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Regolatore automatico di fase

G. Bortolotti - S. Gottardi

Istituto di Fisica dell’Atmosfera del C.N.R. Sezione «Meteore» - Bologna

Fig. 1 - Schema di principio di linea di sfasa-
mento a lunghezza variabile.
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Questa breve nota descrive un regolatore di fase semplice e funzionale, operante
nella gamma tra 3 e 22 MHZz. Esso lavora ad incrementi discreti di variazione di fase,
determinati da un sistema di conteggio digitale, azionato da un indicatore difase

zero,

1. Premessa

Il problema del controllo e della regola-
zione delle fasi ¢ di difficile soluzione so-
prattutto alle alte frequenze, poiché i vari
elementi circuitali hanno generalmente
caratteristiche poco stabili rispetto alla
temperatura ed all’'umidita deil’ambiente.

Tenendo conto delle soluzioni gia esi-
stenti (Dasher and Taylor, 1959; Fromy,
1963) e delle nostre esigenze specifiche
(mantenere certe relazioni di fase tra i
segnali a 10,7 MHz nel sistema interfero-
metrico della stazione meteorica realizza-
ta per lo studio sistematico delle caratteri-
stiche strutturali dell’alta atmosfera), ab-
biamo realizzato un circuito sfasatore a
valori discreti di variazione angolare, cir-
cuito che poi abbiamo impiegato per rea-
lizzare il regolatore automatico di fase.

2. Descrizione del circuito sfa-
satore

I principio di funzionamento di questo
circuito (Fig. 1) si basa sulla proprieta
additiva delle variazioni di fase, per cui la
variazione di fase A di un segnale per-
corrente una linea di lunghezza L, costi-
tuita da due tratti (uno fisso L, e l'altro
variabile AL,), &:

2t
Ap = — (L, + AL,)
A

dove A é la lunghezza d’onda nel cavo.
Modificando opportunamente la lunghez-
za L della linea con l'inserimento di spez-
zoni diversi inferiori alla lunghezza di
onda A, si pud ottenere una qualsivoglia
rotazione di fase.

La commutazione dei vari spezzoni é stata
realizzata mediante semplici circuiti a
transistori di cui un esempio, semplificato
a due soli spezzoni, & illustrato in Fig. 2:
attivando attraverso il selettore S i tran-
sistori 7, e 71, oppure T, e T, & possibile
disporre [l'inserimento dello spezzone
AL, oppure di AL, e quindi avere in B

un segnale con variazione di fase Ag;, ~
(Lo + AL,) oppure Ag, ~ (L, + AL,). La
stabilita di questo circuito & determinata
soltanto dalle caratteristiche della linea:
la presenza dei transistori non comporta
infatti alterazioni, poiché essi lavorano
solo in conduzione o in interdizione cioé
nelle condizioni di massima stabilita.

La presenza dei condensatori & necessaria
per evitare che la componente continua
di polarizzazione dei transistori sia pre-
sente su tutta la linea di ritardo mentre gli
induttori impediscono che le componenti
di radio frequenza, presenti nello spez-
zone di linea attivato, vengano parzial-
mente disperse attraverso i circuiti di
alimentazione. L'intervallo di frequenza
in cui un circuito di questo tipo puod es-
sere impiegato senza particolari accorgi-
menti € limitato. Infatti, le dimensioni
lineari degli spezzoni non possono essere
troppo piccole a causa degli inevitabili
errori nel dimensionamento degli spezzo-
ni stessi: si ha cosi un limite superiore di
frequenza intorno ai 70 MHz. [l limite
inferiore (~ 3 MHz) & dovuto a motivi
di ingombro, perché a frequenze troppo
basse il rapporto (volume di cavo/sfasa-
mento unitario) diventa eccessivamente
grande. Operando con segnali modulati
oppure a banda larga, la precisione & inol-
tre limitata dal diverso sfasamento delle
varie componenti della banda, essendo il
fattore di ritardo della linea una funzione
della frequenza. Per semplicita, abbiamo
trattato I'argomento limitatamente al caso
di due soli spezzoni di linea, ma é chiaro
che per un’efficiente utilizzazione pratica
del regolatore, il numero degli spezzoni
deve essere aumentato in funzione della
gamma di regolazione e del potere riso-
lutivo desiderato.

3. Descrizione generale del re-
golatore

In Fig. 3 & rappresentato lo schema del
regolatore automatico di fase: esso utiliz-
za come elementi sfasatori (blocchi ¢,
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e ¢r) circuiti analoghi a quelli di Fig. 2,
ma dotati di 16 scatti di regolazione. li
funzionamento di questa apparecchia-
tura ¢ il seguente: un segnale provenien-
te da un unico generatore viene inviato
a due linee sfasanti, di cui una (pg) &
utilizzata per fornire segnali di riferi-
mento per il controllo dell’altra linea
(o), che fornisce il segnale d’uscita.
Quando si verifica una momentanea di-
scordanza di fase tra il segnale d'uscita
ed il segnale di riferimento, il controllo di
fase viene effettuato agendo sugli scatti
della linea @, azionati in successione
dalle uscite del blocco S, comandato a
sua volta dal blocco /., che & pertanto
I'elemento di comparazione tra la fase di
riferimento e quella del segnale d'uscita.
E opportuno precisare che & possibile
ottenere il segnale di riferimento da una
linea apparentemente simile a quella
controllata, poiché in effetti la linea di
riferimento @r & molto pit stabile e pre-
cisa di ¢,, essendo totalmente costruita
con elementi passivi ed essendo inoltre
chiusa su un carico puramente resistivo
e di valore costante (la resistenza d’in-
gresso del blocco /;). La linea ¢, com-
prende invece elementi che possono
generare instabilita come gli amplifica-
tori A, e A" ed inoltre, fornendo il se-
gnale d’uscita della apparecchiatura, &
caricata sull’utilizzatore esterno Zc, che
di solito non é prettamente resistivo e di
valore costante.

4.h_Descrizione dei singoli bloc-
chi

41. Linea di sfasamento

Come abbiamo gia detto, gli elementi
sfasatori delle linee ¢, e ¢r sono costi-
tuiti da circuiti simili a quelli di Fig. 2,
ma a 16 scatti di regolazione. Nella linea
@, sono stati inseriti gli amplificatori 4,
ed A,” come elementi di isolamento d'in-
gresso e d’uscita: il primo per evitare
riflessioni ed effetti di trascinamento sul
generatore e sulla linea di riferimento, il
secondo come elemento di potenza d'u-
scita del regolatore stesso.

4.2. Blocco S,

Questo blocco & la versione automatica
del selettore meccanico S di Fig. 2.
Esso fornisce i segnali per |'attivazione
ciclica degli scatti dello sfasatore ¢, (Fig.
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Fig. 2 - Schema pratico di linea di sfasamento
a lunghezza variabile (con riferimento a due soli
spezzoni di linea).

Fig. 3 - Schema generale del regolatore di fase.
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3) mediante un generatore digitale a discordanza di fase esso trasferisce alla
16 bit, costituito dal contatore SN7493 sua uscita un segnale ad onda quadra,
e dai rispettivi decodificatori SN7442. mentre nella situazione di concordanza di
Gli indicatori luminosi (diodi MV10B) fase |'uscita permane nello stato logico O.
posti all’'uscita di S, sono utili per indi- A questa cella di anticoincidenze fa se-
care l'escursione massima di intervento guito un gruppo,integratore CR che me-
del regolatore in funzione di diversi dia gli impulsi ad essa inviati. Quando
carichi esterni (Zc). il livello in continua ottenuto dall'inte-
grazione supera la sogiia di scatto prefis-
) . sata del comparatore, determina lo scatto
4.3. Indicatore di zero del comparatore stesso e quindi delle
Il blocco /, (Fig. 4) & I'elemento di con- ¢ 9ates » d'uscita (SN74H00).
fronto tra il segnale d’uscita del rego- L@ stabilita del regolatore richiede infine
latore di fase (grandezza controllata) ¢che l'isteresi dell'indicatore di zero non

ed il segnale di riferimento. A grandezze Sia inferiore ad uno scatto di regolazione

analogiche d'ingresso questo circuito fa (dato dallo scatto teorico piu I'errore),
corrispondere alla sua uscita ¢ un segnale perché altrimenti potrebbe non verificarsi

digitale binario. Una discordanza di fase ™Mai la condizione diraggiunta regolazione
tra gli ingressi a e b corrisponde allo ed il regolatore potrebbe continuare inde-
stato 1 che determina I'avvio del blocco finitamente nella ricerca dell’equilibrio.

S., mentre la raggiunta regolazione di

fase, con conseguente interruzione del f el . . _
conteggio in S, corrisponde allo stato ?ﬁeﬁggatterlstlche di funziona
logico 0.
Il funzionamento di questo circuito si Questo regolatore automatico di fase si
pud sintetizzare cosi: ai due elementi & dimostrato particolarmente adatto per
squadratori di ingresso, che trasformanc  controllare pit uscite (sette), riferite
le grandezze analogiche in digitali, fa ca-  tutte ad una unica linea ¢r. Ogni linea
po un circuito logico di anticoincidenze. d'uscita (9o, ¢1, ..., ¢;) ha perd un pro-
Quando i segnali presentiina e bsono in prio generatore d’ingresso, avente una

Fig. 4 - Schema elettrico dell'indicatore di
zero (/).

opportuna relazione di fase con i rima-
nenti generatori.

Alla frequenza di lavoro di 10,7 MHz
e operando in un intervallo di fase di
320, la precisione della regolazione &
risultata di + 2° con valori della ten-
sione d‘uscita compresi tra 100 mV
e2V.

Abstract

This short paper describes a simple phase regu-
lator, operating in the frequency range 3-22
Mc/sec. The device works with discrete increases
in phase variation, triggered by a digital count
system, run in turn by a zero phase indicator.
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Unita oscilloscopio a doppia

traccia

Parte Il - Amplificatore a transistori

effetto di campo

di W. T. Cocking - a cura di G. Frateschi

L'esigenza fondamentale per un’unitd
che renda possibile vadere due segna-
li simultaneamente su di un oscil-
loscopio venne descritta nella prima par-
te, dove si mostrd che occorrono ampli-
ficatori identici con un attenuatore in in-
gresso e un commutatore elettronico. Si
richiede massimo guadagno totale di
un‘unitd, ma, col ridurre |'effettiva ca-
pacita del cavo d'ingresso, deve essere
usato un attenuatore d’ingresso, percio
bisogna introdurre un‘ulteriore amplifi-
cazione per compensare |'attenuazione.
E importante che la resistenza d’ingresso
dell'amplificatore sia ben definita, il che
significa che essa deve sostanzialmente
essere costituita da un resistore, percid
con la normale connessione in parallelo,
I'amplificatore adatto deve avere una
resistenza d’ingresso che in confronto &
molto grande.

La connessione di un transistore ad ef-
fetto di campo & una cosa ovvia per lo
stadio d'entrata di qualsiasi amplifica-
tore che debba avere una forte resistenza
d’ingresso. Il suo inconveniente princi-
pale & la sua enorme tolleranza. Esso &
pure piu costoso di un normale transi-
store bipolare.

La fig. 1 rappresenta le caratteristiche del
f.e.t. BFW 10. A tensione di porta (« ga-
te ») zero, la corrente dell’elettrodo as-
sorbitore pud essere da circa 7,8 mA a
circa 20 mA, mentre la tensione di inter-
dizione della porta pud variare da
— 21V a - 8V. In un amplificatore in
cui € impraticabile I'uso di accoppia-
menti interstadio capacitivi, & indispen-
sabile che il livello di c.c. dell’elettrodo di
uscita sia sostanzialmente costante ed &
qui dove sorgono le difficoltd nell’'uso
dei f.e.t.

Se il f.e.t. viene impiegato come inse-
guitore di sorgente & necessario che
I'elettrodo sorgente sia sempre ad una
tensione fissa relativamente alla massa.,
Si pud usare una resistenza di sorgente
variabile, che viene regolata convenien-
temente secondo il particolare f.e.t. im-
piegato. Per esempio, si potrebbe deci-
dere di operare a 1,5 mA convenienti a
un f.e.t. a bassa tolleranza, che richie-
dera una tensione di polarizzazione della
porta di 1,5 V.

Se, come ¢ in uso, la porta & col ritorno
a massa, la sorgente deve avere 1,5V
sopra massa e a 1,5 mA, & necessario un
resistore di sorgente da 1 kQ. Con un
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f.e.t. ad alta tolleranza il catodo deve
essere ancora 1,5V sopra massa, ma la
corrente sara di 13,9 mA e la resistenza
di sorgente deve essere solo 108 Q.
Cio ¢ alla lunga troppo basso per un
buon funzionamento dell'inseguitore di
sorgente e il guadagno invece di appros-
simarsi all’'unitad, sard solamente intorno
a 0,23.

Una migliore alternativa & quella di usare
un valore fisso della resistenza di sor-
gente. Tensione costante richiede allora
corrente costante, la quale deve essere
scelta ad un valore conveniente per il
f.e.t. a bassa tolleranza, diciamo, a 1,5 mA
Il controllo deve allora essere esercitato
da una tensione negativa variabile di
polarizzazione della porta, che & confa-
cente al f.e.t. Si pud vedere dalla fig. 1
che per un f.e.t. ad alta tolleranza occor-
reranno almeno 6V di polarizzazione
della « gate » per dare 1,5 mA. Questo
vuol dire — 4,5 V di tensione di polariz-
zazione, supplementari agli 1,5V di
polarizzazione della sorgente. |l ritorno
della porta ora non pud essere collegato
a massa, ma ad una sorgente di alimenta-
zione superiore ai 4,5V negativi verso
massa, che deve essere stabilizzata. Que-
sto non & conveniente. || guadagno non
€ ancora costante, ma & piu costante che
con un resistore di catodo variabile.
Cio avviene perché a corrente costante,
un f.e.t. ad alta tolleranza ha una con-
duttanza mutua molto pit bassa di uno a
bassa tolleranza, come si pud vedere dal
degradare delle curve nella fig. 1.

Secondo lo scrivente vi & un solo modo
fattibile di adattamento soddisfacente con
la tolleranza del f.e.t. quando vi sia un
punto d’uscita a tensione costante verso
massa. Esso consiste nell’'usarlo con un
transistore p—n—p (se esso & un f.e.t. a
canale « n ») nel circuito esposto nella
fig. 2. ll resistore & reso variabile e viene
regolato per portare il collettore del 7r2
alla tensione fissa V¢ intesa rispetto a
massa.

Idealmente, I'amplificazione di tensione
e 1 + Rc/Rs. In pratica, essa & alquanto
meno. Pud essere intorno al 95% di
questo numero per f.e.t. normali a bassa
tolleranza. Ma essa cade pill lontano con
quelli ad alta tolleranza, perché allora Ro
diventa troppo piccola. |l circuito @ ammi-
revole per un f.e.t. con una gamma di
tolleranza di circa una meta di quella
del BFWIO. Tali f.e.t. sono validi, ma

naturalmente tendono a costare di pil.
Il circuito ha una bassa impedenza d'u-
scita e cosi non & molto influenzato da
un carico R, finché questo non fa pre-
levare corrente continua. Esso ha un
buon responso di alta frequenza e lavora
bene fino almeno a 10 MHz.

Assumendo, come normale, che la cor-
rente di base del 7r2 sia trascurabile in
confronto con la corrente di collettore

Ve = Vs + IcRc
Vs = (Ic + Ip) Rs
Vee = /InRp
da cui
Rs RcRs
V5=Vc +/D .
Rc + Rs Rc + Rs

1l f.e.t. si comporta cosi come se la sor-
gente fosse polarizzata da una resistenza
avente il valore di Rc e Rs in parallelo,
tornata ad una tensione positiva verso
massa di VcRs/(Rc + Rs). Se, per esem-
pio, Rs =470 e Rc =1,5kQ il va-
lore del parallelo ¢ di 358 Q. Se Ve =
4V I'effettiva tensione & di 0,95 V. Ti-
rando una linea di polarizzazione da
questa tensione a rappresentare 358 Q

Fig. 1 - Curve del transistore BFW10 che ne
rappresentano le forti tolleranze. La linea di
polarizzazione AB-é& per il circuito della fig. 2
con Ve =4V, Rs=470Q e Rc = 1,6k La
linea EF & per gli stessi valori, ma con V¢ =
6,3 V. CD é disegnata tangenzialmente alla curva
del f.e.t. ; alla sua intersezione con AR e la sua
pendenza da la conduttanza mutua. Le curve
tratteggiate riguardano due campioni del TIS58,
che vennero utilizzati negli esperimenti.
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nel modo usuale, l'intersezione con le
curve del f.e.t. mette in grado di leggere
I e Vs, per f.e.t. di basse e alte tolleranze
e per f.e.t. normali. La linea AB nella
fig. 2 rappresenta le condizioni. Per un
fet. a bassa tolleranza, Vs=15YV,
I, =1,5mA, per un fe.t normale Vs =
235V, /Is=3,9mA; e per un fet.
di alta tolieranza Vs = 3,4 V, /s = 6,8 mA,
entro i limiti di precisione di piccole scale
grafiche.
Il valore richiesto di Rp & Vge//p. Pren-
dendo Ve = 0,66 V, Rp & 433 2, 166 Q
e 95,5 Q nei tre casi. In pratica, vi & una
tolleranza di costruzione su Vge che &
usualmente dell’ordine di + 75 mV. Que-
sta viene coperta con un valore alquanto
pit grande di resistenza.
A questo stadio /p, V¢, Vs e Rp sono
note. La corrente di collettore €

Ve — Vs
e = ——

Rc

Per tre casi del BFW10, con Rc = 1,5 kQ,
fa corrente di collettore & 1,67 mA,
1,1 mA e 0,4 mA rispettivamente.
Le condizioni con segnale sono pid
complesse e le equazioni per il guadagno
sono sviluppate in Appendice.
Le caratteristiche dipendono molto am-
piamente da una quantita che vi € in-
dicata col termine « y ». Essa & |'effettivo
guadagno di corrente del 7r2 e al
limite diventa « hi. » Cid accade solo
quando Rp diventa infinita ed & sola-
mente avvicinata quando la resistenza
di ingresso hi.re del 7r2 & molto piccola
confrontata con Rp, cosi che sostanzial-
mente tutta la corrente del segnale di
7r1 scorre nella base del 7r2.
Per dati valori di V¢, Rce Rs, /o e Vs sono
molto pitt grandi per un fe.t. ad alta
tolleranza, quanto per uno a bassa,
quindi /c deve variare inversamente. Poi-
ché /b aumenta, Rp deve essere ridotta
e mentre /c diventa minore r. aumenta.
Il risultato & che la « y » varia molto gran-
demente fra f.e.t. a bassa ed alta tolle-
ranza.
Ponendo Vge = 0,65V, che & tipico, il
valore di « y » dato nella Appendice
pud essere espresso in termini di cor-
rente continua cosi

hfe

hfe ID RC

25 (Vc—Vs)

y:
1+

E chiaro da questo che Vs non deve av-
vicinarsi a V¢ troppo strettamente. Se
cio avvenisse, il denominatore divente-
rebbe grande e varierebbe moltissimo
con piccoli scarti di Vs. Questo significa
che la corrente di collettore non deve
essere troppo piccola. Per un grande
valore di « y » & necessario che la corrente
di collettore sia molto pit grande della
corrente di assorbitore ma questo non €
sempre fattibile.

In generale quanto pit la V¢ € grande
tanto meglio & ma vi & un limite fisso
alle caratteristiche di un f.e.t. a bassa
tolleranza.

E essenziale che i valori di VcRs/(Rc +
Rs) siano numericamente minori del
potenziale di interdizione di un fet. a
bassa tolleranza.

Le tavole 1 e 2 danno il calcolo passo per
passo per il BFW10 usando le curve di
fig. 1 e portando « gm » = 3 mA/V in
tutti i casi, finché per condizioni parti-
colari essa vari molto poco. In tutti i
casi « Are » =100, Rc=15kQ e Rs =
470 Q; per la Tav. 1, Vc =4V, mentre
per la Tav. 2 V¢ = 6,3 V. Nei due casi, le
linee della polarizzazione nella fig. 1 sono
rispettivamente AB e EF.

Con Ve =4V, il guadagno varia da
2,24 a 3,93, la proporzione & di 1,75 : 1,
invece con V¢ = 6,3V, esso varia da
3,48 a 4,09 solamente, e il rapporto &
di 1,17 : 1. Con tensione piu alta la re-
sistenza di uscita & pure molto minore.
Se il circuito ha un carico R questo cari-
co non deve prelevare direttamentecor-
rente per attenersi all’analisi dell’Appen-
dice. Il carico puo essere alimentato me-
diante un condensatore, oppure pud es-
sere connesso direttamente se il suo
terminale di massa & preso ad una tensio-
ne uguale a Vc. La difficoltd pratica €
allora di assicurare che le variazioni di
temperatura non debbano danneggiare i
materiali.

E strano che, vi siano poche informazioni
sulle caratteristiche di temperatura del
f.e.t. Esistono due differenti effetti. Vi &
il normale effetto negativo di una giun-
zione che si manifesta nell’'aumento della
corrente di assorbitore con la temperatu-
ra, ma vi & un effetto positivo nella massa
del materiale, che ha I'effetto opposto.
Ad una bassa corrente particolare i due
possono annullarsi, ma alla normale
corrente di assorbitore la giunzione ha il
pil grande effetto, e normalmente la

corrente di assorbitore aumenta con la
temperatura.

Il transistore bipolarestesso, naturalmente
si comporta normalmente. Come sempre,
la variazione di Vg influisce su /c di una
quantitd che dipende grandemente dal
valore di Rp. Se Rp & molto grande,
Vee influenza fortemente /e ma
essa pud esercitare il suo pieno ef-
fetto quando Rp é piccola. Si pud aspet-
tarsi, percio, che il coefficiente totale di
temperatura sard pit grande con un
f.e.t. di alta tolleranza che con uno a
bassa.

Si puod ritenere che il coefficiente totale
di temperatura sia circa 3 mW/°C in ri-
ferimento alla porta. All'uscita questo
apparird moltiplicato per il guadagno
come una variazione di Vc. Esso pud
essere cosi 12 mW/°C o circa £ 0,15V,
per + 12,6°C di variazione della tem-
peratura.

La fig. 3 rappresenta il circuito che fu
usato sperimentalmente.

Esso viene prefissato per Vc = 4V. Il fe.t.
ha le caratteristiche tratteggiate nella
fig. 1. Due esemplari piuttosto similari
vennero usati ed ambedue erano molto
pit « bassi » che un BFW10 a bassa
tolleranza: ovviamente una V¢ =63V
non sarebbe appropriata con questi.
Per realizzare il circuito, un Avo coi suoi
10V di portata fu collegato fra la massa
e il collettore del 7r2 e Rp venne regola-
ta per una lettura di 4 V. Il misuratore

Fig. 2 - Circuito per un fet. a canale n con
transistore bipolare p—n—p.
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venne allora collegato ai capi di R, e
R regolata per zero volt, prima sulla por-
tata di 10 V, dopo su quella di 25V e
finalmente sulla portata di 50 mA.

Fu trovato desiderabile usare un trasfe-
ritore di emettitore (« emitter follower »)
dopo lo stadio, particolarmente per ri-
durre il carico capacitivo su R, ma prin-
cipalmente per ridurre la corrente di base
in R,. La risposta in alta frequenza pud
essere estesa coll’aggiunta di una pic-
cola capacitd (25 pF nell’esempio dato)
ai capi di Rs.

Con gli stadi che seguono una risposta
piatta fino a quasi 5 MHz, e intorno a
3 dB a 10 MHz, fu subito ottenibile. Il
solo difetto del circuito consiste nella
difficolta di mantenere un adeguato bi-
lanciamento delle tensioni ai due capi
di AL. Una corrente sbilanciata di 10 pA
in R & circa pit di quanto possa essere
tollerato e cid corrisponde a soli 20 mV
ai capi di R.. Bisogna aspettarsi che que-
sto avvenga con una variazione di tem-
peratura attorno ai 2 °C solamente.
Per mantenere un buon bilanciamento
ambedue i terminali di A, devono essere
connessi ai punti, che variano in ten-
sione della stessa quantita. La sola viache
sembra realizzare ragionevolmente bene
questo é di sostituire R, e R, con un altro
amplificatore e c¢id richiede che i due
f.e.t. siano accoppiati abbastanza stretta-
mente. Cid non venne fatto perché fu
considerato non desiderabile usare f.e.t.
accoppiati.

Il circuito venne cosi abbandonato piut-
tosto con dispiacere. E sottinteso che
questo era solo a motivo del controllo di
guadagno. Se questo non fosse avve-
nuto e il f.e.t. potesse essere garantito,
allora la V¢ potrebbe essere solo 2,7 V
e lo stadio potrebbe pilotare diretta-
mente il transistore commutato. Il coef-
ficiente di temperatura non sarebbe im-
portante, perché influirebbe solamente
sulla posizione della traccia sullo schermo
e un controllo di spostatamento occorre
in ogni caso e potrebbe correggerlo. Il
controllo di spostamento sarebbe, di
fatto, Rp 0 una porzione di essa.

Prima di concludere & desiderabile, far
rilevare che invece di un f.e.t. pud essere
usato un transistore bipolare Cido & de-
scritto nella fig. 4. Per semplicita, noi
tratteremo cid come un‘estensione del-
I'analisi del f.e.t. e cosi chiameremo la
corrente di collettore del 7r1 /p, invece
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del simbolo pil usuale /c;. Le equazioni
precedenti sono valide ma inoltre

Ve — Vee = Vs

Non vi & ora alcuna ragione perché la
corrente del 7r1 non sia molto minore
di quella del 7r2; Rp pud essere grande
e « y » pud essere grande. Trascurando
la resistenza interna delle giunzioni di
emettitore del 7r1, la resistenza di ingres-
so &

Rin =hfe].,?s (1 + Y)

RL+ Rc/(1 +y)

Rc + R+ Rs

ed essa puo essere facilmente di parecchi
megaohm. Da notare, tuttavia, che R;, &
ridottada un valore finitodi R.. Cio & fi-
sicamente ovvio, perché quando R, &
presente, parte della corrente di collet-
tore del 7r2 fluisce attraverso di esso
invece di passare tutta attraverso Rs.
La reazione, dalla quale l'alta resistenza
di entrata ha origine, viene cosi ridotta.
L'equazione del controllo di guadagno
& ora molto pit vicina a quella ideale di
1 + Rc/Rs poiché g., per un transistore
€ usualmente di 30 mA/V o piti e « y »
pud essere portato facilmente a 50
0 pit. Esso sard raramente minore del-
l'ideale di piti che il 5%. La resistenza di
uscita & pure molto pill piccola ed & quasi

Rc
RO=__
1T+y

Con questo circuito & possibile otte-
nere, con un carico di 2 k2, una resi-
stenza d’ingresso di almeno 2 MQ, una
resistenza di uscita intorno ai 15Q e
un guadagno di circa 4 volte ed & utile
sopra i 10 MHz. Se Rp & abbastanza
grande, come essa pud essere, (es. dato
1 k) le variazioni di Vae hanno poco
effetto. Tuttavia, le variazioni di Vgg
sono soggette al guadagno intero. Cosi,
variazioni di 2 mV/°C diventano varia-
zioni di 8 mW/°C all'uscita.

E comprensibile che le variazioni di gua-
dagno di un fe.t. dipendano dal parti-
colare f.e.t. usato. Il progetto deve essere
eseguito in modo che il guadagno mi-
nimo sia pit grande del guadagno ri-
chiesto e si includa un controllo di gua-
dagno prefissato. E naturalmente possi-
bile ridurre le variazioni coll’'uso di un
valore fisso di Rp e regolando Vc per la
tensione negativa di polarizzazione sulla
porta. Come rapidamente menzionato,
guesta non & la cura completa e la ne-

s |

Fig. 3 - Il circuito di fig. 2 modificato per in-
cludere un controllo di guadagno; Rp & regola-
ta per portare il collettore del 72 ad un poten-
ziale prefissato e R; & regolata per zero Volt at-
traverso Ay.

Fig. 4 - 1l circuito della fig. 2, ma con un tran-
sistore n—p—n al posto del f.e.t.
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cessitd di una linea di potenziale nega-
tivo stabilizzato & indesiderabile. E me-
rito della disposizione di fig. 2 che le
prestazioni e la V¢ siano sostanzial-
mente indipendenti da V., cosi che un
potenziale stabilizzato non & necessario.
Non abbiamo discusso a lungo la possi-
bilitd di ottenere un guadagno piu ele-
vato. Per A = 10, Rc/Rs = 9 idealmente,
e in pratica probabilmente circa 12. La
linea di polarizzazione effettiva di 358 Q
@ circa I'ottimo per minimizzare le varia-
zioni di g, cosi mantenendo questo nu-
mero noi troviamo Rs = 390 Qe Rc = 4,7
kQ approssimativamente. Per una linea
di polarizzazione partente da 0,9 V, come
dianzi, V¢ deve essere 11,7 V.

Poiché Vce deve essere al minimo 2V,
Vce deve essere almeno 14 V. Tutto
questo & perfettamente possibile.

E probabile, tuttavia, che la risposta in
frequenza sia adeguata, e RL non pud
certamente aumentare proporzionalmen-
te a Rc senza influenzare seriamente il
responso. In vista della difficolta di
mantenere un adeguato bilanciamento
delle tensioni ai capi di R., fu deciso
con dispiacere di abbandonare il circuito,
e non fu fatto niente nel tentativo di otte-
nere un guadagno pil alto. Sarebbe da
rilevare che occorrono altri transistori
per accoppiare lo stadio all'uscita. La
base dello stadio di uscita deve essere
a 2,7 V; I'uscita dell'amplificatore sarebbe
6,3 V. L'uscita dell'amplificatore & nella
stessa fase dell'ingresso, ma lo stadio
di uscita da linversione di fase. E de-
siderabile che non vi fosse una totale
inversione di fase, cosi lo stadio inter-
medio potrebbe essere un invertitore di
fase, o si potrebbe usare un comune
invertitore di fase dopo l'uscita comune
dei due canali.

La fig. 5 rappresenta un circuito molto
utile per collegare due livelli difficili
di tensione. Dal punto di vista del segnale
esso forma un « cascode » e da ['in-
versione di fase. Per il 7r1

Ve, — Ve = /a1 R

e per il Tr2

Ve: — Veee = (laa t /C2) Rc
Vo = /Cl RCZ

ed il guadagno & quasi Rcz/Rex

Pure

Veer = Vee — 1a (Rar + Re) — Iz Ra
Veee = Vec — lct Rer — Iz (R + Ree)
La solita difficolta pratica & di fare
Vce e Veee abbastanza grandi. Suppo-

niamo che siano: Vg, = 6,3V, Vo, =27V
e VBE1 = VBEg = 0,65 V con Vcc = 10,5V
minimi. Allora /c; Re = 5,65 V. Rite-
niamo Rg = 1,5 k, allora /c; = 3,76 mA.
Se R, =15k, Icz=27/1,56=1,8mA.
Ora per il Tr1 lasciamo Vce =3 V. Il
collettore & allora 8,65 V su massa e noi
possiamo scendere a soli 10,5 — 8,65 =
1,85 V in Rc; con una corrente di 3,76 +
1,8 = 5,66 mA, cosi Rc = 332. Noi
abbiamo allora Vce, = 10,5 - 1,85 — 2,7
= 5,95 V. La sola cosa molesta con que-
sto & che 330 Q & alquanto bassa per
Rci. La perdita di segnale pud essere
corretta aumentando Rc. e la correzione
della frequenza pud essere ottenuta
shuntando Rg con una piccola capa-
citd (~ 25 pF). Un controllo di sposta-
mento, che non debba influire sul gua-
dagno pud essere ottenuto facendo
Vg, variabile. Essa deve, naturalmente,
essere di 0,65V nominali piu la caduta
attraverso Rc: o 2,6V negativi verso il
+ Vcc ed il potenziale deve essere sta-
bilizzato con un riferimento al + Vcc.
Ciod viene effettuato facilmente con un
diodo zener.

Cosi, con uno stadio d’entrata con f.e.t.
a noi occorre al minimo un fe.t. e tre
transistori bipolari precedenti lo stadio
di uscita. |l dispositivo ¢ stato provato
interamente e con piccole capacita
collegate a Rs (fig. 3) e Re (fig. B) si
& presto ottenuta una risposta totale in
frequenza con attenuazione di soli 3 dB
a 10 MHz. Il solo guaio sta nell'impos-
sibilita di mantenere la corrente, nel
resistore del controllo di guadagno, ab-
bastanza piccola. Si comprese che se il
circuito venisse usato sarebbe neces-
sario provvedere ad una regolazione del
bilanciamento con un controllo sul pan-
nello. In vista di cid fu deciso di inve-
stigare su altri metodi. Possiamo doman-
darci a questo punto, perche il controllo
di guadagno non venne accoppiato ca-
pacitivamente per eliminare da esso la
c.c. Cid venne effettivamente provato
ed abbandonato. In primo luogo, per-
cheé, dati i valori della bassa resistenza
occorrenti per mantenere il responso di
alta frequenza, sono richiesti al minimo
500 pF. Devono percid essere usati quelli
di tipo elettrolitico, che hanno una cor-
rente di dispersione. Questa pud essere
inizialmente piccola se la loro tensione
nominale ¢ alta in confronto alla tensione
che risulta applicata ed una prova mo-

27306 |

Fig. 5 - Una forma di circuito « cascode »
che usa transistori n—p—-n e p—n—p utili per il
passaggio di un segnale tra due punti a differente
livello di tensione c.c. Un controllo di sposta-
mento che non debba influire sul guadagno
pud essere ottenuto regolando Vg,. Il guadagno
tende al limite Rco/REy, Ma in pratica & un poco
pit basso.

strd che essa era trascurabile. Perd, con-
formemente ai manuali, un condensa-
tore elettrolitico usato con bassa tensione
si riforma gradualmente ad una tensione
di lavoro vicina a quella applicata e allora
passa ad una relativamente alta corrente
di dispersione. Se cid dovesse accadere
significherebbe che dopo tre mesi o quasi
vi sarebbe una corrente eccessiva nel
controllo di guadagno.

La seconda ragione per evitare accoppia-
menti capacitivi & che si renderebbe ne-
cessario includere diodi e resistenze di
protezione. Senza di essi non vi & strada
piu sicura per ottenere una gravosa mor-
talitd nei transistori. | guasti accadono
commutando su «on » e « off ». | cir-
cuiti di protezione non solo si aggiun-
gono al costo, ma tendono a ridurre la
risposta di alta frequenza. Noi provammo
condensatori senza tali collegamenti e
parecchi transistori morirono.

Prima di concludere questa parte, pud
essere utile aggiungere qualche parola
circa altri circuiti che furono provati. Il
merito di questi circuiti (fig. 6) & che
idealmente non vi sono correnti nella
R, il che risolve il problema del con-
trollo di guadagno. It circuito & normal-
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mente usato senza Rg e Res, ma esse
vengono incluse cosi che la corrente
nel 7r1 e nel 7r2 risulta meglio determi-
nata.

| transistori 7r1 e 7r2 si suppone che siano
percorsi da correnti uguali. La loro ten-
sione di base deve essere la stessa ec-
cetto per qualche differenza fra Vge €
Veez. Non conoscendo la corrente di
base, Rs: € R devono cosi essere ri-
portate sostanzialmente alla stessa ten-
sione. Ora se la corrente fluisce in Re;
e Rsg, dal 7r;, deve esserci una caduta
di tensione attraverso Rg, e la base del
Tr2 sara allo stesso potenziale della base
del 7r1. Ma la tensione di base non pud
differenziarsi apprezzabilmente e non pud
esservi corrente in R, e Rp,.. Cosi la ten-
sione di collettore del 7r3 verso massa &
uguale alla tensione di base del 7r1
e del 7r2.

Nelle particolari condizioni della fig. 6,
la tensione fornita alla base del 7r, deve
essere 3,6 V e confrontata col potenziale
di base del 7r, di 2,8 V differisce di 0,8 V.
In parte questo puod essere attribuito alle
differenze di Vge e Ve, ma era causato
in maggior misura dalla elevata corrente
di base del 7r1 (9 pA) nell’alta resistenza
di base (100 kQ2). Questo dava una dif-
ferenza di polarizzazione di 0,9 V. Infatti
il transistore adoperato per 7r, aveva
« hie » = 55 solamente.

Il guadagno dello stadio & nominal-
mente 1 + Rg/Rs. © questo & 3,45 per
i valori usati. In pratica & molto vicino
ad esso. La resistenza di ingresso & forte
e vale circa 1MQ. Ambedue la resistenza
d’ingresso e la differenza di polarizzazione
possono facilmente essere migliorate
usando un transistore a pil alto «Ase »
per 7r, si potrebbe ottenere facilmente un
miglioramento di circa 4 volte. Il guada-
gno aumentd con la frequenza e fu al
minimo due volte il valore di bassa fre-
quenza a 10 MHz. Un responso lineare
fu assicurato aggiungendo un circuito
Rc ai capi di Rcy. Il circuito & a reazione
con tre transistori nel circuito di reazione.
Esso & cosi potenzialmente instabile.
Un progetto teorico per la stabilizzazione
€ molto difficile, perché richiederebbe
informazioni dettagliate di tutti i para-
metri dei transistori dei circuiti fino a
100 MHz o quasi, e anche allora sarebbe
molto laborioso. Nessuna difficolta venne
trovata nell’'ottenere il responso di fre-
quenza richiesto nel modello della pia-
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stra sperimentale, ma sintomi di reazioni
positive erano certamente presenti e si
penso che potevano ben sorgere delle
difficolta sulla tolleranza dei componenti.
Inoltre la resistenza d'entrata era pil
bassa del desiderato e benché possa es-
sere fatta pit alta, era dubbio se essa
poteva essere fatta grande abbastanza.
Il circuito & incontestabilmente interes-
sante e venne abbandonato piuttosto
con rincrescimento, perché si ritenne
essere troppo soggetto a variazioni di
prestazione da un amplificatore all'al-
tro. Noi potemmo sbagliare su questo
punto, ma pensammo che non potevamo
raccomandare il suo uso finché non aves-
simo costruito 20 o 30 campioni di
prova. Cid non era fattibile.

Noi, percid, tornammo in fine ad un
genere completamente diverso di circuito.
Esso era stato nella nostra mente dall’ini-
zio, poiché é un circuito di eminente pro-
gettazione. Esso da prontamente la pre-
stazione richiesta ed il solo suo difetto
é che richiede una grande quantita
di transistori, ma essi sono di tipo bipo-
lare non costoso. Gli sviluppi di questo
amplificatore verranno tratteggiati nella
32 parte e nella relazione verra messa la
tolleranza di tutti i componenti. Queste
tolleranze non sono state in generale
considerate in questo articolo, perché
la procedura é alquanto noiosa ed uno
normalmente l'adotta solo quando un
progetto si sta avviando al termine.

Appendice

In condizioni di segnale debole, a diffe-
renza della c.c.,
Vin = Vs + Vgs = Vgs + idRs (1 + ic/ld) -
- LR,
Ora
Vgs 3 id/gm
e
iL Rs+ (Rc+Rs) ic/id

/d Rc + RL + Rs
Percio
Vs Gm RLiL/ig
A = =
Vin 1 +gm Rs (1 +ic/id_iL/id)

Ora

I Rpb
iq re + Ro/hse

dove r. = 0,026//c = resistenza di giun-
zione dell’'emettitore. Un poco di alge-
bra da

R.
Im R (1 +y) —————
R.+ RL+ R,
A=
RL+ R/ +y)
1+gmR.(1+y)
R.+ R.L+ R,
R. y
_{H . _J
R, 1T+y
gm Rs (1 +y)
1+gmRs (1 +y)
Rc y RL
11+ .
R, 1+yl R.+R,
dove
R R,
1+gm —mm—
R. + R,
Ro=(R:.+Ry)

T+gm R (1 +y)
= resistenza di uscita.
Se
ImR(1+y)>1, y>1e R.> R,
R

<

A1+ |

R,
Se, pure,
R. R,
Gn —————> 1
Rc + Rs
R.
Ro ~ ——
1T+y

Fig. 6 - Circuito, con tre transistori, che da
un guadagno di circa 3,5 volte, con una resi-
stenza di ingresso di almeno 1 MQ e, idealmente,
ha zero corrente nel controllo di guadagno.
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Tabella 1

Bassa Normale Alta Unita
1,5 2,35 3,4 ‘ \Y
1,6 3,9 6.8 mA
2,6 1,65 0,6 \'%
1,67 1.1 0,4 mA
433 166 95,5 Q
15,6 23,6 65 | Q
4,33 1,66 0,955 Q
19,99 25,26 65,955 Q
21,65 6,6 1,45
31,9 10,7 3,45
0,97 0,915 0,775
4,05 3,77 2,89
3,93 3,45 2,24
122,5 345 905 Q
Bassa Normale Alta Unita
1,575 2,62 3,65 A
0,7 3,16 6 mA
4,725 3,68 2,65 \
3,15 2,45 1,77 mA
925 206 108 Q
8,25 10.6 14,7 Q
9,25 2,06 1,08 Q
17.5 12,66 15,78 Q
52,9 16,3 6,85
76 24 .4 11,1
0,987 0,96 0,916
4,13 4 3,79
4,09 3.84 3.48
53 161 377 Q

Grandezza
Vs
| o
Ve — Vs
Ic
Rp
’e
Rp/hie
re + Rp/hie
y
Imfs (1 +y)
gmRs (1 +y)
1+ gmfs (1 +y)
Rc y
1+ —:
Rs 1+y
A
R,
Tabeila 2
Grandezza
Vs
/o
Ve —Vs
Ic
Rp
re
Rp/hie
Ie + RD/hfe
y
gmAs (1 +y)
gmRs (11 y)
1+ gmR-(1+y)
Rc y
1+ —
Rs 1+y |
A
Ry
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Generatore sperimentale di
SSB a sfasamento per VHF

G. Tomassetti

Foto 1 - Generatore di SSB a sfasamento.

(Vista laterale destra).
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1. Premessa

L'uso della SSB nelle comunicazioni in
VHF offre innegabili vantaggi quando si
considerino ingombro, peso ed effi-
cienza.

Il crescente interesse per questo tipo
di collegamento radio specie da parte
della fitta schiera degli amatori che usano
la gamma 144-146 MHz e di riflesso dei
costruttori di apparecchiature ad essi
destinate & stato lo stimolo alla realizza-
zione di questa apparecchiatura speri-
mentale.

La generazione di SSB col sistema « a
sfasamento » qui utilizzato & certamente
la pill economica per raggiungere lo
scopo. La qualita del segnale in uscita
dipende solo dalta cura con cui si fa
la messa a punto una volta che sia assi-
curata la capacita intrinseca delle reti di
sfasamento a mantenere la ortogonalita
dei segnali radio e audio al variare della
frequenza.

Generare SSB a frequenze attorno ai
150 MHz & diventato possibile solo re-
centemente con la introduzione sul mer-
cato a prezzi accessibili di modulatori
bilanciati a banda larga usanti diodi hot-
carrier. In questo progetto & stato ado-
perato un prodotto nazionale come si
accennera pil avanti.

Normalmente la generazione del segnale
SSB avviene a frequenze basse (9 MHz
ad esempio) per poi convertire con op-
portuno oscillatore a quarzo il segnale
stesso alla frequenza richiesta.

La particolarita di questo progetto ri-
siede proprio nel fatto che non sono ri-
chiesti convertitori: gli inevitabili pro-
dotti spuri di conversione sono cosi
eliminati. La generazione a sfasamento
elimina anche la necessitd dell’'uso del
costoso filtro a quarzi.

2. Considerazioni di principio

Una analisi teorica dettagliata & fuori
luogo in questa sede e si rimanda il
lettore interessato ad essa alla biblio-
grafia.

Una giustificazione, anche se semplifi-
cata, sul come possa prodursi SSB al-
I'uscita dei due modulatori bilanciati &
invece pertinente. Si supponga di avere
nel punto A (fig. 1) un segnale audio di
valore istantaneo:

em = E, cos wyt
Nel punto B, nello stesso istante, si ha

lo stesso segnale sfasato perd di 90° che
potra esprimersi con:

em = Em sin wnt

Questi due segnali di uguale ampiezza
e a 90¢ di fase fra loro pilotano I'ingresso
audio dei modulatori bilanciati.

Agli ingressi R.F. sono presenti i segnali,
sfasati pure di 90° fra loro:

ep, = E, cos w,t

nel punto C e:

e, = Ep sinw,t

nel punto D.

All'uscita dei modulatori bilanciati sono
presenti i prodotti dei segnali d'ingresso.
In un caso il prodotto e, vale:

e = £, coswyt - £ COS Wt =
m

P
= [cos (wpt + wnt) +
2

+ cos (wyt — Wmt)]

Nell’altro caso invece:
e, = E,sinwyt - £y, sinwpt =

E,En

[cos (wpt — Wmt) —

— €0s (Wpl + Wmt)]

La somma dei due segnali e; ed e, rap-
presenta I'uscita del sistema. Vediamone
la sua espressione matematica:
e; =e; + e;

En E,
— [cos (wpt + wmt) +

+ cos (wpt — wnt)] +

EnE,

[cos (Wpt — Wmt) —

— cos (wpt + Wnt)] =
= En Ep cos (wpt — wmt).

Come si vede la tensione risultante &
sinusoidale e con frequenza uguale alla
differenza fra la frequenza della portante
e quella audio (LSB).

Scambiando A4 con B o C con D e ri-
facendo lo stesso conto si ottiene ancora
un segnale sinusoidale ma la sua fre-
quenza & ora la somma tra portante e
segnale audio (USB). Si é cosi ottenuto
un segnale SSB perfetto senza traccia,
in uscita, di portante o di banda non
desiderata.

Si é detto che I'analisi era perd sempli-
ficata; si € infatti assunto:

1. fasi relative di 90° esatti,

2. ampiezze uguali,




3. soppressione perfetta della portante,
4. assenza di prodotti di ordine superiore
al primo,

b. indipendenza dello sfasamento dalla
frequenza.

In pratica i cinque punti interagiscono da
soli o insieme col sistema tanto da rendere
I'uscita lungi da quella ipotizzata piu so-
pra.

Importante & dunque sapere fino a che
punto si possono minimizzare gli effetti
negativi, tenendo ben presente I'alta fre-
quenza di lavoro, onde ottenere all'uscita
del sistema un segnale SSB con un mi-
nimo di purezza spettrale.

3. Realizzazione pratica

Il circuito, nel suo complesso, & chiara-
mente divisibile in due parti: la parte
R.F. e quella audio.

Per la parte « radio » si & adoperata una
scatola stagnata TEKO delle dimensioni
113 x 92 x 25 entro cui & sistemato il
generatore della portante, lo sfasatore
R.F. e i due modulatori bilanciati.

La sezione « audio », realizzata in cir-
cuito stampato su piastra delle dimensioni
sopra indicate, € fissata, tramite distan-
ziatori, sulla faccia esterna della scatola
contenente la sezione R.F. Ne risulta un
« sandwich » (vedi foto) di ingombro
totale 113 x 92 x 50.

La foto mostra un cavetto con connettori
BNC che esce dalla scatola per poi rien-
trarvi a qualche centimentro di distanza.
La soluzione si & dimostrata molto utile
in questo prototipo sperimentale, perché
permette di alimentare con un generatore
esterno a livello variabile la parte critica
R.F. e cioé lo sfasatore e il modulatore
bilanciato; essa permette inoltre di mi-
surare la potenza e la purezza spettrale
del generatore interno. Normalmente
quindi il cavetto esterno collega fra loro
le due citate sub-sezioni.

Ci si riferisca allo schema elettrico per
ulteriori dettagli.

4. Descrizione del circuito
a) Sezione audio

Essendo previsto il funzionamento con
microfono piezoelettrico ad alta impe-
denza, il FET F1 funziona da preamplifi-
catore-traslatore d'impedenza. P1 ne re-
gola il guadagno. Seguono i FET F2 e
F3, due stadi funzionanti come filtri « at-
tivi » passa alto uno, passa basso l'altro.

La caratteristica passa banda comples-
siva, pur non essendo a fianchi ripidi
come sarebbe necessario in un complesso
di alta qualita si & dimostrata sufficiente-
mente valida. Il fatto poi che vengono
eliminate le ingombranti e costose olle
di ferrite rende la soluzione vieppitu at-
traente. La perdita di inserzione dell'in-
tero filtro & di una decina di dB.

Il transistore 7r1 & un invertitore di fase
ad uscita variabile su un ramo (P2), come
richiesto dal susseguente sfasatore au-
dio.

P2 andra regolato nella posizione in cui
si avranno uscite uguali e sfasate di 90°
fra loro sui source di F4 e F5, al variare
della frequenza da 300 = 400 Hz a
2.000 + 2.500 Hz.

Lo scrivente ha realizzato la rete di sfasa-
mento con resistenze commerciali AB
da 1/2 W scelte al ponte. Nello schema
elettrico sono indicati i valori commerciali
usati per ottenere il valore teorico richiesto
indicato tra parentesi.

| condensatori sono del tipo polistirolo
pure scelti al ponte. Reti di sfasamento
« commerciali » sono comunque di-
sponibili sul mercato nazionale.

| gid menzionati FET F4 e F5 sono
semplici traslatori di impedenza.

| transistori 7r2 e 7r3 pilotano i « single-
ended » push-pull T4-T5 e T6-T7.

Variazioni differenziali di guadagno ven-
gono compensate agendo su P3. In
particolare le uscite audio A e B dovranno
essere uguali in ampiezza e sfasate fra
loro di un angolo il pit possibile vicino
a 90°. Fase ed ampiezza dovranno essere
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indipendenti, dalla frequenza, almeno
entro gli estremi specificati in prece-
denza.

Si notera che tutto il complesso audio im-
piega un largo numero di semiconduttori
(5 FET e 7 transistori). In compenso perd
sono state eliminate del tutto le indut-
tanze ed i trasformatori.

b) Sezione R.F.

Come accennato in precedenza, questa
sezione comprende due parti distinte
collegate fra loro da un cavetto coassiale
esterno. Il generatore di portante & co-
stituito da T8, un oscillatore a quarzo
overtone e da 7r9 e 7r10 entrambi am-
plificatori di terza armonica. Originaria-
mente tra I'oscillatore e gli altri due stadi
fu interposto un triplicatore a diodo. Si
e poi constatato che la uscita di T8 era
di gid sufficientemente distorta e ['in-
gresso di T9 sufficientemente non lineare
tanto da rendere il triplicatore non ne-
cessario. La potenza disponibile al con-
nettore d'uscita M & di circa 20 mW:
la purezza spettrale & appena sufficiente.
La parte ora descritta pud considerarsi
non essenziale, potendo essere sostituita
con qualsiasi generatore esterno o da un
VFO. Fondamentale & invece la parte che
inizia dal connettore R. |l segnale R.F.
attraverso C1 viene subito applicato ad
uno dei modulatori bilanciati. Per rag-
giungere l'altro, il segnale dovra attra-
versare la rete di sfasamento costituita
da L1 e C2. La condizione di fase uguale
a 90° si ha quando venga realizzata la
condizione: 2

w? L1 - C2=1

cioé quando il circuito & in risonanza alla
frequenza di lavoro.

| modulatori bilanciati, non essendo per-
fetti, dovranno essere ottimizzati per la
reiezione della portante tutte le volte che
venga variato il livello R.F. al loro in-
gresso. Questo implica che la parte im-
maginaria dell'impedenza d’ingresso vi-
sta dal circuito esterno dipendera pure
dal livello R.F. il quale viene cosi a
giocare un ruolo importante anche sulla
fase. In particolare la condizione di
ampiezze uguali viene trovata sperimen-
talmente agendo su C1. Anche questo
componente entra nel gioco delle fasi
per cui ad ogni sua variazione si dovra
associare una regolazione di C2 per
ripristinare la ortogonalitd dei due se-
gnali R.F. In pratica la ottimizzazione
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verra fatta osservando sull’oscilloscopio la
qualitd della SSB in uscita. Sono state
provate anche altre reti sfasatrici come
I'ovvio spezzone di cavo coassiale lungo
A/4. La rete usata offre sensibili vantaggi
su tutte le altre.

La banda di lavoro possibile con questo
dispositivo & superiore ai 10 MHz. Tutte
le frequenze comprese tra 140 e 150 MHz
presentate al connettore R si ritroveranno
in uscita come segnale SSB. Ovviamente
questo favorisce I'uso di un VFO esterno
per chi voglia svolgere traffico isofre-
quenza con stazioni diverse.

Per i modulatori bilanciati si & ricorso ad
un prodotto nazionale: il tipo TB2 mo-
dificato della TEKO. La modifica consi-
ste nell’aver usato come supporto dei
diodi hot-carrier costituenti il ponte stesso
4 trimmer regolabili dall’esterno. In que-
sto modo & possibile ottimizzare il mo-
dulatore stesso per il «range » di fre-
quenze prescelto.

Non ci sono preoccupazioni di banda:
dopo la ottimizzazione essa & ancora mag-
giore di 10 MHz.

Le uscite dei due modulatori bilanciati
sono collegate direttamente in parallelo
e fanno capo ad un connettore BNC.
Di qui in poi si dovra solo ampilificare li-
nearmente per portare il segnale al livello
richiesto.

c)Risultati

L'uscita vista all’analizzatore di spettro,
modulando con una nota a 1.000 Hz,
pud sintetizzarsi con questi dati:

1. soppressione portante, > 30 dB.

2. soppressione banda laterale inde-
siderata, > 25 dB.
3. soppressione altri prodotti spuri,

> 30 dB.

E credibile che una pil accurata messa
a punto possa migliorare queste cifre.
Avendo ben in mente i dati suaccennati
si pensa che questo eccitatore possa es-
sere portato a livelli di uscita non superio-
ri alla decina di W.

La potenza d’uscita del complesso &
0,4 mW indistorti misurati con bolome-
tro HP modulando con una nota a
1.000 Hz.

Dati sulle induttanze e varie

L1 = 3 spire filo argentato 1 mm. Dia-
metro = lunghezza avvolg. = 7 mm

L2 = 8 spire serrate filo 0,35 mm. Sup-
porto 7 mm.

mesfert |

Fig. 4 - Schema di una possibile disposizione
del circuito stampato audio.

L3 = 4 spire filo argentato 1 mm. Dia-
metro avvolgimento 6 mm. Lun-
ghezza avv. 8 mm. Presa a 3,5 spire.

L4 = 4 spire come sopra. Presa a 1,6
spire.

| trimmer sono ceramici di valore 4 +— 20

pF.

| condensatori passanti sono ceramici

da 1.000 pF del tipo da saldare a telaio.

Il microfono & un T32 della Geloso.
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Modulatori ad

anello

Roger - CH Honoré - a cura di G. Frateschi

Prima di descrivere i modulatori ad anello,
propriamente detti, ci sembra utile dire
quaiche cosa sulla modulazione senza
portante per la quale & stato immaginato
questo tipo di modulatore.

La modulazione senza portante consiste
in una modulazione d’ampiezza (abbre-
viata M.A.) nella quale non si conservano
che le bande laterali. Se si esamina |'a-
nalisi spettrale di una tale trasmissione
si constata che la linea centrale carat-
terizzante la detta portante in una M.A.
classica & sparita: figura 1.
Matematicamente |'espressione di
segnale modulato si riduce a:

UBF

un

Une = cos 2w (o, — F) ¢t

Ugr

cos 2w (f + F) ¢

L'espressione della portante (U, sen
2 fo 1) @ eliminata. In pid, I"amplifica-
zione delle componenti é notevolmente
ridotta poiché, con la stessa efficacia di
modulazione, si passa dalla figura 24
a quella 2B.

Si deve cosi rilevare che la nozione di
profonditd di modulazione non inter-
viene pil, siccome c'é il valore da cresta
a cresta del segnale B F che condiziona
I"'ampiezza del segnale R F.

Si ottiene dunque una considerevole eco-
nomia di energia « per la medesima in-
formazione trasportata »; le curve svi-
luppate rappresentanti la B F hanno, nei
due casi, la medesima ampiezza: ma in
M.A. le due curve sviluppate s'interse-
cano.

In un collegamento radio-elettrico il
vantaggio di una M.A. senza portante &
evidente: la portata di una tale stazione
emittente si trova aumentata di due volte
circa, la potenza irradiata essendo in certo
modo utilizzata completamente per il
segnale modulante. Vanno segnalate
certe particolarita: raddoppio della fre-
quenza di ripetizione dell'inviluppo; in-
versione repentina di fase della compo-
nente R.F. all'incrocio degli inviluppi
(vedere fig. 2).

Queste « anomalie » spariscono auto-
maticamente alla ricezione allorche si
pratica una reinserzione della portante,
alla demodulazione.

Oltre la ricerca di rendimento energetico
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favorevole, questo sistema di modula-
zione senza portante si giustifica nondi-
meno allorché si desidera il minimo in-
gombro tanto in frequenza quanto in
ampiezza.

Realizzata con « modulatori ad anello »,
la M.A. senza portante viene utilizzata
normalmente nella telefonia a correnti
portanti, in M.F. stereofonica a « sot-

toportante pilota », nella televisione tri~

cromatica (sistema NTSC e PAL), nelle
radiotrasmissioni O.C. in banda laterale
unica.

Modulatori ad anello a diodi

E il sistema attualmente pit impiegato,
ma l'apparizione dei dispositivi a circuiti
integrati modifica la situazione. Lo sche-
ma di principio & indicato nella fig. 3;
esso si compone di un reticolo di quattro
diodi intercalato fra un trasformatore
B.F. (7:) ed un filtro di banda (72) del
quale una presa centrale riceve la cor-
rente portante uscente da 7.

L'entrata della « portante » & forte: poco
importa allora se il segnale & sinusoidale
o rettangolare. Noi vedremo tuttavia che
la forma rettangolare & preferibile.
Allorcheé le alternanze di R.F. sono posi-
tive a sinistra (G) del trasformatore T,
i diodi D, e D; sono conduttori. Le cor-
renti R.F. si richiudono al punto B,
dopo aver preso un‘altra direzione in
A

Quando i diodi di cui sopra sono condut-
tori, essi equivalgono ad un corto-circui-
to per la tensione B.F. fornita dal secon-
dario di 7.. Per questo segnale, si stabi-
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Fig. 1 - Analisi spettrale di una modulazione
d’ampiezza classica con la portante (A) e senza
portante (B).

Fig. 2 - Confronto di onde modulate nella
modulazione di ampiezza con e senza portante.
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lisce una corrente circolante come indica
la figura 4A. Il secondario del 7, deter-
mina allora una tensione istantanea con le
polarita arbitrarie della figura.

Allorché I'alternanza del segnale por-
tante cambia di senso, un potenziale
negativo si manifesta pressoché istan-
taneamente in A, cid che rende condut-
tori i diodi D, e D, e blocca gli altri.
Durante questo tempo, i periodi dei se-
gnali R.F. e B.F. essendo molto dissimili,
si suppone che la tensione Ugr non
abbia cambiato di senso e ch’essa pro-
gredisca lentamente verso il massimo U,
(fig. 3).

I diodi conduttori si comportano come
corti-circuiti, la corrente uscente da Ugr
circola come indica la figura 4B: essa
cambia di senso nel trasformatore 7..
Questo processo si traduce in una specie
di spezzatura del segnale B.F. per mezzo
del segnale portante con la presenza si-
multanea degli inviluppi positivo e nega-
tivo. Si tratta di un vero commutatore
elettronico della tensione modulante al
ritmo dell'alta frequenza (fig. 5). La
repentina inversione di fase che si pro-
duce a ciascun incrocio degli inviluppi
si manifesta da sola poiché a questo
punto preciso il segnale B.F. cambia
« pure » di senso. Se la selettivitd del
trasformatore 7, non & troppo grande ed
essa congloba senza attenuazione note-
vole le due bande laterali BL, e BL,
distanziate di 2 F (fig. 3), la tensione
Un @ rigorosamente proporzionale a Uge.
Se i trasformatori 7, e 7, hanno un rap-
porto di trasformazione uguale all‘unita,
le ampiezze di U, e Upr sono parimenti
molto vicine.

La tensione di R.F. non interviene, si &
visto, che per servire di commutazione
essa sostituisce in qualche modo un paio
di invertitori che modifichino ad alta
velocita il senso della corrente. Si com-
prende allora facilmente che la forma
non ha guari importanza: il segnale por-
tante deve essere di preferenza rettango-
lare allo scopo di rispettare il pill possi-
bile l'inviluppo di B.F., ma quando la
frequenza portante e troppo alta in rap-
porto a quella di B.F., la forma del se-
gnale portante non ha alcuna importanza.

Modulatore ad anello per C.I.

Si possono rimpiazzare i diodi con quattro
transistori, ma I'ingombro pone dei pro-
blemi ed i vantaggi, che sorgono da que-
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sto adattamento diventano nulli. Per con-
tro, l'impiego di un circuito integrato

conglobante quattro transistori appaiati.

perfettamente identici, costituisce wun
progresso tecnologico evidente.
Citeremo per promemoria il circuito
TAB101 de LA RADIOTECNIQUE (fig.6).
La realizzazione di un tale modulatore
ricalca quella utilizzante i diodi; tuttavia,
conviene alimentare in modo opportuno
i transistori. Partendo da questa conside-
razione noi troviamo una carica normale
di collettore raddoppiata perché ha due
linee riportate sul + 9 V (vedere fig. 7).
Le basi dei transistori ricevono conve-
nientemente il segnale portante; una
polarizzazione di + 1,5V limita il bloc-
caggio dei transistori e sono le alternanze
di R.F., che sbloccano alternativamente
le coppie Ti/Tse Ts/T..

La componente B.F. viene applicata al-
I’emettitore tramite un ponte di resistenze
al fine di evitare il corto-circuito del ge-
neratore data la bassa impedenza di en-
trata degli emettitori. Infatti, la sceita delle
resistenze nel circuito della figura 7 de-
riva dal sistema di accordo, dall’adatta-
mento dellimpedenza, dalle sorgenti di
corrente continua, dal circuito integrato.
Solo il costruttore pud dare efficacemente
il procedimento di calcolo da seguire.

Il funzionamento & molto vicino a quello
del modulatore a diodi: le figure 84 e
B spiegano chiaramente cid che accade
per ogni alternanza della corrente por-
tante. Talora, 7, e T, sono conduttori,
e generano un’alternanza U, di polarita
data (A); altre volte sono 7; e 7, che
conducono ed allora il segnale U
cambia di senso (B).

Si stabiliscono cosi, alternanza per al-
ternanza, i due inviluppi della figura 5.
Le forme d'onda nella modulazione si
spiegano nel modo che segue.

Si pud vedere, nella figura 9, che le cor-
renti provenienti da 7, e T, s'intersecano
quando appaiono quelle di 7; e 7,. Le
creste delle alternanze del segnale por-
tante seguono una modulazione che &
la ripetizione del segnale di B.F. e la
ricombinazione di ciascuna corrente de-
termina il doppio inviluppo particolare
della figura 9F. Come piu sopra con i
diodi, la portante é sparita salvo che nel
riempire gli archi delle sinusoidi invilup-
pate.

Il marcato vantaggio di questo tipo di
modulatore a circuito integrato risiede
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Fig. 5. Frastagliatura dell'inviluppo della B.F.
per effetto della corrente portante qui supposta
di forma rettangolare.
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Fg. 7 - Esempio di modulatore ad anello rea-
li'zzato partendo da un TBA101.
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Fig. 9 - Forme d'onda nei diversi transistori
del circuito integrato perf, = 15 KHz. Le creste

sono teoricamente rettangolari, ma in realta
leggermente arrotondate.
[ [ . 1 2756 (13
Uy cos 27r Ft
|
| to =l tm t @
| 3 At >
TlITecc.. i‘

FI.MUUDITD‘D‘D—\M—L le dim
0 [
Muumrm ! ]Edm}@

fo !
M.km’®

may

Tln_muuL[U I u I.] H I I S T0) ‘

max

Fig. 10 - Caratteristiche del modulatore ad
anello: A) Tensione modulata in funzione della
corrente portante. B) tensione modulata in fun-
zione dell’'entrata di B.F. Per conoscere la ten-
sione R.F. applicata realmente al modulatore,
occorre moltiplicare il valore per 57, guadagno
dello stadio selettore del 2N2222 (V, normale
di 0,4 V circa).

nel fatto dell’entrata in potenza delle
basi: ne deriva una vera commutazione
e, benche I'entrata di R.F. sia connessa
ad una sorgente sinusoidale, le forme
d'onda modulate diventano rettangolari,
almeno per cid che concerne le correnti.

Sfortunatamente, la banda passante di
T, non & mai troppo larga e, appena che
la frequenza di lavoro aumenta, le creste
si arrotondano. Cid non disturba per nien-
te il funzionamento del sistema dal mo-
mento, ricordiamocelo, che la portante
rimane nettamente piu elevata che la B.F.

Nella modulazione stereo-multiplex, uti-
lizzata in M.F., il fatto di cui sopra pone
effettivamente dei problemi, perché la
cresta della B.F. s’accosta assai vicino
alla frequenza centrale

fo = 53 kHz

B.F. max. = 15 kHz

L’entrata in potenza delle basi del TAB101
si impone per evitare che le curve svilup-
pate siano deformate. Maigrado tutto,
una composizione simile a quella della
figura 7 non pud guari accettare una
B.F. superiore a 5 kHz. Riserviamo dun-
que questo circuito per I'elaborazione di
un generatore di M.F. stereo per labora-
torio.

Messa a punto

La messa a punto di un modulatore ad
anello a diodi o a C.l. si opera in due modi:
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con l'analizzatore di spettro o, pill sem-

plicemente, con I'oscilloscopio, se questo
ha deile caratteristiche sufficienti per di- ‘ Rd TN
latare e stabilizzare la zona ove si inter- smorzamento W
secano gli inviluppi. generatore diRF ba—Y—d  mogylatore — 10

. . . . , | fron modulata Uo ad anello \ v oseill, |
Innanzi tutto, bisogna disporre di un’en- | Um o RF i
trata di R.F. e B.F. tale che il segnale | y s ] I
sia effettivamente modulato all'uscita: j = | _
queste tensioni verranno regolate in | >~ Vor —fa = = linea |
modo che gli inviluppi abbiano un con- & snattes ==
torno sinusoidale. ‘ e ]
Per il circuito integrato un valore otti- | s d 2 L
male di tensione R.F., determina la mas- =5 s
sima ampiezza di questi inviluppi, Per tor = Jkie 1 linee . =
contro, non sembra che vi siano limiti o o
all’entrata della B.F., dal momento che 21 e o2

escursione  d1 frequenza o =

questa non supera la polarizzazione di
base dei transistori del C.1. |

Si tracciano cosi le curve A e B della fi-

gura 10; esse verificano cid che & stato Fig. 11 - Banco di prova per la messa a punto
detto sopra. di un modulatore ad anello.
Una modulazione ad anello non & con-

veniente che « quando & ben equili-

brata ». Per far questo, la reiezione della

portante centrale deve essere la pid

grande possibile, cid che si verifica nel

modo che segue se si ricorre al banco di

prova della figura 11.

Si agisce simultaneamente sull’entrata di

R.F. e sull’accordo dei circuiti del trasfor-

matore 7. Per favorire I'accordo di que-

st'ultimo, si pud renderlo provvisoria-

mente assai selettivo smorzandolo con

una resistenza o distanziando gli avvol-

gimenti allo scopo di ridurre I'accoppia-

mento.

, : . Lo .- . Fig. 12 - Osservazione con l'oscilloscopio del Fig. 13 - Osservazione con [Ianalizzatore di
Sull'oscilloscopio, si ricerca I'inversione punto di giunzione degli inviluppi. spettro dei segnali di una M.A. senza portante.
di fase della corrente portante al punto

di giunzione degli inviluppi (Fig. 12).

Un passaggio progressivo da un alter- 275 /L*_E'T"_{ il
nanza all’altra & da bandire: I'opposizione ! | ™
é . - \
di fase deve pI’Od,UI’SI lnettamen.te. _ J L, i o—
Sullo schermo dell’analizzatore di spettro, B, . B, piccola portante
si deve vedere non solamente sparire la | _ " lest—
linea centrale portante, « ma le bande |®uttiv vl
laterali devono avere ampiezze identi- R T~
: ness .
che » (flg 13) U inversione n\ banle titeraii
. . - n Tavl
Infine, sopprimendo la BF la R.F. residua A J n:n identiche
su f, deve cadere molto in basso: la re- . By | kg Inamplen
iezione raggiungera almeno 50 dB, cid @ buono e P
che si ottiene assai facilmente con lo b | ybuono |
i nedesima = e
schema della figura 7. | Ninarsione it / Mo\
f__‘n | t | non '€ pid o
\Em Mgz / limea centrale
= ' | fa // |
da Electronique Professionelle 10-71 | - ) L __
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Oscillatore libero stabile

per VHF

G. Tomassetti

Generare un segnale in VHF di buona
purezza spettrale & relativamente facile:
qualsiasi oscillatore libero soddisfa, in
pratica, questa esigenza. Se perd & ri-
chiesto che il segnale cosi generato sia
anche molto stabile, dell’'ordine di una
parte per milione, ad esempio, il problema
incomincia a complicarsi.

Il metodo generalmente adottato per ot-
tenere quanto richiesto e quello dell’oscil -
latore a conversione schematizzato in fig.
1. Il segnale di un oscillatore a quarzo a
frequenza f; e quello di un oscillatore li-
bero molto stabile a frequenza f; « bat-
tono » fra loro nel mixer producendo f;
il segnale VHF richiesto.

Per trarre un reale vantaggio da questa
disposizione si fara £, il piu alto possibile e,
conseguentemente, il valore di £, risul-
tando piuttosto basso, sara facilmente
tenuto costante. La deriva di f; sara la
stessa di 7, se in prima approssimazione
si considerera nulla quella di f,. Gli svan-
taggi del sistema sono quelli dei dispo-
sitivi a prodotto: anche i moderni modu-
latori bilanciati non riescono a ridurre a
livelli accettabili i prodotti spuri.

Un altro metodo per ottenere quanto ri-
chiesto & quello del confronto di fase,
di grande attualitd negli ultimi anni. Lo
schema di principio e quello delle fig. 2a
e 2b. Nel primo caso il segnale dell’oscil-
latore a quarzo e quello dell’oscillatore li-
bero VCO in VHF battono fra loro nel
mixer dando luogo ad un segnale diffe-
renza che viene inviato ad un comparatore
di fase. Se contemporaneamente a que-
st'ultimo viene fatta giungere l'uscita di
un altro oscillatore libero e stabile, che
lavori alla medesima frequenza, dal con-
fronto di fase dei due segnali si otterra
una tensione d.c.,che se opportunamente
amplificata, potra essere usata per correg-
gere la frequenza dell’'oscillatore VHF.
Chiuso cosi il «loop », la stabilita di
frequenza del sistema dipendera esclusi-
vamente da quella dell’oscillatore libero
denotato « sintonia » nello schema a
blocchi. La stabilita di frequenza rimane
la stessa per i due oscillatori liberi e chi
trae vantaggio dalla situazione & proprio
quello a frequenza pilu alta, come vole-
vasi. Lo schema di fig. 2b & analogo
al precedente con la variante ... digi-
tale. Per ridurre la frequenza dell’oscilla-
tore VHF ad un valore ragionevolmente
basso si usa un divisore al posto del
mixer e del quarzo. Sfortunatamente i
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divisori che possono lavorare in VHF
sono difficili da reperire e costosi.
Qualsiasi lo schema si pud senza dubbio
affermare che il sistema a confronto di
fase gode di meritata popolarita. Non
vanno perd dimenticati alcuni punti a
suo svantaggio:

1) complesso, di non facile messa a
punto ed anche costoso;

2) richiede una scelta oculata delle fre-
quenze in gioco dovendo evitare che
armoniche dell’oscillatore libero basso
possano raggiungere il bocchettone di
uscita o altri dispositivi elettronici vicini
per semplice irraggiamento. Un‘attenta
schermatura puo minimizzare questa pos-
sibilita.

Il sistema proposto dall’Autore, pur non
potendosi definire semplice, affronta il
problema della stabilitd di frequenza in
VHF non dissociata dalla purezza spet-
trale, dal punto di vista di un confronto
di frequenze: quella da « comandare »
in VHF, con quella dello zero di una curva
di risposta di un normale discriminatore
per MF.

La precisione ottenibile con questo si-
stema che, giova dirlo subito, & completa-
mente passivo non avendo oscillatori a
frequenza di confronto, & inferiore a quel-
la del sistema a comparazione di fase
(phase lock), ma non per questo poco
interessante. Anzi, in certe applicazioni
essa potra essere pili che adeguata. In
applicazioni specializzate o scientifiche
questo sistema potrd precedere un phase
lock semplificando problemi di aggancio
talvolta piuttosto gravi.

1. Il sistema a confronto di
frequenza

Lo schema a blocchi é indicato in fig. 3.
L'oscillatore libero in VHF (che chiame-
remo VCO da Voltage Controlled Oscilla-
tor) e un oscillatore a quarzo di opportuno
valore vengono mescolati fra loro nel
mixer per ottenerne la differenza. Un di-
scriminatore per MF accordabile dall’e-
sterno (per questo & indicato con « sin-
tonia ») e funzionante alla frequenza di
uscita del mixer fornisce una uscita d.c.
bilanciata, che pilota un amplificatore
operazionale. Al solito & proprio 'uscita
d.c. di quest'ultimo a determinare la
frequenza di oscillazione dell’oscillatore
libero in VHF.

H dispositivo funziona in questo modo:

276077

psc erist mixer VHF

uscita

n x 3

| 0sc
] libera

Fig. 1 - Oscillatore a conversione-schema a
blocchi.

appena il VCO si sposta da un valore
prefissato, dal discriminatore si avra una
uscita d.c. proporzionale all’ammontare
dello spostamento stesso. Se il guadagno
dell'amplificatore operazionale & suffi-
cientemente grande (pit di 1000), anche
tensioni relativamente piccole (qualche
mV) obbligheranno il varicap del VCO a
riportare la frequenza al valore prece-
dente. Si intuisce subito che agendo sul
discriminatore, spostandone con un co-
mando esterno la frequenza centrale, si
venga ugualmente a produrre una tensio-
ne errore che obblighera il VCO a segui-
re. La stabilitd di frequenza del circuito
VHF sara all'incirca uguale a quella del
discriminatore, che essendo passivo e a
frequenza bassa potra essere molto
grande. Si & detto « all'incirca » a ra-
gion veduta: si noti infatti che la pen-
denza della curva frequenza-ampiezza di
un discriminatore non é infinita per cui
piccole variazioni di frequenza rispetto
al punto di zero potranno produrre solo
piccole variazioni di tensione, che a causa
del guadagno non infinito dell’amplifica-
tore operazionale non riusciranno a « co-
mandare » il varicap in modo sufficien-
te. La limitazione di questo sistema risie-
de proprio qui: alla instabilita dell’oscil-
latore basso, comune concettualmente al
sistema phase lock, si aggiunge quella .
dovuta alla limitata sensibilita di frequen-
za della curva del discriminatore. In altre
parole, mentre nel confronto di fase la
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Fig. 2a - Oscillatore a comparazione di fase
con mixer.

Fig. 2b - Oscillatore a comparazione di fase
con divisore.
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frequenza VHF segue entro una frazione
di Hz quella dell’oscillatore basso, nel
sistema a confronto di frequenza saranno
necessarie alcune decine di Hz di devia-
zione prima che il sistema di controrea-
zione diventi operante.

In certe applicazioni derive incontrollate
di questo tipo sono inaccettabili: si ha
la sensazione perd, che generalmente
stabilita del citato ordine di grandezza
siano sufficienti.

Per verificare la realizzabilita e le difficol-
ta proprie del sistema, & stato costruito
il prototipo che verra ora descritto in qual-
che dettaglio. Non essendosi, nel pro-
totipo, tenuto in alcun conto il lato eco-
nomico, si pensa che il circuito elettrico
possa essere semplificato in alcuni punti
senza alterarne sensibilmente le caratte-
ristiche quando il fattore economico sia
invece preponderante.

2. Schema a blocchi e descri-
zione del circuito

Uno schema a blocchi con l'indicazione
delle frequenze in gioco & quello di fig. 4.
Pur essendo il principio di vasta applica-
bilita, si é pensato che realizzando il pro-
totipo sulfa banda 144-146 MHz inten-
sivamente usata dai radioamatori, una
vasta schiera di utenti avrebbe eventual-
mente tratto immediato profitto dal di-
spositivo.

Fissata la banda di frequenza di uscita
144-146 MHz) si pone il problema della
scelta della frequenza, meglio, della ban-
da di frequenze sulla quale far lavorare il
discriminatore. La frequenza del quarzo
si otterra come di solito per differenza.
Nel caso in esame era disponibile un
quarzo sulla frequenza overtone di 66,866
MHz che non ha concesso possibilita di
scelta ed infatti si e cosi operato:

a) frequenza di uscita = 144-146 MHz
b) frequenzadel quarzo = 133,732 MHz
(= 66,866 x 2)

c) frequenza del discriminatore:
144,000 — 133.732 = 10.268 kHz
146.000 — 133.732 = 12.268 kHz

in pratica si dovra poterlo sintonizzare
da 10 a 12 MHz.

Nella descrizione del circuito elettrico
ci si riferisce allo schema di fig. 5.

7. & un transistore al silicio 2N918, che fa
oscillare il quarzo alla sua frequenza
overtone di 66,866 MHz. Il condensa-
tore da 10 pF sull’'emettitore regola la
reazione dello stadio. Il circuito risonante

di collettore & provvisto di nucleo per
regolarne finemente la frequenza. Segue
un duplicatore a diodi al germanio, la
cui uscita & accordata sulla seconda ar-
monica del quarzo, dal circuito compren-
dente L.. Le prese su questa induttanza
sono state determinate sperimentalmente
avendo in mente il massimo trasferimento
di energia non disgiunto da un Q ragio-
nevole. F; € un MOSFET a doppia porta
(gate), che funziona come mixer, sosti-
tuibile con un transistore bipolare se ri-
chiesto. Il circuito di collettore essendo
molto smorzato é valido per entrambe le
soluzioni ed ha la risposta classica del
filtro di banda piatto per i 2 MHz di la-
voro (da 10 a 12 MHz in questo caso).
Il transistore 7, & un amplificatore di
tensione, che pilota direttamente il di-
scriminatore. A proposito di quest’ultimo
circuito, si noti come esso sia diverso da
quelli tradizionalmente adoperati nelle ap-
parecchiature per MF o TV. E stato infatti
riesumato lo schema originario con accor-
do sfalsato. Infatti Ls e C; dovranno ri-
suonare, per tutta la escursione richiesta,
qualche centinaio di kHz pia in alto ri-
spetto alla frequenza di L; e C; (0 vice-
versa). La comoditd di questa soluzione
risiede nel fatto che C, e C; hanno un
estremo a massa, per cui essi possono
venire unificati in un condensatore va-
riabile unico, a due sezioni del tipo radio.
Il mercato offre una varieta pressocchéin-
finita di modelli: il tipo radio, avendo due
sezioni a capacita diversa si presta otti-
mamente a far funzionare due circuiti
risonanti a frequenze sfalsate. Le indut-
tanze L; ed L; dovranno essere scher-
mate fra loro, i diodi al germanio D; e D,,
attraverso il filtro passa basso d‘uscita,
pilotano gli ingressi dell’amplificatore d.c.

L'amplificatore d.c. & costituito da due
operazionali pA709 protetti con diodi
in ingresso e con « offset » regolato da
Pi. In effetti almeno sulla carta, bastereb-
be un solo stadio per ottenere il guadagno
richiesto. La soluzione adottata, utiliz-
zando un guadagno individualmente piu
basso, migliora la stabilitd complessiva
ad un costo quasi irrilevante. La costante
di tempo del circuito di reazione del
secondo operazionale, essendo di 0,3
secondi € un compromesso tra stabilita
ed efficacia di filtraggio. L'uscita di que-
sto stadio, attraverso una resistenza di
valore molto alto, é collegata al varicap
dell’oscillatore  VHF chiudendo in tal
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Fig. 2a - Oscillatore a comparazione di fase
con mixer.

Fig. 2b - Oscillatore a comparazione di fase
con divisore.
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frequenza VHF segue entro una frazione
di Hz quella dell’'oscillatore basso, nel
sistema a confronto di frequenza saranno
necessarie alcune decine di Hz di devia-
zione prima che il sistema di controrea-
zione diventi operante.

In certe applicazioni derive incontrollate
di questo tipo sono inaccettabili: si ha
la sensazione perd, che generalmente
stabilita del citato ordine di grandezza
siano sufficienti.

Per verificare la realizzabilita e le difficol-
td proprie del sistema, & stato costruito
il prototipo che verra ora descritto in qual-
che dettaglio. Non essendosi, nel pro-
totipo, tenuto in alcun conto il lato eco-
nomico, si pensa che il circuito elettrico
possa essere semplificato in alcuni punti
senza alterarne sensibilmente le caratte-
ristiche quando il fattore economico sia
invece preponderante.

2. Schema a blocchi e descri-
zione del circuito

Uno schema a blocchi con l'indicazione
delle frequenze in gioco & quello di fig. 4.
Pur essendo il principio di vasta applica-
bilita, si & pensato che realizzando il pro-
totipo sulla banda 144-146 MHz inten-
sivamente usata dai radioamatori, una
vasta schiera di utenti avrebbe eventual-
mente tratto immediato profitto dal di-
spositivo.

Fissata la banda di frequenza di uscita
144-146 MHz) si pone il problema della
scelta della frequenza, meglio, della ban-
da di frequenze sulla quale far lavorare il
discriminatore. La frequenza del quarzo
si otterra come di solito per differenza.
Nel caso in esame era disponibile un
quarzo sulla frequenza overtone di 66,866
MHz che non ha concesso possibilita di
scelta ed infatti si & cosi operato:

a) frequenza di uscita = 144-146 MHz
b) frequenza del quarzo = 133,732 MHz
(= 66,866 x 2)

c) frequenza del discriminatore:
144.000 — 133.732 = 10.268 kHz
146.000 — 133.732 = 12.268 kHz

in pratica si dovrd poterlo sintonizzare
da 10 a 12 MHz.

Nella descrizione del circuito elettrico
ci si riferisce allo schema di fig. 5.

T, & un transistore al silicio 2N918, che fa
oscillare il quarzo alla sua frequenza
overtone di 66,866 MHz. Il condensa-
tore da 10 pF sull’'emettitore regola la
reazione dello stadio. 1l circuito risonante

di collettore & provvisto di nucleo per
regolarne finemente la frequenza. Segue
un duplicatore a diodi al germanio, la
cui uscita & accordata sulla seconda ar-
monica del quarzo, dal circuito compren-
dente L,. Le prese su questa induttanza
sono state determinate sperimentalmente
avendo in mente il massimo trasferimento
di energia non disgiunto da un Q ragio-
nevole. F, & un MOSFET a doppia porta
(gate), che funziona come mixer, sosti-
tuibile con un transistore bipolare se ri-
chiesto. Il circuito di collettore essendo
molto smorzato & valido per entrambe le
soluzioni ed ha la risposta classica del
filtro di banda piatto per i 2 MHz di la-
voro (da 10 a 12 MHz in questo caso).
Il transistore 7, & un amplificatore di
tensione, che pilota direttamente il di-
scriminatore. A proposito di quest’ultimo
circuito, si noti come esso sia diverso da
quelli tradizionalmente adoperati nelle ap-
parecchiature per MF o TV. E stato infatti
riesumato lo schema originario con accor-
do sfalsato. Infatti L, e C, dovranno ri-
suonare, per tutta la escursione richiesta,
qualche centinaio di kHz piu in alto ri-
spetto alla frequenza di L; e C. (o vice-
versa). La comoditd di questa soluzione
risiede nel fatto che C, e C; hanno un
estremo a massa, per cui essi possono
venire unificati in un condensatore va-
riabile unico, a due sezioni del tipo radio.

[l mercato offre una varieta pressocché in-
finita di modelli: il tipo radio, avendo due
sezioni a capacita diversa si presta otti-
mamente a far funzionare due circuiti
risonanti a frequenze sfalsate. Le indut-
tanze L, ed L, dovranno essere scher-
mate fra loro, i diodi al germanio D; e D,,
attraverso il filtro passa basso d’uscita,
pilotano gli ingressi dell’amplificatore d.c.
L'amplificatore d.c. & costituito da due
operazionali pA709 protetti con diodi
in ingresso e con « offset » regolato da
P1. In effetti almeno sulla carta, bastereb-
be un solo stadio per ottenere il guadagno
richiesto. La soluzione adottata, utiliz-
zando un guadagno individualmente pil
basso, migliora la stabilitd complessiva
ad un costo quasi irrilevante. La costante
di tempo del circuito di reazione del
secondo operazionale, essendo di 0,3
secondi € un compromesso tra stabilitd
ed efficacia di filtraggio. L'uscita di que-
sto stadio, attraverso una resistenza di
valore molto alto, & collegata al varicap
delf'oscillatore VHF chiudendo in tal
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Fig. 3 - Schema a blocchi del sistema a con-
fronto di frequenza.

Fig. 4 - Schema a blocchi numerico per la
banda 144-146 MHz.
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modo il circuito. Il FET F, € un oscilla-
tore semplice, senza particolari attributi
se non quello di fornire un’uscita sinu-
soidale. La sua frequenza di oscillazione,
quando la maglia & chiusa, non dipende
da esso se non in minima parte. F; ed F,
sono separatori-traslatori di impedenza.
E probabile che nessuno dei due sia real-
mente necessario nel caso di un progetto
industriale: nel prototipo & risultato utile
averli in circuito per poter fare misure
di frequenza e di tensioni RF.

3. Messa a punto

La cosa pitl importante in questo circuito
é riconoscere l'andamento frequenza-
ampiezza del complesso discriminatore-
amplificatore d.c.

Da esso dipende infatti il modo di colle-
gare il varicap, che ovviamente dovra agire
nel senso da opporsi e non esaltare le
derive di frequenza. Il controllo viene
fatto iniettando ['uscita di un generatore
di segnali all'ingresso di 7, e leggendo
la tensione applicata al varicap con un
comune tester. In particolare si sintoniz-
zera il discriminatore al centro della sua
escursione e, agendo sul potenziometro P1
si portera a zero la tensione d.c. letta sul
voltmetro. Se ora il livello di uscita del
generatore di segnali viene regolato a
qualche mV, spostando la frequenza
dello stesso verso l'alto (verso i 12 MHz
nel caso in esame) si dovra notare una

Fig. 5 - Schema elettrico completo.

rensy

_L_l | vascar

all'alimentazione (vedi testo)

r
T




 wewr oscill ] ' ' w07 | brusca deviazione dell'ago del tester
G5! duptic mixer Voo verso i valori positivi o negativi. It modo
55,86 .7 i Jik  [uscita di collegare il varicap, tenendo conto

bella 1. Se I'intervento del varicap ¢ erra-
to non sard ovviamente mai possibile

N Mz Mz P T di quanto precede, & indicato nella ta-
' ottenere l'aggancio di frequenza.

| e Altri punti di taratura dovranno permettere
Miz | banda a 7, di oscillare, ad L. di duplicare, ad L,
TAAGE! ed L; di avere la curva classica del filtro

passa banda ed al discriminatore di avere
la curva ad S come prescritto. | metodi e
le tecniche di accertamento sono ovvie
per cui non si insistera su questo punto.
| Una sicura misura per misurare l'avve-
‘ nuto aggancio di frequenza & quella di
! leggere con contacicli la frequenza di
{ ZSMVA | yscita del VCO. Essa dovra variare agendo
: — ——— I sulla sintonia del discriminatore e non,
ad esempio, variando L; o C;. Molto piu
Fig. 6a - Tracciato stabilita a breve termine. Fig. 7 - Schema a blocchi del circuito a con- semplicemente la stessa indicazione po-
fronto di frequenza con discriminatore integrato. {3 essere ottenuta leggendo la tensione
d’uscita dell’amplificatore d.c. Per tutta
la escursione del discriminatore la ten-
sione dovra variare di 6-8 Volt (da — 4
a + 4V per esempio).

1 | i
0 3 7
tempo minuti ‘

4. Risultati e conclusioni

Nelle figure 6a e 6b sono tracciate le

stabilitd a breve e medio termine. La

stabilitd di frequenza a breve termine

(qualche minuto) pud,considerarsi mi-

gliore di + 15 Hz, mentre quella a medio

termine migliore di + 100 Hz. Le misure

sono state fatte usando un contacicli HP

Fig. 6b - Tracciato della stabilita a medio ter- collegato ad un convertitore digitale-

mine. analogico la cui uscita era registrata da

un comune registratore a penna. Si noti

Z=n 1 cheiltracciato e in effetti una successione

[ di punti di campionatura (« sampling »)

| dovendosi considerare valido ai fini della

misura solo il periodo in cui le cifre del

contacicli erano ferme. Si intende che le

misure sono state fatte a temperatura

relativamente costante e che le alimenta-

zioni erano ottenute da buoni alimenta-

tori stabilizzati. La purezza spettrale &

molto buona (in effetti I'unico segnale

spurio pud essere quello a 133,7 MHz

che non é difficile da isolare con una
schermatura efficiente).

La tensione RF di uscita, perfettamente

| sinusoidale, & di circa 0,25 V efficaci su

50 Q. Il prototipo & stato montato su tre

telaietti stampati (il primo comprende

'oscillatore a quarzo, il duplicatore, il

mixer e T»; il secondo contiene il discri-
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minatore, mentre il terzo alloggia I'ampli-
ficatore d.c.), mentre tutta la parte a
VHF é stata montata entro una scatola
stagnata TEKO Professional piccola.
Ovviamente non si esclude la possibilita
di montare tutto il circuito su una unica
piastra stampata pil semplice e pil
razionale. Si & anche accennato al fatto
che il circuito potra essere semplificato
in certi punti senza danno.

Nel corso delle prove si & pensato che,
dopo tutto, il discriminatore e I'amplifica-
tore d.c. potevano essere sostituiti da
moderni integrati come il TAA661 delia
S.G.S,, che possono rivelare direttamente
la MF fino a frequenze di 60 MHz, con
guadagni di tensione di circa 1000. Lo
schema a blocchi di un circuito cosi con-
cepito e realizzato a livello di prototipo
& mostrato in fig. 7. Va detto che la sem-
plificazione circuitale peggiora la stabi-
litd di frequenza di un fattore 4 o 5; molto
se si vuole, ma non tanto da dovere scar-
tare a priori questa soluzione semplifi-
cata.

Descrizione_ delle induttanze e
componenti vari
Ly = 6 spire serrate filo smalta-

to 0,5 mm. Supporto di
6 mm con nucleo.

Un nuovo generatore di segnali
AM-FM con contatore di frequenza
incorporato

La ditta Logimetrics di New York, ha ag-
giunto un apparecchio ancora piu avan-
zato alla gia numerosa famiglia dei suoi

R i i i
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L = 4 spire e filo stagnato 1
mm. Supporto 6 mm.
Lunghezza avvolgimento
8 mm con prese alle spire
2,5 e 3,5. Con nucleo.

Ly = 4 spire filo stagnato
1 mm in aria. Diametro
avvolgimento 6 mm.
Lunghezza 14 mm. Presa
a 1,5 spire.

Lq Ls = 40 spire serrate filo 0,32
mm smaltato. Supporto
di 5 mm con nucleo. Di-
stanza fra le due 14 mm.
Contenute entro lo stesso
schermo.

L, L, = b5 spire serrate filo smal-
tato 0,32 mm. Supporto
6 mm. Primario: 7 spire
serrate stesso filo avvolte
sopra al secondario. Sen-

za nucleo.

Ty, T = 2N918.

Fi = RCA 40673 MOSFET
oppure 2N918.

Fo Fs, F,y = 2N3819 o simiii.

D, Dy, D, D, = Diodi al germanio tipo
TN34 o simili.

D:D' Dy, Dy = Diodi  al silicio tipo
TN914 o simili.

generatori di segnali di precisione.

Il nuovo modeilo 750 che & naturalmente
realizzato tutto con componenti allo sta-
to solido pud infatti coprire il campo di
frequenza da 9,5 MHz a 520 MHz (fino a
1040 MHz con duplicatore) con una pre-
cisione di taratura da =+ 0,001% a =+
0,05%, almeno dieci volte superiore a
quella dei normali generatori di segnali
a quadrante graduato.

Questa precisione & ottenuta mediante
'uso di un frequenziometro digitale in-
corporato che ha cinque cifre LED (light
emitting diodes).

Il comando di frequenza & ottenuto con
una manopola senza graduazione forte-
mente demoltiplicato e un verniero che
consentono una regolazione finissima
della frequenza.

L’eccellente stabilita di frequenza, il va-
lore elevato della tensione di uscita (1
Volt = 1/2 dBm in tutta la gamma di
frequenza con attenuatore di precisione)

Tabella 1.

VARICAP

. ~ ANODO  CATODO
|
= . | i S |
| Tensione d.c. d'u-

scita va verso i Al circuito
| valori negativi al -12 RF

Tensione d.c.d'u- |

scita va verso i | Al circuito

valori positivi RF al +12

Valida per frequenze del generatore di segnali,
crescenti rispetto allo zero del discriminatore.

Ringraziamento

Un cordiale grazie al Prof. G. Sinigaglia per i
consigli e le discussioni sempre utilissime.
Il lavoro & stato effettuato col contributo del
C.N.R. utilizzando le apparecchiature del La-
boratorio di Radioastronomia di Bologna.

e il basso contenuto di armoniche del-
I'oscillazione sono altre delle caratteri-
stiche notevoli dell'apparecchio.

Si deve ricordare anche che questo ge-
neratore pud essere modulato in ampiez-
za e in frequenza come pure ad impulsi,
in tutta la gamma con lettura diretta del-
la profondita di modulazione e della de-
viazione di frequenza, senza bisogno di
ricorrere a speciali procedimenti di ta-
ratura.

Tutti i contatori Logimetrics hanno il con-
tatore di frequenza incorporato. Tra i
vari modelli esistenti ricorderanno il mo-
dello 921 per frequenza fino a 80 MHz,
solo AM, a basso costo, il modello 950
analogo al modello 921 ma con modula-
zione di frequenza e il modello 925 « Si-
gnalock » nel quale la frequenza viene
stabilizzata a mezzo del contatore e del-
la sua base dei tempi il che da al gene-
ratore molte delle possibilita di un pit
costoso sintetizzatore di frequenza.




NUOVE IDEE

Luce stroboscopica

G. Kuhn

Fig. 1 - Tubo a Xenon FT-118 (E,ax = 100 J).

weesT

detirodo
dinnesm
{filo a spirale attorno al tubo)
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Come animare discoteche, riunioni e feste
con un sistema di illuminazione, che
opportunamente modificato, puo essere
usato nei contagiri senza contatto. Come
dire genio a sregolatezza...

1. Generalita

Non esistono limiti alla fantasia quando
si cercano nuove attrazioni per tratteni-
menti, feste, sale da ballo o discoteche.
Agli impianti stereofonici di potenza sem-
pre maggiore si sono aggiunte luci psi-
chedeliche che lampeggiano al ritmo
della musica, sorgenti invisibili o quasi di
luce ultravioletta che suscita fosforescen-
ze e colorazioni impensabili e ora (é
I'apparecchio che descriviamo) anche
sorgenti di luce stroboscopica, cioé ca-
denzate a una frequenza molto bassa, il
cui periodo é superiore alla persistenza
della immagine sulla retina: gli oggetti
in movimento, illuminati con questo
sistema, sembrano muoversi a singhioz-
zo, oppure sembrano moltiplicati. Se poi
I'oggetto in movimento & la propria per-
sona, ci si accorge di non poter pit valu-
tare correttamente le distanze, con tutte
le immaginabili conseguenze de! caso:
bicchieri rovesciati, urtoni. Una curiosa
esperienza, a patto che non duri troppo
a lungo.

2. Descrizione dell’apparec-

chio

La sorgente luminosa necessaria per se-
guire la cadenza richiesta di accensioni e
spegnimenti deve essere un tubo a sca-
rica nel gas.

La soluzione piti economica, & costituita
da un tubo a Xenon del tipo usato per
fotografare col lampo elettronico (Fig. 1-
2-3).

Queste lampade hanno normalmente
forma cilindrica: le pili piccole sono retti-
linee, quelle di maggior energia sono
piegate a forma di U o avvolte in una
spirale pit o meno fitta. L'involucro di
solito & di quarzo con due elettrodialle e-
stremitd. Lo Xenon viene preferito ad altri
gas, quali Neon, Elio, Cripton, per il
colore praticamente bianco della luce
emessa e per il maggiore rendimento
luminoso. All'esterno del tubo & avvolto
un sottile filo conduttore che permette

di ionizzare il gas contenuto all’interno
quando é applicato un impulso di ten-
sione sufficiente fra questo e uno degli
elettrodi principali. Per questo motivo si
abbassa notevolmente la tensione ne-
cessaria fra gli elettrodi principali, per
far circolare una corrente sostanziale.

Praticamente si applica agli elettrodi
del tubo un condensatore caricato a una
tensione inferiore a quella d’'innesco pro-
pria del tubo (che & sempre dell’ordine
di qualche migliaio di volt). Con un
circuito a tiristore ed un piccolo trasfor-
matore elevatore, si produce un impulso
di ampiezza di almeno 5 kV e di durata
di gqualche microsecondo, che viene
applicato fra l'elettrodo esterno e uno
degli elettrodi principali. La ionizzazione
del gas prodotta dal campo elettrico del-
I'impulso rende il tubo conduttore e il
condensatore pud scaricare in esso la
sua energia. La scarica dura fino a quando
la corrente circolante nel tubo non cade
al disotto di un certo valore minimo.

A partire dal momento di deionizzazione
del gas, si puo ricaricare il condensatore
e ripetere il ciclo.

| punti da considerare nel progetto di
questo circuito sono i seguenti:

1) i tubi a Xenon adatti all’applicazione
che stiamo esaminando sono caratte-
rizzati da un valore massimo di energia
per scarica e da un valore di dissipazione
massima. Quest'ultimo dato dipende evi-
dentemente dall’'energia di scarica e dalla
frequenza di ripetizione di queste. Nes-
suno dei due valori deve essere sorpas-
sato, se si vuole evitare una drastica ri-
duzione della durata del tubo per surri-
scaldamento e annerimento causato dal-
'evaporazione degli elettrodi.

2) l'energia di ogni scarica & approssi-
mativamente uguale all’energia imma-
gazzinata nel condensatore. Come & noto,
essa si esprime in Joule (J), ovvero in
Watt-secondo (Ws). Queste due unita
sono equivalenti. L'energia £ immagazzi-
nata & proporzionale alla capacita del
condensatore (C) ed al quadrato della
tensione di carica (V):

1

E=—CV2 Joule
2

La potenza P dissipata nel tubo & pari
(in Watt) al prodotto dell’energia di ogni




scarica per il numero di scariche al se-
condo, cioé alla frequenza (f)

1

P=Ef=—fCV? Watt
2

3) Generalmente i tubi per flash elet-
tronici impiegati in fotografia consentono
un‘energia massima intorno ai 100J e
una dissipazione di circa 10 W. Cio si-
gnifica che la massima energia, e quindi
illuminazione, si puo sfruttare solo inter-
vallando le scariche di almeno 10 se-
condi (f= 0,1 Hz). Nella nostra appli-
cazione invece si desidera che la fre-
quenza sia regolabile fra 2 e 20 Hg,
in quanto si ricercano gli effetti speciali
dell'illuminazione a impulsi: questo obbli-
ga quindi a ridurre proporzionalmente l'e-
nergia della scarica. Per esempio abbia-
mo fatto delle prove con un tubo « mini-
strobe » della societa lllumination Indu-
stries Inc., che tollera una dissipazione
di 15 W, alimentandolo con un conden-
satore di 8 yuF caricato a circa 500 V.
L'energia per scarica € un po’ inferiore a
1 J (in quanto il condensatore non pud
scaricarsi completamente nel tubo, a
causa della tensione di arco e della cor-
rente minima di mantenimento della io-
nizzazione). Con una frequenza di ripe-
tizione di 20 Hz il tubo raggiunge una
temperatura di funzionamento che resta
nei limiti di tolleranza.

4) Desiderando lavorare in regime ri pe-
titivo come nel nostro caso, & necessario
costruire gli impulsi ad alta tensione per
'innesco, alla frequenza desiderata. |l

mens7

A7) catedo

{1) anodo

sistema pit semplice € quello di realiz-
zare un oscillatore con un transistore
unigiunzione, utilizzando gli impulsi a
bassa tensione prodotti, per innescare
un piccolo tiristore, che a sua volta sca-
rica un condensatore nel primario di un
trasformatore elevatore, il cui secondario
é collegato all’elettrodo d’innesco del
tubo a Xenon.

Cominciamo dall’oscillatore (vedi Fig. 4),
che & del tipo a rilassamento: inizialmen-
te il condensatore C, & scarico; a tensione
applicata, I'emettitore del transistore uni-
giunzione € polarizzato inversamente e
pertanto non in condizione di condurre.
Mentre C, si carica attraverso la resi-
stenza R,, la tensione sull’'emettitore cre-
sce esponenzialmente. Quando vi rag-
giunge la tensione di commutazione
(cid avviene quando I'emettitore diventa
polarizzato in senso diretto) per un fe-
nomeno a valanga il condensatore si
scarica attraverso la base-uno, dopo di
che il ciclo si ripete. La frequenza gene-
rata f & approssimativamente calcolabile
con la formula

1
R1'C1

Come si vede, se si desidera una varia-
zione, per esempio, fra 2 e 20 Hz, per un
dato condensatore occorre variare la
resistenza di un fattore 10.

L'impulso generato dall’oscillatore & suf-
ficiente a porre in conduzione il tiristore
che a sua volta scarica il condensatore
C. (caricato a circa 250V tramite il

Fig. 2 - Tubo Mini-Strobe con trasformatore
d’'innesco incorporato (Enax = 125 J).

Fig 2 - Tubo a Xenon FT-30 (£,.x = 10J).

partitore resistivo sull’alimentazione) nel
primario del trasformatore elevatore, il
guale deve avere un rapporto (non critico)
di circa 1 :30. Sul secondario si riscontra
pertanto un impulso a bassa energia
(gqualche millesimo di Joule) e alta ten-
sione (parecchi kilovolt), piu che suf-
ficiente a provocare l'innesco della sca-
rica principale (C;) nel tubo. Il trasforma-
tore elevatore, generalmente di piccole
dimensioni, pud essere acquistato dallo
stesso fabbricante del tubo e anzi, il
« mini-strobe » citato prima, & gia mu-
nito di uno zoccolo octal che contiene
il trasformatore d'innesco. Un’altra pos-
sibilitd & costituita dall’'usare una co-
mune bobina di accensione da automo-
bile (ma lI'ingombro & notevole). Il tra-
sformatore pud anche essere costruito,
avvolgendo su un piccolo nucleo in fer-
rite, cilindrico o a tazza, circa 35 spire di
filo di rame smaltato ¢ 0,4 mm come
primario e un migliaio di spire dello stesso
filo ¢ 0,07 mm come secondario. Per
un buon funzionamento del trasforma-
tore & necessario intercalare qualche spes-
sore di carta incerata fra gli strati del se-
condario e procedere in seguito all'im-
pregnazione con araldite o altro compo-
sto isolante.

Il tubo a Xenon va montato in un proiet-
tore di tipo fotografico, mentre il tra-
sformatore d’innesco, se possibile, va
montato poco discosto dal tubo. L'in-
sieme pud essere chiuso in una scatola
che contiene il circuito, o collegato ad
esso mediante un cavo a tre conduttori.
5) Rimane da dire qualche cosa sull‘ali-

“ze0sr |

elettrodo

d'inneszo
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mentazione. Noi abbiamo fatto il primo
montaggio facendo uso di un trasfor-
matore convenzionale per radioricevitore
a valvole, in cui il secondario ad alta
tensione fornisce 450 V a presa centrale,
con una quarantina di milliampére. Ab-
biamo ignorato la presa centrale e pre-
visto il raddrizzamento a una semionda
dell'intera tensione (Fig. 4).

Questo sistema da la sicurezza di certo
spegnimento, quando il tubo & in fase di
scarica, perché durante le semionde di
non-conduzione del diodo, la tensione
applicata si interrompe sicuramente per
10 ms, tempo largamente sufficiente per
la deionizzazione del gas contenuto nel
tubo.

In un secondo montaggio (Fig. 5) abbia-
mo eliminato il trasformatore di alimen-
tazione per diminuire peso e ingombro
dell’apparecchio, e si & proceduto diret-
tamente al raddrizzamento a una semion-
da con duplicazione della tensione di
rete a 220 V. Anche cosi il risultato &
stato soddisfacente.

In entrambi i casi il condensatore C; si
carica a circa 500 V, che non costituisce
proprio il valore di cresta della tensione
alternata in quanto, dopo il raddrizza-
mento, esiste un divisore resistivo che
fornisce le tensioni necessarie al funzio-
namento dell’'oscillatore e del circuito
d'innesco. Il condensatore C; era realiz-
zato nel primo caso da due condensatori
elettrolitici da 16 pF/500 V posti in serie,
con resistenze equilibratrici e nel se-
condo da un singolo condensatore a
carta metallizzata da 10 pF/630 V del
tipo usato per |'avviamento di piccoli
motori sincroni monofase: dello stesso
tipo & anche il condensatore del duplica-
tore di tensione, da 4 pF/400 V.

In un terzo montaggio (Fig. 6) abbiamo
impiegato il piccolo tubo a Xenon a
bassa tensione, FT-30, specialmente de-
stinato all’'uso nei contagiri stroboscopici.
Per questo abbiamo semplicemente rad-
drizzato a una semionda la tensione di
rete a 220 V, caricando il condensatore
C; di 10 uF/400 V a circa 300 V. L'ener-
gia di scarica & di circa 0,6 J, ancora
sufficiente a dare una buona illumina-
zione nel raggio di qualche metro.

La tensione di alimentazione dell’oscil-
latore deve essere di una trentina di Volt
con buon filtraggio per ottenere una
corretta stabilitd di frequenza. In tutti i
montaggi si & ottenuta sul divisore resi-
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Fig. 4 - Circuito con alimentazione a trasfor-
matore.

Fig. 5 - Circuito con duplicatore di tensione
di rete.
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stivo, con l'uso di una resistenza o di
un diodo Zener da 30 V (cid che assi-
cura una stabilitd di frequenza ancora
migliore). |l filtraggio & assicurato da un
condensatore elettrolitico di alto valore.

3. Trasformazione in contagiri
stroboscopico

Un contagiri di questo tipo &€ molto utile
perché non richiede alcun accoppiamento
meccanico con l'oggetto di cui si vuole
misurare la velocita rotazionale. Questo
comporta semplicita d'impiego e maggior
precisione, in quanto non si carica mini-
mamente |'oggetto.

il principio di funzionamento & ben noto:
se si illumina per impulsi un oggetto
rotante, quando la frequenza d'illumina-
zione & esattamente uguale al numero
dei giri al secondo dell'oggetto, quest’ul-
timo appare fermo. Naturalmente lo
stesso accade se l'oggetto ruota a ve-
locitd multiple (doppia, tripla, ecc.), ma
non & molto difficile eliminare lI'incertezza
con un po’ di pratica. Naturalmente se
I'oggetto non ha una forma da cui si
pud facilmente giudicare la posizione
(un semplice asse, o un ingranaggio per
esempio) bastera contrassegnarlo con un
tratto di gessetto, una pennellata di ver-
nice o un pezzo di nastro adesivo.

Se n & il numero dei giri/minuto dell'og-
getto e f la frequenza di illuminazione in
Hz, la condizione di immobilitd avviene
quando

60

E sufficiente quindi conoscere f per de-
terminare n.

Se pertanto, nel circuito che abbiamo
descritto, si procede ad una calibrazione
del potenziometro che varia la frequenza,
abbiamo realizzato un contagiri strobo-
scopico. Il terzo montaggio si presta
particolarmente bene allo scopo. Se si
vuole realizzare un apparecchio per una
gamma estesa di velocita, occorre perd
procedere ad alcune modifiche (Fig. 7):
—a& meglio diminuire la capacita C; per
evitare una dissipazione eccessiva a fre-
quenze elevate: in ogni modo non oc-
corre pit una luce forte come nel-
l'applicazione precedente, perché si pud
avvicinare lo stroboscopio all’oggetto.
— non si pud pid raddrizzare una sola
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semionda: alle frequenze pil elevate Cs
non riuscirebbe a caricarsi fra un im-
pulso e l'altro. Occorre raddrizzare e fil-
trare la tensione di rete e proporzionare
R affinché il tubo si estingua dopo ogni
scarica.

— non si pud superare di molto, per un
buon funzionamento dell’oscillatore, un
rapporto di frequenze comandato dal
solo potenziometro di 1 : 10, al massimo
1 :20. Conviene quindi prevedere un
commutatore che metta in circuito dei
condensatori di valore differente, se si
desidera una gamma pit estesa.

— il potenziometro deve essere munito
di una manopola a indice, la cui scala
pud essere disegnata direttamente con
valori di giri/minuto.

Fig. 6 - Circuito semplificato per tubo a bassa
tensione.

Fig. 7 - Stroboscopio.
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ACUSTICA

Diffusore acustico con linea di

trasmissione

Ripresa di un principio di funzionamento per
suggerire un nuovo metodo di costruzione

A. R. Bailey- a cura di L. Cesone

Fig. 1 - Struttura essenziale di un diffusore a
linea di trasmissione.
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Da quando, per la prima volta nel 1965,
si parld di diffusori acustici con linea di
trasmissione ad assorbimento, Iinte-
resse per questo nuovo ed interessante
tipo di diffusore ha iniziato a segnare un
progressivo e sempre continuo accre-
scimento.

La struttura essenziale di un diffusore del
tipo suddetto & riprodotta in figura 1.
Con riferimento a tale figura, si noti che
la radiazione acustica proveniente dal
settore retrostante il cono dell’altopar-
lante si diffonde attraverso un condotto
acustico opportunamente riempito con
materiale a bassa densitd e dotato di
spiccate caratteristiche di assorbimento
acustico; gli assorbenti acustici a strut-
tura fibrosa quali, per esempio, I'ovatta di
cotone ed il capok sono molto adatti
per I'impiego precedentemente suggerito.
Si noti che il fenomeno di assorbimento
del suono esercitato da tali materiali tende
a diminuire mano a mano che la frequenza
associata con la radiazione acustica si
avvia verso valori pitt bassi.

In linea generale & cosa alquanto dif-
ficile riuscire ad ottenere un fenomeno di
assorbimento soddisfacente della radia-
zione acustica quando la lunghezza del
percorso sonoro € inferiore ad un quarto
della lunghezza d’'onda della radiazione
medesima considerata nello spazio li-
bero; a questo proposito & possibile veri-
ficare sperimentalmente che per una
frequenza di 30 Hz il limite delle condi-
zioni specificate corrisponde ad un per-
corso di circa 2,7 metri.

Se la lunghezza del condotto acustico
di un diffusore fosse inferiore alla misura
indicata, i suoni di frequenza pari ed
inferiore a 30 Hz raggiungerebbero senza
subire alcuna attenuazione la termina-
zione aperta verso |'esterno del condotto
medesimo. Si & potuto accertare che,
conseguentemente al ritardo introdotto
dal condotto, il suono proveniente da
quest'ultimo non dard inizio ad un fe-
nomeno di cancellazione della radiazione
proveniente direttamente dalla zona fron-
tale del cono dell'altoparlante, fintanto-
ché l'effettiva lunghezza del condotto
acustico si mantiene inferiore ad un sesto
della lunghezza d'onda del segnale acu-
stico considerato.

Sfruttando questo specifico comporta-
mento €& quindi possibile utilizzare la
radiazione proveniente dalla terminazione
aperta del condotto acustico per rinfor-

zare quella diffusa direttamente dalla
parte frontale del cono dell'altoparlante;
tutto cid in presenza di frequenze parti-
colarmente basse..

L'effetto del materiale assorbente di
cui é riempito il condotto, & quello di
abbassare la velocitda di propagazione
della radiazione sonora rispetto alla ve-
locitd da essa posseduta in aria libera.
Tale fattore di riduzione deve essere
compreso fra 0,7 e 0,8 per una deter-
minata densita di riempimento: cid con-
sentird al sistema acustico di operare in
condizioni soddisfacenti.

Nel corso del progetto iniziale di questo
particolare tipo di diffusore, si era ri-
scontrato che le piegature nella struttura
del condotto acustico causavano una
indesiderata « colorazione » dei suoni,
determinata in particolare dai gomiti della
struttura specialmente nella parte poste-
riore del diffusore. L'entitd del grado di
« colorazione » introdotta da questo pri-
mo fenomeno di riflessione (che, ricor-
diamo, & sempre presente in normali dif-
fusori a pareti piane) diventava abbastan-
za rilevante in corrispondenza della pil
alta frequenza di crossover pari a 1500
Hz. Evidentemente la soppressione di
tale fenomeno avrebbe certamente mi-
gliorato la riproduzione eliminando un
indesiderato fenomeno di eco.

Si ritenne quindi opportuno investigare
attentamente sulla natura del fenomeno
di « colorazione » ai fini di individuare
con precisione le cause specifiche della
sua generazione.

In un diffusore completamente chiuso di
forma semplice, come per esempio quello
illustrato in figura 2, un ideale impulso
sonoro, generato all’interno del diffusore
dal cono dell’altoparlante evidenziera due
componenti fondamentali: 'impulso di-
retto, irradiato frontalmente dal cono del-
I'altoparlante e diffuso verso I'esterno e
Iimpulso indiretto irradiato dalla parte
posteriore del cono e diffuso verso l'in-
terno del diffusore. Se si suppone che
quest’ultimo impulso possieda le carat-
teristiche di un’onda piana, se siimmagina
cioe che il fronte di propagazione del-
I'informazione sonora si trasferisca nello
spazio parallelamente rispetto alle pareti
del diffusore considerato, il suono rag-
giungera la parete di fondo, d'onde sara
riflesso verso il cono esattamente come
se si trattasse di un impulso. Parte dell’e-
nergia associata verrd irradiata tramite
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Fig. 2 - Struttura di un diffusore di tipo com-
pletamente chiuso.

Fig. 3 - Risposta ai fenomeni impulsivi di un
diffusore del tipo illustrato in Fig. 2.
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it cono verso l'esterno, mentre la parte
restante verra riflessa in direzione oppo-
sta e cioé verso l'interno della cassa
acustica considerata.
Il risultato di questo fenomeno di rifles-
sione si concretizza nella presenza di
una successione di impulsi a carattere
stazionario e di intensitd decrescente
irradiati dal diffusore.
Il diagramma delia radiazione acustica
in uscita potra quindi essere rappresen-
tato mediante il diagramma riprodotto in
figura 3. Se il fenomeno di riflessione
operato dalla parete di fondo del diffu-
sore viene modificato in modo tale da
renderlo graduale anziché brusco, al-
lora I'onda riflessa non si manifestera
pil come impulso singolo, anche nel
caso in cui I'impulso di partenza lo fosse,
ma come un impulso la cui durata e
la cui forma verra a dipendere dalla na-
tura e dalle caratteristiche del fenomeno
di riflessione.
Tale comportamento potrd essere me-
glio compreso facendo riferimento alla
figura 4. Vi é rappresentato schemati-
camente un particolare tipo di diffusore
a forma triangolare; in questo caso il suo-
no generato nella zona retrostante il cono
dell’altoparlante risulta essere successi-
vamente soggetto ad un fenomeno com-
posto di riflessione, la prima componente
della quale & dovuta al suono prove-
niente dai lati del cono, mentre la se-
conda componente & attribuita al suono
proveniente dalla parte centrale. Qua-
lora i percorsi di questi due distinti fe-
nomeni di riflessione fossero assai diversi,
il suono presente nel diffusore non potra
emergere come impulso unitario di breve
durata e di natura discreta, ma piuttosto
come impulso di lunga durata e di assai
minore ampiezza, pit simile ad un suono
di basso livello e di natura continua
piuttosto che ad un impulso. Quest'ultimo
tipo di radiazione acustica € oggettiva-
mente assai meno rilevabile da parte del-
I'orecchio di una serie di impulsi di am-
piezza decrescente. | due aspetti del fe-
nomeno sono rappresentati in forma
grafica in figura 5 ed ivi comparati.
Naturalmente sarebbe assai meglio
ai fini della fedeltd di riproduzione se
si potesse provocare il completo assor-
bimento del suono da parte della parete
inferiore del diffusore; il fatto che in
pratica risulti impossibile raggiungere
tale risultato, non esclude che sia della

massima importanza fare il miglior uso
possibile del materiale assorbente all’in-
terno del diffusore.

Verso una soluzione

L'ultilizzo di un altoparlante frontale con
diffusione del suono secondo la normale
al piano di fissaggio del cono, impone di
indirizzare la radiazione acustica che si
diffonde all'interno del diffusore secondo
la direzione verticale, evitando di intro-
durre indesiderate riflessioni acustiche.
Inoltre il sistema costruttivo deve essere
guanto piu possibile semplice onde man-
tenere basso il costo di realizzazione,
pur presentando spiccate caratteristiche
di robustezza. La rigiditd meccanica del
complesso acustico & infatti condizione
indispensabile per ridurre entro limiti
trascurabili i fenomeni di risonanza dei
pannelli di legno che costituiscono le
pareti del diffusore.

Dopo aver condotto vari esperimenti con
diffusori di differente forma, si & scelta
come piu idonea la struttura riprodotta
schematicamente in figura 6. Tale strut-
tura presenta numerosi vantaggi rispetto
al progetto iniziale.

Innanzi tutto, il condotto acustico & del
tipo a sezione triangolare, la qual cosa
consente di ottenere una riproduzione
limitatamente affetta da fenomeni di
« colorazione » dovuti essenzialmente al-
le riflessioni; in secondo luogo |a strut-
tura costruttiva risulta molto semplice,
tanto & vero che sono necessarie soltanto
due suddivioni interne. Terzo ponto
la parte frontale del diffusore ed il di-
visore interno di maggior superficie sono
interamente solidali, con il vantaggio di
ridurre sensibilmente eventuali fenomeni
di risonanza acustica del pannello fron-
tale. Infine, una struttura siffatta presenta
una superficie frontale sufficientemente
ampia da consentire |'applicazione di un
altoparlante mid-range lateralmente al
condotto acustico e lontano dall’altopar-
lante per la riproduzione dei bassi, nella
zona retrostante del guale esistono pres-
sioni interne notevolmente elevate che
possono influenzare il funzionamento
dell’altoparlante delle note centrali.

In pratica non si é ritenuto necessario
impiegare un diffusore separato per con-
tenere l'unitd centrale (si noti tuttavia
che si potra ottenere un sensibile miglio-
ramento rispetto alle condizioni speci-
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Fig. 4 - Struttura di un diffusore di tipo trian-
golare; & posta in evidenza la differente lun-
ghezza dei percorsi di riflessione.

Fig. 5 - Rappresentazione approssimata del se-
gnale in uscita da un diffusore di tipo triangolare
eccitato mediante un segnale impulsivo.
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ficate, applicando intorno all’altoparlante
della banda centrale una opportuna pro-
tezione chiusa e piena di materiale as-
sorbente). La struttura dei pannelli che
realizzano le suddivisioni interne del
diffusore sono chiaramente illustrati in
figura 7. Per questo tipo di diffusore si
raccomanda di utilizzare un sistema a tre
vie (tre altoparlanti distinti).
Incidentalmente, é opportuno far notare
che parecchi tipi di altoparlanti qualificati
per « alta fedelta » sono tali solo nella
qualifidazione. Evidentemente la rispo-
sta di un altoparlante nei confronti della
gamma di frequenze riproducibili rappre-
senta soltanto un aspetto delle caratteri-
stiche globali, tanto é vero che, per esem-
pio, la risposta nei confronti dei transienti
€ assai pit importante dal punto di vista
della valutazione generale delle caratte-
ristiche.

Prove di risposta impulsiva effettuate su
altoparlanti opportunamente collegati ai
fini di realizzare una lunga linea di tra-
smissione acustica, chiariscono assai
bene questi aspetti del problema. Si
notera in tal caso che parecchi alto-
parlanti della catena acustica continue-
ranno ad irradiare un’apprezzabile ener-
gia acustica anche 50 ms dopo l'istante
di soppressione dell'impulso di eccita-
zione.

Gli altoparlanti prescelti per la realiz-
zazione in oggetto devono essere noto-
riamente ottimi sotto I'aspetto della ri-
sposta ai transienti e disponibili in com-
mercio dotati della loro specifica rete di
crossover. Si badi infatti che il progetto
delle reti crossover presenta notevoli dif-
ficolta ed inoltre per ottenere risultati
soddisfacenti non & possibile utilizzare
reti crossover di impiego generico, ma
occotrre progettare reti specifiche stretta-
mente in funzione del tipo di altoparlanti
impiegati.

Riteniamo utile qualche considerazione
a questo proposito per convincere il
lettore piu sprovveduto delle afferma-
zioni precedenti. E a tutti noto che, sfor-
tunatamente gli altoparlanti non possono
essere considerati come unita sostanzial-
mente costituite da una resistenza pura-
mente ohmica per qualsiasi frequenza
riproducibile; dello spettro dobbiamo anzi
affermare che abbastanza spesso avviene
proprio il contrario. Iniziare il progetto
di una unitd crossover partendo da una
tale ammissione, induce inevitabilmente

ad un risultato assolutamente deludente,
tanto & vero che capita facilmente che al
termine di un progetto condotto sulla
base di tali considerazioni sia addirittura
necessario raddoppiare mediante il cal-
colo ivalori ottenutiai fine di ottimizzare
i risultati pratici. Inoltre, la differenza fra
gli angoli di fase dei segnali generati
dall’altoparlante in corrispondenza della
frequenza di crossover complica ulterior-
mente la procedura, e rischia di indurre
a considerazioni di progetto assoluta-
mente errate per quanto riguarda la va-
lutazione dei livelli di impedenza su gran
parte dello spettro delle frequenze acu-
stiche riproducibili.

Fig. 6 - Struttura del progetto finale.
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In breve, per concludere questo di-

scorso, & opportuno che le reti cros-
sover vengano progettate a partire dalle
reali caratteristiche degli altoparlanti dei
quali si & deciso I'impiego: in caso con-
trario si corre il sicuro rischio di risultati
assai scadenti.
Come abbiamo riferito precedentemente,
per riempire I'interno del condotto di tra-
smissione acustica si raccomanda I'im-
piego di un materiale assorbente atto a
realizzare una trasmissione di natura
continua del fenomeno acustico; parti-
colarmente adatto per questo impiego
& l'ovatta di cotone a fibra lunga, che
deve essere naturalmente ben tesa lungo
il condotto, poiché in caso contrario il
materiale perderebbe tutta la sua efficien-
za.

Il fissaggio del cotone pud costituire
talvolta un problema in particolare quan-
do esso sia stato impacchettato e com-
presso per ragioni di trasporto o di con-
servazione. Per il fissaggio potrebbero
servire chiodi o puntine sporgenti dai
pannelli che costituiscono i divisori del
condotto acustico, sebbene un‘ope-
razione di questo tipo si presenti spesso
piuttosto difficile ed alquanto laboriosa.
Se si impiegano altoparlanti a montaggio
frontale i condotti acustici frontali pos-
sono essere riempiti di materiale assor-
bente attraverso le aperture degli alto-
parlanti, mentre la parte retrostante puo
essere facilmente sistemata smontando
provvisoriamente il pannello di fondo
del diffusore.

In alternativa, se il diffusore & costruito
in modo tale da avere il pannello supe-
riore smontabile, tutti e tre i condotti
acustici possono essere riempiti abba-
stanza semplicemente accedendo ad essi
dall’alto. Si ritiene che una densita di
riempimento di circa 1 kg/m? sia vera-
mente ideale; una densitd superiore a
quella indicata potrebbe causare pressio-
ni sul cono dell’altoparlante, mentre una
densitd inferiore potrebbe dar luogo a
fenomeni di risonanza del condotto acu-
stico in corrispondenza della regione
delle frequenze pill basse.

Eventuali fenomeni di risonanza presenti
nel sistema possono essere sensibilmente
ridotti inserendo dei pannelli riflettenti
con angolo di 45° sul retro degli alto-
parlanti su ciascun lato del condotto
acustico. Tali riflettori non sono critici,
ma devono essere sistemati in modo tale

che il suono proveniente dal retro del
cono possa essere prima riflesso verso il
primo condotto, poi verso il secondo,
cioé come se il suono fosse una radia-
zione luminosa e i riflettori acustici una
coppia di specchi. |l miglioramento in-
troducibile in questo modo é soltanto
di circa 1 dB nei confronti della risposta
in frequenza; naturalmente se, all'atto
pratico, il miglioramento introdotto dai
riflettori si rivelasse appena percettibile,
si potrebbe tranquillamente deciderne
I'eliminazione. Nel caso in cui se ne de-
cide I'impiego, i riflettori acustici devono
essere realizzati in legno compensato e
devono essere saldamente fissati alla
struttura del diffusore.

La superficie dell’apertura di uscita del
condotto acustico non & particolarmente
critica in quanto la sua funzione € essen-
zialmente diversa dalla funzione che
possiede |'apertura similare presente sui
tipi « bass-reflex ». La variazione di tale
superficie nel rapporto di 1 a 2 non in-
troduce effetti apprezzabili. Come ab-
biamo gia ricordato precedentemente, le
curve di risposta devono essere conside-
rate con estrema precauzione in quanto,
lo torniamo ad affermare, esse rappre-
sentano soltanto un aspetto delle presta-
zioni globali dell’altoparlante.

D’altra parte la curva di risposta comples-
siva dovrebbe essere quanto pil possibile
lineare. La curva di risposta per un sistema
completo di diffusione misurata in una
camera anecoica & rappresentata in fig. 8.

Esaminando questa curva occorre consi-
derare parecchi suoi punti caratteristici.
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Fig. 7 - Aspetto e dimensioni dei

interni del diffusore.

pannelli

Fig. 8 - Curva di risposta complessiva di un
sistema di altoparlanti ottenuta in camera anei-
coica.
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Innanzitutto fa riduzione di responso in
corrispondenza dei bassi quivi rappre-
sentata non si manifestera nello stesso
modo illustrato allorché la diffusione
avvenga in un normale locale di abita-
zione. La presenza del pavimento deter-
minera un guadagno di 3 dB dovuto
all'assenza di diffrazione nella direzione
opposta. Similmente la presenza delle
pareti e del soffitto influenzano la ripro-
duzione delle frequenze basse. Infatti la
presenza di una risposta piatta in una
camera anecoica si manifestera con una
sensazione acustica piu intensa di quan-
to non avvenga in un normale locale.
Quando la riproduzione avvenga in un
locale di normali caratteristiche la risposta
alle frequenze basse del sistema qui de-
scritto & sufficientemente adeguata ed
uniforme fino ad una frequenza limite di
circa 30 Hz.

Lo smorzamento della curva globale
e il punto piu critico. La valutazione della
risposta nei confronti dei fenomeni tran-
sitori costituirebbe la soluzione ideale
per i problemi di valutazione di un alto-
parlante, tuttavia l'interpretazione di que-
sti risultati & attualmente assai difficol-
tosa se si esclude un’interpretazione
condotta su basi empiriche.
Da un punto di vista pratico, la prova piu

Le piramidi e i termistori

Non & facile trovare una relazione tra le
piramidi ed i componenti elettronici che
la bizzarria di un fotografo ha qui acco-
stato. L'unico elemento in comune tra
i millenari monumenti. canaci di resiste-
re al sole del deserto ed i termistori ptc
a forma di pastiglia, che con il calore
molto intenso esercitano determinate
funzioni elettriche, & il fatto di testimo-
niare il grado di sviluppo tecnico di due
epoche tanto distanti tra di loro.

I nuovi termistori ptc della Siemens, ap-
plicati negli avvolgimenti elettrici, eser-
citano una «funzione di sorveglianza »
disinserendo automaticamente le macchi-
ne al verificarsi di sovraccarichi. Sono
particolarmente adatti per alte tensioni e
potenze elevate.

Due momenti della lunga serie di controlli
e lavorazioni neilla fabbrica di cinescopi di
Esslingen.

efficace & quella condotta mediante I'ef-
fettivo ascolto, anche se questa valu-
tazione pud essere facilmente influen-

zata dai gusti musicali di un particolare

ascoltatore. Per questa ragione le mi-
gliori prove in questo senso sono quelle

ottenute mediante la riproduzione di

onde sinusoidali per valutare la distor-

sione, e di rumore bianco per valutare la.

risposta ai fenomeni transitori.

;

Dal punto di vista della riprodubibilitéf

di questo progetto, se si riscontrasse che
le dimensioni qui fornite fossero troppo
grandi & possibile ridurle in scala in ac-
cordo con il diametro dell’altoparlante
che si desidera impiegare per la ripro-
duzione dei bassi.
Naturalmente riducendo le dimensioni
di tale altoparlante si rischia di peg-
giorare sensibilmente le prestazioni glo-
blai deil'intero sistema di diffusione.
Per concludere, & opportuno ricordare
che soltanto la realizzazione del sistema
cosi come ¢& stato descritto fornisce otti-
me garanzie di funzionamento. Chi desi-
derasse introdurre anche minime va-
riazioni di progetto deve essere preparato
a risolvere specifici problemi che po-
trebbero insorgere in questo caso.

da Wireless World - maggio 1972
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Preamplificatore audio
impiegante le tecniche
del’amplificatore operazionale

Daniel Meyer - 8 cura di G. Frateschi

E risultato ovvio da vario tempo che il
livello delle prestazioni ottenibile da un
comune circuito preamplificatore a due-
tre transistori non é pit abbastanza sod-
disfacente nei sistemi di qualita elevata.

In un tipico circuito del tipo rappresen-
tato nella Fig. 1, il guadagno a circuito
aperto pud essere al massimo di 60
od anche 70 dB. Se il guadagno a cir-
cuito chiuso & fissato a un valore ragio-
nevole, diciamo 30 dB, la distorsione &
piuttosto alta alle frequenze pit basse
dove le esigenze di equalizzazione ren-
dono necessari considerevoli aumenti
dei bassi. A 30 Hz sono richiesti oltre
18 dB e come risultato il circuito ha
solamente da 10 a 15 dB di reazione
negativa restante. Questo pud facil-
mente tradursi in una distorsione del-
lI'ordine dell'1% o pil, troppo alta per
essere tollerata ancora pitt a lungo nei
sistemi di miglior qualita.

La soluzione consiste in un circuito
preamplificatore con miglior linearita,
o maggior reazione; il che richiede tanto
per cominciare un pit alto guadagno a
circuito aperto. Vi sono vari modi per
avvicinarsi a questo problema di pro-
getto, ma uno dei pit interessanti e sod-
disfacenti sembra essere quello di con-
siderare il circuito come se fosse un
amplificatore operazionale speciale. Si &
fatto cosi nel circuito integrato della
Motorola MC1303 e generalmente con
buoni risultati. Le prestazioni sono piu
che abbastanza buone sotto molti aspetti,
ma il rumore ed il carico di uscita ammis-
sibile non sono all'altezza dei migliori
standard. Ambedue le caratteristiche
sono dovute a problemi inerenti la fab-
bricazione dei circuiti integrati. Il rumore
tende ad aumentare assieme al nu-
mero delle operazioni di elaborazione e
non & per nulla difficile trovare singoli
transistori che diano migliori cifre di
rumore di quelli sulla piastrina del cir-
cuito integrato.

| progettisti di circuiti integrati sembra
che considerino piu importanti le pre-
stazioni dell’amplificatore come ampli-
ficatore di c.c. rispetto alle caratteristiche
che possono invece interessare i circuiti
a bassa frequenza. Caratteristiche come
la corrente di polarizzazione d'ingresso,
tensioni e correnti di spostamento d'in-
gresso, mentre sono importanti in un
amplificatore in c.c., hanno poca impor-
tanza in un amplificatore audio. In un

sistema acustico ci interessa soprattutto
delle seguenti caratteristiche:

— distorsione generata dal circuito quan-
do viene usato come preamplificatore
equalizzato;

— rumore generato nello stadio d'in-
gresso;

— campo dinamico, o massimo livello
d’ingresso;

— impedenze d'entrata e d'uscita.

Cosi se si intende usarlo come un ampli-
ficatore di audio frequenza, I'accoppia-
mento d‘ingresso diventa senza impor-
tanza. L'amplificatore in c.c. avra un
guadagno unitario in c.c. in condizioni
di circuito chiuso e gqualunque piccolo
accoppiamento possa presentarsi in u-
scita per un imperfetto adattamento delle
correnti e/o tensioni d'ingresso, non ha
importanza. Noi pure non siamo interes-
sati alla compensazione, che dara luogo
ad un amplificatore stabile con guadagni
in ogni caso sotto l'unita. Il circuito pud
essere progettato sapendo che il guada-
gno nella parte centrale della gamma
sara intorno ai 30-40 dB.

Il progettare il circuito come un ampli-
ficatore operazionale per uso speciale
ci offre due utili caratteristiche. Primo,
troviamo che tutte le uscite e le entrate
dei segnali sono a potenziale di terra
(massa) continuo. Questo & molto co-
modo per il progetto di un sistema com-
pleto, percheé non & necessario preoccu-
parsi molto degli effetti delle cariche e
scariche dei condensatori di accoppia-
mento quando vengono inseriti i com-
mutatori 0 vengono variate le posizioni
dei contatti scorrevoli dei potenziometri.

Secondo, si & di fronte a un circuito il
cui guadagno & fissato dal valore dei
due resistori nel circuito di reazione e
cosi la prestazione & uniforme nonostante
le variazioni nelle caratteristiche dei com-
ponenti.

Particolari di progetto

Lo stadio d’ingresso, come in quasi tutti
gli amplificatori operazionali ¢ un ampli-
ficatore differenziale, i cui emittori sono
alimentati da una sorgente di corrente.

mesn ‘l
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Fig. 1 - Con preamplificatori convenzionali del
tipo rappresentato, l'equalizzazione ha come
conseguenza una distorsione relativamente alta
alle basse frequenze — la correzione R.LAA. di
sopraelevazione 18 dB a 30 Hz significa che vi
& una reazione negativa relativamente piccola
alla b.f.

Fig. 2 - Miglior linearitd significa pil reazione
ed anche piG guadagno a circuito aperto. L'uso
di una sorgente di corrente « dinamica » come
carico di collettore aumenta il guadagno.
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Fig. 3 - Un carico della sorgente di alimenta-
zione, 76, viene pure usato per il secondo tran-
sistore amplificatore 7r5, Tr1 fornisce un gua-
dagno di 68 dB e 7r3 45 dB.

Fig. 4 - L’impedenza di carico ai capi della
quale si determina l'intera uscita & in funzione
delle resistenze di emittore del 7r5 e del 7r6
che controllano la corrente di riposo (ritenendo
I'alimentazione ~ 15 V).
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Questa ¢ di solito inclusa per incremen-
tare la rejezione di modo comune, ma in
questo caso & usata solamente per au-
mentare l'isolamento del circuito dalla
linea di ritorno di massa negativo. Il
segnale in ingresso della Fig. 2 « vede »
il circuito di collettore della sorgente
di corrente del 7r1 come un’elevata im-
pedenza sul ritorno al negativo dell’ali-
mentazione. Come risultato, la rejezione
di ondulazioni o fluttuazioni di tensione
viene considerevolmente migliorata. |
transistori 7r1 e 7r2 si dividono tra loro
la corrente della sorgente di alimenta-
zione. La corrente consentita & scelta
per dare una cifra ottimale di rumore per
i transistori in questo caso del valore
di 100 pA.

Per ottenere la pill bassa distorsione
possibile dallo stadio & necessario avere
il massimo guadagno. Come & stato
ben rilevato infatti la non-linearitd dei
transistori bipolari viene ridotta quando
il guadagno viene aumentato. La mi-
gliore situazione & ottenuta usando un
carico dinamico nel circuito di collet-
tore. Cosi un carico ha sostanzialmente
un’impedenza dinamica piu alta della sua
resistenza in c.c. Un carico dinamico
consiste in un resistore di carico precal-
colato, e in un carico « attivo », o una
sorgente di corrente. La sorgente di
corrente da un disturbo minimo e viene
inserita come si vede in Fig. 3. Il circuito
della corrente di alimentazione del 7r3
e polarizzato da due diodi IN914 e la
corrente che vi passera & controllata dal
valore delle resistenze d’emettitore. Am-

messo che la tensione di polarizzazione
della base sia stabile, la resistenza dina-
mica sara proporzionale all'inverso della
pendenza della caratteristica corrente di
collettore — corrente di base del tran-
sistore.

Pit bassa & la pendenza, pil alta & I'im-
pedenza.

Un resistore prefissato & aggiunto in
serie con l'alimentazione di collettore
del transistore, al fine di isolare la ca-
pacitd collettore-base dalla via del se-
gnale ad alta frequenza. Per 'impedenza
molto alta presentata dalla sorgente di
alimentazione e dal collettore dell’'am-
plificatore, un valore di capacita relati-
vamente piccolo pud determinare una
anomalia nella risposta dell’amplificatore
entro la gamma audio. Per impedire
il carico del circuito di collettore dello
stadio d’entrata e la diminuzione di gua-
dagno, viene usato come dispositivo di
adattamento fra gli stadi, un « emitter
follower ». Questo trasferitore di emetti-
tore (7r4 nella Fig. 3) pilota il circuito di
base del 7r5 nel secondo stadio di am-
plificazione. Viene ancora usato il carico
di collettore dall’alimentatore per il mas-
simo guadagno e la miglior linearita pos-
sibile.

L'impedenza d’uscita di questo circuito

Fig. 5 - Il guadagno totale & (R, + R»)/R;. Il
resistore R, & di 1 kQ ed AR, & nel circuito di rea-
zione della Fig. 6.

ES/10

entrata

ustita




s/

51k 750k
1.2k |

150 6,8n

L7
L A1k
—mr©
AAA
620 k

Fig. 6 - Reti di equalizzazione per il circuito
della Fig. 3. | valori sono A) per il fonorilevatore
(cartuccia magnetica), B) per il microfono di-
namico, e C) per la testina di registrazione. If
condensatore C deve essere 910 pF per 7 1/2
poll. (190,5 mm)/sec e 1,5 nF per 3 3/4 poli.
(95,25 mm)/sec. La tolleranza dei componenti
deve essere del 5% o migliore.

Osciliogramma: Risposta del circuito all'onda
quadra a 110 kHz usando la rete B della Fig. 6.
Scansione: 1 ps/cm.

ingresso

yscita

& complessivamente alta a circuito aperto,
ma agli effetti degli scopi generali di
un amplificatore operazionale, questo
non é importante. Il circuito sara sempre
usato in un sistema a circuito chiuso e
siccome la reazione & presa da questo
punto, l'impedenza apparente verra ri-
dotta secondo un fattore proporzionale
all’entita di reazione. In questo caso
particolare il guadagno a circuito aperto
sard di circa 110 dB e I'impedenza d'u-
scita attorno a 100 k., Poiché il gua-
dagno desiderato éintorno ai30 -40dB,
'impedenza di uscita sara ridotta a po-
che centinaia di ohm. |l guadagno a
circuito aperto del 7r1 & di circa 68 dB
e quello del 7r5, 45 dB.

La massima tensione di uscita dipende
dalla tensione di alimentazione usata e
dal carico che viene applicato all’'uscita
del circuito. Con un potenziale di + 15 e
— 15V e un carico di 10 kQ in uscita,
pud essere ottenuto un massimo di 7 V
(v. eff.) senza sovraccaricare o tagliare
i picchi. In un circuito di questo tipo
I'impedenza di carico attraverso la quale
& possibile produrre la massima uscita
& in funzione diretta del valore delle
resistenze di emittore del 7r5 e della
corrente di alimentazione del 7r6, che
controlla la corrente statica di questo
stadio. Questo fatto & interessante, perché
pud essere usato come base per un am-
plificatore in classe A di tipo insolito.

La Fig. 4 mostra la massima uscita che
pud essere ottenuta con vari valori di
carico adottando le tensioni di alimen-
tazione specificate. Le tensioni fornite

——

entrata

equalizzazione

possono essere portate a valori da + 25
a — 25 V con i transistori indicati. Il mas-
simo livello d'ingresso é direttamente pro-
porzionale alla tensione d’alimentazione
dato un guadagno costante a circuito
chiuso, cosi che pud essere usata una
tensione di alimentazione elevata se
questa & una caratteristica importante
nell'impianto.

Rete di reazione

Quando il segnale ¢ applicato all'in-
allingresso non invertito di un amplifi-
catore operazionale come & rappresen-
tato nella Fig. 5, il guadagno risulta es-
sere (Ri + R:z)/R:. 1l condensatore in
serie con R, riduce il guadagno unitario
in c.c. In conseguenza del forte tasso
di reazione impiegato, & opportuno che
'impedenza di ingresso del circuito sia
sopra 1 MQ e che sia aggiunta una re-
sistenza in parallelo con l'ingresso del
circuito per adattare il carico a una
cartuccia magnetica, il cui valore piu
comune é 47 kQ. Il piccolo condensatore
in parallelo con questo resistenza spiana
il responso alle frequenze sopra i 200
kHz, assicurando che I'impedenza del
generatore come & vista dal circuito non

Fig. 7 - Circuito proposto per il preamplifica-
tore con controlli di tono tipo Baxandall. La
distorsione alla massima sopraelevazione &
minore dello 0,01% rispetto al livello normale.

—

178310




ALTA FEDELTA'

2785/10

(=1
=

‘1'1“ [ITe 111
PREPPIN

g
=
o
=
+
&
=

Fig. 8 - Disposizione conveniente della ba-
setta stampata. | componenti della reazione
possono essere montati sui contatti del com-
mutatore. | componenti sono raffigurati montati
sulla faccia opposta ai conduttori.
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diventi infinita alle alte frequenze.

La rete occorrente per |'equalizzazione
R.LA.A. (piatto) con microfono e con
testine del nastro sono schematizzate
nella Fig. 6. Le resistenze da 2,2 kQ ed il
condensatore da 20 pF nella rete ma-
gnetica (incisione) da forma al responso
oltre i 50 kHz. Questo non & necessario
normalmente in un circuito a basso gua-
dagno o a stretta larghezza di banda, ma
¢ essenziale se si vuole ottenere un
responso ottimo ai transitori alle fre-
quenze piu elevate. L'oscillogramma mo-
stra la risposta del circuito a un’onda qua-
dra di 100 kHz in ingresso usando la rete
dal microfono. Il tempo di salita verra
ridotto se si usa una sorgente di segnale
ad alta impedenza, ma in nessun caso
sara maggiore di 2,5 ps.

Circuito completo

La Fig. 7 mostra un canale preamplifica-
tone con controllo di tono che usa il
circuito. Questo & un pilota eccellente
per un sistema di controllo di tono tipo
Baxandall, poiché la disposizione raffi-
gurata da approssimativamente 20 dB di
guadagno, un'esaltazione e un’attenua-
zione di 20 dB approssimativamente a

Fig. 9 - Effetto del condensatore di caduta C:
alle basse frequenze.

30 Hz e 20 kHz rispetto a 1 kHz. La
distorsione alla massima sopraelevazione
di questo circuito, che & la condizione
peggiore, & migliore dello 0,01% ai
normali livelli di uscita — cioé considere-
volmente migliore nelle moderne condi-
zioni dei circuiti pilota a un solo transi-
store, peraltro di grande impiego nelle
stesse condizioni di massima sopraele-
vazione.

Il numero ed il tipo degli ingressi & la-
sciato al costruttore. Ingressi ad alto
livello possono essere direttamente com-
mutati nel controllo di volume, o ridotti.
a livello con un opportuno divisore resi-
stivo applicato all'ingresso dell’amplifica-
tore. Questo sembra fare poco male con
un circuito di questa specie e rende le
commutazioni pit semplici. In questo
modo occorrono solo due gruppi di
commutatori, uno per la commutazione
degli ingressi ed uno le reti di equalizza-
zione.

Il circuito & stato progettato come unita
da inserire nella scheda di un piccolo
circuito stampato. La piastra modello del
circuito e la sistemazione dei componenti
sono evidenti nella Fig. 8. Questo tipo
di costruzione effettua la schermatura
del circuito con una semplice recinzione
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Fig. 10 - Con questo alimentatore di tensione,
il ronzio & 80 dB sotto lingresso di 10 mV.

Caratteristiche

Distorsione armonica: < 0,01% ad 1V uscita,
da 20 Hz a 20 kHz.

Ronzio e rumorosita: > 80 dB sotto 10 mV
d’ingresso.

Massima uscita indistorta: 7 Veff con 156V di
alimentazione e carico di 10 k2.

Ingresso massimo: 100 mV con rete « magneti-
ca»

Impedenza d‘ingresso: < 1 MQ a 40dB di
guadagno.

impedenza di uscita: > 1 kQ a 40 dB di guada-
gno.

Guadagno a circuito aperto: 110 dB.

Tensione d'alimentazione: da +10 a +25 e
da-10a - 25V.

Consumo: 10 mA a 15 V.
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/
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tensione di uscita Vetr

metallica e consente anche, se si desi-
dera, una facile incapsulazione con re-
sina. | collegamenti che portano i segnali
a bassa frequenza devono essere scher-
mati se superano un pollice o due di
lunghezza e devono essere evitati giri di
massa. Resistenze e condensatori della
rete di equalizzazione possono normal-
mente essere montati direttamente sui
terminali del commutatore selettivo. In
questa parte del circuito i componenti
dovrebbero avere una tolleranza del 5%
o anche migliore. |l condensatore in en-
trata va aggiunto per assicurare che nes-
suna tensione continua possa essere
applicata da una sorgente esterna ai tran-
sistori d'ingresso. Se cid non & probabile
in una eventuale applicazione il conden-
satore pud essere eliminato. |l punto di
spianamento della bassa frequenza &
determinato dal valore del condensatore
C nel circuito di base del 7r2. Come si pud
vedere dalla Fig. 9, il guadagno cade al
disotto dei 5 Hz e si approssima all’unita
a 0,1 Hz. Lo spostamento di fase rag-
giunge al massimo 55¢ fra 0,5 ed 1,0 Hz
e poi diminuisce ancora come la frequen-
za di ingresso si avvicina a zero.

Un alimentatore di tensione conveniente
per il preamplificatore & disegnato nella
Fig. 10. Con questo alimentatore il pream-
plificatore avra un ronzio ed il tipico ru-
more migliore di 80 dB sotto i 10 mV di
ingresso. Un preamplificatore completo
e un sistema di controllo che usa i moduli
di guadagno come quelli descritti avra
una distorsione armonica totale inferiore
allo 0,01% a ogni frequenza e in qualun-
que condizione al disotto del suo punto
di sovraccarico. L'estrema ampiezza della
larghezza di banda e I'assenza di oscilla-
zioni ad anello o sovraccarico sui tran-
sistori rende il preamplificatore molto
piacevole da ascoltare per lunghi periodi.
In combinazione con uno degli eccellenti
amplificatori di potenza a transistori ora
disponibili e un sistema di altoparlanti
di prima scelta, costituisce un complesso
per I'ascolto di musica di tutto rispetto.
Il fatto che vengano usati sette transistori
comporta una differenza lieve dato che
sono del tipo ad involucro di materiale
plastico il cui costo é relativamente basso.

da «Wireless World» luglio 1972
9
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Dip-Meter a transistori

L. Cascianini

Gli appassionati di elettronica conosco-
no molto bene questo strumento. Ini-
zialmente, quando era realizzato con
valvole, il suo nome era grid dip-meter,
in quanto il dip (abbassamento) dell’in-
dice dello strumento era prodotto dalla
corrente di griglia. Realizzato con tran-
sistori, e pertanto funzionante senza l'in-
tervento della corrente di griglia, il no-
me di questo strumento & diventato sem-
plicemente Dip-Meter.

La popolarita di questo strumento € do-
vuta alla sua semplicita ed alla moltepli-
cita dei controlli che permette di effet-
tuare. Tutti sono d’accordo nel ricono-
scere che non siamo di fronte ad uno
strumento di precisione; ma ugualmente
tutti dovranno ammettere che non esiste
uno strumento alirettanto semplice ca-
pace di dare una indicazione qualitativa
immediata riguardante:

la frequenza di risonanza di un cir-
cuito oscillatorio;

la taratura di un radio-ricevitore;
I'intensita di un campo elettrico;

il valore della frequenza di un oscil-
latore;

— | valori di capacita, di induttanza e
del fattore di merito (Q).

Per calibrare questo strumento & suffi-
ciente disporre di un buon radioricevi-
tore multibanda.

Come funziona il dip-meter

Si tenga sott’occhio la fig. 1. L1 indica
I'induttanza di una delle cinque bobine,
accordabili sulle varie frequenze, e mu-
nite di zoccolo con spinotti per l'inseri-
mento nel circuito.

lLe cinque bobine (fig. 2) possono ac-

cordarsi entro le seguenti bande di
frequenza:

bobina 1: da320 kHza 1 MHz
bobina2:da 1 MHza 32 MHZ
bobina 3:da 32 MHza 10 MHz
bobina 4:da 10 MHz a 32 MHz-
bobina 5: da 32 MHz a 100 MHz.

Le capacita C1 e C2 sono queile delle
due sezioni di un condensatore variabile
da 385 pF collegate in serie. Il rotore &
collegato all’emettitore di TR1; questo
collegamento serve ad introdurre la rea-

zione positiva necessaria per l'innesco
delle oscillazioni.

| componenti LI + C1/C2 + C3/C4
costituiscono gli elementi di accordo di
un oscillatore Colpitts. Caratteristica di
questo tipo di oscillatore & quella di po-
ter oscillare con sicurezza entro una
ampia gamma di frequenze.

La tensione di radiofrequenza che si
forma ai capi di questo circuito oscil-
lante viene raddrizzata dai diodi D1 e
D2, amplificata dal transistore TR2 ed
infine misurata dal microamperometro
M1.

Quest’'ultimo ha una sensibilita di 200
uA fondo scala.

In condizione di oscillazione, la bobina
L1 irradia energia a radiofrequenza, na-
turaimente a basse livello. In queste con-
dizioni, qualsiasi altro circuito oscilla-
torio accordato sulla frequenza di oscil-
lazione della bobina L1, e accoppiato
induttivamente alla bobina ossorbira da
essa un certo valore di energia R.F., e
di conseguenza, l'indice dello strumento
si spostera bruscamente a sinistra (in di-
rezione dello 0 della scala). Da qui la
parola — dip — che letteralmente vuol
dire «andare in basso ». Pertanto, sic-
come mediante la calibrazione dello stru-

esatto della frequenza su cui esso oscilla,
la presenza del dip indichera che anche
il circuito sotto misura (circuito accop-
piato) sarad accordato su quel valore di
frequenza.

Il dip-meter usato
come misuratore
di assorbimento

Il dip-meter pud essere usato anche per
misurare valori di intensita di campo
{ondametro). In questo caso, perd, esso
funziona con !'oscillatore spento. In que-
ste condizioni, se la bobina L1 viene a
trovarsi « immersa» in un campo elet-
tromagnetico a radiofrequenza (per es.
prodotto dall’'antenna di un trasmettitore
ed in genere da qualsiasi sorgente di
RF.), e se la frequenza di accordo del
circuito formato da L1 + C1/C2 + C3/
C4 risulta uguale a quella della sorgente
del segnale R.F., nella bobina verra in-
dotta una f.e.m. che, raddrizzata dai dio-
di D1 e D2, e misurata dallo strumento,

mento & possibile conoscere il valore Fig. 1 - Schema elettrico del dip-meter.
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Fig. 2 - Fotografia delle bobine di accordo
(L1...L5).

Fig. 3 - Fotografia di prototipo di dip-meter
realizzato nei laboratori di Applicazione della
Philips-Elcoma.

indichera I'intensita di campo della sor-
gente R.F. nel punto in cui & stata mi-
surata dal dip-meter.

Costruzione

li prototipo di cui in fig. 3 riportiamo Ia fo-
tografia, & stato realizzato con compo-
nenti elettronici reperibili presso i distri-
butori autorizzati dalla Philips-ELCOMA.

Il montaggio dei componenti non pre-
senta particolari difficolta (fig. 4 e 5). Si
tenga solo prsente che:

— i collegamenti fra le boccole ed il
condensatore variabile debbono esse-

54

re pit corti possibili a causa delle al-
te frequenze in gioco. Per ridurre le
capacita parassite, le boccole devono
essere montate su una basetta iso-
lante. (vedi fig. 6).

— l'albero del rotore del condensatore
variabile deve essere isolato dal con-
tenitore;

— la manopola del condensatore deve
essere di materiale isolante;

— Pinterruttore S1 deve essere del tipo
a slitta bipolare a tre posizioni: 1)
spento (a sinistra), 2) ondametro (al
centro), 3) oscillatore (a destra).

Il contenitore sara di preferenza metalli-
co onde ridurre l'irradiazione dell’oscil-
latore e schermare il rivelatore. Nella fig.

7 sono riportate le dimensioni del con-
tenitore, mentre nella fig. 8 presenta due
vedute dell'interno del dip-meter.

Qui di seguito riportiamo i dati relativi
alla costruzione delle bobine. In fig. 9
sono riportate le loro dimensioni. Impie-
gando supporti aventi le dimensioni in-
dicate, i dati relativi agli avvolgimenti so-
no i seguenti:

Bobina 1: 230 spire di filo di rame smal-
tato da 0,1 mm < e nucleo in ferrite tipo
4B, lunghezza = 30 mm; diametro = 8
mm, che si ottiene tagliando un nucleo
C8/100/4B. In fig. 10 sono riportate le
dimensioni del supporto del nucleo.

Bobina 2: 100 spire di filo di rame smal-
tato da 0,22 mm 9
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Bobina 3: 30 spire di filo di rame smal-
tato da 0,5 mm <

Bobina 4: 8 spire di filo di rame smal-
tato da 0,6 mm @

Bobina 5: 2,5 spire di filo di rame smal-
tato da 0,8 mm < avvolte su un man-
drino di @ 12 mm e poste all'interno del
supporto per le bobine.

Tutte le bobine hanno le spire affiancate.
In fig. 11 sono riportati particolari co-
struttivi della basetta per il fissaggio delle
boccole per gli spinotti deile bobine.

Calibrazione del dip-meter

1 - Taratura voltmetro

Per ottenere la massima sensibilitd uti-

le del voltmetro prima di richiudere il
pannello nella scatola contenitrice oc-
correrd procedere a due semplici rego-
lazioni:

1) In posizione «ondametro »

Regolare R5 finché lo sirumento ab-
bia l'indice a circa 1/4 della scala.
(Qualora si misurino forti intensita di
campo elettrico sara utile allontanare
il dip-meter dal generatore piuttosto
che ritoccare R5).

2) In posizione «oscillatore »

Inserire 'a bobina N. 1 (da 320 kHz a
1 MHz).

Ricercando la massima deviazione del-
I'indice dello strumento ruotando la ma-

Fig. 5 - Fotografia della piastrina di circuito
stampato con i componenti montati.

Fig. 4 - Disposizione schematica dei compo-
nenti sulla piastrina del circuito stampato.

nopola graduata, regolare R6 in modo
che lindice dello strumento non superi
il fondo-scala.

2 - Taratura della scala

1) Ci si procuri un buon ricevitore ca-
pace di ricevere segnali con fre-
quenza compresa tra 300 kHz (lun-
ghezza d'onda = 1000 metri) e 100
MHz (lunghezza d’onda = 3 metri). Si
porti I'indice della scala su 320 kHz.

2) Si inserisca la bobina 1 nel dip-meter,
si porti I'interruttore a pulsante S1 in
Il posizione (oscillatore) e si comin-
¢l a ruotare la manopola del conden-
satore variabile fino ad udire una no-
ta di tono variabile in altoparlante. Si
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Dimensioni del supporto delle bo-

ruoti lentamente la manopola fino al
punto in cui la nota non & pit udibi-
le «battimento zero)*. Se questo
punto non coincide con V’inizio della
scala dello strumento si ritocchi il
nucleo della bobina fino ad ottenere
cio.

Su questo punto della scala si scriva
320 kHz e sara l'inizio scala delle fre-
quenze misurabili con la bobina 1.

3) Occorre ora determinare I'altro estre-
mo della scala. Per far cio6 & sufficien-
te accordare il ricevitore su 1 MHz e
successivamente accordare, agendo
sulla manopola, anche il dip-meter su
questa frequenza. Anche questo se-
condo accordo si avra quando la no-

ta di battimento si annulla. In corri-
56
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spondenza di questa posizione della
manopola si segnerd sulla scala del
dip-meter il valore di frequenza di 1
MHz e sara il fondo scala della fre-
quenza misurabile con la bobina 1. |
valori intermedi di frequenza (per es.
400, 500, 600 kHz, ecc.) verranno ca-
librati sulla scala seguendo il prece-
dente sistema.

La calibrazione delle scale delle fre-
quenze delle altre quattro bobine si
fa seguendo lo stesso sistema usato
per la calibrazione della scala della
bobina 1. Con la differenza che, in
questo caso, essendo le bobine sprov-
viste di nucleo, la taratura desiderata
della scala si potra fare togliendo o

dall'alto

d’ingombro del conteni-

* Per ottenere il battimento occorrono ovvia-
mente due segnali; il battimento & la fre-
quenza che corrisponde alla differenza dei due
segnali (in valore assoluto). Se le frequenze
dei due segnali sono uguali, la differenza sa-
ra nulla ed il «battimento» uguale a zero.
Per6 noi abbiamo a disposizione un solo
segnale: quello generato dal dip-meter. Si po-
tra tuttavia ottenere un battimento sfruttando
i segnali che verranno captati dal radio rice-
vitore in ore di buona propagazione (serali
per lo piu).

Un altro sistema consiste nell’accoppiare
quanto basta, il ricevitore al dip in modo
Ja sentire un soffio (che non & altro che la
frequenza portante o onda non modulata pro-
veniente dal dip-meter).




aggiungendo qualche spira 0 mezza
spira alle bobine.
Nel caso non sia disponibile un ra-

dioricevitore multigamma si potra
adottare la scala da noi disegnata
(fig. 12). In tal caso la precisione sara
naturalmente ridotta, ma sempre suf-
ficiente.

| principali impieghi
del dip-meter

Sono i seguenti:

— determinazione della frequenza di ri-
sonanza di un circuito oscillante;

— allineamento di un radioricevitore;

.

F

Nucleo FXC

g. 9 - Dimensioni delle bobine.

Fig. 8 - Due vedute dell'interno de!l dip-meter.

— ricerca della massima intensita di un
campo elettromagnetico;

— misura di capacita, induttanze e fat-
tori di merito di bobine (Q).

Esaminiamo in dettaglio questi impieghi.

1 - Determinazione
della frequenza di risonanza
di un circuito oscillante

Per prima cosa bisognera individuare
quale bobina si dovra usare.

Si provano le varie bobine e ruotando
ogni volta la manopola si cerchera di
vedere quella che «risponde in qual-

che modo ». Durante questa ricerca si

avvicinera notevolmente la bobina del
dip-meter a quella del circuito oscillante
in modo da accoppiare al massimo le
due bobine e ottenere il massimo trasfe-
rimento di energia, cioé il massimo dip.
Si ruoti la manopola fino a quando l'in-
dice dello strumento ritorni bruscamen-
te verso l'inizio della scala dlelo stru-
mento. In questo condizioni si legga il
valore della frequenza sulla scala del
dip-meter. Dalla maniera con cui l'indice
dello strumento ritorna indietro ci si pud
fare un’idea della bonta del circuito che
stiamo misurando: piu ritorna veloce-
mente verso sinistra e pit s'avvicina allo
zero, e piu elevato sara il fattore di me-
rito del circuito (Q).

Per una miglior precisione di frequenza
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Fig. 12 - Scala pre-tarata da usare in caso
il dip-meter non possa essere calibrato come
indicato nel testo. (Scala 1:1 da ritagliare
dalla rivista).

Fig. 13 - Fotografia del dip-meter completo
delle 5 bobine di accordo.

Fig. 10 - Supporto centratore in plexiglas per
nucleo di Ferorxcube. Ne occorrono due

esemplari. = L
! L
| "
Fig. 11 - Particolari costruttivi della basetta 1
dove sono fissate le boccole per gli spinotti
delle bobine.
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e W = 5

sara meglio accoppiare poco (lascamen-
te)le due bobine.

2 - Allineamento
di un ricevitore

Il dip-meter pud considerarsi un minu-
scolo trasmettitore. Le correnti a radio
frequenza che percorrono le spire del-
I'avvolgimento delle bobine producono
onde elettromagnetiche che possono es-
sere captate da un radioricevitore, che
si trovi in prossimita. Se il segnale irra-
diato risultasse troppo debole, & possi-
bile aumentarne I'intensita prendendo
un pezzo di filo di rame fungo 1 metro,
formare qualche spira ad una sua estre-
mitd e inserire questa spira sulla bobina
dello strumento.

In questo caso, il pezzo di filo di rame
serve da antenna.

3 - Ricerca della massima
intensita di un campo
elettromagnetico

In questo caso, il dip-meter non irradia
ma assorbe energia. In queste condizioni,
viene impiegato per ricercare il punto
della massima intensitd di un dato cam-
po elettromagnetico, cioé il punto piu
adatto per installare un’antenna, per
Esempio. In questo caso, il punto dove si
verifica la massima deviaziope dell'indice
dello strumento, corrispondera al punto
di massima intensita di campo del tra-
smettitore sul quale & stato accordato il
dip-meter.

4 - Misura del fattore
di merito delle bobine

Il fattore di merito della bobina, come
abbiamo gia visto, ¢ indicato dalla velo-
cita con cui l'indice dello strumento si
dirige verso l'inizio della scala. Se I'indi-
ce, in prossimita della frequenza di riso-
nanza si abbassa repentinamente (dip-

DIP-METER

Materiale occorrente (componenti PHILIPS-ELCOMA)

R 1 Resistore 4,7 k) a4 W

R 2 Resistore 4,7 kQ Ve W

R 3 Resistore 4.7 kQ 17, w ( B8031.04 NB

| R 4 Resistore 680 k2 /s W

R 5 Trimmer 100 k2 {

R 6 Trimmer 100 kQ § E 097 AD

C 1 Condensatore variabile 2x 385 pF |

Cc 2 Condensatore variabile 2x 385 pF | 2222.807.10048

C 3 Condensatore ceramico a tubetto 100 pF | ‘

C 4 Condensatore ceramico a tubetto 47 pF \ C304GH/B
|

C 5 Condensatore a foglia 10 nF C331R

C 6 Condensatore ceramico 33 pF C 333/C 33E

c 7 Condensatore a foglia 4,7 nF ! c331R |

c 8 Condensatore a foglia 22 nF \ 3 |
|

TR 1 Transistore al siticio npn BF 194

TR2 Transistore al silicio npn BC 148 (BC 108)

D 1 Diodo al germanio AA 119

D 2 Diodo al germanio AA 119

M 1 Microamperometro 200 pA

Nucleo FXC @ 8x 30 mm ricavato da C8/100/4B

basso) significa, per esempio, che il Q
della bobina & elevato. L'indicazione del
Q della bobina & valida esclusivamente
come confronto fra due bobine poste
alla medesima distanza dalla bobina del
dip-meter. Questa misura serve anche a
rilevare indirettamente se l'avvolgimento
della bobina ha qualche spira in corto-
circuito (bassissimo Q).

Osservazione importante

Durante tutti i precedenti controlli non
accoppiare troppo la bobina al circuito
che si vuole controllare. Cid compromet-
terebbe la precisione della misura, la

quale, anche in condizioni di misura ot-
time, da risultati che oscillano sul =
10% del valore misurato con strumenti
di laboratorio veri e propri.

Componenti meccanici

1 scatoletta di metallo

1 basetta supporto con boccole

1_ inteyruttore bipolare a slitta a tre po-
sizioni

2 colonnette per fissaggio piastrina a cir-
cuito stampato

1 piastrina circuito stampato

1 attacco per pilada9 Vv

1 manopola con indice
Viteria varia q.b.
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Equalizzazione dei sistemi di
rinforzo del suono

D. Queen - a cura di A. Contoni

L'argomento dell’'equalizzazione dei si-
stemi di rinforzo del suono ha destato re-
centemente un notevole interesse; sono
stati percid diffusi caoticamente molti
termini inerenti, creando una certa con-
fusione. Cosi, per es., si parla di equaliz-
zazione a larga banda e a banda stretta,
di filtri di canali, di ottave di un terzo, di
rapporto diretto a riverberante ecc.

Si discute largamente oggi sui pregi rela-
tivi e sui risultati di queste varie misure.
Un tecnico del suono, prima di decidere di
fare una particolare misura, dovrebbe
conoscere esattamente cid che quella
misura & capace di dare, e, piti importante,
cid che la misura non & capace di fare.
La tecnologia dell’'uso di filtri di canali
per l'equalizzazione degli ambienti &
stata resa popolare da C.P. Boner, dopo
i suoi studi sugli impianti sonori di rin-
forzo nelle chiese, che sembravano pre-
sentare molti modi evidenti di risposta.
Dopo aver eliminato i modi spuri per
mezzo di filtri di larghezza di soli pochi
Hz, si era intensificata la ricerca delle
proprietd di rimbombo e di guadagno
acustico dell'impianto. Gli studi del
Boner dimostrarono che molti locali, nei
quali egli lavorava, potevano essere mi-
gliorati usando una cinquantina o una
sessantina di tali filtri. Si noti che il Bo-
ner ricorreva all'uso di detti filtri, dopo
che l'impianto era stato costruito con
componenti di alta qualitd e dopo che
esso era stato abbondantemente equaliz-
zato.

Qui sta il punto dolens: la differenza fra
equalizzazione a larga banda e filtrag-
gio a canali & alquanto dubbia. L'equa-
lizzazione a larga banda si ottiene dopo
aver fatto misure della risposta dell’am-
biente, usualmente per mezzo di filtri
di un terzo di ottava, poi correggendo la
risposta in ciascuna di queste bande di
un terzo di ottava. La prassi comune & di
fare misure di un terzo di ottava in vari
punti del locale. Un generatore di ru-
more alimenta |'amplificatore o ilmicro-
fono. Si media la risposta ottenuta nelle
varie posizioni, poi si stimano i fattori
pit importanti da correggere.

1 filtri da usare per correggere I'impianto
con questo procedimento non devono
essere pil stretti di un terzo di ottava.
Un simile filtro, intorno a 1 kHz & largo
200 Hz. Per contro, l'equalizzazione a
banda stretta si ottiene aumentando il
guadagno dell'impianto di rinforzo, fino

a che si verificano inneschi o rimbombi.
Allora, si inserisce un filtro di canale alla
frequenza dell'innesco o del rimbombo.
Un simile filtro ha larghezza tipica di
5 Hz nei suoi punti di risposta a meta
potenza,

Sorgenti di perturbazioni

Le deviazioni dall’'uniformita della ri-
sposta in un impianto sonoro di rin-
forzo sono imputabili alle caratteristiche
dell’'ambiente, dei componenti elettroa-
custici e dall'interazione fra il locale e i
componenti elettroacustici. Molti am-
bienti si comportano analogamente ad
una canna di organo. Per ogni grande
dimensione (lunghezza,
tezza), si verificano frequenze di riso-
nanza per le frequenze corrispondenti a
mezza lunghezza d'onda o ad un suo
multiplo rispetto alle dimensioni. Percio,
una stanza di 9 m di lunghezza presenta
risonanze a 15 Hz, 30 Hz, 45 Hz ecc.
Le altre due dimensioni generano riso-
nanze ad analoghi intervalli armonici.
Si capisce che all'aumentare della fre-
quenza, aumenta il numero di questi
modi di risonanza (aumenta cioé « la
densita di modo »). In realtd, nella mag-
gior parte degli ambienti, la densitd di
modo sopra 250 Hz é tale che i modi
sono separati di non pit che 5 Hz,
il loro Q & approssimativamente uguale
e sono uniformemente distribuiti intorno
all'ambiente, il che alle prove da luogo
ad una risposta ampiezza-frequenza es-
senzialmente piatta. Solo quando i locali
hanno forme strane o presentano ma-
teriali assorbenti molto disuniformemente
distribuiti, pud accadere che I'ampiezza
di qualche modo superi la media delle
ampiezze dei modi, specialmente entro
bande di un terzo di ottava. In queste
condizioni, il locale contribuisce poco,
salvo alle frequenze molto basse, alla
disuniformitd della risposta, a motivo
dei singoli modi. Invece, I'ambiente pre-
senta tipicamente molto maggior assor-
bimento e quindi attenuazione di ampiez-
za agli estremi della banda. La caduta
all’estremo basso & dovuta principalmen-
te alle vibrazioni delle pareti, facendo si
che il suono fuoriesca dalla camera, men-
tre all’estremo alto la caduta & imputabile
all'assorbimento dei materiali disposti
sui muri o nella stanza.

L'effetto di detto assorbimento si estende

larghezza, al-

generalmente su una banda larga, ri-
cordando molto da vicino l'effetto dei
controlli di tono.

Per poter equalizzare in queste condizioni,
occorre operare a larga banda. Quando
s'introduce un altoparlante o un micro-
fono nel locale, si produce uno strano
effetto. Se I'altoparlante & piazzato lon-
tano dalle superfici riflettenti, genera
una serie di picchi e di avvallamenti di-
pendenti dalla distanza dalla superficie,
come indica la fig. 2. Queste punte e bu-
che vanno ad un minimo, gquando I'alto-
parlante viene applicato ad una parete.
Generalmente questi massimi e minimi
sono ben compresi nella banda passante
del filtro di un terzo di ottava e devono
essere equalizzati per mezzo di filtri a
banda stretta

Un effetto analogo si verifica con un
microfono, quando la superficie riflet-
tente piu vicina & il pavimento o la ta-
vola di un leggio o scrittoio.
Analogamente, si minimizza I'effetto spo-
stando il microfono intorno o sopra il
piano riflettente, o, se possibile, rispetto
al pavimento. L'effetto delle ‘riflessioni
dal suolo pud essere minimizzato usando
microfoni direzionali, ammesso che siano
disposti veramente direzionalmente in
tutti i piani (come si vedra pit avanti).

Amplificatori e circuiti di ela-
borazione dei segnali

Gli amplificatori e i circuiti di tratta-
mento dei segnali generalmente dipen-
dono dall’essere pitt 0 meno esenti da
perturbazioni di ampiezza. Bisogna fare
attenzione ad evitare che, in seguito a
speciali circuiti di controllo di tono ecc.,
si formino eccessivi sfasamenti, che po-

Fig. 1 - La risposta in regime permanente, a
larga banda di una tipica sala di assemblea
(mediata su dieci ottave).
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trebbero provocare reazione positiva nel-
I'impianto.

Altoparlanti e microfoni

Le caratteristiche che si danno pit comu-
nemente per microfoni e altoparlanti
destinati a sistemi di rinforzo del suono,
sono la risposta in frequenza e la diretti-
vitd. Queste sarebbero le caratteristiche
che, a detta degli esperti, influenzerebbe-
ro principalmente la suscettibilitd di un
impianto a produrre ululazione. Quanto
pil la risposta & esente da picchi, tanto
minore & la possibilitd di ululazione su
uno di quei picchi. Quanto maggior-
mente direttivi sono i trasduttori, tanto
maggior suono diretto dal dicitore al-
l'ascoltatore sard prodotto, per una data
predisposizione del guadagno dell'im-
pianto. Allora sembrerebbe che un mi-
crofono garantito a risposta uniforme e
di buona direttivita, sia il miglior micro-
fono da adottare per l'impianto. Sfortu-
natamente, la risposta data per un mi-
crofono & generalmente la risposta a
incidenza zero, in campo libero, cioé in
un ambiente non riflettente. Se si tratta
di un microfono direzionale, si pud rile-
vare la risposta ad uno o a due angoli di-
versi. Gli altoparlanti sono caratterizzati
dalla risposta sull’asse fornita da un dia-
gramma polare dell’altoparlante a 4 0 5
frequenze diverse. | diagrammi polari so-
no generalmente riportati in due piani
intorno all’altoparlante. Cid sarebbe un
modo valido di caratterizzare la presta-
zione, se i locali avessero solo i due piani
usati nelle misure per tracciare i dia-
grammi. Le camere normali devono essere
analizzate in tre dimensioni, per far si che
la piena prestazione del trasduttore sia
rivelata da una singola incidenza o da
un grafico in pochi piani discreti.

Suono incidente e suono ri-
flesso

Il problema pud essere meglio compreso,
mediante un esame dei vari campi sonori
esistenti in un comune locale. 1 campi so-
no definiti da tempo e direzione: 1) il
suono che va direttamente dalla sorgente
sonora al ricevitore; 2) il suono che va
dalla sorgente sonora al ricevitore con
una o due riflessioni; 3) il suono che
va dalla sorgente sonora al ricevitore
con un numero quasi infinito di rifles-
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sioni. Questi suoni sono detti rispetti-
vamente campo diretto, campo con poche
riflessioni e campo riverberante (fig. 3).
Nella maggior parte della letteratura tec-
nica si fa distinzione fra campo con
poche riflessioni e campo riverberante
basandosi sulla sensibilitd dell’'udito u-
mano al tempo di arrivo dei suoni. Se il
suono riflesso viene percepito meno di
65 ms dopo il suono diretto, il processo
dell'orecchio umano lo fonde con il
suono diretto. Oltre 65 ms, il processo
dell'udito umano lo percepisce come
un‘eco o come suono discreto.
L'intelliggibilitad della parola generalmen-
te & possibile nei campi di suono diretto
e di suono con poche riflessioni. Recenti
studi hanno dimostrato che un basso rap-
porto di campo diretto e con poche ri-
flessioni a campo riverberante si compor-
ta analogamente ad un basso rapporto se-
gnale/disturbo agli effetti della riduzione
dell’intelliggibilita. All'opposto, la qualitd
musicale si trova in tutti i campi. Allora,
un locale non riverberante, che suona
molto bene per il parlato, suonerebbe
morto per la musica.

Un motivo di questo fatto sta nelle carat-
teristiche rispetto ai transitori del locale.
Il suono diretto fluisce dalla sorgente so-
nora al ricevitore con la velocita di pro-
pagazione del suono nell’aria, mentre la
sua ampiezza diminuisce di 6 dB ad ogni
raddoppiamento di distanza. Le prime
riflessioni viaggiano in modo simile, seb-
bene la distanza, naturalmente, sia mag-
giore. Infine, il campo riverberante agisce
analogamente ad un condensatore, che
sia stato caricato. Infatti, il suo ritmo di
crescita € molto simile a quello espo-
nenziale di carica di una capacita. -

Allora, i rapidi suoni transitori della paro-
la non riescono a eccitare il campo river-
berante in misura pari ai suoni continui
della musica. Una stanza, che insieme
con un altoparlante, presenta il rapporto
suono diretto prime riflessioni a suono
riverberante, .nelle posizioni centrali di
ascolto, uguale a 0 dB, se viene misu-
rata con i metodi di regime permanente,
pud in realta avere il suddetto rapporto
uguale a 10 dB per la parola.

Quindi, per l'intelliggibilita del parlato,
un uditore sarebbe pili informato con la
risposta di un sistema altoparlante-micro-
fono, di quanto lo sarebbe fra la sorgente
sonora e il ricevitore. Cid appare in con-
cordanza con le caratteristiche dei micro-

foni e degli altoparlanti in termini di ri-
sposta in frequenza a incidenza zero.

La rete di reazione acustica

Una buona risposta nel campo diretto
& priva di senso, se non si pud aumentare
il guadagno senza arrivare all’ululato.
Questo avviene, perché nella maglia di
reazione indicata in fig. 4, il guadagno
fra l'uscita dell’altoparlante e I'entrata
del microfono diviene maggiore di uno
ed in fase a una particolare frequenza.
Se le caratteristiche di fase e ampiezza
presentano qualche non linearitad, come
generalmente accade, il sistema pud in-
nescare senza ululare. E ovvio che questo
percorso, che provoca ululazione, non &
nella direzione dell’asse, poiché il mi-
crofono generalmente non & posto diretta-
mente davanti all’altoparlante.
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Fig. 2 - Effetto del collocamento di un alto-
parlante vicino ad una superficie riflettente.
La curva A & relativa ad una superficie dura;
la curva B & relativa ad una superficie assor-
bente. Per ogni distanza assegnata, le curve
rappresentano la caratteristica di radiazione
ampiezza-frequenza. La caratteristica sensibilita-
frequenza di un microfono segue curve ana-
loghe.

Fig. 3 - Campi sonori eccitati in un locale da
un altoparlante. A & il suono diretto; B e il cam-
po con le prime riflessioni; C & il campo river-
berante.
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Fig. 4 - Impianto di rinforzo del suono, 4 e
il suo equivalente elettrico B.
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Fig. 5 - Relazione dei campi sonori alla di-
stanza dall’altoparlante; A) perdita di 6dB do-
vuta al raddoppio della distanza per il suono
diretto; B) campo riverberante.
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DISTANZA DALL'ALTOPARLANTE

Rapporto suono diretto a suo-
no riverberante

Come mostrato in fig. 3, 'ampiezza del
campo diretto cade a meta ad ogni rad-
doppio di distanza. All'opposto, quando
la sorgente sonora & continua, cioé & in
regime permanente, |'ampiezza del campo
riverberante & quasi costante in tutto il
locale (sebbene forme particolari e su-
perficie speciali riflettenti o assorbenti
possono provocare certe variazioni). In
conseguenza, se uno si scosta dalla
sorgente sonora, trova che |'ampiezza
del campo diretto si approssima a quella
del campo riverberante (fig. 5).

Qualora il microfono e I'altoparlante siano
perfettamente direzionali, per cui I'alto-
parlante irradia solo in direzione avanti e
il microfono capta solo dal davanti, e se
microfono e altoparlante non sono uno
di fronte all’altro, il solo percorso possi-
bile tra il microfono e I'altoparlante &
quello del campo riverberante. Sarebbero
solo i picchi della risposta riverberante
del locale, che provocherebbero proble-
mi di ululazione (ammesso di aver scelto
microfoni e altoparlanti aventi risposta
uniforme). Abbiamo gid mostrato che al
disopra di 250 Hz circa, I'ambiente &

essenzialmente piatto (salvo per varia--

zioni di larga banda). Perché allora si &
trovato necessario l'uso di filtri a banda
stretta? La risposta pud essere trovata
esaminando le caratteristiche fuori asse
dei trasduttori.

Incidenza distribuita rispetto
alla risposta assiale dei mi-
crofoni

Per i microfoni, i diagrammi polari dire-
zionali sono comunemente presentati
come in fig. 6. Sebbene la figura li mostri
in due dimensioni, essi sono in realta
tridimensionali. Il diagramma omnidire-
zionale ideale & una sfera con il microfono
nel suo centro; il diagramma a cardiside
ricorda grossolanamente la forma di una
ciliegia con il microfono nello stelo; il dia-
gramma bidirezionale & formato da due
sfere tangenti tra loro con il microfono
fra loro; il diagramma a ultra cardioide
approssima la forma di un cetriolo con il
gambo sporgente dietro il diagramma.
Idealmente, questi diagrammi sono ugua-
li a tutte le frequenze. Proprio come non

ci sono sorgenti puntiformi nel mondo
reale, cosi non ci sono diagrammi ideali
nei microfoni reali. Ci sono due modi
per misurare la risposta di un microfono.

Uno fornisce la risposta in campo libero,
dove una sorgente, che simula da vicino
una sorgente puntiforme, & collocata con
un dato angolo rispetto al microfono in
una camera esente da riflessioni e a una
distanza pari a molte volte la massima
dimensione del microfono. Usando que-
sto metodo, si misura la risposta in fre-
quenza attuale a vari angoli rispetto al
microfono. Cosi si pud tracciare il suo
diagramma di direttivita.

Il secondo metodo fornisce la risposta
con incidenza distribuita (talvolta chia-
mata pressione). Con questo metodo,
si dispone il microfono in un ambiente
fortemente riverberante, in un punto dove
gli pervenga scarso suono diretto da una
sorgente, ma riceve un numero infinito di
onde secondo un numero infinito di ango-
li rispetto ad esso. Usando il metodo del-
Iincidenza distribuita, vengono mediate
tutte le risposte in campo libero rispetto
ad ogni angolo. La differenza nel livello
di sensibilitd di un microfono fra inci-
denza perpendicolare e incidenza distri-
buita & una misura del fattore di diret-
tivitd a incidenza perpendicolare di quel
microfono. E chiaro che un vero mi-
crofono omnidirezionale avrebbe un fat-
tore di direttivitd uguale a 1, mentre il
fattore di direttivitd di un microfono ul-
tracardioide sarebbe maggiore di quello
degli altri tipi. Affinché un microfono
risponda alle vibrazioni nell’aria, deve
avere un diaframma abbastanza grande
da assorbire sufficiente energia per creare
un segnale elettrico sufficientemente su-
periore al rumore termico della struttura
del microfono, per ottenere un utile rap-
porto segnale/disturbo. Percid, molti
microfoni omnidirezionali hanno diametri
dell’ordine di 25 mm. La fig. 7 indica che
quando un‘onda avente lunghezza pros-
sima a quella del diametro del diaframma,
incide sul fronte del diaframma, esso ri-
sponde allo stesso modo di un’onda aven-
te lunghezza molto maggiore del dia-
framma. Se I'onda incide parallelamente
al diaframma essa tende ad autocancel-
larsi, come passa sopra il diaframma.
Allora un microfono progettato per una
risposta piatta sull’asse, deve ora avere
un buco nella sua risposta fuori asse.
Se, d'altro canto, & progettato per una
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risposta piatta con incidenza distribuita,
esso ha un picco intorno a 5 kHz sul-
I'asse. Nel primo caso, il microfono pud
avere una risposta non uniforme nel cam-
po riverberante, aggravando ['ululato;
nel secondo caso, il suono diretto-prime
riflessioni pud essere esaltato e risultare
aspro.

La fig. 8 mostra la risposta di un tipico
microfono cardioide di alta qualitd. La
risposta sull’asse risulta molto uniforme.
La risposta fuori asse a 180° mostra
qualche variazione, comprese le punte
intorno a 200 Hz. E questa caratteristica,
fuori asse, che distorce la risposta nel
campo riverberante. E infatti possibile
che la punta nella risposta fuori asse di
un microfono direzionale possa essere
sufficiente a mettere i'altoparlante nel
campo diretto del microfono, cioé a
quella frequenza per cui il segnale pro-
veniente direttamente dall’altoparlante
pud essere piu intenso del segnale, che
va al microfono, partendo dall’altopat-
lante attraverso il campo riverberante.

Altoparlanti

| diagrammi di direttivitd degli altopar-
lanti sono pure assai soggetti a questo
tipo d’inconsistenza nella curva direzio-
nale. Poiche gli altoparlanti richiedono
superficie radianti grandi rispetto alle
lunghezze d'onda piu brevi, che essi
devono irradiare, si pud rendere consi-
stente la loro radiazione solo con metodi
approssimati. In conseguenza, ogni alto-
parlante, anche se i suoi singoli elementi
sono quasi ideali, presenta molti lobi
finiti come indicato in fig. 9.

Equalizzazione dei difetti

| picchi, che provocano ululazione ad un
guadagno inferiore a quello che si po-
trebbe raggiungere con trasduttori ideali,
possono essere ridotti con filtri a banda
stretta, ma bisogna fare molta attenzione
con il loro uso. La fig. 10 mostra |'ef-
fetto di un filtro a 10 Hz su di un picco
largo 30 Hz. Poiché il filtro & disposto
nei circuiti di elaborazione del segnale,
esso influenza pure il suono diretto, che
perviene all’ascoltatore.

L'effetto udibile del filtro a 10 Hz é
molto piccolo e con ogni probabilita
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non riesce a modificare il suono perce-
pito dall'uditore. La fig. 11 indica il
risultato dell'aggiunta di altri filtri per
ridurre ulteriormente il picco.
Aggiungendo questi filtri addizionali, co-
mincia a svilupparsi un avvallamento
nella risposta al campo diretto, provo-
cando un peggioramento della qualita
del suono percepito dall’'uditore. Per que-
sto motivo, e altre ragioni, i tecnici del-
I'acustica predicano a gran voce di aspet-
tare a iniziare l'equalizzazione a banda
stretta fino a quando siano stati accurata-
mente scelti e attentamente installati
trasduttori della migliore qualita.

Inconvenienti dei diagrammi di
direttivita

Anche la risposta degli altoparlanti, come
per i microfoni, pud essere misurata in
due modi. Un microfono di prova pud
leggere la risposta sotto diversi angoli
rispetto all’altoparlante in un campo li-
bero. Similmente, si pud usare un alto-
parlante per eccitare un ambiente river-
berante con un microfono disposto in
modo da captare il campo riverberante,
senza ricevere il campo diretto dell’alto-
parlante. |l primo metodo fornisce la
risposta in campo libero dell’altoparlante.
Il secondo misura la risposta riverberante
o di potenza dell’altoparlante. La risposta
di potenza é la caratteristica, che eccita
il campo riverberante negli androni co-
muni. Spesso, a motivo dei lobi nella
risposta polare degli altoparlanti, o in
seguito a difficoltda nella disposizione
degli altoparlanti nell’ambiente, la ri-
sposta di potenza dell’altroparlante € mol-
to diversa dalla risposta in campo diretto.
Se, quando si misura la risposta di un
impianto sonoro in preparazione dell’e-
qualizzazione a larga banda, si pone il
microfono nel campo riverberante dell’al-
toparlante e si applica I'equalizzazione,
il campo diretto dell’altoparlante pud ri-
sultare gravemente distorto danneggian-
do la qualita del suono (fig. 12). Se,
con lo stesso altopartante, il microfono
& posto vicino all’altoparlante, nel campo
diretto, il campo riverberante pud essere
distorto al punto di aggravare |'ululato
dell'impianto (fig. 13).

Efficienza dell’equalizzazione

In conseguenza di quanto sopra, si pud
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Fig. 6 - Diagrammi di direttivitd teorici di
microfoni, 4) non direzionale; B) bidirezionale;
C) cardioide; D) supercardioide. |

Fig. 7 - A) onda raggiungente il diaframma
di un microfono con incidenza parallela (90°);
B) onda raggiungente lo stesso diaframma con
incidenza perpendicolare (0°). Nel caso A),
semplificato per comoditd d'illustrazione, il
diaframma « vede » una pressione positiva
uguale alla pressione negativa, producendo
uno zero. Nel caso B), incidenza normale, il
diaframma vede solo il fronte d'onda, percio
non si ha cancellazione a qualunque lunghezza
d’onda.

1 ae s sl (KT
U frequenza Hz

y

Fig. 8 - Caratteristiche sensibilitd-frequenza di
un microfono cardioide. A) Incidenza di di-
sturbo distribuito; B) incidenza sull’asse (0°);
C) incidenza dietro all’asse (180°).




Fig. 9 - Diagramma polare di radiazione di
un altoparlante in un piano e per una data fre-
guenza.

Fig. 10 - Effetto di un filtro di canale largo
10 Hz sul campo riverberante, A); sul campo
di suono diretto eYcon le prime riflessioni, B).

dire che un impianto con gravi proble-
mi di trasduzione, cioé presentante una
differenza sostanziale fra le risposte in
campo libero e in campo riverberante
dei trasduttori, non pud essere equaliz-
zato con successo, se non si pud applica-
re I'equalizzazione separatamente ai cam-
pi riverberante e diretto, condizione que-
sta che si verifica raramente in pratica
ed é difficile da ottenere.

Per costituire un impianto capace di
forte guadagno prima che s'inneschi
I'ululazione, il progettista d’impianti so-
nori deve dapprima determinare curve
di risposta fuori asse rappresentative per
i suoi trasduttori e confrontarle con il
campo riverberante e con la risposta sul-
I'asse. Deve assicurarsi che la combina-

* zione di microfono e altoparlanti che ha

scelto, non provochi gravi esaltazioni
nel campo riverberante.

In secondo luogo, il progettista deve
mettere molta cura nel piazzamento dei
microfoni e degli altoparlanti, per non
provocare punte dovute a superficie
riflettenti. Egli puo allora procedere al-
I'equalizzazione a larga banda. Si pud
ottenere |'equalizzazione a larga banda
ponendo il microfono del sistema nel
campo diretto dell’altoparlante, cioé ab-
bastanza vicino all’altopariante in modo
da misurare essenzialmente il suono di-
retto.

Si inseriscono poi i filtri di un terzo di
ottava o piu larghi per appiattire la curva
dirisposta.Si notiche in seguitoal fatto che
la risposta di alta frequenza nel campo ri-
verberante cade come in fig. 1, I'appiat-
timento della risposta, con un microfono
in questo campo, provochera accentua-
zione delle alte frequenze nel campo di-
retto, generando un suono stridente e
sibilante.

Avendo cosi appiattito il campo diretto
dell'impianto sonoro, si pud aumentare
il guadagno del sistema fino al verificarsi
dell’'ululato.

Si inseriscono poi filtri di canale a banda
stretta per diminuire la suscettibilita al-
I'ululazione. Tali filtri devono essere
inseriti finché cominciano ad addensarsi
nell'intorno delle stesse frequenze. A
questo punto, il progettista deve ripor-
tarsi al campo diretto e constatare che
la sua equalizzazione a larga banda non
sia stata distorta dall'inserimento di ec-
cessivi filtri a banda stretta.

Fig. 11 - Effetto di filtri addizionali sul campo
riverberante, A); sul campo di suono diretto e
con le prime riflessioni, B).

Fig. 12 - Possibile effetto dell’'equalizzazione
sul campo di suono diretto e con le prime rifles-
sioni, B), e sul campo riverberante, A).
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Fig. 13 - Possibile effetto dell'equalizzazione
sul campo riverberante, A) e sul campo di suono
diretto e con le prime riflessioni, B).

Impianto TVC
per Hong Kong

Questo veicolo della EMI per riprese te-
levisive esterne a colori fa parte di un
contratto fra la nota societa inglese di
elettronica e la Rediffusion (Hong Kong)
Ltd. per la conversione degli studi tele-
visivi di Hong Kong dal monocromo al
colore. H veicolo per riprese esterne &
dotato di un generatore, di apparecchi
per registrazioni televisive a nastro, di
un’antenna telescopica di circa 9 metri
e di collegamento portatile a microonde
per la ritrasmissione delle riprese allo
studio.

EMI Electronics and Industrial Creation,
Hayes, Middlesex, England.
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Conclusione

L'equalizzazione degli impianti sonori
deve essere adottata solo come ultimo
passo nel progetto di un impianto sonoro
e non deve essere usata quando non si
& presa cura nella scelta e nella disposi-
zione di altoparlanti ¢ microfoni.

Per il rinforzo della parola, bisogna fare
in modo da portare il suono diretto
del dicitore alle orecchie dell’ascoltatore.
Per fare cio, microfoni e altoparlanti
devono essere pil direzionali possibile,
supposto che la loro risposta fuori asse
sia altrettanto uniforme di quella sull‘asse.
Se si riesce a ottenere questo, il miglio-
ramento del guadagno ottenibile, prima
che subentri l'ululazione, con altopar-
lanti e microfoni direzionali, risultera

proporzionale ai fattori di direttivita degli
altoparlanti e dei microfoni. Migliora-
menti del guadagno superiori a 20 dB in
impianti di uso comune, si possono ot-
tenere con un‘opportuna scelta e un‘ocu-
lata disposizione degli altoparlanti e dei
microfoni. L'operazione successiva, cioé
il processo di equalizzazione, pud fornire
uiteriori guadagni dell’'ordine di 6 15 dB.
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Rivelazione sincrona
nei radioricevitori - parte |

Pat Hawker - a cura di G. Rebora

Ultimamente vi & stato un continuo au-
mento dei pit svariati tipi di rivelatori
sincroni o coerenti nelle comunicazioni
radio, nei trasmettitori circolari e nella
strumentazione. Da oltre dieci anni si
fa uso del rivelatore a prodotto nei rice-
vitori: rivelatori sincroni sono utilizzati
nei decodificatori stereo e della televi-
sione a colori. Vi & ora un aumentato
interesse fra i radioamatori per i ricevi-
tori « a conversione diretta » in alter-
nativa a quelli del tipo convenzionale.

La disponibilitd sul mercato di circuiti
integrati come rivelatori da aggancio di
fase testimonia I'aumentato interesse per
questa tecnica.

Di pit, i vantaggi della demodulazione
sincrona quando applicata ai segnali te-
levisivi a banda laterale soppressa ha
condotto allo sviluppo di speciali rivela-
tori sincroni per i ricevitori ripetitori di
alta qualita. In un prossimo futuro sem-
bra possibile che il « controllo di fase »
e le tecniche associate apriranno la strada
ad una piu ampia utilizzazione della tra-
smissione a doppia banda con portante
soppressa per radiomobili, tramettittori
circolari in S.5.B. o a banda relativa-
mente stretta V.H.F./M.A. La potenzia-
litA di un tale sistema noto come « bi-
aural » rivelatore sincrono a portante
esaltata, che sara descritto nella 22 Parte,
€ gia stata lungamente provata in certe
zone. Questa lista potrebbe essere allun-
gata, ma nell’elencazione tecnica, vi & il
pericolo di sottovalutare [I'inflessibilita
dei sistemi di trasmissioni circolari e
standard, risultante dalla grande massa
di utilizzatori degli attuali sistemi. Indi-
pendentemente dai molti vantaggi attri-
buiti alla rivelazione sincrona non si puo
tacere che la rivelazione con il semplice
diodo e il ricevitore supereterodina hanno
i giorni contati. Nondimeno il tempo &
maturo per rivedere, in termini non ma-
tematici, certi aspetti del crescente inte-
resse per la rivelazione sincrona e sotto-
lineare come cid possa influenzare lo
sviluppo dei ricevitori per trasmissioni
circolari e per radioamatori. Una delle
caratteristiche pil attrattive del rivelatore
sincrono ad aggancio di fase e |a sua fles-
sibilitd; infatti esso pud essere destinato
alle seguenti trasmissioni: M.A., S.S.B.,
D.S.B.S.C., M.F., N.B.M.F., CW.eR.T.T.Y.
(radiotelescriventi). Inoltre & stato di-
mostrato che il rivelatore sincrono forni-
sce prestazioni ottime riguardo il se-
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gnale/disturbo per livelli di segnale molto
bassi, laddove il rivelatore a diodo & no-
toriamente inefficiente (Fig. 1). Per bassi
rapporti s/n il rivelatore di inviluppo
distorce o puod perdere il segnale. Il ri-
velatore sincrono conserva il rapporto
s/n e cosi rende possibile 'uso di un‘ef-
ficace manipolazione del segnale dopo
la rivelazione, permettendo la ricostru-
zione mediante integrazione di certi tipi
di segnale anche se sommersi dal rumore.
Per le trasmissioni circolari, I'attrazione
della rivelazione sincrona é la flessibilita
che vengono ad assumere i ricevitori
aprendo la strada all'uso di differenti
modi. Inversamente, studi eseguiti dalla
B.B.C. - Dipartimento delle Ricerche in
collaborazione con la B.B.C. e I.B.A. —
hanno chiarito i problemi pratici sorti
nell’adozione della rivelazione sincrona
nei semplici ricevitori portatili. Essi hanno
dimostrato che i benefici marginali sul-
Fa.m. difficilmente compenserebbero 1'u-
tilizzatore del maggior costo e consumo
di batterie. Chiaramente certe forme di
rivelazione sincrona saranno fondamen-
tali se all’utilizzatore sard offerto un ri-
sparmio di spazio nello spettro di fre-
quenze, tali come la S.S.B. e la banda
relativamente stretta V.H.F./M.F.

Le prestazioni del rivelatore a diodo pos-
sano essere migliorate per i segnali de-
boli mediante la tecnica della portante
esaltata, che pud essere vista come una
forma di rivelazione sincrona. In questo
sistema una portante generata localmente
¢ sommata al segnale in arrivo per fare
si che il rivelatore a diodo lavori ad un
sufficiente livello.

La rivelazione sincrona & fondamental-
mente un processo lineare di conversione
di frequenza. Il segnale R.F. o F.I. &
messo in battimento con un segnale aven-
te la stessa frequenza originale e quindi
fatto passare attraverso un filtro passa-
basso onde rimuovere le residue compo-
nenti di v.f., in tal modo i prodotti di
modulazione sono riconvertiti alle loro
frequenze originali. Onde migliorare il
campo dinamico e limitare il numero di
prodotti (di frequenze) indesiderati si
pud utilizzare il metodo del bilanciamen-
to.

Quando il segnale R.F. in arrivo & appli-
cato al rivelatore sincrono, senza essere
primo traslato alla frequenza intermedia,
si ha il sistema frequentemente chia-
mato « conversione-diretta » Fig. 2.
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Fig. 1 - Effetto dei demodulatori sul rapporto
segnale/rumore.

Fig. 2 - Schema tipo per un ricevitore a con-
versione diretta.
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Fig. 3 - Rivelatore mixer Synchrodyne de-
scritto da Tucker nel 1847.
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Fig. 4 - Rivelatore ad anello doppio bilanciato
con oscillatore locale del ricevitore a conver-
sione diretta di Hayward e Bingham, sui 3,5
MHz.
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Una portante & necessaria sia per la rive-
lazione ad inviluppo o a prodotto; questa
portante pud essere trasmessa unita-
mente alle bande laterali, come in M.A,,
oppure generata locailmente e inserita
nel ricevitore  per il sistema di portante
soppressa. Ogni differenza in frequenza
fra la portante inserita e la portante origi-
nale porta ad uno spostamento di fre-
guenza nel segnale d’informazione. Le
analisi hanno dimostrato che per la voce
I'entitd dello spostamento di frequenza,
che pud essere tollerata dipende dalla
direzione nella quale avviene lo sposta-
mento e dal rapporto s/n; ma in sostanza
uno spostamento di circa 100--300 Hz
non degrada seriamente I'intellegibilita
della parola particolarmente per un orec-
chio abituato.

Cosi per la fonia in S.5.B. & comune
pratica l'usare la rivelazione sincrona
nella forma pit semplice di rivelatore a
prodotto e di un oscillatore libero per la
inserzione della portante. Per la ricezione
della musica, una pil stretta coincidenza
di frequenza fra la portante di trasmis-
sione e la portante di ricezione & neces-
saria, all'incirca 2 Hz o anche meno.
Una tolleranza ancora piu stretta & ri-
chiesta per certi tipi di trasmissione in
S.S.B. come la forma « Lincompex » o
la telegrafia « Piccolo ».

Se la S.S.B. fosse ampiamente utilizzata
per le trasmissioni circolati, un rivelatore
a prodotto convenzionale del tipo usato
nei ricevitori per comunicazioni sarebbe
non utilizzabile. Si dovrebbe utilizzare
una delle pit complesse forme di rivela-
zione sincrona con la reinserzione della
portante, virtualmente in coerenza di
fase con la portante originaria, o in
alternativa prevedendo un sistema di
af.c. L'utilizzazione di un af.c. nel
sistema con la portante soppressa per
livelli estremamente bassi presenta chia-
ramente delle difficolta, ma un recente
suggerimento di Villard dimostra che il
controllo ad aggancio di fsse e/o le tec-
niche del passaggio per il livello zero
potrebbero essere usate, almeno nelle
applicazioni per comunicazioni.

Per la rivelazione sincrona di trasmis-
sione a portante soppressa in M.A. o a
doppia banda laterale si hanno due princi-
pali strade. Un ricevitore moderno per
comunicazioni equipaggiato con un buon
filtro S.S.B. a cristallo o0 meccanico pud
separare la D.S.B. filtrando una banda
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laterale e la portante se presente e quindi
presentare ad un rivelatore a prodotto
convenzionale il segnale come S.S.B.
In un tale sistema si avrebbe la perdita
dei vantaggi potenziali, che sorgono dalla
demodulazione coerente delle due bande
laterali, includendo la maggior insensibi-
lita ai segnali interferenti in banda stretta.
Haviland ha messo per chiaro che se si
vuol valutare esattamente la « figura di
merito » di differenti sistemi di moduia-
zione, bisogna tenere in conto il tipo di
rivelazione utilizzato nel ricevitore e le
sue prestazioni in condizioni di interfe-
renza casuale. Onde sfruttare la presenza
delle due bande laterali noi dobbiamo
utilizzare una portante pienamente coe-
rente nella fase; cioé a dire che la portan-
te localmente generata deve avere una
relazione di fase entro pochi gradi
con la portante in arrivo. Come detto
precedentemente, si ottengono in M.A.
simili benefici utilizzando una portante si
da realizzare la rivelazione a portante
esaltata. Un oscillatore locale accor-
dabile o controllato a cristallo non pud
essere mantenuto in relazione di fase
cosi stretta se non applicando un con-
trollo di sincronizzazione. Nella sua forma
piu semplice la sincronizzazione pud
essere realizzata applicando una parte
della portante, se disponibile, in arrivo ad
un oscillatore fuori fase o libero.

(Anche nel sistema a portante soppressa
una debole portante pud essere dispo-
nibile dopo un accurato filtraggio). Que-
sta strada forma il fondamento del rice-
vitore del Tucker detto «synchrodyne »
O « a conversione diretta ».

Tali progetti hanno mostrato che pratica-
mente l'effettiva coerenza di fase puo
essere normalmente raggiunta iniettando
una parte del segnale in arrivo all’'oscilla-
tore locale che viene cosi controllato.
Questa tecnica era conosciuta da molti
anni, ma il Tucker ha dimostrato che
essa pud fornire una soddisfacente
base per ricevitori per trasmissioni circo-
lari di varia complessita, rivelando il
segnale R.F. in arrivo direttamente senza
alcuna amplificazione a frequenza inter-
media. (La maggiore parte della tecnica
utilizzata nella conversione diretta nei
ricevitori per radioamatori era stata pre-
sagita dagli articoli di Tucker e dalla loro
discussione).

Il ricevitore « synchrodyne » consiste

quindi in un possibile amplificatore a
160

R.F., in uno stadio convertitore di fre-
quenza (rivelatore a prodotto pil I'oscil-
latore locale sincronizzato), in un filtro
audio post-rivelatore, il quale determina
la selettivita del ricevitore, seguito da un
amplificatore audio ad alto guadagno.
Esso costituisce una forma di ricevitore
« lineare » (R.F.), ma, a causa della sua
forma lineare di rivelazione, permette che
la selettivita sia governata dal filtro
audio senza problemi di modulazione
incrociata e saturazioni che avvengono
allorquando si utilizza un ricevitore con-
venzionale.

Nei suoi articoli, il Tucker ha presentato
ricevitori che utilizzano varie forme di
rivelatori sincroni: un semplice convertito-
re di frequenza triodo-esodo (Fig. 3);
un rivelatore ad anello doppiamente bi-
lanciato; e un rivelatore a quattro diodi
bilanciato del tipo Cowan. Almeno uno
di questi ricevitori & stato esposto nelle
Mostre Radio Londinesi nel primo dopo-
guerra ed un certo numero costruito in
casa. Alcuni costruttori hanno avuto
difficolta nell’assicurare I'esatta sincro-
nizzazione dell'oscillatore locale; altri
hanno scoperto la criticitd dell’accordo
a causa dei fischi che si venivano a in-
generare. Per quanto I'autore abbia cer-
cato non trovd nessun modello commer-
ciale.

Fra la corrispondenza nata a quel tempo
vi fu il suggerimento di Apthrope, che
doveva essere possibile sincronizzare I'o-
scillatore usando una frequenza doppia
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Fig. 5 - Semplice rice-trasmettitore utilizzante
lo stesso oscillatore per la rivelazione sincrona
e per il v.f. del trasmettitore.

Fig. 6 - Filtro audio di elevate caratteristiche
progettato da P.G. Martin, da usarsi nei rice-
vitori a conversione diretta.
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rispetto a quella della portante. Un tale
segnale poteva essere derivato mediante
| rettificazione a piena onda di una parte
del segnale in arrivo. Questa tecnica €
231mH 146mH 168.5mH stata recentemente rispolverata, come
alternativa al controllo di fase, da Macario
nella sua analisi di rivelatori sincroni per

R.F. e V.H.F./D.S.B.S.C.

|l periodo del « synchrodyne » ha anche
‘ prodotto un altro suggerimento: che una
banda laterale potrebbe essere sfasata
mediante l'uso della tecnica delle due
4K7 fasi in quadratura. Questo sistema era
stato prima usato da Costas (vedi piu
| avanti) ed applicata da un certo numero
‘ di radioamatori per i loro ricevitori di alta

000261 0-:00903

qualitd a « conversione diretta ». Indub-
biamente il « synchrodyne » era un altro
| esempio di una tecnica piu avanzata
della tecnologia; una sua pitu ampia dif-
fusione doveva attendere lo sviluppo dei

dispositivi a semiconduttori. Lo svilup-

0 po fu anche influenzato dal sopraggiun-
gere dei radioamatori con la S.S.B.

& o ed il maggior uso delle tecniche di fasa-
- 20 tura per i generatori S.S.B. e di demo-
@ ag | dulazione aggiuntive. Villard illustro F'uso
8 del rivelatore bilanciato a prodotto desti-
4 40 nato a rendere pit operativo I'uso di un
2 xp filtro audio post-rivelazione e la sua idea
P ha formato la base per il primo semplice
o 80 R ricevitore a conversione diretta presenta-
70 L1 to da White destinato alla ricezione di
segnali CW. e S.8.B. | demodulatori

&% 10 100 del tipo a controllo di fase per una sola

banda laterale non raggiunsero mai un
ampio uso a causa dello sviluppo dei
filtri a cristallo e meccanici per S.S.B.
molto efficaci, ma un certo numero fu
illustrato includendo molti della General
Fig. 7 - Mosfet a due porte rivelatore etero- El?mc (U.S.A), tali come il « Signal
dina utilizzato nel rice-tras. Ten-Tec. Slicer ».

Ma il pit potente difensore del sistema
sincrono e dei ricevitori a conversione
diretta durante il 1950 fu indubbiamente
J.P. Costas della General Electric. Nel
numero di Dicembre del 1956 del Proc.
I.R.E., dedicato esclusivamente alla S.S.B.
attaccd |'opinione comune dimostrando
che il principale argomento a favore
della S.S.B. era basato sulla rivelazione
convenzionale e non sarebbe stato valido
se i ricevitori avessero utilizzato piena-
mente la rivelazione sincrona. Egli sotto-
lined, come il Tucker aveva gia fatto, i
vantaggi della conversione diretta e forni
certi dettagli di ricevitori sperimentali di
elevate prestazioni (e chiaramente molto
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complessi) come I'’AN/FRR-48 (XW-1).
Questa complessitd era molto grande a
causa dell'uso di un sintetizzatore di
frequenze di quel periodo; egli inoltre
uso una rivelazione sincrona a due fasi,
agganciando in fase l'oscillatore locale
mediante l'uso di un discriminatore di
fase. || Costas dimostrd che i ricevitori
a conversione diretta eliminano il pro-
blema fondamentale dei ricevitori su-
pereterodina che & la frequenza imma-
gine, come pure l'opportunitd di usare
un filtraggio economico dopo la rivela-
zione onde ottenere una estrema selet-
tivitd. Indipendentemente dell’attacco al-
la S.S.B., il Costas difensore della
D.S.B.S.C. e dei ricevitori a conversione
diretta con controllo di fase, ebbe poco
effetto immediato. Ancora oggi la S.S.B.
ha credito come il sistema di comunica-
zione a piu alta efficienza e un pit eco-
nomico uso dello spettro di frequenze.
Ambedue le questioni sono aperte al
dibattito.

Nondimeno il semplice ricevitore a di-
retta conversione, il quale non raggiunge
la coerenza di fase, incomincia ad attirare
I'attenzione degli amatori autocostruttori
non disposti all'aumentato prezzo dei
ricevitori per la ricezione della S.S.B. -
K. Spaargaren (PAOKSB) ha descritto
un semplice ricevitore a stato solido per
la frequenza di 3,5 MHz utilizzante cin-
que transistori bipolari e un singolo de-
modulatore bilanciato. Questo progetto
¢ stato ristampato in U.K. ed ha attirato
considerevole interesse. Nell'anno se-
guente, due amatori americani Hayward
e Bingham hanno presentato un progetto
utilizzante quattro diodi « hot-carrier »
come demodulatore ad anello con un f.e.t.
come oscillatore locale (Fig. 4). Contem-
poraneamente Charles Bryant (GW3SB)
ha dimostrato che, per scopi amatoriali,
il ricevitore a conversione diretta forma
una base per un semplice ricetrasmetti-
tore perché, a differenza della superete-
rodina, l'oscillatore ha virtualmente la
stessa frequenza usata dal trasmettitore.
Questa strada ¢ stata seguita da un certo
numero di radioamatori e costituisce il
principio di funzionamento di un ricetra-
smettitore a basso prezzo denominato
« Ten-Tec » (Fig. 5 e 6).

Molti radioamatori hanno scoperto che
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un semplice ricevitore a conversione
diretta pud fornire prestazioni parago-
nabili a quelle di una supereterodina di
prezzo medio, particolarmente quando si
usi un rivelatore eterodina bilanciato ed
un oscillatore locale con buona stabilita
e demoltiplicato. La selettivitd di un
buon ricevitore a conversione diretta &
attribuita al progetto del filtro passa
basso dopo il rivelatore: in fig. 7 & la
curva di risposta di un filtro S.S.B.
progettato da P.G. Martin (G3PDM)
con un fattore di pendenza (660 dB)
di 1,18 con frequenza di taglio a 3 kHz
e attenuazione finale di 75 dB.

Teoricamente non vi & la necessita di
circuiti accordati ad alta selettivita o am-
plificazione in R.F. prima del « mixer »,
purché questo sia del tipo a basso ru-
more come quello che utilizza i diodi
Schottky. In pratica & perd consigliabile
inserire un ragionevole grado di seletti-
vita per il segnale e uno stadio a basso
guadagno onde prevenire il sovracarico
del rivelatore a causa di intensi segnali
locali ed eliminare risposte spurie che
possono provenire dalle armoniche del-
I'oscillatore locale. Realizzando il rive-
latore perfettamente lineare quella &
I'unica forma di risposta spuria, la qual
cosa rappresenta un notevole vantaggio
rispetto la semplice supereterodina. Molti
progetti sono apparsi in pochi anni
sulla stampa per i radioamatori. Nella
generalita, tali progetti sono normal-
mente presentati come utilizzabili per
la ricezione della S.S.B. e C.W.; certe
possibilita di ricezione per la M.A. sono
raggiunte con l'uso di oscillatori stabili
o facendo lavorare il rivelatore con la
portante esaltata.

Tutti questi sviluppi hanno sottolineato
la funzionalita dei ricevitori a conversione
diretta, anche quando questi sono di
estrema semplicitd. Nella 22 parte si
discuterd come le prestazioni possano
essere migliorate mediante I'uso della
tecnica delle due fasi in quadratura e in-
dicherd come la rivelazione sincrona
possa essere applicata alla ricezione
delle trasmissioni circolari mediante 'uso
dei demodulatori a controllo di fase e si
sottolineera le funzioni e i vantaggi della
rivelazione sincrona « bi-aural ».

(continua)

Wwaie +iry

Fig. 8 - Pit semplice di cosil - Un ricevitore
a conversione diretta sui 3,5 MHz progettato
da K. Spaargaren.
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Rivelazione sincrona nei
radioricevitori - parte Il

P. Hawker - a cura di G. Rebora

| principali vantaggi della rivelazione sin-
crona, visti nella 12 parte, sono la versa-
tilita nei riguardi dei tipi di modulazione
che essa accetta; il fatto di non degra-
dare il rapporto segnale/disturbo a bassi
livelli di segnale e un buon campo dina-
mico quando si utilizzano tipi bilanciati.
Inoltre il piu semplice tipo di rivelazione
sincrona — rivelatori a prodotto per
S.S.B. e ricevitori a conversione diretta
per S.S.B. e C.W. — non necessita della
coerenza di fase.

Se si deve ottenere una piena flessibilita
e larivelazione sincrona deve essere usata
nei ricevitori commerciali allora qualche
cosa di pill @ necessario: si deve quindi
inserire una qualche forma di controllo
automatico dell’'oscillatore. La storia in-
segna che cio deve essere fatto molto piu
elegantemente che la semplice sincroniz-
zazione dell'oscillatore locale mediante
una parte del segnale in arrivo, come &
stato proposto, per il ricevitore « syn-
chrodyne ». Si deve essere in grado di
agganciare l|'oscillatore sia direttamente
sul segnale in arrivo, sia sui segnali de-
rivati dalle bande laterali in arrivo. Vale
la pena di dare un altro sguardo alla tec-
nica della conversione diretta.

Gli estremamente semplici ricevitori illu-
strati nella 12 parte possono fornire sor-
prendenti risultati con una eccellente se-
lettivitd, ma non possono raggiungere la
vera ricezione di un solo segnale poiché
I'immagine audio indica che il ricevitore
rispondera ai segnali in arrivo su am-
bedue i lati della frequenza dell’oscilla-
tore locale indipendentemente dalla bon-
ta del filtro audio. Fortunatamente questo
problema puo essere risolto, a scapito di
una certa complessita, con un limite di
30+-45 dB di reiezione mediante 'uso
delle tecniche della quadratura di fase.
Una quantitd di progetti di ricevitori a
conversione diretta a due fasi & gia stata
pubblicata.

Per esempio, la Fig. 1 illustra lo schema
a blocchi di un ricevitore per 14 MHz
descritto dal Taylor; questo fornisce la
vera ricezione della banda singola sfasan-
do un complesso di bande laterali in
modo simile a quello usato nei genera-
tori S.S.B. del tipo a fasatura. Infatti il
progettista ha utilizzato una rete sfasa-
trice standard di Barkev e Williamson
nella sezione dell'audio combinatore.
Questa tecnica ¢ la stessa di quella utiliz-
zata per la ricezione S.S.B. nell’unita ri-
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cordata nella 12 parte come « Signal
Slicer ».

Una strada fondamentalmente simile &
stata seguita da Spaargaren in un rice-
vitore sperimentale di elevate presta-
zioni per la banda di 3,5 MHz. In questo
ricevitore uno stadio r.f...« cascode »
di f.e.t. a guadagno controliato & seguito
da due rivelatori bilanciati (Fig. 2) a
doppi diodi con l'oscillatore spostato in
fase di 90° (Fig. 3) onde ottenere l'inie-
zione del suo segnale in quadratura di
fase. Le uscite in audio frequenza, dopo
una preliminare amplificazione, sono in
modo simile fatte passare attraverso una
rete attiva, che sfasa di 90° (Fig. 4).
Successivamentei due segnali vengono
combinati e introdotti in un filtro attivo
passa basso a cinque sezioni ed alla
fine applicato, si ha ora un solo segnale,
all’'amplificatore audio principale. Egli
ha dichiarato di aver ottenuto una sop-
pressione della banda laterale di 40 dB.
Ricevitori di questo tipo, quantungue pil
complessi dei ricevitori a conversione
diretta, sono tuttavia piti semplici e pil
economici da costruire rispetto ai rice-
vitori superaterodina di paragonabili pre-
stazioni.

Ulteriori possibilitd esistono in questo
campo. Per esempio, i componenti cti-
tici nelle reti di sfasamento possono
essere eliminati utilizzando la tecnica
digitale a circuiti integrati. Un notevole
interesse ha sollevato recentemente lo
spostamento di fase digitale non sola-
mente per i semplici demodulatori S.S.B.
per i trasmettitori circolari, ma anche per

i generatori per S.S.B., possibilmente ba-
sati sul « terzo metodo » per la S.S.B.

Rivelatori a controllo di fase

Il rivelatore fondamentale sincrono a con-
trollo di fase, per esempio come quello
usato nel ricevitore sperimentale descritto
da Costas nel 1956 (Fig. 5), & conosciuto
da molti anni, ma sino ad ora il suo uso
e stato limitato a ricevitori complessi
cioé a quelli usati per la telemetria spa-
ziale. L'inserimento del controllo di fase
in un ricevitore implica, fra gli altri van-
taggi, che esso puo utilizzare una lar-
ghezza di banda di rumore virtualmente
eguale a quella dell'informazione utile.
La situazione & stata cambiata con I'at-
tuale disponibilitd di circuiti integrati
condizionatori e rivelatori di segnali, i
quali offrono un completo rivelatore a
controllo di fase in un solo dispositivo
(Fig. 6). Tipicamente un circuito integrato
contiene un oscillatore controllato in
tensione, un comparatore di fase, un
amplificatore e un filtro passa basso.
Certi dispositivi sono utilizzabili solo per
la rivelazione della M.F., mentre altri
includono rivelatori a prodotto per altri
modi di modulazione, S.S.B. inclusa.
Un tale dispositivo permette la demodu-
lazione della M.F. senza l'ausilio di cir-
cuiti esterni accordati (Fig. 8). Il control-

Fig. 1 - Ricevitore a conversione diretta bi-
fase ricevente un solo segnale in S.S.B. e in
C.w.
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Fig. 2 - Rivelatori del tipo a fase con diodi
bilanciati per il ricevitore bifase a conversione

diretta - (Spaargaren).

Fig. 3 - Reti a spostamento di fase utilizzate
per ottenere I'iniezione in quadratura dei segnali

per i rivelatori di Fig. 2.
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fo di fase pud essere esternamente ac-
cordato mediante un solo elemento rego-
labile in un campo di frequenze di 1 Hz
a pit di 30 MHz. Fra di essi, un disposi-
tivo, quello della Signetics NESG0OB for-
nisce un filtro accordabile a banda stret-
ta con una selettivitd paragonabile a
quella di tre stadi convenzionali accor-
dati in F.I.

Il controllo di fase & un circuito simile a
quello usato nei controlli automatici di
frequenza per molti anni, ma in grado di
mantenere la coerenza di fase dell’oscilla-
tore (v.c.0.) con il segnale in arrivo. Cid
sta a significare che la frequenza iniziale
del v.c. 0 non necessita essere accordata
in modo preciso o stabile, perché quando
essa sara nel campo di aggancio l'oscilla-
tore sara automaticamente portato alla
frequenza del segnale di ingresso e man-
tenuto in frequenza.

Perla convenzionale M.F. o la M.F. a ban-
da stretta il controllo di fase fornisce un
discriminatore ad alta efficienza ed eli-
mina la necessita dei normali rivelatori
a rapporto o rivelatori M.F. in quadra-
tura per tutti i segnali superiori ad un
basso valore di soglia. W.N. Burridge
ha dichiarato che usando un dispositivo
NE560B come rivelatore M.F. per i se-
gnali televisivi del suono, ha ottenuto
dei buoni risultati anche a grandi distan-
ze. Egli ha anche usato il NE561B in un
rivelatore M.A./M.F. sulla banda ama-
toriale 144 MHz, e 432 MHz, usando
una media frequenza (F.l.) di 1,6 MHz,
Fra le applicazioni suggerite dalla « Sig-
netics » per i loro dispositivi NE560 e
NEB61 citiamo: frequenza intermedia e
rivelatore per ricevitori M.F.; amplifica-
tore e rivelatore F.l. per il canale audio
nei ricevitori televisivi; ricevitori accor-
dati M.A./O.M. del tipo a conversione
diretta (Fig. 9); ricevitori « Storecast »
(s.c.a.) e simili.

Si deve ammettere che il costo di questi
rivelatori particolari & assai alto per gli
esperimenti dei radioamatori, ma certe
unita, da usarsi in rivelatori a banda
stretta per M.F. per medie frequenze di
500 kHz, costano abbastanza poco.
Recentemente K. Spaargaven ha mostra-
to che é possibile ottenere risultati usan-
do tre circuiti integrati t.t.l. (*) di basso

(") N.d.T. L'SN7400 & una « Porta NAND » positiva
quadrupla con 2 ingressi. L'SN7413 & una « Porta NAND »
positiva duale con 4 ingressi « Schmidt triggerated ».
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costo oltre a pochi altri componenti
(Fig. 10). Mediante la regolazione del
condensatore C questo sistema puo
essere usato sino a frequenze di circa
30 MHz. Una sezione del SN7413 e
usato come oscillatore controllato in ten-
sione la cui frequenza & determinata
approssimativamente dal condensatore C
e portato in aggancio preciso dall’'uscita
del rivelatore di fase collegato al transi-
store BC109.

Rivelatore bi-aurale o bi-fonico

Il rivelatore fondamentale a controllodifa-
se puo essere ulteriormente sviluppato me-
diante 1'uso congiunto della tecnica della
quadratura di fase e del doppio canale
audio. Cid fornisce alte prestazioni in
tutti i possibili tipi di modulazione
adottati dalle trasmissioni circolari. Que-
sto sistema & generalmente noto come
rivelatore sincrono bifonico (bi-aurale)
a portante esaltata (Fig. 11). In questo
rivelatore due modulatori miscelatori bilan-
ciati (normalmente a media frequenza
ma che perd possano essere adattati
alla conversione diretta) sono pilotati in
quadratura di fase dall’oscillatore locale
controllato, per fornire i due segnali: uno
in fase (/) e l'altro in quadratura (Q)
al rivelatore a prodotto. L'uscita in con-
tinua e in audio frequenza dal rivelatore
Q é utilizzata per agganciare I'oscillatore
locale sul segnale in arrivo. L'uscita in
continua da Q pud essere utilizzata per
pilotare I'indicatore di accordo e quando
si ha l'aggancio, I'uscita in continua dal
rivelatore | fornisce una indicazione del-
I'intensitd del segnale in arrivo e pud
essere utilizzata per pilotare uno stru-
mento S o un sistema di silenziamento
del ricevitore onde eliminare i fischi di
battimento fra un accordo e l'altro. Le
uscite | e Q sono applicate a due reti
di sfasamento (4 e B) e quindi introdotte
nella matrice di commutazione la quale
duo fornire o la somma o la differenza
delle componenti, oppure I'uscita diretta
dai rivelatori. Le due uscite dalla ma-
trice sono applicate a due separati
amplificatori e relativi altoparlanti, come
nella tecnica stereo pur non essendo un
sistema di questo tipo. Il sistema di rive-
lazione, come riferito dal C.C.I.R. Gruppo
di Studio 10, funziona nel seguente
modo. Quando si riceve un segnale
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Fig. 4 - Schema di principio deile reti audio
per ottenere lo spostamento di fase. In una
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Fig. 5. Ricevitore sincrono di Costas a due
fasi per M.A.D.S.B.
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fase.

Fig. 7 - Rivelatore sincrono con anello di
controlio.
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Fig. 8 - Rivelatore a controllo di fase per M.F.

normale modulato in M.A_, la sua com-
ponente ad audio frequenza appare
all’'uscita del rivelatore a prodotto /,
ma non dal rivelatore Q. In tale caso il
segnale audio & applicatdo ad ambedue
i canali S e D ad eccezione di quando la
matrice & commutata sulla posizione 2.
L'ascoltatore sente una sorgente posta
fra i due altoparlanti.

Supponiamo che sia presente una inter-
ferenza non sincronizzata, essa apparira
all’'uscita dai rivelatori / e Q e all'uscita
delle reti A e B. Con la matrice commu-
tata in posizione 1, l'interferenza appa-
rird in ambedue gli altoparlanti, ma a
seconda della banda laterale sulla quale
essa agisce potra essere eliminata con la
matrice posta sulla posizione 3 o 5.
Nella posizione 4 il segnale audio desi-
derato appare in ambedue gli altopar-
lanti, ma quello non desiderato, interes-
sando una sola banda laterale, apparira
in uno solo dei due altoparlanti. All'ascol-
tatore apparird dunque spostata di posi-
zione ed esso sara in grado di ignorarla.
In tale posizione, in pratica, vi puo essere
una interferenza su ambedue le bande
faterali, ma l'ascoltatore sard in grado
di trascurarla in quanto il segnale deside-
rato apparird provenire dall’area centrale.
Se i segnali sono evanescenti la relativa
intensitd dei segnali, desiderato e indesi-
derato, varierd. Ma nel caso di una eva-
nescenza selettiva del segnale desiderato
si avrd un movimento apparente della
sorgente dal punto di centro dei due
altoparlanti risultante dalle variazioni
simultanee di ampiezza e di fase; ma la

comparatore
M. F. Ot di
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fase

amplficatore »AF
k.




TECNICA E CIRCUITI

confusione prodotta dall’evanescenza se-
lettiva normalmente non avviene.

Per la ricezione di segnali modulati in
fase o in M.F. a banda stretta si avranno
prestazioni similari a parte il fatto che
l'uscita audio dal rivelatore | sard nulla,
con l'uscita dal rivelatore Q contenente
il segnale desiderato.

Per la ricezione della S.S.B. si avra una
uscita dai mixer | e Q con la possibilita
di eliminare la banda laterale non deside-
rata commutando la matrice sulla posi-
zione 3 o 5. E stato accertato che con
un accurato progetto del controllo di
fase & possibile agganciare I'oscillatore
locale alla portante in arrivo anche quan-
do questa e attenuata di 40 dB. Il sistema
potra ancora essere utilizzato per gradi
maggiori di attenuazione della portante,
funzionando in questo caso come un
rivelatore a prodotto non agganciato, ma
si potranno avere errori di sintonia.

1 gruppo di Studio 10 ha stabilito che &
difficile dichiarare quanto & meglio questo
sistema rispetto al rivelatore convenzio-
nale, almeno solo teoricamente, ma le
prove hanno suggerito che il migliora-
mento in ricezione é da 10 a 20 dB e la
reiezione dell’interferenza pud in qualche
caso raggiungere i 30 =-40 dB, dipenden-
do cio6 dalla precisione dello spostamento
di fase. E stato anche chiarito che I'ef-
fetto « presenza » sorge dal doppio
canale audio in virtt della disposizione
geometrica.

| risultati dei paragoni fatti fra i vari
rivelatori sono riportati nella tabella di
fig. 11. Si deve tener presente che que-
sto tipo di rivelatore sincrono migliorato
e solamente una delle molteplici forme
sotto analisi per la fattibilitd della S.S.B.
circolare.

Tutte le idee discusse in questi due ar-
ticoli utilizzano le varie proprietd della
rivelazione sincrona, dal relativamente
semplice rivelatore a prodotto gia ampia-
mente usato, all’'abbastanza complesso
sistema « bi-aurale ». Inoltre vi sono
molte altre applicazioni, molto spesso
strane, alle comunicazioni e alla stru-
mentazione; le quali gid usano o useran-
no tecniche sincrone.
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Fig. 9 - Utilizzazione del NE561 come sem-
plice ricevitore a conversione diretta per onde
medie in M.A,

rivelatore AF.
di prodotto ‘T’
: -8 fittro
| circuito ag_
= gancratual%
fase
Fig. 10. - Utilizzazione di due circuiti inte-
grati digitali t.t.I. di basso costo per formare un
rivelatore a controllo di fase per la N.B.M.F. Con
il valore di C indicato esso pud essere utilizzato
per medie frequenze di 470 kHz (Spaargaren).
t 13 separatore
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Commutazione Audio
Matrice R L
1 M.A./D.S.B. / /
2 M.F. Q Q
3 Reiezione dell’'U.S.B.
(Banda lat. sup.) A+B A+B
4 Biaurale A+B A-B
5 Reiezione dell'L.S.B.
(Banda lat. inf.) A-B A-B

Efficienza relativa (in dB) per la parola in presenza di una interferenza casuale in funzione del tipo

di rilezione.

‘ Rivelatore | Rivelatore | Rivelatore | « Select. » | Controilo

| Modo a a a a di Biaurale

| inviluppo 1 pendenza | prodotto | prodotto fase

‘ D.S.B. (10 kHz) - 32 = = 6,2 -32 -32 +2,8
N.B.M.F. (10kHz) | -204 - 74 -104 -74 -74 -1,4
S.S5.B. + C (5 kHz) -34 | 4 -04 -04 -34 -04
S.S.B. (5 kHz) = - | +10 +10 +7 +10

[ D - = I 7 +10 + 10 + 16

S.B.S.C. (10 kHz) |

Fig. 11 - Rivelatore sincrono bi-fonico a por-
tante esaltata

da Wireless World - novembre 1972
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- L’intercettazione

F. Soresini

Fig. 1 - Il celebre « orecchio di Dionisio »
nei pressi di Siracusa. E una grotta artificiale
lunga m 65, alta 23, che termina in alto ad arco
acuto e con pianta a S. |l nome, dovuto alla
forma, gli fu dato dal Caravaggio (1586) e dal
nome derivd la leggenda che Dionisio I'avesse
fatto costruire come carcere per spiare dall’alto
quanto i prigionieri dicevano, infatti la grotta
riecheggia, ampliandolo smisuratamente, qua-
lungue suono, anche il pit lieve.

| recenti gravi fatti di intercettazione telefonica e di spionaggio per mezzo di microfoni,
eventi che hanno fatto gridare allo scandalo e eondotto in prigione noti personaggi
della sfera degli investigatori privati, hanno reso di attualita I'argomento dell’inter-
cettazione clandestina o no. Con il presente articolo, I'’Autore vuole dare al grande
pubblico I'idea di come l'informazione segreta possa essere realizzata, per soddisfare
la curiosita destata da un soggetto largamente sfruttato nei romanzi gialli polizieschi
e nei lavori cinematografici ispirati allo spionaggio. L’articolo non pud certo trattare
dettagliatamente il complesso argomento, percio consigliamo ai lettori interessati a
maggiori informazioni la lettura dei due volumetti « Spionaggio elettronico » e
« Controspionaggio elettronico » editi dalla Casa Editrice « il Rostro ».

La intercettazione delle informazioni epi-
stolari, verbali, telegrafiche, telefoniche,
di dati € come concetto, cosa vecchia
quanto I'umanita.

Si tratta sempre di interferire sul mezzo
vettore delle informazioni, sia esso un
messaggero umano, un colombo viag-
giatore, una linea di collegamento otti-
co, un conduttore telegrafonico, una on-
da hertziana.

Lo dimostra il fatto che i messaggeri po-
stali della antichitd gia erano latori di in-
formazioni redatte - assai spesso - in
forma criptografica e lo sviluppo che tale
concetto ebbe, non solo in campo mili-
tare, ma anche in quello civile ed... amo-
roso (si pensi alla letterina scritta col
succo di limone!) indica quanto l'al-
trui curiositd sia sempre stata viva.

Si intende: c’é curiositd e curiosita.
Da quella nefasta per ricattare (che do-
vrebbe essere esemplarmente punita) a
quella patologica dell'individuo curioso
per natura delle faccende altrui, da quel-
la indispensabile in caso di guerra a quel-
la materna che spinge a controllare le
lettere e le telefonate della giovane figlia.
L'intercettazione delle comunicazioni ne-
miche in caso di guerra serve per la di-
fesa del Paese. Vi sono esempi eroici.
Basti ricordare la giovanissima telegrafi-
sta Juliette Dodu che nel 1870 divenne
un’eroina per un abusivo collegamento
fatto sulle linee prussiane durante il con-
flitto fra Francia e Germania, per giun-
gere al primo conflitto mondiale dove
rifulse I'eroismo di quanti collaborarono
al servizio di intercettazione telefonica,
che tanta parte ebbe per la conclusiva
vittoria.

Ma lo Stato, la societd, vanno difesi an-
che in tempo di pace ed ecco perché pos-

sono nascere necessita di intercettazio-
ne: tutto sta nella misura e nel modo con
cui tali compiti vengono attuati.

Solo considerando la necessaria tempe-
stivitda dell'intervento, potranno essere
meglio dimensionate le considerazioni su
una necessitd che pud sembrare un
abuso.

Sta di fatto che chi & «in regola » non
ha niente da nascondere.

Ma parliamo dei metodi.

Nelle telecomunicazioni via filo, 'invo-
lontaria intercettazione di comunicazioni
altrui pud derivare da errori degli organi
di autocommutazione delle centrali o da
fenomeni di induzione fra linee adiacenti,
fenomeno, questo, chiamato « diafo-
nia » e misurabile in decibel, disturbo che
si cerca di eliminare schermando oppor-
tunamente le linee o disponendo le stesse
in maniera che i fenomeni induttivi si
elidano.

Dal principio fisico di questo disturbo
si sono studiati dispositivi di pratica uti-
lita.

Il piti antico, relativamente, & il « cerca
cavi », costituito da una bobina (di al-
cune migliaia di spire di sottilissimo filo
avvolti su un nucleo di ferro) connessa
ad un amplificatore con cuffia di ascolto.
Quando si desidera conoscere il trac-
ciato del percorso di un cavo immurato
od internato, del quale non esista la pla-
nimetria, si collega una coppia di fili del
cavo in cortocircuito ad un estremo, men-
tre I'altro estremo si collega ad un gene-
ratore di segnali.

Con la bobina si rileva il segnale indotto
dal cavo e seguendo il « massimo suono »
con la bobina, si finisce col conoscere il
percorso del cavo stesso.

E chiaro che un dispositivo del genere
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Fig. 3 - La « Scytala ». Erodoto racconta che
i messaggeri di Sparta utilizzavano un disposi-
tivo criptografico, detto « Scytala » costituito
da un bastone avvolto da un nastro di cuoio o
papiro sul quale erano scritte le comunicazioni.
Questo nastro avvolto su un bastone di diametro
opportuno, oppure svolto, non presentava
che dei caratteri disposti senza apparente ordine,
ma appena il destinatario lo avvolgeva su un ba-
stone di particolare diametro che esso solo, con
il mittente possedeva, riusciva ad affiancare le
spire del nastro in modo tale da rendere intelli-
gibile il testo. Estratto da: Paulian: La Poste
aux lettres - Hachette, 1887.

pud servire anche - potenzialmente - Fig. 2 - Pilastro « trasmettitore » e pilastr

per la intercettazione senza manomette-  «ricevitore » del porticato del Palazzo della®

re la linea da intercettare.

Sullo stesso principio sono basati tutti
gli amplificatori telefonici di utente uti-
lizzabili da chi desidera ascoltare I'inter-
locutore in altoparlante (per avere le
mani libere dal microtelefono), cosi co-
me anche per registrare una telefonata
su nastro.

Si tratta, in questo caso, di bobine di ri-
levamento fissabili con una ventosa al-
I'apparecchio telefonico od incassate in
un basamento su cui disporre I'apparec-
chio stesso.

L'induzione fra la bobina del telefono e
quella esterna fornisce il segnale da am-
plificare per ascoltare o registrare.
Simile dispositivo, se utilizzato all’insa-
puta dell’'utente, pud esso pure, servire
per la intercettazione.

Si intende che l'intercettazione pitt sem-
plice & quella di derivarsi sulla linea del-
I'utente o fare uso delle correnti di per-
dita nel terreno (era il caso della inter-
cettazione militare) utilizzando il segnale
utile fra due prese di terra lontane ed em-
plificandolo.

Inversamente, la contro-intercettazione
inviava nel terreno segnali spurii che co-
prissero quelli eventuali utili per il ne-
mico.

Altro modo, sempre in guerra, era di di-
sporre nottetempo, sensibili microfoni
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Ragione a Milano. Parlando a debole voce in.
un punto € possibile essere percepiti a distanza.:
Pare che i commercianti che vi si radunavano:
carpissero le notizie altrui senza farsene accor-
gere.

1 carridre
Cremel ses




Fig. 4 - Il « Cerca cavi », il complesso bobina
di captazione, amplificatore piu cuffia permet-
teva di reperire un cavo immurato od interrato
del quale non era nota la disposizione. -

nella vicinanza delle trincee nemiche.
Cosi, anche al presente, un metodo che
pud essere utilizzato ¢ quello di disporre
un microfono mascherato in un locale del
controllato.

E questo il pit vecchio sistema di ascolto
che si pud ricollegare al famoso siste-
ma che porta il nome di « orecchio di
Dionisio », una grotta naturale vicino a
Siracusa, utilizzata, attorno al 300 a.C.,
per carpire i discorsi dei prigionieri, di-
scorsi che, raccolti dalla gola nella roc-
cia, venivano percepiti a distanza.

Si possono ricordare a tal proposito ap-
posite costruzioni architettoniche ca-
paci di carpire a distanza, i discorsi emes-
si in un luogo diverso, valga ad esempio
la Villa Simonetta di Milano e la Loggia
dei Mercanti, sempre a Milano.

Anche nei primi tempi della invenzione
del telefono (1876) se ne fece utilizzo,

Fig. 5 - Uno dei primi amplificatori telefonici
di utente, ad induzione. Realizzato nel 1949 non
ebbe al momento successo. La bobina di cap-
tazione veniva avvicinata all'apparecchio tele-
fonico.

a Nuova York, per sventare un delitto di-
sponendo un microfono segretamente
nella cella di due arrestati che fecero cosi
sentire le proprie confidenze, ignari del
telefonico trabocchetto.

Si possono collegare al metodo anche i
telemicrofoni, veri e propri « cannoc-
chiali » per il suono che si dispongono a
distanza, direzionalmente, rispetto alla
fonte da intercettare, anche i vetri di una
finestra (che vibrano con i suoni emessi
nel locale).

Con l'avvento della radio, l'intercetta-
zione divenne assai facile ed era questo
I'appunto che si faceva agli albori mar-
coniani all’utilizzo delle radioonde anzi-
ché dei conduttori.

Ma vennero i sistemi direttivi ed i dispo-
sitivi di segreto, [a dove necessari.

La radio & stata un valido mezzo di spio-
naggio, basti pensare_ai piccoli_trasmet-
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Fig. 6 - Ascolto con geomicrofono in galleria
a 37 metri di profonditd. Tale dispositivo serviva
per udire scoppi di mine da scavo in profondita,
per individuarne la posizione. Simili sensibili
microfoni potevano essere utilizzati per perce-
pire, una volta dispositi in vicinanza del nemico,
oltre ai rumori anche le voci. Estratto da: Luc-
chi: il genio nella guerra 1915-1918 - Galleri,
1936.

titori camuffati in valige consunte e
sgangherate degli agenti segreti, ma qui
entriamo in un altro campo.

Comunque, la radio & venuta a facilitare
la realizzazione di mezzi di intercettazio-
ne assai raffinati.

Sono nati, cosi, i radiomicrofoni e le ra-
dio spie.

| primi costituiti da un piccolo trasmetti-
tore inserito in una capsula microfonica
da sostituire a quella normale di un mi-
crotelefono.

Le seconde, consistenti in piccoli radio-
trasmettitori da inserire sulla linea di ab-
bonato, o nella scatola di protezione al-
l'ingresso della linea dall’esterno, o nella
cassetta di distribuzione, o negli armadi
di connessione stradali.

Microfoni e spie alimentati direttamente
dalla batteria centrale della centrale tele-
fonica.

Con apposito radioricevitore in accordo
con la frequenza emessa viene captata
I'emissione registrando, o semplicemen-
te ascoltando, le conversazioni.
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Fig. 7 - Schema delle connessioni di una
stazione I.T. fissa tipo Seconda Armata. Dalla
rivista I'Elettrotecnica N. 9 1921.
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Fig. 8 - Documento austriaco riguardante le
nostre intercettazioni telefoniche durante la
Guerra mondiale 1815-'18. Dalla rivista |'Elet-
trotecnica N. 9 1921.

Fig. 9 - Alla Esposizione Universale di Parigi
del 1889 era esposto un « Quadro-microfono »
con la scritta: « I'Orecchio di Dionigi; simile
apparecchio & gid servito a Nuova York per
scoprire un delitto ». Due, complici, riuniti e
lasciati espressamente soli in una cella, scam-
biarono parole che vennero raccolte dal quadro-
microfono e ripetute al capo guardiano della
prigione. Estratto da: Desbeaux: fisica moderna,
Sonzogno, 1892,

E evidente che un dispositivo radiogo-
niometrico pud individuare la localita di
emissione e quindi permettere di repe-
rire la posizione e la linea controllata.
Il commercio pone a disposizione ogni
mezzo.

Alla vecchia zitella che spia visivamente
dietro le persiane chiuse o dal ... buco
della serratura o che origlia contro una
tenue parete divisoria si & sostituita la
radio-elettronica.

Il male, abbiamo iniziato col dire, & vec-
chio, i mezzi sono nuovi.

Tutto sta a non abusare della altrui fi-
ducia.

Comunque la « privacy » & una vaga uto-
pia.

Stampa, cinema, TV, mettono «il bec-
co » dappertutto.

| costruttori edili realizzano muri di uno
spessore, che costringe ad una intercet-
tazione... non desiderata e non deside-
rabile.

Il costume corrente quasi ci vuole senza...
il costume. .

Quindi tutto & al sole.

Spesso, comunque, chi ha delle cose da
nascondere non & sempre nel giusto.
Ma non facciamo tanto chiasso per que-
stioni che si sarebbero dovute accertare
e risolvere d'ufficio.

Si & creato nella massa il patos ed il discre-
dito per Enti e Servizi che dovremmo ri-
spettare.
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Quattro classi di filtri elettrici

. - Filtri a bobine

L. De Luca

1. Definizione e classificazione

dei filtri elettrici

Quando un segnale elettrico attraversa
un certo dispositivo, la forma del segnale
all'uscita sara in generale differente da
quella all’entrata. Il confronto tra queste
forme di entrata e di uscita & il modo
pit semplice per definire il tipo di dispo-
sitivo attraversato. Se il segnale diminui-
sce costantemente di ampiezza, ad esem-
pio, avremo un attenuatore; se aumenta,
avremo un amplificatore; se varia in mo-
do dipendente con il livello, avremo un
compressore O un espansore O un limi-
tatore; e cosi via. In tutti i casi in cui lo
spettro del segnale all’'uscita di un dispo-
sitivo & decisamente diverso dallo spet-
tro del segnale all'entrata, senza che
tuttavia la forma del segnale d'uscita
dipenda dal livello del segnale di entrata,
avremo a che fare con un filtro.

Una rappresentazione cosi semplice ri-
chiede subito un paio di chiarimenti. In-
nanzitutto & opportuno precisare che la
condizione di linearita, cioé l'indipendenza
con il livello, vale soltanto entro la dina-
mica permessa dal filtro. Questa cambia
notevolmente a seconda delle soluzioni
scelte; ma & chiaro che ben pochi filtri
usati in elettronica lasceranno passare
indistorti segnali di qualche kilowatt. La
seconda osservazione riguarda la natura
del segnale. | filtri elettrici sono caratte-
rizzati proprio dal fatto che il segnale
di entrata e di uscita & elettrico (anche
se all'interno non lo ¢&). Questo segnale
pud essere visto secondo tre aspetti di-
versi: come un insieme di valori che una
grandezza elettrica (tensione o corrente)
assume in una o pit dimensioni spaziali,
oppure come cambiamento di una gran-
dezza elettrica nel tempo, oppure come
uno spettro di frequenza. Pur essendo
equivalenti, ciascuno di questi tre aspetti
(spazio, tempo e frequenza) si presta me-
glio degli altri due allo studio di certi
tipi di filtri.

Se vogliamo dare una definizione molto
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Per il tecnico elettronico comune diventa sempre piu difficile farsi un'idea d'insieme
sui filtri elettrici, sia perché le tecniche oggi disponibili per filtrare un segnale sono
molte e profondamente diverse una dall’altra, sia perché l'incomprensione di lin-
guaggio tra specialisti e non specialisti aumenta anziché diminuire con gli anni.
In questa breve rassegna, il cui scopo € appunto quello di divulgare i concetti
fondamentali che caratterizzano i filtri elettrici, cercheremo di superare le difficolta
di linguaggio concentrando [l'attenzione sui fenomeni fisici interessati di volta in
volta ed evitando le formule e i simboli matematici troppo specifici.

generale di filtro elettrico, allora, bastera
dire che esso & « un dispositivo che rice-
ve segnali elettrici ad una o piu dimen-
sioni attraverso le sue porte d'entrata e
restituisce segnali elettrici opportunamen-
te modificati in modo lineare attraverso
le sue porte di uscita». E' bene notare
che i due soli aggettivi usati in questa
definizione (elettrico e lineare) si riferi-
scono al segnale e non alla costituzione
interna del filtro, che non risulta vinco-
lata in alcun modo (e che puo quindi com-
prendere anche componenti non elettrici
o non lineari).

Nei casi pitt comuni il filtro ha una sola
porta di entrata e una sola porta di uscita
e accetta segnali elettrici ad una sola
dimensione. La classificazione dei filtri,
comunque, si presenta abbastanza diffi-
cile anche in questi casi. Essa pud essere
fatta in vari modi, a seconda dei punti di
vista seguiti. Se prendiamo come riferi-
mento lo scopo del filtro, ad esempio,
occorre distinguere innanzitutto se lo spet-
tro aumenta o diminuisce. Il primo caso
si trova nel cosiddetto filtraggio inverso,
ad opera di un dispositivo elettrico che
riceve in entrata un numero limitato di
frequenze e restituisce in uscita rumore
bianco; sarebbe pil giusto chiamare tale
operazione « analisi dello spettro di un
segnale elettrico eseguita da un calcola-
tore in tempo reale ». Il secondo caso
riguarda i normali filtri selettivi, che dan-
no certe bande di frequenza in uscita
quando ricevono rumore bianco in en-
trata, e i filtri equalizzatori di ampiezza.

Quando lo speitro si mantiene apparente-
mente uguale (perché cambia solo di fa-
se), si hanno infine i filtri equalizzatori
di fase e i circuiti di ritardo in genere.

A questo punto conviene mettere in
evidenza lo scopo dei filtri selettivi. Se-
condo la definizione di Cauer, questi fil-
tri hanno essenzialmente il compito di
attenuare in misura minima il segnale
nelle bande passanti e di attenuarlo al
massimo nelle rimanenti bande. Lo stes-

so Cauer ha sottolineato la differenza ri-
spetto ai semplici circuiti accordati, che
agiscono su frequenze singole anziché
su bande di frequenza. Entro la famiglia
dei filtri selettivi troviamo i filtri passa-
basso, passa-alto, passa-banda, elimina-
banda e a bande multiple. Ma é& abba-
stanza facile renderci conto che la diffe-
renza tra un passa-basso e un passa-alto,
ad esempio, & del tutto trascurabile nei
riguardi della classificazione dei filtri,
perché entrambi possono avere lo stes-
so tipo di componenti e seguire lo stesso
meccanismo di funzionamento.

Anche la soluzione tecnologica utilizzata
pud essere concettualmente secondaria,
almeno per quanto riguarda la miniatu-
rizzazione pil o meno spinta ottenuta.
Piu importante & la divisione secondo la
natura fisica del segnale all'interno del
filtro, che ci permette di distinguere i
filtri interamente elettrici dai filtri parzial-
mente meccanici, oppure ottici, oppure
acustici.

Il punto di vista pil adatto ad una classi-
ficazione razionale dei filtri sembra quel-
lo del principio fisico utilizzato per mi-
gliorare la loro azione filtrante. Si avreb-
bero cosi tre classi di filtri, corrispon-
denti ai tre distinti fenomeni che in un
sistema generico possono dar luogo a
una risposta spiccatamente selettiva con
la frequenza. Il primo di questi fenomeni
é la risonanza, cioé il periodico scambio
di energia che avviene tra una parte in-
duttiva e una parte capacitiva del siste-
ma; il secondo fenomeno & la ricorrenza,
definita come il ritorno periodico del se-
gnale nello stesso punto del sistema, do-
po aver viaggiato per un certo tempo in
una via chiusa del sistema stesso; il ter-
zo fenomeno & infine linterferenza, cioé
la combinazione tra le parti di uno stesso
segnale che arrivano nel medesimo pun-
to del sistema, dopo essere state ritar-
date in modo diverso nel sistema stesso
(Antenna 42, pag. 112).

Una suddivisione del genere non & ab-




bastanza pratica, perché non tiene alcun
conto dei componenti usati. Questi han-
no importanza specialmente per quanto
riguarda l'interferenza, che pud essere
ottenuta sia per mezzo di ritardi veri e
propri, sia per mezzo di procedimenti
ottici, sia per mezzo di sfasamenti nelle
reti reattive RC. Seguendo pertanto una
classificazione di tipo intermedio, che ten-
ga conto cioé nello stesso tempo del
meccanismo di funzionamento e di esi-
genze pratiche legate ai componenti, ot-
teniamo quattro classi complessive. Nel-
la prima classe possiamo raccogliere i fil-
tri tradizionali, costituiti da resistori, indut-
tori, condensatori e trasformatori. Questi
filtri vengono comunemente chiamati pas-
sivi o reattivi o RLCT; ma, per specifi-
care meglio che nel progetto si cerca di
limitare il numero degli induttori, senza
perd sostituirli tutti con altri elementi,
& piu opportuno chiamarli filtri reattivi con
bobine, oppure, piu semplicemente, filtri
a bobine. La seconda classe comprende
i filtri RC ed é& caratterizzata sostanzial-
mente dalla sostituzione delle bobine con
i circuiti attivi. La terza classe, nella qua-
le mancano sia le bobine, sia ogni tipo
di reattanze, & caratterizzata dall'impiego
del ritardo come elemento fondamentale
dell'azione filtrante. La quarta classe com-
prende infine i filtri misti, cioé quelli al-
I'interno dei quali generalmente il segnale
non & elettrico.

2. Sintesi dei filtri passivi

Come messo bene in chiaro da EA.
Guillemin nel suo libro del 1957, in un
filtro passivo abbiamo a che fare con
un segnale di entrata, un circuito e un
segnale di uscita. Conoscendo due di
queste tre cose, & possibile trovare la
terza. Quando il circuito &€ una delle co-
se note, si tratta di analisi; quando il
circuito & invece la cosa da trovare, la
soluzione matematica generale prende il
nome di sintesi. Nella teoria dei circuiti
elettrici la sintesi acquista quindi un si-
gnificato preciso, distinto e restrittivo ri-
spetto al progetto.

La sintesi dei filtri passivi comprende
essenzialmente tre problemi. |l primo ri-
guarda le condizioni di realizzabilita, per
sapere se e in che modo da un'espres-
sione matematica generica sia possibile
determinare i valori da assegnare ai sin-
goli componenti di un circuito elettrico.
Il secondo consiste nell'approssimazione

della curva d'attenuazione richiesta, per
mezzo di un’espressione matematica scel-
ta tra quelle realizzabili. Il terzo riguarda
i criteri di equivalenza, per poter sce-
gliere il circuito piu conveniente fra tutti
quelli possibili.

Se vogliamo capire come un’espressione
matematica sia in grado di fornire tutti
i dati di un circuito elettrico a molti rami,
restando sul piano dell'elettrotecnica ele-
mentare, possiamo immaginare di com-
porre un circuito reattivo a partire dal
fondo e di calcolarne I'impedenza dopo
aver aggiunto ciascun ramo. Per comodita
usiamo s invece di jw nel calcolo delle
singole reattanze. I procedimento, limi-
tato a 4 rami, & riportato in fig. 1. Una
volta trovata l'impedenza totale, che si
presenta come frazione di due polinomi,
cerchiamo poi di fare tutto il cammino op-
posto, mediante le cosiddette frazioni
continue. A seconda dell’ordine in cui
si mettono le potenze di s nella prima di-
visione, si ottiene di nuovo il circuito di
partenza, oppure un circuito ad esso equi-
valente.

Per farci invece un’'idea generale sulla
sintesi dei filtri, senza naturalmente en-
trare nella parte matematica dell’argomen-
to, pud essere utile riassumere le prin-
cipali tappe che hanno portato alla mes-
sa a punto dei diversi metodi oggi di-
sponibili.

Il primo passo serio in questa direzione
(secondo Guillemin) & quello fatto dallo
americano R.M. Foster nel 1924, ottenen-
do circuiti del tipo indicato in fig. 2a.
In quello stesso anno Withelm Cauer, ven-
tiquattrenne, si laurea in fisica all'uni-
versita di Berlino e due anni piu tardi
pubblica un differente metodo di sintesi
che porta ai circuiti indicati in fig. 1. A
quell’epoca i circuiti di questo genere
non erano considerati veri e propri fil-
tri, ma semplici «impedenze ». Oggi &
chiaro che basta inserirli in una via a
corrente costante (fig. 2b), o nella contro-
reazione di un amplificatore, per ottenere
un filtro.

Nel 1929 A.C. Bartlett enuncia il suo teo-
rema sulla bisezione dei quadripoli, utile
alla semplificazione del problema in vari
casi. Nel medesimo anno Cauer imposta
le trasformazioni lineari delle variabili,
come base dell’equivalenza tra circuiti
diversi.

Nel 1931 in America O. Brune sintetizza
bipoli RLC, usando trasformatori ideali,

Fig. 1. Esempio di due circuiti LC equiva'enti,
nella forma di Cauer, e relativo calcolo sem-
plificato dei componenti.
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TECNICA E CIRCUITI

mentre Cauer estende la sintesi ai filtri
con molte porte di entrata e di uscita
e calcola un tipo particolare di filtro se-
lettivo, migliore di ogni altro trovato in
precedenza.

Nel 1939 S. Darlington in America e
Cauer in Germania, indipendentemente,
trovano ciascuno una diversa soluzione
al problema della sintesi di un filtro di
pure reattanze chiuso su un carico resi-
stivo. Sono passati 15 anni dalla pubbli-
cazione di Foster e la sintesi dei filtri elet-
trici di pure reattanze si pud ritenere or-
mai conclusa; tanto che il belga V. Bele-
vitch afferma, nel 1958 (IRE Trans. CTS5,
pag. 250), che dal 1939 in poi non vi sono
stati sostanziali passi avanti in questo
campo.

Il lavoro di Cauer (ucciso a Berlino negli
ultimi giorni di guerra) viene raccolto in
Germania nel 1954 e poi tradotto e pub-
blicato in America nel 1958. | metodi di
sintesi compresi in questa raccolta, come
tutti quelli da essi derivati, oggi vengono
considerati classici, in contrapposizione
ad altri metodi di diversa ispirazione e
di sviluppo pit recente. Tra questi ultimi
bastera ricordare quello iniziato nel 1951
da Belevitch con le « matrici sparse » e
quello studiato nel 1966 da R. Yarlagadda
con lo «spazio degli stati», particolar-
mente per I'impiego con calcolatori e per
la sintesi di circuiti aventi un grandissi-
mo numero di nodi (dell’'ordine del mi-
gliaio).

Per quanto riguarda la sintesi classica
dei circuiti RLC, resta da dire che il me-
todo di Brune non garantisce il numero
minimo di componenti circuitali; i passi
matematici su cui esso si basa, inoltre,
creano una situazione che non pud essere
risolta senza ricorrere a mutue induttan-
ze (trasformatori). Sono stati percid stu-
diati altri metodi che cercano di evitare
tali inconvenienti. Nel procedimento pro-
posto da R. Bott e R.J. Duffin nel 1949,
ad esempio, viene usata una serie pil
elaborata di passi, che evita i trasforma-
tori, ma porta alla comparsa di due
espressioni matematiche anziché una,
richiedendo cosi alla fine un numero to-
tale di elementi ancora maggiore. Tra i
vari studi compiuti per ottenere un mi-
nore spreco di componenti, sono da se-
gnalare quelli pubblicati in Giappone da
F. Miyata (1952), M. Ozaki (1953), T.
Fujisawa (1955) e M. Watanabe (1957),
e in America da F.M. Reza (1954), Guille-
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min (1955) e R.F. Baum (1958).

E' necessario distinguere bene, a pro-
posito di sintesi, cid che occorre vera-
mente per il progetto dei filtri e cid che
pud essere utile a chiarire la teoria dei
circuiti elettrici in generale. Ad esempio,
la sintesi dei circuiti RLC ha poco a che
fare con i filtri selettivi; pit utili sembra-
no invece i metodi pratici sviluppati per
tener conto delle perdite nei componenti.
In altre parole, nella sintesi RLC il pro-
blema & quello di calcolare il valore di
un certo numero di resistenze, di indut-
tanze e di capacita che, disposte in modo
opportuno, possono formare un circuito
elettrico capace di dare una risposta pre-
stabilita. Nel progetto di un filtro LC rea-
le, invece, il problema & quello di cal-
colare un certo numero di induttan-
ze e di capacita che, inserite opportuna-
mente in un circuito, danno la migliore
selettivita permessa dalle resistenze di
perdita inevitabilmente presenti nei sin-
goli elementi (in particolare nelle bobine).
Il problema delle perdite nei componenti
é stato affrontato di pari passo con quello
della sintesi dei filtri: gia nel 1925 da
H.F. Mayer, poi nel 1939 da Darlington,
nel 1945 da H.W. Bode, nel 1949 da N.T.
Ming e nel 1957 dal belga C.A. Desoer.

3. Progetto dei filtri passivi

Non dobbiamo credere che ogni proget-
tista, quando ha bisogno di un filtro pas-
sivo, si metta ogni volta a rifare tutti
i passi di un metodo di sintesi. Ammet-
tendo pure che si tratti di un mezzo spe-
cialista (come avviene in molti laboratori
elettronici) e che conosca quindi i vari
passi matematici da seguire, restano sem-
pre le difficoltd di tipo aritmetico; ed &
bene fermarci un momento ad esaminarne
la natura, perché molto spesso accade di
non rendercene conto.

Uno dei passi fondamentali da eseguire
nel calcolo del filtro, infatti, & la scompo-
sizione di polinomi matematici in fattori.
Il grado di questi polinomi dipende dal nu-
mero dei rami del filtro. Se il filtro & un
poco complesso, cosa abbastanza co-
mune in pratica, pud accadere che si
debbano risolvere equazioni di grado su-
periore al quinto. Per un matematico, mu-
nito di un calcolatore da tavolo, questo
fatto non & molto grave. Perd & assoluta-
mente necessario che le radici dell'equa-
zione siano calcolate con un alto numero
di cifre significative (ad esempio 12), cioé
al limite della capacitad dei piccoli calco-
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Fig. 2. Esempio di due circuiti LC equivalenti,
nella forma di Foster (a), e relativa applica-
zione in un filtro mediante un amplificatore a
corrente costante (b).

latori. Il tecnico non specialista riesce dif-
ficilmente a convincersi della necessita
di tante cifre, perché pensa che, alla fi-
ne, sia le induttanze che le capacita po-
tranno essere costruite con tolleranze
dell’'ordine dell'1%,, cioé al massimo con
4 cifre significative.

Occorre percid tener presente che le ra-
dici trovate all'inizio del calcolo vengono
poi usate per molte altre operazioni (po-
tenze e divisioni) e che in ogni opera-
zione la precisione originale diminuisce.
Fino a dare, appunto, una precisione fi-
nale di 4 cifre significative.

Una prima strada per evitare queste dif-
ficoltd, permessa dalla disponibilita dei
calcolatori elettronici pit grandi, & quella
di eseguire il progetto dei filtri simili tra
di loro mediante un opportuno program-
ma preparato una volta per tutte. Il tempo
materiale di calcolo diminuisce cosi da
qualche giorno a qualche minuto; ma la
preparazione del programma, nonché la
sua corretta interpretazione, richiedono
sempre un mezzo specialista.

Una seconda strada & quella di racco-
gliere i valori di molti filtri in diagrammi
o in tabelle, come fatto gid da Cauer
nel 1931. Tra i cataloghi dei valori nor-
malizzati, utilizzabili per i tipi fondamen-
tali di filtri selettivi, pud essere segnalato
quello di R. Saal pubblicato nel 1963 dal-
la Telefunken. Cataloghi e diagrammi,
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comunque, sono d'uso molfo comune per
la ricerca preliminare del numero dei ra-
mi da assegnare al filtro e per stabilire
la Q minima delle bobine.

Una terza strada, ancora pilu interessante,
€ quella delle cosiddette formule espli-
cite. Supponiamo di aver calcolato un cer-
to tipo di filtro passa-basso per molti valo-
ri di n (numero dei rami). In base ai nu-
meri che troviamo alla fine del calcolo, o
meglio ancora in base alle ultime opera-
zioni che dobbiamo eseguire per arriva-
re a tali numeri, pud darsi che si trovino
dei legami tra i numeri stessi e il valore
di n. Se questi legami esistono e se si
riesce a vederli, si pud sperare di tro-
vare delle formule che diano direttamen-
te i valori richiesti, con la medesima pre-
cisione del metodo di sintesi, ma senza
fare per niente i calcoli richiesti dal
metodo.

In diversi casi tali formule sono state ef-
fettivamente trovate e, per quanto possa
sembrare strano, tutti sono convinti della
loro validitd, sebbene non siano state di-
mostrate, né si sappia bene in base a
che cosa siano giustificate.

Il progetto di un filtro, comunque, non
consiste solo nel trovare nel modo piu
comodo i valori nominali da assegnare
ai componenti. Una difficoltd che si in-
contra spesso con il metodo di sintesi
(e che generalmente non viene mai mes-
sa abbastanza in chiaro) si trova nella fa-
se di taratura. Il calcolo conduce ai va-
lori dei singoli componenti, in modo pre-
ciso fin quanto si vuole. Ma poiché il
costo dei condensatori cresce ovviamen-
te con la precisione richiesta, si capisce
che é utile limitare la loro tolleranza a
1 0 2%, cioé entro il limite in cui i pic-
coli errori di capacita possono essere
compensati da correzioni sulle induttan-
ze. Purtroppo cio non é facile, una volta
realizzato un filtro per sintesi, perché
spesso non vi sono né frequenze né di-
sposizioni circuitali comode per fare que-
sta compensazione.

Occorre poi tenere conto attentamente
delle prestazioni e dei costi, in relazione
alle dimensioni dei componenti. Spesso
una bobina in pil permette di ridurre le
dimensioni di tutte le altre, ottenendo pre-
stazioni migliori e costi minori. In altre
parole, il filtro piu economico non & quel-
lo che conduce al numero minimo dei
componenti, ma quello che conduce al va-
lore minimo della somma del costo dei

componenti (tenuto conto della loro gran-
dezza e delle loro tolleranze) e del costo
della taratura. Mentre gli specialisti co-
struiscono metodi di assoluta precisione
su presupposti pratici talvolta discutibili,
il progetto dei filtri deve sempre basarsi
soprattutto sul buon senso.

4. Filtro passa-basso normaliz-

zato

| filtri selettivi pil comuni possono essere
derivati tutti da un filtro passa-basso
(chiuso tra due resistenze di 12 e aven-
te come frequenza di taglio quella di 1
rad/sec) che prende il nome di filtro nor-
malizzato. Tale filtro non & una delle so-
lite complicazioni degli specialisti (a par-
te la scelta di 1 rad/sec anziché 1 Hz),
ma un’effettiva necessita di lavoro; tutti
i cataloghi e le pubblicazioni relative ai
calcoli sui filtri, quando & possibile, si
riferiscono infatti al passa-basso norma-
lizzato. Esso sarebbe utile, comunque,
anche se dovessimo semplicemente pro-
gettare un filtro senza cataloghi. Suppo-
niamo ad esempio di dover realizzare
prima un filtro con banda passante fino
a 1725 Hz, con terminazioni di 175Q, e
dopo un mese un secondo filtro con ban-
da passante fino a 1900 Hz e termina-
zioni di 6002. Se nel primo progetto avre-
mo l'accortezza di annotare sopra un fo-
glio i valori normalizzati, cioé i valori
parziali trovati durante il calcolo prima
di passare alla frequenza 1725 Hz e alla
terminazione 175{}, & facile osservare che
il numero totale di operazioni necessarie
per passare poi alla frequenza 1900 Hz e

alla terminazione di 600Q2 & minore ri-
spetto al numero necessario in caso di-
verso (due divisioni in meno).

In generale, una volta disponibili i valori
normalizzati, per ottenere i valori di un
filtro effettivo avente la frequenza di la-
voro f e resistenze di terminazione R,
basta eseguire le sostituzioni circuitali e
i calcoli riassunti in fig. 3, a seconda del
tipo di filtro richiesto di volta in volta.

Al filtro passa-basso normalizzato corri-
sponde una curva attenuazione-frequenza
nel diagramma normalizzato riportato in
fig. 4, avente una scala lineare solo nella
prima meta dell'ascissa. L'ascissa espri-
me la frequenza normalizzata, con il va-
lore di 1 rad/sec al centro e una scala
inversa nella metd di desira (cioé i nu-
meri indicati in questa seconda meta so-
no gli inversi di quelli che si trovano nel-
le posizioni simmetriche di sinistra). L'or-
dinata esprime ['attenuazione, con il va-
lore di 6 dB al centro e una scala com-
pressa in modo simmetrico rispetto a
questo punto. In tal modo é& possibile
riassumere abbastanza bene con una sola
curva l'andamento di attenuazione di un
filtro in tutto il campo di frequenza.

Fig. 3. Quadro di passaggio dai valori nor-
malizzati ai valori effettivi di un filtro. Ciascun
elemento del filtro normalizzato, indicato nella
prima colonna di sinistra, deve essere sosti-
tuito con uno della medesima riga, a seconda
del tipo di filtro voluto. Una sostituzione ana-
loga viene fatta anche per i valori delle fre-
quenze di risonanza, indicati a fianco dei
relativi circuiti accordati.
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Nei paragrafi successivi faremo uso di
questo diagramma in tutti i casi in cui
sara possibile. E' opportuno tener pre-
sente che lo stesso diagramma pud es-
sere usato per rappresentare pure il ri-
tardo di gruppo del segnale che attra-
versa un filtro; in tal caso pud essere
utilizzata la medesima scala delle ordi-
nate, facendo cioé corrisponde gli stessi
valori ai dB di attenuazione e ai secondi
di ritardo.

5. Filtri di Bessel e filtri di But-
terworth

La sintesi di un filtro passa-basso nel
guale tutte le componenti del segnale ap-
plicato all'entrata vengono ritardate in mi-
sura costante (almeno fin tanto che esse
rientrano nella banda passante), in modo
da garantire una forma d'onda indistorta
allimpulso restituito, & stata fatta nel
1949 da W.E. Thomson e perfezionata nel
1954 da L. Storch. Per 'approssimazione
matematica della funzione di risposta so-
no stati usati certi polinomi trovati un
secolo e mezzo prima dall’astronomo tede-
sco F. W. Bessel; a tale filtro, che percio
viene comunemente chiamato filtro di Bes-
sel, corrispondono le curve di attenua-
zione e di ritardo A in fig. 4. Entrambe
queste curve migliorano molto poco con
I'aumentare del numero degli elementi
usati nel filtro; si pud notare, pertanto,
che la selettivita si mantiene sempre piut-
tosto scadente.

Un filtro di migliore selettivita, a spese
di un leggero peggioramento della costan-
za del ritardo entro la banda passante,
& quello impiegato nel 1930 dall’america-
no S. Butterworth. Nei cataloghi tedeschi
esso viene chiamato filtro di Butterworth
e indicato quindi con la lettera B, mentre
in America viene chiamato molto spesso
« maximally-flat », oppure filtro di « po-
tenze » (perché I'espressione matematica
che lo descrive si basa sulle potenze
della variabile s). Ad esso corrispondono
le curve B in fig. 4. In tale filtro, come in
quello di Bessel, il limite della banda pas-
sante viene comunemente definito dalla
frequenza alla quale I'attenuazione & 3dB.
Il filtro di Butterworth trova moltissime
applicazioni nel campo elettronico, in par-
te a causa del buon comportamento nei
riguardi del ritardo di gruppo e in parte
per l'estrema semplicita di progetto (e
di taratura). Si pud quasi affermare che
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esso rappresenta anzi l'unico caso in cui
i risultati del metodo di sintesi sono sta-
ti semplificati a un grado tale da permet-
terne l'impiego anche da parte dei non
specialisti.

Le formule esplicite per il filtro di But-
terworth, trovate da E.L. Norton nel 1937
e da G. von Bosse nel 1951, sono infatti
molto semplici. Basta disegnare un semi-
cerchio, dividerlo in tanti spicchi quanti
sono i rami del filtro, e misurare la distan-
za tra il diametro e il centro dell’arco in
ciascuno spicchio (fig. 4). Chi volesse
quattro cifre decimali, naturalmente, puo
usare le comuni formule di trigonometria.
Accanto ai filtri di Bessel e di Butter-
worth ‘occorre ricordare il filtro « gaus-
siano » e il filtro «a coseno rialzato », il
cui limite della banda passante & fissa-
to dall’attenuazione di 6dB, usati entram-
bi nel campo della trasmissione di impul-
si sulle linee telefoniche. Essi vengono
perd generalmente trascurati dagli spe-
cialisti dei filtri, data la grande somiglian-
za con il filtro di Bessel (fig. 4).

6. Filtri di Cebiscev e filtri di
Cauer

Quando occorre una bassa attenuazione
in tutta la banda passante e una buona
selettivita, a spese del ritardo di grup-
po, vengono usati i filtri di Cebiscev,
chiamati cosi dal nome del matematico
russo P.L. Cebiscev, che nel secolo scor-
so ha studiato in modo particolare certi
polinomi adatti per i problemi di appros-
simazione. Questi filtri, sintetizzati un po’
da tutti gli specialisti dei filtri, nei catalo-
ghi tedeschi vengono chiamati filtri di
Tschebyscheff e indicati quindi con la let-
tera T, mentre in America vengono chia-
mati filtri di Chebishev, oppure filtri con
andamento ondulatorio nella banda pas-
sante. Ad essi corrispondono le curve di
attenuazione e di ritardo T in fig. 4.

In tali filtri, come in quelli di Cauer, il
limite della banda passante viene fatto
coincidere comunemente con la frequen-
za alla quale I'attenuazione diventa mag-
giore dell'ampiezza permessa alle ondu-
lazioni entro la banda passante.

Anche per i filtri di Cebiscev esistono for-
mule esplicite, trovate da Belevitch nel
1952 e da B.J. Orchard ne! 1953, sia pure
in forma progressiva (cioé tali da per-
mettere ad esempio di calcolare i valori
normalizzati di un filtro di 8 rami se si
conoscono i valori del filtro di 7 rami)
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Fig. 4. Diagramma normalizzato relativo ai
principali tipi di filtri senza poli di attenuazione.
Le lunghezze dei segmenti verticali nel semi-
cerchio di destra, avente raggio uguale a 2,
danno direttamente i corrispondenti valori per
i componenti nel filtro di Butterworth norma-
lizzato.

e con qualche funzione trigonometrica
iperbolica.

Oltre al numero dei rami, che determina
la selettivita fuori banda e il numero delle
ondulazioni nella banda passante, il pro-
gettista pud scegliere 'ampiezza di que-
ste ondulazioni. Il numero delle soluzioni
possibili diventa di conseguenza molto
grande e quindi & chiara l'utilita delle
formule esplicite.

Tutti e tre i filtri selettivi esaminati finora
(Bessel, Butterworth e Cebiscev) sono
realizzabili partendo da un passa-basso
normalizzato del tipo indicato in fig. 4.
Tenendo costante il numero dei rami e
(soprattutto) deile bobine, & possibile au-
mentare ancora la selettivita di un filtro
passa-basso mediante la configurazione
indicata in fig. 5. | filtri di questo tipo,
calcolati da Cauer nel 1931, sono chia-
mati nei cataloghi tedeschi filtri di Cauer
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Fig. 5. Diagramma normalizzato relativo a due
versioni del filtro di Cauer. L'angolo O in
basso a destra & quello usato nei cataloghi
tedeschi per indicare, di grado in grado, la
frequenza di separazione (nell'esempio pari
a 2,36).

e indicati quindi con la lettera C, mentre
in America vengono chiamati « filtri con
andamento di Cebiscev nella banda pas-
sante e nella banda attenuata » oppure
filtri « ellittici » (perché nel metodo di sin-
tesi intervengono le funzioni ellittiche).

Ad essi corrispondono le curve C, in
fig. 5. Rispetto al filtro di Cebiscev si
vede che sono stati introdotti tanti picchi
di attenuazione, o poli, quanti erano gl
zeri nella banda passante. Zeri e poli ri-
sultano disposti simmetricamente intorno
a un punto intermedio tra la massima fre-
quenza passante e la minima frequenza
attenuata, in modo tanto piu fitto quanto
pill sono vicini a tale punto. Nella stessa
fig. 5 & mostrata la costruzione geome-

trica degli zeri nella banda passante: nel
filtro di Cebiscev essi derivano da punti
equidistanti di un cerchio, mentre nel fil-
tro di Cauer derivano dai corrispondenti
punti di un’ellisse.

Rispetto al filtro di Cebiscev aumentano
ancora i gradi di liberta lasciati al pro-
gettista. Purtroppo non esistono formule
esplicite per il calcolo dei componenti.
Una via accettabile in molti casi pratici
resta quindi quella di usare i cataloghi
di Saal (o altri).

Quando ¢é richiesta una forte attenuazio-
ne in una zona limitata della banda at-
tenuata, & possibile comunque spostare
la posizione dei poli (lasciando sempre
regolare I'andamento entro la banda pas-
sante). | filtri di Cauer cosi modificati ven-
gono chiamati a parametri generali e in-
dicati con la lettera A (iniziale di allge-
meine) nei cataloghi tedeschi.

Un perfezionamento di tipo diverso &
quello mostrato nel 1972 da Orchard
(IEEE Trans. CT 19, pag. 302-304) e ri-
portato per confronto nella stessa fig. 5,
con il quale la sintesi del filtro di Cauer
viene modificata nella prescrizione di mi-
nima perdita in banda.

7. Filtri componibili

Quando ¢ richiesta una curva di attenua-
zione variabile in modo qualsiasi con la
frequenza, in genere non si parla piu di
filtri selettivi, ma di equalizzatori d’ampiez-
za o formatori di spettro. Anche in que-
sto caso, naturalmente, & possibile ese-
guire la sintesi di un circuito elettrico
RLC, ad esempio seguendo il metodo di
Miyata. Una strada diversa molto diffusa
& pero quella di ricavare la risposta ri-
chiesta come somma delle risposte par-
ziali di pilr circuiti elettrici RLC, ciascuno
dei quali sia progettabile e realizzabile in
modo semplice.

Tra le soluzioni possibili per ottenere
questa somma, estese anche ai circuiti
LC, occorre distinguere le soluzioni esat-
te dalle soluzioni approssimate. La pri-
ma soluzione esatta si ottiene collegan-
do in cascata piu cellule, ognuna delle
quali presenti una impedenza costante
(preferibilmente una resistenza, in modo
da essere adatta anche per le termina-
zioni estreme della catena), pur variando
la curva di attenuazione e quindi il con-
tributo di ciascuna cellula alla risposta
complessiva. Alcune configurazioni pos-

sibili per queste cellule sono indicate in
fig. 6; esse sono tra di loro equivalenti
e rappresentano appunto il tipo a resi-
stenza costante. Questa soluzione é stata
studiata nel 1928 da O.. Zobel e larga-
mente usata da allora in molte applica-
zioni.

Un’altra soluzione esatta si trova nei fil-
tri a separazione elettronica (fig. 7a). Que-
sta viene usata per i filtri passa-banda
degli stadi a frequenza intermedia nei
comuni radioricevitori e negli amplifica-
tori televisivi. Nel 1951 M. Dishal ha mo-
strato che questi filtri possono realizzare
indifferentemente curve del tipo Butter-
worth o del tipo Cebiscev, a seconda di
come viene regolata la frequenza di ri-
sonanza e il fattore di qualita Q dei sin-
goli risonatori. Per il fatto che la fre-
quenza di accordo cambia appunto tra
un risonatore e l'altro, tali filtri vengono
chiamati spesso a sintonia sfalsata.

In certi casi la risposta chiesta a un
filtro formatore di spettro si presta alla
realizzazione mediante la somma delle
uscite di pit risonatori eccitati in pa-
rallelo. La simulazione dei suoni vocali,
ad esempio, & stata realizzata nel 1955
da E.S. Weibel con il circuito in fig. 7b,
nel quale !'uscita da ogni risonatore &
invertita rispetto al precedente. Questa
soluzione si presta alla regolazione ma-
nuale indipendente della frequenza, del-
'ampiezza e della Q per le singole riso-
nanze (Antenna 41, pag. 434), nonché
all'uso dei cosiddetti moltiplicatori di Q,
ad opera di un elemento attivo e a spese
della stabilita.

Tra le soluzioni esatte possiamo inclu-
dere anche il filtro selettivo a banda lar-
ga, costituito da un passa-basso e da
un passa-alto collegati in cascata. Que-
sta forma di realizzazione presenta al-
cuni vantaggi pratici appunto quando la
larghezza della banda passante & grande
(ad esempio dello stesso ordine) rispet-
to alla frequenza centrale.

La soluzione approssimata nei filtri com-
ponibili & rappresentata dalla famiglia dei
filtri selettivi a parametri immagine. La
relativa trattazione teorica & stata fatta
da Cauer, integrando con le proprie ri-
cerche i risultati parziali di Wagner,
Campbell, Zobel, Bode e Piloty, pubbli-
cati fino al 1940, ed & unica per il rigore
del suo metodo matematico. Oggi tali
filtri debbono essere considerati soprat-
tutto come una semplificazione pratica
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di progetto, basata sul fatto di trascurare
il disadattamento d'impedenza dovuto alla
chiusura non esatta delle varie cellule sul-
la loro impedenza immagine. Se si accet-
tano gli errori provocati da questo disa-
dattamento sulla risposta, il progetto si
riduce infatti alla somma di piu curve
d'attenuazione standardizzate, da esegui-
re graficamente sopra un medesimo dia-
gramma (fig. 8), mentre il calcolo degli
elementi normalizzati risulta eccezional-
mente semplice. L'inesattezza intrinseca
cdel metodo, peraltro, pud essere com-
pensata in buona parte per mezzo di
molti perfezionamenti pratici ricavati da
una lunga esperienza; tanto che nel suo
libro sui « Metodi per filtri di frequenza »,
pubblicato in America nel 1964, lo sve-
dese T. Laurent considera certi filtri a
parametri immagine addirittura migliori di
quelli ottenibili con i metodi di sintesi.

Secondo Orchard (IEEE Trans. CT 12,
pag. 278), tutto co si spiega proprio con
il fatto che, per quanto riguarda i filtri
calcolati per sintesi, «abbiamo una so-
vrabbondanza di libri sulla teoria dei vari
circuiti e quasi nessuno sul loro pro-
getto ».

8. Meccanismo dell’azione fil-
trante

Cercheremo ora di riassumere questa pri-
ma classe di filtri, in base al meccanismo
fistco utilizzato nel loro funzionamento.
Il punto di partenza ¢ quello di consi-
derare un quadripolo di pure reattanze,
inserito tra un generatore e un carico
resistivo. Se questo quadripolo & tale da
far vedere al generatore un'impedenza
resistiva per tutti i segnali compresi nel-
la banda passante, & chiaro che esso ri-
cevera dal generatore una certa poten-
za. Non potendo dissiparsi all'interno del
quadripolo, dove trova solo reattanze pu-
re, tale potenza deve necessariamente
arrivare tutta sul carico. Per avere ['at-
tenuazione minima, allora, basta che la
impedenza d'entrata del quadripolo sia
uguale a quella interna del generatore.
Per bloccare il passaggio dei segnali al-
le frequenze delle bande attenuate, in-
vece, basta che il quadripolo faccia ve-
dere al generatore un'impedenza com-
pletamente sbagliata, cioé un cortocir-
cuito, o un circuito aperto, oppure una
pura reattanza.
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Questa prima interpretazione, nella qua-
le il filtro viene visto come un trasfor-
matore d'impedenza il cui rapporto di tra-
sformazione cambia in modo opportuno
con la frequenza, non & applicabile tut-
tavia a certi filtri reattivi. Le cellule dei
filtri a impedenza costante, ad esempio,
contengono delle resistenze che sono sca-
valcate dai segnali compresi nella ban-
da passante, ma intervengono a dissi-
pare tutta la potenza ricevuta dal gene-
ratore nella banda attenuta. | filtri a se-
parazione elettronica, d'altra parte, dis-
sipano sempre quasi tutta la potenza ri-
cevuta all’'entrata di ciascuno stadio am-
plificatore. In entrambi questi casi ha
quindi poco senso parlare di azione fil-
trante dovuta all’adattamento o al disa-
dattamento di impedenza tra generatore
e filtro.

Un secondo modo di considerare lo stes-
so fenomeno, applicabile anche alla mag-
gior parte dei filtri componibili, & quello
di osservare che un rumore bianco ap-
plicato alla porta d’entrata deve attraver-
sare normalmente tutte le cellule che co-
stituiscono il filtro, prima di arrivare alla
porta d'uscita. Ciascuna cellula pu6 ese-
guire pertanto un'azione progressiva sul-
lo spettro del rumore, fino a formare lo
spettro finale richiesto. Questa interpre-
tazione fisica si applica bene ai filtri a
separazione elettronica e risulta utile per
mettere in evidenza la diversita tra la
maggior parte dei filtri reattivi e i filtri
a ritardo « trasversali ».

Un'altra differenza con i filtri a ritardo
€ il fatto, piuttosto ovvio, che nei filtri
reattivi il segnale passa una sola volta
per uno stesso punto; dai mezzi in essi
utilizzabili per migliorare la selettivita ri-
mane quindi sempre esclusa la ricorrenza.
Nel funzionamento dei vari filtri reattivi,
comunque, ¢ difficile separare nettamente
il contributo dei tre fenomeni fisici re-
stanti, cioé la variazione d'impedenza in
ciascun componente reattivo, la risonan-
za e linterferenza. Solo nei casi meno
selettivi, come nel passa-basso con un
solo ramo induttivo tra generatore e ca-
rico, l'azione filtrante & chiaramente tutta
affidata all’aumento graduale dell'impe-
denza di questo ramo con la frequenza.
Ma ¢é altrettanto chiaro che neppure un
maggior numero di tali cellule, a ciascuna
delle quali corrisponde una selettivita
massima di 20 dB/decade, potrebbe spie-
gare la migliore selettivita che si ottiene
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Fig. 6. Esempi di cellule a resistenza costante
e formule pratiche per il calcolo dei compo-
nenti nel caso di una cellula antirisonante alla
frequenza r. | valori di R/ e R, ottenuti dal
calcolo debbono poi essere corretti in base
alle resistenze di perdita in L, e L,; quindi,
per mezzo della trasformazione del triangolo
Ro-Ri-Ro nella corrispondente stella, & possi-
bile eliminare uno dei quattro resistori.

Fig. 7. Schemi di principio di un filtro a sepa-
razione elettronica (@) e di un filtro formatore
di spettro a risonatori (b). Le due soluzioni
possono essere considerate duali, facendo cor-
rispondere l'operazione di prodotto eseguita
nella prima all’operazione di somma eseguita
nella seconda.
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di solito al limite della banda passante,
senza ricorrere ad altri fenomeni fisici.

Una distinzione da fare, a questo punto,
& quella tra i filtri a minima rotazione
di fase e gli altri. I! primo gruppo & carat-
terizzato dal legame che unisce rigida-
mente I'attenuazione e la risposta di fase
(espresso matematicamente dalla trasfor-
mata di Hilbert); ad esso appartengono
tutti i filtri a scala (fig. 5), cioé senza
percorsi multipli. In tali filtri il migliora-
mento della selettivitd deve essere attri-
buito alla risonanza tra le diverse parti
reattive del circuito.

Il secondo gruppo €& caratterizzato da
una maggiore liberta tra le risposte d'am-
piezza e di fase, derivante dai percorsi
multipli esistenti tra un nodo e [altro
(fig. 6); quest'ultimo aspetto circuitale ri
sulta piu chiaro osservando che ciascuna
celiula di tali filtri, in realtad, corrisponde
al parallelo di due cellule a scala sostan-
zialmente diverse. A migliorare la seletti-
vita di questi filtri, conseguentemente, in-
tervengono in varia misura sia la riso-
nanza che l'interferenza.

E' bene aggiungere infine un cenno sul-
I'origine delle ondulazioni nella banda pas-
sante di certi filtri reattivi, la cui natura
fisica € comune al fenomeno studiato in
radiotecnica con i circuiti accordati so-
vraccoppiati. Tra i metodi pratici di pro-
getto dei filtri selettivi ve n'é uno, pro-
posto da Dishal, che si basa appunto sui
coefficienti di accoppiamento tra ciascun
ramo del filtro e i rami adiacenti. Per
ottenere |'andamento di Butterworth in un
filtro passa-banda, ad esempio, tali coef-
ficienti vengono fissati pari ai valori di
accoppiamento critico; si ottiene cosi il
massimo allargamento delle curve di riso-
nanza nei risonatori che costituiscono il
filtro, attorno alla loro frequenza comune
di accordo (frequenza di centro banda).
Per ottenere invece |'andamento di Cebi-
scev, basta aumentare opportunamente i
coefficienti di accoppiamento; in tal caso
le risonanze tra i singoli elementi reattivi
si disturbano maggiormente una con l'al-
tra, dando luogo alla comparsa di altre
frequenze preferite, che vanno a distri-
buirsi in tutta la banda passante del
filtro.

(continua)
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Fig. 8. Diagramma normalizzato relativo ad
un esempio di filtro a parametri immagine
Le curve in tratto pieno indicano [I'attenua-
zione teorica delle coppie di cellule uguali
nello schema in basso, mentre la curva trat-
teggiata indica l'attenuazione teorica del filtro
completo. | valori normalizzati sono dati diret-
tamente dal parametro m, come indicato nelle
cellule in alto a sinistra. Facendo m pari a uno
si elimina un'induttanza o una capacita in
queste cellule, che si semplificano allora en-
trambe nel tipo detto a k costante.
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Quattro classi

Il - Filtri RC

L. De Luca

1. Introduzione

Questa seconda classe di filtri, nella qua-
le la parte svolta nei filtri tradizionali dal-
le bobine viene simulata mediante con-
figurazioni RC relativamente complesse e
ricorrendo a svariati tipi di circuiti attivi,
€ caratterizzata da una notevole confusio-
ne di termini. Tale confusione dipende da
piu fattori, tra i quali il grande numero di
soluzioni simili (o equivalenti, o addirittu-
ra uguali) che sono in circolazione sotto
nomi diversi, I'intervento disordinato de-
gli "elettronici’” nel campo riservato in
passato agli specialisti dei filtri € non ul-
timo il fatto che molte soluzioni sono an-
cora troppo recenti per essere valutate
e inquadrate nella giusta misura. Questa
mancanza di assestamento naturale du-
rera ancora probabilmente per parecchi
anni e non pud essere risolta da un gior-
no all’altro con un assestamento artificia-
le, che sarebbe per forza di cose arbitra-
rio. D'altra parte, lasciando alle varie so-
luzioni i nomi originali e i pregi che i sin-
goli autori hanno dichiarato di volta in
volta, avremmo una raccolta cronologica
di decine di soluzioni "generali”, "ottime"’
e "perfette”, tra le quali sarebbe impos-
sibile orientarci.

Ci sembra quindi preferibile correre il ri-
schio di commettere qualche inesattezza,
allo scopo di ottenere un quadro d’assie-
me che abbia almeno un certo ordine,
riportando cioé nei limiti del possibile le
diverse soluzioni a una terminologia e a
una simbologia- comune. Questo vale in
particolare per gli elementi attivi, contrad-
distinti dalle sigle e dai nomi piu dispa-
rati. Trattandosi di filtri, cominceremo a
filtrare tali sigle e tali nomi, lasciandone
passare quel piccolo numero che potra
essere sufficiente per lo scopo di que-
sta rassegna.

Occorre poi precisare che nei filtri attivi
incontreremo alcuni nuovi problemi, che

mancano nei filtri tradizionali. Il primo di
questi & la sensibilita del circuito alle va-
riazioni dei suoi parametri. Il secondo &

il consumo, ovvero la potenza di alimen-
tazione necessaria per il funzionamento.
Il terzo & la dinamica, cioé il campo di
variazione del livello entrante nel filtro,
in dB, entro il quale esso lavora corret-
tamente.

Un altro aspetto nuovo che compare in
molti filtri di questa classe coinvolge i

di filtri elettrici

concetti stessi di impedenza e di reat-
tanza. Siamo cosi abituati a pensare che
le impedenze siano sempre positive, fat-
te di resistenze, d'induttanze e di capa-
cita, che il passaggio a impedenze del
tutto diverse, come una capacitd ne-
gativa o una resistenza negativa il cui
valore diminuisce con il quadrato della
frequenza, ci sembrera forse troppo bru-
sCo.

In compenso, vedremo che | filtri RC,
proprio a causa della loro varietda e del-
I'originalita delle soluzioni elettroniche in
essi utilizzate, costituiscono probabilmen-
te la classe di filtri piu interessante per
il tecnico elettronico comune.

2. Filtri passivi

Non tutti i filtri RC sonc attivi, natural-
mente, come non tutti i filtri attivi sono
RC. Vi sono comunque varie ragioni pra-
tiche per raccogliere in una sola classe
tutti i filtri RC, compresi quelli il cui fun-
zionamento non richiede necessariamente
I'impiego degli elementi attivi.

La tendenza a eliminare le bobine dai
filtri elettrici & cominciata pit o meno
durante la seconda guerra mondiale, in
parte per estendere la loro applicazione
alle frequenze molto basse e in parte
per ridurre il loro peso nelle apparec-
chiature aeronautiche di bordo. In un
secondo tempo, a questi motivi si & ag-
giunta la ricerca di metodi di produzione
pil economici, assieme alla necessita di
una miniaturizzazione sempre piu spinta.
L'incompatibilita tra quest'ultima esigenza
e l'impiego delle bobine & stata dimo-
strata da A. Rand nel 1963, in base al
fatto che riducendo le dimensioni delle
bobine si riduce drasticamente la loro Q.

Mentre infatti un condensatore ridotto
in modo uguale in tutte le sue dimen-
sioni, senza cambiare le proprietd dei
materiali che lo costituiscono, mantiene
costante la sua Q ad una certa frequen-
za, lo stesso procedimento applicato a
una bobina abbassa la sua Q con il
quadrato del fattore di riduzione dimen-
sionale.

Analogamente ai circuiti LC, anche la
sintesi dei circuiti RC & cominciata con
la sintesi dei rispettivi bipoli, eseguita
per primo da Cauer nel 1927, sia nella
forma corrispondente a quella trovata da

Foster per i circuiti LC, sia nella forma
a scala.

Lo studio dei primi veri e propri filtri RC
é stato fatto invece da Guillemin, che nel
1944 ha eseguito la sintesi di un filtro
costituito da un trasformatore ideale a
rapporto —1:1 e da due impedenze RC
a traliccio, mentre nel 1949 ha mostrato
un metodo generale di sintesi basato
sull'impiego di due reti RC a scala col-
legate in parallelo (fig. 1a).

Lo stesso Guillemin, tuttavia, ha fatto
osservare giustamente nel suo libro del
1957 che «nel traliccio, o nelle scale
collegate in parallelo, i poli di attenua-
zione risultano come effetto della can-
cellazione dei valori di impedenza o di
ammettenza, e tutti questi poli in gene-
rale sono influenzati dalla regolazione di
ogni singolo componente del filtro. A me-
no che tutti i poli, per un colpo di buona
fortuna, cadano sin dall'inizio esattamen-
te ai valori giusti di frequenza, il loro
allineamento (mediante successiva ritara-
tura dei valori dei vari componenti) &
praticamente senza speranza ».

Il rimedio pit semplice & quello di col-
legare in cascata pilu quadripoli, ciascuno
dei quali dia un polo di attenuazione. Nel
1952 B.J. Dasher ha dimostrato per primo
che in tal caso la sintesi & ugualmente

Fig. 1. Esempi di circuiti usati nei filtri RC
passivi, a componenti comuni (a) e a compo-
nenti distribuiti (b).
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possibile (sempre che, naturalmente, si
tratti di poli ordinari). Per questa sintesi
& utile il cosiddetto teorema della par-
tizione, presentato da H. Adler nella sua
tesi di laurea del 1948.

Per la loro natura, i filtri RC passivi risul-
tano dunque particolarmente adatti ad eli-
minare una stretta banda di frequenze
(ovvero una sola frequenza nominale).
In questa applicazione essi sono chiamati
in America «null filters », o piu spesso
« notch filters ». Concettualmente tali fil-
tri sono tutti assimilabili a un circuito a
ponte, nel quale si esegue la differenza
tra i segnali che hanno percorso due
strade diverse.

Sempre per questa applicazione, si sono
diffusi recentemente i filtri passivi a para-
metri RC distribuiti. Essi sono stati stu-
diati nel 1959 da C.K. Hager e nel 1960
da A. Smith, in vista del loro impiego nel
campo dei circuiti integrati. Alcuni cir-
cuiti utilizzabili per questo scopo sono
stati proposti nel 1960 da W. M. Kaufman
(fig. 1b) e nel 1962 da K. W. Heizer (fig.
ic e 1d). Le forme di distribuzione piu
usate per i parametri sono quella lineare
e quella esponenziale. Tra i metodi di
sintesi, oltre a quelli di W.W. Happ e di
Heizer, pubblicati entrambi nel 1962, pud
essere ricordato il metodo grafico trovato
nel 1965 da K. L. Oehler e W. C. Duester-
hoeft per il caso della distribuzione espo-
nenziale.

3. Filtri con amplificatori

{I primo esempio di filtro attivo & quello
in cui un circuito RC viene inserito nel
percarso di controreazione di un am-
plificatore, in modo da sgcambiare tra di
loro i poli di attenuazione con gli zeri.
Tale soluzione & stata realizzata nel 1938
da H. H. Scott, con una rete RC a doppio
T. Una soluzione analoga & stata utiliz-
zata in un analizzatore d'onda molto dif-
fuso durante la secondg guerra mondia-
le e poi «riscoperta» da D.B. Arm-
strong e F. M. Reza nel 1954

Ma & solo con la pubblicazione di R.P.
Sallen ed E.L. Key del 1955, contenente
un catalogo pratico di 18 circuiti diversi,
che i filtri RC attivi diventano popolari.
In questi circuiti gli zeri di attenuazione
sono ottenuti in modo molto simile a
quello seguito per realizzare un oscilla-
tore. Tale somiglianza risulta piu evidente
disegnando i circuiti come in fig. 2 e
osservando che il segnale d'ingresso e
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inserito generalmente in un punto a mas-
sa, mediante un generatore a bassa im-
pedenza (equivalente quindi a una massa),
mentre il carico viene sempre collegato
direttamente all’uscita dell’amplificatore (in
modo da non disturbare la rete RC).

Nel passa-banda indicato in fig. 2b, il
cui circuito & quello di un oscillatore
di Wien, il segnale viene invece applicato
attraverso una resistenza aggiunta. Tale
resistenza pud essere quindi collegata
indifferentemente nel punto x o nel punto
y, purché vengano cambiati naturalmente
i valori del ponte di Wien per avere la
medesima frequenza naturale di oscil-
lazione.

Dicendo frequenza naturale di un circui-
to RC intendiamo la frequenza di quelle
oscillazioni di corrente che si possono
avere all'interno del circuito, quando I'en-
trata & cortocircuitata. Nei circuiti LC
passivi evidentemente tali oscillazioni so-
no sempre smorzate, mentre nei circuiti
RC attivi esse sono smorzate — e quin-
di il circuito & stabile — solo se il gua-
dagno dell'amplificatore soddisfa a certe
condizioni. In entrambi i casi, queste fre-
quenze naturali rappresentano altrettanti
zeri di attenuazione (corrispondenti ma-
tematicamente ai valori di frequenza che
annullano il polinomio caratteristico di
ciascun filtro), che sono tanto meno vi-
sibili nella curva di attenuazione effettiva
del filtro quanto pit é forte lo smorza-
mento; il che & abbastanza intuitivo se
si pensa che allo smorzamento critico
(Q uguale a 05) spariscono anche le
oscillazioni naturali nell'interno del cir-
cuito.

Tornando ai circuiti di Sallen e Key, oc-
corre precisare che essi sono stati usati
per anni, prima che venisse controllata
sistematicamente la loro sensibilita alle
variazioni dei componenti. | risultati pra-
tici sono stati pertanto variabili, a secon-
da dei circuiti scelti nel catalogo (di sen-
sibilita molto diversa uno dall’altro) e del-
le applicazioni. La sensibilita di questi
filtri si manifesta sulla Q e sulla frequenza
delle loro oscillazioni naturali. Quindi &
chiaro che la sensibilita non dard pro-
blemi nei casi che non richiedono alte
Q e precisione nella frequenza, come
ad esempio nei filtri passa-basso con an-
damento di Butterworth, nei quali la Q
pud essere 0,83 (fig. 3a). Il problema di-
viene invece grave quando sono richie-
ste Q alte e frequenze precise. In fig.

Fig. 2. Schemi tipici di filtri RC con ampli-
ficatori. | casi in cui il segnale in uscita dal-
I'amplificatore & capovolto rispetto all’entrata
sono contrassegnati con un apposito segno.
Nella colonna di sinistra sono messi a con-

fronto i valori normalizzati di due filtri di
Sallen e Key (a e ¢), con i valori ottimizzati
da Geffe (e).

Fig. 3. Influenza della Q sulla curva di rispo-
sta di un filtro passa-basso di Sallen e Key
(a) e circuito per regolare la frequenza di
cancellazione (b).
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Fig. 4. Schemi di risonatori RC per alti valori
di Q e bassi valori di sensibilita. 1l circuito
di Geffe, in particolare, presenta sensibilita
zero: una piccola variazione percentuale sul
valore dei componenti passivi non produce
alcuna variazione sulla Q.

Fig. 5. Schemi di principio di filtri attivi a
componenti RC numerosi o distribuiti.
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3b & indicata la soluzione proposta da
N.H. Yagoda nel 1962, utilizzando il cir-
cuito a doppio T con due ingressi trovato
da C.F. White e da K. A. Morgan dieci
anni prima, per poter aggiustare la fre-
quenza dei poli di attenuazione nei filtri
con andamento di Cauer.

Allo scopo di assicurare la massima in-
sensibilita alla variazione dei parametri,
sono state proposte altre forme di filtri
RC attivi. Tra queste devono essere se-
gnalate le soluzioni trovate da W. ). Ker-
win nel 1967, da P.R. Geffe nel 1969,
da J. Tow nel 1969 e da R. Tarmy e
M. 8. Ghausi nel 1970, riassunte in fig. 4.
Un esame comparativo della loro sensi-
bilita alle variazioni & stato fatto nel
1971 da A.l. Rosenblum e Ghausi (IEEE
Trans. CT-18 pag. 592-599).

Occorre aggiungere che, a differenza dei
filtri LC passivi, la sintesi dei filtri RC
attivi non garantisce il funzionamento ot-
timo; cioé non basta trovare i valori dei
componenti che assicurano una certa ri-
sposta nominale del filtro, ma si deve sce-
gliere quella proporzione di valori che
rende anche minima la sensibilitd. | me-
todi di sintesi ottimi in questo senso, stu-
diati dai vari specialisti, consistono ap-
punto nel trovare la suddivisione migliore
delle funzioni da assegnare alle varie
sezioni del filtro. Anche per i filtri attivi,
inoltre, oggi viene comunemente accettata
I'idea di Guillemin sulla convenienza di
avere parecchie sezioni in cascata, cia-
scuna con un solo zero o un solo polo
di attenuazione, sebbene non manchino
soluzioni differenti. Nel 1963 P.L. Taylor
e T.R. O'Meara hanno mostrato, ad e-
sempio, che applicando una retroazione
a parecchi nodi di una scala RC si pud
realizzare qualsiasi funzione con tutti zeri
(cioé senza poli). Questa soluzione &
indicata in fig. 5a, nella versione perfe-
zionata nel 1971 da D. Hazony e U.l.
Kerry utilizzando un solo seguitore d'e-
mettitore. Tale circuito pud essere consi-
derato derivato da una scala RC con cor-
rente di uscita zero e molte entrate (nei
punti Pi, P, Ps, ecc.).

Nel frattempo si & sviluppata anche la
sintesi dei filtri attivi a parametri RC
distribuiti: nel 1967 da parte di Kerwin
con linee RC uniformi (fig. 5b), nel 1969
da H. Mahdi con linee RC esponenziali,
nel 1970 da B.D. Walsh e C.M. Close
con linee dimensionate mediante un cal-
colatore in modo tale da realizzare qua-

Junque curva di risposta. Nel 1973 i cana-
desi M. N. Swang e J. Walsh hanno mo-
strato infine un metodo semplice per
la sintesi di filtri attivi passa-basso con
linee RC esponenziali (fig. 5¢).

4. Filtri con invertitori
d’'impedenza

Chiamiamo invertitore d’impedenza un
quadripalo generico la cui impedenza di
entrata € inversamente proporzionale al-
I'impedenza del carico applicato sul lato
opposto, tale cioé da far vedere all'in-
gresso un circuito aperto quando l'uscita
viene cortocircuitata. 1l coefficiente di
proporzionalitda pud essere positivo o ne-
gativo, dipendente o no dalla frequenza.
Tale coefficiente si presenta comunque
come il prodotto di due resistenze, per-
ché diviso per una impedenza (in ohm)
deve dare come risultato un’altra impe-
denza (in ohm).

E’ forse bene chiarire che questo inver-
titore non deve essere confuso con i
cosiddetti invertitori di tensione, che sono
dei semplici amplificatori la cui tensione
di uscita & capovolta rispetto a quella
di entrata. Cosi pure non deve essere
confuso con le coppie di quadripoli in-
versi, che si hanno quando la funzione
di trasmissione dell’'uno & uguale all’in-
verso di quella dell'altro (come pud ac-
cadere tra un filtro passa-basso e il rela-
tivo passa-alto). E' opportuno ricordare
ancora che un quadripolo & simmetrico
quando le sue due porte possono essere
scambiate senza alcuna differenza di com-
portamento osservabile dall’esterno, men-
tre & reciproco quando lo scambio delle
porte determina anche lo scambio delle
operazioni svolte nelle due direzioni di
funzionamento.

Strano a dirsi, la prima idea dell'inver-
titore d'impedenza & apparsa nel campo
meccanico (E.M. McMillan, 1946). Due an-
ni pit tardi I'olandese B.D.H. Tellegen
proponeva l'invertitore nel campo deij filtri
elettrici con il nome di giratore, come
elemento addizionale per estendere la
sintesi delle reti passive a certi casi in
cui non sono sufficienti le resistenze, le
induttanze, le capacitd e i trasformatori
ideali. Tale giratore veniva definito come
un quadripolo non reciproco, avente am-
mettenza di entrata e di uscita uguale
a zero, nel quale la corrente d’entrata
dipende cioé solo dalla tensione di usci-
ta e la corrente d'uscita dipende solo
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dalla tensione di entrata. Il giratore, co-
munque, rappresenta un caso particolare
d’invertitore d'impedenza, che si ha
quando linvertitore si comporta come
una rete passiva non dissipativa, con co-
efficiente d'inversione costante e positivo.
Da tutto cid & chiaro che sia il giratore
che gli altri invertitori d'impedenza si
prestano alla realizzazione dei filtri senza
bobine: basta collegare un condensatore
all'uscita di un invertitore per vedere
un'induttanza alla sua entrata, il cui valore
(in henry) & uguale al valore della capa-
citd (in farad) moltiplicato per il coeffi-
ciente d'inversione (dato che I'impedenza
capacitiva & gia per suo conto inversa-
mente proporzionale alla capacita).

Vi sono stati molti tentativi per simulare
induttanze in questo modo. Nel 1955
B. P. Bogert e nel 1957 G. E. Sharp hanno
sperimentato giratori a valvole, mentre
nel 1963 Ghausi e F. D. McCarty davano
una soluzione a transistori. Un’altra solu-
zione a transistori & quella realizzata da
B. A. Shenoi nel 1965.

Nel 1966 & stata pubblicata la soluzione
dell'inglese A. ). Prestcott (fig. 6a). Si trat-
ta di un invertitore dissipativo, presentato
come simulatore di induttanza; esso &
stato analizzato (come sensibilita alle va-
riazioni) dagli indiani S.C. Dutta Roy
e V. Nagarajan nel 1970, trovandolo su-
periore ad un circuito simile, proposto dallo
stesso Dutta Roy nel 1969. Vale la pena
di notare che il circuito di Prestcott &
esattamente uguale a uno dei circuiti
di Sallen e Key piu diffusi, mentre !'in-
vertitore di Dutta Roy & uguale a un altro
circuito di Sallen e Key (fig. 6b); la diffe-
renza consiste solo nella diversa dispo-
sizione degli schemi elettrici.

Nel frattempo era apparso il circuito di
R.H.S. Riordan (1967), di fondamentale
importanza nello sviluppo dei filtri RC
successivi. Il funzionamento di questo cir-
cuito verra esaminato nei prossimi pa-
ragrafi. Una analisi dettagliata della sua
sensibilitd alla variazione dei parametri
& stata fatta da Orchard nel 1970. Nel
1969, con il lavoro di I. M. McGregor e
di altri, i giratori entrano nella realizza-
zione pratica nel campo dei microcir-
cuiti. Recentemente la Philips, che nel
1948 aveva proposto con Tellegen il pri-
mo giratore elettronico, ha messo in com-
mercio il giratore N451 a circuito inte-
grato.

Per quanto riguarda le applicazioni, oc-
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corre distinguere la sostituzione delle
singole induttanze dei filtri LC mediante
invertitori e condensatori, dai metodi di
sintesi generale basati sull'impiego siste-
matico dei giratori.

La sostituzione delle singole induttanze
presenta vari vantaggi pratici, come quel-
lo di sfruttare i cataloghi esistenti per i
filtri LC normalizzati, e secondo Orchard
& preferibile a tutti gli altri metodi. Dato
che perd il giratore di Riordan ha un capo
a massa, occorre che anche le induttanze
del filtro LC abbiano un capo a massa.
In caso diverso bisogna ricorrere ai gira-
tori sospesi, di costituzione piu comples-
sa, oppure ad altri artifici.

Tra i metodi di sintesi per filtri RCG,
cioé filtri composti da resistenze, capacita
e giratori, possiamo ricordare quelli pub-
blicati nel 1957 da |. Horowitz, nel 1960
da D.A. Calahan e nel 1971 da D.P.
Leach e S.P. Chan. In quest'ultimo me-
todo il filtro risulta composto da una
cascata di piu sezioni simili, ciascuna
delle quali, nel caso generale, ha la forma
indicata in fig. 6c. L'induttanza viene rea-
lizzata naturalmente con un condensatore
e un giratore di Riordan. !l calcolo dei
valori per i componenti di ciascuna se-
zione si presenta relativamente semplice,
mediante relazioni dirette con i coeffi-
cienti della rispettiva funzione di trasmis-
sione. La Q alla frequenza naturale della
sezione viene regolata mediante la resi-
stenza R, che non ha effetto sulla fre-
quenza stessa. Lo svantaggio principale
di questo metodo & dato dal carico che
una sezione, a seconda del valore di R,
pud avere sulla sezione precedente.

Nella realizzazione dei filtri RC attivi con
pil giratori occorre fare attenzione al
consumo. In una applicazione di Orchard
(1970), ad esempio, & stato necessario
sviluppare un apposito amplificatore ope-
razionale a componenti discreti, per ri-
durre il consumo rispetto agli amplifica-
tori integrati in commercio.

Secondo Orchard, occorre anche consi-
derare il rumore introdotto dai vari gira-
tori in un filtro. Molti dei circuiti pub-
blicati per realizzare giratori ottengono
i necessari zeri nella matrice delle am-
mettenze (cioé la condizione d'ammet-
tenza di entrata e di uscita nulla) can-
cellando tra di loro pil conduttanze. Que-
sta strada conduce a un giratore che,
non solo & pilu sensibile alle tolleranze
sui suoi componenti, ma € pure piu rumo-
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roso; infatti il rumore termico associato
‘a ciascun componente del gruppo da can-
cellare & naturalmente una grandezza ca-
suale, che varia in modo diverso da quel-
lo degli altri componenti. Il segnale percio
si cancella tra le varie parti del circuito,
mentre il rumore si somma.

In compenso, sempre secondo Orchard,

I'impiego di parecchi giratori — come &
richiesto per simulare le singole indut-
tanze di un filtro LC — permette un li-

vello massimo del segnale inspiegabilmen-
te pit alto di quello che ci si potrebbe
aspettare; sicché l'estensione della dina-
mica utile resta alla fine paragonabile a
quella ottenuta con le altre soluzioni.

5. Filtri con convertitori
d’impedenza

Chiamiamo convertitore d'impedenza un
quadripolo generico la cui impedenza di
ingresso & direttamente proporzionale al-
I'impedenza del carico applicato sul lato
opposto, tale cioé che un cortocircuito
eseguito su questo lato viene visto come
cortocircuito all’entrata. Il coefficiente di
proporzionalitad pud essere positivo o ne-
gativo, costante o proporzionale alla fre-
quenza. Il caso di coefficiente costante
e positivo & rappresentato dal comune
trasformatore, che evidentemente non in-
teressa i filtri senza bobine. Anche qui
€ bene precisare, comunque, che un coef-
ficiente negativo non ha nulla a che fare
con linversione della tensione ottenuta
nei trasformatori a rapportc —1:1, ma
significa che un comune resistore viene

Fig. 8. Circuito di Riordan (a) e suo impiego
per la simulazione delle induttanze sospese (b).
Si noti la differenza tra il simbolo dell'inver-
titore d'impedenza, in alto a sinistra, e il
simbolo del convertitore d'impedenza, in bas-
so a destra.

Fig. 9. Esempi d'impiego del metodo di Bruton
per l'eliminazione delle induttanze.

visto come resistenza negativa, un co-
mune condensatore come capacitd nega-
tiva e cosi via.

Il convertitore d'impedenza pil noto &
quello a coefficiente costante e negativo,
in America chiamato NIC (negative impe-
dance converter). Esso & stato realizzato
nel 1953 da J. G. Linvill, il quale ha dimo-
strato un anno pil tardi che una rete RC
contenente un tale convertitore pud es-
sere usata per ottenere qualunque rispo-
sta. Altri metodi di sintesi sono stati
poi trovati indipendentemente da T. Yana-
gisawa nel 1957, da I.W. Sandberg nel
1958 e da B.R. Myers nel 1959. Nel
1961 J. M. Sipress ha pubblicato un me-
todo di sintesi che utilizza un converti-
tore e 2 o 4 circuiti RC sbilanciati a scala
(fig. 7a). Soltanto in seqguito ci si & resi
conto che tutti questi circuiti, proprio per
il fatto di basarsi su di un unico conver-
titore centrale, risultano eccessivamente
sensibili alle variazioni dei singoli com-
ponenti e quindi in pratica inutilizzabili
come filtri.

Convertitori di questo tipo sono stati
invece usati con successo da Orchard
nel 1970, su proposta di J. A. C. Bingham,
per eliminare le bobine sospese dei filtri
LC passa-basso, mediante capacitd nega-
tive (fig. 7b).

Un secondo tipo di convertitore d'impe-
denza, utilizzabile ugualmente per elimi-
nare le bobine dei filtri LC, & quello con
coefficiente di conversione direttamente
proporzionale alla frequenza (o piu preci-
samente a jw). Un carico resistivo viene
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percid visto all'entrata del convertitore
come una induttanza. Sebbene le moda-
lita di applicazione ai filtri siano diverse,
tale convertitore non differisce costitu-
zionalmente dagli invertitori d’'impedenza.

Il convertitore piu noto di questo secondo
tipo & infatti quello ottenuto spostando
la porta di uscita nel giratore di Riordan
dal condensatore C (che viene incorpo-
rato all'interno del circuito) alla resisten-
za R, che diventa percid il nuovo carice
(fig. 8a). Per evitare confusione, chiame-
remo convertitore di Riordan il circuito
cosi modificato.

Un interessante esempio di applicazione
& quello proposto da J. Gorski-Popiel nel
1967 e realizzato da Orchard nel 1970,
per eliminare le bobine sospese nei filtri
LC a scala (fig. 8b). Il circuito LC origi-
nale viene prima modificato in modo da
avere ftre induttanze contigue, dopo di
che tutta la terna viene sostituita da una
terna di resistenze inserite tra due con-
vertitori di Riordan. In tal modo tutte e tre
le resistenze vengono viste dal resto del
filtro come se fossero altrettante indut-
tanze, compresa quella sospesa, mentre
i convertitori lavorano con un capo a
massa.

Se un convertitore di questo tipo viene
usato capovolto, una induttanza collegata
alla porta 1 (che prima era la porta di
entrata) sara vista come resistenza attra-
verso la porta 2, mentre una resistenza
alla porta 1 sara vista dalla porta 2 come
una capacita. Questi due casi non hanno
alcun interesse pratico, perché il conver-
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titore richiede gia un condensatore in-
terno per funzionare. Ma una capacita alla
porta 1 sara vista alla porta 2 come una
resistenza negativa inversamente propor-
zionale al quadrato della frequenza. Que-
sta proprieta & stata utilizzata nel 1969
dal canadese L. T. Bruton, in quella che
(per ora) & forse la pil mirabolante ver-
sione di filtro RC attivo.

Da un punto di vista matematico il me-
todo di Bruton si giustifica dicendo sem-
plicemente che la funzione di trasmissio-
ne di un filtro non cambia se tutte le am-
mettenze degli elementi che lo compon-
gono vengono moltiplicate per jw. Da un
punto di vista elettrico la cosa & invece
meno evidente; possiamo solo pensare
che, nel caso elementare di un partitore
di tensione, & indifferente avere un'indut-
tanza in serie a una resistenza, oppure
una resistenza in serie a una capacita,
perché cid che conta & solo il rapporto
(e il tipo di sfasamento) tra le varie im-
pedenze del circuito.

Il nuovo elemento circuitale cosi ottenu-
to & stato chiamato FDNR da Bruton (cioé
frequency-dependent negative resistor);
dato che la sua ammettenza vale —w'D.
in cui D & un numero uguale alla capacita
(in farad) che esso sostituisce, possiamo
pensarlo (e disegnarlo) come una specie
di doppio condensatore e chiamarlo sem-
plicemente D.

Il metodo di Bruton per eliminare le bo-
bine di un filtro LC a scala, dunque, con-
siste nel trasformare il circuito originale
in modo tale che tutti i condensatori ab-
biano un capo a massa, lasciando che
le induttanze assumano una posizione
qualsiasi. Nei filtri passa-basso, che sono
i meno trattabili con gli altri metodi di
eliminazione delle induttanze, tutto cid &
abbastanza facile. 1 filtri di Butterworth
e di Cebiscev hanno giad la configura-
zione richiesta; nei filtri di Cauer occorre
invece scegliere, tra le due forme equi-
valenti possibili, quella che solitamente
viene scartata perché porta a un maggior
numero di bobine (fig. 9a). Occorre tener
presente infatti che il metodo di Bruton,
a parte la necessitd di avere i condensa-
tori a massa, risulta tanto piu vantaggioso
quanto piu & alto il numero delle bobine
del circuito LC originale (perché ven-
qono sostituite con altrettante resistenze)
e quanto pil & basso il numero dei con-
densatori (perché vengono sostituiti cia-
scuno da un convertitore di Riordan e
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da un condensatore); in altre parole, le
bobine spariscono e i condensatori rad-
doppiano (tenendo conto anche di quelli
all'interno dei convertitori).

Lo svantaggio principale di questo metodo
riguarda le impedenze di chiusura del
filtro. Dato che tutte le reattanze del filtro
LC originale sono state divise per jw,
esso pud funzionare correttamente solo
se anche le resistenze originali di chiu-
sura vengono sostituite da due capacita.
Quando & richiesto che una o entrambe
le terminazioni siano effettivamente del
tipo resistivo, occorre adottare qualche
accorgimento particolare. Una soluzione
pud essere quella di racchiudere il nuovo
filtro tra due convertitori di Riordan, colle-
gati in modo che le resistenze di termi-
nazione vengano viste dal filtro come
due capacita e I'impedenza capacitiva del
nuovo filtro venga vista come resistiva
da parte delle terminazioni esterne. Que-
sta soluzione comporta perd I'aggiunta di
altri due convertitori e risulta quindi scon-
sigliabile nei filtri a pochi rami.

Una soluzione piu economica, applicabile
ai filtri con un numero pari di rami, €
queila pubblicata nel 1971 da C.E.
Schmidt (IEEE J.SC-6, pag. 412-413). Essa
si basa sulla conversione in parallelo del-
I'ultima capacita del filtro originale e della
stessa resistenza di carico (considerata
come parte del filtro), mediante un unico
convertitore alla porta 2 del quale ven-
gono collegati in parallelo un condensa-
tore e il carico. | valori ottenuti da
Schmidt per un filtro di Cauer a 6 rami,
costituito da 5 resistori, 3 convertitori di
Riordan e 4 condensatori (uno dei quali
usato per dare impedenza capacitiva al
generatore di entrata), sono riassunti in
fig. 9b.

| filtri RD si prestano abbastanza bene a
variare la propria frequenza di lavoro
mediante un comando elettrico, come di-
mostrato dallo stesso Bruton nel 1972
(IEEE Trans. CT-19, pag. 299-301), perché
basta agire sui soli elementi D, che sono
in numero ridotto e hanno tutti un capo
a massa.

Il terzo tipo di convertitori & caratteriz-
zato da un coefficiente di conversione
direttamente proporzionale al quadrato
della frequenza. Un convertitore di que-
sto tipo & stato proposto nel 1969 dall'in-
glese A. Antoniou, con il nome CGIC
(current generalized immittance conver-
ter). Un anno piu tardi veniva pubblicato

Fig. 10. Schema del convertitore di Antoniou
e relativo esempio d'impiego.
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dallo stesso Antoniou (IEEE Trans. CT-17,
pag. 212-217) un metodo generale di sin-
tesi basato sul suo impiego.

In fig. 10 sono riportati lo schema del
convertitore di Antoniou e quello di un
filtro tipico con esso realizzabile. Un
aspetto non comune di questo metodo
di sintesi sta nel fatto che i valori degli
elementi sono dati direttamente dai coef-
ficienti dei polinomi che formano la fun-
zione di trasmissione richiesta all'intero
filtro. Un’altra caratteristica notevole & pu-
re il fatto che il medesimo circuito pud
essere usato in certi casi per funzionare
come passa-basso in un verso o come
passa-alto nel verso opposto. Secondo
Antoniou, inoltre, i filtri ottenuti con que-
sto metodo hanno una sensibilita alle
variazioni dei parametri minore di quella
dei filtri realizzati con amplificatori a
guadagno positivo, oppure con conver-
titori a coefficiente negativo (NIC).

6. Meccanismo dell’azione

filtrante

Anche in questa classe di filtri, come
in quella dei filtri LC tradizionali, pos-
siamo trascurare la lenta variazione d'im-
pedenza dei rami reattivi, per concen-
trare |'attenzione sui fenomeni fisici uti-
lizzati, - nei vari casi, al miglioramento
della selettivitd. Questi fenomeni restano
ancora la risonanza, l'interferenza e la
ricorrenza. )

Nei filtri RC passivi, per cominciare, dob-
biamo escludere subito la risonanza (per-
ché in essi nessun componente & in
grado di accumulare la propria energia
in un altro) e la ricorrenza (perché il se-
gnale attraversa una sola volta ciascuna
parte di tali filtri). L'unico fenomeno fi-
sico utilizzabile resta quindi I'interferenza,
ottenuta mediante due differenti percorsi
in parallelo, come avviene appunto in
tutti i filtri a cancellazione (a ponte, a
doppio T, a T ponticellato, a traliccio e
a sezioni in parallelo). Tale cancellazione
risulta in genere come effetto dello sfa-
samento (nel quale I'ampiezza dei segnali
parziali dipende dalla frequenza), anziché
del ritardo (nel quale |'ampiezza dei se-
gnali & indipendente dalla frequenza). Nei
filtri con parametri RC distribuiti lo sfasa-
mento diviene piu simile a un ritardo, dan-
do luogo a una cancellazione migliore.
Prima di passare ai filtri RC attivi, nei
quali il fenomeno fisico utilizzato & pre-
valentemente la risonanza, dobbiamo fer-

marci un momento su due punti fonda-
mentali: il circuito di Riordan e il signi-
ficato fisico della risonanza tra due con-
densatori. Cominceremo cercando di ca-
pire il funzionamento del circuito di Rior-
dan come convertitore d'impedenza, se-
guendo la strada piu semplice, cioé quella
di un'analisi matematica molto elementa-
re. A questo scopo basta disegnare il
circuito come in fig. 11, e calcolare I'im-
pedenza di entrata delia versione ridotta,
come indicato nella stessa figura. Si ar-
riva cosi a una espressione negativa, dato
che tale versione non & altro che un
comune NIC (identico a quello usato da
Orchard per ottenere le capacitd nega-
tive). Per trovare poi l'impedenza d'en-
trata del convertitore completo, basta ap-
plicare di nuovo la medesima formula
della versione ridotta, considerando cioe
I'impedenza di entrata di una parte del
circuito come carico della parte rima-
nente. In tal modo si ottiene subito la
formula finale del convertitore di Rior-
dan. Essa ci dice che I'impedenza di en-
trata (porta 1) & direttamente proporzionale
a 3 impedenze, una delle quali & il ca-
rico applicato alla porta di uscita del
circuito usato come convertitore, e inver-
samente proporzionale ad altre 2 impe-
denze, una delle quali & il carico appli-
cato alla porta di uscita del circuito quan-
do viene usato come invertitore. Dal punto
di vista matematico ognuna delle 5 impe-
denze pud essere usata come carico di
uscita; da un punto di vista pratico &
chiaro che' conviene scegliere, possibil-
mente, quella con un capo a massa.

Per capire invece cosa accade quando
un invertitore d'impedenza viene inserito
tra due condensatori, &€ conveniente ri-
correre a un modello idraulico (fig. 12).
Nel caso della comune risonanza LC tale
modello esegue lo scambio dell'energia
potenziale dell’acqua, contenuta in un cer-
to recipiente (paragonabile a un conden-
satore), con 'energia cinetica di un volano
(paragonabile a un induttore). Tale scam-
bio — essenziale al fenomeno della riso-
nanza, perché se in un certo momento l'e-
nergia fosse zero in tutti i suoi elementi
il sistema evidentemente si fermerebbe

— avviene in modo che la velocita di
variazione dell’energia in ciascun ele-
mento sia proporzionale al valore asso-
luto dell’energia presente nell'altro. Per
ottenere questo risultato con due con-
densatori, rappresentati nel modello da
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Fig. 11. Determinazione dell'impedenza d'en-
trata del convertitore di Riordan.
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(continua)

due recipienti, possiamo quindi imma-
ginare di inserire due pompe (idealmente
prive di inerzia) sul circuito dei due reci-
pienti, azionate ciascuna in base al livello
dell’acqua nel recipiente opposto. Il verso
dei comandi, naturalmente, non potra es-
sere lo stesso nelle due pompe, perché
altrimenti i recipienti sarebbero sempre
entrambi pieni o entrambi vuoti (anziché
avere la normale condizione di riposo a
meta altezza).

Supponiamo ora di versare di colpo un
secchio d’acqua nel recipiente A, mentre
il sistema & a riposo. Essendo la pompa
a ferma, il livello del recipiente A restera
per un certo tempo piu alto del normale.
La pompa b fara quindi salire rapidamente
il livello nel recipiente B. Tale innalza-
mento fard muovere la pompa a nel verso
opposto, cercando cioé di riportare I'ac-
qua del recipiente A al livello normale.
E' facile renderci conto che tutto il siste-
ma si comportera esattamente come nel
modello con il volano, dando luogo cioé
ad una vera e propria risonanza, con le
stesse relazioni tra la frequenza e il va-
lore dei componenti (capacita).

Passando ora ai filtri RC attivi, & chiaro
che avremo la risonanza in tutti i casi
in cui una parte del circuito & assimilabile
a un invertitore d’'impedenza inserito tra
due condensatori. Questa equivalenza si
applica pure ai filtri di Gorski-Popiel e
di Bruton (tra i quali non esiste alcuna
differenza dal punto di vista fisico), ca-
ratterizzati dal fatto di avere uno dei due
condensatori all'interno del circuito at-
tivo (che agisce come convertitore per
le impedenze esterne e come invertitore
per i due condensatori). Nel filtro di An-
toniou, analogamente, [a risonanza avvie-
ne tra condensatori interni ed esterni al
convertitore, secondo un meccanismo mol-
to simile a quello visto per !invertitore
di Riordan.

Il funzionamento dei filtri con converti-
tori d'impedenza a coefficiente negativo
pud essere considerato, molto in gene-
rale, equivalente a quello del filtro di
Antoniou. Esso si basa su uno o piu
elementi attivi che, interposti in un cir-
cuito RC, fanno vedere opportunamente
trasformate tutte le impedenze del circuito
che si trovano nel lato opposto, dando
cosi luogo alle varie risonanze.

I casi d'interpretazione meno evidente, dal
punto di vista fisico, sono proprio quelli
in apparenza pitt semplici, cio& i filtri

Fig. 12. Modelio idraulico per il funziona-
mento degli invertitori d'impedenza.

RC con normali amplificatori. Alcuni di
essi, come quello di Scott, sembrano uti-
lizzare I'interferenza in una parte del cir-
cuito. Molti altri si prestano a una doppia
interpretazione; disegnati come oscilla-
tori (fig. 2) essi sembrano basarsi sulla
ricorrenza del segnale, prodotta dall’am-
plificatore che riporta nuovamente il se-
gnale all'ingresso della rete RC, mentre
disegnati come invertitori dissipativi (fig.
6) essi risultano formati da un conden-
satore in parallelo a un simulatore d'in-
duttanza, cioé da veri e propri circuiti
risonanti. Cid accade perché nei circuiti
RC i due elementi reattivi (condensatori)
non possono essere collegati direttamen-
te in parallelo, come nei circuiti LC. Se
cerchiamo di distinguere meglio i due
fenomeni fisici uno ‘dall’altro, infatti, ci
accorgiamo che la differenza & piuttosto
esigua: la risonanza richiede uno scam-
bio periodico di energia tra due elementi
reattivi, mentre la ricorrenza comporta il
periodico ritorno del segnale (e della sua
energia) in uno di pit punti di un percorso
chiuso. Tale differenza sembra quindi
grande quando si confronta un risonatore
LC con un circuito ricorrente a linee di
ritardo, ma sparisce quasi del tutto quan-
do in un filtro RC attivo I'energia attra-
versa buona parte del circuito per pas-
sare da un elemento risonante all'altro,
oppure si distribuisce su 3 o 4 conden-
satori durante la ricorrenza del segnale
da filtrare.
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Quattro classi

Il - Filtri a ritardo

L. De Luca
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di filtri elettrici

1. Introduzione

Mentre in tutti i filtri delle prime due
classi, a bobine e RC, abbiamo trovato
pil 0 meno i soliti componenti reattivi,
usati da soli oppure assieme ad elemen-
ti attivi di vario genere, con questa terza
classe lasciamo ogni legame con le reat-
tanze ed entriamo nel regno dei calcola-
tori elettronici. Cio basta gia per capire
che si tratta di una classe il cui sviluppo
& molto recente; tanto recente, anzi, da
poterla considerare senz'altro come la
classe pit moderna di filtri elettrici.

| filtri a ritardo sono comparsi, quasi con-
temporaneamente, sotto forme diverse e
in campi molto distanti della tecnica. Per
non perdere di vista la loro sostanziale
omogeneita di funzionamento, quindi, nei
paragrafi seguenti cercheremo di rispet-
tare un ordine che sia piu legato all’evo-
luzione logica delle differenti soluzioni
che non alle loro apparenze superficiali
o alla successione di tempo nella quale
sono state trovate.

E' bene fare attenzione a non confondere
i filtri a ritardo di questa classe, caratte-
rizzati dal fatto di funzionare per mezzo
del ritardo anziché per mezzo delle reat-
tanze, con i filtri di ritardo (presenti in
tutte le classi), il cui scopo & quello di
ritardare nel modo piu possibilmente co-
stante il segnale applicato. Cosi pure &
opportuno non confondere i filtri a ritardo
che impiegano elementi attivi (analogici
o digitali) con i veri e propri filtri attivi
(tipici della classe RC, sebbene non man-
chi qualche loro rappresentante anche
tra i filtri misti).

Riguardo all’'uso degli altri termini e dei
simboli, tranne i casi che verranno spe-
cificati di volta in volta, seguiremo le re-
centi raccomandazioni del’apposito co-
mitato, presieduto da L.R. Rabiner, isti-
tuito per normalizzare la terminologia dei
filtri digitali utilizzabili in acustica (IEEE
Trans. AU-20, pag. 322-337).

Alcuni di questi termini, pur essendo mol-
to comuni, vengono usati spesso in mo-
do improprio. Percid non sara male ri-
cordare, ad esempio, che un segnale &
continuo nel tempo quando procede sen-
za interruzioni ed & invece campionato
quando si utilizza per mezzo di campioni
prelevati a intervalli di tempo; che un
segnale pud essere inoltre continuo nel-
I’ampiezza, se pud assumere tutti i valori
tra due estremi, oppure quantizzato, se
pud assumere un limitato numero di va-

lori fissi; che un segnale si dice digitale
quando € campionato e quantizzato, cioé
quando viene espresso da una serie di
numeri. .
Precisiamo infine che il termine analo-
gico, la cui applicazione a rigore dovreb-
be essere limitata ai segnali e ai dispo-
sitivi continui nel tempo e nell’'ampiezza,
verra usato qui per semplicitd in un sen-
s0 piu generale, cioé per indicare anche
segnali e dispositivi continui nella sola
ampiezza.

2. Filtri analogici a convoluzio-
ne diretta

Supponiamo di avere un filtro tradiziona-
le, indicato in fig. 1a come una scatola
chiusa, che riceve in entrata un segnale
elettrico f(t) e restituisce in uscita un se-
gnale elettrico h(t), entrambi continui nel
tempo t. Al segnale f(t) corrisponde uno
spettro F(w) e al segnale h(t) corrisponde
uno spettro H(w); il rapporto fra spettro
d'uscita e spettro di entrata costituisce
la funzione di trasferimento G(w) del filtro.
Se all’entrata di questo filtro applichia-
mo un impulso molto stretto, avremo in
uscita una forma d'onda g(t) il cui spet-
tro € uguale a G(w).

Immaginiamo ora di voler realizzare un
secondo filtro con la stessa risposta del
primo, ma utilizzando solo elementi di
ritardo. Bastera disporre un certo numero
di tali elementi come in fig. 1b, facendo
in modo che la durata totale del ritardo
sia sufficiente a contenere la parte pil
significativa del segnale g(t) e il numero
delle prese intermedie sia abbastanza
grande per rappresentare adeguatamente
la forma di questo segnale. | valori delle
resistenze di pesatura R saranno scelti
in modo da fornire i corrispondenti valori
della forma d’onda g(t).

Non ¢ difficile riconoscere che il secondo
fitro pud eseguire lo stesso lavoro del
primo. Un impulso molto stretto applicato
alla sua entrata, infatti, viaggera lungo
la linea di ritardo dando luogo, in corri-
spondenza di ogni presa, al medesimo
valore istantaneo del segnale di uscita
che avrebbe fornito il primo filtro. Dato
che tale impulso stretto rappresenta il
caso di uno spettro d’entrata con la mas-
sima larghezza di banda, la risposta del
secondo filtro sara quella voluta anche
per qualsiasi altro segnale applicato al
suo ingresso.
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Riguardo al nome da dare al nuovo tipo
di filtro esiste tuttora una certa confu-
sione. Esso & stato chiamato filtro « tra-
sversale » da H.E. Kallmann nel 1940,
percheé le sue uscite parziali sono prele-
vate da altrettante traverse di una via
principale. Questo termine risulta troppo
legato alle apparenze: basta infatti rea-
lizzare il filtro come indicato in fig. 1c,
affinché esso non sia piu trasversale, pur
restando immutato nella sostanza. Nella
normalizzazione di Rabiner (1972) viene
definito come trasversale qualunque filtro
« nel quale il segnale di uscita & generato
sommando una serie di versioni ritardate
del segnale d’entrata, pesate da un grup-
po di pesi», mentre per il caso in cui
i ritardi sono ottenuti mediante una linea
come in fig. 1a, si consiglia il termine
di «filtro a linea di ritardo con prese ».

Il nome generale di «filtro a ritardo »,
proposto dallo scrivente al Congresso
elettronico di Roma nel 1960, risulta oggi
insufficiente a distinguere questo tipo di
filtro dagli altri che son venuti poi a po-
polare la medesima classe. Un termine
pit adatto sembra quello di «convolu-
tore », usato nel 1967 dal francese J.
Oswald per indicare che il segnale d'u-
scita h(t) viene ottenuto dalla convolu-
zione dei segnali f(t) e g(t). Dato che tale
convoluzione avviene ugualmente, alme-
no dal punto di vista matematico, anche
negli altri tipi di filtri, & meglio precisare
che si tratta di un filtro a convoluzione
diretta.

Passiamo ora a vedere le differenze ri-
spetto ai filtri delle due classi precedenti.
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La prima & ovviamente la mancanza de-
gli elementi reattivi, permessa dal fatto
di poter utilizzare qualsiasi sistema di ri-
tardo, come un nastro magnetico con
molte testine di lettura, la persistenza di
un oscilloscopio a scansione circolare,
il ritardo stesso del mezzo di propaga-
zione e il trasferimento analogico del se-
gnale lungo una catena di memorie a
condensatori (il cui valore di capacita
non ha influenza diretta sulla risposta).
Il campo di impiego di tale filtro, conse-
guentemente, pud scendere a frequenze
di gran lunga pit basse di quelle utiliz-
zabili nei filtri RC.

Una seconda differenza che distingue
tutti i filtri a ritardo da quelli delle altre
classi, dovuta alla mancanza degli ele-
menti reattivi, & I'indipendenza tra la fre-
quenza di lavoro e la curva di risposta.
La frequenza dipende infatti dal valore
dei ritardi elementari, spesso stabilito da
un oscillatore esterno, mentre la risposta
dipende soltanto dai valori di pesatura.

Le caratteristiche del filtro a convoluzione

diretta, in particolare, riguardano princi-
palmente le risposte ottenibili. Innanzi-
tutto & chiaro che una stessa linea di

ritardo pud essere usata per dare diffe-
renti risposte in tempi diversi, cambiando
la serie delle resistenze di pesatura, op-
pure per dare contemporaneamente pir
segnali d'uscita differenti, oppure ancora
— capovolgendo il verso di funzionamen-
to — per dare in uscita la somma di piu
segnali d'entrata filtrati diversamente
(fig. 1d). Dato che la funzione di pesatura
g(t) & la trasformata di Fourier della ri-

Fig. 1 - Forme equivalenti di filtri a convolu-
zione diretta.

Fig. 2 - Impiego di un filtro a convoluzione
diretta per ottenere due risposte aventi tra
di loro una relazione di fase rigorosamente
costante.

sposta G(w) voluta, & anche evidente che
questo filtro puo realizzare qualsiasi cur-
va di risposta in frequenza. Allo stesso
modo & possibile, contrariamente a tutti
gli altri tipi di filtri, variare a piacere ['am-
piezza e la fase della funzione G(w). Gli
aspetti matematici di quest'ultimo punto
sono stati esposti dallo scrivente alla

Riunione dell’AEl di Ancona nel 1960,
mentre il primo impiego negli equalizza-
tori automatici € stato descritto da R.W.
Lucky nel 1965. Un'altra possibilita di
questo filtro, cioé quella di dare due o
pil segnali di uscita aventi tra di loro
una relazione di fase rigorosamente co-
stante, € stata utilizzata recentemente in
America dal cinese Y. Fang (IEEE Trans.
COM- 20, pag. 147-157), per evitare i fil-
tri passa-basso e passa-banda in un si-
stema SSB con modulazione in quadra-
tura (fig. 2). E' stata usata una catena
di ritardo a scorrimento di soli 22 passi,
per ottenere contemporaneamente le due
risposte impulsive richieste, entrambe ga-
rantite nella fase; la pesatura & stata fat-
ta con 69 resistenze, delle quali 21 al-
', 24 all'1% e 24 al 5%.

Il principale svantaggio di questo tipo di
filtro & la difficoltd pratica di realizzare
un numero sufficiente di prese per ripro-
durre le risposte dei filtri tradizionali con
risonatori ad alta Q. Tenendo presente
infatti che una Q di 100 da luogo a oscil-
lazioni naturali la cui ampiezza si dimez-
za dopo 22 periodi, & chiaro che occorre
un altissimo numero di prese e di resi-
stenze di pesatura. Il circuito in fig. 1b
pud essere quindi usato solo nelle ap-
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plicazioni con valori modesti di Q.

Una soluzione indicata nel 1967 da Os-
wald per aumentare la Q, analoga a quel-
la di Scott per i filtri RC, scambia i poli
di attenuazione con gli zeri mediante la
controreazione di un amplificatore (fig.
3a). Una soluzione migliore & quella di
introdurre la ricorrenza nella medesima
linea di ritardo (fig. 3b). | filtri di que-
st'ultimo tipo oggi vengono comunemen-
te chiamati ricorrenti, in contrapposizione
a quelli in cui il segnale di uscita dipende
dai valori precedenti del solo segnale di
entrata, che vengono chiamati filtri non
ricorrenti.

Gli uni e gli altri si prestanc alla realiz-
zazione con parametri RC distribuiti. In
tal caso la pesatura & di tipo continuo
(o quasi) e viene realizzata nel mede-
simo circuito integrato che comprende
la linea di ritardo e I'eventuale amplifi-
catore di ricorrenza.

3. Filtri analogici a coefficienti
polinomiali

| filtri a ritardo, specialmente quelli ri-
correnti, si prestano anche a realizzare
una risposta in frequenza nel modo tra-
dizionale. Per farci un'idea chiara di que-
sto secondo gruppo di filtri & opportuno
seguire una parte del ragionamento espo-
sto dal francese Y. Rainsard nel 1969
(C. & T. 23, pag. 356-365), passando su-
bito alla configurazione in fig. 4. Si tratta
di un circuito in tutto simile a quello in
fig. 3b, tranne il fatto che la linea di ri-
tardo risulta sostituita da una cascata di
cellule elementari, aventi ciascuna la me-
desima funzione di trasferimento W(w).

Lasciando le stesse lettere del paragra-
fo precedente per indicare le varie gran-
dezze elettriche del filtro completo (ma
lasciando sottintesa la w), possiamo cal-
colare la funzione di trasferimento totale
nel modo indicato nella stessa fig. 4. Ba-
sta tener presente che lo spettro del se-
gnale y(t). che passa nel punto y del cir-
cuito, & dato dalla somma dello spettro
del segnale f(t) entrante nel filtro e dagli
spettri di tutti i segnali ricorrenti. Cia-
scuno di questi spettri ricorrenti, a sua
volta, risulta dal prodotio del corrispon-
dente fattore di pesatura b con la fun-
zione W, presa tante volte quante cellule
sono state attraversate da ciascun se-
gnale ricorrente. Ad esempio, il segnale
che torna indietro dal moltiplicatore b:
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Fig. 3 - Due soluzioni possibili per aumenta-
re la Q nei filtri a convoluzione diretta.

ha attraversato due cellule e quindi il suo
spettro nel punto »x sara uguale allo spet-
tro di partenza Y moltiplicato due volte
per W e moltiplicato ancora per — b.. In
modo simile lo spettro d'uscita H risul-
tera dalla somma di tutti gli spettri par-
ziali uscenti dai moltiplicatori a.

Scrivendo queste due espressioni, ese-
guendo poi qualche semplice spostamen-
to di termini e dividendo infine la secon-
da per la prima, otteniamo la funzione G
richiesta. Essa ha il solito aspetto delle
frazioni di due polinomi che caratteriz-
zano i filtri delle altre classi, tranne il
fatto di avere le potenze di W anziché
le potenze della variabile s. Il numero
delle cellule elementari necessarie per
realizzare il filtro completo & percid ugua-
le al grado piu alto di W.

A questo punto basta ricordarsi che W
a sua volta & una funzione di s, dato che
rappresenta la risposta della cellula ele-
mentare utilizzata. In pratica non ha mol-
ta importanza quale sia questa risposta,
purché sia identica in tutte le cellule.

Per capire in che modo si possano cal-
colare i vari moltiplicatori a e b del filtro
in fig. 4 conoscendo i coefficienti A e B
dei polinomi che formano la funzione di
trasferimento (nella variabile s) da rea-
lizzare, conviene cominciare con i casi
pit semplici indicati in fig. 5. Con i de-
rivatori puri, la cui tensione d’uscita cre-

Fig. 4 - Schema di un filtro a coefficienti po-
linomiali e calcolo della relativa funzione di
trasferimento.

sce linearmente con la frequenza e la
funzione W si riduce quindi a s, il pas-
saggio & diretto: i fattori @ e b sono
uguali ai rispettivi coefficienti A e B. Ne-
gli integratori puri la tensione di uscita
varia inversamente alla frequenza; oc-
corre quindi sostituire nella G di parten-
za la s con 1/W, moltiplicare numeratore
e denominatore per una potenza di W
adatta e infine ordinare secondo le po-
tenze di W. Con le cellule RC e gli sfa-
satori puri (cellule passa-tutto), analoga-
mente, basta eseguire le sostituzioni in-
dicate in fig. 5. Nessuna di queste solu-
zioni ha trovato finora un impiego pra-
tico. La soluzione a sfasatori, brevettata
in America da Y.W. Lee e N. Wiener nel
1935, & stata giudicata da Cauer nel suo
libro del 1941 « non raccomandabile nel
campo dei filtri elettrici », perché le so-
luzioni tradizionali possono risolvere gl
stessi problemi con un numero minore
di componenti.

Passando ora alle.cellule di ritardo, ve-
diamo che purtroppo la sostituzione di-
retta non & possibile (perché s non & una
funzione razionale di W); sara quindi ne-
cessario ricorrere a qualche trasforma-
zione di frequenza. Uno dei metodi espo-
sti nel 1967 da C.M. Rader e B. Gold
(PIEEE-55, pag. 149-171) consiste nel
passare alla frequenza ausiliaria u, se-
condo i passi illustrati in fig. 6.




Anche i filtri di gquesto secondo gruppo,
come quelli RC attivi, vengono solitamen-
te divisi in pil sezioni di secondo grado,
in modo da semplificare la regolazione
degli zeri e dei poli di attenuazione. Nelle
sezioni non ricorrenti mancano natural-
mente i fattori b, mentre resta uguale il
metodo di sintesi. Nelle sezioni ricorren-
ti, invece, occorre tener conto della sta-
bilita, scegliendo opportune condizioni da
imporre ai fattori b.

| principali tipi di queste sezioni sono
stati realizzati nel 1957 da H. Urkowitz,
utilizzando linee di ritardo. L'impiego dei
coefficienti polinomiali nella sintesi dei
filtri a ritardo, da un punto di vista teo-
rico, era stato gia proposto dall'inglese
R.H. Barker nel 1950.

4, Filtri digitali

Il ritardo elementare T, anche se realiz-
zato con lo spostamento di cariche elet-
triche da un condensatore all'altro, pre-
senta l'inconveniente di non garantire la
costanza del segnale nel tempo. La pre-
cisione richiesta nei coefficienti a e b
dei filtri polinomiali, inoltre, pud essere
difficilmente mantenuta con le soluzioni
analogiche. Il modo migliore per risolvere
questi due problemi & quello di ricorrere
alla quantizzazione del segnale. Il filtro
che ne deriva & in tutto simile a quello
in fig. 4, salvo naturalmente il fatto di
eseguire tutte le operazioni interne (ri-
tardi, moltiplicazioni e addizioni) con la
tecnica digitale e di essere preceduto e
seguito rispettivamente da un converti-
tore analogico-digitale e da un converti-
tore digitale-analogico.

La soluzione digitale si & sviluppata qua-
si contemporaneamente nel campo elet-
troacustico (R.M. Golden, 1963), nei ser-
vomeccanismi (J.F. Kaiser, 1963) e nelle
misure sismiche (E.J. Kelly e M.J. Levin,
1964). Sebbene il funzionamento e la sin-
tesi dei filtri restino sostanzialmente ugua-
li alla loro corrispondente versione analo-
gica, con questa soluzione si hanno na-
turalmente dei vantaggi e degli svantag-
gi. Tra gli svantaggi abbiamo innanzitut-
to la riduzione della dinamica, legata al
meccanismo della quantizzazione. Que-
st'ultima non pud essere del tipo a com-
pressione logaritmica (come nei sistemi
telefonici PCM) perché il segnale deve
essere filtrato linearmente. Quindi anche
una quantizzazione a 12 bit, come viene
fatta comunemente, comporta un sensi-

bile rumore di quantizzazione che limita
I'estremo inferiore della dinamica e una
saturazione che limita I'estremo superiore.
Limitazioni dello stesso genere, ma mol-
to piu gravi, si presentano nelle varie
operazioni aritmetiche intermedie. Nei cal-
coli interni occorre percid ricorrere spes-
so all'impiego della virgola mobile, asse-
gnando cioé un certo gruppo di bit per
la mantissa e un altro gruppo di bit per
I'esponente di ciascun numero da elabo-
rare. Per la stessa ragione & necessario
scegliere con cura |'abbinamento dei po-
li e degli zeri da mettere nelle singole
sezioni, nonché l'ordinamento delle se-
zioni stesse lungo il filtro.

Mentre la stabilita delle sezioni ricorren-
ti in un certo senso & piu facile da ga-
rantire nei filtri digitali (a causa delle ope-
razioni numeriche, piu sicure nel tempo
di quelle analogiche), in essi nasce un
nuovo tipo di instabilita, chiamato del
ciclo limite. In sostanza si tratta di piccole
oscillazioni che si manifestano anche in
assenza del segnale entrante, come ef-
fetto dell’amplificazione degli errori do-
vuti al troncamento dei risultati delle mol-
tiplicazioni.

Tutti questi inconvenienti, in generale,
hanno maggior peso ai livelli molto bassi
del segnale da filtrare e quindi diventano
particolarmente importanti quando il se-
gnale d'uscita deve essere poi analizzato
dall’orecchio (segnali fonici).

Nelle altre applicazioni, tali svantaggi so-
no largamente superati dai vantaggi of-
ferti dai filtri digitali. Essi sono in gran
parte legati alle proprieta tipiche dei cal-
colatori elettronici. Ad esempio, un van-
taggio notevole nelle applicazioni di la-
boratorio € quello di non costruire un
vero e proprio filtro, ma semplicemente
un programma per un calcolatore gia esi-
stente che, con questo programma, fun-
ziona come filtro.

Nei filtri digitali veri e propri, costituiti
in genere da pill sezioni ricorrenti a coef-
ficienti polinomiali, i vantaggi sono legati
alla possibilita di eseguire le varie ope-
razioni aritmetiche di ciascuna sezione
in un tempo brevissimo (molto inferiore
all'intervallo di campionatura). Questo fat-
to permette innanzitutto di usare il me-
desimo gruppo di moltiplicatori e di ad-
dizionatori per eseguire consecutivamen-
te in una stessa sezione le operazioni re-
lative a tutte le sezioni del filtro. Dato
che i coefficienti a e b delle varie sezioni
in generale non saranno uguali, occorre
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Fig. 5 - Esempi di circuiti utilizzabili nelie cel-
lule elementari della figura precedente.

Fig. 6 - Quadro sinottico per il progetto di
un filtro a coefficienti polinomiali secondo il
metodo della trasformazione bilineare. Dalla
curva della G(s) voluta, limitata a una fre-
qguenza massima pari alla metad della frequen-
za 1/T, si passa prima alla curva G(u) calco-
lando i principali valori di u con i corrispon-
ti valori di w; nella G(u) si esegue poi la so-
stituzione indicata in basso a sinistra, giusti-
ficata dalla relazione di Eulero e dal prece-
dente cambiamento di scala.
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naturalmente cambiare tali coefficienti
(memorizzati ad esempio in circuiti inte-
grati ROM) sui vari moltiplicatori con la
sequenza adatta. Gli elementi di ritardo
debbono essere invece realizzati in mo-
do che ciascuno di essi contenga con-
temporaneamente i campioni di tutte le n
sezioni, cioé debbono essere -costituiti
ciascuno di n passi di ritardo comandati
da un orologio a frequenza n volte pil
alta di quella di campionatura.

Estendendo questo procedimento ¢ facile
capire che risulta possibile usare ancora
le stesse unita aritmetiche per eseguire
addirittura le operazioni relative a filtri
diversi, che lavorano tutti in parallelo (con
la stessa frequenza di campionatura). Ta-
le impiego, detto multiplazione, risulta
specialmente utile quando i differenti fil-
tri accettano il medesimo segnale di en-
trata, in modo da usare un solo conver-
titore analogico-digitale.

Una interessante possibilita della commu-
tazione nei filtri digitali, proposta nel
1969 da A.B. Glaser, ¢ legata alle pre-
stazioni ottenibili con la commutazione
di n filtri in parallelo. Questo tipo di im-
piego, trovato nei filtri tradizionali da L.
E. Franks e |.W. Sandberg nel 1960, vie-
ne detto a pit vie (in America n-path),
per quanto sarebbe forse piu espressivo
chiamarlo metodo stroboscopico. Si tratta
di utilizzare tre o piu filtri passa-basso
uguali, inserendoli uno per volta nella
via del segnale da filtrare, con una ve-
locita di scansione uguale alla frequenza
centrale della banda passante voluta (fig.
7a). Si ottiene cosi un filtro passa-banda,
che in certi casi pud essere realizzato
in modo relativamente semplice (fig. 7b),
la cui frequenza centrale & garantita da
un oscillatore esterno. Il principale van-
taggio di questo filtro commutato & la
possibilita di variare a piacere la fre-
quenza centrale (regolando I'oscillatore),
tenendo ferma la larghezza e I'andamen-
to della banda passante. | principali svan-
taggi sono la necessitd di una perfetta
uguaglianza tra gli n filtri elementari e la
comparsa di risposte spurie a frequenze
multiple della frequenza di centro banda.

La soluzione digitale sembra particolar-
mente adatta a realizzare questo tipo di
filtro: il secondo inconveniente viene in-
fatti gia accettato nei filtri digitali in ge-
nere, mentre I'unico modo per garantire
la perfetta uguaglianza tra gli n filtri ele-
mentari & proprio la loro realizzazione
nella tecnica digitale.
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5. Filtri con variazione non uni-
forme del ritardo

Abbiamo supposto fin qui che gli ele-
menti di ritardo impiegati nel filtro siano
tutti uguali tra di loro, equivalenti cioé
a una linea di ritardo con prese equidi-
stanti e nella quale il ritardo stesso au-
menti in modo lineare con la distanza
dall'origine. Ci proponiamo ora di dare
uno sguardo ai filtri nei quali il ritardo
varia invece in modo diverso, il che ci
permettera di farci un quadro piu com-
pleto sui molteplici campi di applicazione
dei filtri a ritardo, compreso quel parti-
colarissimo tipo di applicazione che si
trova nel sistema uditivo dei Mammiferi.
Una rassegna dei filtri convolutori usati
per il riconoscimento di determinati se-
gnali (filtri adattati), con speciale riguar-
do ai sistemi sonar, & stata fatta nel 1968
dal francese H. Mermoz (Ann. Télécom.
23, pag. 2-10), secondo il quale «la linea
di ritardo a prese & I'immagine idealizza-
ta pit generale che si possa dare di que-
sto genere di convolutori ». Nel caso del-
la linea dispersiva, nella quale il ritardo
varia con la frequenza del segnale rice-
vuto, si ha un filtro adattato per un se-
gnale modulato linearmente in frequenza.

Tale segnale viene infatti compresso nel
tempo, mentre attraversa il filtro, in modo
da ottenere come uscita un impulso mol-
to stretto (e meglio riconoscibile rispetto
al disturbo). Questo genere di modula-
zione del segnale, utilissimo nei sonar e
nei radar, in America viene chiamato
chirp (come il verso dei passeri); solo
recentemente & stato accertato che i me-
desimi tipi di segnale e di filtro adattato
sono usati nelle specie pilt comuni di
pipistrelli, allo scopo di minimizzare I'ef-
fetto Doppler (JASA 48, pag. 1014-1020
e 51-1, pag. 133).

Passando ora alle linee nelle quali il ri-
tardo rimane uguale alle varie frequenze,
ma aumenta non linearmente con la di-
stanza dall’origine, conviene chiederci in-
nanzitutto come dovrebbe essere costi-
tuito un filtro a convoluzione diretta per
estendere al massimo il campo delle fre-
auenze utilizzabili. Si tratta in sostanza
di un problema di scala: a paritd del va-
lore di fondo scala, occorre cioé trovare
la migliore distribuzione dei valori inter-
medi, in modo che l'errore sia ripartito
uniformemente lungo tutta la scala stessa.
La soluzione & quella di una scala loga-
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Fig. 7 - Schemi di principio dei filtri passa-
banda a piu vie.

Fig. 8 - Rappresentazione schematica di un
filtro a due dimensioni per segnali televisivi.
Le 3 linee di ritardo di destra sono disposte
in modo da riprodurre, sulle loro 9 prese, la
medesima disposizione spaziale dei 9 punti
della telecamera ai quali si riferisce il segnale
passante nel momento considerato. Le altre
2 linee servono a completare il ritardo di riga.
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ritmica, ovvero di una linea nella quale
il ritardo aumenti in modo esponenziale
con la distanza. Volendo costruire un fil-
tro del genere, infatti, & chiaro che con-
verra far entrare il segnale nell'estremo
piti veloce della linea, per evitare che le
componenti di frequenza alta presenti nel
segnale vengano degradate passando nel
tratto lenfo della linea stessa. Come gia
messo in evidenza dallo scrivente nel
1958, questa soluzione a ritardo esponen-
ziale & esattamente quella utilizzata nel-
I'orecchio interno dei Mammiferi. Nella
coclea dell'orecchio umano, ad esempio,
il ritardo totale di 25 ms viene suddiviso
lungo i 35 mm della linea di ritardo, con
un rapporto tra le due velocita estreme di
circa 100.

Anche nei filtri digitali pud essere utile,
talvolta, ricorrere ad una variazione non
uniforme del ritardo. Uno di questi casi
si trova nell’elaborazione dei segnali di
risposta nei radar a bersaglio mobile. La
soluzione consiste nell'introdurre un cer-
to disordine sull’intervallo di campiona-
tura, in modo che tutte le parti che co-
stituiscono il filtro digitale funzionino co-
me nei casi normali, ma avanzando in
modo irregolare. L'esame teorico di que-
sto comportamento, basato sulla sovrap-
posizione degli effetti di piu frequenze
diverse di campionatura, & stato fatto da-
gli inglesi HW. Thomas e N.P. Lutte nel
1972 (PIEE-119, pag. 1559-1567).

E' appena il caso di notare che un mec-
canismo molto simile si trova ancora nel
sistema uditivo, questa volta nella parte
neurale del sistema; il suo scopo, ana-
logamente ai radar, & quello di evitare
il riconoscimento sistematico di certi se-
gnali a danno del riconoscimento di altri
segnali pit deboli. Questo risultato viene
ottenuto, nel caso uditivo, introducendo
un disordine nella risposta dei recettori
neurali, cio& variando in modo irregolare
la loro sensibilita e, conseguentemente,
I'intervallo tra i Joro impulsi di uscita.

6. Filtri per segnali a pit dimen-
sioni

| filtri a ritardo, specie nella versione di-
gitale, risultano particolarmente adatti per
filtrare i segnali elettrici a pit dimensioni.
Prima di passare alla soluzione di questo
problema, tuttavia, dobbiamo cercare di
farci un'idea del problema stesso, pren-

dendo come esempio una interessantc
applicazione nel campo televisivo.

Tale applicazione riguarda un metodo,
trovato da A. Macovski nel 1970, per
estrarre le informazioni dei colori con-
tenute nel segnale elettrico uscente da
una comune telecamera in bianco e nero.
L'opportunita di un filtraggio a due di-
mensioni & stata illustrata dallo stesso
Macovski due anni piu tardi (IEEE Trans.
C-21, pag. 642-647).

Naturalmente alla telecamera & stato ag-
giunto qualcosa, cioé un doppio reticolo
a righe verticali. Le righe di una serie
sono opache al blu e sono intervallate
con una frequenza spaziale x, mentre le
righe dell’altra serie sono opache al ros-
so e intervallate con una differente fre-
quenza spaziale y. Durante la scansione
orizzontale, quindi, le componenti blu del-
la scena colorata verranno modulate alla
frequenza x, mentre le componenti di luce
rossa verranno modulate alla frequenza
y. Filtrando il segnale d'uscita della tele-
camera con due normali filtri passa-banda,
centrati alle rispettive frequenze, & pos-
sibile estrarre le informazioni del blu e
del rosso, ricavando poi l'informazione
relativa al giallo come differenza rispetto
al segnale totale.

Fin qui abbiamo considerato segnali a
una dimensione, definiti cioé da un'am-
piezza che varia lungo una dimensione
orizzontale nella telecamera, oppure che
varia in una serie equivalente di istanti
consecutivi sul filo d'uscita della teleca-
mera. Perd & chiaro che avremmo po-
tuto eseguire lo stesso procedimento nel-
I'altra dimensione spaziale, cioé con un
doppio reticolo a righe orizzontali e con
una scansione elettrica a righe verticali,
ottenendo un risultato simile.

A questo- punto bisogna considerare la
definizione ottica ottenibile con un pro-
cedimento del genere. Se la larghezza di
banda di ciascun filtro elettrico di estra-
zione cromatica & grande, la definizione
& buona; ma in questo caso abbiamo
pure un notevole disturbo di un colore
sull’altro. Se la banda di ciascun filtro
& invece stretta, abbiamo una buona se-
parazione dei colori, ma una cattiva de-
finizione dell'immagine. Percio s'intuisce
che vale la pena di eseguire contempo-
raneamente il filtraggio in entrambe le
direzioni, orizzontale e verticale, per mi-
gliorare la definizione. E' appunto que-
sta operazione che viene eseguita per
mezzo dei filtri a due dimensioni.

L | |

Fig. 9 - Configurazione circuitale di un filtro
ricorrente per segnali a due dimensioni.
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Nella versione a ritardo, che oltre ad es-
sere la piu adatta (specialmente nei se-
gnali televisivi, per i quali ha importanza
la risposta di fase) & anche la piu facile
da capire, questo tipo di filtro consiste
in un gruppo di filtri a ritardo, ciascuno
dei quali & un passa-banda come visto
nel primo esempio, collegati in modo ta-
le che i segnali presenti in essi nello
stesso istante siano i valori corrisponden-
ti a punti della telecamera disposti sulla
medesima verticale (fig. 8). Pertanto, men-
tre la pesatura tra le prese elementari
dei singoli filtri orizzontali fornisce il mi-
glior valore d'uscita in base ai punti vi-
cini della stessa riga nella telecamera,
una seconda pesatura tra le prese cor-
rispondenti dei diversi filtri orizzontali
fornisce il miglior valore d’'uscita che
tenga conto anche delle righe vicine a
quella in esame.

Nella versione digitale, un filtro del ge-
nere assume piu o meno la configura-
zione indicata in fig. 9. Se il corrispon-
dente filtro a una dimensione comprende
4 coefficienti a e altrettanti coefficienti b,
il filtro bidimensionale avra 16 coefficien-
ti a e 16 coefficienti b.

| filtri per segnali a piu dimensioni, detti
anche a ventaglio, trovano applicazione
in tutti i casi nei quali, come nell’esempio
televisivo ora visto, vi sia da migliorare
il rapporto segnale-disturbo di una infor-
mazione spaziale. Essi sono stati usati
nel 1963 da J.P. Fail e G. Grau per I'ela-
borazione dei segnali sismici, nel 1967
da E.G. Zurflueh per i dati magnetici e
di gravitad, nel 1968 da R.H. Selzer per
le fotografie ai raggi x, aeree e mete-
reologiche.

Il problema della stabilita, che nella ver-
sione ricorrente di tali filtri si presenta
piuttosto complesso, & stato studiato da
JL. Shanks, S. Treitel e J.H. Justice nel
1972 (IEEE Trans. AU-20, pag. 115-128).

7. Meccanismo dell’azione fil-
trante

In questa classe di filtri la ripartizione
dei fenomeni fisici utilizzati risulta molto
chiara: la mancanza degli elementi reatti-
vi ci permette di escludere subito la ri-
sonanza e la lenta variazione d'impeden-
za con la frequenza. Tutti i filtri a ritardo
debbono quindi basarsi necessariamente
sulla ricorrenza e sull'interferenza. La
suddivisione di questi due fenomeni, inol-
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Fig. 10 - Confronto tra la cancellazione di
una frequenza eseguita da un filtro RC e la
cancellazione di pit frequenze eseguita in un
filtro a ritardo.

Fig. 11 - Procedimento geometrico relativo al-
la generazione delle oscillazioni naturali nei
filtri a coefficienti polinomiali. Per utilizzare
lo stesso procedimento nel calcolo dei coeffi-
cienti a, basta tener presente che il segnale
uscente dal primo moltiplicatore a deve essere
uguale e contrario alla somma degli altri due
segnali parziali. Nelle formule dei coefficienti
a, uguali a quelle dei coefficienti b, la fre-
quenza W & quella del polo di attenuazione,
cioé diversa dalla frequenza w usata per i
coefficienti b della stessa sezione.
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Fig. 12 - Diagramma per la generazione delle
oscillazioni naturali in una sezione ricorrente
con un solo elemento di ritardo.
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tre, e facilitata dal nome stesso dei filtri:
avremo la ricorrenza nei soli filtri ricor-
renti e avremo la sola interferenza nei
filtri non ricorrenti.

Se vogliamo perd renderci conto del mo-
do in cui i due fenomeni intervengono
nei filtri a ritardo, dobbiamo prima cer-
care di chiarire nel suo insieme il pro-
blema delle frequenze spurie. Queste fre-
quenze hanno origine da tre cause di-
stinte, che ora vedremo separatamente.
La prima riguarda il segnale all'uscita del
filtro ed & legata alla campionatura: se
non venisse inserito alcun filtro di inter-
polazione (ad esempio un semplice passa-
basso RC), & chiaro infatti che la serie
dei campioni di uscita darebbe luogo alla
comparsa della frequenza di campionatu-
ra f. e di tutti i suoi multipli, anche quan-
do all'entrata del filtro a ritardo viene
applicato un segnale di frequenza zero.
La seconda causa & ugualmente legata
alla campionatura, ma riguarda il segnale
all'entrata del filtro a ritardo. Se questo
segnale non & gia a banda limitata per
suo conto (o non & stato limitato da un
apposito filtro inserito prima della cam-
pionatura) la campionatura introduce le
immagini spurie intorno alla frequenza
f.J2, riportando nella banda pit bassa le
frequenze entranti superiori a f/2.

La terza causa delle frequenze spurie &
indipendente dalla campionatura. Essa
consiste proprio nella ricorrenza e nel-
I'interferenza che, nei filtri a ritardo in
genere, danno luogo ai medesimi effetti
per pil frequenze, anziché per una fre-
quenza (come avviene nei filtri reattivi).
Questo punto pud essere chiarito facil-
mente confrontando un circuito tipico RC
a cancellazione con un filtro a ritardo
molto semplice (fig. 10).
Sull'interferenza &€ bene precisare ancora
che, nei filtri a convoluzione diretta, essa
si produce evidentemente in base al di-
VErso ritardo incontrato dai segnali par-

.zjali che vengopo a sommarsi in uscita

{fig. 1¢). Questi filtri eseguono quindi la
convoluziong del segnale entrante con
la funzione di pesatura (che € un proce-
dimento matematico per trovare il segna-
le di uscita), per mezzo dell'interferenza
(che & un fenomeno fisico).

Passando ora alla ricorrenza, vogliamo
renderci conto del meccanismo che per-
mette a una sezione ricorrente di secondo
grado di comportarsi come un risonatore.
Qui il problema & quello di generare una
oscillazione sinusoidale smorzata, in as-

senza di segnale entrante, per mezzo di
due soli valori dell'oscillazione stessa
memorizzati nei due elementi di ritardo.
Per capire questo fatto conviene pen-
sare ai valori della sinusoide come pro-
jezioni di altrettanti punti disposti lungo
una spirale decrescente (fig. 11). Su que-
sta spirale consideriamo allora 3 punti
consecutivi, distanziati tra di loro di @ ra-
dianti. Osservando che il vettore corri-
spondente al punto di mezzo & la meta
della somma vettoriale dei raggi (di un
cerchio passante in tale punto) diretti
agli altri 2 punti, troviamo per via geome-
trica la proiezione del vettore di sinistra,
che & appunto il valore del segnale da
generare, per mezzo delle altre due pro-
iezioni.

A parte il fatto di ottenere i coefficienti
polinomiali b: € bz in una forma piu sem-
plice di quelle correnti, questo procedi-
mento geometrico ci consente di vedere
altri aspetti importanti nel meccanismo
della ricorrenza. Risulta evidente, ad e-
sempio, che facendo a molto piccolo au-
menta la precisione richiesta ai coefficien-
ti. Cosi pure & chiaro che, in ogni ope-
razione, il sistema ignora completamente
i tratti intermedi della spirale, che po-
trebbero essere tutti nulli oppure for-
mare spirali di diversa grandezza. In al-
tre parole, anche se il sistema é continuo,
la ricorrenza pud dar luogo alla compar-
sa di frequenze multiple di 1/T.

Per questa ragione, nei filtri digitali, anzi-
ché fare I'intervallo di campionatura sot-
tomultiplo di T (il che & pure piu costoso,
perché occorrono diversi passi di memo-
ria entro lo stesso elemento di ritardo T),
si preferisce lasciarlo uguale a T e dimi-
nuire quest'ultimo, accettando la maggio-
re precisione richiesta nelle moltiplica-
zioni.

Il procedimento geometrico ora visto ci
permette di notare, infine. che per gene-
rare la sinusoide non basta mettere in ca-
scata due sezioni ricorrenti di primo gra-
do, perché la ricorrenza deve necessaria-
mente avvenire attraverso due ritardi del-
la medesima sezione. E' possibile gene-
rare invece la sinusoide mediante un solo
elemento di ritardo, se ad esso viene
unito un circuito RC elementare nella
stessa via di ricorrenza (fig. 12). Si ottie-
ne in tal caso un filtro misto che presenta
molte affinitd con quelli a ritardo, sia per
il metodo da seguire nella sua sintesi,
sia per il meccanismo della sua azione
filtrante.
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Quattro classi

IV - Filtri misti

L. De Luca

1. Introduzione

Una caratteristica comune ai filtri della
seconda e della terza classe & quella di
eliminare, sia pure in modo diverso, le
bobine presenti nella prima classe: gli
uni ricorrendo ai circuiti attivi, gli altri
utilizzando elementi di ritardo al posto
delle reattanze. Tale caratteristica si e-
stende anche alla maggior parte dei fil-
tri misti, nei quali il medesimo scopo vie-
ne raggiunto per mezzo di onde elasti-
che, oppure mediante altri fenomeni fisici.
Il termine di filtro misto pud avere due
significati. Il primo & quello di specificare
che in esso il segnale assume almeno
due forme fisiche differenti, una delle
quali &€ quella elettrica. Il secondo & quel-
lo di indicare un filtro che sfrutta le tec-
niche di funzionamento relative a due
classi precedenti. La seconda interpreta-
zione in pratica si limita ai filtri che uti-
lizzano il ritardo e circuiti RC, oppure
il ritardo e circuiti LC. Data la scarsita
di questi casi, tale interpretazione verra
qui del tutto trascurata.

| principali filtri della quarta classe sono
quelli nei quali il segnale assume la for-
ma di uno spostamento meccanico della
materia. Questo spostamento avviene
spesso (ma non sempre) come onda ela-
stica: per semplicita — e a spese della
precisione — seguiremo l'uso corrente
di chiamare « risonatori » i dispositivi nei
quali tale onda & stazionaria e di chia-
mare « acustici» i dispositivi nei quali
'onda & progressiva.

Pur avendo in comune la presenza delle
onde elastiche, i vari gruppi di filtri misti
si basano su fenomeni fisici distinti, che
cercheremo di riassumere di volta in vol-
ta. Parlando molto in generale, possiamo
dire che, mentre i filtri della prima classe
sono riservati agli specialisti « matema-
tici» dei circuiti, quelli della seconda
agli «elettronici » e quelli della terza ai
tecnici « digitali », i filtri della quarta clas-
se appartengono ai « fisici ».

Parecchi di questi filtri non sono affatto
recenti; in un certo senso, inoltre, non
sembrano neppure soluzioni adatte e ra-
zionali per filtrare segnali elettrici. Ciono-
nostante, essi stanno soppiantando ogni
altro tipo di filtro proprio nei campi prin-
cipali di impiego dei filtri elettrici selet-
tivi, a cominciare dalle apparecchiature di
telecomunicazione a divisione di frequen-
za (per le quali i filtri elettrici sono nati).

di filtri elettrici

2. Filtri a risonatori piezoelet-
trici

Il fenomeno della piezoelettricita, scoper-
to nel 1880 dai fratelli francesi Pierre e
Jacques Curie, consiste in una deforma-
zione meccanica del materiale usato co-
me dielettrico di un condensatore, il cui
verso — a differenza dell’elettrostrizione
— dipende dal verso della tensione elet-
trica applicata. L'utilizzazione del feno-
meno nei circuiti elettrici (A.M. Nicolson,
1917) & stata quasi contemporanea alla
comparsa dei filtri a bobine (Wagner,
1915); ma la prima pubblicazione sull'im-
piego pratico ai filtri elettrici &€ quella di
W.P. Mason nel 1934.

L'effetto piezoelettrico si manifesta in
molti cristalli naturali e sintetici, nei quali
sia presente qualche forma di asimme-
tria. Nei materiali ceramici, costituiti da
granuli cristallini orientati in modo disor-
dinato, tale asimmetria pud essere otte-
nuta per mezzo di un'opportuna polariz-
zazione elettrica; cio giustifica in parte
l'uso di considerare anche questi mate-
riali come piezoelettrici.

| cristalli sintetici hanno avuto grande svi-
luppo durante la seconda guerra mon-
diale, per sopperire alla scarsita del quar-
zo — il cristallo pit diffuso in natura —
con altri materiali. Successivamente é
stato trovato un procedimento idrotermi-
co per ottenere sinteticamente anche i
cristalli di quarzo, allo scopo di evitare
certe irregolarita che si presentano spes-
so all'interno dei cristalli naturali.
Naturale o sintetico, il quarzo (SiO.) rap-
presenta il materiale pit adatto nel cam-
po dei filtri elettrici. Esso risulta infatti
inalterabile alle normali condizioni di tem-
peratura e umiditd ambientali, mantenen-
dosi percid costante nel tempo; ha una
bassissima dissipazione meccanica (Q
propria dell'ordine di 300.000); puo essere
eccitato secondo diversi modi di oscilla-
zione; pud dare coefficienti di tempera-
tura sia positivi, sia negativi, a seconda
del taglio, e quindi permette la scelta di
opportuni tagli con coefficiente zero.

In fig. 1 sono riassunti i tagli pit comuni.
Possiamo notare che ogni lastra di quar-
zo & definita dall’'orientamento del piano
della sua faccia maggiore e dall'orienta-
mento del suo lato maggiore su questo
piano. In fig. 2 sono raccolti i principali
modi di oscillazione. Ciascuno di questi
modi € caratterizzato dal tipo e dalla di-

Fig. 1 - Quadro sinottico dei principali tagli
in un cristallo di quarzo per limpiego nei ri-
sonatori piezoelettrici. Data la simmetria tri-
gonale del quarzo, gli stessi tagli si otten-
gono in ciascuna delle tre posizioni che as-
sume il cristallo quando viene ruotato di 120°
intorno all’asse ottico Z.
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rezione di propagazione dell’onda, nonché
dal numero di periodi dell'onda contenuti
ogni volta nel percorso di ricorrenza.

Essendo il risultato di onde elastiche sta-
zionarie, le oscillazioni naturali di una la-
stra di quarzo possono manifestarsi a piu
frequenze, dipendentemente dalle dimen-
sioni della lastra, dal modo di oscilla-
zione usato e daila velocita di propaga-
zione dell'onda (che nel quarzo varia fra
3 e 6 km/s, a seconda del taglio). Nelle
onde longitudinali le particelle si muovo-
no nella direzione dell’'onda e le frequen-
ze delle corrispondenti oscillazioni lon-
gitudinali sono le comuni armoniche del-
la fondamentale (come nei tubi sonori).
Nelle onde trasversali le particelle si spo-
stano perpendicolarmente alla direzione
di propagazione dell’'onda, dando luogo a
una serie piu fitta di frequenze naturali
(come negli ambienti acustici a pareti ret-
tangolari). Nelle oscillazioni flessionali,
ottenute per mezzo di due onde longitu-
dinali in controfase, le frequenze risul-
tanti sono influenzate daila forma della
lastra, come indicato in fig. 3. In tutti que-
sti casi il cristallo si comporta come un
circuito elettrico risonante (fig. 4), i cui
parametri cambiano a seconda della fre-
quenza considerata di volta in volta.

Nei «risonatori » piezoelettrici a quarzo
il coefficiente di accoppiamento meccani-
co & circa 0,1. Cid vuol dire che I'ener-
gia meccanica ¢ pari all'l1% di quella
elettrica applicata e che il rapporto tra
le frequenze di «risonanza » e di « anti-
risonanza » & 0,995 (fig. 4). Conseguente-
mente, il quarzo risulta adatto per filtri
passa-banda nei quali la banda passante
sia piuttosto stretta rispetto alla frequen-
za centrale.

I singoli risonatori che costituiscono un
filtro possono -essere accoppiati tra di
loro elettricamente oppure meccanica-
mente. Nel primo caso le configurazioni
circuitali pil comuni sono quella a tralic-
cio, quella a ponte e quella a scala (fig. 5).
Nel traliccio viene usata generalmente
'oscillazione flessionale a doppio con-
densatore, proposta nel 1940 da Mason
(fig. 5b). La sintesi di questi filtri a tra-
liccio & stata realizzata da T.R.O'Meara
(1960), da J.D. Schoeffler (1962), da G.
Szentirmai e da K.Y. Chen (1964). Il caso
della banda stretta & stato studiato nel
1965 da D.S. Humpherys. Nello stesso
anno J. Lang e C.E. Schmidt hanno sug-
gerito le trasformazioni circuitali riassun-
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te in fig. 6 per passare dai filtri LC ai
filtri a quarzo, mentre la forma a scala
veniva sintetizzata da Schoeffler (IEEE
Trans. CT-12, pag. 215-222).

Allo scopo di evitare le bobine, richieste
spesso per ridurre le oscillazioni spurie
e per adattare le alte impedenze dei quar-
zi ai circuiti esterni, i risonatori piezoelet-
trici sono stati anche inseriti nei Ailtri
attivi (fig. 7), da Humpherys nel 1966 e
da D.R. Means e Ghausi nel 1972 (IEEE
Trans. CT-19, pag. 247-253).

Nel caso dell’'accoppiamento meccanico,
la configurazione circuitale equivalente &
quella a scala (fig. 8). Questa soluzione,
studiata dal giapponese Y. Nakazawa
(1962), dagli americani W. Shockley, D.
R. Curran e D.J. Koneval (1963) e dai te-
deschi M. Bérner e H. Schussler (1964),
¢ stata perfezionata nel 1966 da R.A.
Sykes e W.D. Beaver; i filtri cosi otte-
nuti vengono chiamati comunemente mo-
nolitici perché, come gli obelischi egizi,
sono fatti di un unico pezzo. Tuttavia &
bene precisare che in una stessa lastra
di quarzo €& possibile realizzare anche
diversi risonatori indipendenti e che non
sempre i filtri « monolitici » hanno tutti
i risonatori accoppiati meccanicamente
tra di loro.

| filtri monolitici hanno T'inconveniente di
dare bande passanti molto strette (0,1%)
e frequenze centrali comprese tra 5 e
150 MHz. Un rimedio proposto per il
primo punto & quello di usare la soluzione
monolitica come bipolo da inserire in un
filtro attivo (Ghausi, 1972). Il secondo
punto viene superato ricorrendo a una
traslazione di frequenza; in quella che
forse & la piu importante applicazione
dei filtri elettrici in America (IEEE Trans.
COM-20, pag. 196-201), ad esempio, si
esegue un passaggio intermedio intorno
a 8 MHz, anziché eseguire la modulazio-
ne della banda telefonica direttamente
nel gruppo base.

L'impiego dei materiali ceramici, oltre al
vantaggio concreto di evitare le costose
operazioni del taglio, permette di sce-
gliere con una certa liberta il valore della
Q e della larghezza di banda utilizzabile,
a spese del coefficiente di temperatura
e della costanza nel tempo. L’accoppia-
mento tra i singoli risonatori, per ora, &
elettrico. La sintesi circuitale dei filtri a
risonatori ceramici & stata fatta nel 1961
da Curran e Koneval nella configurazione
a scala e nel 1963 da Curran e W.J. Ger-
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Fig. 2 - Principali modi di oscillazione possi-
bili in una lastra.

Fig. 3 - Diagramma per il confronto tra il mo-
do flessionale e il modo longitudinale, nei ri-
guardi dell’influenza della larghezza di una la-
stra, di lunghezza e di spessore costanti, sul-
la frequenza naturale di oscillazione.
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ber per i passa-banda di bassa frequenza.
Un panorama sui filtri ceramici di largo
consumo, che presentava tra l'altro un
risonatore a 455 kHz per i comuni rice-
vitori radio a supereterodina nella forma
di un disco di 5,6 x 0,38 mm, & stato fatto
da F. Saverland e W. Blum nel 1968.
L’anno successivo Saverland ha mostrato
un metodo di sintesi per filtri a scala con
tutti i risonatori ceramici uguali, per ri-
durre uiteriormente il costo di produzione
(fig. 5f).

3. Filtri a risonatori meccanici

Anche i risonatori meccanici, come quelli
piezoelettrici, si basano sulle onde ela-
stiche stazionarie e sono stati applicati
ai filtri elettrici da parecchio tempo. Tra
queste prime soluzioni possono essere
ricordate quelle brevettate in America da
R.V. Hartley (1927) e da Mason (1941).
A differenza di quelli piezoelettrici, i ri-
sonatori meccanici hanno solitamente una
forma allungata — spesso cilindrica — e
risuonano a frequenze determinate dalla
dimensione maggiore. | tipi di oscillazione
pil usati sono il longitudinale, il flessio-
nale e il torsionale. Lo studio teorico del-
le onde elastiche che si propagano al-
I'interno di un lungo cilindro & stato ese-
guito per primo dal tedesco L. Pochham-
mer nel 1876.

Il materiale utilizzato & generalmente una
lega metallica, la cui principale caratte-
ristica & quella di avere molto bassi la
dissipazione meccanica e il coefficiente di
temperatura. | risultati migliori si otten-
gono con leghe di ferro e nichel, alle
quali vengono aggiunte piccole quantita
di altri componenti. La parte di nichel va
dal 36 al 409, nelle leghe note come Elin-
var, Durinval, Nispan e Thermelast; que-
st'ultima contiene per 50.5%, ferro, 40%,
nichel, 5% molibdeno, 4%, cromo e 0,5%
berillio.

Essendo i risonatori meccanici, essi ven-
gono naturalmente accoppiati meccanica-
mente tra di loro e con i trasduttori e-
stremi (che provvedono a convertire il
segnale elettrico di entrata in segnale
meccanico e |'uscita meccanica dell’ultimo
risonatore in segnale elettrico). Questi
due trasduttori sono generalmente iden-
tici tra di loro; percid & possibile dise-
gnare solo la parte iniziale del filtro, fer-
mandoci per semplicitd a un paio di ri-
sonatori.

In fig. 9 sono raccolte cinque soluzioni
per l'impiego a frequenze maggiori di
50 kHz; la prima (R. Adler, 1947) utilizza
barre risonanti accoppiate mediante fili
metallici corti e trasduttori magnetostrit-
tivi al nichel; la seconda (B. Roberts,
1949) & in un certo senso monolitica, con
oscillazioni di tipo torsionale e longitudi-
nale; la terza (M.L. Doelz, 1952) impie-
ga oscillazioni flessionali nel primo modo
circolare da 50 a 200 kHz e nel secondo
modo da 200 a 600 kHz, con trasduttori
magnetostrittivi a ferro-nichel oppure a
ferrite; la quarta, trovata indipendente-
mente in Germania da Bérner (1958) e
in Giappone da T. Tanaka (1959), usa il
primo modo torsionale fino a 250 kHz,
oppure quello longitudinale fino a 450
kHz; la quinta soluzione, infine, non & al-
tro che una variante, trovata da Tanaka,
per ridurre 'eccessiva lunghezza dei filtri
di Roberts.

Tra i filtri di questo primo gruppo si sono
affermati quelli nei quali i risonatori oscil-
lano al primo modo flessionale (come
nei filtri di Adler), realizzati perd con cilin-
dri ed eccitati da piastrine ceramiche
saldate ai risonatori estremi (come nei
filtri di Tanaka del 1959). Tali cilindri sono
sostenuti nei punti nodali e sono accop-
piati uno all'altro mediante un filo trasver-
sale saldato al centro. Una delle maggio-
ri applicazioni si trova nelle nuove appa-
recchiature telefoniche europee a divi-
sione di frequenza.

Un secondo gruppo di soluzioni utilizza-
bili a frequenze piu basse & indicato in
fig. 10. La prima soluzione, trovata in Giap-
pone da M. Konno (1957), realizza oscil-
lazioni flessionali di primo modo nel cam-
po di frequenze da 300 a 30.000 Hz, me-
diante rotazione sui punti nodali di sup-
porto; la seconda soluzione (Mason e
R.N. Thurston, 1960) utilizza un tipo di
oscillazione flessionale antisimmetrica e
risuona sotto i 20 kHz; la terza, trovata
ancora in Giappone da K. Takahashi
(1965) si basa sulla forma a diapason,
con trasduttori ceramici; la quarta & stata
sviluppata in America da H. Baker e J.R.
Cressey (1967) e si differenzia da tutte
le precedenti per il fatto di non utilizzare
le onde elastiche stazionarie, ma una ve-
ra e propria risonanza, ottenuta accop-
piando I'induttanza meccanica di due mas-
se oscillanti intorno ai loro baricentri con
una capacitd meccanica, costituita dalla
lamina elastica che unisce le due masse
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Fig. 4 - Circuito equivalente proposto da K.
S. van Dyke nel 1925 per rappresentare il
comportamento dei risonatori piezoelettrici in-
torno a ciascuna delle loro frequenze natu-
rali di oscillazione.

Fig. 5 - Configurazioni tipiche dei filtri piezo-
elettrici: a traliccio (a - b), a ponte (¢ - d) e
a scala (e - f).
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(e sulla quale agiscono i due trasduttori).
Quest'ultima soluzione, pertanto, pud
scendere a frequenze di lavoro dell'ordi-
ne di 1Hz (come nel comune bilanciere
degli orologi da polso).

Tutti i filtri meccanici ora visti presentano
una risposta senza poli di attenuazione,
perché sono costituiti da una scala di
risonatori passanti. Tuttavia & possibile
introdurre una certa interferenza lungo
la catena, mediante collegamenti mecca-
nici multipli, come illustrato da R.A. John-
son, Borner e Konno nel 1971 (IEEE Trans.
SU-18, pag. 155-170).

4. Filtri a interferenza acustica

Tutti sanno che le onde acustiche si pro-
pagano nei solidi mediante piccole oscil-
lazioni elastiche delle singole particelle
intorno alla loro posizione di riposo, che
si trasmettono da una particella all’altra
nel verso della propagazione. A queste
oscillazioni corrisponde un suono solo
entro una banda modesta di frequenza;
ma anche quando la frequenza arriva al-
I'ordine dei megahertz o dei gigahertz,
esse rimangono fisicamente della forma
elastica (detta spesso acustica). A diffe-
renza dei fluidi, i solidi permettono pa-
recchi tipi di onde elastiche: alcuni pro-
fondi, come i tipi longitudinale e trasver-
sale usati nei filtri piezoelettrici, e alcuni
superficiali, i piu importanti dei quali por-
tano il nome dei tre fisici inglesi che li
hanno studiati. Questi tipi hanno in co-
mune una bassa velocita di: propagazione
e uno spostamento delle particelle preva-

Fig. 6 - Trasformazioni circuitali per passare
dai filtri LC ai filtri piezoelettrici.
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lentemente trasversale. L'onda descritta
da J.W.S. Rayleigh nel 1885, tipica dei fe-
nomeni sismici, & quella guidata lungo
la supercie libera di un solido, con spo-
stamento delle particelle nel piano sagit-
tale. L'onda descritta da H. Lamb nel 1904
é quella guidata tra le facce libere di una
lamina solida e sottile, con spostamento
ugualmente sagittale. L'onda descritta da
A.EH. Love nel 1911 & quella guidata
entro un sottile strato solido sovrapposto
a un altro solido di caratteristiche di-
verse, con spostamento delle particelle
parallelo allo strato.

L'onda superficiale piu adatta all'impiego
nei filtri elettrici & quella di Rayleigh.
Oltre ad avere una velocitd di propaga-
zione minore delle altre onde possibili
nello stesso materiale, essa presenta due
vantaggi notevoli: la velocita & indipen-
dente dalio spessore del materiale sotto-
stante e l'onda rimane accessibile per
tutta la sua lunghezza. Queste qualita si
prestano alla realizzazione dei filtri a ris
tardo del tipo a convoluzione diretta.

Per farci un'idea chiara sui problemi le-
gati a tale realizzazione, & necessario
riassumere brevemente le tre condizioni
alle quali deve rispondere una linea di
ritardo di questo genere per ottenere un
funzionamento corretto. La prima & la co-
stanza del ritardo con il tempo e con la
temperatura; la seconda ¢ il grande nu-
mero di periodi presenti nella linea per
avere una buona selettivita; la terza &
I'assenza di ogni disturbo sull’onda viag-
giante lungo la linea, anche se non &
strettamente necessario che tale onda

sia una copia fedele del segnale appli-
cato all'entrata.

Le prime due condizioni si soddisfano
usando una lastra di quarzo con un ta-
glio adatto (ST) e limitando il campo di
frequenza del filtro: le dimensioni massi-
me della lastra fissano il limite inferiore
a circa 1 MHz, mentre le dimensioni mi-
nime degli elettrodi fissano I'estremo su-
periore a 1 GHz nel caso della normale
fotoincisione e a 10 GHz utilizzando altri
procedimenti.

La terza condizione presenta vari aspetti,
meccanici ed elettrici, che sono piuttosto
difficili da soddisfare completamente. La
generazione meccanica di onde spurie
pud avvenire attraverso l'eccitazione di
altri tipi di onde elastiche profonde, op-
pure per riflessione delle onde superfi-
ciali agli estremi della lastra, oppure me-
diante la riflessione dovuta alla” massa
dei singoli elettrodi, oppure ancora per
mezzo della diffrazione agli estremi di
eventuali elettrodi piu corti del fronte
d’'onda.

La generazione elettrica di onde spurie
pud avvenire nel trasduttore di entrata,
quando questo & costituito da piu cop-
pie di elettrodi, oppure nel trasduttore di
uscita, se i suoi elettrodi non sono suffi-
cientemente disaccoppiati tra di loro e
con il carico.

| principali rimedi sono l'uso di smorza-
tori ai bordi della lastra e I'impiego di
elettrodi leggerissimi, costituiti cioé da
uno strato sottilissimo di alluminio.

Il disaccoppiamento elettrico degli elet-
trodi di pesatura viene risolto in buona
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parte mediante il basso coefficiente piezo-
elettrico del quarzo, che equivale a una
attenuazione inserita in serie ai singoli
elettrodi.

Il trasduttore d'uscita, anziché essere for-
mato da tante coppie di elettrodi messe
nei punti di pesatura, disaccoppiate cia-
scuna con resistenze o con amplificatori
separatori, pud essere quindi realizzato
con due pettini equivalenti al collegamen-
to diretto di tante coppie elementari in
parallelo (fig. 11). La pesatura viene ese-
guita variando la posizione dei singoli
elettrodi, oppure la loro lunghezza (il che
perd da luogo a diffrazione).

Un impulso breve applicato al filtro, in
teoria, dovrebbe viaggiare lungo la iinea
mantenendosi breve. In pratica, se il fil-
tro & a banda stretta, il segnale g(t) di
uscita si allunga nel tempo (oscillazioni
naturali). E' allora intuitivo che, a diffe-
renza dei filtri a ritardo classici, sia con-
veniente allungare tale impulso in parte
mediante i molti elettrodi del trasduttore
di uscita e in parte mediante quelli del
trasduttore di entrata.

Oggi anche il trasduttore d'entrata della
linea di ritardo viene comunemente rea-
lizzato del tipo a pettine interdigitale, co-
me proposto da R.M. White e F.W. Volt-
mer nel 1965. Una teoria sui trasduttori
interdigitali & stata esposta nel 1967 da
G.A. Coquin e H.F. Tiersten. La propaga-
zione delle onde di Rayleigh & stata stu-
diata nello stesso periodo da White e dai
norvegesi K.A. Ingebrigtsen, H. Engan e
H. Skeie.

Le applicazioni ai filtri elettrici sono sta-
te esaminate da R.H. Tancrell e M.G.
Holland nel 1971 (PIEEE 59, pag. 393-409),
mentre il primo impiego nei radar chirp
€ stato descritto da W.S. Jones nel 1972
(Microwave Journal 15, pag. 43-86). Una
delle applicazioni pil interessanti nel cam-
po elettronico sembra quella degli ampli-
ficatori a frequenza intermedia per i co-
muni ricevitori televisivi.

Il filtraggio dei segnali radar (o sonar)
mediante linee dispersive a onde superfi-
ciali di Love & stato studiato negli ultimi
dieci anni particolarmente dai francesi P.
Tournois e C. Lardat.

5. Filtri a interferenza ottica

Il fenomeno dell’interferenza tra le onde
luminose che si sommano con fase di-
versa nello stesso punto, dando luogo a
particolari figure di diffrazione, & stato

descritto per primo da Leonardo da Vinci
(foglio 80 del codice A) intorno al 1490.
La soluzione matematica del fenomeno
€ stata data quattro secoli dopo, in Ger-
mania, prima in forma approssimata da
Fresnel e da Kirchhoff e poi nella forma
esatta da Sommerfeld (1896).

Alcuni anni piu tardi il tedesco E. Abbe
usava l'interferenza nel microscopio a
contrasto di fase, per migliorare la riso-
luzione rispetto al microscopio ordinario.
Nel 1914 il francese L. Brillouin preve-
deva teoricamente un effetto delle onde
elastiche presenti all’'interno di un mez-
zo trasparente sulle onde luminose che
passano nello stesso mezzo. Questo ef-
fetto & stato confermato sperimentalmen-
te nel 1932 da P. Debye e da altri, in
America, mentre i vari aspetti fisici re-
lativi a tale tipo di diffrazione venivano
studiati principalmente in India, ad opera
di C.V. Raman e N.S. Nath (1935), di
S. Bhagavantam e B.R. Rao (1948), di
R.S. Krishnan (1955), di P. Phariseau
(1956) e di R.C. Scrivastava (1960).
Nel 1948 I'ungherese Dennis Gabor, nel-
I'intento di migliorare le immagini del mi-
croscopio elettronico, aveva intanto dato
inizio all'olografia, cioé quel procedimen-
to basato sull'interferenza tra due sor-
genti luminose coerenti tra di loro, nel
quale ogni parte dell'immagine registrata
sulla lastra fotografica contiene informa-
zioni relative all'intera scena.

Questi fenomeni ottici possono essere
utilizzati nei filtri elettrici in pit modi.
Il piu semplice & quello di realizzare un
filtro a ritardo il cui segnale d’entrata
procede come onda elastica all'interno di
un cristallo, mentre un fascio luminoso
taglia il cristallo stesso in direzione tra-
sversale rispetto al segnale. Questo me-
todo — a parte le evidenti complicazioni
pratiche rispetto ai filtri « acustici» —
presenta alcuni vantaggi: I'onda elastica
non viene disturbata dal prelevamento
lungo il suo percorso ed & possibile va-
riare a piacere sia il ritardo del segnale
d'uscita rispetto a quello di entrata, sia
la funzione di pesatura g(t), anche dopo
aver costruito il filtro. Comunque & chia-
ro che un filtro del genere non & funzio-
nalmente diverso da tutti gli altri filtri a
ritardo che lavorano senza onde lumino-
se.

Fondamentalmente diverso & invece il se-
condo gruppo di filtri, che possiamo chia-
mare « ottici », nel quale si esegue una
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Fig. 7 - Soluzione proposta da Means e Ghau-
si per utilizzare i risonatori piezoelettrici in un
filtro passa-banda attivo.

Fig. 8 - Filtro monolitico a 4 risonatori e re-
lativo circuito elettrico equivalente.
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doppia trasformazione di Fourier del se-
gnale elettrico applicato. Per capire que-
sto procedimento — simile, ma non ugua-
le, all'olografia — conviene considerare
prima il caso teorico, immaginando di
avere come quadro d'entrata un modula-
tore spaziale, ciascun punto del quale
sia cioé adatto a modulare ['ampiezza
dell'onda luminosa che l'attraversa, in
base al valore (positivo o negativo) del
segnale elettrico presente in quel punto.
Supponendo che il segnale sia costante
nel verso verticale de! quadro e sia co-

Fig. 9 - Esempi di filtri meccanici
frequenze.
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stituito da una sola frequenza nel verso
orizzontale, & allora intuitivo che un’onda
luminosa piana e coerente, applicata per-
pendicolarmente al quadro, dara luogo a
un fascio diretto che si estingue a una
certa distanza dal quadro (perché for-
mato da componenti in controfase) e a
due fasci diffratti (tanto piu obliqui rispet-
to al fascio entrante quanto piu grandi
sono la frequenza spaziale del segnale e
la lunghezza d'onda deila luce impiegata).
In pratica — come per I'olografia — ci
si accontenta di una modulazione senza
valori negativi, realizzata con una comu-
ne pellicola fotografica, ottenendo un ri-
sultato equivalente alla somma del caso
teorico e di una componente continua
(fig. 12).

Ciascun fascio diffratto pud essere rac-
colto, per mezzo di una lente conver-
gente, in un punto diverso di un secondo
piano Y; l'insieme di questi punti costi-
tuisce lo spettro del segnale dato (da
non confondere con- gli spettri colorati
forniti da un prisma dispersivo). Ripeten-
do l'operazione una seconda volta, avre-
mo come immagine nuovamente il segna-
le di partenza (fig. 13).

A questo punto saltano evidenti le singo-
lari proprieta del sistema nell'impiego co-
me filtro: la funzione di trasferimento del
sistema e data semplicemente dalla tra-
sparenza assegnata alla superficie Y ed
& possibile filtrare segnali bidimensionali,
oppure, in alternativa, un grandissimo nu-
mero di segnali a una direzione, registra-
ti su altrettante strisce parallele dello
stesso fotogramma X.

Il lato debole del procedimento sta nella
trasduzione iniziale. Dato che occorre una
trasparenza, non €& possibile mettere nel
piano X un normale schermo televisivo
o un reticolo di diodi fotoemittenti. La
velocita di risposta complessiva, pertan-
to, che a prima vista sembra proporziona-
le alla velocita della luce, in pratica vie-
ne rallentata di parecchio nel processo
di trasduzione.

Le principali applicazioni di questa tecni-
ca sono state illustrate nel 1956 da E.L.
O'Neill, nel 1960 da L.J. Cutrona, E.N.
Leith, C.J. Palermo e L.J. Porcello, nel
1962 da Leith e J. Upatnieks e nel 1972
da K. Preston (PIEEE-60, pag. 1216-1231).
Una di esse & quella del filtro adattato.
Basta fare lo spettro del segnale voluto
e inserirlo quindi in forma di trasparenza
nel piano Y: ogni segnale avente quello

spettro, anche se diverso negli altri pa-
rametri, verra preferito nella risposta.

In certi casi, come nel riconoscimento au-
tomatico dei cromosomi nelle microfoto-
grafie e del tipo di terreno nelle fotogra-
fie aeree, lo spettro pud essere suffi-
ciente.

Non bisogna farsi perd eccessive illu-
sioni sulla possibilita di estendere il me-
todo al riconoscimento vero e proprio
delle forme. | riconoscimento della scrit-
tura, ad esempio, & difficile che possa
basarsi sullo spettro. Come vi sono buo-

Fig. 10 - Esempi di filtri meccanici per bas-
se frequenze.
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ne ragioni per affermare che l'orecchio
esegue il riconoscimento delle parole tra-
scurando lo spettro dei relativi segnali
acustici, cosi vi sono ragioni altrettanto
valide per ritenere che |'occhio ignori lo
spettro dei segnali visivi.

6. Meccanismo dell’azione fil-
trante

Tranne il filtro meccanico di Baker e Cres-
sey, tutti gli altri filtri misti si basano sul-
la ricorrenza e sull'interferenza. | comuni
filtri a cristallo, nei quali viene usato il
quarzo o un altro materiale piezoelettrico
come dielettrico di un condensatore, per-
mettono altissime selettivita per mezzo
della ricorrenza di onde elastiche che si
riflettono generalmente tra le facce paral-
lele di ciascuna lastra. Nei filtri meccanici,
analogamente, la selettivita & assicurata
dalla ricorrenza di onde elastiche che si
riflettono tra gli estremi dei singoli ele-
menti metallici. In entrambi i casi le fre-
quenze di ricorrenza sono legate alle di-
mensioni geometriche degli elementi e
le onde elastiche assumono la forma sta-
zionaria.

Sono comunque possibili, sebbene non
ancora usati, filtri a ricorrenza di onde
elastiche progressive, nei quali |'onda
torna cioe al medesimo punto di parten-
za senza riflettersi agli estremi. Questo
¢ il caso delle onde superficiali di Ray-
leigh in una lastra a bordi arrotondati,
impiegata come linea di ritardo a molti
giri di ricorrenza da L.A. Coldren nel 1973
(IEEE Trans. SU-20, pag. 17-23).

Il secondo fenomeno fisico utilizzato —
Vinterferenza — riguarda principalmente
le onde progressive; ma & stato usato
anche nei filtri meccanici, allo scopo di
ottenere poli di attenuazione, sommando
nello stesso punto del filtro due segnali
che hanno compiuto percorsi diversi e
quindi hanno fasi diverse.

Nei filtri « acustici » l'interferenza avvie-
ne generalmente negli elettrodi interdigi-
tali, di entrata e di uscita. || meccanismo
dell’azione filtrante resta comunque quel-
lo usato nei comuni filtri a ritardo non
ricorrenti. In questo caso la selettivita &
proporzionale al numero di elettrodi dei
trasduttori interdigitali.

Nei filtri « ottici » l'interferenza si mani-
festa tra le onde luminose di un fascio
coerente, come conseguenza di differen-

ze di percorso paragonabili alla lunghez-
za d'onda della luce impiegata. E' possi-
bile realizzare anche filtri basati sull'in-
piego contemporaneo di onde elastiche
(progressive o stazionarie) e di onde lu-
minose: in tal caso le onde elastiche so-
no viste dalle onde luminose, in ogni
istante, come se fossero ferme, data la
grande differenza di velocita.

Vale la pena di ricordare, infine, che il
procedimento ottico per filtrare un segna-
le mediante la trasformazione di Fourier
(cioé per mezzo del corrispondente spet-
tro) pud essere utilizzato anche con le
onde elastiche progressive; una soluzione
basata sulle onde superficiali di Rayleigh
e una lente a fossa (fig. 14) & stata pro-
posta nel 1969 da T. van Duzer.

7. Conclusione

La rassegna che qui si conclude, eviden-
temente non & completa; mancano ad
esempio tutti i filtri derivati dai filtri elet-
tromagnetici — che accettano in entrata

Fig. 11 - Filtro acustico a trasduttori interdi-
gitali e diagramma relativo ad alcune dispo-
sizioni degli elettrodi: soluzione teorica (a),
soluzione pratica corrente (b) e soluzione pro-
posta da H.M. Gerard nel 1971 (c).

un'‘onda elettromagnetica anziché una
semplice corrente elettrica — come quel-
li che si basano sul tempo di propaga-
zione lungo conduttori disposti opportu-
namente sulla faccia di un‘adatta piastra
isolante.

Per quanto breve e incompleta, tuttavia,
questa rassegna basta gia per vedere
che effettivamente vi sono numerosi mo-
di per filtrare un segnale elettrico, i qua-
li, pur essendo profondamente diversi
nelle soluzioni tecnologiche, si basano
sempre su pochi fenomeni fisici: la ri-
sonanza, la ricorrenza e l'interferenza.
La parte funzionale comune ai vari filtri
si riconosce ancora meglio se si consi-

Fig. 12 - Forme d'onda relative all'estinzione
del raggio luminoso diretto (a), alla forma-
zione del raggio diffratto (b) e all’effetto del-
la componente continua (c).
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Fig. 13 - Diagramma schematico di un filtro
ottico e delle relazioni geometriche esistenti
tra i suoi elementi. Nel primo esempio il se-
gnale d'entrata & una sinusoide; nel secondo
esempio & un impulso molto stretto.

Fig. 14 - Analizzatore di spettro a onde ela-
stiche superficiali.
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derano, da un punto di vista generale e
riassuntivo, i tre indirizzi possibili per la
loro sintesi. Il primo & quello di predi-
sporre semplicemente la risposta impul-
siva g(t), in modo che il filtro esegua poi
direttamente la convoluzione tra questa
risposta e il vero segnale d'entrata; que-
sta via viene seguita nei filtri a ritardo a
convoluzione diretta, sia nella versione
con linee elettriche di ritardo, sia nella
versione mista a onde elastiche di Ray-
leigh.

Il secondo criterio & quello di predisporre
direttamente la risposta spettrale G(w),
in quei tipi di filtri che eseguono al loro
interno una doppia trasformazione di Fou-
rier; tale & il caso dei filtri ottici e del
fittro proposto da van Duzer.

Questi primi due criteri danno luogo a
filtri basati sulla sola interferenza e rap-
presentano i due aspetti principali della
sintesi diretta: uno relativo al tempo e
I'altro alla frequenza.

Il terzo criterio, seguito in tutti gli altri
tipi di filtri, & quello di ottenere la fun-
zione di trasferimento voluta per mezzo
di un numero modesto di componenti, sce-
gliendo per essi la configurazione circui-
tale e i valori piu opportuni. Questo & il
caso dei filtri oggi piu diffusi, cioé i filtri
a bobine, i filtri RC attivi, i filtri digitali.
i filtri piezoelettrici e i filtri meccanici.
Tali filtri usano solo occasionalmente I'in-
terferenza, ma si basano essenzialmente
sulla risonanza (filtri a bobine e attivi) o
sulla ricorrenza (filtri digitali, piezoelet-
trici e meccanici).

Possiamo quindi concludere, innanzitutto,
che l'interferenza da una maggiore liberta
nelta risposta ottenibile da un filtro (in
ampiezza e fase) e semplifica la sintesi,
ma non permette alte selettivitd (perché
la @Q dipende dai numero dei periodi del
segnale contemporaneamente presenti nel
filtro); mentre la risonanza e la ricorren-
za permettono soprattutto una maggiore
selettivita (perché la Q é indipendente
dal numero dei periodi pregenti nel fil-
tro), a spese di una minore liberta nella
risposta e di una maggiore difficolta di
sintesi.

La seconda conclusione & che a tutti i
filtri di maggiore impiego sono applica-
bili gli stessi metodi di sintesi sviluppati
a suo tempo per i filtri a bobine. La teo-
ria dei circuiti elettrici passivi e la sintesi
dei quadripoli reattivi, frutto del lavoro

inestimabile di tanti ricercatori, restano
ancora le basi per la progettazione dei
filtri piu moderni; anche se il nome di
Cauer — il piu importante di questi ri-
cercatori — & sconosciuto a molti elet-
tronici e non compare neppure di sfug-
gita nelle migliori enciclopedie.
Sebbene quasi tutti questi filtri pit mo-
derni siano nati allo scopo di eliminare
le bobine, i classici filtri LC mantengono
un campo di impiego notevole: cido & do-
vuto ad alcuni particolari pratici molto
semplici, come la possibilitd di tarare ‘le
frequenze di risonanza delle varie sezioni
del filtro mediante la vite di regolazione
nelle singole bobine. Negli altri tipi di fil-
tri la regolazione generalmente & piu co-
stosa oppure & impossibile.

Un giudizio conclusivo sui vantaggi e su-
gli svantaggi delle varie soluzioni andreb-
be oltre lo scopo di questa rassegna; la
stessa cosa vale per qualsiasi previsione
sugli sviluppi futuri dei singoli tipi di fil-
tro, che implicherebbe una previsione sul
tipo e sulla quantita delle rispettive ap-
plicazioni.

Limitandoci invece a scegliere un filtro
e un'applicazione, che esprimano sempli-
cemente il livello raggiunto in questo
campo della tecnica, non abbiamo diffi-
coltd a prendere come esempio i filtri
digitali usati per I'analisi dei segnali elet-
trici rivelati nei radiotelescopi. Tali filtri
sono certamente tra i piu moderni, es-
sendo costituiti da potenti e velocissimi
calcolatori elettronici; il genere di appli-
cazione & quello della scienza pura, co-
me pu® essere appunto |'astronomia; il
segnale, comunque, é tutt'altro che mo-
derno. Ed & una strana coincidenza che
venga usato proprio un filtro a ritardo,
come questo, per filtrare segnali che ri-
ceviamo con un ritardo di milioni di an-
ni, a causa della sconfinata distanza del-
le sorgenti. Se ci fermiamo a pensare,
inoltre, che probabilmente tale tecnica
non & stata usata prima d’ora, né in que-
sto né in altri pianeti, e che a ogni giorno
che passa nuovi mezzi sempre piu pro-
grediti permettono di filtrare segnali di
stelle sempre piu lontane, c¢i accorgiamo
che il doppio verso del tempo da a que-
sti segnali un significato particolare, nel
quale la nostra mente si perde.

Perché ciascuno di essi rappresenta, di
volta in volta, il primo segnale che mai
sia stato filtrato.
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L’'impiego degli amplificatori
operazionali integrati

G. Audisio

Gli amplificatori operazionali integrati
trovano un vastissimo campo di impiego,
nell’amplificazione dei segnali, nel con-
trollo dei processi, nei filtri attivi ecc.,
ed in applicazioni non lineari come per
esempio gli amplificatori logaritmici, i
comparatori, i convertitori analogico — di-
gitale e digitale — analogico, i generatori
di funzioni non lineari ecc.

Con gli amplificatori operazionali si im-
piega una reazione negativa in modo tale
che il guadagno a « ciclo chiuso » del-
I'amplificatore viene a dipendere esclu-
sivamente dalia rete di reazione impiega-
ta. In questa sede ci occupiamo del cal-
colo delle grandezze che interessano il
funzionamento di un amplificatore opera-
zionale reazionato facendo ricorso ad un
metodo che ci sembra interessante per la
sua semplicita.

1.1. Richiami di teoria sugli
amplificatori reazionati.

Un amplificatore reazionato & rappre-
sentabile come in fig. 1, dove n & il
guadagno a «ciclo aperto » ossia il
guadagno dell’amplificatore in assenza di
reazione, e B & la funzione di trasferi-
mento della rete di reazione.

Il guadagno dell’amplificatore reazionato,
ossia il guadagno a ciclo chiuso, & da-
to dalla formula:

M
G'=—— (1)
1-up

Poniamo ora F =1 — P ed osserviamo
che F & la tensione che si localizza tra i
punti P e P’ quando si dia una tensione
1 a P’ e si apra il circuito tra P e P’ (si
suppone che l'impedenza di ingresso
dell’amplificatore sia molto grande in
modo da non alterare il circuito), fig. 2.
La quantitd F viene indicata da vari
autori come « feedback » o « return
difference » o « loop gain ».

1.2. Definizioni.

Per un circuito che comprenda elementi
attivi (tubi, transistori ecc.) si possono
scrivere le equazioni alle maglie o ai
nodi, queste ultime sono in numero mi-
nore delle equazioni alle maglie essendo
N -1, dove N & il numero dei nodi.
Il Bode (2) fornisce la seguente de-
finizione: la differenza di ritorno, o feed-
back, per un qualsiasi elemento in un
circuito completo & eguale al rapporto
dei valori assunti dal determinante del
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circuito quando I'elemento specificato
ha il suo normale valore e quando l'ele-
mento specificato « svanisce ».
L'elemento specificato pud essere, per
esempio la transconduttanza di un tubo
o di un transistore, in un circuito rispet-
tivamente a tubi o a transistori, il feed-
back & calcolato allora rispetto a quel
tubo o a quel transistore, che « svanisce »
ossia che viene spento.

In basAe a questa definizione risuita:

F=—.
A,

1.3. Il teorema di Blackman

Le impedenze di un circuito attivo pos-
sono essere calcolate mediante il se-
guente teorema:

« Il rapporto delle impedenze viste in un
qualsiasi punto di un circuito quando a
un dato elemento W si assegnino due
differenti valori & eguale al rapporto delle
differenze di ritorno per W quando i
terminali fra i quali & misurata I'impe-
denza sono dapprima cortocircuitati e
poi aperti, se le differenze di ritorno sono
calcolate in modo che il primo valore di
W sia quello di funzionamento e il se-
condo quello di riferimento ».
Definizione: il valore di riferimento di un
qualsiasi elemento & quel valore che da
trasmissione zero attraverso il circuito
intero quando tutti gli altri elementi
del circuito hanno il loro normale valore.
Osserviamo quindi che se l'elemento
considerato & per esempio un transistore
esso da trasmissione zero quando si
annulli la sua transconduttanza.

In base a quanto esposto ci proponiamo
di calcolare, facendo alcune ipotesi sem-
plificative giustificate dalla pratica, tutti i
parametri che interessano gli amplifica-
tori operazionali.

2.1. Teoria fondamentale de-
gli amplificatori operazionali

Nei paragrafi che seguono verranno cal-
colati i guadagni a ciclo chiuso, il feed-
back, le impedenze di ingresso e di uscita
nelle due configurazioni circuitali che
sono attuabili con gli amplificatori ope-
razionali integrati: inverting e non-inver-
ting. Ricordiamo infatti che un amplifi-
catore operazionale ha due ingressi de-
nominati appunto inverting e non-inver-
ting input a seconda che il segnale di
uscita risulti sfasato di 180° o sia in fase
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Fig. 1 - Amplificatore reazionato.

Fig. 2 - Calcolo del « feedback ».
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con quello di ingresso. Nelle figure tali
ingressi sono stati indicati con i simboli
(=) e (+). :

La prima ipotesi semplificativa riguarda
la corrente di uscita /o, che si ritiene
eguale a zero o, il che ¢ lo stesso, si sup-
pone la resistenza di carico Rc infinita.
In pratica {'errore é piuttosto piccolo se
Rc & di 1000 o meglio 2000 Q.

Se l'amplificatore differenziale da noi
impiegato richiede una corrente di pola-
rizzazione non trascurabile per ciascun
ingresso sara necessario che le resistenze,
ovvero le parti reali delle impedenze,
che collegano i due ingressi a massa,
siano eguali, in tal modo i due ingressi
avranno la stessa tensione continua di
polarizzazione.

L'impedenza Zg della fig. 3 comprende
I'impedenza interna del generatore di
segnale e l'eventuale impedéenza del
circuito di reazione.

Le impedenze Z/ e Zo/ indicano rispetti-
vamente le impedenze « intrinseche »
di ingresso e di uscita dell’amplificatore
operazionale. |l simbolo A(f) rappresenta
il guadagno a ciclo aperto che dipende
dalla frequenza.

2.2. Configurazione inverting.
Calcolo del feedback

Per semplicita invece di scrivere le equa-
zioni del circuito di figg. 3-4 applichiamo
il metodo seguente. Apriamo il circuito
in P’ e applichiamo in ingresso la tensione
1, avremo in uscita la tensione:
—1-A(f) il feedback riporta in ingresso
tensione:

1 - A(f)
= = ———=—24 {7}

Zg + Zf
(*) Per non alterare il circuito aperto
in P — P’ si dovrebbero considerare gli
elementi tratteggiati in fig. 4, ma il pa-
rallelo tra Zg e (Zi + Rr) risulta = Zg
perché Zi € molto maggiore di Zg; inoltre
Zoi & trascurabile.
Risulta quindi:

A(f)
F=l+—— Zg=
Zf+ Zg
A(f) A(f)
Zf Zf
1+ — 1+ —
Zg Zg

wm |

Fig. 3 - Amplificatore operazionale.

Fig. 4 - Calcolo del feedback per la confi-

gurazione inverting.
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2.3. Configurazione inverting.
Guadagno a ciclo chiuso

Risulta:

zZf
1+ —
, — A(f) Zg
A(f) = =- A(f) =
F A(f)
- (1 | Zf) ~ Zf
Zg >, Zg

relazione che viene praticamente usata
per il calcolo del guadagno aciclo chiuso.

2.4. Configurazione inverting.
Impedenza di ingresso

L'impedenza di ingresso si calcola con il
teorema di Blackman.

F(0)
Z'in = Zin —— (2)
F ()
Zin va calcolata con il componente attivo,
nel nostro caso l'amplificatore operazio-
nale, spento (fig. 5).
Zin = (Zi + Rr) /| (Zf + Zoi) = Zi; con
Zf » Zi
Con il simbolo // si & indicato il parallelo.
Per il calcolo di F(0) si deve cortocir-
cuitare l'ingresso, in questo caso, risulta
allora A(f) = 0, com’é evidente, per cui:

Fig. 5 - Calcolo dell'impedenza di ingresso
per la configurazione inverting.

| Wi




CALCOLATORI ELETTRONICI

If
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Fig. 6 - Calcolo dell'impedenza di uscita. Mas-
sa virtuale.

Fig. 7 - Calcolo del feedback.

I

e

F(O) =1.
Per F(=0) I'ingresso risulta aperto per cui
si ha:
A(f) A(f)

F(0) =1+ =3 Zg

Zzf Zf

1+ —
Zg

L'impedenza vista dal generatore, ossia
dal punto «a », (fig. b), risulta
Zf

Z2'in=2g +Zj ——— ~7Zg (3)
Zg A(f)
per A(f) che tende all'infinito.

2.5. Configurazione inverting.
Impedenza di uscita.
Applicando ancora il teorema di Black-
man (fig. 6) abbiamo:

F(0)

F(o0)
dove Zo = Zoi.
Se cortocircuitiamo |'uscita, si ha F(0) =1
A(f) Zg

Zf + Zg

Z'o=2o

viceversa F(co) =1 +
Risulta quindi:

Z'0i = Zoi =
A(f)

Zf + Zg
Zf
y [ S
Zg
= 20/ ————
A(f)

JRIA9

I

che & I'equazione classica, essa dimostra
che l'impedenza di uscita tende a zero
per A(f) che tende ad infinito.
Possiamo verificare la formula ottenuta
per il guadagno a ciclo chiuso utilizzando
il risultato ottenuto per l'impedenza di
ingresso. Abbiamo infatti, per la (3):
Z"in = Zg. Cid significa che l'ingresso
(—) & a zero volt ossia costituisce una
« massa virtuale ». In base a questa osser-
vazione possiamo scrivere (fig. 6):
If = lin, ossia:
Vin Vin - Vu
lin = = =
Z"in Zg Zf
dove Vu é la tensione di uscita.
Con semplici passaggi otteniamo:
Vu Zf

Vin Zg
che é la formula (§ 2.3) ottenuta per il
guadagno a ciclo chiuso.

3.1. Configurazione non-invert-
ing. Calcolo del feedback

Applichiamo ora (fig. 7) il segnale in P’,
otteniamo in uscita il segnale Vu =
1 - A(f), se 1 & il valore della tensione
di ingresso. Nel punto P” si ha la ten-
sione (con le solite approssimazioni):
1 - A(f)

—_—7r,
Zf + 2Zr
il valore di F é:
A(f) A(f)
F=1+ = 4)
zZf Zf
| lgr = 1+ —
Zr Zr

3.2. Configurazione non-invert-
ing. Guadagno a ciclo chiuso

il guadagno a ciclo chiuso si ottiene
faciimente:

Vu  A(f)
A(f) = — = —,

Vi F
sostituendo il valore di F dato dalla (4)
si ha:

Zf

A(f) =1+ —
Zr
per A(f) che tende ad infinito.

Fig. 8 - Calcolo dell'impedenza di ingresso.
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Fig. 11 - Differenziatore.

Fig. 10 - Amplificatore passa basso.

Fig. 9 - Esempi di calcolo di guadagno a
ciclo chiuso.

3.3 Configurazione non-invert-
ing. Impedenza di ingresso.

Con le solite approssimazioni risulta
(fig. 8) Zin =~ Zi.

Procedendo come nei casi gia visti,
calcoliamo lI'impedenza di ingresso vista
dal generatore. F(0) si calcola mettendo
il punto A a massa per cuirisulta F(0) = F,
infatti il loop non viene alterato.
Aprendo il circuito tra A e massa per
calcolare F (o), cade il significato di am-
plificatore differenziale per cui abbiamo
F(o0) = 1.

Sostituendo nella (2) i valori di F(0) e
di F(=c) appena calcolati si ottiene:

A(f)
zf

1+ —
2r

Zin=2i |1+

3.4. Configurazione non-invert-
ing. Impedenza di uscita.

Procedendo come nel caso precedente,
osserviamo che:
Zo = Zoi; F(0) = 1; infatti & calcolato
con luscita in corto circuito, mentre
si ha F(o) = F, essendo il circuito di
uscita aperto.
Applichiamo ora la (2), risulta:

Zf

1+ —="

Zr

Zo = Zoi

A(f)
E questa la classica espressione della
impedenza di uscita ed & identica a
quella trovata per la configurazione in-
verting.

4.1. Esempi.

| risultati ottenuti nei paragrafi precedenti
vengono ora applicati nei seguenti esem-
pi:

Inverting amplifier (fig. 9), con le for-
mule del ¢ 2.3 si ottiene:

1M
A(fy = ——=100
10k
Z'in = 10 k.
Non-inverting amplifier (fig. 9).
Rf 1M
AfH)=1+—=1+—=101.
Rr 10k
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Fig. 12 - Integratore.

Fig. 13 - Compensazione di fase di un am-
plificatore operazionale ottenuto mediante mo-
dificazione di guadagno a ciclo aperto tramite
un circuito inserito in parallelo ai terminali di
ingresso.

Fig. 14 - Compensazione di fase ottenuta me-
diante modificazione della impedenza di in-
gresso.

W2

_ Ao(f) = guadagno a ciclo aperto
k . 1

i 0 o :
= E

R E f |
Vi |
m f

frequenza
| — = S|
wm
Vo |
0 R<2R2 R; Aplf)
v KR?
] ! !
o 1] her ‘“1\%

Amplificatore passa basso

Dalle formule del 2.3 si ha nel caso della
fig. 10

Zf
A(f) = - —
1
1
R, —
j(k)Cz Rg
2f = = =
1 1 +j03Rng
Ry + ———
jf.OCz
R,
1+ SRzCz
con s = fw
Vin R
Vo =

R]_ 1+ SRzCz
ponendo ora:

R;
Ag= — —

R
si ottiene:

Aq

Af)y = —m

1 + sR.C,
Il guad;agno a —3dB si ha quando

2mR,.C.

infatti in questo caso risulta:
Ao

|
e g 7

Differenziatore

Dal circuito della fig. 11 si ricava:
d61
ic=C

dt
ed essendo il punto (—) una massa vir-
tuale, si ha: ic + if = 0 ed inoltre
eo = iiRf = — icRf = — CRf (de./dt)
ey = — sCRfe, = — ste; con T = C - Rf.

Integratore

Applicando il procedimento del para-

grafo precedente alla fig. 12 si ottiene:
e

i1 = ——

R
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Fig. 15 - Compensazione di fase ottenuta

modificando la risposta a ciclo aperto.

Fig. 16 - Compensazione di fase ottenuta
modificando la risposta a ciclo aperto e utiliz-
zando l'effetto Miller.

Fig. 17 - Risposta a ciclo aperto (open-loop)
per diversi valori della compensazione.

deo

if = C
dt
if + i1 = 0
per cui
deO e1
= C =
dt R
e quindi:
il €
Ch =T e eldt:'_'—'.
RC ST

5.1. La stabilita degli amplifi-
catori operazionali

Come in tutti gli amplificatori reazionati
anche negli operazionali integrati occor-
re controllare la fase della reazione in
modo che il feedback non diventi posi-
tivo alle alte frequenze provocando I'in-
stabilita dell’amplificatore.

Nell'industria si applica la regola se-
guente, che consente di stabilire se un
amplificatore & stabile oppure no: per
una configurazione incondizionatamente
stabile la caratteristica ideale del feed-
back 1 + Zf/Zr deve intersecare la ri-
sposta a ciclo aperto A(f) ad una pen-
denza minore di 12 dB per ottava. Risulta
opportuno, specie nel caso di parametri
concentrati, limitarsi ad una pendenza
di 6 dB per ottava.

5.2. Tecniche di compensazio-
ne di fase

Per compensare l'eccessiva variazione
di fase alle alte frequenze, si fa ricorso
alla modifica di uno o piu dei seguenti
parametri:

1) guadagno a ciclo chiuso 1 + Zf/Zr;

2) impedenza di ingresso a ciclo aperto
Zi (fig. 13 e Fig. 14);

3) guadagno a ciclo aperto A(f).

Il metodo piu usato & il 3) in cui si ef-
fettua una modifica interna del guadagno
a ciclo aperto introducendo una fre-
quenza d'angolo, mediante il circuito RC
(fig. 16) oppure sfruttando I'effetto Miller
(fig. 16) che consente di ridurre il valore
della capacita.

| « data sheets » forniscono, in genere,
i valori di R e di C e la relativa risposta
in frequenza a ciclo aperto (figg. 17-18-
19).

181



CALCOLATORI ELETTRONICI

e S =

| 281219

! 80 Vs=2BY

Cy=10 Ri=0 Cp=3

60

Cy=200 Ry=15k [3=3
[y=500 PRy=15k Cp=20
20
Ly=5n Ry=15k =700 \

B

00 Tk 0k 100k ™ 10MHz |

guadagno di tensione a ciclo chiuso

Pesatura elettronica
per il centro Italsider
di Taranto

La Philips S.p.A. ha acquisito una im-
portante commessa per la fornitura di
sistemi di pesatura elettronici per il ca-
ricamento automatico dell’altoforno n. 5
del Centro lialsider di Taranto.

L’'altoforno n. 5, la cui parte di carica-
mento & completamente progettata e co-
struita dalla Societa ltaliana Impianti di
Genova che cura anche il coordinamento
e la progettazione di tutto I'altoforno,
con la prevista potenzialita di 10 mila
tonnellate di ghisa prodotte al giorno,
sara uno dei piu grandi in Europa e nel
mondo.

La pesatura e il controllo automatico dei
materiali che servono per la preparazione
della ghisa — premessa indispensabile
per ottenere un prodotto dalle qualita
rigidamente stabilite mediante una cer-
ta ricetta o formulazione — avviene tra-
mite 13 tramogge (ciascuna di portata
20-100 tonnellate) e su bilancia a nastro.
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Sotto gli appoggi di ogni tramoggia tre
celle di carico convertono direttamente
il peso in una tensione elettrica con una
precisione migliore dello 0,2%.
L'indicazione del peso viene altresi for-
nita sotto forma numerica nella sala di
controllo posta a mezzo chilometro di
distanza.

Queste apparecchiature andranno ad
aggiungersi ad alire analoghe gia in-
stallate nel medesimo Centro per gli al-
tiforni n. 1 e 4.

Demodulatore sincrono
per ricevitori TV con inversione
dei punti bianchi

In un ricevitore TV la demodulazione
sincrona della radio frequenza video
rappresenta un notevole passo innanzi
nel progetto del circuito, ma & applica-
bile solamente se si usano circuiti inte-
grati. La Philips, a completamento dei

Fig. 18 - Risposta in frequenza per diversi va-
lori del guadagno a ciclo chiuso.

Fig. 19 - Compensazione di fase per il pA709.
Le figg. 17 e 18 si riferiscono a questo circuito.
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circuiti «jungla» TBA 890/900 e TBA
500, ha ora prodotto il demodulatore sin-
crono TCA 540 (per I'uso con il TBA 920
& preferibile il gia noto TCA 270).
Usando il metodo della demodulazione
sincrona, gli impulsi di rumore appaiono
sullo schermo sotto forma di puntini
bianchi. || TCA 540 ha incorporato un in-
vertitore dei puntini bianchi che serve
per la rivelazione degli impulsi di ru-
more; per la loro inversione e per la
riconversione al livello di nero. Il circui-
to contiene anche un amplificatore vi-
deo e produce un segnale di controllo
automatico di frequenza per il sintoniz-
zatore. La rigenerazione della portante
si ottiene passivamente filtrando e limi-
tando il segnale di ingresso.

Con il TCA 540 si pud ottenere una de-
modulazione con elevatissima linearita
(m > 0,95) e modesto sfasamento dif-
ferenziale. Di conseguenza, il prodotto
di intermodulazione del circuito & picco-
lo. Grazie alla elevata linearita di questo
demodulatore & richiesto un solo canale
di demodulaziong. Si pud anche ridurre
il numero delle «trappole » e dei circuiti
di accordo e non & richiesto lo « screen-
ing ».
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Nuovi sviluppi

R. Berlioux - a cura di G. Rebora

Questo dispositivo, apparso di recente,
ha gia occupato un posto molto interes-
sante nel campo dell’elettronica indu-
striale risolvendo e semplificando la mag-
gior parte dei problemi tecnici inerenti
al controllo di apparecchiature. In queste
brevi note si citano applicazioni relative
all'impiego dei «Triac »; esse vogliono
essere appunto delle semplici idee.

Comando dei trasformatori mo-
nofase o trifasi

Si pud effettuare la commutazione di un
trasformatore o dal lato del primario o
dal lato del secondario. In questo se-
condo caso il problema si semplifica e
si riconduce al comando di un « Triac »
su di un carico generico.

Nel primo caso, quello del primario, la
questione & pil complessa e richiede al-
cune precauzioni supplementari. In realta
se non si tiene conto del punto della sua
inserzione, in relazione alla fase della
tensione di alimentazione, si puo distrug-
gere il dispositivo stesso per sovraccari-
co. lL'origine del fenomeno & doppia: il
formarsi della corrente di magnetizzazio-
ne, che pud essere da 5 a 10 volte mag-
giore della corrente normale dipendendo
cio dal tipo di costruzione del trasforma-
tore; isteresi residua del circuito magne-
tico dovuta all'apertura precedente del
circuito. Per liberarsi da questi due pro-
blemi occorre comandare il «triac» al
massimo della tensione della fase rela-
tiva (corrente magnetizzante minima) e
nel senso opposto (positivo o negativo)
rispetto all’apertura precedente del cir-
cuito.

Queste condizioni possono essere realiz-
zate mediante una logica appropriata
(Fig. 1), le cui funzioni sono:

— formazione di segnali legati alla fase
della rete;

— circuiti di sincronizzazione fra le fasi
nel caso trifase;

— oscillatore generatore di impulsi;

— circuito di modulazione degli impulsi;
— circuito di adattamento;

— amplificatore a transistori;

— trasformatore di
gnale di comando.

isolamento del se-

del triac

Si noti che questo principio & valevole
sia nel caso monofase, sia nel caso tri-
fase e che consente, al momento della
chiusura circuitale, di eliminare tutte le
sollecitazioni elettriche, tuttavia i coman-
di di innesco dovranno essere adatti ad
un carico con ~cos® » assai basso, per
fare cido si manterranno i segnali di co-
mando durante tutta la durata desiderata
di conduzione.

In un modo del tutto generale, I'utilizza-
zione di un inseritore statico con logica di
comando puo giustificarsi dal punto di vi-
sta economico, poiché esso evita di so-
vradimensionare il trasformatore, gli or-
gani di protezione e l'interruttore statico.

Comando di motori lineari con
regolazione della velocita di
spostamento

L'associazione del motore lineare e del-
I'interruttore statico & particolarmente fe-
lice. Al momento della sua inserzione le
intensita dei parametri in giuoco non rag-
giungono valori particolarmente alti, la
qual cosa permette di dimensionare I'in-
seritore sulle caratteristiche nominali del
motore senza particolari precauzioni.

Contemporaneamente, l'interruttore stati-
co permette la possibilitda di una rego-
lazione della velocita variando il fattore
di utilizzazione (fig. 2a). Una logica ap-
propriata permette di alimentare il mo-
tore con un numero di cicli di corrente
determinato e legato al segnale di er-
rore (fig. 2/b). Operando con cicli com-
pleti e adattando la frequenza fondamen-
tale all'inerzia del carico, si puod ottenere
una regolazione della velocita di sposta-
mento dell'induttore o del carico senza
creare perturbazioni radioelettriche e di
nuovo apprezzabili.

Comando di motori asincroni

La difficolta maggiore che si pud incon-
trare nel comando di motori asincroni
sono le sollecitazioni eletiriche che si
generano al momento della sua inser-
zione. Non vi sono semplici soluzioni,
che permettono di risolvere questo pro-
blema per i motori con il rotore in cor-
tocircuito.

()
o
b
220 V
_AB_
logica di ;
comando carico
<
Fig. 1 - Una logica di comando permette di

far funzionare il Triac al punto di massima
tensione.

Fig. 2 - Schema di regolazione della velocita
di un motore lineare (a) una logica appropriata
permette di sottoporre il motore ad un numero
di cicli di corrente determinanti e variabili in
funzione de! segnale di errore.

| logica di
comando

motore
lineare

]
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Si deve quindi aumentare le dimensioni
degli elementi, cid che rende la soluzio-
ne talvolta costosa. Essa & tuttavia inte-
ressante allorquando il motore & coman-
dato frequentemente o quando si voglia
eseguire una frenatura ed una inversione
di moto in un tempo assai breve.

Lo schema di fig. 3 rappresenta un inse-
ritore statico del tipo « tutto o niente » il
cui comando si compone fondamentalmen-
te di un oscillatore non sincronizzato e di
due «Triac », uno per ciascun senso di
rotazione. La frequenza degli impulsi di
comando deve essere sufficientemente
elevata per sganciare correttamente su
di un carico a basso «cos® ».

Trasformazione di tensione

Quando il carico lo permette, cioé a dire
se la costante di tempo termica o mec-
canica & superiore al periodo, & possibile
realizzare semplicemente un trasforma-
tore di tensione a « triac ».

Lo schema si compone di un interruttore
sincrono, che permette il passaggio di
corrente ad es. per una alternanza su
tre. Si pud cosi ottenere da una tensione
di 220 V una tensione di 127 V. Questo
procedimento & utilizzabile essenzialmen-
te per carichi resistivi.

Regolazione della temperatura

Direttamente derivato dal principio di co-
mando sincrono della tensione e del tra-
sformatore di tensione, il riscaldamento
elettrico offre un vasto campo di scelta
all'utilizzazione dei « Triac ». Le applica-
zioni possono trovarsi tanto nella regola-
zione di temperatura di contenitore che
nel riscaldamento domestico.

L’elemento sensibile utilizzato & un ter-
mistore, che forma un partitore di ten-
sione con un potenziometro di regola-
zione, e la variazione di tensione & ap-
plicata alla base di un transistore am-
plificatore. A partire dalla soglia di ten-
sione data, prelevata sul collettore di
quest'ultimo, si comanda un circuito a
scatto di Schmitt. La precisione di rego-
lazione che si ottiene & dell’'ordine di
+ 0,5 °C.
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Variazione della potenza per Fig. 3 - Un motore & qui comandato da un
| oscillatore e da due Triac costituenti un in-
comando ¢ fase seritore statico «tutto o niente ».

Tale procedimento permette una varia-
zione, se non propric lineare, continua
della potenza controllata. Se indichiamo
con P, la potenza disponibile sulla resi-
stenza di carico R, si pud scrivere:

| T
PL=—/|L RL d (wt)
T o

ove a & l'angolo di ritardo della condu-
zione del dispositivo. Se trascuriamo la

caduta di tensione nel ‘triac’ si ha: Fig. 4 - Variazione del rapporto potenza di- |

sponibile P; potenza massima Py in funzione
' dell’angolo di accensione.
L = sen wt
Re

essendo V| la tensione di picco dell’ali-
mentatore. Si pud quindi scrivere che la
potenza massima Py per a = 0 é:

"

1 : 5
2 R, \I zona dj
o8 b | | = conduzione

ed il rapporto fra P_ e Py é: off \

P o sen2a
=0 ——)+ ) o \
F’hﬁ ™

F)Aﬂ =

™
02

Questo rapporto indicato in fig. 4, espres-
so in funzione dell’angolo di ritardo da ©
un'idea della legge di variazione. 0 30 60 %0 120 150" 180
Il vantaggio del controllo di fase rispetto . o« (gradi)




al comando sincrono risiede nella gran-
de semplicitd e nella progressivitd della
regolazione.

Variazione della velocita dei
motori

Nel campo degli elettrodomestici la va-
riazione della velocita dei motori con ec-
citazione serie & la piu usata. La mag-
giore difficolta €& il mantenere costante
la velocita, prefissata allorquando la cop-
pia resistente varia.

Certi sistemi permettono una reazione
basandosi sulla forza controelettromo-
trice di indotto, ma la compensazione
cosi ottenuta & assai scarsa. Questo tipo
di impiego, dove il prezzo di vendita &
basso, non pud giustificare le soluzioni
tecniche piu elaborate che sono l'impie-
go della tachimetrica e dei circuiti in
reazione.

Ci si limita, in genere, al semplice cir-
cuito di controllo della potenza con «diac»
per le seguenti applicazioni:

— trapani elettrici,
— macchine da cucire,

— miscelatori, frullatori e altri apparec-
chi per cucina.

La dove occorre una compensazione del-
la velocitd & assai piu interessante e pil
semplice realizzare un circuito con un
solo thyristore, la qual cosa permette di
utilizzare l'informazione della forza con-
troelettromotrice di indotto durante il pe-
riodo nel quale il thyristore non conduce.
Nel settore industriale si sono realizzate
apparecchiature che consentono di limi-
tare le coppie di avviamento dei motori
asincroni. Una variazione progressiva del-
I'angolo di accensione permette un’acce-
lerazione controllata. Se la coppia resi-
stente subisce grandi variazioni, & neces-
sario regolare l'aumento della velocita
mediante un circuito di controreazione
comprendente una TACHIDINAMO.

Lo schema di fig. 5 rappresenta questo
tipo di montaggio, senza perd la rego-
lazione di velocitad. L'utilizzazione di una
logica permette di ottenere dei cicli di
accelerazione, di regolazione della velo-
cita, di frenatura progressiva, mediante
inversione di fase a reversibilitd del sen-
so di rotazione,

Per realizzare queste funzioni, il circuito

non si complica eccessivamente, ma co-
sta molto e non dipende dalla potenza
controllata.

L’associazione logica « Triac » offre nuo-
ve possibilita per I'automatismo industria-
le.

Variazione e regolarizzazione
dell'intensita luminosa

La regolazione dell'intensitd luminosa di
una lampada ad incandescenza pud es-
sere ottenuta mediante lo schema di in-
nesco di un triac tramite un diodo « DAS ».
In certi casi si pud, allo scopo di mante-
nere un livello di illuminazione costante,
legare I'angolo di fase della conduzione
all'illuminazione ambiente. In questi casi
& possibile realizzare lo schema di fi-
gura 6 nel quale la cellula fotoelettrica
& posta in parallelo alla capacita di in-
nesco ed in tal modo regola la tensione
della lampada in funzione dell'illuminazio-
ne ambiente.

Variazione di potenza nel caso
di trasformatori

Piu sopra si &€ descritto il principio del-
I'interruttore statico inserito sul primario
del trasformatore. Una modifica del co-
mando permette di far variare I'istante di
innesco rispetto alla fase della rete e
quindi di poter variare la tensione secon-
daria del trasformatore e con cio la po-
tenza sul carico.

L'utilizzazione dei « triac » al posto di due
thyristori in montaggio « schiena-schie-
na », pud essere interessante nel campo
della piccola potenza e soprattutto nella
corrente monofase. Nei sistemi trifasi si
possono utilizzare tre moduli di comando
e mescolare gli impulsi di uscita nei tra-
sformatori di impulso come & rappresen-
tato in fig. 3 per i motori asincroni. Que-
sto procedimento pud non essere adatto
nel caso di trasformatori il secondario
dei quali lavora a vuoto a causa di un
«cos® » molto basso. In questo caso
bisogna prevedere uno stadio intermedio,
che trasformi gli impulsi di comando in
segnali rettangolari allo scopo di assicu-
rare un comando equilibrato per le tre
fasi.

Fig. 5 - Schema di un variatore di velocita
del motore, nel quale l'aumento di velocita
non & regolato .

Fig. 6 - Circuito che permette di far variare
I'intensitd Juminosa di una lampada ad incan-
descenza.

cellula
fotoelettrica

-]
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Fig. 7 - Circuito che permette la variazione di
potenza al secondario di un trasformatore
monofase.

A scopo di esempio la fig. 7 illustra uno
schema atto alla variazione di potenza per
un monofase. Allo scopo di prolungare
I'impulso di scatto, cié che é richiesto da
un carico induttivo, l'utilizzazione di un
thyristore ausiliario permette di mante-
nere la corrente nella porta del «triac »
durante il periodo di conduzione deside-
rato.

Le precauzioni segnalate per I'utilizzazio-
ne degli interuttori statici restano valide
per quanto riguarda l'inserzione del tra-
sformatore.

Fra le applicazioni del « Triac » come va-
riatore di potenza ricordiamo le regola-
zioni di tensione o di corrente che non
sono altro che una extrapolazione della
regolazione su di un trasformatore. Me-
diante tale metodo & possibile ottenere
delle alimentazioni a bassa tensione se-
condaria forti correnti, o alte tensioni e
deboli cadute, con un grado di regola-
zione che pud raggiungere lo 0,5% per
variazioni del * 159% della tensione di
rete.

Circuiti antiparassiti e filtraggio

E' assai difficile parlare dei « Triac » im-
piegati in controllo di fase senza parlare
del problema degli antiparassiti. Cid si
¢ particolarmente manifestato quando
guesti dispositivi sono stati applicati in
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gran numero in tutte le piu svariate ap-
parecchiature.

Ogni volta che un «Triac» & inserito
in circuito resistivo la corrente passa da
zero al valore massimo in qualche micro-
secondo. Un'analisi armonica mostra uno
spettro d'energia infinito e di ampiezza
inversamente proporzionale alla frequen-
za. E' ben chiaro che la ricezione delle
gamme radio in modulazione di ampiez-
za possa essere perturbato da un tale
dispositivo se non si prendono delle op-
portune precauzioni.

Normalizzazione in vigore

E' quindi necessario che le apparecchia-
ture utilizzanti « Triac » siano dotate di
filtri atti a ridurre il livello dei disturbi ad
un livello inferiore a quello stabilito dal-
le norme internazionali.

Le specifiche francesi stabiliscono che
il limite delle tensioni parassite sia di
500 pV o 54 dB nella Banda da 150 kHz
a 30 MHz. Questo limite & portato a 1000
wV in altri paesi secondo le norme VDE.

Il principio consiste nel mettere a punto
un filtro passa basso, che fornisca le at-
tenuazioni richieste nella banda da 150
kHz a 1 MHz. |l livello per frequenze su-
periori a 1 MHz & raggiunto facilmente al-
lorquando la prima meta del problema &
risolta.

Le specifiche si riferiscono sia a tensioni
simmetriche, cioé fra conduttore e con-
duttore, sia a tensioni asimmetriche, cioe
fra ciascun conduttore e massa. Si deve
ricordare che il valore del condensatore
di disaccoppiamento fra ciascun condut-
tore e massa e limitato dalle norme ri-
guardanti la protezione delle persone con-
tro le correnti elettriche.

Costituzione di un filtro

Allo scopo di chiarire le idee si prenda
in esame il caso di un regolatore di po-
tenza, che fornisca una potenza di 500 W
su di un carico resistivo.

L'attenuazione delle tensioni simmetriche
€ in generale assicurata da un filtro a pi
greco (fig. 8). La determinazione dei valo-
ri dei componenti del! filtro & assai delica-
ta e richiede la possibilitd di una verifica
sperimentale in un montaggio e con ma-
teriale di misura appropriato (rete equi-
valente). | valori dei condensatori C1
e C'1 sono, in generale da 0,1 a 0,2 pF.
L'efficacia della bobina di filtro & legata
alla qualita del circuito magnetico ed i
suo valore & compreso fra 2 e 5 mH per
ottenere risultati corrispondenti alle nor-
me.

Gia da qualche tempo si possono repe-
rire bobine standardizzate e dimensionate
secondo la potenza da controllare che




carico P

Fig. 8 - Esempio di un filtro antiparassitario
associato ad un circuito variatore di potenza.

permettono attenuazioni di 50 dB a par-
tire da 100 kHz.

Per I'attenuazione delle tensioni asimme-
triche si realizza un disaccoppiamento
rispetto alla terra con due condensatori
da 2.500 pF.

Si pud ottenere un risultato ancora mi-
gliore aggiungendo una bobina di pochi
millihenry nel collegamento fra massa e
scatola del variatore.

Si deve notare che non conviene mettere
una capacita di filtraggio direttamente in
parallelo al «Triac », perché si rischie-
rebbe di distruggere il dispositivo per un
valore troppo grande del rapporto di
/dt all'istante della chiusura.

E' tuttavia interessante il conoscere, a
titolo di paragone, il livello delle pertur-
bazioni che pud generare un « Triac » in
un montaggio identico a quello sopra ri-
cordato, ma senza alcun sistema di sop-
pressione.

In tali condizioni il livello massimo é rag-
giunto all'inizio della banda e corrisponde
nel modo simmetrico a 80 dB circa ossia
10.000 pV e nel modo asimmetrico a
100 dB. Questi valori possono variare

leggermente secondo i dispositivi usati
e sono dati unicamente per chiarire le
idee.

Per un apparecchio senza soppressione
dei disturbi, it collegamento diretto a mas-
sa della scatola produce un aumento del-
le ampiezze dei disturbi asimmetrici.

Riassumendo si pud dire che la parte fon-
damentale del filtro & costituita dalla bo-
bina. La difficolta riscontrata nella scelta
risiede nel fatto che essa & percorsa dal-
la corrente principale ed & quindi sogget-
ta per ciascun ciclo ad una magnetizza-
zione che varia da zero al massimo. Se
la si paragona alle tensioni parassite, che
sono di piccole ampiezze, ci si pud ren-
dere conto che la scelta del materiale
magnetico & veramente difficoltosa. Bi-
sogna infatti utilizzare un circuito tale
che all'insorgere delle tensioni parassite
corrisponda una variazione apprezzabile
sul ciclo di isteresi.

E' inoltre importante utilizzare un mate-
riale magnetico, che abbia un punto di
saturazione elevato e di farlo lavorare
con una induzione relativamente piccola
rispetto a quel punto.

Bisognera inoltre che il coefficiente di
qualita Q del circuito sia abbastanza pic-
colo allo scopo di evitare, che per pic-
cole potenze controllate, certe oscillazio-
ni possano produrre lo spegnimento del
« triac ».

Conclusioni

| « Triac » possono avere due finalita. Per
i dispositivi di potenza, essi completano
felicemente la gamma di cui disponevano
i tecnici dell'automatismo e della termica.
Per la bassa potenza, essi aprono un
nuovo mercato offrendo a basso costo,
delle prestazioni utilizzabili nel campo de-
gli elettrodomestici e del semi-professio-
nale. Senza dubbio, malgrado le difficolta
realizzative, il dispositivo semi-conduttore
di potenza pud coprire un mercato mol-
to ampio ed é destinato al piu brillante
avvenire.
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