, ~55°C < T, < +125°C (LM741/LM741A). For the

LM741C/LM741E, these specifications are limited to 0°C < T < +70°C.
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9 Power Supply Recommendations

For proper operation, the power supplies must be properly decoupled. For decoupling the supply lines, a 0.1-uF
capacitor is recommended and should be placed as close as possible to the LM741 power supply pins.
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10 Layout

10.1 Layout Guidelines

As with most amplifiers, take care with lead dress, component placement, and supply decoupling in order to
ensure stability. For example, resistors from the output to an input should be placed with the body close to the
input to minimize pick-up and maximize the frequency of the feedback pole by minimizing the capacitance from
the input to ground. As shown in Figure 3, the feedback resistors and the decoupling capacitors are located close
to the device to ensure maximum stability and noise performance of the system.

10.2 Layout Example
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