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Capitulo 1

El Amplificador Operacional (A. O.)

1.1. El amplificador operacional ideal. Circuitos basicos

1.1.1. Motivacion del amplificador operacional

La idea que subyace tras el desarrollo del amplificador operacional es la de poder construir amplificadores con una
ganancia precisa. La precisién deseada se obtiene gracias a la realimentacion negativa que hace que las caracteristicas
del circuito amplificador dependan sélo de los valores de los componentes pasivos (resistencias y condensadores) y no
dependan apreciablemente del amplificador operacional utilizado.

Vi —+
Ao >——+— vo

[B

Asi, en el circuito de la figura tenemos un amplificador diferencial de ganancia elevada, Ao, realimentado mediante

una red de elementos pasivos (tipicamente un divisor de tensién basado en resistencias), que hace que la tensién en la
entrada negativa del amplificador sea Bvo (con 3 < 1). Podemos escribir entonces:
vo = Ao(vi — Bvo)
y despejando vp /vy obtenemos:

vo 1
v B+1/Ag

En esta ecuacién vemos que si Ag es grande la ganancia del circuito realimentado va a depender muy poco de Ag. Si

(1.1

hacemos Ay — oo tenemos vp /vy — 1/B, donde vemos que la ganancia del circuito es el inverso de la atenuacién de la red
de realimentacion.

Otro resultado interesante es que si Ag es infinito, pero v no lo es, forzosamente la tensién en la entrada del amplifi-
cador diferencial debe ser 0, esto implica que v;+ = v;—, 0 lo que es lo mismo: existe una “conexion virtual” entre las dos
entradas del amplificador diferencial. Con “conexién virtual” queremos destacar el hecho de que las dos entradas tienen la
misma tension, aunque no puede circular corriente entre ellas. Esta caracteristica es una gran ayuda a la hora de analizar
circuitos con amplificadores operacionales.

En resumen, un amplificador operacional va a ser un amplificador de tension diferencial con una ganancia muy ele-
vada que se va a utilizar siempre con realimentacién negativa. Un amplificador operacional ideal (en el supuesto de que

existiese) tendrd las siguientes caracteristicas:



Parametro ‘ Valor ‘

Ganancia Ao )

Ancho de Banda BW oo
Impedancia de Entrada Z; oo
Impedancia de Salida Zo 0
Rechazo del Modo Comin CMRR 00

Obviamente, los amplificadores operacionales reales no tienen los valores de pardmetros que se muestran en la tabla,
aunque se aproximan a ellos en mayor o menor medida. Los efectos que pueden tener en los circuitos los valores no

ideales de los amplificadores operacionales reales se estudiardn mas adelante y serdn una parte importante del capitulo.

1.1.2. Circuitos basicos con amplificadores operacionales ideales

Amplificador Amplificador Inversor
NO Inversor

tierra
virtual

Vi
conex. ;
virtual !

vi

R1

En la figura se muestran las dos configuraciones bdsicas del amplificador operacional. En ambos casos la red de
realimentacion estd formada por dos resistencias, R y Rz, y la realimentacion es negativa (estd conectada la salida con
la entrada inversora a través de R;). La mayor diferencia estd en que en el circuito no inversor la entrada se conecta a
la entrada positiva del A. O. mientras que en la configuracién inversora se conecta a la resistencia Rj. A continuacién

analizaremos ambos circuitos.

Amplificador No Inversor

La conexion virtual entre las entradas positiva y negativa del A. O. fuerza que la tensién v; coincida con la de la salida

del divisor de tensién formado por R; y R;. Tenemos entonces:

Bro= - B

vi=Dyyg) = ———V, ) =

! o Ri+Ry 0 Ri+R;

y despejando obtenemos:
Vo Ry
—=14+—= 1.2
o (1+3) (12)

Vemos que la ganancia del circuito es siempre positiva (no se cambia la fase de la sefial de entrada) y mayor que 1.
Un caso particular se tiene cuando R, = 0 y Ry = oo, lo que resulta en el amplificador seguidor (también llamado
buffer) de la figura:

Amplificador Seguidor
vi
f

conex. ;
virtual

vi

La ganancia en este caso es la unidad, vp /vy = 1, al igual que el factor de realimentacién, B = 1.
La impedancia de entrada de estos circuitos es infinita ya que por la entrada positiva del A. O. ideal no puede circular

ninguna corriente (i; = 0).



Amplificador inversor

En este caso la conexioén virtual entre las entradas del A. O. hace que la tension en la entrada negativa sea O (tierra
virtual). Podemos entonces obtener facilmente la corriente en la resistencia Ry, que serd: iy = v;/R;. Esta corriente es la
misma que circula por R, ya que por la entrada negativa del A. O. no puede circular ninguna corriente. La tension en la

salida serd por lo tanto vp = 0 — i;R», lo que nos da:

Vo R>
v__7= 1.3
- R (1.3)

Donde vemos que la ganancia es negativa (cambio de fase de 180°) y podria ser menor que 1 en valor absoluto. En

este circuito el factor de realimentacion sigue siendo el del divisor de tensién formado por R y R»:

Ry n Ry avi + B B Ry
= 1% vo = Ov \% — = —
Ri+R, " "Ri+R, T TP R +R,

Vi—

Por lo tanto vemos que en este amplificador la ganancia (en valor absoluto) no coincide con el inverso del factor
de realimentacion, aunque se aproxima cuando R, > R;. Este detalle podrd tener su importancia cuando se estudie la
respuesta en frecuencia del amplificador y su estabilidad.

La impedancia de entrada no es infinita ya que circula una corriente i; desde la entrada, lo que da: Z; = R;.

1.2. El Amplificador operacional Real (no idealidades I)

El amplificador operacional ideal no deja de ser un modelo matemadtico sin equivalente fisico. Los A. O. reales tienen
unos valores para sus parametros que no son ni infinito ni cero, y esto puede hacer que el comportamiento de los circuitos
se aleje del esperado cuando se consideraba un A. O. ideal. Veamos a continuacién una primera serie de efectos no ideales
del A. O. real y cémo dichos efectos afectan a los circuitos. Pospondremos el resto de efectos no ideales hasta después de

estudiar la estructura interna del A. O.
1.2.1. Ganancia finita

Vi —+
Ao >——— Vo

I

Si el amplificador de la figura tiene una ganancia, A , finita, habfamos visto que daba lugar a una tensién en la salida:

VO_ 1
VI o B+1/A0

Si el amplificador fuese ideal la ganancia del circuito seria 1/f. Luego, el error relativo debido a la ganancia finita del
A. O. seré:

error., — Yo/VIDEAL —Vvo/VilreaL _ BT BRIA, _ L 1 vo/vilippar
= vo/VilipEaL % BAo+1 ~ PBA, Ao

Los A. O. reales tienen ganancias del orden de 10° a 10°, de modo que el error relativo puede ser muy pequefio,

especialmente cuando la ganancia del circuito realimentado es pequefia.

1.2.2. Impedancias de entrada y de salida

La impedancia de entrada de los A. O. basados en transistores bipolares suele ser del orden de 107 a 10% Q, mientras
que si en la entrada los transitores son de tipo FET la impedancia de entrada es mucho mayor (10°a 10!' Q). Con estos
valores la corriente en las entradas del A. O. se puede despreciar en la mayoria de los casos.



La impedancia de salida del A. O. limita la potencia que se puede entragar a una carga. Tipicamente, en los A. O.
normales la impedancia de salida es del orden de 10? Q, lo que limita la potencia de salida a valores bastante inferiores al

Watio. (Hay amplificadores capaces de entregar mucha mds potencia, como el LM12: 80W)

1.2.3. Rango de salida limitado

VO A
Ve - "~~~ saturacion-
vee Ty
Vit rango de
VO .
vie saI|<.:Ia
(zona lineal) 1
Vee i
Vee---------——------ R

Un aspecto que muchas veces se pasa por alto es el hecho de que la tensién en la salida del A. O. tiene que estar acotada
dentro de ciertos limites. En la figura se muestra la caracteristica de transferencia del A. O. en lazo abierto donde se puede
ver que la zona de funcionamiento lineal estd comprendida entre las tensiones de alimentacién Ve y Veg. Tipicamente
la salida del A. O. se satura unos 2V antes de alcanzar Vcc o Vgg, si bien este valor depende del modelo concreto de
amplificador.

Cuando en un circuito realimentado el A. O. se satura desaparece la realimentacion negativa (la tensién que llega a la

entrada negativa es constante, no depende de v;) y se rompe la conexién virtual entre las entradas (vi4 # vi_).

1.2.4. Rango de entrada en modo comiin limitado

La conexion virtual entre las entradas del A. O. hace que la tensién diferencial en la entrada sea O (o al menos muy
pequefia). Sin embargo la tensién en modo comiin (el promedio de la tensién en las entradas: vicyr = (vi4 +vr—)/2) podria
a priori tomar cualquier valor. En la préctica el rango de tensiones de modo comun validas estd comprendido entre las
tensiones de alimentacién Vcc y Veg. En algunos A. O. este rango puede llegar a incluir Vgg y en otros V¢, pero nunca se
pueden superar las tensiones de alimentacién por un gran margen. Por poner un ejemplo, el A. O. uA741 tiene un rango

de entrada en modo comin que va desde Vgg + 2,3V hasta Ve —0,2V.

uA741 LM124
Vee=12V ——————— Vee=12V
Vce
R1 R2 Vee-1.6V --------f---
vi (<0) rango de
entrada rango de
modo entrada
vo (>0) comuin modo
comun
Vee+2.3V -------------
Vee.Q — Vee=O |
Vee-0.5V "~

En la figura se muestra un ejemplo en el que la especificacion del rango de entrada en modo comun del A. O. tiene
mucha relevancia. En el circuito de la figura la alimentacion Vgg del operacional se ha conectado a tierra. La tension
del modo comuin en la entrada es también de OV, ya que la entrada positiva estd conectada a tierra. Si como operacional
utilizamos un uA741 no tenemos la tensién del modo comin dentro del rango permitido y el circuito no funcionara. Si
en cambio usamos un LM124, la tension de tierra si que estd dentro del rango de entrada en modo comn y el circuito
funcionara tal como se espera. Los amplificadores que como el LM 124 incluyen a Vgg dentro de su rango de entrada en

modo comtun se suelen vender con la etiqueta de “single power supply”.

1.2.5. Ancho de Banda finito

El A. O. ideal tiene un ancho de banda infinito lo cual dista mucho de las caracteristicas de los A. O. reales. Cuando

la respuesta en frecuencia de un circuito basado en A. O. es un aspecto importante, el modelo de A. O. ideal es muy poco



apropiado. Una mejor a proximacion a la realidad es la que considera que el A. O. en lazo abierto tiene un tinico polo en
su funcién de transferencia y por lo tanto su respuesta en frecuencia presenta un ancho de banda finito que coincide con

la frecuencia del polo, ®g (aproximacién de polo dominante). La funcién de transferencia del A. O. en lazo abierto sera:

Ap

H(s) = 1+s/0,

(1.4)

donde Ay es la ganancia para una frecuencia 0 (ganancia en DC) y @ es la frecuencia angular (unidades: rad/s)
del polo. Ahora consideremos que dicho amplificador se encuentra dentro del lazo de realimentacién del circuito de la
siguiente figura:

Vi ——+
H(s)>——— vo

I

Donde B, el factor de realimentacidn, es una constante menor que 1 y no depende de la frecuencia. Podemos escribir

entonces:

B vo H(s)
(vl — BVO)H(S) =Vvo v_? o WH(S)

siendo H (s) la expresion de la ecuacién 1.4. Sustituyendo se obtiene:

vo Ao Ao

vi (BAo+1)+s/wo  BAg+s/mo

La funcién de transferencia del circuito realimentado presenta una ganancia 1/p para frecuencias bajas (s — 0),
tal como se esperaba, y un polo a la frecuencia wp = PAgwg (la frequencia del polo es el valor de s que hace cero el
denominador, pero sin signo). Una consecuencia interesante es que el producto de la ganancia en DC y el ancho de banda

es el mismo en el amplificador operacional y en el circuito realimentado, tal y como podemos comprobar:

GBW4 0. = Apo GBW,ircuito = % -BAowy = Ao
Dado que el producto GBW se mantiene constante, independientemente del factor de realimentacion, un circuito con
mayor ganancia que otro dado ha de tener un menor ancho de banda. Asimismo, el producto GBW es un parametro que
nos ha de proporcionar el fabricante del A. O. (alrededor de IMHz para el uA741).
Hay también que destacar que debido al gran valor de la ganancia en DC la frecuencia del polo dominante, ®, del A.
O. en lazo abierto suele ser muy baja (del orden de 10Hz en el uA741).

dB(|H( o)1)
dB(Ag) -- T A. O. enlazo
N /abierto
; " 4 Circuito
‘ . realimentado
dB(1/B) —
log( ®
od 9( w)
fase(H(jw))

Los resultados discutidos se muestran en el diagrama de Bode de la figura en el que se representan la respuesta en
frecuencia del A. O. en lazo abierto junto con la del circuito realimentado.



Por dltimo, a titulo de ejemplo, veamos cudl es el ancho de banda de varios circuitos amplificadores construidos con
el A. O.uA741 que tiene un producto GBW nominal de 1MHz:

Configuracién ‘ vo/vi ‘ B ‘ BW=03-GBW ‘
No inversora 10 1/10 100 kHz
No inversora 100 | 1/100 10 kHz

Inversora -1 172 500 kHz
Inversora -10 1/11 90.9 kHz

1.3. El Amplificador Operacional Real. Implementacion

AMPLIFICADOR OPERACIONAL DE 3 ETAPAS

Vi+
“|  Etapa Etapa Etapa
de de —o Vo
Vi Entrada Intermedia Salida
- 0|
— Diferencial - Alta ganancia — Ganancia unidad
- Alta ganancia — Polo dominante - Baja Zo
- Alta Zi - Alta Zi - Push-Pull

El amplificador operacional tipico es un circuito integrado que consta de tres etapas tal y como se muestra en la figura.
Cada etapa es a su vez un amplificador con unas caracteristicas orientadas a obtener los pardmetros deseados en el A. O.
Asf, la etapa de entrada ha de ser necesariamente un amplificador diferencial, con una elevada ganancia e impedancia de
entrada. La etapa intermedia afiade la ganancia que resta para obtener la ganancia total del A. O. y en ella se suele incluir
algin condensador que serd responsable del polo dominande del A. O. (condensador de compensacién). Por tltimo, la
etapa de salida tiene como objeto reducir la impedancia de salida y transmitir una potencia apreciable a las cargas que
se conecten a la salida. Esta ultima etapa suele recurrir a transistores en configuracién de colector comun (seguidor de
emisor) que como sabemos tienen una ganancia de tensién préxima a la unidad.

A continuacién analizaremos algunos ejemplos de los tres tipos de etapas que se pueden encontrar en los A. O. tipicos.

1.3.1. Etapas de Entrada

Muchas de las caracteristicas del A. O. dependen de su etapa de entrada, asi que vamos a analizar las etapas de entrada

de tres A. O. distintos, dos de ellos de tipo bipolar y un tercero con entradas de tipo FET.

LM124

En el andlisis de la etapa de entrada del A. O. LM124 vamos a usar los siguientes datos que hemos estimado para los

transitores bipolares del circuito integrado:

‘ Tipo ‘ Br ‘ Tensi6n Early, V4] ‘
NPN | 200 100 vV
PNP | 10 30V

Como se puede comprobar, los transistores de tipo PNP tienen unas caracteristicas mucho peores que los NPN. Ello
se debe a su estructura horizontal que impide realizar un dopado adecuado de las zonas de emisor y colector, y es algo
comtin en todos los circuitos integrados bipolares de la época (alrededor de 1970). La mala calidad de los transitores PNP

ha condicionado muy notablemente el disefio de las etapas de entrada de los A. O. como el LM 124 o el uA741.



ETAPA de ENTRADA Circuito equivalente Circuito equivalente
para sefales diferenciales para pequefia sefal

Vce

tierra virtual
3uA AC

0.3uA ,Ji //Jﬁ

Q1

Vit vd
(Viem+Vd/2)

Vie
(Viem-Vd/2)

RI=ro3 || ro9

espejo de comente

En la figura se muestra en primer lugar la etapa de entrada del A. O. LM124. Est4 formada por un amplificador
diferencial (Q2, Q3 y el espejo Q8, Q9) en el que cada entrada va precedida de un transitor en configuracién de colector
comiin (Q1 y Q4). El objeto de Q1 y Q4 es el de aumentar la impedancia de entrada, ya que el bajo valor de Br de
los transitores Q2 y Q3 va a resultar en una resistencia rp pequefia y, en consecuencia, en una impedancia de entrada
baja para el par diferencial. El espejo de corriente tiene como funcién el replicar la corriente i, en el colector de Q9, de
modo que la corriente que circula hacia la salida es (i3 —i2). Aunque no aparezca una resistencia de forma explicita en el
circuito tenemos una resistencia de carga en la salida, R;, que es el equivalente en paralelo de las resistencias de colector
de los transistores Q3 y Q9. El valor de estas resistencias se puede obtener a partir de la corriente de colector de dichos

transistores (unos 3uA) y de sus respectivas tensiones de Early, obteniendo:

V, v,
oy = -2 — 10MQ Foo = ~22 = 33,3MQ RL = 103|[ro9 = 1,TMQ
Ic3 Icg

Por otra parte la corriente de base de Q2 serd Ig2/(Br2+ 1) & 0,3uA. Esta es a su vez la corriente de emisor de Q1,
de modo que podemos calcular el valor de las resistencias rp que aparecen en el circuito equivalente de pequeiia sefal,

obteniendo:
Vr
'rl :B[:]I— ~ 833KQ rnz"&iS?)KQ
Cl

donde Vr = (KT /q) es la tensi6n térmica que es proporcional a la temperatura (en Kelvin) y vale alrededor de 25 mV

a temperatura ambiente (~300K). Con estos datos ya podemos resolver el circuito equivalente de pequefia sefial:

Vi

—(BF T 1)rn2+i’7r1 Zi= (BF + 1)”7:2 + rri

= (Br + Diirga + iirmi ij =

Obtenemos una impedancia de entrada, Z;, de 1.7 MQ. Hay que destacar que esta es la impedancia que se ve en una

sola de las entradas. Las sefiales diferenciales, al estar conectadas entre las dos entradas, verdn el doble de impedancia.
Por lo tanto, las impedancia de entrada en modo diferencial sera de 3.5 MQ.

Veamos ahora la ganancia de la etapa:

—Br(Br + Dvi

—BrBr+Dvi .
(BF + 1)rn2+r7r1

ir = —PBriy = —Pr(Br+1)i; = ml

Vo =R =

Vo —R; —T7,7MQ
P T T 7 M
! Br " Br(Br+1)

Podemos ignorar el signo de la ganancia ya que bastaria con intercambiar las entradas para obtener una ganancia
positiva. Por otro lado, la impedancia de salida serd: Z, = R; = 7,7 MQ.

Un dato importante a obtener del andlisis de la etapa de entrada es el rango de entrada en modo comun, que podemos
definir como el rango de tensiones en la entrada para las que todos los transistores de la etapa operan en la region activa,

y esto también incluye al transistor que implementa la fuente de corriente del par diferencial, Q20.



Vce

Viem+1.4V -, - Q20

1.6V
Viem+0.7V _ L R R
Q2
Viem Rango de

. Vee+0.7V entrada en
4 modo comun

Vee 4@7

0.5V

,,,,,,, R

En la figura se han destacado las tensiones que aparecen en los nodos del circuito en funcién de la tensién en modo
comtin de la entrada, Vicy. Se ha supuesto que la tensién base-emisor de todos los transitores es |Vpg| = 0,7V. Dado que
Vee y Vee son tensiones fijas, cuando aumenta Vicy aumenta |Vegz | pero disminuye |Vegaol. Por lo tanto, la saturacién
del transistor Q2 nos indicard la tensién minima de la entrada, mientras que la médxima la dictard la saturacién de Q20.

Suponiendo que la tension de saturacién de los transistores es de 0,2 V obtenemos:

[Veez| = (Viemmin +1,4V) — (VEg +0,7V) = 0,2V — Vicm min = VEg — 0,5V

|Vee2| = Vee — (Viem max + 1,4V) = 0,2V — Viem max = Vee — 1,6V

donde se ve que el rango de entrada en modo comiin incluye tensiones por debajo de Vgg. Este A. O. es por lo tanto

adecuado para funcionar con una séla fuente de alimentacion (Vgg =0V).

uA741
ETAPA de ENTRADA Circuito equivalente Circuito equivalente
para sefales diferenciales para pequefia sefal
Vce
R N f=ipt
Q8 F—+—— Q9 vi
19uA
. i rmq Brq ibl
Vi Vie vd Qi
(Viem+Vd/2) If j (Viem-Vd/2) l 13=9.5UA
Qi Q2
Vbb 03\ Vbb tierra virtual (BF1 +1)ii i re s
AC
RN s

Q3 Q4 | -

. . ib3

i3] i'4 (4-3) o | Vo

7 i B v
A | RI
i «IfCW : B ib3 RI
! | V e
: : Rl
I Q5 Q6 |
| Y N !
50K] | |

espejo de corriente

El A. O. uA741 (o LM741, dependiendo del fabricante) tiene una etapa de entrada muy diferente del LM124. El
objetivo del disefiador (Dave Fullagar, inspirado en el LM 101 de Robert Widlar, 1968) fue seguramente el utilizar en la
entrada transitores de tipo NPN, de alta B, que permitirdn obtener una impedancia de entrada alta ain con corrientes de
colector relativamente grandes. Los transistores PNP (Q3, Q4) operan en la configuracién de base comun, la tnica en la
que el valor de B tiene poco efecto en todos sus pardmetros. Un ingenioso circuito de polarizacién formado por Q8, Q9 y
la fuente de corriente de 19 A, ajusta la tension de las bases de Q3 y Q4 (Vpp) dependiendo del voltaje del modo comiin

de la entrada (Vicpy), de modo que la suma de las corrientes I3 e I4 se mantiene constante e igual a 19 uA.

10



Durante el andlisis de esta etapa de entrada emplearemos para los transistores los siguientes datos que hemos encon-
trado en la bibliografia (Malik):

‘ Tipo ‘ Br ‘ Tension Early, |V4| ‘
NPN | 250 130V
PNP | 50 52V

La resistencia de salida, R; serd el equivalente en paralelo de la resistencia de colector de Q4 y la impedancia de salida
del espejo de corriente. Hay que destacar que la resistencia de 1 KQ en serie con el emisor de Q6 tiene entre sus efectos el
aumentar la impedancia de salida del espejo de corriente, de modo que en la préctica el valor de R; va a estar determinado
solamente por r,4 == 5,5 MQ. Las resistencias ry de los transistores Q1 y Q3 van a ser 657 KQ y 132 KQ, respectivamente.
Para las sefales diferenciales el nodo Vpp va a ser equivalente a una tierra de AC, lo que nos lleva al circuito equivalente

de pequena senal que se muestra en la figura, del que podemos escribir:

o . . —ii(Bri+1)
1+ D)ii+ip3 = —Pr3ip - b3 = —a— 37
(Br )i+ ip3 Br3ips b3 Brat )
. . . 1+1 .
—Ip3rn3 +lirnl = Vi — ”'%EZ n ];Fm +iirny = Vi
. Br1+1)
7 = v = 7 — ot L) —1.3MQ
14 Vi i rES(BF3+1)+r1TI y

La impedancia de entrada diferencial serd el doble, lo que nos da Z;_4;y = 2,6 MQ. respecto a la ganancia tenemos:

s = —Braigs = BraBrit1). _ Brs(Britl)vi Bravi
B o 1) ) Z (Br3+1)
(Brz+1) (Brz+1) i rn3 + a1 Bt
R
=ik - o PR o = 1036
g
Vee
0.2V
Vee ————
Vce-0.7V T
Viem rango de
entrada en
Vicm—O.?V modo comun
Q3
Vee 2.3V
Vee+1/.;1V Q7 Vee

Vee+0.7V
9.50A | Q5

Vee+0.0095V
(~Vee) 1K

Vee

En cuanto al rango de entrada en modo comiin analicemos el circuito de la figura. Un aumento en la tensién Vicy
se traduce en una reduccion de Vcg, por lo que la saturacién de Q1 va a imponer la tensién de entrada mdxima. Por el
contrario, una reduccién de Vjcy da lugar a la disminucién de [Vegs|, asi que la tension de entrada minima viene dada por

la saturacién de Q3. Tenemos entonces:
[Vees| = (Viem—min —0,7V) — (VeEg +1,4V) = 0,2V — Viem,min = Vg +2,3V
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Veer = (Vee — 0,7V) — (Viem max — 0,7V) = 0,2V — Viem max = Vec — 0,2V

TL081
ETAPA de ENTRADA Circuito equivalente Circuito equivalente
para sefales diferenciales para pequena senal
Vce
tierra virtual
AC
Vi- Vis
(Viem-Vd/2) (Viem+Vd/2) vd I
vi vo
gm vi RI
it
Vo
RI

espejo de corriente

El A. O. TLOS81 tiene entradas de tipo J-FET, lo que le garantiza una muy elevada impedancia de entrada (infinita, en
primera aproximacion). Gracias a ello la etapa se reduce a un simple amplificador diferencial construido con J-FETs de
canal P y un espejo de corriente. El circuito equivalente de pequefia sefial es igualmente simple. En el préximo anélisis

supondremos que los transistores J-FET tienen las siguientes caracteristicas:

‘ Pardmetro ‘ Valor ‘
Vp 1V
B 270 uA/V?
A 0.01v~!

La resistencia de carga, R; depende mayormente de la resistencia de drenador del transistor J2, ya que la impedancia
de salida del espejo es seguramente mucho mayor. Esta resistencia serd R; & rpsa = 1/(IpaA) = 2 MQ. Recordemos que
en los transistores FET funcionando en saturacién la corriente de drenador es: Ip = /2 (Vgs — VP)Z. Conocida la corriente

de drenador (50 uA) podemos entonces despejar la tension Vgs:

2Ip

+Vp=04V
p

Ves = —

El signo menos que precede a la raiz se debe a que el transistor es de canal P y ha de tener una tension de overdrive
(Vov = Vgs — Vp) negativa (—0,6V). La transconductancia del transistor serd: gm = B|Voy| = 162uA/V y la ganancia de
la etapa es: v, /vy = —gmR; = —324.

Vee

Viem-Vgs ----.

Viecm

rango de
entrada en
Vee+1.45V. . modo comin
- Vee+0.75V

Vee+0.05V
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Para la obtencién del rango de entrada en modo comiin analicemos el circuito de la figura. Si V;cp, aumenta disminuye
[Veeao|, 1o que indica que la méxima tensién de entrada estard determinada por la saturacién de Q20. Si por el contrario
Viem disminuye lo que se reduce es la tension |Vpg| del transistor J1, de modo que la minima tensién de entrada la

tendremos cuando J1 pase a operar en su region triodo (o lineal), cosa que ocurre cuando |Vps| = |Vov|. Tenemos entonces:

[Veeo| = Vee — (Viem max — Vasi) = 0,2V — Viem max = Vee +Vast — 0,2V = Vee+ = 0,2V

[Vbsi| = (Viem min — Ves1) — (Vee +1,45V) = [Voyi | — Viem,min = Veg + 1,45V +Vgs1 + [Vovi | = Veg + 2,45V

1.3.2. Etapas intermedias. Condensador de compensacién

En la etapa intermedia se tiene una alta ganancia lo que, junto con la ganancia de la primera etapa, nos va a dar la
ganancia total del A. O. También en esta etapa se suele incluir un condensador que limitard el ancho de banda del A. O.
(condensador de compensacion). El condensador es de pequefio valor, pero es equivalente a uno mucho mayor gracias
al efecto Miller. Este condensador, junto con la alta impedancia de salida de la primera etapa, introduce un polo de baja
frecuencia en la respuesta en frecuencia del A. O. (polo dominante).

A continuacion analizaremos una etapa intermedia del tipo de la del uA741:

Etapa INTERMEDIA Circuito equivalente de pequefia sefal sin incluir Cc
vi
Vee — iii
Qs r i
Cc L 550UA il Br
30pF
vi j15uA | o
—/ Q1
XN
—q Q2
R1
50K R2
100
Vee —

La etapa consta de dos transistores, Q1 y Q2. El primero estd en configuracién de colector comin y tiene como
funcion el obtener una alta impedancia de entrada. Esto es necesario ya que la impedancia de salida de la primera etapa
era muy alta (5,5MQ) y si Z; es mucho menor se tendria una gran pérdida de ganancia debida a la desadaptacion de las
impedancias. El transitor Q2 estd en configuracion de emisor comin pero con degeneracién de emisor debido a R;. El
circuito equivalente de pequefia sefial que se muestra en la figura no incluye el condenssador C., cuyo efecto veremos
mads adelante, aunque si que incorpora una resistencia de carga que estara constituida principalmente por la resistencia de
colector del transistor de la fuente de corriente, Q3 (la resistencia rp, es bastante mayor por ser el transistor de tipo NPN
y se ve ademds aumentada debido a R»).

La corriente que circula por Q2 es de 550uA, y es facil obtener la corriente de Q1 que resulta ser de 15uA. Con estos

datos obtenemos:

_ Vapnp

— 94 5kQ
Ic3

\% V;
ra1 = Br— = 416kQ rra = Br— = 11,4kQ ro3
Ic Ic2
Pasamos, pues, a resolver el circuito equivalente. En primer lugar buscamos Z;:

(Br + 1)ipaRo + iporna = ver = [(Br + 1)i; — ipo] Ry — i [(Br+ DR2+ro+R1] = ii(Br + 1)Ry

(Br+ DR
(Br+1)Ro+rm+Ri

Ipp =1; = 145;
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vi = iirg1 4+ Ver = iirn1 + [ii{(Br + 1) — ipo] R1 = i;(rn1 + 106R))

Z; =rg1 +106R; =5,7MQ

y buscamos ahora la ganancia:

Vo = —Briparos = —Pr - 145i;ro3 = —Br - 145%}’03 — ‘;—0 = —601
1 1
Por dltimo, la impedancia de salida es Z, = rpz = 94,5 kQ
Efecto MILLER
C (Av<1 o negativo)
S e
‘ (1-Av)C ‘ (1-1/Av)C

Ahora analizaremos el efecto de Cc. Este condensador estd conectado entre la entrada y la salida del amplificador
de la etapa intermedia. Esto da lugar al efecto Miller, de modo que si tenemos en cuenta que la ganancia de la etapa es
negativa, tendremos una capacidad equivalente en la entrada que serd C.y = 602Cc = 18 nF. Este dato nos va a permitir

analizar de una forma sencilla la interconexion de las dos primeras etapas:

12 Etapa Etapa intermedia

7o

x1036>: : x601
18nF zi2

18nF

o Equiv. Thevenin . o 'v

_ 5.7M ;

Vemos que entre la impedancia de salida de la primera etapa y la impedancia de entrada de la segunda se forma
un divisor de tension. Si sustituimos este divisor por su equivalente de Thevenin llegamos al segundo esquema, del que

podemos obtener facilmente la ganancia total y la frecuencia del polo dominante:

Ag = 1036 x 0,51 x 601 = 317000 (1104B)

1 1

0= RC T 2.8MQ- 181F

=19,8rad/s (3,16Hz)
El producto de la ganancia por el ancho de banda es:
GBW = Agwy = 6,29Mrad/s (1 MHz)

1.3.3. Etapas de salida.

Las etapas de salida de los A. O. tienen como objetivo el entregar una corriente grande a las cargas que se conecten
a la salida del A. O. Se suelen basar en transistores en configuracién de colector comun (seguidor de emisor) que tienen
una ganancia préxima a la unidad. También es muy comtin la estructura Push-Pull, en la que dos transistores alternan sus
estados de conduccidn y corte por cada semiciclo de la sefial de salida. Dado que la amplitud de la sefial en la salida puede
ser muy grande deberemos analizar en primer lugar el comportamiento de la configuracién de colector comtn en gran

sefal, esto es, sin aproximar las caracteristicas del transistor por tramos lineales (aproximacién de pequefia sefal).
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Vce

Vi

ganancia
,,,,,,,,,,,,,,,,, 1]

En primer lugar consideremos un seguidor de emisor sencillo como el que se muestra a la izquierda de la figura. Si la
tension V; es positiva el transistor NPN estard en la region activa y la tension en el emisor serd simplemente Vo = V; — Vpg.
La tensién Vpg la solemos considerar constante y de valor en torno a los 0.7 V. Con esta aproximacion la ganancia de
la etapa seria la unidad, pero para V; < 0,7V el transistor estarfa en corte y la tensién de salida seria OV. En realidad el
transistor pasa de corte a conduccion de forma suave. Si tenemos en cuenta la dependencia exponencial de la corriente de

emisor con la tensién Vg podemos escribir:

VBE Io Vo
Io—=1Ir =1 — Vee=Vrln| = | =VrIn| —
o E SCXP(VT) BE T n(ls) T n(ISRl)

Donde vemos que la tensién Vpg aumenta de forma no lineal con la tensién en la salida, aunque si tenemos en cuenta
que la funcién logartitmo crece despacio para valores grandes no tendremos una gran distorsién cuando la tensién en la
salida es alta y la corriente en el transistor grande.

Un tnico transistor NPN sé6lo puede estar en conduccioén cuando la tension de entrada es positiva. Afiadiendo otro
transistor de tipo PNP podemos obtener el amplificador de tipo PUSH-PULL de la figura. En este circuito el transistor
Q1 conduce durante los semiciclos positivos de la sefial de salida y Q2 durante los semiciclos negativos. La caracteristica
de transferencia de dicho amplificador es la que se muestra a la derecha. Vemos que aunque para tensiones de salida muy
positivas o muy negativas la caracteristica de transferencia es practicamente una recta, los dos segmentos de recta distan
mucho de unirse en el origen. La derivada de la funcién de transferencia, dVp/dV; nos da la ganancia de pequefia sefial
para cada tension de entrada. Vemos que esta ganancia se hace practicamente cero para V; = 0, mientras que llega casi a
la unidad cuando |V;| es grande. Esta variaci6n de la ganancia con la tensién da lugar a distorsién, y puesto que la caida
de la ganancia es mdxima para V; = 0, la distorsion de la etapa Push-Pull se denomina distorsion de cruce. En la anterior
figura podemos apreciar el efecto que dicha distorsion tiene sobre una sefial sinusoidal. Como podemos ver, la distorsion
de cruce es un efecto indeseado que seria necesario reducir a valores més razonables.

Vo

Qf
Vbb 0V L

07V vi

RI _
/ / ganancia RI

Vee 1
_—

/b -’ ,
i Vi

Vi

El problema que da lugar a la distorsién de cruce es el hecho de que cuando V7 es proximo a 0 tanto Q1 como Q2 estdn

en corte. Esto se podria evitar si afadiesemos unas fuentes de tensién, Vpp, en serie con las bases de los transistores, tal y
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como se muestra en la figura. De este modo cuando V; = 0 circulard una corriente de reposo, Igg, por los transistores. En la
practica, debido a la dependencia exponencial de la corriente /g con la tensién Vpp que haria muy critica la seleccion de
esta tension, se fuerza la corriente Igr mediante algtn circuito de polarizacion que proporciona el valor de Vpp adecuado
para obtener precisamente Igr. El efecto de Vpp en la funcién de transferencia es el de aproximar los dos tramos lineales
hacia el origen, lo que nos da una funcién de transferencia con menos distorsidon de cruce. Ahora la ganancia no llega a
bajar a cero para V; = 0. Podemos cuantificar la distorsion definiendola como Dist = 1 — Ay (V; = 0) (Una definicién mds
rigurosa seria la de la distorsién arménica, pero es poco adecuada para nuestro andlisis) de modo que podremos usar un
circuito equivalente de pequeiia seiial para obtener Ay (V; = 0).
Cuando V; = 0 la corriente que circula por ambos transistores es precisamente /rg, de modo que podemos calcular las
resistencias de emisor, rg = Vr /Igg, y rp = Brre para ambos transistores. En el circuito equivalente las corrientes son:
_Vi—Vvo . vi—Vo

. . . . VI —Vo VI —Vo
ip) = —— ; ipp = ——— ; io=Br1+ )it + Br2+1)ipp~ —— 4+ ——
rri Fro FE1 )

Podemos obtener vp como:

— 2R 2R
vO:ioRl';:quRl — v—O: ! = lV
rE vi  2Rj+rg 2R+ -

I

donde hemos aproximado (Br + 1) por Br. Vemos que, efectivamente, valores mayores de Igg dan lugar a ganancias

mads proximas a la unidad. Para mostrar el orden de magnitud de Igg veamos unos ejemplos:

| Dist | Ay(Vi=0) | Igp. (RL=100Q)
5% 0.95 237 mA
1% 0.99 12.4 mA

Una menor distorsion de cruce requiere una mayor corriente en reposo y, consecuentemente, un mayor consumo de
potencia en el amplificador.
Vee —

Vi Q3

NxRp

(NxQ22) Rl

Vee

Vee

En la figura de la izquierda se muestra una posible solucién para la polarizacién del amplificador Push-Pull. La caida
de tension Vpg es la misma en los transistores Q1 y Q11, ya que la densidad de corriente de emisor es la misma en ambos
transistores. Si Q1 tiene un drea de emisor N veces mayor que Q1 1, tendremos entonces que Ir; = Igg = N X Ig11, de modo
que la corriente en reposo queda ajustada a la de la fuente de polarizacién de Q11 y Q22. Ademads, para que la polarizacion
sea buena las temperaturas de Q11 y Q1 deben ser lo més parecidas posible. Este detalle tiene su importancia ya que en Q1
se puede disipar una potencia apreciable que dard lugar a un aumento de su temperatura con el consiguiente decremento de
VBE1, lo que podria afectar a Igg. Una posible forma de minimizar las diferencias de temperatura es mediante un “layout”
de los transistores como el que se muestra en la figura. Aqui N vale 8 y en lugar de construir Q1 como un tnico transistor
con un drea de emisor 8 veces mayor, se usan 8 transistores idénticos a Q11 que se conectan en paralelo y se distribuyen
alrededor de Q11. De esta forma los cambios de temperatura debidos a Q1 también van a afectar a Q11 y el cociente de

corrientes se va a mantener constante.
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El circuito de la figura de la izquierda podria resultar dafiado si se cortocircuitara la salida ya que no hay ningtin
dispositivo que limite la corriente. Para evitar que la etapa de salida del A. O. se dafie por los cortocircuitos se puede
modificar tal y como se muestra en el circuito de la derecha. En este circuito las resistencias Rp sirven para medir la
corriente en la salida, Ip. Mientras |Ip| < 0,7V /Rp la tensiones |Vpg| de los transistores de proteccién Qpl y Qp2 son
inferiores a 0.7 V y por lo tanto estos transistores estardn en corte. Cuando la corriente de salida es excesiva entrard en
conduccidén bién Qpl o Qp2 (depende del sentido de Ip), de modo que la tension en la salida dejara de crecer (en valor
absoluto) y la corriente quedard limitada a su valor maximo (/o max| = 0,7V /Rp).

etapa de sallda
o Z |
— =i |

Para analizar el efecto que la distorsién de cruce de la etapa de salida puede tener en los circuitos en los que se utilize
el A. O. consideremos el circuito de la figura. La etapa de salida puede tener dos ganancias distintas: A,; 0 A,. Esto
hace que la ganancia en lazo abierto del A. O. sea ApA,; 0 ApA,2, dependiendo del voltaje de la salida. Si suponemos

que Ag = 10000, A,; =1y Ay, = 0,5 y calculamos las ganancias del circuito realimentado para distintos valores de 3
obtendremos:

vo 1
v B+1/AcA,
‘ B ‘ vo/vih ‘ vo/vila ‘ Dist =100 x %
1 0.9999 | 0.9998 0.02 %
1/10 9.99 9.98 0.09 %
1/100 | 99.01 98.04 0.98 %
1/1000 | 909.1 833.3 8.3%

Vemos que a pesar de la gran distorsién que hemos considerado para la etapa de salida, en el circuito realimentado
se obtiene una distorsion mucho menor. Destacamos por lo tanto otra de las ventajas de los circuitos basados en am-
plificadores operacionales: La linealidad del circuito depende poco de la de A. O. (aunque depende mucho de la red de
realimentacidn ésta suele ser pasiva y por lo tanto lineal).

1.4. El Amplificador operacional Real (no idealidades IT)

Una vez analizada la estructura interna de los A. O. tipicos podemos continuar con el estudio de otros efectos reales
que apartan al A. O. de su modelo ideal.

1.4.1. Tension de Offset en la entrada

Vo N
viy |- vi R2
Voff Vo
Voff
0 + |Vo
Vot

La tension de offset en la entrada aparece cuando la caracteristica de transferencia del A. O. no pasa por el origen, tal
y como se muestra a la izquierda de la figura. La tension de offset se puede definir como el voltaje diferencial que hay
que aplicar entre las entradas de A. O. para que su salida valga justamente 0. Este error se puede modelar simplemente
afiadiendo una fuente de tension de valor constante en serie con una de las entradas del A. O. Puesto que esta tension es

constante su efecto en los circuitos va a ser tan s6lo la aparicion de una tensién de DC en la salida.
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La tension de offset se debe a asimetrias en los circuitos. Estas asimetrias pueden ser de tipo sistematico (por ejemplo
las corrientes de base en un espejo de corriente) o aleatorio (mismatch entre los transistores del par diferencial, espejo de
corrienete, etc). En un A. O. tipico la tensidn de offset estd dominada por las variaciones aleatorias (mismatch) y su valor

suele ser de unos pocos milivoltios:

‘ A.O. ‘ Offset tipico | Offset méximo Comentarios

LM741 1mV SmV

LM124 1mV 2mV

TLO81 3mV 15mV Entradas JFET
OPO07 30uvV 5uvV Ultra low offset

Veamos a continuacién el efecto de la tensién de offset en los circuitos bésicos del A. O. En la configuracién no
inversora la tensién de offset se suma a la tension de la entrada y por lo tanto aparecerd en la salida multiplicada por la

misma ganancia que ella:

R2 R2
VOZ(V]-‘,-VOff)* 14+ —= — Error:Voff 14+ —=
R Ry

Si la ganancia del circuito es muy grande la tension de salida debida al offset podria incluso llegar a saturar al opera-
cional (ejemplo: TLO81: V, sy = 15mV, Ay = 1000 — Vo = 15V ). En casos menos extremos la tension de offset reduce el
rango de salida para las sefiales de AC y sobre todo nos da lugar a una tensién continua en la salida que puede enmascarar
cualquier otra tensién continua en la entrada.

En la configuracién inversora nos aparcece ahora una tensién V, ¢y en lugar de OV entre las resistencias Ry y R.
Operando obtenemos:

R Ry
Ir= (Vi —Vosr) /R ; Vo =Vorr —IiR> - Vo = —VIR—1 +Vorr | 1+ R

donde vemos que el error debido al offset tiene el mismo valor que en la configuracién no inversora. Podemos concluir
que la tensién de offset se ve en la salida multiplicada por la ganancia en lazo cerrado del circuito. Algunos A. O. permiten

ajustar la tension de offset mediante un potenciémetro externo al circuito integrado. E1 uA741 es uno de ellos:

Vee

19uAl

Vi+ [ < Vi-

Ajuste de la
i tension de offset

El potencidometro externo hace que la resistencia equivalente en cada emisor del espejo de corriente sea variable, de
modo que la las diferencias en las corrientes para (Vi — Vi) = 0 se pueden compensar con la asimetria del espejo de

corriente.
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1.4.2. Corriente de polarizacion en las entradas (Input Bias Current)

Los A. O. con entradas basadas en transistores BJT necesitan que circule una corriente de polarizacion en las entradas
que se corresponde con la corriente de base de los transistores que van directamente conectados a las entradas. El sentido
y magnitud de dicha corriente depende del modelo de operacional. Asi, en el caso del uA741 la corriente de polarizacion
es positiva (la corriente va hacia las entradas) dado que los transistores de entrada son de tipo NPN mientras que en el
LM124 es negativa (sale de las entradas) debido a los transistores PNP. En los A. O. con entradas de tipo FET la corriente
de polarizacidén es practicamente nula. También en algunos A. O. bipolares esta corriente es muy pequefla gracias a que

se suministra internamente en el circuito integrado la corriente de base que se necesita en las entradas (OP07):

‘ A. O. ‘ Ipjas tipica | Ipjas méxima Comentarios
LM741 30nA 80nA
LM124 —20nA —50nA
OP07 +1,2nA +4nA Incluye cancelacion de Ipjas
TLO81 30 pA 400 pA Entradas JFET

Pasamos a analizar el efecto que las corrientes de polarizacion en las entradas tienen en los circuitos bésicos del A. O.

li 12

Ibias Vi — AN ov
4:)* R1 R2
v Ibias | C
A Vo Ibias
conex. ”|
virtual N conex. ,/ V.
' i virtual | o
vi| Ilbias R2 N
] L 12
Ibias
v S

Ibias R1% l”

V[ VO*VI
- ; [2:—
R, Ry

En el circuito no inversor tenemos:

I ; L =11 +1Ipias

R
Vo=Vi+hRy,  — vov1<1+R—2)+1mst
1

Vemos que en la salida hay un voltaje de error: Ip;asR> debido a la corriente de polarizacion. Analicemos ahora la

configuracién inversora:

I =— ; L =1; —Ipas ; Vo=—-hR;

R>
Vo = —Vi— +IpiasR>
Ry

También en este caso aparece un voltaje de error en la salida de valor Ip;4sR>. El error es proporcional al valor de la
resistencia R, (resistencia de realimentacion), por lo que para disminuir este error conviene usar resistencias pequefias en
la red de realimentacién, sobre todo si el A. O. tiene entradas basadas en BJTs. Si por ejemplo tenemos Ry = 1 MQ el
voltaje de error puede llegar a ser de 80mV si el A. O. es un LM741, mientras que para un TLO81 con la misma R; el
error seria de sélo 30 uV.
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1.4.3. Slew-rate limitado

Por “Slew-Rate” entendemos la velocidad con la que puede cambiar un voltaje. En particular nos referimos al voltaje
en la salida del A. O. El “Slew-Rate” es por lo tanto la derivada del voltaje de salida del A. O. respecto del tiempo:
SR =dVp/dt. Enel A. O. real el valor mdximo del “slew-Rate” esté limitado, lo que da lugar a la distorsién de sefiales

de alta frecuencia y/o alta amplitud.

Ib etapa intermedia

T e

1
\

1

1

+|b Vo |
T

1

1

1

1

vi2

‘ Av2
—Ib ||2 ‘

\\f_/

comentes integrador
maximas

En la figura se han representado de forma muy esquematica las dos primeras etapas de un A. O. La etapa de entrada es
bésicamente un amplificador diferencial que distribuye la corriente Ip entre sus dos ramas de forma desigual dependiendo
del voltaje diferencial en la entrada. Si este voltaje se hace suficientemente grande (unos 100 mV para BJTs) toda la
corriente de la fuente circulard por una séla rama, lo que nos da un valor maximo para la corriente de salida de la primera
etapa de +/p.

La segunda etapa se comporta como un integrador debido al condensador de compensacion. Analizemos esta afirma-

cién teniendo en cuenta que la ganancia de la etapa intermedia es bastante grande (> 10?) y negativa:

vo .1 vo in

V= ; Vo=Vp—ip—=—""—~—

Aya Ces Ava  Ces
—in_ (, 1 o Ay . o —in _ dvo  —in
—— |vo=vo 0= —— — =
Ccs Ayr Cc dt Cc

[TP=1)

donde hemos tenido en cuenta que en el dominio de la transformada de Laplace multiplicar una variable por “s” es
equivalente a derivarla en el dominio del tiempo. Si ahora consideramos que los valores maximos de ij> son precisamente
+1Ip, obtendremos el limite del Slew-Rate del A. O.:

SRyax = j:é—i

En el caso del uA741 la corriente de polarizacién de la primera etapa es de 19 uA y el condensador de compensacién
es de 30 pF. Esto nos da un SR méximo de 633103V /s 0 de 0,63V /us.

A la derecha de la anterior figura se muestra el efecto que la limitacion del SR tiene sobre la sefial de salida del A. O.
Hemos considerado un buffer de ganancia unidad, de modo que idealmente la tensioén de salida deberia ser igual a la de
entrada. Sin embargo, la limitacién del SR da lugar a rampas de pendiente constante que transforman las ondas cuadradas
en trapezoidales (o triangulares). El SR limitado también puede hacer que una onda sinusoidal se acabe convirtiendo en
triangular, lo que supone una distorsién muy seria de la sefial. Esto ocurre si la pendiente de la sinusoide es mayor que el

SR méximo del A. O. La pendiente maxima de una sinusoide es:
SRsin =A®

donde A es la amplitud y ® = 2w f es la frecuencia angular de la sinusoide. Supongamos que el A. O. de la figura
es un uA741. Con un ancho de banda de 1MHz una sefial de 100KHz deberia pasar a la salida del buffer sin apenas
atenuacion. El rango de salida con alimentaciones de 15V es de unos +13V. Sin embargo, el SR de una sefial sinusoidal
de 100KHz y 13V de amplitud es SR = 13- 2 - 100000 = 8,17V /us, (jmds de un orden de magnitud mayor que el SR
maximo del A. O.!) de modo que en la salida tendremos una onda triangular de amplitud mucho menor. El buffer si que
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funciona correctamente con sefiales sinusoidales de 100KHz, pero jsélo si su amplitud no supera 1 V! Este ejemplo nos
demuestra que el rango de salida de un A. O. decrece al aumentar la frecuencia de la sefial debido a su SR limitado. En
la siguiente figura se representa la amplitud maxima de salida para sefiales sinusoidales en un uA741. Se observan dos
zonas: para frecuencias bajas el SR es pequefio y la sefial se limita cuando el voltaje de salida se aproxima a Ve o VEg.
Por el contrario, para frecuencias por encima de unos 7 KHz, la limitacién del SR es dominante y la amplitud mdxima

decrece al aumentar la frecuencia.

Maxima amplitud de salida para sefiales sinusoidales
(uA741, Vce=+15V, Vee=-15V)
14

12 o \

Limitacion de
10 L. Limitacion de

Slew-Rate 2
Vout /
4 \
2

100 1000 10000 100000 1e+06
Frecuencia (Hz)

oo

Amplitud (V)

Cuando el SR en la salida de un A. O. esté limitado se deja de cumplir que (vz+ = v;_) ya que el circuito realimentado

deja de ser lineal. Se pueden observar diferencias de tensién relativamente grandes en las entradas.

1.4.4. Estabilidad. Margen de fase

Desde el punto de vista de la estabilidad del A. O. en los circuitos realimentados seria deseable que no se introdujesen
desfases grandes en la sefial al pasar por el A. O. Recordemos que la realimentacién ha de ser negativa. Un desfase de
180° puede convertir la realimentacion de negativa a positiva para la frecuencia a la que se produce dicho desfase. Si a esa
frecuencia la ganancia del A. O. es mayor que la unidad el circuito oscilard (o lo que es lo mismo: No es estable). En un
A. O. ideal no hay ningtin desfase y sus circuitos son siempre estables. En un A. O. con un tnico polo (polo dominante)
es desfase maximo es de -90° y los circuitos realimentados siguen siendo estables. Desafortunadamente, los A. O. reales
tienen mds de un polo en su funcién de transferencia en lazo abierto, lo que podria ocasionar desfases superiores a los
-180° (+180° y -180° son el mismo desfase) y problemas de estabilidad.

Para poder tener una estimacion cuantitativa de la estabilidad de un A. O. se define el Margen de Fase como el desfase

que falta para llegar a -180° a la frecuencia de ganancia unidad del A. O. en lazo abierto.

100
2 T T T T
80
s overshoot
g ” MF=15¢ ringing
. 20 o
g 7 15 B
= o ‘ MF=30°
- | / = MF=60°
_a0 © =
-60 s Vi 3
1 10 100 1000 10000 100000 1e+06 1e+07 Vo o 1+
Frecuencia (Hz) ' (F
o =
o
R
> Vi \v
-45
— 0.5 B
%’ -90
MF=90°
-135
M F 0 1 1 1
| 0 1 2 3 4 5
1 10 100 1000 10000 100000 1e+06 1e+07 .
Frecuencia (Hz) tiempo (us)

En la figura de la izquierda se muestra el diagrama de Bode de un A. O. en lazo abierto. El amplificador tiene un polo
dominante a una frecuencia de 10 Hz, y ademds otro polo (no dominante) alrededor de 1 MHz. El polo no dominante

afecta algo a la ganancia, pero sobre todo afecta a la fase de la funcidn de transferencia en lazo abierto. En el diagrama
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se ha indicado de forma grafica cudl es el margen de fase de este amplificador en concreto que resulta ser de unos 40°, lo
que indica que es estable.

Aunque cualquier A. O. con un MF positivo va a ser estable es de esperar que no van a comportarse igual un A. O.
con un MF de 1° que uno con 60°. La estabilidad de un circuito realimentado se ve mas comprometida cuanto mayor
es el factor de realimentacion, B, y por lo tanto el buffer es el circuito en el que las especificaciones del MF son mads
criticas (f = 1). En la figura de la derecha se representa la respuesta de un buffer a un escaldn en la entrada para distintos
MF del A. O. En primer lugar vemos que tras un tiempo suficientemente largo todos los amplificadores tienden a seguir
a vy, lo que indica que son estables. Pero también vemos que los A. O. con MF pequefios presentan unas oscilaciones
amortiguadas en la salida que son en principio poco deseables. Estas oscilaciones (ringing) han desaparacido para un A.
0. con MF>60°, aunque atin se observa un pequeflo “overshoot” que suele ser tolerable (6 % del escal6n). Un buen A. O.
tiene un MF alrededor de 60°, y aunque el fabricante no especifique este dato si que se puede inferir de forma indirecta a
partir del overshoot (6 % overshoot=60° de MF).

Los polos no dominantes de la respuesta en frecuencia del A. O. se deben principalmente a las capacidades parasitas
de los transistores y no se pueden eliminar. Para conseguir que el A. O. sea estable se introduce el condensador de
compensacion lo que mejora el MF del A. O. a costa de reducir su ancho de banda. En algunos A. O. el condensador de
compensacion es externo (por ejemplo TLO80). Esto permite encontrar el mejor compromiso entre estabilidad y ancho
de banda para cada circuito particular. Cuando la ganancia del circuito realimentado es alta (B pequefia) se pueden usar
capacidades de compensacion menores lo que se traduce en un mayor ancho de banda y mayor slew-rate.
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Capitulo 2

Circuitos lineales con amplificadores

operacionales

2.1. Amplificadores

El A. O. puede usarse en circuitos amplificadores mas sofisticados que las configuraciones bdsicas ya vistas (no

inversora e inversora). A continuacién veremos algunos ejemplos de estos circuitos amplificadores.

2.1.1. Amplificadores de ganancia programable (PGA)

Los amplificadores de ganancia programable se basan en el uso de interruptores que conmutan las resistencias de la
red de realimentacidn del A. O. para obtener ganancias distintas dependiendo de qué interruptor es el que estd cerrado.
Los interruptores se controlan mediante sefiales digitales cuyos niveles eléctricos se han adaptado convenientemente a
los requerimientos del interruptor. A continuacion se muestran dos ejemplos de PGA, uno basado en la configuracién no

inversora del A. O. y otro en la inversora.

S3

gr 6V Conversién de niveles . R1 R2 R3 R4 ____Conversion de niveles
vi : ) ! +5V !
10K !
S0 —1 22K !
/Sx ax |
S1 — ! : : 56K !
3 —12v 1
S2 —1 | !
| BV--- - :
. J_LU N
\ L oy

Analizamos en primer lugar el circuito de la figura de la izquierda. En €l s6lo uno de los cuatro interruptores ha de
estar cerrado, lo que resulta en un circuito equivalente para cada caso que no es mas que un A. O. en configuracién no

inversora. Las ganancias para cada caso y las resistencias en funcion de las ganancias son:

Go=1
G =Rl R+ R+ Ry =F  R=F
G2:% R1+R2:é—§ Rzzé—lj—é—f
632%1&“?4 R]:é_f R3:§;_If_é_§
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Si, por poner un ejemplo, las ganancias deseadas son: 1, 3, 10 y 30, y elegimos arbitrariamente R = 1k, obtenemos:
YR =30kQ, Ry = 2kQ, R3 = TkQ y Ry = 20kQ.

Por lo que respecta a los interruptores, el modelo elegido es un interruptor CMOS que soporta como mucho 18V entre
sus terminales de alimentacion. Esto ha condicionado la eleccién de las tensiones de alimentacion del A. O. de modo
que entre ellas s6lo hay una caida de 12V, lo que entra dentro del rango de los interruptores. La sefial de control de los
interruptores deberd ser aproximadamente de +6V para que el interruptor esté cerrado y de -6V para que esté abierto.
Como las sefiales digitales habituales tienen unos niveles 16gicos de 0 y +5V serd necesario incluir un circuito convertidor
de niveles para generar la sefial de control de cada interruptor. Un posible ejemplo se muestra en la figura.

En el PGA de la derecha el A. O. funciona en su configuracién inversora y se utilizan transistores JFET como inter-
ruptores. Estos transistores se comportan como una resistencia de valor pequefio cuando Vs =~ 0V (regién triodo o lineal)
mientras que son pricticamente un circuito abierto cuando Vs es muy negativa (region de corte). En la figura también se
muestra un posible circuito para generar la tension de puerta de cada JFET a partir de una sefial digital convencional. Las
ecuaciones para las tres posibles ganancias son:

—Ry _ —(R4+Rs3) (Re+R3+Ry)

Gy=——2 2 Gy = —

Gl=———
! Ri+R)+R3 Ri+Ry R

A partir de estas expresiones llegamos al siguiente sistema de ecuaciones:

GIR\+ GiRy+ GiR3 +R4=0
GoRi+ GxR+ Rz +Ra=0
G3Ri+ R+ Ry +Rs=0

Donde tenemos tres ecuaciones y cuatro incognitas, asi que deberemos asignar un valor arbitrario a una resistencia

(por ejemplo R1) y obtener el resto de resistencias resolviendo el sistema de ecuaciones, lo que nos da:

Restando las dos tltimas ecuaciones: Ry = —R; Gé;cﬁ
Restando las dos primeras ecuaciones: R3 = —(R; + R2) %;G]z
Y de la dltima ecuacién obtenemos: R4 = —G3R| — Ry — R3

Si por ejemplo las ganancias son G| = —10, G, = =333 y G3 = —100, si R; = 1kQ, obtenemos Ry = 1,94kQ,
R3 = 6,24kQ y Ry = 91,82kQ.

Observemos por ultimo que en ambos PGA los interruptores se han dispuesto de tal modo que no circula una corriente
apreciable por ellos. Este aspecto estd muy relacionado con la precision de los PGA y su linealidad, ya que los interruptores
presentan una resistencia roy del orden de las centenas de ohmios que ademds es muy poco lineal pues depende mucho
del voltaje que se conmuta. Una corriente, incluso aunque sea no muy grande, que circule a través de un interruptor darfa

lugar a una caida de tensién que se traducirfa en un error en la ganancia y en una distorsidn apreciable.

2.1.2. Sumador

El circuito de la figura realiza la operacion aritmética de la suma ponderada. Para verificarlo basta con tener en cuenta

que en cada rama de entrada la corriente es I; = V;/R;, que todas estas corrientes se suman y que dan una tensién en la

salida de valor Vg = —RpXl;, de modo que obtenemos:
—Rp —Rp —Rp
Vo= — Vi —Vy oo —2V,
O="g, Nt R, TR
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Donde vemos que el amplificador puede tener una ganancia distinta para cada entrada de valor Ay; = —Rp /R;.

El nimero de entradas no se puede incrementar de forma indefinida ya que por cada nueva entrada que se afiade se
reduce el ancho de banda del amplificador. Para clarificar este punto consideremos el valor del factor de realimentacion,
B, que representa la fraccién de Vp que se realimenta hacia la entrada negativa del operacional. B se obtiene del divisor de

tension formado por R y la resistencia equivalente de la conexion en paralelo de todas las resistencias de las entradas:

1 Rey TR; 1
Req = —l B = R +R = I R = Rr
Z R_1 eq F ﬁ +RF 1 + Z T:
Si ademds tenemos en cuenta que la ganancia de cada entrada es Ay; = —Rp /R, nos queda:
1 GBW
= BW=p3-GBW = ———
g 1+ [Avi g 1+ Y |Avi|

Donde podemos observar que el ancho de banda disminuye con la suma de todas las ganancias.

2.1.3. Amplificador diferencial

R, R,
Vy
i
VX
— Vo
VX
R, R,

El circuito de la figura puede comportarse como un amplificador diferencial si los cocientes entre las resistencias
tienen el valor adecuado. Analizaremos, pues, este circuito y deduciremos qué condicién ha de cumplirse para que el
circuito realmente sea un amplificador diferencial. Si el A. O. es ideal existird una conexién virtual entre sus entradas

de modo que en ambas tenemos la misma tensién vy cuyo valor obtenemos del divisor de tensién formado por R3 y R4.
Obtenemos:

R4 . (vi —wx) .
h=—" vo =Vvy— IR
Rt R 1 R 0o =Vx—11R2

X =V2

Ry R> ( R4 ) Ry (1+R2) R>
vo =1V ——=vi—v =v — | —v=
T PRi+Rs R \'' "RitRs *R3+ Ry R; 'Ri

Si el factor que multiplica a v, fuese el mismo que el que multiplica a v; podriamos sacarlo como factor comun y la
tension de salida serfa proporcional a la diferencia (va — vy ), lo que indicaria que tendriamos un amplificador diferencial.
Para que esto se cumpla deberemos igualar ambos factores:

R R R
(8)
R3+Rs4 R R,

Lo que da:

Ry R
R4R1 +R4R» = R3R; + R4R; — — =
R; R

Si esta relacion entre las resistencias se cumple tendremos que la tension en la salida es:

oy )
vo=—(v2—v
0= g 2T
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Observemos que si las resistencias no son muy precisas el amplificador no va a ser complemente diferencial. Esto es:
el rechado de las sefiales en modo comiin va a ser malo. La ganancia para el modo comiin va a ser del orden del error
relativo entre los cocientes Ry /R y R4/R3 lo que darfa un peor caso de alrededor de -20 dB (0.10) para resistencias de un

5 % de precision.

2.1.4. Amplificador de instrumentaciéon

El amplificador diferencial del apartado anterior tiene una impedancia de entrada baja. En aplicaciones de instru-
mentacion esto puede ser un problema, pero se puede solucionar afiadiendo unos aplificadores buffer en las entradas, lo

que nos lleva al esquema de amplificador de instrumentacion de la figura de la izquierda:

v, Vi Va

+ Ry Ra Ry Ro
Vi
- RB
— Vo Ra C1 — Vo
VB
> Ry R, Rg R, R,
Vy V2
+
Va

El inconveniente del circuito de la izquierda es que toda la ganancia se aporta tan sélo en el amplificador diferencial.
Seria mejor que la ganancia se repartiese entre los amplificadores de entrada y el diferencial. Esto permitiria obtener un
mayor ancho de banda. El circuito de la derecha permite este reparto de la ganancia. Comenzaremos su andlisis obteniendo
las tensidnes v4 y vp, suponiendo A. O. ideales con la correspondiente conexidn virtual entre sus entradas. La corriente a

través de R4 es iy = (vi —v2)/Ra, lo que nos da:

va=vi+ilRp=vi+ §—jj(v1 —12)
vg =vy—i1Rp = va — RE(vi —2)
La salida del amplificador diferencial sera:

SOOI R L YA DRI Y
Vo—Rl VB VA —Rl V2 RA Vi V2 Vi RA Vi V2

R | 2Rp ( )
vo = R R, Vo — V1

Donde podemos comprobar que la ganancia debida a la etapa de entrada es (1 +2Rp/Rq4)

2.2. Fuentes de corriente / transconductores

Una fuente de corriente es un circuito capaz de entregar una corriente constante a una impedancia de carga, Z;. Dicha
corriente no debe depender del valor de la impedancia. Si ademds, la corriente en la carga, iz, es proporcional a un voltaje
de entrada del circuito, la fuente se podria considerar como un transconductor. A continuacién veremos algunos ejemplos

de estos circuitos, todos ellos basados en A. O.
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2.2.1. Fuentes de corriente simples

Vee
R L, z
Vi o 7 ll,_
Vi
e
Vi
Rs

Si en un amplificador de tipo inversor sustituimos R, por la impedancia de carga ya tenemos una fuente de corriente.
En el circuito de la izquierda la corriente i;, es la misma que la de la entrada, y vale if, = v;/R;. A pesar de su simplicidad

esta fuente tiene algunos problemas:

= Laimpedancia de carga debe tener sus dos terminales disponibles. Ninguno de ellos estd conectado ni a tierra ni a

las alimentaciones (carga flotante).
= Toda la corriente que circula por la carga debe proporcionarse desde la entrada.

= La corriente no debe superar el limite de corriente de salida del A. O. (unos 30mA para el uA741).

En el circuito de la derecha se solucionan algunos de estos problemas aunque se tienen otros. La principal ventaja es
que ahora la corriente en la carga puede ser mucho mayor gracias a la ganancia, B, del transistor. Tampoco se consume
corriente en la entrada. La corriente en el emisor es iz = v;/Rs. En el colector la corriente es ligeramente menor pues no

incluye la corriente de base del transistor:

i = o L oF = br
T Ry "Bl

El efecto de o se puede despreciar en la mayoria de los casos. El mayor inconveniente de esta fuente es que es
unidireccional, o lo que es lo mismo: que la corriente s6lo puede circular en un sentido. Para tensiones de entrada negativas

el transistor pasa a corte y el A. O. se satura.

2.2.2. Fuente Howland

La fuente de Howland es capaz de entregar una corriente proporcional a la tensién de entrada a una impedancia de
carga con uno de sus extremos conectado a tierra. Esta corriente ademds puede ser bidireccional. Para conseguir esto las
resistencias del circuito de la figura deben guardar la relacién adecuada. En nuestro andlisis encontraremos qué relacion
es la correcta y el factor de proporcionalidad de la corriente.

Un primer obstdculo que aparece en el andlisis del circuito es el hecho de tener una realimentacién hacia la entrada
positiva del A. O. ademds de hacia la entrada negativa. Si la fraccién de vp que llega a la entrada positiva es mayor
que la correspondiente a la entrada negativa, la realimentacién seria positiva y el circuito no se comportaria como una
fuente de corriente. Asf que vamos a suponer que la realimentacion negativa es la dominante durante el analisis y luego lo
verificaremos. La relimentacion negativa en un A. O. ideal nos garantiza el tener la misma tensién en ambas entradas, vy.

Esta tension se puede calcular en las dos ramas y luego igualarse, lo que nos va a relacionar vp con vy:
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V H V
3TAL 34L
— R} ZL — R3+7] Vo = R3Z, v
R}HZL R4 3L “+R. RSZL ‘34‘33 ‘?4ZL

_ R R
VX = mi VI T RIR VO

( R3Z; R > R,
v — =y —
9\ R3Z, +R4Rs+RaZ, R +R, "R+ R

_ Ry (R3ZL + R4R;3 +R4ZL) y
" R3Z.R> — RuR3R; — RaZiR, '

Vo
Ahora bien, lo que buscamos es la corriente en Z;,, que puede calcularse como iy, = vx /Z;, donde vy puede expresarse

como funcién de vp mediante la primera de las ecuaciones:

o Ry(R3Z1,+ R4R3 + RsZy) o R3Zp i
t R3Z1 Ry — R4R3R) —R4Z1 Ry  R3Zp+R4R3+R4sZ;  Zp

_ RoR3
= R3ZiRy — RiR3R, — RiZ R, !

iL

Para que el circuito sea una fuente de corriente iy, no debe depender de Z;, de modo que los términos del denominador
en los que aparece Z;, se deben cancelar. Esto nos lleva a obtener la condicién necesaria para que el circuito se comporte
como fuente de corriente:

Ry Rs

R3ZiRy —R4Z1R1 =0 =
341Ky — K424 LK) - R Rs

Si se cumple esta condicion la corriente sera:

—R —vr
= V= —
R4R; R;

iL

Ademads ahora estamos en condiciones de verificar la suposiciéon de que la realimentacion era realmente negativa.
Vemos que si R4/R3 = Ry /R y hacemos Z;, = oo, la realimentacion positiva va a ser igual a la negativa. Aunque esta es
una situacion de inestabilidad el problema desaparece en cuanto se conecte una carga , Z;, finita, pues al quedar conectada
en paralelo con R3 va ha crear una mayor atenuacién en la entrada positiva del A. O. de modo que la relimentacién
negativa va a ser la dominante.

Otro aspecto que conviene tener en cuenta es que aunque iy, no dependa de Z;, vp si que lo hace. Si la tensién en
la salida del A. O. llega a saturarse, el circuito va a dejar de comportarse como una fuente de corriente. Para evitar este

posible problema convendria hacer la ganancia v /vy pequefia. Esta ganancia es:

% —R Z Z —R Z
—0—2(1+—L+—L)—2(1+ L )
vy R[ R4 R3 R[ R4||R3

Una vez conocida R3, se deberia elegir el cociente R /R; de manera que vy esté dentro del rango de salida del A. O.

para el valor maximo de v; y de Z;..

2.3. Filtros activos

Los circuitos que analizaremos a continuacién tienen una respuesta en frecuencia controlada por los elemento pasivos
de la red de realimentacion del A. O. Para conseguir esto se han empleado elementos reactivos, en particular, conden-

sadores.
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2.3.1. Integrador

El integrador es un circuito muy comun en los sistemas analdgicos. Se consigue sustituyendo la resistencia R, del

amplificador inversor por un condensador.

R C ‘

Vi —\\ /\—OV—I+ I; \
- 0dB - log()

Loy \iodB/dec
t |
7;; -180° ;
-90° |
—270° — :
La corriente en la entrada serd iy = v;/R. La tensién en la salida es vo = —v¢ = —¢q¢/C, donde g¢ es la carga almace-

nada en el condensador. La carga se puede poner como la integral de la corriente que entra al condensador, que no es otra
que i;, de modo que se obtiene:
-1

Vo = E V[dt

Desde el punto de vista de la transformada de Laplace hubiesemos obtenido:

voichifl/Csiflxl
wv R R  RC s

En la funcién de transferencia un factor 1/s equivale a una integral en el dominio del tiempo, asi que el circuito es un
integrador con una ganancia —1/RC.

El diagrama de Bode del integrador ideal se muestra también en la figura. La ganancia decrece con la frecuencia a
raz6n de 20 dB por cada década y vale 1 (0 dB) para una frecuencia ® = 1/RC. La fase est fija en -270° (=+90°) ya que
el polo en el origen introduce un desfase de -90° a todas las frecuencias y el circuito es inversor (signo - en la funcién de
transferencia).

Observemos que la ganancia del integrador ideal se hace infinita para ® = 0. A frecuencia cero los condensadores
se comportan como circuitos abiertos y el operacional no tiene realimentacion. El integrador es por lo tanto un circuito
inestable para frecuencia cero y eso va a dar lugar a problemas con las sefiales de continua. En particular, las tensiones de
offset de los A. O. reales y las corrientes de polarizacion en las entradas dan lugar a rampas de tensién en la salida que

pueden saturar al A. O. en cuestidon de unos pocos segundos.

R C
Vi W/\;;JFI I;
. Voff Voff/RC

i L
m— t

En el circuito de la figura consideramos el efecto de la tension de offset.

La corriente en la entrada serd: i = (vi — V,57) /R
Y la tension en la salida: vo =V, — iy /Cs
Lo que nos da:

Vemos que la tension de offset da lugar a un error que incluye la integral de la propia tensién de offset. Puesto que

esta tensién es constante su integral serd una rampa de pendiente V,ss/RC.
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Si analizamos un ejemplo en el que el integrador tiene una ganancia de 1/RC = 1000 - 2w rad/s, y una tensién de offset
de 1mV, obtenemos una pendiente en la rampa de 6.3 V/s, lo que implica que si v; = 0, en un tiempo maximo de 5s la
salida del A. O. se ha saturado pues la tensién de salida esta limitada por la alimentacién a £15V.

La corriente de polarizacion en las entradas (/p;45) también se integra, lo que da lugar a una rampa de pendiente
Ipias/C en la salida. en un integrador con C=15 nF e Ip;45=30 nA, se obtiene una rampa de 2V/s que acabaria saturando

el A. O. en un tiempo maximo de 15s.

Reset %7 R2

R R1

Vi —AMN Vi — AN\

— O

Ay © A U

En la figura se muestran dos posibles soluciones para evitar la saturacién del A. O. en el integrador. En la primera

se descarga el condensador mediante un interruptor, lo que fuerza vp = 0. El interruptor se cerrard de forma periddica
antes que los efectos de las sefiales de DC saturen el operacional. En el segundo caso se ha reducido la ganancia en DC

al afiadir una segunda resistencia en paralelo con el condensador (integrador con pérdidas), lo que nos da una funcién de

transferencia:

(R2||1/Cs)  —1 1 -R, 1

Vo  — -1 _
v R " Ry 1/Ry+Cs Ry 1+RyCs

Donde observamos que el polo ya no se tiene a frecuencia cero siné a ®, = 1/R,C. Para frecuencias inferiores a wp el
circuito se comporta como un amplificador de ganancia —R; /R; en lugar de como un integrador. Por lo tanto la resistencia
R> ha de ser de valor elevado para que el circuito se comporte como integrador para frecuencias bajas. La tensiéon de DC

en la salida es:
R
Vo = |Vory] R + IpjasRo

Vemos que un valor grande de R, se traduce en un aumento de la tensién DC en la salida, de modo que serd necesario
buscar un compromiso entre el rango de frecuencia de integracién y la tensién DC en la salida.

H(s) >—— Vo

7);+ 0dB

—-40 dB/dec

Consideremos ahora el efecto del ancho de banda finito del A. O. en la respuesta en frecuencia del integrador. En el

circuito de la figura el A. O. tiene una funcién de transferencia:

Ap

His)= 1+s/@o

Podemos entonces escribir:
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—Vo Vi Vo

H(s) RCs RCsH(s)

vo=vyx—i;/Cs=

Vo -1
o RCs 1
v RCGH G+ Ae

Sustituyendo H (s) se obtiene:

vo _ -1

1% RC 2 RC 1 1

Vo -1

S, RC_2 €
Vi GBS —|—RCs—i—AO

Donde hemos tenido en cuenta el gran valor de la ganancia en lazo abierto del A. O. (Ag) a la hora de obtener el
resultado aproximado de la dltima ecuacién. Se obtiene un sistema de segundo orden con dos polos (el denominador es
un polinomido de s de grado 2). Dado que esperamos un comportamiento proximo al ideal para frecuencias intermedias
es de esperar que un polo aparezca a frecuencias muy bajas debido a la ganancia finita del A. O. y otro a frecuencias
altas debido a su GBW limitado. Como los polos estan muy separados se puede simplificar el denominador dependiendo
de la frecuencia. Asf, para frecuencias bajas podemos eliminar el término s, lo que nos da un polo a la frecuencia
®p1 = 1/ApRC.

Para frecuencias altas podemos despreciar el término s, quedando:

Vo —1

V_I B (G’f,fCWerRC)s

Esta funcién de transferencia tiene un polo en DC (que se corresponderia con el del integrador ideal) y otro a una
frecuencia que coincide con el producto GBW del A. O.: wp, = GBW

Para frecuencias intermedias podremos despreciar tanto los términos s° como s2, y obtenemos vp/v; = —1/RCs, la
funcion de transferencia de un integrador ideal.

El diagrama de Bode del integrador con A. O. real se ha dibujado en la figura anterior (s6lo la magnitud, falta la fase).
El rango de frecuencias para las que el circuito se comporta como un integrador es el que estd comprendido entre 1 /RCA(

y GBW.

2.3.2. Derivador

El derivador es el circuito complementario del integrador y se obtiene intercambiando las posiciones de la resistencia

y del condensador en el circuito.

Vi ov ®=1/RC
i +20dB/dec
- 0dB j

Vo

Siel A. O. es ideal tendremos una tierra virtual en su entrada negativa, de modo que podemos escribir:

. Vi . Vo
ij = =vyCs vo = —iIR — — = —RCs
I 1/Cs I 0 I i
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El derivador tiene un cero en el origen, lo que da lugar a una pendiente en la ganancia de +20dB/dec. La ganancia vale 1
(0 dB) para ® = 1/RC, y sigue subiendo para frecuencias més altas. El desfase es constante e igual a A¢p = —180°490° =
—90°.

Es previsible que cuando consideremos un A. O. real la ganancia no podra seguir creciendo para las frecuencias altas
de forma indefinida, ya que la ganancia el lazo abierto del A. O. decrece con la frecuencia. En un anélisis mds detallado
habria que considerar la respuesta en frecuencia del A. O. real. Supongamos que el A. O. tiene tan s6lo un polo en su
funcion de transferencia (aprox. del polo dominante):

80

A. O lazo abierto
60

C R 40 v

20

<
<
%
Amplitud (dB)

H(s) >—— Vo

+ -20

-40

100 1000 10000 100000 1e+06 1e+07
A 0 Frecuencia (Hz)

-90

-135

Fase (grados)
@
o

-225

-270

100 1000 10000 100000 1e+06 1e+07
Frecuencia (Hz)

En el circuito de la figura podemos poner:

—vo . Cs
Ve = H0s) ir = (vi—vy)Cs =viCs + voﬂ
—RC
vo = vy — IR — Yo _ 5

1 RC.
VI 1+W+WKS)

y sustituyendo la expresién de H(s) obtenemos:

vo —RCs _ —RCs
v 1+s/0g , RCs(1+s/wg)
vo —RCs

v, _RC_ 2 1
i gpwsS tawstl
Donde hemos despreciado los términos RC/Ag y 1/Ao. Obtenemos una funcién de transferencia con un cero en el
origen y dos polos. Los polos pueden ser complejos conjugados, y en caso de que lo fuesen el denominador de la funcién
de transferencia ha de ser del tipo: (s2 / 0)% +5/Qwp+ 1), donde wp es la frecuencia de resonancia del sistema y Q es su

factor de calidad. Los polos son complejos conjugados si Q > 0,5 . Identificando términos obtenemos:

o, _ . [GBW
P=V\ "rc
1 1
oo GE " 0 = VRC-GBW
14
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Para analizar un caso concreto supongamos un derivador en el que R = 10kQ y C = 1,6 nF . En este circuito la ganancia
pasa por 0 dB a una frecuencia ® = 1/RC = 62,5 krad /s (~ 10kHz). La frecuencia de resonancia es wp = 626 krad /s
(~ 100kH?z) y el factor de calidad resulta ser Q = 10. Este valor tan grande de Q nos indica que vamos a tener una
resonancia aguda en 100 kHz, tal y como se puede comprobar en el diagrama de Bode de la figura. En este diagrama
también podemos observar que la resonancia se produce a la frecuencia en la que la ganancia del derivador (ideal) alcanza
a la ganancia del A. O. en lazo abierto (en el ejemplo 100 kHz).

La resonancia aguda que se obtiene en el derivador nos estd indicando que el circuito es sélo marginalmente estable
y que se encuentra al borde de la oscilacion. Si el A. O. es real y tiene algin polo no dominante en su funcién de
transferencia en lazo abierto la oscilacién puede dejar de ser un problema potencial para convertirse en algo real. Para
analizar desde un punto de vista cualitativo este problema de estabilidad consideremos el circuito de la siguiente figura
en el que hemos abierto la realimentacién. Observemos que la sefial que se realimenta a la entrada negativa del A. O.
no proviene directamente de la salida del A. O. sin6 que antes pasa por una red RC que afiade un polo adicional a la

frecuencia @ = 1/RC a la respuesta del A. O. en lazo abierto.

100

c R N
| 1/2nRC )
50 / A. O. lazo abierto
J/Vo1 . /

—Vi % . /

-1001 10 100 F:g{(:)\?end;o(OHOZO);WOOOO 7+06 1e+07
1? ] 0\
TIRTRET Y AN i

T N
W 2 o
| di ,
' i "

Tiempo (us) Frecuencia (Hz)

Si el A. O. tiene de partida un margen de fase malo, como el que se muestra en la figura que es de sélo unos 40°, el
margen de fase del circuito completo puede hacerse cero o incluso negativo, lo que indica que estamos ante un oscilador.
En una simulacién en el dominio del tiempo podemos comprobar que, efectivamente, la tension en la salida del derivador
presenta unas oscilaciones que aumentan de amplitud exponencialmente hasta que el A. O. se satura (en la figura la
saturacion es debida al slew-rate limitado del A. O.)

El problema de estabilidad del derivador puede mitigarse si reducimos la ganancia para las frecuencias altas. Esto
puede lograrse anadiendo una resistencia en serie con la entrada:

o=1R C

Ry C oV R2
’ o=1/R i
ViAW I RE dB(RJR )
e 0dB ] |
Vo i |

La funcidn de transferencia es ahora:

Vo - —R2 o —RzCS
vi R +1/Cs 1+R\Cs

Donde tenemos un polo ademds del cero en el origen. Este polo aparece a la frecuencia 1/R;C, y para frecuencias
mayores la ganancia queda constante e igual a —R»/R;. El circuito s6lo se comporta como un derivador para frecuencias
inferiores a 1/R;C. El polo que introduce R; en la respuesta en frecuencia debe estar por debajo de la frecuencia de
resonancia del derivador (1/RC < \/W/RZC) para que R; realmente mejore la estabilidad.
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2.3.3. Derivador-integrador

Combinando un integrador con pérdidas y un derivador con ganancia limitada obtenemos un derivador-integrador que

es un circuito que también puede considerarse un filtro pasa-banda.

Trp 2

1/R1C1 1/R2C2 1/R2C2 1/R1C1

dB(R2/R1) -~ N o0 dBidec  9B(C1/C2) - ; N -20 dB/dec

+20 dB/dec +20 dB/dec

Para el andlisis vamos a utilizar las impedancias equivalentes de R; y C; en serie y Ry y C, en paralelo, que son:

1 14+RiCis 1 Ry

Z1=Rj+—=—— 7Zr = =
: 1+ Cis Cis 2 1/Ry+Cos 14+ RyCos

La funcidn de transferencia del circuito es:

Vo _ —27Z> —R>Cs

vy 7\ (]+R]C]S)-(1+R2C2S)

Donde podemos observar que hay un cero en el origen y dos polos reales (el denominador estd factorizado). Las

frecuencias de los polos son:

OJPIZI/R]C] ®py = 1/RyC

Dependiendo de qué polo se de a la frecuencia mas baja podemos tener dos casos posibles:

Si 1/R\C < 1/R,C;, para las frecuencias comprendidas entre ambos polos se puede hacer la siguiente aproximacion:

vo _ —R>Cys —Ry

v (RiCis)-(1) Ry

Donde vemos que la ganancia en la banda de paso queda determinada por los valores de las resistencias.
Si por el contrario tenemos 1/R|Cy > 1/R»C5, la aproximacion a realizar serfa:

vo —R>Cys —Cy

v_1 - (1)-(R2C2S) o (653

En este caso la ganancia en la banda de paso depende del cociente de los condensadores. Ambos casos se han dibujado
en los diagramas de Bode que acompaian a la figura del circuito.
Observemos también que con este circuito no es posible conseguir polos complejos conjugados, y por tanto su utilidad

en el disefio de filtros es limitada.
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2.3.4. Filtros Sallen-Key

Los filtros de tipo Sallen-Key son sistemas de segundo orden con dos polos en su funcién de transferencia que pueden
ser complejos conjugados. El esquema del filtro SK de tipo pasa bajos se muestra en la siguiente figura:

C

Ct

I 11

R1 R2 _ i3 I

Vi R1 R2
Vo Vi V3 ‘ K Vo
Tve L |
it i2

Cp — R4 i i _Wr c2

El circuito consta de un amplificador no inversor de ganancia K = (1 + R4/R3), dos resistencias y dos condensadores.
A continuacién vamos a encontrar su funcion de transferencia.
En primer lugar vamos a poner v, y v3 en funcién de vo:
Vo ]/CQS %) 1+RCos

BTk BT Cs R, 1+ RGs 2 K

Vo

Ahora hacemos un balance de corrientes en el nodo v;: i; = ip + i3, y desarrollamos esta ecuacioén:

Vi — V2 V2 — V3 V2 — Vo 174 1 1 V3
= L=+ —4Cis) - = —voC
Ry Ry + 1/C1S - R V2 (Rl + Ry + |S) Ry votis

Sustituyendo las expresiones de v, y v3 obtenemos:

- L+ B RCs ) (14 RaGos) — BL Ry
VI =YVo Rz 1C18 2L2s8 KRQ 118

Vo K

Y - R{R,C1Cys% + (R[C] +RyCr+R1Cy — KR |Cy)s+ 1

Esta funcién de transferencia tiene un denominador del tipo (s*/@j-+s/Qwo+ 1), asi que identificando términos

obtenemos:
1
W)= ——
VR1CiR2C,
1 VRICiRCy
—— =R1Ci +RCy+R1Cy, — KR C — =
Qwyo H R TR i Q RiC1 +RyCy+R1Cy — KR Cy

Estas expresiones atin son demasiado complejas, pero podrian simplificarse mds para ciertos casos particulares. Asi,

si consideramos:

Ri=R,=R -
(00 = RC

Ci=C=C Obtenemos: :

K ajustable O=7x

Donde podemos ver que si K = 3 obtenemos un valor de Q infinito. Esto nos indica que el filtro es inestable para
K > 3, por lo que el valor preciso de la ganancia es fundamental para garantizar la estabilidad del filtro.

Otro caso particular interesante es el siguiente:

R[ = Rz =R ‘ W = 1 ‘
CI#(C, Obtenemos: - RVGG

K =1 (seguidor) ‘ VCi/G ‘
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En este caso el filtro va a ser siempre estable y el valor de Q se controla con el cociente de los condensadores. En
particular, si C; = 2C, obtenemos Q = 1/ V2 = 0,707, que resultard en un sistema con amortiguamiento critico o un filtro
pasa-bajos de Butterworth de orden 2.

El filtro analizado es de tipo pasa-bajos. Intercambiendo condensadores por resistencias obtenemos el filtro Sallen-Key

pasa-altos. Este filtro ha de tener dos ceros en el origen.

R1
R1
C1 C2 . i3 T
. C1 C2
Vi —I I——I I— V3
Vo Vi —I I——I — Vo
V2
R2 R4 i1 2 R2
R3
777
Iniciamos el andlisis poniendo v, y v3 en funcién de vo:
Vo R; RyCos 14+ RyCos
V3= — V3=V =v — V) =Vo———
T K ST R+ 1/Cs P 1+ RyCos > 7 O TKR,Cos

Y hacemos un balance de corrientes en el nodo v: ij = i + i3, que una vez desarrollado resulta:

1
(vi —v2)Cis = (v2—v3)Cas + (va—vo) /R —  viCis=w <C18+Czs+ H) *V3Czsf;—0
1

1 1+ RyCors 1 Cos 1
=vy— |—(C C — -
vI=vo Cis |: KR>Cys ( 15+ 2S+R1) ]

Vo KR]R2C]C2S2
vi  RiRC1Cos? + (R1C1 + R1Ca + RyCy — KRy Co) s+ 1

De nuevo vemos que el denominador es de segundo grado mientras que en el numerador aparece el factor s>. Para
frecuencias altas podemos despreciar los terminos s' y s° del denominador y obtenemos vo/v; = K, como era de esperar
para un filtro pasa altos.

Identificando los términos del denominador obtenemos:

1
VR1Ci1R2C,

0y =

1 VRICiR2Cy
— =Ri1C1 +R1C2 + RyCy, — KRG — =
0wy e -2 22 22 0 R1Cy +R1C + RyCG, — KR, G

De nuevo podemos considerar dos casos particulares. En el primero tenemos:

Ri=R =R -
0)() == Rﬂ

Ci=C=C Y obtenemos: :

K ajustable 0= 7z

Donde vemos que hemos obtenido las mismas expresiones que para el filtro pasa-bajos. Otro caso particular interesante

es el siguiente:

R # R, ‘ pro— ‘
Ci=C=C Donde obtenemos: 1 VR iR, C
K = 1 (seguidor) | 0=1VRa/Ri |

Aqui, a diferencia del filtro pasa-bajos, mantenemos los condensadores iguales y con el cociente de las resistencias

controlamos el valor de Q
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2.3.5. Filtro activo universal / de variables de estado

Los filtros de tipo Sallen-Key tienen el inconveniente de que no se pueden variar sus parametros de forma individual
pues tanto 0y como Q dependen de todas las resistencias y condensadores del filtro. Un control mas individualizado se

puede conseguir usando un filtro universal (o biquadrético) como el de la figura:

Integrador y Integrador con Amplificador
sumador pérdidas inversor

El filtro se puede a su vez dividir en tres bloques, cada uno de ellos con un A. O. El primero de ellos combina un

amplificador sumador con un integrador. la tension en su salida sera:

—VI 4 —Vo
Vol =5+ + =+
' RiCs " RCs
El segundo integrador nos da:
1
- _RFHCV _ _UReAG —Rr/R y
02 R o1 R 0= TR O
El dltimo bloque es un simple amplificador inversor con ganancia-1: vo = —vo2

Podemos entonces escribir:

7RF/R —VI —Vo
Vo = — +
1+ RpCs RiCs RCs

Rr/R Rr/R
voll+———"——=vi———
RCs(1+RfpCs) R1Cs(1+ RpCs)

R
Vo (RCs(l +RpCs) + %) =y -L

vo —R/R]
Vi R2C2s2 + %Cer 1

Identificando términos encontramos:

_ =R

K—ﬁ
I _ 20 — 1
(D_%_RC — (DO—RC
L _ RC _ Rp
0wy — Rp — QiR

Vemos que una vez establecido un valor arbitrario para R el resto de los parametros del filtro dependen s6lo de uno de
los componentes:

= La frecuencia de resonancia, ®p, se controla con el valor de los condensadores, C.
= El factor de calidad, Q, se ajusta con Rf.

= La ganancia, K, se ajusta con R;.
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El circuito montado con A. O. reales puede volverse inestable para valores de Q altos y oscilar. Ello se debe al efecto que
los polos de cada bloque tienen en el desfase total a lo largo del bucle del circuito. Los integradores tienen un segundo
polo a la frecuencia del GBW del A. O. y el inversor tiene un polo a GBW/2. Estos polos hacen que el desfase para ®¢
sea ligeramente mayor que el esperado y se puede llegar a tener una Q infinita (oscilacién) con valores de Ry grandes
aunque finitos.

Una ligera modificacién del circuito anterior nos lleva al filtro de variables de estado que se muestra en la siguiente
figura. La principal diferencia es que ahora se obtienen tres salidas simultaneas, LP, BP y HP, que se corresponden con sis-
temas de segundo orden de tipo pasa-bajos, pasa-banda y pasa-altos, respectivamente. Las tres funciones de transferencia

van a tener el mismo denominador y s6lo van a diferir en el nimero de ceros en el origen.

Vo2 c Vo3
(BP) (LP)
R |
R
WA

Si consideramos los A. O. ideales, tenemos la misma tension en sus dos entradas de modo que podemos escribir:

Rg . vi—vx . Vo3 —Vx

—_— = 13 =
Ro+R; R Ry

Vx = V02

vor =vx — (i +i3)Ri =vx — (vi—vx) — (vo3 —vx) = 3vx —vi —vo3

Ro
A% :371) —V —V
01 RQ+R2 02 03 1

Las salidas vpy y vp3 se obtienen de sendos integradores, de modo que serdn:

Vo2 = I;—Cls Vol Vo3 = ﬁ Vol
Sustituyendo estas expresiones en la ecuacion anterior queda:
Ro 1 1
Vol =—3m RCs VOV T macaga Vol Vi
voi _ —1 _ —R*C%s?
v 143 RQRfR2 ot RAC2s2 43 RQRfR2 RCs+1

Las otras dos funciones de transferencia son:

Vo2 - RCs
VI RAC252 43 ;ERZ RCs+1
vos _ !
VIR +3 e ROs+ |

La primera funcion tiene dos ceros en el origen y por lo tanto se corresponde con el filtro pasa-altos. La segunda serd un

filtro pasa-banda y finalmente la tercera es la funcién de transferencia de un filtro pasa-bajos. Todas estas funciones tienen
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el mismo denominador, que es de segundo orden y dard dos polos, posiblemente complejos conjugados. Identificando

términos obtenemos:

1 202
— =R°C W) = ——
o3 - "~ RC

1 R 1 R
— =32 pc - Q:—(1+—2)
0wy Ro+R, 3 Ro

2.3.6. Ejemplo de diseiio de filtro activo

Concluiremos este capitulo mostrando un ejemplo de disefio de un filtro basado en etapas de tipo Sallen-Key. El filtro
es de tipo Butterworth, pasa-banda, y de octavo orden. En la figura se muestra la ganancia en funcién de la frecuencia y

la posicién de sus polos y ceros en el plano s.

--43kHz

<1 1kHz
/ L x4

\
I
Ve
—=0O
7
)
p

22.5° L’Sj
i HPiX
LP1..

45°

1kHz 3kHz

””” Q=054 " 7%

-80dB/dec

HP2

LP2

——= LP1 = HP1 = LP2 |~ HP2 —»

Los filtros de tipo Butterworth tienen sus polos distribuidos equiespaciadamente sobre semicircunferencias en el plano
s. El filtro en cuestion tiene 4 polos sobre la semicircunferencia de 3 kHz y otros 4 en la semicircunferencia de 1 kHz.
Ademds hay 4 ceros en el origen. El filtro total se puede descomponer en un filtro pasa-bajos de orden 4 y una frequencia de
corte de 3 kHz seguido de un pasa-altos de orden 4 y frecuencia de corte en 1 kHz. Estos filtros a su vez se descompondran
en dos etapas de tipo Sallen-Key que aportardn dos polos complejos conjugados cada una, y dos ceros en el origen si son
de tipo pasa-altos. El orden en el que se conecten las etapas no va a afectar a la funcién de transfrencia del filtro asi que
en el ejemplo hemos optado por entrelazar las etapas del filtro pasa-bajos y del pasa-altos.

Una vez conocida la frecuencia de resonancia de los pares de polos complejos conjugados (3 kHz y 1 kHz) falta
por determinar su factor de calidad. En el plano s la distancia del polo complejo conjugado al eje imaginario es ®wo/2Q,

mientras que la distancia al origen es ®p, de modo que podemos escribir:

1

= COS(a) — Q = m

20
Donde o es el dngulo que forma la recta que pasa por el polo con el eje real. En nuestro caso hay dos posibles valores
de a0 (22.5° y 67.5°), lo que resulta en dos valores para los factores de calidad (0,54 y 1,3).
Podemos entonces especificar las caracteristicas de cada una de las 4 etapas Sallen-Key:

‘ ‘ Tipo Ganancia ‘ Wo/2m ‘ 0 ‘

LP1 | pasa-bajos 1 3kHz | 0.54
LP2 | pasa-bajos 1 3kHz | 1.3
HP1 | pasa-altos 1 1 kHz | 0.54
HP2 | pasa-altos 1 1kHz | 1.3
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R21 C31 R41
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R3 R3 Agfi f4 ' Vo
C32 ; Ra2 :
LP2 HP2

En la figura se muestra el esquema del filtro completo con sus 4 etapas Sallen-Key. Como en todas las etapas la
ganancia es 1 hemos optado por usar un amplificador seguidor y controlar el valor de Q mediante los cocientes de las

resistencias o condensadores. El los filtros de tipo pasa-bajos teniamos:

0]

71 /Cnl
Qi 2 Cn2

1

B Rn V CnlCrzZ

Cnl 2
4
Cn2 Q
20m !
— =
0 Rn CnZ

De modo que eligiendo un valor arbitrario para R,, podemos despejar C,» de la segunda ecuacién y luego obtener Cy;;

de la primera. En los filtros pasa-altos las ecuaciones son:

(O]

0= 1 /R
2 Rnl

1

B Crz V Rann2

— @ = 4Q2
Rnl
— 2000 =
RnICn

En este caso es mejor fijar arbitrariamente el valor de C,, y despejar de la segunda ecuacion R,1. Luego se obtiene R,;»

despejando en la primera ecuacion.

Tras un poco de tanteo se han encontrado los siguientes valores aproximados para las resistencias y condensadores del

filtro:
LP1 | Ry =15kQ | C;1 =39nF | Cip =3,3nF
HP1 C2 = 10nF Rz[ = 15kQ R22 = 18kQ
LP2 | R3=12kQ | C31 =12nF | C3; =1,8nF
HP2 | C4 =22nF | R4y =2,7kQ | Ryp = 18kQ

La respuesta en frecuencia del filtro disefiado se ha obtenido por simulacion y se representa en la siguiente figura:
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Capitulo 3

Circuitos no lineales

3.1. Comparador
Vce
Vi+
Vo
Vi-
Vee

Entrada (Anal6gica)

Salida (Digital)

Vi+ < Vi-
(Vi+ = Vi-)

L (~Vee)

Vi+ > Vi-

H (~Vcc)

Hasta ahora habiamos visto siempre el A. O. en circuitos con realimentacién negativa. Si pretendemos usar el am-
plificador en lazo abierto vemos que, en la practica, en la salida sélo podemos tener dos voltajes posibles (tensién alta o
tension baja), ya que la gran ganancia del amplificador hace que la salida se sature en cuanto la tensién diferencial en la
entrada supere unas pocas decenas de microvoltios. Podemos considerar por lo tanto la salida del A. O. como una sefial
digital que dard un nivel 16gico alto si la tensién analdgica en la entrada Vi, es mayor que la de V;_. En resumen, el
circuito se comporta como un comparador para las tensiones analégicas de las entradas.

Cualquier A. O. puede usarse como comparador, aunque sélo cuando la velocidad de conmutacién no es elevada. Ello
se debe a que el condensador de compensacién del A. O. limita el slew-rate en la salida lo que se traduce en tiempos
de conmutacién largos. Por ejemplo, un uA741 alimentado con £15V tardaria en cambiar su salida un tiempo At =
AV /SR =30V /0,6 (V /us) = 50 us. Sin embargo el condensador de compensacién no es necesario en un comparador
pues al no haber realimentacién no hay problemas de estabilidad. Hay en el mercado circuitos integrados disefiados
para ser utilizados como comparadores que no incluyen el condensador de compensacion y que tienen unos tiempos de
conmutacién mucho menores. Estos circuitos no deben utilizarse con realimentacién negativa pues pueden no ser estables.

Como ejemplo veremos el comparador LM339 cuyo esquema simplificado se muestra en la figura:

Vee
3.5UA® 100uA

Rpu

Vee

Este comparador presenta un gran parecido con el A. O. LM124, al menos en su entapa de entrada. El rango de entrada

en modo comun también incluye Vgg, con lo que en muchas ocasiones Vgg se conecta a tierra. La salida, por el contrario,
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es de colector abierto. Q8 estard en corte para V. > V;_ y en saturacion en caso contrario. Esto nos obliga a conectar
una resistencia de pull-up externa, Rpy, entre la salida y V¢ para generar la tension de salida. La salida de colector
abierto facilita la interconexién del comparador con los circuitos digitales de diferentes familias 16gicas. Las principales

caracteristicas de este comparador se muestran en la siguiente tabla:

Tiempo de respuesta (pequefia sefial) 1,3 us
Tiempo de respuesta (gran sefial) 0,3 us
Ganancia (Rpy = 15kQ) 200000
Rango de entrada en modo comin Vegg hasta Vee — 1,5V
Corriente de salida maxima 16 mA
Voltaje de offset en la entrada 2mV
Corriente de polarizacién en las entradas 25nA

Observamos que el tiempo de respuesta es mucho menor que en el caso del A. O. También vemos que el comparador
tarda mds tiempo en conmutar cuando el cambio de tension en la entrada es pequeiio.
En ocasiones los niveles de tension en la salida de los comparadores son excesivos. Estos niveles se pueden reducir

usando simples divisores de tensidn, o por ejemplo, mediante limitadores basados en diodos zéner:

El circuito de la izquierda podria utilizarse para adaptar los niveles de tension a los de los circuitos digitales si el diodo
zéner tiene una tensién de ruptura de unos 5V. El circuito de la derecha incluye un limitador simétrico (siempre que los
dos diodos sean iguales) Las tensiones de salida incluyen la tensién de ruptura zéner y la caida en directa de uno de los
diodos (Vz = Vzener + V)

3.1.1. Comparador con histéresis

Una posible aplicacion del comparador serfa la generacién de ondas cuadradas a partir de sefiales sinusoidales. Las
ondas cuadradas a su vez se podrian usar como sefales de reloj en circuitos digitales. Para ello basta con comparar la

tension sinusoidal con la tensidn de la tierra (OV), tal como se muestra en la figura:

0.6

04|
Vi+
02 F

Vi-

Vo 02t

Vi—

Voltaje (V)

04

06+ Vo

0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02 0.022
Tiempo (s)

Sin embargo este circuito tiene el inconveniente de ser muy sensible al ruido. Si la sefial sinusoidal estd degradada
por pequefias amplitudes de ruido se obtiene en la salida una sefial con “glitches” en los flancos, tal y como podemos
comprobar en la grifica adjunta. Esta sefial de salida no podria utilizarse como reloj ya que un circuito digital interpretaria
cada uno de los glitches como un pulso de reloj completo (Los circuitos digitales suelen ser mucho més rdpidos que los
comparadores tipicos).

El problema expuesto en el circuito anterior podria solucionarse si el comparador tiene histéresis. La histéresis puede
interpretarse como una resistencia que presenta el comparador a cambiar el estado de su salida, de modo que para llevarla

a nivel bajo habria que llevar la entrada por debajo de una tensién umbral negativa, mientras que para cambiar la salida a
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nivel alto habria que superar una tensién umbral positiva. Estas tensiones umbrales definen el ancho del ciclo de histéresis

que se observa en la caracteristica de transferencia. Si la amplitud del ruido no supera los umbrales del ciclo de histéresis

se obtendrd en la salida una onda cuadrada limpia de “glitches”:

Vo

Vi+

Vi—

Vth

0.6

0.4

Vth

0.2

o

Vil

02t
04t

Voltaje (V)

06 Vo

0.025

0.005 0.01

0.015
Tiempo (s)

0.02

vil

La histéresis se consigue mediante una realimentacion positiva a frecuencia nula (DC). Esta realimentacién puede estar
presente en el interior del comparador o se puede afiadir externamente, lo que nos permitird controlar las caracteristicas

del ciclo de histéresis. En el siguiente circuito tenemos un ejemplo de comparador con histéresis no inversor:
Vo

En el esquema hemos incluido un circuito limitador que en algunos casos podria no estar presente. Observemos que
se trata de un comparador y no de un amplificador ya que la realimentacion se hace hacia la entrada positiva. Para analizar
estos circuitos y encontrar los umbrales de su ciclo de histéresis, Vry y Vrr, partimos de considerar que en la salida sélo

podemos tener dos tensiones posibles, que serdn +Vz y —Vz, e intentaremos encontrar la tension en la entrada, V7, que

hace que la entrada positiva, Vx, tenga la misma tensién que la entrada negativa (en este caso 0V), ya que esta es justo la

tension a la que cambiard la salida del circuito.

vy, R v = Ry,
= = — -
X IR1+R2 OR1+R2 ! Ry o
Vo = Sy,
TH—R Z
Vo = —R1y,
TL — RZ Z

En la siguiente figura se muestra el esquema de un comparador con histéresis inversor. De nuevo observamos la

realimentacién positiva que lo diferencia de un amplificador no inversor. En este caso la salida conmutard cuando la

tension V; coincida con la tensién Vx que a su vez dependerd del voltaje en la salida.

Vo
Vi +Vz +Vz --
Vo=
Vx T -Vz V Vi
Ri R2 A
il AW R
vi Vth
Vi=vy = Ny,
YT RAR
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Ry

Vo — —V,
TH Ri+R; z
Vi — —Ry v
"TR+R

Los comparadores con histéresis tienen multiples aplicaciones dentro de los circuitos analdégicos, entre las que cabe

destacar su uso en los osciladores de relajacion.

3.2. Otros circuitos no lineales practicos

A continuacién presentamos un conjunto de circuitos no lineales que basan su funcionamiento en el A. O.

3.2.1. Rectificadores de precision

Los circuitos rectificadores de precision tienen como objeto el obtener una sefial que s6lo contenga los semiciclos
positivos (o negativos) de la sefial de entrada y evitando la caida de tensién que se tiene en los rectificadores convencionales
basados en diodos. Estos circuitos siguen empleando diodos pero también incluyen amplificadores operacionales. En la
siguiente figura se muestra un ejemplo:

Va Va yg Va

Vi D1 Vi>0 e Vi<0
Vo = Vo . Vo

Rl Rl RI

Vo=Vi Vo=0
Va=Vo+Vd Va=-Vee

El circuito es basicamente un amplificador seguidor al que se ha afiadido un diodo en serie con la salida del A. O. En
las figuras del centro y la derecha se muestra el circuito equivalente para los semiciclos positivos y negativos de la sefial
de entrada. Durante los semiciclos positivos el diodo estd polarizado en directa. La caida de tensién del diodo, Vp = 0,7V,
no afecta a la salida, ya que la realimentacién del A. O. fuerza Vp =V}, de modo que en la salida del A. O. tendremos
una tension V4 = Vp + Vp. Durante los semiciclos negativos el diodo estd polarizado en inversa lo que nos da el circuito
equivalente de la derecha. No hay realimentacién, asi que el A. O. se comporta como un comparador lo que da una salida

muy negativaen el A. O.: V4 =~ —Vgg. La tension en la salida es de OV gracias a la resistencia Ry.

2
vo '} Va
1 1
s At
< Vo —»/j=—
Vi F 0 -
> = ,'
>
NV
Pl B
) l -Vee _ : _
0 05 1 15

tiempo (ms)
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En la figura se ha dibujado la caracteristica de transferencia del rectificador de precisién anterior junto con un crono-
grama obtenido por simulacién para dicho circuito. Vemos que, efectivamente, la salida es cero durante los semiciclos
negativos y se sigue a la sefial de entrada durante los positivos. Sin embargo también observamos que hay un cierto retraso
en la salida al comienzo de los semiciclos positivos lo que se traduce en un error en la forma de onda en la salida. Este
retraso se debe al slew-rate limitado del A. O. y al hecho de que cuando comienza el semiciclo positivo la tension de salida

del amplificador debe subir desde —Vgg hasta +Vp, lo que supone un cambio de tensién muy grande. El retardo sera:

7 15V

A=A Ay =
SR 70,6V us

=25us
Este retardo en la conmutacidn serd importante sobre todo para sefiales de periodo corto (alta frecuencia). Comparando

el retardo con el periodo podemos obtener un error relativo para el circuito:

At VeE
error=— =At-f = f—
T r=r SR
Para un A. O. 741 con una alimentacién de =15 V y una sefial de 10 kHz el error llega a ser del 25 %. Por lo tanto,
el circuito anterior sélo seria adecuado cuando la frecuencia de la sefial sea baja (de menos de 1 kHz). Afortunadamente
tenemos otro circuito distinto que no experimenta el problema anterior de forma tan acusada:

R2 R2 R2

D2

. I Va
R1

! SORRT

+§ 4| Vo
li .

Vo=0 Vo=-R2/R1 Vi
Va=-Vd Va=Vo+Vd

El circuito emplea un A. O. en su configuracién inversora y dos diodos. Durante los semiciclos positivos de la entrada
la salida del A. O. es negativa de modo que el diodo D1 estard en inversa y el D2 en directa. Esto nos da el circuito
equivalente del centro de la figura, donde podemos comprobar que la tensién en salida serd de OV mientras que en
la salida del operacional tenemos V4 = —Vp ~ —0,7V, una tensién negativa pero mucho menor en valor absoluto que
la alimentacién. Durante los semiciclos positivos el diodo D1 estd en directa y el D2 en inversa. En la derecha de la

figura se muestra el circuito equivalente correspondiente. La tensién de salida es la de un amplificador inversor, esto es:

Vo = —(R2/R1)V;. En la salida del operacional la tensién serd un poco mayor para incluir la caida en directa del diodo
D1.
3
Vo
-R2/R1 ::::
S A e
Vi % *
S of AVa ¢
\\\Vi "’/ O \\\ ........................
1 AN
-2
0 05 1 s

tiempo (ms)

En la figura se muestra la caracteristica de transferencia del nuevo rectificador de precision junto con los resultados de

simulacién para R, = 2R;. El retardo de conmutacién apenas es perceptible en esta grifica, puesto que ahora serfa:
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At = % = ZS% ~ % At741 = 2,3us

Este retardo, que ahora no depende de Vg, es un orden de magnitud menor que en el circuito anterior, lo que permitiria
usar este rectificador de precision con sefiales de frecuencias hasta 10 veces mayores. Ademds, el dltimo circuito permite
amplificar la sefial rectificada por el factor R, /R, lo que lo hace muy adecuado para la deteccién de sefiales de poca
amplitud.

En la salida de un rectificador de media onda no se tiene s6lo una sefial DC, siné que también aparece una componente
AC importante ademds de numerosos arménicos de la sefial sinusoidal original. Las componentes de alterna se pueden

atenuar mucho mediante un filtro pasa bajos, obteniendose finalmente una sefial DC con muy poco rizado.

rectificador de filtro
precision pasa bajos
AC e | XS
al | % 220nF

Vi 220k 220k

3.14k

100nF

En la figura se muestra un ejemplo de rectificador de precision de media onda seguido de un filtro pasa bajo de tipo
Sallen-Key de segundo orden. El filtro tiene una frecuencia de corte de unos 5 Hz, un factor de calidad de 0,7 (lo que
equivale a un filtro de Butterworth) y una ganancia unidad. S6lo nos resta por obtener la relacion que hay entre la amplitud

de la sefial sinusoidal en la entrada y el nivel de continua en la salida. El nivel de DC de una sefial periddica es:

1 /T
Vpe = 7/0 v(t)dt
En el caso de la salida de un rectificador de media onda queda:

1 T/2
Voe = = Asen(ot)dt
T Jo

Vi — A ) O)T 24
DC = Te cos cos > = T®

y si tenemos en cuenta que ® = 21/T, obtenemos:

A
Vpc=—=0,318-A
T

Para un rectificador de onda completa en nivel de continua seria el doble (Vpc = 2A/mt = 0,637 - A). En el circuito
de la figura el rectificador tiene una ganancia @, de modo que tras el filtrado el nivel de DC en la salida coincide con la

amplitud de la sefial sinusoidal de la entrada.

3.2.2. Detector de pico

Reset s
o

Vi Vo Vi Vo

Cj C;F R

El circuito del detector de pico consta de un A. O. en configuracién de seguidor con un diodo en serie con la salida y

un condensador. El condensador memoriza el voltaje del pico anterior de modo que mientras la tensién de la entrada no
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supere dicho valor la salida del A. O. dard un voltaje negativo y el diodo estard en inversa. Cuando la tensién de la entrada
sube por encima del voltaje del ultimo pico el diodo pasa a directa y se cierra el lazo de realimentacion en el A. O. con lo
que la tension en el condensador sigue a la de la entrada. El buffer en la salida es necesario pues cualquier corriente que
circulase hacia el condensador daria lugar a un cambio en la tensién de pico memorizada. Por este mismo motivo seria
muy recomendable que el A. O. empleado en el buffer tenga una corriente de polarizacion en las entradas lo més baja
posible (A. O. con entradas FET, por ejemplo).

Los circuitos mostrados en la figura difieren sélo en la forma en la que se descarga el condensador. La descarga es
necesaria para poder detectar de nuevo picos de nivel inferior al dltimo memorizado. En el primer circuito la descarga
se hace de forma manual al cortocircuitar el diodo mediante un pulsador, lo que hace que la tensién en el condensador
se iguale con la que haya en ese momento en la entrada. En el segundo circuito se ha conectado una resistencia de valor

elevado en paralelo con el condensador lo que hace que éste se descargue lentamente tras la deteccidn de un pico.

3.2.3. Amplificador de muestreo y retenciéon (Sample & Hold)

CLK
Vi

Sustituyendo el diodo del detector de pico por un interruptor controlado por una sefial digital de reloj obtenemos
un amplificador de muestreo y retencion (sample & hold). Durante la fase de reloj en la que el interruptor esta cerrado
tenemos en la salida la misma tensién que en la entrada por lo que ésta serd la fase de seguimiento (Track). En la fase
contraria el interruptor estd abierto y el condensador memoriza la dltima tension presente durante la fase de seguimiento.
Durante esta fase la tension de salida se mantiene constante (fase de Hold).

Observemos que durante la fase de seguimiento pueden aparecer rampas en la salida debidas al slew-rate limitado
de los A. O. Estas rampas introducen distorsion en la sefial de salida. Sin embargo, si s6lo se considera vdlida la salida
durante la fase de mantenimiento no hay distorsion. La tension durante esta fase es una muestra de la sefial de entrada que
se ha tomado en el instante en que cambia la fase de seguimiento a la de retencién (flancos de bajada en la figura), y el
muestreo de las sefiales no genera una distorsion irreversible siempre y cuando se cumpla.el teorema de Shannon, esto es:
que la frecuencia de muestreo sea al menos el doble de la componente de frecuencia més alta de la sefial.

Los amplificadores de muestreo y retencion son un bloque fundamental en los sistemas de procesamiento de sefial de
tiempo discreto, que incluyen entre otros a los convertidores analdgico-digitales y por extension a todos los sistemas de
procesamiento digital de sefial.

3.2.4. Amplificador logaritmico

Cuando en la red de realimentacién de un amplificador operacional se introduce un dispositivo con una caracteris-
tica de transferencia no lineal se obtine un amplificador con una no linealidad explicita. En la figura se muestran dos

posibilidades (’(a)’ y ’(b)’) para un A. O. en configuracion inversora:

amp. logaritmico
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En el caso ’(a)’ el dispositivo no lineal estd en la entrada. Como en el nodo de la entrada negativa del operacional
tenemos una tierra virtual la corriente en la entrada es I; = f(V;), siendo f (V') la caracteristica del dispositivo. La tensién
en la salida es por lo tanto Vo = —Rf(V}).

En el caso ’(b)’ la corriente en la entrada es I; = V; /R, esta corriente a de ser igual que la que pasa por el dispositivo
no lineal: V;/R = I = f(—Vop), por lo que la tensién en la salida es: Vo = —f~!'(V;/R). Por lo tanto se obtiene la funcién
inversa del dispositivo como caracteristica de transferencia del circuito.

En la siguiente tabla resumimos los tipos de funciones posibles y los dispositivos involucrados:

‘ Dispositivo ‘ f(v) ‘ D ‘
Diodo exponencial logaritmo
BIT exponencial logaritmo
FET cuadrado | raiz cuadrada

De estas posibles funciones sin duda la mas comun es el logaritmo. En el circuito de la figura de la derecha se muestra
un posible amplificador logaritmico empleando un BJT. El transistor es preferible al diodo ya que su caracteristica se

aproxima mads a una exponencial que la del diodo. La corriente de emisor del BJT se puede poner como:

Vi
IE = Isexp (%)
T

donde Is es la corriente inversa de saturacién que depende del drea de emisor del transistor y Vy = KT /g es la tensién

proporcional a la temperatura absoluta (Vr ~ 25mV a temperatura ambiente)

Vi Iee —Vo
A Jeexp [ =22
R seXp Vr

Vi
Vo=—-VrIn| —
IsR

Vemos que efectivamente se sigue una funcién de tipo logaritmo, aunque la tensién de salida va a depender del tipo

Dado que Vpg = —V» podemos escribir:

de transistor empleado pues Is aparece en la expresion de Vp. Si la tension de entrada se multiplica por 10 la tensién de

salida cambia en:
’ Vl
Vo=-VrIn| — | = —=Vrln IR —VrIn(10) — AVp =VrIn(10) = 57mV

Vemos que la ganancia del amplificador logaritmico es de 57 mV /decada, un valor bastante pequefio que segura-
mente obligaria a incluir alguna amplificacién adicional, tal y como se muestra en el ejemplo de la siguiente figura: un
fotémetro en el que la salida del amplificador logaritmico se multiplica por 17.5 para obtener una ganancia de 1V /decada.
Notese ademds que la sefial de entrada es una corriente por lo que hemos prescindido de la resistencia del amplificador

logaritmico.

1k 17.5k

P AW

i A

, Vo
fotodiodo’
N

(1V/dec)
33k 1k

~12v WQ ;JWV;W
ajuste del cero

Un amplificador logaritmico mds sofisticado es el que se presenta en la siguiente figura. El circuito integrado LOG104

tiene dos entradas de corriente y genera una salida proporcional al logaritmo del cociente de las dos corrientes de entrada.

El condensador C¢ se incluye para mejorar la estabilidad y no va a afectar al anélisis.
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_VBEZ

' R2=7.7R1

i (Vee1 —Vae2)
i R1

Observemos que entre las dos resistencias vamos a tener la tension Vpg1 — Vg2, v si despreciamos las corriente de

base de Q1 entonces la tension en la salida ha de ser:

Ri+R;
Ry

Vo = (Vg1 — VaE2)

Las tensiones Vg son:

VBEI = VT In L

I 1
IS — (Vg1 —VBg2) =Vrln (1—])
Veex = Vr In é 2

Dado que los transistores Q1 y Q2 son idénticos las corrientes /s también lo son y se cancelan. La tension de salida es:
Ry I
Vo=(1+—=—|VrIn| —
¢ ( +Rl> ' n(’Z)

R I I
Vo= (1 + —2) VrIn(10)log,, (—‘) =500mV -log,, (—‘)
Ry b L

El amplificador da por lo tanto una salida que crece 500 mV por cada década y que es nula cuando las dos corrientes

de entrada son iguales.
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Capitulo 4

Generacion de senal

4.1. Osciladores de relajacion

Estos circuitos basan su funcionamiento en la carga y descarga ciclica de un condensador. Tienen una salida digital
con dos tensiones de salida posibles en la que se obtiene una onda cuadrada, y en el condensador se pueden obtener otras
formas de onda como las tridngulares o de diente de sierra. Un primer ejemplo de oscilador de relajacién es el de la

siguiente figura, que utiliza un comparador inversor con histéresis realimentado mediante una red RC:

Vo

R2

R1

En este circuito, cuando la salida del comparador estd en alto (Vo = Vg) el condensador C se carga a través de la
resistencia R hasta que su tension llega al limite superior del ciclo de histéresis del comparador, Vrg. Entonces la salida
conmuta y pasa a ser Vo = V7. A partir de este momento el condensador se descarga hasta que su tension llega al limite
inferior del ciclo de histéresis, V7., momento en el que el comparador conmuta su salida a nivel alto, Vo = V y el ciclo
se repite. Analizaremos a continuacién cual es el periodo de la oscilacion.

Cuando un condensador se carga o descarga a través de una resistencia su voltaje varfa con el tiempo de forma
exponencial. Cualquier forma de onda de este tipo se puede ajustar a la siguiente ecuacion:

ve(t) = Voot (Vo — Veo) €Xp (_—t) 4.1)
RC

Donde V. es el voltaje final al que tiende asintoticamente el condensador y que se alcanzaria transcurrido un tiempo
infinito si el circuito no conmutase. Vy es el voltaje inicial para t = 0 y el producto RC es la llamada constante de tiempo
del circuito, pues tiene dimensiones de tiempo. Comenzamos calculando el tiempo Ty, que es el que dura la carga del

condensador. En este caso tenemos:

—t
Vo=VrL ; Voo =Vy — ve(t) = Vi + (VrL — Vi) exp <E>

El final de la fase de carga ocurre cuando ve(Ty) = Vrp:

—Ty Ve —Vru —Ty
Vo =V, Vo —V A N MRS R A
TH i+ (Ve H)exp< RC ) Ve —VrL exp< RC )

Ty = RC In (M)

Ve —Vru

Durante la fase de descarga tenemos:
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—t
Vo =Vry : Vo =V, — VC(I) =V, + (VTH - VL) exXp (E)

-1 Ve =V T
Virr = Vi 4+ (Vo —V, _
rL=Vi+ (Ve l)“p(Rc) Ve — Vi exp(Rc)

Vre = Vi
T, = RCln <7>
Vro—Vi
El periodo de la oscilacién serd la suma del tiempo de las dos fases: T = Ty + Tp. Asimismo se puede definir el
"Duty-Cycle’ como la fraccién del tiempo en el que la salida estd en alto: D = Ty /T = Ty /(Tw + T1.). Esta fraccién es
adimensional y se suele indicar en tanto por ciento (D = 50 % para ondas cuadradas).

Consideremos ahora los datos del comparador inversor con histéresis. Suponiendo una alimentacion simétrica tenfamos:

R
Vi ="Vz Vru =Vz 5735,

R
Vi=-Vz Vi =-Vz x5

Sustituyendo estos valores en los tiempos anteriores obtenemos:

Vi 4 Vg m R 2R
7b:Rcm<————ﬂﬂ2 :Rcm(1+—i>

_ Ry
VZ VZ R{+Ry RZ

Vz—Rl +Vz 2R
YRR TV 2

Como hemos obtenido Ty = Ty, la salida serd una onda cuadrada de periodo:

2R
T=m+n=mcm0+ﬁg
2

Otro oscilador de relajacién bastante comtn es el que se muestra en la siguiente figura. En este circuito se emplean
dos inversores CMOS junto con una red RC. El condensador estd conectado entre la salida y la entrada y proporciona una
realimentacidn positiva para frecuencias altas. La resisrencia R se ha puesto como proteccion contra sobretensiones y no

deberia circular una corriente apreciable por ella ya que suele ser bastante mayor que R.

Para analizar cualitativamente este circuito consideraremos a los dos inversores como un comparador que da una salida

T

baja, V7, para tensiones de entrada inferiores a la tensién unbral Vry y una salida alta para voltajes de entrada mayores
que Vrpy. Si partimos de un estado con la salida en tensién baja, el nodo Vx tendrd una tensién alta y esto hard que el
condensador se cargue y V; aumente hasta alcanzar la tensién umbral, V7. Entonces la salida cambia bruscamente de

bajo a alto debido a la realimentacién positiva: un aumento de Vp provoca otro aumento en V; que a su vez da lugar a un
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aumento mayor de Vy. El cambio de tension, (Vg — V1), en Vo se tiene también en V; ya que el condensador no se puede
descargar instantaneamente, de modo que la tensién en V; pasa a ser V; = Vry + (Vg — V1), mayor que la alimentacién
positiva. Ahora tenemos una tension baja en Vy, de modo que el condensador se descarga hasta llegar de nuevo a tener
Vi = Vrg, momento en el que la salida Vp conmuta bruscamente a nivel bajo. El cambio de tension en Vo da lugar a que
Vi baje hasta V; = Vg — (Vg — V1), que es una tension inferior a Vy.. A partir de este momento el condensador comienza
de nuevo a cargarse repitiendo el ciclo.

El hecho de que la tension en la entrada pueda superar las tensiones de alimentacion podria hacer que entrasen en
conduccidn los diodos de proteccion antiestdtica de las entradas CMOS y que circulase una corriente bastante grande
hacia la entrada. La resistencia R; limita dicha corriente a valores lo suficientemente pequefios como para que no suponga
un riesgo para el inversor y para no alterar los ciclos de carga y descarga del condensador de forma apreciable.

En los inversores CMOS tipicos solemos tener:
1
Vu = Vee V=0 Vru = EVCC
Con estos datos es facil obtener Ty = T;, = RC In(3), con lo que el periodo de la oscilacién es:

T =22RC

4.1.1. El temporizador NE555

El circuito integrado NE555 fue disefiado por Hans Camenzind para la empresa Signetics como un temporizador
de precisién de propdsito general en 1968. Hoy, 40 afios después, este integrado sigue siendo fabricado por numerosas
empresas tanto en su version bipolar (xx555) como CMOS (xx7555). A pesar que este integrado entré en produccién como
una inicativa particular de su disefiador y sin un andlisis de mercado previo el 555 ha resultado ser el circuito integrado

mas vendido de todos los tiempos. En la siguiente figura se muestra su diagrama de bloques.

Vce T 8 ResetT 4
| s«
Threshold
6 CV. Vee ; 6 + reset Output
— THR DIS —— Control Volt. ese 3
5 _
555 o>
2 3 Discharge
—— TRG OouT —— 7
— +
RES GND W set
4 ‘ 1 ‘ 2 -

5K
GND

El 555 es un circuito integrado de 8 pines que incorpora dos comparadores, un divisor de tension resistivo para generar
las tensiones de referencia de dichos comparadores, un biestable con una entrada de reset adicional y dos salidas, una de
ellas de tipo de colector abierto capaz de absorber hasta 15mA. En muchas aplicaciones los pines de Reset (pin 4) y
ControlVoltage (pin 5) se dejan sin conectar. En estos casos la entrada de reset queda inactiva gracias a un pull-up interno
y las tensiones de comparacién serian de % Veey % Vece.

El temporizador 555 puede funcionar basicamente de dos modos distintos: como temporizador monoestable o como
oscilador astable. En la configuracién de monoestable el circuito genera un pulso en la salida tras ser disparado a través

de la entrada TRG (pin 2). La duracion de dicho pulso es proporcional a la constante de tiempo RC.
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Vce TRG 1

VCC ~-mmmmmmm o
Vce
Slour bpis?
555
) THR & Ve
_2.l7re
GND c

En la figura vemos el esquema del monoestable. La salida puede permanecer indefinidamente en nivel bajo y el
condensador descargado (estado estable). Cuando disparamos el monoestable, haciendo que por unos instantes la tensién
en la entrada TRG sea inferior a % Ve, 1a salida pasa a nivel alto y el transistor del pin 7 (Discharge) pasa a corte. En este
estado el condensador comienza a cargarse a través de la resistencia. Cuando la tensién del condensador llega a % Vece se
hace un reset del biestable interno del 555. La salida pasa a nivel bajo y el transistor del pin 7 descarga rdpidamente el
condensador. El circuito vuelve a su estado estable y queda listo para volver a ser disparado.

La duaracién del pulso de salida del monoestable puede calcularse considerando que al final de dicho pulso la tensién

en el condensador es justamente % Vee:

ve(t) = Viat (Vo — Vi) exp (i) { Vo=0

RC Voo = Ve

2 Vee =V, Vee e i
z — _ xp [ —2
3 cc cc cc €Xp RC

Ty = RC In(3) =~ RC

En el modo de funcionamiento astable los pines 2 (TRG) y 6 (THR) estan unidos juntos, de modo que cuando la
tension en el condensador baja se hace un ’set’ del biestable y cuando sube se hace un ’reset’. Por lo tanto ninguno de los

dos estados posibles de la salida es estable ya que conmutard al estado contrario al cabo de un cierto tiempo.

Vce

Vce
-— OUT DIS

2/3 Vcc
555 THR

TRG 1/3 Vce

GND ]
B o) L1
T

Durante la fase de carga el transistor del pin 7 estd en corte y el condensador se carga a través de R4 y Rp en serie.
Tenemos:

—1 Vo=1%Vee
VC(I) =V.+ (V() — Voo) exXp W V. — VCC

2V =V +(]V Vee)e —Tn
z — Z _ xp| ———1
3 cc cc 3 cc cC)CXp (Ra + R5)C
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Ty = (RA +RB)C 11‘1(2)

Durante la fase de descarga el transistor del pin 7 se satura con lo que dicho pin queda conectado a tierra (la tensién
de saturacion del transistor se puede despreciar). El condensador se descarga por lo tanto sélo a través de Rp:

—1 Vo= 3Vee
ve(t) = Ve + (Vo — Vo) exp | —— 3
)=Vt (- Voexp () { S
1 v 2 v -7
— e ex JE—
3 Vce =3 vee P RsC
TL = RBC ID(Z)
El periodo de la oscilacién es: T = Ty + T, = (R4 + 2Rp) C In(2)
y la frecuencia se puede poner como:
Fo I 1,44
T (Ra+2Rp)C
La onda obtenida no es cuadrada. Su duty-cycle es:
Ty  Ra+Rp  1+Ra/Rp

D

- Ty +T1p o Ra+2Rp B 2+ R4s/Rp

El duty-cycle es siempre mayor que 1/2, pero se aproxima a este valor si la resistencia R4 es mucho menor que Rp
(D=152,4% si Ry = Rp/10).
El circuito integrado 555 se puede emplear como bloque funcional en el disefio de otros tipos de osciladores. A titulo

de ejemplo se muestra el circuito de la siguiente figura que es un generador de onda de diente de sierra:

Vce Vee VCC — - mm e
8 8
| l Re Re
Vce Vcc
pis |-~ DIs |-~ | | 2BV
] . Qi Q2
555 THR Ve DD 555 THR ve | ve
TRG |2 TRG |2 1/3 Vee
GND c GND C R
1 1 ‘ ‘
o ¥

El funcionamiento del oscilador es como sigue: cuando la salida estd en alto el pin Discharge estd en alta impedancia.
El condensador se carga con una corriente constante proporcionada por la fuente de corriente lo que da lugar a una rampa
de tension entre sus terminales. Cuando la tensién alcanza el limite superior (2/3 V¢c) la salida pasa a nivel bajo y el
transistor del pin Discharge entra en conduccion. Este transistor es capaz de absorber una corriente mucho mayor que
la que proporciona la fuente y hace que el condensador se descargue en un tiempo muy corto. De este modo se obtiene
una onda con rampas de subida lentas y de bajada rdpidas, que habitualmente se denomina onda de “diente de sierra”. El

periodo de la onda casi coincide con el tiempo de subida, Ty, dada la gran asimetria del diente de sierra. Este tiempo es:

AV _ 1/3Vee _ VeeC

=
v yjc 3]

T%TH:

En el circuito de la figura la fuente de corriente se ha implementado mediante un espejo de corriente con degeneracién

en los emisores. Las resistencias Rg son necesarias para evitar que los mismatches de los transistores discretos afecten
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mucho a la corriente de salida del espejo. Ademds estas resistencias aumentan la impedancia de salida de la fuente. Sin

embargo, hay que evitar los valores grandes de Rr pues darfan lugar a una caida de tension grande y el transistor QI
podria pasar a saturacién (La tension de colector sube hasta 2/3 V¢¢). La corriente de la fuente es:

Vee —Vi
j— Yec— VBE

R+ Rg

Si despreciamos Vpr (Ve > 0,7V) y sustituimos el valor de la corriente en la ecuacion anterior obtenemos:
T3 (R+Rg)C

4.1.2. Generadores de onda triangular y generadores de funciones

La forma de onda tridngular puede generarse mediante un oscilador con el diagrama de bloques de la figura:

Integrador
H(s)=k/s

El circuito consta de un lazo que incluye un integrador y un comparador con histéresis. En el lazo debe haber un

C

R1 R2

AW
J\AW

nimero impar de inversiones de modo que si el integrador es inversor el comparador no deberia serlo para evitar tener que

incluir un inversor de forma explicita. En la siguiente figura se muestra una implementacién practica de dicho circuito:

— Vsq
Vz

Wi

El circuito consta de un integrador inversor y de un comparador con histéresis no inversor. La tensioén de salida del
comparador estd limitada a +V, y las tensiones umbrales de su ciclo de histéresis son: Vg = +Vz % yVrp=-Vz %
cada rampa es:

Vir

La ganancia del integrador es k = I;_Cl’ lo que da lugar a rampas en su salida de pendiente

dVTR
dt

= :F]‘e/_é La duracién de
Ry
AV 2Vzg Ry
Th=T,=——= 2 =2—RC
d‘(;TR Yz Ry
7 RC
y el periodo de la onda es:

R
T=Ty+T,=4—"RC
R

La forma de onda tridngular se puede usar para obtener a partir de ella una sefial sinusoidal por medio de un circuito
no lineal con una caracteristica de transferencia de tipo seno. Afiadiendo éste ultimo bloque al diagrama del generador de
sinusoidales:

onda tridngular obtenemos un generador de funciones capaz de producir tanto ondas cuadradas como tridngulares como
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_1\ Distorsion de
\ tipo seno
Integrador
H(s)=k/s ) *l
| ‘
Vsq Vir Vsin

La calidad de la sefal sinusoidal depende en gran medida del circuito de distorsién. Lo habitual es aproximar la
funcién de transferencia de tipo seno por otra de tipo lineal a tramos e implementar el circuito de distorsién como una red
de resistencias y diodos (o transistores), tal y como se hace en el generador de funciones ICL8038. En la siguiente figura

se muestra un ejemplo simplificado de uno de estos circuitos:

+Vce
D3 Ro4
+V3 Vo
Ro D2 Rb3
— +V2 +¥g ,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, R
+ m3 M¢
Ri Ri D1 Rb2 V1 m2 !
vi A V1 m !
2Rb1 Vi i
Vo -1
Rb2 m2_/.. -vi |
m4 m,3,:::::::::::Z,,—,V2,,,,,,,,,,,,j ,,,,,,,,,,
-V2 ! -V3 !
o8 i >
-v3 — ] !
Ro4
-Vee

Suponiendo que los diodos son ideales, y que las resistencias Rp, son mucho menores que Ry, R; y R, podemos

obtener las tensiones en cada nodo de la cadena de resistencias Rp,:

Rpi . Rp1 +Rp2
; Vo =Vee
Rp1+Rp2+Rp3+ Rps

Vi=Vce
Rp1 4+ Rp2+Rp3 + Rpa

Para valores de V; positivos e inferiores a Vi, todos los diodos estdn en corte, no circula corriente por R; y tenemos
Vo =V, esdecirm; = 1.
Para tensiones de salida comprendidas entre V| y V; el diodo D1 estd en conduccién. La pendiente de la caracteristica
de transferencia sera:
R,
m) = ———
Ri+Ry
Asimismo, las pendientes en los siguiente tramos serdn:

(Ri|R2)

3= ; my =0
R1+(R1||R2)

Eligiendo adecuadamente los voltajes V, y las pendientes m, se puede minimizar el contenido arménico en la salida

para un nimero de tramos dado.

4.1.3. Osciladores controlados por voltaje (VCO)

En muchas ocasiones se necesita un oscilador cuya frecuencia (o periodo) se pueda variar de acuerdo con una tension

de control (oscilador VCO). Un oscilador de estas caracteristicas puede obtenerse a partir de un oscilador de onda tridn-
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gular en el que hacemos la pendiente de las rampas de integracién proporcional a la tensidn de control, tal y como se ha

hecho en el VCO de la siguiente figura:

Integrador Comparador
Vetl R S1 inversor
Y con histeresis

Vel h >
R3 %
R3

-Vctl

/4

Considerando que Vcrp s6lo deberia tener valores positivos pasemos a analizar el comportamiento del circuito.
Suponiendo que partimos de un estado con el interruptor S1 cerrado el integrador dard una rampa decreciente en la
salida de pendiente —Vcrr/RC. Llegard un momento en el que el comparador conmutard su salida a nivel alto (el com-
parador es inversor), con lo que se cerrard el interruptor S2 en lugar del S1 y en el integrador comenzara una rampa de

subida hasta que conmute de nuevo el comparador y se repita el ciclo. El ancho del ciclo de histéresis del comparador es:

Ry
AV =2Vee ——
“Ri+R
La duracién de un semiperiodo es por lo tanto:
Ry
T AV 2Vecgim,  2Vee R
2 & Yew Ve Ri4Ry

dr RC

La frecuencia de la oscilacion es:

1 Vern(1+Ra/Ry)

F=7 4VeeRC

Donde podemos observar que la frecuencia de oscilacion es proporcional a la tension de control Verr. Este es un tipo
de dependencia muy deseable en cualquier VCO, especialmente si va a utilizarse dentro de un lazo de enganche de fase
(PLL).

4.2. Osciladores sinusoidales

Los osciladores sinusoidales estdn basados en amplificadores realimentados. El andlisis de estos circuitos pasa en
primer lugar por la obtencién de la funcién de transferencia en lazo abierto del oscilador sobre la que posteriormente se

aplicard el criterio de oscilacién de Barkhausen para ver si el circuito puede oscilar o no.

OSCILADOR SINUSOIDAL FUNCION DE TRANSFERENCIA EN LAZO ABIERTO
= AlS) e B(s) JB Vi Vo
Vi 3 H(s)
Vo el 3 H(s)=A(s)-B(6)
B(s)
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En la figura de la izquierda se muestra un diagrama muy general de un oscilador que incluye un amplificador, A(s),
y una red de realimentacién, B(s). Para la obtencién de la funcién de transfrencia en lazo abierto hay que romper la
realimentacion por alguna parte del lazo del oscilador. El nodo que se abre puede ser a priori cualquiera, pero no hemos
de olvidar el efecto que la impedancia del nodo que consideramos como entrada tendria en la funcidn de transferencia
en la salida. Por ello en la figura del centro se incluye un segundo amplificador cuya impedancia de entrada actiia como

carga en la salida de B(s). Tras el anlisis del oscilador en lazo abierto obtenemos la funcién de transferencia H (s).

Criterio de Barkhausen

El criterio de Barkhausen nos dice que un sistema es capaz de mantener una oscilacion si existe una frecuencia no

nula, @y, para la cual la funcién de transferencia en lazo abierto es la unidad:
H(jwo) =1
Dado que las funciones de transferencia son complejas este criterio se puede dividir en dos partes:

1. La fase de la funci6n de transferencia en lazo abierto a la frecuencia de oscilacién ha de ser de 0°: ¢(H (jmg)) =0

2. La ganancia de la funcién de transferencia en lazo abierto a la frecuencia de oscilacion ha de ser la unidad:
|[H (joo)| =1

La validez de este criterio se puede verificar considerando que cuando se cumple tenemos en la salida una onda sinusoidal
que tiene la misma amplitud y fase que la que se aplica en la entrada del oscilador en lazo abierto. Si ahora cerramos la
realimentacion sustituyendo el generador de sefial de la entrada por la propia salida, la oscilacién se mantendra de forma
indefinida.

En la prictica es imposible asegurar que la ganancia en lazo abierto sea exactamente la unidad. Si la ganancia es
inferior a la unidad las oscilaciones decrecen de amplitud de forma exponencial hasta atenuarse completamente. Por el
contrarrio, si la ganancia es mayor que la unidad la amplitud de las oscilaciones crece de forma exponencial hasta que se
limita debido a las no linealidades de los circuitos (el amplificador se satura). Todos los osciladores précticos tienen una
ganancia en lazo abierto mayor que la unidad para garantizar el arranque de la oscilacién.

A continuacién analizaremos algunos ejemplos de circuitos osciladores y veremos que condiciones han de cumplir

para que oscilen basandonos en el criterio de Barkhausen.

4.2.1. Oscilador de anillo

El oscilador de anillo estd formado por un nimero impar de amplificadores inversores conectados formando un anillo.
El nimero minimo de inversores en el anillo es 3. Los inversores pueden ser de todo tipo, incluyendo desde las puertas
16gicas (este tipo de oscilador se suele emplear como estructura de test para medir los retardos de propagacion de las
puertas logicas) a los amplificadores diferenciales (en este caso N podria ser también par). Consideremos que tenemos

sOlo tres inversores en el anillo, cada uno de ellos con una funcién de transferencia del tipo:

_AO
T+

p

A(s) =

Donde Ay serd la ganancia en DC del inversor y ®,, la frecuencia del polo dominante de su respuesta en frecuencia.
La funcidén de transferencia en lazo abierto del oscilador sera:

H(s) = A3(s) = i A

370 32 40
(1+wip) o3 F35 35, +1
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Para que se cumpla el primer punto del criterio de Barkhausen (fase = 0°), debe existir una frecuencia, ®p, para la que

H(jo) =

el denominador de H (jwp) no tiene parte imaginaria. Esto se cumple si:

3
[ O [ @
](wp) + ](mp) o \/_wp

La segunda parte del criterio de Barkhausen nos exige que la ganancia del lazo a la frecuencia de la oscilacion sea la

unidad. Esta ganancia es:

_A3 A3
H(jmo)zi()z:§0:1 N Ap=2
(a)

En resumen, para que el oscilador de anillo de 3 inversores oscile la ganancia de cada inversor ha de ser de al menos

Trataremos ahora de extender este andlisis desde un punto de vista diferente al caso general del anillo de N inversores.
Para frecuencias bajas el desfase del anillo es de 180° ya que tenemos un niimero impar de inversiones. Los 180° de desfase
adicional que faltan para que al final del anillo la sefial salga en fase con la entrada se repartirdn de manera equitativa entre
los inversores, por lo que cada inversor deberd aportar un desfase adicional de A@ = t/N. Como suponemos que el inversor

tiene un Unico polo este desfase se tiene para la frecuencia:

(Q)) LY T
arctan (| — | = — — Wy = wptan (—)
(0P N N

Para esta frecuencia la ganancia de cada inversor debe ser la unidad para asi tener una ganancia total unidad:

A A /
|A(je)| = 0 - 0 =1 — Ag = 4/1+tan? (E)
\/Hw_% 1+ tan? (F) N

3
@y

En la siguiente figura se muestra un oscilador de anillo con un nimero par (4) de inversores diferenciales. Hay que
tener en cuenta que en este circuito en realidad hay 5 inversiones ya que el hecho de intercambiar las sefiales positivas y
negativas en un circuito diferencial equivale a un cambio de signo. Cada inversor aporta 45° de desfase por lo que podemos
obtener salidas en cuadratura (desfase de 90°). Este es un tipo de oscilador bastante comtin en los circuitos integrados
digitales, donde se usa como generador de reloj en circuitos PLL.

Vo- Vo+ |

A titulo de ejemplo se ha simulado el oscilador de anillo de 3 inversores de la siguiente figura. Cada inversor tiene
una ganancia, Ag = 2,16, ligeramente mayor que la necesaria para la oscilacién (A9 = 2), y un polo a una frecuencia
®, = 277234 rad /s. La frecuencia de oscilacién serd por lo tanto @y = v/3®, = 21+ 12530 rad /s.
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En la figura se muestra el arranque de la oscilacién. Como podemos ver la amplitud crece de forma exponencial hasta
que pasados unos 4,2 ms la distorsioén de los inversores limita la ganancia y la amplitud deja de aumentar. Una ver que la
amplitud es constante se obtiene una onda sinusoidal con algo de distorsidn y una frecuencia ligeramente distinta de la que
se tenfa durante el arranque. Gracias a que la ganancia de los inversores es s6lo un poco mayor que la minima necesaria
para la oscilacion se puede obtener una onda con poca distorsion. Si la ganancia fuese mucho mayor que 2 la onda en el

estado estacionario serfa pricticamente cuadrada, de mayor amplitud, y de una frecuencia bastante distinta de la inicial.

4.2.2. Oscilador de puente de Wien

El oscilador de puente de Wien es un ejemplo tipico de oscilador sinusoidal de baja frecuencia. Se basa en un ampli-

ficador operacional y en un puente de resistencias y condensadores como el que se muestra en la figura:

_amp. No Inversor a
R - : c 4 Y
R2 Vi Vo ) | :
c D{> | ! ! gl
Vo
Vi J_ | !

i i K=1+R2/R1

R1 R C

En la figura también se muestra el lazo del oscilador abierto donde podemos identificar un amplificador no inversor.

En la figura de la derecha finalmente tenemos el circuito equivalente en lazo abierto que utilizaremos para obtener la
funcién de transferencia, H(s) = vo/vr, y luego comprobaremos que se cumpla el criterio de Barkhausen. Comenzamos

obteniendo las impedancias que se muestran en la figura:

s _pe L_I4RG 1 R
' - ’ 7 1/R+Cs  1+RCs

Cs Cs

La funcidn de transferencia en lazo abierto sera:

R
His) =20 = k-2 - LIRGs =K RCs
vy Z1+2» I+C{§Cs + l+l;€Cs RCs+ (1 +RCS)2
RCs
H(s) =K
() = K erc2s T 3RCs 1 1

iRCw

H(jo) =K J

—R2C202 + j3RCO+ 1

Segiin el criterio de Barkhausen debe existir una frecuencia, ®p, a la que la fase de H(jwg) sea 0. Dado que el

numerador de H(j®) es imaginario el denominador también deberia serlo para que H (j®o) sea real, o lo que es lo mismo:

1
—R*C*02+1=0 W)= —
0+ — 0 RC

A esta frecuencia la ganancia de H(jo) debe ser la unidad:
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La ganancia del amplificador no inversor ha de ser 3 para mantener la amplitud de las oscilaciones. Si esta ganancia
es sustancialmente mayor se obtiene una onda con mucha distorsién pues la amplitud crece hasta que el A. O. se satura.
Por el contrario, si la ganancia no llega a 3 el circuito no oscila, asi que el valor R, /R es bastante critico.

Una solucién ingeniosa fue propuesta por Bill Hewlett y Dave Packard (fundadores de HP) en su oscilador de audio
HP-200: La resistencia R; fue sustituida por una bombilla. La resistencia del filamento de la bombilla aumenta mucho
con su temperatura y esta dependencia ayuda a limitar la amplitud de las oscilaciones sin generar distorsion. El principio

del funcionamiento es como sigue:

= Al encender el oscilador el filamento esta frio y su resistencia es baja. Esto da una ganancia alta para el amplificador

que garantiza el arranque de las oscilaciones.

= Cuando la amplitud de las oscilaciones crece aparece una tension de alterna entre los terminales de la bombilla. El

filamento se calienta por efecto Joule.

= Al calentarse el filamento aumenta la resistencia de la bombilla y se reduce la ganancia del amplificador. Las

oscilaciones dejan de crecer de amplitud.

= Se alcanza una situacion estable en la que el valor de la resistencia de la bombilla es el justo para que la ganancia
del lazo del oscilador sea exactamente la unidad. La forma de onda en la salida es una sinusoide pura, practicamente

libre de arménicos, de una amplitud que cabe dentro del rango de salida del amplificador.

Normalmente la tensién de alterna en la bombilla no es suficiente como para que su filamento llegue a ponerse incandes-
cente, con lo que ésta no suele fundirse nunca. En la foto se muestra un oscilador HP-200, que fue el primer producto de la
firma HP y que fue utilizado por Walt Disney durante el rodaje de la pelicula “Fantasia”, en particular, para la certificacion

de los equipos de audio de las salas en las que se iba a proyectar dicha pelicula.

4.2.3. Osciladores LC. Oscilador de Colpitts

Para generar sefiales sinusoidales de alta frecuencia se suelen emplear osciladores basados en circuitos resonantes LC,

entre los que destacan los osciladores de Colpitts y de Hartley:

Colpitts Hartley

Los esquemas de la figura serfan circuitos equivalentes de AC muy simplificados. El oscilador de Colpitts emplea
dos condensadores y una autoinduccién y su frecuencia de oscilacidn estd préxima a la frecuencia de resonancia de L en

paralelo con el equivalente en serie de Cc y Cp:
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1

CcCp
Cc+Cp

Por el contrario, el oscilador de Hartley emplea dos autoinducciones y un sélo condensador. Se puede considerar como

el circuito complementario del oscilador de Colpitts. Su frecuencia de oscilacién serd aproximadamente:

1

0= —
(LC +LB)C

En la practica los osciladores de Hartley se suelen construir usando una tnica autoinduccién con una toma intermedia,
de modo que habria que considerar la inductancia mutua entre Lc y Lp que nos dard una autoinduccion equivalente en
serie mayor que (Lg+ L¢)

Analizaremos a continuacién sélo el oscilador de Colpitts, ya que para el caso del oscilador de Hartley el anélisis va

a ser similar.

Emisor Comun Colector Comuln Base ComuUn

En la figura se muestran tres posibles implementaciones del oscilador de Colpitts, cada una de ellas con una configu-
racion distinta del transistor e incluyendo los elementos de polarizacién necesarios. Todos estos circuitos son equivalentes
ya que solo se diferencian en qué terminal del transistor se ha elegido como tierra (sin considerar de momento los circuitos
de polarizacidn), y la eleccién de un origen de potencial (tierra) es siempre arbitraria. La configuracion de base comun es
una de las mds habituales. Aunque nosotros vamos a analizar un oscilador con el transistor en emisor comun los resultados

seran aplicables para los tres casos.

28y
Vi Y /@\ Vo
gm Vi ‘ ‘
. ‘

r Ae —_—Cc Co Rb

En la figura anterior se muestra el circuito equivalente de pequeiia sefial de oscilador de colpitts de emisor comun

en lazo abierto (abierto en el terminal de base del transistor). Las resistencias R¢ y Rp representan las cargas resistivas
presentes en los terminales de colector y de base respectivamente. R¢ incluiria el equivalente en paralelo de la resistencia
de salida del transistor, ro, resistencias de carga en la salida, resistencias de polarizacién (depende del circuito) y parte
de la resistencia paralelo interna de la autoinduccién. Por su parte Rp incluiria la resistencia de base del transistor, 7y,
posibles resistencias de polarizacion y el resto de la resistencia paralelo de la autoinduccion. Hemos considerado usar
un modelo de transconductancia para el transistor BJT con la intencién de extender este andlisis también a osciladores

basados en FETs. Para obtener la funcion de transferencia en lazo abierto partimos de la tension en el colector, vc¢:

Z = Zt H(s) Yo Z Zt
Ve = —9,,V — Vo = Vo ——— — §)= — = — R —
C 8mVIL3 o CZ[-I—LS VI 8m 3Z]+Ls
Donde las impedancias son:

1 Rp

' Css+1/Rg 1+ RsCys
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Rg + Ls + RgCpLs?

Zr=71+Ls=
2 1tis 1+ RpCgs
1
BT o T
Re + Ces+ Z
Obtenemos, por lo tanto:
Rp
H(s)= —8m ) Zr —8m TIRpCs _ —8mRp
= - — : —
7e tCcs+ 7o Z1+Ls (R—IC +Ccs) %{’fg&w +1 (R—lc +Ccs) (Rp+ Ls + RpCpLs?) + (14 RpCgs)
H(S) _ *ngB
RCyCeLs?+ (B2CpL+CeL) 52 + (- +Ru(Cy+Co) ) s+ (1+ 42
—gmR
H(jo) = o

— jRpCsCeLey® — (g—gCBLJrCcL) 0+ j (ﬁ 4 Ry(Cy +cc)) o+ (1 + g—g)

Aplicando el criterio de Barkhausen, H(jwo) ha de ser real para tener un desfase nulo a la frecuencia de oscilacion,

. Por lo tanto, la parte imaginaria del denominador habré de ser cero:

L L
ijBCBCcL(Dg +Jj <R— JrRB(CB + Cc)> wy=0 — R +RB(CB JrCc) = RBCBCCL(D(Z)
C C

1 Cp+Cc . 1 n 1
RgRcCgCc ~ CpCcL RpRcCpCe  Coyl

of =

Donde C,y = Citfgc es la capacidad equivalente de Cp y C¢ en serie. La frecuencia de oscilacién es por lo tanto:

1 I 1
Wy = =
0 \/RBRCCBCC CegL ™ \/CogL

La frecuencia de oscilacidn ha de ser préxima a la frecuencia de resonancia LC, asi que el primer sumando de la raiz
se puede despreciar. Ahora, siguiendo con el criterio de Barkhausen, la ganancia ha de ser la unidad a la frecuencia de

oscilacion para que se puedan mantener las oscilaciones:

H(joo) = —gnR =1
~ (RecsL+ceL) wj+ (1+42)
Rc-B c 0 Re
CsL , CcL , 1 1
&m = 5

Rc Rp R Rc
Obtenemos por lo tanto el valor mimino de la transconductancia del transistor para mantener la oscilacion. Sin embar-

go esta expresion no resulta facil de interpretar. Para intentar simplificarla consideremos que a la frecuencia de resonacia

(que es proxima a la de oscilacidn) las reactancias de L, y de Cp y Cc en serie han de ser iguales:

1 Cp+Cc

Loy =X, =Xc = =
0T AT ACT C Lm0 CCom

Podemos poner g, como:
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@ Cc )_1 1_CB+CC <@(0 Cc > 1 1

Wy + — ) — =
0 0 Rp  Rc CCcypy \ Rc """ Ry

=X
8m L (RC RB

_CB+CC 1

Cg+Cc 1 1 1

fm="Ccc 'Re ' Cs Rs Rs Rc

_Cg 1 Cc 1
bm = Cc Rc Cp Rp
Obtenemos finalmente una expresion para la transconductancia minima que depende sélo de las resistencias y capaci-
dades del circuito.

A titulo de ejemplo resumimos los datos de un posible oscilador de Colpitts:

Cg | 50pF Wy = 1/\/LC—eq (aprox.) 2n-10,06 Mrad /s
Cc | 50pF wo=\/1 /RBRcCpCc+1/LC,4 (exacta) | 2m- 10,26 Mrad /s
Coy | 25pF X, = Lay 645 Q

L | 10uH gng—g-RLCJrg—gﬁ(mfnima) 1,4mA/V
Rs | 2500Q (BIT) I¢c = g,V (minima) 35uA

Re | 1000Q (FET) Ip = 1g,Vov (minima)

Analizando estos datos vemos en primer lugar que el error cometido al aproximar la frecuencia de oscilacién por la
de resonancia es s6lo de un 2 %. La transconductancia minima obtenida estd relacionada con la corriente de polarizacién.
En los transistores BJT la transconductancia no depende del tipo del transistor pues la tensién Vy = KT /¢ es la misma
para todos (sélo depende de la temperatura absoluta). En cambio, en los transistores de tipo FET la transconductancia
si que depende del tipo del transistor ademas de la corriente, ya que la corriente y la tension de “overdrive’, Voy, estin
relacionadas: Ip = %BV(%V y B depende del tipo de transistor.

Merece la pena destacar algunos aspectos practicos acerca del disefio de este tipo de osciladores. En primer lugar
habria que considerar las capacidades pardsitas del transistor durante el cdlculo, ya que pueden ser comparables e incluso
mayores que los condensadores Cp y Cc. En un BJT la mayor capacidad se tiene entre la base y el emisor (Cr). Esta
capacidad aumenta con la corriente de polarizacién y puede llegar a ser del orden de las decenas de picofaradios en los
transistores de sefial de propésito general. La capacidad C queda en paralelo con Cp y por lo tanto habria que restarla de
Cp para evitar que la frecuencia de la oscilacién disminuya. La otra capacidad significativa esta entre la base y el colector
(Cy). C, disminuye con la tension de polarizacion Vgc(efecto varactor) y suele ser del orden de unos pocos picofaradios. En
el circuito de pequefia sefial C;, quedaria en paralelo con la autoinduccion, lo que resultara en una capacidad efectiva algo
mayor que la esperada y una frecuencia de oscilacién mas baja. Si consideramos las capacidades pardsitas del transistor
la capacidad equivalente total sera:

Cog= BTG
(Cg+Cr)+Cc

Otro detalle que merece nuestra atencion es la autoinduccion. Aunque los condensadores se suelen considerar casi
siempre ideales en los circuitos no ocurre lo mismo con las autoinducciones. Las autoinducciones presentan una resistencia
en serie debida a la resistividad del hilo con el que se fabrican, que ademas se ve aumentada a frecuencias altas debido al
efecto "piel’ (En alta frecuencia la corriente en un conductor circula preferentemente cerca de su superficie). La resistencia
serie define el factor de calidad de la autoinduccién que es: Q = X;./Rs = L®/Rs. Las autoinducciones pricticas suelen
tener valores de Q méximos del orden de las decenas. En el circuito equivalente es mejor modelar la autoinduccién a
la frecuencia de oscilacién con una resistencia en paralelo. Esta resistencia, Rp = QZRS, se puede dividir en dos partes,
Rp = Rpp + Rpc, inversamente proporcionales a las capacidades Cp y C¢ (Rpg = RpCc/(Cp + Cc), Rpc = RpCg/(Cp +
Cc)), que quedarian en paralelo con las resistencias Rp y R¢, respectivamente, lo que aumentard la transconconductancia
minima necesaria para la oscilacién. Ademads la autoinduccidn tiene una capacidad pardsita en paralelo que da lugar a la

autoresonancia, lo que limita la frecuencia superior del oscilador construido con dicha autoinduccion.

64



Por dltimo cabe considerar cdal va a ser el estado estacionaro tras el arranque del oscilador. Cuando la amplitud de
la oscilacion es grande el transistor se puede considerar como un simple interruptor que deja pasar al colector pulsos
de corriente de amplitud proporcional a la corriente de polarizaciéon en DC. En el colector se observa una impedancia
puramente resistiva pues a la frecuencia de oscilacion (que es préxima a la de resonencia) las componentes reactivas se
cancelan. La impedancia en el colector es: R.; = Re||[(Cs/Cc)*Rp]. La amplitud de la oscilacién serd: A = acR,,, donde

Ic es la corriente en DC en el colector y o es un factor de proporcionalidad con valores tipicos entre 1 y 2.

4.2.4. Osciladores de cristal de cuarzo

Cuando se requiere una sefial de frecuencia precisa y estable ésta se puede generar mediante un oscilador de cristal
de cuarzo. El componente crucial de estos osciladores es un resonador electromecdnico construido con una ldmina de
diéxido de silicio (cuarzo) monocristalino. El cuarzo manifiesta el fendmeno de la piezoelectricidad que hace que el cristal
se comprima o se expanda cuando se aplica un campo eléctrico en su interior. El signo y la magnitud de la compresion
depende del dngulo formado entre el vector del campo eléctrico y los ejes cristalograficos del cristal. Si por el contrario
se comprime de forma mecénica el cristal se induce un campo eléctrico que se manifiesta como un voltaje entre las dos

caras de la lamina.

Cristal de cuarzo Circuito equivalente
Cristal de cuarzo (para frecuencias préximas a la
Electrodos W .
N - de resonancia)
N ISl Te--ol -
"
L
\ !
\ 1
\ \ / —
\\ \ .. / — Cp RS
! Ondade | |
. presién
Terminales estacionaria Cs
Vac
Electrodos - m

El resonador de cristal de cuarzo no es mds que una ldmina delgada de cuarzo monocristalino sobre la que se han
grabado dos electrodos metdlicos en las caras opuestas. Cuando se aplica un voltaje entre los electrodos el cristal se
comprime o se expande dependiendo de la polaridad. Si se aplica una tension alterna el cristal experimenta pulsaciones a
la misma frecuencia que la de la sefial aplicada. A una determinada frecuencia el cristal experimenta una resonancia muy

aguda. Esta es la frecuencia mds baja a la que se forma una onda acustica estacionaria dentro del cristal:

c

T

donde c es la velocidad del sonido en el cuarzo (5740 m/s) y W es el espesor de la ldmina de cuarzo. As{, una ldmina
de 0,5 mm de espesor dard una resonancia a una frecuencia de 5,74 MHz. El espesor de los electrodos de metal también
afecta algo a la frecuencia de resonancia y gracias a ello se puede hacer un ajuste fino de dicha frecuencia en fabrica:
se deposita metal en los electrodos hasta que la frecuencia de resonancia baja hasta su valor nominal. La frecuencia de
resonancia de los cristales de cuarzo se suele dar con 4 digitos, lo que nos da una idea de su precision. El rango de valores
tipicos para esta frecuencia estd comprendido entre 1 y 30 MHz.

El comportamiento eléctrico del cristal de cuarzo queda descrito por el circuito equivalente de la figura. La rama
L — Rg — Cs da cuenta de la resonancia mecdnica del cristal mientras que Cp representa la capacidad que aparece entre
los electrodos. Este circuito equivalente es s6lo vélido para frecuencias préximas a la frecuencia de resonancia del cristal.

Para un cristal tipico de 10 MHz tenemos (modelo Spice):

| ¢ | & | R | L | 0=Loo/Rs |
| 248pF | 0,1pF [ 64Q | 2533mH | 25000 |
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Observemos el pequefo valor de Rg que es responsable en gran medida de gran valor de Q obtenido. Estos factores
de calidad tan altos son los que hacen a los osciladores de cristal de cuarzo tan estables: Un valor de Q grande significa
que se tiene un gran cambio en el desfase para cambios pequefios de la frecuencia de modo que el oscilador puede
acomodar cambios sustanciales de los valores de las reactancias (capacidades) sin alterar apreciablemente su frecuencia
de oscilaciéon. Analizaremos ahora como depende la impedancia del cristal con la frecuencia. La impedancia del circuito

equivalente es:

1

e S o
Zx  Ls+Rs+1/Ces P

1 LCgs> + RsCss + 1 1 C, LCss®>+RsCss+1

Zx=—- - Cu,
CPS  CpLs® + CpRss + (1 + g—g) Cps Cp CegLs® + CegRss + 1

donde C,y = CsCp/(Cs +Cp) es el equivalente en serie de las dos capacidades, Cs y Cp. Si tenemos en cuenta que Cp
es mucho mayor que Cg veremos que Ce, €s s6lo ligeramente menor que Cs.
La expresion de la impedancia tiene un cero y un polo, ambos de tipo complejo conjugado, a las frecuencias:
1 1
: op =

VLCs LC.,

g =

Dado que C,; es s6lo ligeramente menor que Cs la frecuencia de resonancia paralelo, ®p, es algo mayor que la
frecuencia de resonancia en serie, (g, aunque sus valores son muy similares. Para el cristal del ejemplo estas frecuencias
resultan ser g = 27 - 10,000 Mrad/s y @p = 21 - 10,020 Mrad /s. Como podemos comprobar ambas frecuencias estdn
separadas s6lo 20 kHz para frecuencias de unos 10 M Hz. Las impedancias que presenta el cristal a sus dos frecuencias de

resonancia son:

2 2 2
1 Xé 1 1 2 [ Ceq > (Cs
Zxs = — ||Rs =~ Rg ) ZXP:—P:—:—+R s § ~ Rg i)
5= s | Rs ~ CvRs  om G o\e
Para el cristal de 10 MHz del ejemplo anterior obtenemos Zxs = 6,4 Q, Zxp = 65 kQ. Vemos, pues, que a la frecuencia
de resonancia serie el cristal se comporta casi como un cortocircuito, mientras que a la frecuencia de resonancia en paralelo
su impedancia es tan grande que se aproxima a un circuito abierto.

parte imaginaria
capacitiva  iinductiva, capacitiva
-

(-) H )

100000 100000 :
resonancia
— serie
10000 E 10000
s
= ©
£ 2
S 1000 § 1000
s — g —
5 r
g 100 g 100 resonancia
E __parte”. parte T paralelo
imaginaria «— real =
(o)}
1 5} 1
0 / \ = 0
1 1
9.96 9.98 10 10.02 10.04 10.06 9.96 9.98 10 10.02 10.04 10.06
Frecuencia (MHz) Frecuencia (MHz)

En la figura de la izquierda se han representado la parte real e imaginaria de la impedancia del cristal en funcién de la
frecuencia. vemos que el signo de la parte imaginaria (reactancia) es negativo para frecuencias inferiores a @g o superiores
a ®p, lo que equivale a un comportamiento capacitivo. Sin embargo para frecuencias intermedias la reactancia del cristal
es positiva, de modo que el cristal se comporta como una autoinduccion.

Los osciladores de cristal de cuarzo suelen ser simples osciladores de tipo Colpitts en los que la autoinduccion se ha
sustituido por el cristal de cuarzo. El circuito oscilard a la frecuencia a la que la reactancia del cristal (inductiva) cancela

la de los condensadores del oscilador. Puesto que la impedancia del cristal s6lo es inductiva para el rango de frecuencias
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comprendidas entre g y ®p, podemos afirmar que la frecuencia de la oscilacién va a estar también dentro de este rango. El
fabricante del cristal suele especificar una capacidad de carga que es precisamente la que debe presentar la red capacitiva

del oscilador para que se obtenga la frecuencia de oscilacién nominal.

+5V 74HCUO04
e 4 nr

BF245
33pF|

Rb :: Vo Rb
10M ; L 33pF
— 2.2k

10MHz

7);; 33pF 33pF

s

En la figura se muestran dos ejemplos de osciladores con cristal de cuarzo practicos. Ambos son osciladores de Colpitts

modificados. El primero emplea como amplificador un transistor JFET y genera una salida casi sinusoidal. El segundo
usa inversores CMOS y es un circuito muy tipico para la generacion de sefiales de reloj en los circuitos digitales. Las
resistencias Rp garantizan una polarizacién en DC adecuada en ambos circuitos. La resistencia Rg en el segundo oscilador
es opcional pudiendo ser un simple cortocircuito. Ajustando el valor de Rg se puede reducir el consumo de corriente del
oscilador CMOS.

Sobretonos

En un cristal de cuarzo se pueden tener ondas estacionarias a frecuencias que son multiplos aproximados de la fre-
cuencia de resonancia fundamental del cristal. Estas frecuencias de denominan sobretonos (el término sobretono no debe
confundirse con arménico. Los arménicos son multiplos exactos de la frecuencia fundamental). En la figura se muestran

algunos ejemplos:
Primer Tono Segundo Sobretono Tercer Sobretono

Comp.

Comp; Exp. Comp;,

Como podemos observar los sobretonos pares no generan tension en los terminales pues dentro del cuarzo hay el
mismo nimero de zonas con compresion que con expansion, lo que resulta en un voltaje total nulo. Sin embargo, los
sobretonos impares si que generan un voltaje neto en los terminales, y por lo tanto tendremos también una resonancia
acusada a dichas frecuencias, aunque no tanto como la resonancia de la frecuencia fundamental. Son muchos los cristales
que se fabrican para ser utilizados en su tercer sobretono, consiguiéndose con ello una frecuencia de oscilacion triple para
el mismo espesor de la ldmina de cuarzo. Sin embargo, si no se modifican los osciladores, el cristal va a tener preferencia
por oscilar en su tono fundamental.

Para evitar que el oscilador funcione en el tono fundamental del cristal hay que reducir la ganancia del amplificador a
dicha frecuencia. En el circuito de la siguiente figura esto se consigue gracias a C y L, cuya impedancia en serie es casi un
cortocircuito a la frecuencia de 9 MHz. Sin embargo, a la frecuencia triple la impedancia que se observa es principalmente

la de C, de modo que el circuito equivalente a 27 MHz es un oscilador de Colpitts normal.
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Los cristales de cuarzo para frecuencias bajas no son del tipo descrito anteriormente. El cristal tipico de 32768 Hz

22pF

estd cortado en forma de diapasén y sus modos de oscilacion no tienen nada que ver con los mostrados. En este tipo de

cristales no resulta facil obtener modos de oscilacion distintos del fundamental.

Nota acerca de los modos de vibracion.

Las formas en la que un cristal de cuarzo puede vibrar son muy variadas. En los ejemplos precedentes se menciona
una vibracion en el espesor del cristal. Este modo no se suele utilizar en la practica aunque es posible (modo extensional).
En su lugar la mayoria de los cirstales vibran en una direccion paralela a su superficie (deformacién de tipo cizalla o
“thickness shear”). Los cristales con corte de tipo AT vibran de este modo. El corte de tipo AT es muy comiin pues la
frecuencia de oscilacién del cristal tiene un coeficiente de temperatura nulo. En la figura se muestra la oscilacién de uno

de estos cristales en el modo fundamental y en su tercer sobretono.

Modo Fundamental

3" sobretono

Resonadores ceramicos

Los cristales de cuarzo son dispositivos relativamente caros. En aplicaciones en las que la precision de la frecuencia no
es muy critica se pueden sustituir dichos cristales por resonadores cerdmicos de menor coste. Los resonadores cerdmicos
emplean otros materiales piezoeléctricos distintos del cuarzo, normalmente policristalinos, y tienen unas caracteristicas
similares a los cristales aunque con factores de calidad més bajos. Los circuitos de los osciladores son basicamente los
mismos aunque en algunos casos no lo parezca pues el resonador puede incluir las capacidades de carga (resonador de
3 terminales). Conviene consultar las hojas de datos del fabricante para obtener las capacidades de carga adecuadas para
cada resonador. En la siguiente tabla se resumen las caracteristicas de un resonador cerdmico tipico de 1 MHz (Murata
CSBLAI1MO00J58-B0).

/21 = 979 kHz C, =789 pF
®,/27 = 1009 kHz R, =13,13Q
L=43343mH | X,es@IMHz = 2660Q
C, = 6,0987 pF 0 =2074

Como podemos observar, el factor de calidad, Q, es un orden de magnitud menor que en el caso de los cristales de
cuarzo. El resonador presenta una reactancia de +2660 Q a la frecuencia de oscilacién nominal (1 MHz), lo que equivale
a una autoinduccién de 423 uH. Esto implica que la capacidad de carga ha de ser de 59 pF para obtener la frecuencia de

oscilacién nominal.

68



