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Objetivos propuestos en la presentaciéon del proyecto:

Una de las deficiencias que hemos constatado a lo largo de los afios de docencia
en asignaturas aplicadas de Electronica es el excesivo caracter teérico de los problemas
que se plantean a los alumnos en las clases de pizarra. Aunque existen créditos de
laboratorio en bastantes asignaturas, estos no son suficientes para que el alumno se
enfrente a un problema real con garantias de éxito. Los alumnos llegan, en casi todos
los casos, con una ausencia total de experimentacion lo que implica dedicar casi todos
los créditos de laboratorio a que alcancen una minima destreza en el manejo de los
aparatos. Solamente algunos han realizado algunos circuitos de forma autodidacta y
generalmente con unos medios muy limitados. Incluso estos ultimos no suelen enfrentar
correctamente el desafio que supone disenar correctamente un circuito electrénico
puesto que simplemente montan esquemas obtenidos en revistas o bien en youtube sin
reflexionar sobre las razones del disefo.

Algunos de los problemas detectados en los alumnos y que pretendemos
afrontar con este PIMCD son:

¢ Desconocimiento de las caracteristicas 6ptimas de los diversos circuitos
integrados para el propésito del circuito. No es un problema sencillo decidir que
circuito integrado se debe usar y los alumnos se pierden en la marafia de
fabricantes y caracteristicas puesto que no todos los fabricantes usan, en sus
folletos explicativos, la misma nomenclatura para las caracteristicas de estos. En
los problemas que usualmente se plantean tanto en las clases como en los libros
docentes todos los componentes son ideales y ademas no existen efectos
parasitos. Es muy importante la presencia de estos efectos no buscados puesto
que frecuentemente son capaces de arruinar un buen disefio.

¢ No son capaces de analizar el efecto de las dispersiones de las caracteristicas
de los dispositivos en el resultado final del circuito. Aunque los fabricantes
informan de que los valores dados en las hojas de caracteristicas tienen una
determinada dispersion, el analisis de los efectos es frecuentemente no lineal y
por tanto muy dificil de obtener analiticamente. Para ello dentro de este proyecto
se hace énfasis en la simulacién por ordenador teniendo en cuenta estas
dispersiones, empleando el analisis de Montecarlo y el analisis en el caso peor.

¢ Se pretende también que los alumnos se familiaricen con el disefio de placas de
circuito impreso. Para ello se ha empleado el programa Eagle incidiendo en la
limpieza del disefio; es decir el trazado de lineas de la minima longitud para evitar
inductancias parasitas, suficientemente separadas para evitar capacidades y
suficientemente anchas para minimizar las resistencias. Por otra parte se ha
buscado que visualicen como del disefio realizado en el ordenador se pasa a la
placa fisica mediante medios de grabado acido. No era nuestra pretension llegar
a fabricar placas PCB profesionales, que requieren técnicas que no tenemos en
nuestro laboratorio de alumnos, pero que se den cuenta que, con medios
relativamente simples, se puede llegar a placas operativas.

Los objetivos especificos por tanto fueron:

1. Desarrollar una metodologia comun (definiendo conexiones estandar
entrada/salida, alimentacion, topologia del circuito, etc) para cada uno de los
tipos de circuitos (circuitos DC, AC, circuitos de potencia, etc.) empleados en las
diferentes asignaturas, esencialmente en Electronica Analdgica, aunque se
extendera a otras asignaturas. Se intentara que los prototipos compartan una
topologia homogénea, para simplificar su caracterizacion.



2. Fabricar placas prototipo para los circuitos ejemplo estudiados en clase o
propuestos en las relaciones de problemas, montadas y optimizadas para
permitir la medida de su comportamiento eléctrico.

Para ello se planted un proyecto que involucra a la totalidad de los estamentos
universitarios (PDIl, ademas de estudiantes y PAS) en la docencia practica de la
electrénica, y que tiene vocacién de mantenerse en el tiempo para conseguir un impacto
real en la adquisicién de conocimientos y competencias por parte de los alumnos.



Objetivos alcanzados

Con los objetivos propuestos en mente se buscaron problemas ya planteados
y se afrontaron con los propdsitos resenados. Cada una de las experiencias tiene
un documento de introduccidn extenso y detallado, que complementa los
conocimientos de la parte tedrica de la asignatura, y que esta enfocado a la practica.
También se ha hecho una introduccion sobre los efectos parasitos e indeseados de
los componentes pasivos asi como sobre los amplificadores operacionales.

Desafortunadamente el proceso de construccion de las placas queddé
interrumpido por el confinamiento al que nos vimos sometidos desde principios de
marzo debido a la pandemia que nos asola. El propésito original era haber finalizado
10 placas hacia finales de abril para que los alumnos pudieran experimentar con
ellas en el mes de mayo.

Hasta ese momento se habian redactado dos documentos de introduccion
generales: una sobre componentes pasivos y ofra sobre amplificadores
operacionales, se habia preparado la documentacion para 6 experimentos y se
habian construido 4 placas totalmente funcionales y estaban otras dos en proceso;
una de ellas ya disefiada y la otra con el circuito comprobado a falta del disefio de
la placa. A continuacion, se listan los 6 experimentos que se pudieron realizar y el
grado de completitud de ellos.

1. Amplificador de instrumentacién: completo, con placa operativa comprobada y
documento de introduccion.

2. Medida de temperatura con PTC (Positive Temperature Coefficient): completo;
con placa operativa comprobada y documento de introduccion.

3. Filtro pasa banda con circuito GIC (Generalized Impedance Converter):
completo; con placa operativa comprobada y documento de introduccion.

4. ElI amplificador sincrono o lock-in amplifier: completo; con placa operativa
comprobada y documento de introduccion.

5. Oscilador con cristal de cuarzo: comprobado el funcionamiento y hecho el
documento de introduccion pero a falta la placa de circuito impreso

6. Oscilador de relajacion: solamente esta disefiado el experimento y la placa pero
falta construirla y comprobar el funcionamiento. La introduccion esta hecha.

Este proyecto estaba pensado para comprobar el resultado de esta forma de
aprendizaje basicamente en dos asignaturas: Instrumentacion Electronica del Grado
en Fisica y Electronica Analégica en el Grado de Ingenieria Electronica de
Comunicaciones. Las dos asignaturas son cursadas en el segundo cuatrimestre
pero son muy diferentes en objetivo; por una parte la asignatura del Grado en Fisicas
pertenece al médulo transversal y es optativa. El nUmero de alumnos que eligen esta
asignatura es bastante reducido, habiéndose matriculado en ella 16 alumnos. El
perfil mas habitual es de un alumno interesado en la fisica experimental que
comprende que en los momentos actuales casi cualquier tipo de medida implica el
uso de equipos electrénicos avanzados. Comprenden que si el experimento es
delicado (y todos los experimentos interesantes son delicados) una correcta eleccion
de los instrumentos electrénicos de medida y un correcto conocimiento de su
funcionamiento y conexién son claves para el éxito. Hemos visto muchas veces, en
experimentos fisicos, cdmo el desconocimiento de los equipos de medida lleva a
estrepitosos fracasos. Por tanto, en el caso de esta asignatura, se hace énfasis en
las medidas y captura de los datos, tanto de forma analégica como digital. Dado que
esta asignatura resulta complicada a los fisicos, su eleccion implica un grado
importante de interés por su parte y habitualmente son alumnos muy responsables,
lo que se advierte en la tasa de éxito.



En el caso de los alumnos de la asignatura de Electrénica Analdgica, el caso
es diferente. La dispersion del interés es muy notable. Al ser asignatura obligatoria
se diferencia claramente entre los alumnos vocacionales y los que simplemente la
quieren aprobar sin tener demasiado interés y dedicandole el minimo trabajo. Esto
hace que las notas sean considerablemente mas dispersas que con la asignatura
de Instrumentacion Electrénica, siendo el valor medio considerablemente mas bajo.

Debido al confinamiento fue imposible terminar de preparar los 10
experimentos que nos habiamos propuesto, y, sobre todo, los alumnos no pudieron
trabajar con ellos en el laboratorio, por lIo que no ha sido posible comprobar el
impacto que este proyecto de innovacion podria a tener sobre los alumnos. Esta
falta de contacto con los alumnos nos ha obligado a cambiar la metodologia. Se
propuso que los alumnos estudiaran la documentacion, investigaran
auténomamente y posteriormente hicieran una presentacion por ellos mismos de
estos circuitos, preferiblemente en video aunque se acepto la presentacion en power
point e incluso, en algunos casos cuando los alumnos estaban muy presionados por
exceso de asignaturas, en un documento pdf.



Metodologia empleada en el proyecto (1 folio)

Como ya se ha explicado anteriormente, por las causas de sobra conocidas, fue
del todo imposible afrontar el proyecto de innovacién tal como estaba propuesto en su
origen. A cambio, dado que no fue posible que los alumnos trabajaran con las placas
que se llegaron a fabricar, se les propusieron una serie de temas que listamos a
continuacion para cada una de las asignaturas, que tuvieron que investigar
detalladamente y exponer. Se observara que existen temas repetidos, pero el grado de
profundidad requerido va a ser muy distinto para los alumnos del grado en Fisicas que
para los del grado en Ingenieria Electronica; siendo superior en estos ultimos puesto
que forma parte nuclear de su titulo:

Temas propuestos en la asignatura Electronica Analégica:

1.- El “lock-in amplifier’ o amplificador sincrono.

2.- Amplificadores de instrumentacion y otros amplificadores compuestos.
3.- Amplificadores Norton y OTA (amplificador de transconductancia).
4.- Amplificadores CFA (realimentacién por corriente).

5.- Elementos pasivos.

6.- Control automatico de ganancia (CAG).

7.- Sintesis digital de generadores de onda (DDS).

8.- Filtros de capacidades conmutadas.

9.- Filtros activos: comparacion de estructuras.

10.- Multiplicadores analdgicos.

11.- Osciladores a cristal.

12.- Osciladores de relajacion.

13.- Phase locked loop (PLL) o lazos de enganche de fase.

14.- Sefales y ruido.

15.- Osciladores controlados por tension (VCO).

Temas propuestos en la asignatura de Instrumentacion Electronica

1.- Las inductancias y sus aplicaciones.

2.- Medida de la temperatura.

3.- Amplificadores de instrumentacion (Al).

4 .- Filtros activos y pasivos.

5.- El amplificador sincrono (lock-in amplifier).
6.- Conversores analdgico/digital.

7.- El sistema completo de adquisicion de datos.

La entrega del tema escogido por el alumno debia ser preferentemente en video.
El tema entregado se valoraba junto con otras actividades de evaluacion continua y era
discutido con algun profesor en una entrevista personal.

Los videos, power points y pdfs de los temas se han subido en el campus virtual
para que los demas alumnos puedan acceder, tanto de este curso como de cursos
préoximos; para ello se les ha pedido a los autores la autorizacion para su difusién, que,
en todos los casos, ha sido concedida. Estos videos seran un complemento muy util
para la comprension de los futuros experimentos con las placas de caracterizacion.



Recursos humanos

El personal que ha participado en el proyecto, recogido en la memoria original,
es el siguiente:

-D. Enrique San Andrés Serrano (Responsable del proyecto) TU
-D. German Gonzalez Diaz. CU

-D. Alvaro del Prado Millan. TU

-D. Javier Olea Ariza. PAD

-D. Antonio Paz Lopez. PAS (Técnico de Laboratorio)

-D. Fernando Herrera Fernandez. PAS (Técnico de Laboratorio)
-D. Daniel Caudevilla Gutiérrez. Estudiante de doctorado.

Todos son personal del Departamento de Estructura de la Materia, Fisica
Térmica y Electronica, implicados directamente en la docencia de asignaturas
vinculadas con la Electronica. Se comprueba que en la ejecucion del proyecto han
intervenido tres estamentos; 1 estudiante, 2 PAS y 4 PDI. Por desgracia, a pesar de que
el disefio y la fabricacion de las placas se propuso como TFG, no hubo alumnos que lo
solicitaran, aunque este hubiera sido un camino muy enriquecedor. Obviamente los 4
PDI han determinado cuales serian los problemas mas interesantes que deberian
realizarse en las placas. Existe una manifiesta diferencia de intereses entre los alumnos
de las dos asignaturas referidas y que ya se ha comentado antes. En el caso de la
asignatura de Instrumentacion Electronica se ha optado por problemas de medida que
se pueden presentar en un laboratorio para fisicos; en particular medidas de bajos
niveles de tension o de corriente o de medidas inmersas en ruido. Por otra parte los
problemas para los ingenieros Electronicos tienen en consideracion que su asignatura
de Electrénica Analdgica no es finalista y que tiene que sentar bases de otras
asignaturas esenciales de la titulacién como las asignaturas de comunicaciones, que
son ya finalistas. Por tanto, tenemos que hacer énfasis en temas como osciladores,
filtros, etc.

El prof. Javier Olea es experto en asignaturas de comunicaciones y ha
aconsejado a los otros tres PDI sobre los problemas a escoger. Los profesores Enrique
San Andrés y Alvaro del Prado se han distribuido la escritura de las introducciones.

Los dos miembros del PAS han colaborado de forma diferente. Por una parte,
Fernando Herrera ha realizado las placas disefiadas transfiriendo el disefio realizado
esencialmente por German Gonzalez sobre las placas PCB. Antonio Paz es el
responsable del mantenimiento de los aparatos de laboratorio de alumnos, donde
deberian haberse ejecutado los experimentos. Ademas, mantiene el inventario de
circuitos y demas componentes necesarios en estos experimentos.

Finalmente, el alumno Daniel Caudevilla nos ha servido como puente de
interaccion entre el mundo del PDI y las vivencias del alumnado, que en alguno de los
casos estan ya muy alejados en el tiempo. Daniel ha criticado constructivamente alguno
de nuestros disenos, sugiriendo otras formas de expresion y de interpretacion.



Desarrollo de las actividades

La existencia del proyecto les fue comunicada a los alumnos de las asignaturas
de Electrénica Analégica y de Instrumentacién Electrénica al comienzo de las
asignaturas. Ambas pertenecen al segundo cuatrimestre. Se solicité a los alumnos que
se distribuyeran libremente en parejas. En el caso de la asignatura de Electrénica
Analdgica estas parejas lo serian tanto para este proyecto educativo como para las
practicas de laboratorio.

Como ya se ha citado anteriormente, al principio del confinamiento teniamos 4
experimentos preparados y dos en proceso. Hasta ese momento solamente una pareja
de alumnos de la asignatura Instrumentacion Electronica habia comenzado a
involucrarse en este proyecto, eligiendo el tema del GIC (Generalized Impedance
Converter) y ya les habiamos entregado la placa y explicado como iban a tener que
realizar las medidas en el Laboratorio de Electrénica. Sin embargo, estos alumnos no
tuvieron tiempo ni siquiera de acudir al laboratorio y por tanto devolvieron la placa al
acabar el confinamiento.

A continuacion, y a través de contactos virtuales a través del campus se les
explico la nueva estrategia, consistente en el andlisis tedrico del mismo problema y su
presentacion en videos con duraciéon entre media hora y 40 minutos. En este caso y
forzados por las circunstancias el trabajo se realizaria y presentaria unipersonalmente.
Evidentemente también formaria parte de la evaluacién continua

En general la respuesta de los alumnos ha sido bastante positiva. En el caso de
la asignatura de Instrumentacion electronica presentaron el trabajo 13 alumnos de los
18 posibles obteniendo una nota media de 7.25 sobre 10 y ningun suspenso. En el caso
de la asignatura de Electrénica Analdgica, presentaron el trabajo 30 alumnos de los 38
matriculados. La nota media es de un 6.94 y solamente dos alumnos suspendieron en
esta parte de la evaluacion por no alcanzar sus trabajos un nivel aceptable.

Las razones de los suspensos fueron, en ambos casos, la copia descarada de
referencias bibliografia sin citarlas. No se pretende que los alumnos desarrollen sus
propias teorias, evidentemente, pero si que interioricen el contenido de varias
referencias y lo expresen a su modo. En uno de los casos rechazados habia copiado
literalmente el texto y figuras de un trabajo publicado en la Universidad de Cantabria y
en el otro caso, aun mas flagrante, lo habia copiado de un texto inglés con el agravante
de usar un traductor automatico, perfectamente detectable por los errores en
determinadas palabras polisémicas. Por el lado positivo, es notable resefiar que varios
de los alumnos se han preocupado por los antecedentes histéricos del tema que tenian
que desarrollar, investigando incluso las biografias de sus inventores. En algunos pocos
casos los alumnos han realizado algun tipo de montaje experimental como apoyo a la
parte tedrica usando medios caseros. Por poner un ejemplo, uno de los alumnos usa un
termometro digital con sonda PTC calibrando esta con las temperaturas clasicas de
calibrado, es decir los puntos de cambio de fase del agua.

Para la asignacion de los trabajos los alumnos pudieron elegir libremente el
tema, con la limitacion de un maximo de tres alumnos que podian elegir el mismo tema.

En la asignatura de Electrénica Analdgica, de los 30 trabajos presentados 18
fueron videos y 12 presentaron el trabajo en pdf. En general los videos estan mejor
realizados y contienen mas informacién que los trabajos presentados en pdf, excepto
en el caso de una alumna que presenta un trabajo sobre PLL (phase locked loop) que
supera con mucho otros dos trabajos sobre el mismo tema presentados en video.

Se cubrieron todos los temas siendo el menos elegido el del Lock-in Amplifier
(amplificador sincrono) que solo fue realizado por un alumno.



En la asignatura de Instrumentacion Electronica se presentaron 13 trabajos, 12
de ellos en Junio y 1 en Septiembre. De la misma forma que en el caso de la asignatura
de Electronica Analdgica, el tema menos solicitado fue el del amplificador sincrono que
solo fue elegido por una alumna. Es importante resefiar que en esta asignatura dos
alumnos propusieron temas distintos a los que nosotros ofrecimos pero que, por
diversas razones, les interesaba desarrollar. Dado que los dos temas tenian bastante
relacion con la asignatura la propuesta de los alumnos fue aceptada. Uno de los temas
era el conversor analégico digital sigma delta. Este conversor es muy especifico para
grabaciones de musica y fue propuesto y excelentemente desarrollado por una alumna
con especial interés en este campo. El segundo tema propuesto por un alumno fue el
analisis de camaras térmicas, influido seguramente por la popularidad que han
alcanzado estas camaras en relacion con la pandemia. En esta asignatura todas las
presentaciones fueron en video excepto una que lo fue en PDF.

Entre los temas presentados en ambas asignaturas y dado que bastantes se
repiten, para no sobrecargar de informacién se seleccionaran los mejores, y éstos se
cargaran en el campus virtual como apoyo permanente a la docencia. Creemos que la
presentacion de los temas a los alumnos por parte de sus compafieros del curso anterior
va a ser muy bien aceptada y puede ser un estimulo en cursos venideros.

Finalmente resefar que tanto el Anexo como todos los trabajos ordenados por
temas estan recogidos en una carpeta de Google Drive accesible para todos los
miembros de la comunidad UCM a través del enlace siguiente.




ANEXO
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1.- Introduccion
1.1.- Presentacion del PIE

Una de las deficiencias que hemos constatado a lo largo de los anos de docencia en asignaturas
aplicadas de Electrdnica es el excesivo caracter tedrico de los problemas que se plantean a los alumnos
en las clases de pizarra. Aunque existen créditos de laboratorio en bastantes asignaturas, estos no son
suficientes para que el alumno se enfrente a un problema real con garantias de éxito. Los alumnos
Ilegan, en casi todos los casos, con una ausencia total de experimentacién lo que implica dedicar casi
todos los créditos de laboratorio a que alcancen una minima destreza en el manejo de los aparatos.
Solamente algunos han realizado algunos circuitos de forma autodidacta y generalmente con unos
medios muy limitados. Incluso estos ultimos no suelen enfrentar correctamente el desafio que supone
disefiar correctamente un circuito electrénico puesto que simplemente montan esquemas obtenidos
en revistas o bien en youtube sin pensar en las razones del disefio.

Algunos de los problemas detectados en los alumnos y que pretendemos afrontar con este PIE son:

- Desconocimiento de las caracteristicas dptimas de los diversos circuitos integrados para el
propdsito del circuito. No es un problema sencillo decidir que circuito integrado se debe usar
y los alumnos se pierden en la marafia de fabricantes y caracteristicas puesto que no todos los
fabricantes usan, en sus folletos explicativos, la misma nomenclatura para las caracteristicas
de estos. En los problemas que usualmente se plantean tanto en las clases como en los libros
docentes todos los componentes son ideales y ademas no existen efectos parasitos. Es muy
importante la presencia de estos efectos no buscados puesto que frecuentemente son capaces
de arruinar incluso un buen disefio.

- No son capaces de analizar el efecto de las dispersiones de las caracteristicas en el resultado
final. Aunque los fabricantes informan de que los valores dados en las hojas de caracteristicas
tienen una determinada dispersidn el andlisis de los efectos es frecuentemente no lineal y muy
dificil de obtener analiticamente. Para ello se hace énfasis en la simulaciéon por ordenador
teniendo en cuenta estas dispersiones mediante el andlisis de Montecarlo o el andlisis en el
caso peor.

- Se pretende también que los alumnos se familiaricen con el disefio de placas de circuito
impreso. Para ello se usara el programa Eagle incidiendo en la limpieza del disefio; es decir el
trazado de lineas de la minima longitud para evitar inductancias parasitas, suficientemente
separa das para evitar capacidades y suficientemente anchas para minimizar las resistencias.
Por otra parte verdn como del disefio realizado en el ordenador se pasa a la placa fisica
mediante medios de grabado acido. No es nuestra pretensién llegar a fabricar placas pcb
profesionales, que requieren técnicas que no tenemos en nuestro laboratorio de alumnos,
pero que se den cuenta que, con medios relativamente simples, se puede llegar a placas
operativas.

Con estas ideas en mente se buscaron problemas ya planteados y se afrontaron con los propdsitos
resefados. Cada una de las experiencias tiene una introduccion tedrica amplia, que complementa los
conocimientos de la parte tedrica de la asignatura y que estad enfocada a la practica. También se ha
hecho una introduccién sobre los efectos pardsitos e indeseados de los componentes pasivos asi como
sobre los amplificadores operacionales.

Desafortunadamente el proceso de construccion de las placas quedd interrumpido por el
confinamiento al que nos vimos sometidos desde principios de Marzo debido a la pandemia que nos



asola. El propésito original era haber finalizado 10 placas hacia finales de Abril para que los alumnos
pudieran experimentar con ellas en el mes de Mayo.

Hasta ese momento se habian redactado dos introducciones tedricas generales, una sobre
componentes pasivos y otra sobre amplificadores operacionales, las introducciones teédricas sobre 6
experimentos y se habian construido 4 placas totalmente funcionales y estaban otras dos en proceso;
una de ellas ya disefiada y otro circuito comprobado a falta del disefio de la placa.

1.2.- Asignaturas

Este proyecto estaba pensado para comprobar el resultado de esta forma de aprendizaje en dos
asignaturas: Instrumentacién Electrénica del grado en Fisica y Electrénica Analdgica en el grado de
Ingenieria Electronica. Las dos asignaturas son muy diferentes; por una parte la asignatura del grado
en Fisicas pertenece al mdodulo transversal y es optativa. El nimero de alumnos que eligen esta
asignatura es bastante reducido, habiéndose matriculado en ella 16 alumnos. El perfil mas habitual es
de un alumno interesado en la fisica experimental que comprende que en los momentos actuales casi
cualquier tipo de medida implica el uso de equipos electrénicos avanzados. Comprenden que si el
experimento es delicado (y todos los experimentos interesantes son delicados) una correcta eleccién
de los instrumentos electréonicos de medida y un correcto conocimiento de su funcionamiento y
conexién son claves para el éxito. Hemos visto muchas veces, en experimentos fisicos, como el
desconocimiento de los equipos de medida lleva a estrepitosos fracasos. Por tanto, en el caso de esta
asignatura, se hace énfasis en las medidas y captura de los datos, tanto de forma analdgica como
digital. Dado que esta asignatura resulta complicada a los fisicos, su eleccién implica un grado
importante de interés por su parte y habitualmente son alumnos muy responsables, lo que se advierte
en la tasa de éxito.

En el caso de los alumnos de la asignatura de Electrdnica Analégica, el caso es y diferente. La dispersion
del interés es muy notable. Al ser asignatura optativa se diferencia claramente entre los alumnos
vocacionales y los que simplemente la quieren aprobar sin tener demasiado interés y dedicandole el
minimo trabajo. Esto hace que las notas sean considerablemente mas dispersas que con la asignatura
de Instrumentacién electrdnica, siendo el valor medio considerablemente mas bajo.

1.3.- Trabajo en el proyecto durante el confinamiento

Debido al confinamiento fue imposible acabar los 10 experimentos que nos habiamos propuesto e
incluso fue imposible comprobar el resultado que este proyecto de innovacion iba a tener sobre los
alumnos. Esta falta de contacto con los alumnos nos ha obligado a cambiar la estrategia. Se propuso
gue los alumnos hicieran una presentacién por ellos mismos de estos circuitos, preferiblemente en
video aunque se aceptd la presentacidn en power point e incluso, en algunos casos cuando los alumnos
estaban muy presionados por exceso de asignaturas, en pdf.

Para ello se propusieron una serie de temas que listamos a continuacidon para cada una de las
asignaturas. Se observara que existen temas repetidos pero el grado de profundidad requerido va a
ser muy distinto para los alumnos del grado en Fisicas que para los del grado en Ingenieria Electrénica;
siendo superior en estos ultimos puesto que forma parte nuclear de su titulo.

1.3.1.- Temas propuestos en la asignatura Electrénica Analdgica

1.3.1.1.- El “lock-in amplifier” o amplificador sincrono



Las técnicas sincronas de deteccién de una sefial son posiblemente las mejores a la hora de hacer
medidas de precisién cuando se trata de eliminar ruido. El amplificador sincrono o “loc-in” es un equipo
gue es ubicuo en los laboratorios de investigacion de todo el mundo

Se pretende que el alumno entienda el funcionamiento de este equipo, en particular la reduccion de
ruido que produce y entienda las especificaciones de los fabricantes que, a veces, son muy confusas.
Actualmente existe una controversia entre los “lok-in” analdgicos y digitales y el alumno debe, al
menos, entender las prestaciones de ambos. Finalmente debe analizar las posibilidades de construir
uno basado en los circuitos integrados comerciales.

1.3.1.2.- Amplificadores de instrumentacion y otros amplificadores compuestos

Se pretende que el alumno analice las estructuras formadas por mas de un amplificador operacional y
gue se combinan para obtener mejores prestaciones en cuanto a precision, respuesta en frecuencia,
impedancias de entrada etc.

1.3.1.3.- Amplificadores Norton y OTA (amplificador de transconductancia)

Se pretende que el alumno analice las estructuras internas de estos amplificadores poniendo de
manifiesto sus ventajas e inconvenientes frente al amplificador operacional clasico y encontrando
aplicaciones especificas para estos circuitos

1.3.1.4.- Amplificadores CFA (realimentacién por corriente)

Se pretende que el alumno analice la estructura interna de estos amplificadores encontrando las
ventajas e inconvenientes frente al operacional clasico y encontrando aplicaciones especificas

1.3.1.5.- Elementos pasivos

Los elementos pasivos de un circuito (resistencias, condensadores e inductancias) no son nunca tan
ideales como parece. Si bien las resistencias y los condensadores son componentes faciles de encontrar
con las prestaciones adecuadas, las inductancias son bastante mdas complicadas y frecuentemente
tienen que ser autoconstruidas.

Se pretende que el alumno analice la forma de construir las inductancias dependiendo de la aplicacién
deseada que puede variar enormemente. Variables que, entre otras, pueden incidir en el disefio son:

- Inductancias para radiofrecuencia o para baja frecuencia

- Inductancias con nucleo o sin nucleo y material de este

- Corriente maxima por la inductancia y saturacion

- Influencia de la resistencia parasita y de la capacidad parasita

Dada la complejidad del objeto a estudio el alumno puede optar por alguno de los objetivos antes
resefiados limitando el estudio por ejemplo a inductancias para radiofrecuencia o inductancias de
potencia para fuentes conmutadas

1.3.1.6.- Control automatico de ganancia (CAG)

En determinadas aplicaciones de los amplificadores interesa no que la ganancia del amplificador sea
constante como es el caso habitual sino que la tension de salida sea constante independientemente
de que la entrada varie. Imaginemos por ejemplo un receptor de radio en un vehiculo; la sefial de
entrada varia en funcidn de la lejania del vehiculo de la emisora y, con un amplificador de ganancia
constante, el conductor se veria obligado a variar esta de forma constante. Un CAG cambia la ganancia
para que el volumen sea constante



Se pretende que el alumno investigue las distintas formas de conseguir este control de la ganancia
1.3.1.7.- Sintesis digital de generadores de onda (DDS)

Los generadores sinusoidales sintetizados digitalmente se han vuelto muy populares en los ultimos
afios y, de hecho, estan sustituyendo a los osciladores clasicos debido a su altisima precisién en la
determinacién de la frecuencia y a su bajo coste.

Se pretende que el alumno analice la estructura de estos sistemas y compare sus prestaciones con los
osciladores tradicionales como el de puente de Wien.

1.3.1.8.- Filtros de capacidades conmutadas

Los filtros de capacidades conmutadas tienen grandes ventajas sobre los filtros analdgicos clasicos; en
particular su facilidad para su sintonizaciéon a frecuencias variables. Sin embargo tienen algunas
complejidades dada su naturaleza mixta analdgica/digital.

Se pretende que el alumno entienda el funcionamiento de estos circuitos, analice las disponibilidades
gue hay en el mercado y los compare con los filtros activos analdgicos mas habituales.

1.3.1.9.- Filtros activos: comparacién de estructuras

Existen muchas formas de realizar filtros activos usando amplificadores operacionales, de forma que
habida cuenta de su practicamente nula impedancia de salida pueden ser encadenados para conseguir
filtros muy selectivos.

Se pretende que el alumno analice las distintas estructuras posibles (Sallen y Key, variables de estado,
filtros GIC etc) encontrandos ventajas e inconvenientes de cada uno

1.3.1.10.- Multiplicadores analégicos

Los multiplicadores son sistemas no lineales. Existen circuitos especificos para tener precision en la
operacion, basados en conversores logaritmicos y circuitos basados en la célula de Gilbert. La dificultad
de los primeros es que solamente trabajan en un cuadrante mientras que los segundos son
multiplicadores de 4 cuadrantes.

Se pretende que el alumno estudie la estructura de las dos posibilidades, analizando ventajas e
inconvenientes y que haga una revision de las aplicaciones de estos circuitos multiplicadores.

El libro de Gray recomendado para la asignatura describe muy bien la célula de Gilbert
1.3.1.11.- Osciladores a cristal

El cristal de cuarzo tienes unas propiedades piezoeléctricas que producen unas resonancias eléctricas
extremadamente estables. Esta propiedad se usa para generar oscilaciones de mucha precision de una
forma bastante sencilla. Existen osciladores pensados para generar ondas sinusoidales y osciladores
gue generan ondas cuadradas.

Se pretende que el alumno entienda los mecanismos de resonancia y analice los diferentes circuitos
gue se pueden encontrar en la bibliografia haciendo énfasis en la precision y estabilidad de la
frecuencia

1.3.1.12.- Osciladores de relajacion



Un oscilador de relajacion es un circuito que produce ondas cuadradas o triangulares de una frecuencia
determinada que, usualmente, puede ser controlada por una tensidn. Aparte de su uso como relojes
digitales, son la base de circuitos VCO sinusoidales.

Se pretende que al alumno analice los osciladores de relajacién partiendo de los mas simples
construidos con transistores a los mas complejos controlados por tensidn. El analisis tendrd en cuenta
la estabilidad en la frecuencia, la posibilidad de controlar el ciclo de trabajo y la facilidad para conseguir
una onda triangular de forma precisa

1.3.1.13.- Phase loked loop (PLL) o lazos de enganche de fase

Los circuitos PLL pueden multiplicar la frecuencia de una onda siendo esenciales en la generacién de
frecuencias multiples a partir de una determinada. Se usan en osciladores controlados en frecuencia y
en la demodulacién de FM asi como en otros muchos sistemas

El alumno debe entender el funcionamiento y revisar las distintas opciones que existen, asi como sus
aplicaciones

1.3.1.14.- Sefnales y ruido

El ruido esta siempre presente en cualquier medida o sistema electrdnico y limita la capacidad de
detectar determinadas sefiales.

Se pretende que el alumno entienda los origenes de este ruido, las diversas componentes que tiene y
su distribucién en frecuencias. Ademas que comprenda como, en una medida electrdnica, existe una
correlacidn entre precision y tiempo de medida

1.3.1.15.- Osciladores controlados por tensién (VCO)

Los circuitos VCO son osciladores analdgicos sinusoidales cuya frecuencia se puede variar en funcion
de una determinada tensién. Se parte de una tensién triangular y se conforma la onda mediante un
circuito no lineal para obtener la sefial sinusoidal,

Se espera del alumno que entienda el proceso y analice las distintas maneras de conformar la onda.
También debe analizar los circuitos especificos que existen en el mercado.

1.3.2.- Temas propuestos en la asignatura de Instrumentacion Electronica

1.3.2.1.- Las inductancias y sus aplicaciones

- Inductancia de una bobina: bobinas sin nucleo y con nucleo magnético. Materiales para el
nucleo

- Aplicaciones de las inductancias en la medida: sensores de flujo magnético, sensores Hall,
LTVD, transformadores de corriente etc
Bibliografia basica: capitulo sobre los elementos pasivos en los Temas Avanzados cargados en el
campus virtual. Libro Signal conditioning (esta en el campus virtual)

1.3.2.2.- Medida de la temperatura:
- Sensores de temperatura: Termopar, NTC (termistor), PTC (resistencia de platino), diodos etc
- Electrénica de medida dependiendo del sensor
- Medidas a 4 hilos



- Linealizacién
Bibliografia basica: Signal conditioning (esta en el campus virtual)

1.3.2.3.- Amplificadores de instrumentacion (Al):

- Concepto y ventajas del Al. Rechazo al modo comun

- Errores debido al desajuste de resistencias.

- Amplificadores de instrumentacién integrados: revision de los circuitos integrados
comerciales
Bibliografia basica: Capitulo de amplificadores operacionales en Temas Avanzados, practica sobre
amplificador de instrumentacidn en las practicas propuestas antes del coronavirus y el libro Op Amp
Applications Handbook cargado en el campus virtual.

1.3.2.4.- Filtros activos y pasivos

- Comparacion entre filtros activos y pasivos

- Filtros activos: comparacion de las distintas estructuras teniendo en cuenta ventajas e
inconvenientes de cada una. Filtros de Sallen y Key, filtros GIC, varibles de estado etc
Bibliografia basica: Temas avanzados, Op Amp Applications Handbook cargado en el campus virtual

1.3.2.5.- El amplificador sincrono (lock-in amplifier)

- Idea basica del amplificador sincrono. Reduccion de ruido

- Uso del amplificador sincrono en diversas aplicaciones: medida de fase, obtencion de la
derivada de una sefal, armonicos etc

- Especificaciones comerciales de un amplificador sincrono. Analdgico frente a digital
Bibliografia basica: Temas avanzados y practicas del campus virtual

1.3.2.6.- Conversores analdgico/digital

- Andlisis de las distintas estructuras para la conversion analogico-digital en funcién de su
precisidn, velocidad etc

- Circuitos integrados comerciales
Bibliografia basica: Storey, libro Signal conditioning cargado en el campus virtual y folletos
informativos de los fabricantes

1.3.2.7.- El sistema completo de adquisicion de datos
- Concepto de sistema de adquisicion de datos
- Multicanalizacidn. Circuito muestreador-retenedor (sample and hold)
- Teorema del muestreo
Bibliografia basica: Storey, libro Signal conditioning cargado en el campus virtual



2.- Temas introductorios de caracter general

2.1- Los componentes pasivos (C y L) o cuando un elemento de circuito no se
comporta como tu crees

Incluso en circuitos perfectamente disefiados suceden fallos catastrdficos cuyas causas son dificiles de
detectar. Frecuentemente estos fallos provienen de que determinados componentes no son lo que
parecen ser. Para aclarar esto voy a presentar i i Ay una
serie de medidas sobre algunos J
componentes sencillos para ver como para
determinadas frecuencias sus caracteristicas
varian con respecto a las nominales.

Las medidas se han realizado con un
analizador de impedancias Hewlett Packard
es capaz de medir en un intervalo de
frecuencias que va desde 5Hz a 13MHz.

que

Figura 2.1.1: equipo de medida

2.1.1.-Inductancias
2.1.1.1.- Medidas de una bobina

La bobina medida consiste en un arrollamiento de cable sobre un nucleo de ferrita toroidal como se
ve en laimagen de la figura 2.1.1. En la figura 2.1.2 se listan los resultados de la medida.

La figura 2.1.3 representa el médulo de la impedancia y la figura 2.1.4 el angulo, ambos en funcién de

Ia frecuenua. La reactancia (parte frec modulo fase grados fase radiane Rcal X cal L C
imaginaria de la impedancia) se 100 0.30082054 70.1796189 1.22486542 0.102 0.283  4.50E-04 -0.56238496
1000 2.83334784 86.4791677 1.50934621 0.174 2.828  4.50E-04 -0.05627827
representa en la figura 2.1.5. Esta 1.00E+04  2.81E+01  8.80E+01 1.53555451 0.9 28.08  4.47E-04 -0.00566791
. s 1.00E+05  2.96E+02  6.46E+01 1.12681335 127 267  4.25E-04 -0.00059609
reactancia dividida por la 1.00E+06  2.86E+03  7.25E+01 1.26609461 857 2725  4.34E-04 -5.8405E-05
frecuencia es, en teoria, la 2.00E406  8.426+03  3.99E+01 0.69625896 6460 5400  4.30E-04 -2.9473E-05
2106406 9.24E+03  3.37E+01 0.58740218 7690 5120  3.88E-04 -3.1085E-05
inductancia representada en la 2.20E+06  1.00E+04  2.67E+01 0.46543173 8960 4500  3.26E-04 -3.5368E-05
. 2.30E+406  1.07E+04  1.89E+01 0.32911419 10160 3470 2.40E-04 -4.5866E-05
figura 2.1.6. Se observa que se 2406406 1.13E+04  1.056+01  0.183311 11090 2056  1.36E-04 -7.741E-05
trata de una inductancia de 2.50E+06  1.16E+04  1.79E+00 0.03125062 11580 362 2.30E-05 -0.00043965
. 2.60E+06  1.16E+04  -6.87E+00 -0.11995853 11540 41391  -8.51E-05 0.00011442
aproximadamente 440uH que 2.70E406  114E+04  -1.51E+01 -0.26419235 11016 2980  -1.76E-04 5.3408E-05
mantiene su valor hasta unos 2.80E+06  1.10E+04  -2.27E+01 -0.39653876 10150 4250 -2.42E-04 3.7448E-05
2.90E+06  1.0SE+04  -2.95E+01 -0.51469686 9124 5160  -2.83E-04 3.0844E-05
2MHz. A partir de este punto la 3.00E+06  9.90E+03  -3.54E+01 -0.61825395 8070 -5740  -3.05€-04 2.7727E-05
. ., . . 3.50E+06  7.26E+03  -5.50E+01 -0.96063457 4160 5950  -2.71E-04 2.6749E-05
interpretacion como inductancia 4.00E+06  5.56E+03  -6.50E+01 -1.13449508 2350 5040  -2.01E-04 3.1578E-05
nos “evan’a a un desplome de su 5.00E+06 3.76E+03  -7.43E+01 -1.29614895 1020 -3620  -1.15E-04 4.3965E-05
. 6.00E+06  2.85E+03  -7.86E+01 -1.37098947 565 2790  -7.40E-05 5.7045E-05
valor y a valores negativos. De 7.00E+06  2.29E+03  -8.09E+01 -1.4111058 364 -2260  -5.14E-05 7.0423E-05
1.00E+07  1.54E+03  -7.74E+01 -1.3504339 336 41500  -2.39E-05  0.0001061

hecho, por encima de esta
frecuencia se comportaria mas
como una capacidad del orden de
10pF, tal como se ve en la figura 2.1.8. La parte real de la impedancia, representada en la figura 2.1.7,
deberia ser independiente de la frecuencia si se tratara de una simple resistencia, sin embargo vemos
gue depende fuertemente de esta, lo cual indica o bien que no es simplemente una resistencia o que
estd afectada por el efecto pelicular (skin) o ambas cosas. Mientras la inductancia se mantiene
constante parece légico pensar que el efecto de incremento de |a resistencia se debe al efecto pelicular

Figura 2.1.2: Tabla de valores medidos de la inductancia
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pero para valores cercanos al megahercio aparecen otras interpretaciones porque el efecto pelicular
no puede producir una caida en la parte real de la impedancia.

modulo
1,E+05

1,E+04
1,E+03
1,E402
1,E401
1,E+00

1 £obE¥02 1,E404

Figura 2.3: Médulo de la impedancia

Reactancia (X)
1,E+04

1,E+03
1,E+02
1,E+01
1,E+00
1,E-01

1,E+02 1,E+03 1,E+04 1,E+05 1,E+06 1,E+07

Figura 2.5: Reactancia

Resistencia

1,E+05
1,E+04
1,E+03
1,E+02
1,E+01
1,E+00
1,E-01
1,E-02

1,E+02 1,E+03 1,E+04 1,E+05 1,E+06 1,E+07

Figura 2.1.7: Resistencia

fase grados

100

50

1,E+02 1,E+03 1,E+04 1,E+05 1,E+O8R1,E+07

-50

-100

Figura 2.4: fase de la impedancia

6,E-04 L
4,E-04

2,E-04

0,E+00

Z’l,E+02 1,E+03 1,E+04 1,E+05 1,E+0 +07

-2,E-0
-4,E-04

Figura 2.6: Inductancia

Capacidad
1E-10
°
1611 ‘ww———o
1E-12
2,E+06 7,E+06 1,E+07

Figura 2.1.8: Capacidad

Dado que la parte imaginaria de laimpedancia cambia de signo a altas frecuencias, podriamos suponer

L1

un circuito equivalente de pardmetros concentrados como el de la R2

figura 2.1.9 y calcular ahora como seria visto por el analizador de 450uH

impedancias.

El problema, en principio podria resolverse con PSPICE, pero en este

C1
11
1T
7pF

Figura 2.1.9: Circuito equivalente

programa no es sencillo simular una resistencia dependiente de la de bobina
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frecuencia por lo que se ha preferido usar Excel (que nos permite trabajar con nimeros complejos) y
resolver la férmula de la impedancia de este circuito, es decir

1
S S 1]
R+ joL T/©C
Si se utiliza para la resistencia el valor encontrado a baja frecuencia el resultado es el que se presenta
enlasfiguras 2.1.10y 2.1.11, donde se observa el fenémeno de resonancia en el valor de lainductancia
pero bastante diferente al medido. Por otra parte la parte real de la impedancia simulada es muy

diferente, a la medida.

Estad claro que no se puede encontrar un buen ajuste si no se tiene en cuenta la variacién de la
resistencia con la frecuencia por el efecto pelicular. El calculo es practicamente imposible puesto que
sobre el espesor “skin” no solo influye el flujo magnético que pasa por esa seccion del hilo, sino

Inductancia Parte real impedancia
3,803 1,E+04
2,E-03 - )
1 1,E+02 = = =Rsimulada——
2,E-03 I
|
LE-03 L I 1,£400 Rcal PN
’ ] I _ \
o e = - - - - - — - - -
5,E-04 - \ ' LE-02 \ .
0,E+00 T
5 E—OZ}'E +02 1,E+03 1,E+04 1,E+05 1,E+06 " 1,E+07 1,E-04 T T T T )
’ 1,E+02  1,6+03  1,E+404  1E+05  1,E+06  1,E+07
-1,E-03
Figura 2.1.10: Interpretacion como una inductancia Figura 2.1.11: Parte real de laimpedancia

también los flujos inducidos por la misma corriente en todos los tramos de la bobina. Por lo tanto para
simular la variacidn de la resistencia tenemos que ajustarlo empiricamente en la zona en la que
creamos que la parte real de laimpedancia es igual a |a resistencia, es decir donde la capacidad todavia
no ha empezado a influir y la parte imaginaria es proporcional a la frecuencia (lo que a su vez indica
gue es asimilable a una inductancia).

Empiricamente se ha encontrado un ajuste a la resistencia como R=3.5x10°w4°+0.102 Q. Usando este
valor podemos ahora simular la ecuacidn anterior encontrando los resultados de las figuras 2.1.12 y
2.1.13 donde los valores experimentales se representan por simbolos.

Inductancia Parte real impedancia
6,E-04
< E04 1,E+05
s 4;.--..--..__r——:“ A R(Z) medida
4,E-04 i 4 1,E+04 /-//
3,E-04 “: = = = R(Z)simulada 7 A
2,E-04 - - | gj 1,E+03 A “\
LEO04 - . e Resistencia A/ A

1,E402 \
0,E+00 : : : e > ’ / '
.1,5.04,E+OZ—L,B03—L,E¢Q4—L,E+05—L,BO%Q—1&+O7 LEs01
2,E-04 *y /
““&L 1,E+00 A

-3,E-04

)
4,604 v /

SE04 1,E-01 : : : : ‘
' 1E+02  1E+03  1,E+04 LE+05 1,E+06  1,E+07

Figura 2.1.12: Simulacién de la inductancia. Figura 2.1.13: Simulacidn de la parte real de la impedancia
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La inductancia de la figura 2.1.12 se ha calculado como la parte imaginaria de la impedancia dividida
por la frecuencia. En la figura 2.1.13 se ha dibujado, aparte de las partes reales de la impedancia
medida y simulada la resistencia variable con la frecuencia que se ha utilizado para la simulacién.
Puede verse como coincide con la parte real de la impedancia hasta valores cercanos a 1MHz. Sin
embargo para valores superiores la resistencia sigue subiendo y la parte real de la impedancia
disminuye. Con los valores tomados para la resistencia se ve como el ajuste es bastante bueno,
guedando claro que el circuito equivalente es bastante realista. La inductancia bajo estudio solo se
comporta como tal hasta frecuencias de 1MHz y mas delante se comporta como un condensador. La
resistencia equivalente de esta inductancia, que es de una décima de ohmio para bajas frecuencias
aumenta hasta 1KQ para la frecuencia maxima en la que este componente de circuito se comporta

como inductancia.

2.1.1.2.- Medida de un hilo simple:

Midiendo en configuracion serie la impedancia de un hilo
de unos 30cm de longitud y un grosor aproximado de
0,5mm obtenemos los resultados presentados en la figura
2.1.14. El analizador de impedancias no ha podido medir
reactancias para frecuencias inferiores al kilociclo. La
columna de inductancias se ha obtenido dividiendo la
reactancia por la frecuencia presuponiendo que el hilo se
comporta como una resistencia en serie con una

Frecuencia R (resistenci X (reactancizc L (inductanci

5.E+00
1.E+01
1.E+02
1.E4+03
1.E+04
1.E+05
1.E+06
1.E+07

1.60E-02
2.10E-02
2.30E-02
2.40E-02
2.40E-02
2.60E-02
6.40E-02
3.20E-01

0.0026
0.026
0.263
2.555
25.56

4.14E-07
4.14E-07
4.19E-07
4.07€E-07
4.07E-07

Figura 2.1.14: Tabla de los valores obtenidos para la

medida de un hilo

inductancia. Estos resultados se presentan en forma grafica en las figuras 2.1.15y 2.1.16

R (resistencia)

4,0E-01 1,E+02
E-01

3,08-0 1,E+00

2,0E-01 [

1,0E-01 A 1,802

0,0E+00 ‘ ‘ : 1,E-04

1,e+00 1,e+02  1,E+04  1,E+06

X (reactancia)

1,E+02 1,E+03 1,E+04 1,E+05 1,E+06 1,E+07

Figura 2.1.15: Resistencia Figura 2.1.16: reactancia

Se comprueba, por una parte, que efectivamente la inductancia es constante (reactancia lineal con la
frecuencia, es decir pendiente 1 en un diagrama doble logaritmico) y que la resistencia se mantiene
practicamente constante hasta frecuencias del orden del MHz, que es donde empieza a aparecer el

efecto pelicular para hilos de cobre de ese didametro.

La inductancia de un hilo puede ponerse de forma empirica como

41
L=02l (lnz - 0,75))

[2]
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donde | es la longitud del hilo y d su didmetro. Si | y d se expresan en milimetros se obtendrd L en
nanohenrios. Sustituyendo los valores geométricos del hilo se obtiene una L de 421nH. De la misma
forma sustituyendo los mismos valores en el calculo de la resistencia obtenemos una R de 26mQ.

2.1.1.3.- La importancia de una inductancia en un circuito electrénico

Estd claro que si queremos construir una bobina para un circuito sintonizado de radiofrecuencia el
problema no es trivial puesto que, en realidad y si la frecuencia es suficientemente alta, puede ser que
estemos en la parte capacitiva y no en la inductiva. Eso es tan frecuente que el disefio de bobinas es
todo un arte. Afortunadamente, en estos momentos, tenemos otras alternativas como veremos en
uno de los circuitos propuestos en este texto. Sin embargo los problemas asociados con la presencia
de inductancias no esperadas va bastante mas lejos y llega a ser un auténtico dolor de cabeza en
circuitos conmutados con transistores MOS. Es bien sabido que estos transistores son ideales para
conmutar altas corrientes y que, puesto que tienen un
comportamiento capacitivo en su puerta debemos usar generadores
con bajas impedancias de salida. Supongamos que tenemos una fuente
de tensidon de 10V que alimenta una carga de 1Q, es decir que, como
maximo, van a pasar 10 amperios por ella y va a disipar un maximo de
100W. Para controlar la potencia entregada a la carga sabemos que
podemos usar un MOS en conmutacion, de forma que controlando el
ciclo de trabajo de la onda cuadrada controlaremos la potencia media
entregada a la carga. Decidimos que generaremos una onda de Figura2.1.17: Montaje simple para
frecuencia 500kHz, es decir periodo 2us y controlando su ciclo de controlar la potencia

trabajo controlaremos la potencia media. Elegimos un transistor IRFM260 de International Rectifiers,
qgue segun sus hojas caracteristicas es muy apropiado. Listo a continuacidén sus pardmetros mas
importantes para nuestro fin:

RS(on)=60mMQ, Ip(continuo)=35A, lp(puisado)=140A, Wmax=250W, Vgs=+-20V; Vth entre 2 y 4V, Rise
time=120ns, Rth=0.712C/W (0.502C/W J-C y 0.21°C/W C-Sink)

Con los datos anteriores creemos tener
todo controlado. Colocamos el
transistor en un radiador fuera de la caja
para que esté bien ventilado vy o e
estimamos que la potencia que se va a
disipar en el transistor en el peor de los
casos, que es cuando esté todo el

LE] 1_0us 2_0us 3.0us 4_0us S.0us

tiempo el transistor dando la corriente, n venm

Tim=
va a ser Rs(on)*ID(max)>=6W. Sabemos que

en realidad la potencia va a ser algo Figura 18: Resultado de la conmutacidn. Grafica superior corriente, inferior
tension
mayor porque en los flancos de

conmutacion se gasta potencia al no ser instantaneos.

Con todos estos cédlculos hacemos un montaje simple como el que aparece en la figura 2.1.17 y
ponemos el ciclo de trabajo al 50%. Sin embargo cuando comprobamos con un osciloscopio midiendo
la tensién en el drenador nos vamos a encontrar con lo que se presenta en la figura 2.1.18.
Sorprendentemente, cuando el transistor esta cortado y la tensién en el drenador se suponia 10V
vuelve a caer casi a OV para después volver a 10. Ademas esta caida es relativamente suave lo que
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implica una transicién lenta desde el estado OFF al ON y otra vez desde el ON al OFF. Esto significa, por
una parte, que no estamos controlando correctamente la potencia entregada a la carga, que deberia
ser el 50% dado el ciclo de trabajo y
que ademas el transistor estd, casi con
seguridad, disipando  demasiada
potencia. Si simulamos la potencia en
el transistor nos encontramos con la
grafica de la figura 2.1.19 en la que se
presenta en la parte superior la
potencia instantdnea y en la inferior la 0= - o e o =
potencia media, que en definitiva va a o e R ELD e Time

ser la responsable del calentamiento Figura 2.1.19: potencia instantdnea (superior) y potencia media (inferior) disipadas
del dispositivo. La potencia en el transistor

instantdnea es meramente tedrica

puesto que seguramente la fuente de continua es incapaz de dar las corrientes necesarias, pero la
potencia media es muy posible. Esta potencia media es de 146W, lo que, dependiendo del radiador
usado para el transistor, serd probablemente catastrofico.

10.35¥

La razdn del desastre, que desde luego
no es sencilla de encontrar
experimentalmente, estd en |la
inductancia de la conexién que une el
generador con la puerta del transistor. 1.009
Normalmente se piensa que, dado que
la puerta no consume corriente, la pista o ;
de unién puede hacerse delgada v, e o vamen s 2-000ma 2z
ademas, como hemos instalado el

. . Figura 2.1.20: Simulacidn de la tension de drenador en el corte con resistencias
transistor en un radiador hemos usado en serie con la puerta de 0 a 5Q. El valle mas profundo es para 0Q
un cable fino para unir la puerta a la
placa PCB. La expresidon empirica de la inductancia de un hilo aislado [2] es directamente dependiente
de la longitud del hilo e inversamente proporcional a su espesor. Por tanto, y con valores razonables
de estas dimensiones podemos tener una inductancia en la conexién de 1uH. La capacidad de la puerta
de este transistor es de 5.1nF lo que nos lleva a un circuito resonante a 2.22MHz, es decir con un
periodo de 0.35us, que es aproximadamente donde aparece el valle en la tensidon de drenador. La
solucion puede ser bajar la inductancia acortando los hilos y haciéndolos mas gruesos pero, en caso
de que no se pueda, una buena opcion  *x
es colocar una resistencia en serie en el
hilo de la puerta, lo mas cerca posible de
esta. Con la resistencia la oscilacidon AU RN S
responsable del desastre se amortigua. ¥ maeam, vouon
No es conveniente poner resistencias - -

20K

50
grandes porque eso suele conllevar un
flanco de subida mas lento y por tanto 2
. . .7 . . SEL>>
disipacion en el transistor. La figura 0
B ., Adus flus
2.1.20 presenta la simulacién con 0 AVG({ERR(I{ML-D), VIMLD)))

resistencias de 0 a 5Q de uno en uno. Se

ve como a partir de 30 ya tenemos la Figura2.1.21: Potencia instantédnea (arriba) y potencia media (abajo) con
resistencia de 3 Q
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meseta sin la muesca aunque el flanco de subida se ha enlentecido ligeramente.

La grafica 2.1.21 presenta la potencia instantanea y la potencia media disipada en el transistor. Como
vemos la potencia instantanea aparece ahora solamente en los flancos del pulso del generador y la
potencia media ha bajado a 57W, en cualquier caso mucho mayor que la potencia ideal que seria de
6W, aunque, ciertamente, esa potencia tan pequefia es imposible. De hecho la simulacién ideal sin
inductancia en el cable ni resistencia en serie nos lleva a una potencia media disipada de 40W, por lo
gue queda claro que el incremento debido a la presencia de la resistencia que hace que el flanco de
subida sea mas lento es de 17W. Evidentemente, si queremos una menor potencia disipada la Unica
solucién que nos queda es usar un transistor que conmute mas rapido.

Este ejemplo pone de manifiesto dos puntos muy importantes: primero, hay que tener en cuenta todos
los elementos parasitos porque pueden llevar a situaciones muy desafortunadas y segundo, la
simulacidn nos engafia; la realidad es el circuito, no el simulador. Quiero hacer constar que este es un
ejemplo real del que tengo experiencia directa; nada inventado.

2.1.2.- Condensadores

Mientras que la inductancia es un elemento dificil de encontrar comercialmente con las prestaciones
necesarias y frecuentemente tendremos que construirlo, los condensadores son dificilmente
realizables pero pueden encontrarse en infinidad de formas y valores en el mercado. Sin embargo hay
gue conocer muy bien todas sus caracteristicas para que el circuito que se pretende desarrollar
funcione adecuadamente. Como primera medida hay que conocer, obviamente, su capacidad y su
tension maxima de funcionamiento, pero también es importante conocer sus caracteristicas
constructivas y el dieléctrico que incorporan. Por esa razéon damos a continuacion un breve resumen
de sus caracteristicas.

Clasificacion general  Tipo Dieléctrico Permitividad Comentarios
Polarizados Electroliticos Aluminio Oxido de aluminio (Al203) 9,6 Gran capacidad, mala respuesta en frecuencia. Solo se pueden
Téntalo Pentoxido de Tantalo (Ta205) 26 usar a frecuencias inferiores a unos kHz. Un error en la polaridad
Niobio Pentdxido de Niobio (Nb205) 4,2 o exceso de tension provocan explosiones
Supercondensadores Doble capa Hemholtz Méxima capacidad (hasta cientos de F) pero baja tension
No polarizados  Pelicula Papel Papel 3,5a5,5
Plasticos Polipropileno (PP) 2,2 Muy bajo coeficiente pérdidas, muy populares
Poliester (PET) 3,3
Polietileno (PEN) 3
Sulforo de Polipropileno (PPS) 3
Teflon (PTFE) 2 Minimo coeficiente de pérdidas
Ceramicos Clase 1 (paraeléctricos) 12240 Muy bajo coeficiente pérdidas
Clase 2 (ferroeléctricos) 200 a 14000 Pérdidas elevadas y mal coeficiente de temperatura. Alta tension
Otros diversos Aire 1
Vacio 1 El coeficiente de pérdidas mas pequefio de todos
Vidrio 5a10
Mica Mica 5a8
SF6 Hexafloruro de azufre
Sio2 Didxido de Silicio Tecnologia microelectrénica

Figura 2.1.22: cuadro resumen de los diferentes condensadores existentes en el mercado

2.1.2.1.- Tipos de condensadores

En la figura 2.1.22 se presentan algunos tipos de condensadores mas o menos comunes. Aparte de la
capacidad y la maxima tensién de funcionamiento hay varios parametros que tienen que ser
considerados, dependiendo de la aplicacién:

ESR: Resistencia equivalente serie: resistencia debida a las placas metalicas, contactos y conexiones al
exterior. Para aplicaciones de conmutacion, donde el condensador debe cargarse y descargarse
rapidamente, es esencial que este parametro sea lo menor posible.
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ESL: Inductancia equivalente serie: inductancia debida a contactos y cables. Puede ser un factor

limitante en alta frecuencia Rf

Resistencia de fugas (Rf): modela las fugas de corriente 4e1

a través del dieléctrico y a través de su encapsulado c ESR ESL

Ti d laiacion dieléctri dola f . H_ Wv_f’vvm_
iempo de relajacion dieléctrica: cuando la frecuencia oo 515 6 40.8

es elevada los dipolos que se generan en el aislante
empiezan a retrasarse respecto a las variaciones de
campo eléctrico y el condensador empieza perder
capacidad. El hecho de la aparicion de un

Figura 2.23: circuito equivalente de un condensador

desfase implica la aparicion de una 10° <
impedancia en fase con la tensién (es
decir resistiva) que no debe confundirse 102
con la corriente de fugas referida enel _ B -
. a ™ SN N
punto anterior. Desde luego esta es una g 451 = — Sy -
explicacion somera de un problema s ~ = A
complejo pero no es este el lugar para Eﬁ 100 - Al il
una explicaciéon mas detallada. — X7 A
\
Con toda esta informacidn, es evidente =
que el circuito equivalente de un
condensador puede ponerse como el 10-2104 10° 108 10 f(Hz) 10°
representado en la figura 2.1.23. En la Impedance as a function of frequency
mayoria de los  condensadores (typical curve)

comerciales la resistencia de fugas es muy Figura 2.1.24: Impedancia de condensadores de polipropileno de Vishay

alta y no necesita ser considerada a

efectos practicos y por otra parte la relajacion dieléctrica se da a frecuencias muy altas. De hecho la
resonancia entre la capacidad C y la inductancia ESL es el factor determinante de la maxima frecuencia
de uso posible del condensador, dandose la relajacion dieléctrica para frecuencias mucho mayores. De
acuerdo con el circuito anterior y si la resistencia de fugas es suficientemente alta como para que la
corriente por ella sea despreciable podemos escribir laimpedancia del condensador como:

Z = ESR + j(wESL — 1/wC) [3]

Los fabricantes no suelen dar estas informaciones de
forma detallada, pero por ejemplo Vishay da la grafica
de la figura 2.1.24 para sus condensadores de
polipropileno. Si tomamos, por ejemplo, el
condensador de 1uF vemos que hasta algo menos de
1MHz su impedancia decae practicamente con
pendiente 1 (diagrama doble logaritmico), es decir
corresponde exclusivamente al término capacitivo de
la ecuacidn [3] mientras que a partir de 2MHz aumenta, om| i I
también con pendiente 1, debido al término inductivo. e e T
De los valores de esta segunda parte de la gréfica se Frequency
deduce un valor de ESL de 65nH. El valor del minimo de  figyra 2.1.25: simulacién de un condensador de 14F

la curva, cuando la parte resistiva y la inductiva se

cancelan es, justamente, el valor de ESR, que en este caso es 0.12Q. Una simulacidn con estos valores

10

1.0

100m:

10wtz 100MHz
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y el circuito de la figura 2.1.23 nos lleva a la grafica de la figura

2.1.25, que es totalmente similar a la figura 2.1.24. C o

-

De la grafica de la figura 1.1.24 se deduce que el término
inductivo es esencialmente constante, independientemente
de la capacidad y que, por otra parte, la ESR crece de forma

| ’-”_‘
ode Electrolyte )} A cathode
mondtona y casi lineal con la capacidad. El valor de la
resistencia de fugas, que puede ser interesante en

- {
/ C \
€
aplicaciones de circuitos muestreadores/retenedores (sample Al,G; ” AlG;

and hold) no suele darse como tal. Sin embargo puede
aparecer el valor de RC en segundos, que nos mediria el
tiempo en el que la capacidad, una vez cargada, decaeria su

Ce
voltaje en 1/e. En el caso del condensador referido a 20°C ese RS L
valor es de 4.10°s, (es decir 4.6 dias) lo que nos llevaria a una ey | . ‘ 0
€y B

AW

resistencia de fugas de 4.10%Q). Este valor es extremadamente

grande y, en general, un condensador se descarga mas por Figura 2.1.26: estructura simplificada y modelo
fugas de los circuitos o bien por la impedancia del voltimetro equivalente de un condensador electrolitico
gue mide la tension.

Los condensadores electroliticos, por su

particular construccién, son algo mas 1%0(0) ) _ P TC:

dificiles de simular. De forma resumida su \\ ‘/_ J_‘.{s;

construccién se presenta en la figura 2.26. \\ \ C

El condensador esta formado por dos hojas 10 0\>\ i

enrolladas de aluminio, una de ellas, el N\ Q

anodo, ha sido oxidada previamente conun ~ BR{ o —

espesor que va a determinar la capacidad %X\\

del condensador. Entre las dos placas se ~ Rs \

inserta una hoja de un material absorbente 01102 0 10t 10° 1% 107 10°f(H
empapado de un electrolito conductor. ESR = R, * Re CxC, C»CynCe

Ahora tenemos tres capacidades: el 6xido
en el dnodo, la capacidad del electrolito,
gue estard en paralelo con su resistencia y
la capacidad entre electrolito y cdtodo. Ademas tendremos la resistencia serie del conjunto de los hilos
y las hojas metadlicas y la inductancia también correspondiente a estos elementos. En realidad, si se
quisiera precisar mas deberian aparecer resistencias en paralelo, de fugas, en los condensadores de
anodo y de catodo, pero su efecto va a ser despreciable.

Figura 2.1.27: Mddulo de la impedancia de un condensador electrolitico

Es facil de demostrar que a impedancia del condensador es ahora:

. Re . _ 1 _ wCqR} )
Z=Rs+ 1+(wCeRe)? tJ (a)L w(Ca+C;)  1+(wCeRp)? [4]

Cuya forma depende fuertemente de los valores de las constantes. Para un condensador habitual la
forma del médulo de la impedancia se representa en la figura 2.1.27.
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2.1.2.2.- Medida de un condensador de papel (Faco 1uF)

A pesar de que en textos basicos se insiste en que un condensador debe medirse
en configuracidn paralelo, es decir medir conductancia y susceptancia (partes
real e imaginaria de la conductancia) es mejor medir la impedancia (es decir en
serie), como se deduce de la figura 2.1.23. De esta forma los datos son mucho
mas facilmente interpretables. En la figura 2.1.28 se presentan los datos
medidos de la impedancia de un condensador de papel de 1uF. Las medidas se
han realizado equiespaciadas en el logaritmo de la frecuencia.

La representacion grafica de estos valores se presenta en la figura 2.1.29.

En esta figura se han representado los datos obtenidos junto a los resultados de
simular el condensador de acuerdo con el modelo equivalente de la figura
2.1.23. Los parametros del ajuste son:

C=1.00uF
ESR=21.5mQ

L=15nH
1,E+05

1,E+04
1,E+03
1,E+02
1,E+01
1,E+00

1,E-01

Mddulo de la impedancia (Q)

1,E-02 Figura 2.1.28: datos del
1,e+00 11,6401 1,E4+02 1,E+03 1,E+04 1,E405 1,E+06 1,E+07 1,E+08 mddulo de la

Frecuencia impedancia de un
condensador

Figura 2.1.29: Representacion grafica del médulo de la impedancia de un condensador

Como se ve el ajuste entre el modelo y los resultados experimentales es excelente, justificando de esta
forma que el limite en frecuencia para el cual el componente deja de funcionar como condensador,
aproximadamente 600KHz, depende esencialmente de la componente inductiva. A partir de
aproximadamente 3MHz en vez de tratarse de un condensador es una inductancia perfecta, lo que
gueda de manifiesto por la pendiente +1 en la representacién doblemente logaritmica.

El hecho de esta fuerte dependencia con la inductancia nos llevd a realizar la misma medida pero
uniendo el condensador al medidor de impedancias no directamente, como se hizo en el caso anterior
sino con dos pequefios cables de 3cm en cada uno de los terminales. En la figura 2.1.30 se representan
comparativamente los dos resultados obtenidos y el ajuste de dichos datos al modelo.
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En la figura la linea mas

1,E+05
gruesa corresponde a la
medida con los dos &S LE+04
pequeiios cables conectados ©
'S 1,E+03
al condensador. Puede verse =
como el ajuste sigue siendo D 1,402
Qo
perfecto, pero el hecho de £
o = 1,E+01
que a alta frecuencia siga o
. . (]
teniendo pendiente +1 con © 1,E+00
. . . o
impedancias mas altas S
Lo . < 1,E-01
implica la presencia de una ~§
inductancia extra que, 1,E-02
Obviamente' Corresponde a 1,E+00 1,E+01 1,E+02 1,E+03 1,E+O4 1,E+05 1,E+O6 1,E+07 1,E+08
los cables. Por otra parte, la Frecuencia (Hz)

impedancia del minimo es ) ) ) )
Figura 2.30: Mddulo de la impedancia para el condensador directamente conectado al

mas alta, lo que lmpllca medidor de impedancias(lina fina continua) y conectado con dos cables (liea gruesa
también unincremento enla discontinua)

ESR. La frecuencia de trabajo maxima como condensador ha quedado reducida a 300KHz.
Los parametros de ajuste ahora son:

C=1.00uF

ESR=31.9mQ

L= 100nH

Lo que en principio parecia no tener importancia en una medida, como es la presencia de dos hilos de
3cm en serie con el condensador ha hecho que el componente disminuya su maxima frecuencia de
funcionamiento de 600kHz a 300KHz.

2.1.2.3.- Medida de un condensador ceramico.

Los condensadores ceramicos se

1,E+06
usan en aplicaciones de alta
frecuencia porque su componente S LE+0S
inductiva es muy pequefia vy =
también en aplicaciones de alta C 1E+04
tensidon porque, dada su elevada '§
permitividad dieléctrica, pueden g LEO3
construirse con los electrodos ©
suficientemente separados como 3 1,E+02
para que no se supere el campo de —g 1 E+01
ruptura dieléctrica. En este ultimo 3
caso son bastante voluminosos v, = 1,E+00
por supuesto, caros. En la grafica de 1,E+02 1,E+03 1,E+04 1,E+05 1,E+06 1,E+07 1,E+08
la figura 2.1.31 se representa el Frecuencia (Hz)

modulo de la impedancia de un ) ) ) .
. Figura 2.1.31: Mddulo e la impedancia de un condensador ceramico de alta
condensador de 500pF nominales iansicn

con tensién de trabajo de hasta
40kV. Se ve como el condensador no tiene practicamente componente inductiva, dentro de los
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margenes de medida (hasta 13MHz) aunque parece observarse una minima desviacion de la recta de

pendiente -1 en los Ultimos puntos. Esta componente inductiva podria deberse simplemente a las
conexiones que, aunque se procuraron hacer lo mas cercanas al aparato de medida tenian algun

centimetro de longitud. Sin embargo este condensador no es muy preciso porque nominalmente
deberia tener 500pF y el cilculo basado en el médulo de la impedancia nos lleva a un valor constante

de 410pF.

2.1.2.4.- Medida de un condensador electrolitico

Los condensadores electroliticos tienen la mas alta densidad voliumica de capacidad, pero, sin
embargo, presentan frecuencias maximas de funcionamiento muy bajas. Por otra parte, como ya se

ha dicho, son bastante mas dificiles de modelar debido a su compleja
estructura interna. La figura 2.1.32 presenta los datos medidos de un
condensador electrolitico de 100uF y su representacion grafica aparece en la
figura 2.1.33.

El modelo se ajusta muy bien a las medidas, aunque no tanto como en el
condensador de papel medido anteriormente. Los parametros de ajuste con
referencia a la ecuacién 3 y a la figura 2.1.26 son los siguientes:

Ca = 110uF
Rs=0.27Q

Ce= 600uF
Re=0.22Q

Ls=21nH

Cuando el fabricante especifica la capacidad se esta refiriendo a Ca, puesto
que Cs estd ocultada, a frecuencias bajas por Re. Vemos como existe una
dispersion del 10% en el valor de la capacidad, lo que es bastante habitual en
este tipo de condensadores. La ESR total de este condensador es la suma de
Rsy Re.

, 1,E+03
De la figura 2.1.33 queda claro que
este condensador no va a funcionar S
como tal a frecuencias superiores a o LE+02
unos 4kHz. Es muy frecuente <
©
encontrar circuitos en los que o
3 1,E+01
aparece un condensador £
electrolitico de cientos de ©
microfaradios y en paralelo un 3 1,E+00
condensador no electrolitico de 2
’ . . . o
algun microfaradio o de cientos de Ne}
S 1E-01

nanofaradios. Si no se tiene 1.£+00 1E+02 1 E+04
experiencia en componentes
electrénicos no se entiende, puesto

Figura 2.1.32: Mddulo
de laimpedancia de un
condensador
electrolitico

1,E+06 1,E+08

Frecuencia (Hz)

que los condensadores en paraIeIo Figura 2.1.33: mdédulo de la impedancia de un condensador electrolitico.

suman las capacidades ¢Qué sentido ~ Medidas y ajuste al modelo

21



tiene poner uno muy grande en paralelo con otro mas pequefio? La respuesta ahora es obvia; el
condensador electrolitico pierde toda su capacidad demasiado rapido y hay que mantener alguna
capacidad en alta frecuencia, papel del que se encarga el segundo condensador.

La ESR de un condensador electrolitico es un parametro esencial si el condensador va a cargarse y
descargarse con relativa rapidez, como ocurre, por ejemplo, en las fuentes conmutadas. Una ESR como
la del condensador medido (aproximadamente medio ohmio) produce una importante disipacidn si las
corrientes de carga son del orden de amperios. Esto hace que, por una parte se pierda potencial y por
otra exista un calentamiento del dispositivo. Lo mas negativo del asunto es que los condensadores
electroliticos si se sobrecalientan suelen explotar, a veces con consecuencias catastrdficas e incluso
peligrosas. Por tanto la ESR es un pardmetro a tener muy en cuenta en los disefios conmutados.

Referencias

https://passive-components.eu/capacitors-electrolytic-capacitors/
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2.2 Introduccion tedrica sobre los amplificadores operacionales reales

2.2.1.- Sobre los amplificadores operacionales

Se presupone que el lector tiene ya un cierto conocimiento sobre el concepto de amplificador
operacional. La realidad, cuando uno se enfrenta a un disefio con amplificadores operacionales y
quiere cierta precision, es que hay que tener un conocimiento algo mas profundo que el que se obtiene
de la lectura de un texto de caracter general. Pretendemos en este capitulo profundizar en este
conocimiento.

Aunque habitualmente solo se considera un tipo de amplificadores operacionales realmente hay que
distinguir cuatro tipos: el llamado VFA (otras veces VFO) que son las siglas de “Voltage Feedback
Amplifier” (u Operational), el lamado CFA (otras veces CFO) que son las siglas de “Current Feedback
Amplifier” (u Operational), el operacional de transconductancia (OTA) y el amplificador Norton.
Aungue a veces se confunden porque la estructura de la realimentacion es la misma y la ganancia, en
determinadas circunstancias, es también la misma, tanto la estructura interna como las aplicaciones
son bastante diferentes. El VFA es un amplificador pensado, generalmente, para aplicaciones de baja
frecuencia (cientos de kilohertzios como maximo) y mucha precision mientras que el CFA esta
desarrollado especificamente para aplicaciones de alta frecuencia pudiendo llegar incluso a GHz. Tanto
el OTA como el amplificador Norton son bastante menos frecuentes pero tienen aplicaciones muy
interesantes, sobre todo en alta frecuencia, modulacion y multicanalizacién (multiplexing)

El tratamiento de estos amplificadores se hard por separado, incidiendo mucho mas en los VFA puesto
gue son los que tienen mayores aplicaciones en la instrumentacion.

2.2.2 Sobre los amplificadores operacionales VFA

Aunque en principio parece que

Voot

tOdOS IOS ampliﬁcadores Differentlal Input Palr : Highdmpedance Stage 1 Dual Dutput Buffer
operacionales de este tipo son (] (b.s : o }
iguales, esto no es asi y de la ‘ )
1 Rc
eleccion del amplificador " \§ B 45" o | v
. | d d ve — e Py EERVAR S ‘
operacional va a depender que I"l ‘;,cz,,_b o | .
una determinada  aplicacién : . - e
° Qqa
funcione o no. Por otra parte el I . @ oL ™
. . ) | I 1 au
valor de las resistencias y demas D | o a " ©
componentes que se usen en un :.‘1 }
circuito estan mediatizadas por la I \

eleccion del operacional. Aunque
en principio esta eleccién tiene
mucha latitud si que influye
notablemente en la precisidon que se desee obtener.

Figura 2.2.1: Estructura tipica simplificada de un amplificador operacional VFA

Internamente un amplificador operacional VFA esta constituido por un par diferencial de entrada con
fuente de corriente en los emisores (también conocido en la bibliografia como “long paired tail”), una
etapa de amplificaciéon de tensién y una ultima etapa para aumentar la corriente de salida. La
estructura tipica simplificada se representa en la figura 2.2.1
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En la figura 2.2.2 se presenta un circuito
equivalente PSPICE de un amplificador [ 7_C_Iml?0
operacional genérico, supuesto lineal. El ot

, ol
médulo E1 corresponde con un  enwoa- 103 on

amplificador operacional VFA ideal, es =

decir una fuente de tensién ideal con . o e
entrada  diferencial. Los demas .Hmr@) AL
elementos presentes en el circuito o

representan las desviaciones sobre la o 1@=s

idealidad. Los valores corresponden, 1 ZCom

aproximadamente, a los del e j

amplificador 741, de proposito general. Figura 2.2.2: Modelo equivalente lineal del amplificador

. operacional
En la tabla 1 se listan los valores de los

parametros para algunos amplificadores operacionales de este tipo.

1 BIAS Zin GdB  Slew BW polo fc Input cap Zout Voffset loffset CMRRdB  dVoff/dT Zcomun

LF356N JFET 3,00E-11 1,00E+12 106 7,5E+06  5,0E+06 2,50E+01 3,0E-12 3,00E-03 3,00E-12 100 5,00E-06

LM741 Bipolar 8,00E-08 2,00E+06 106 5,0E+05 1,00E-03 2,00E-08 95

LM741A Bipolar 3,00E-08 6,00E+06 7,0E+05 1,5E+06 3,00E+01 8,00E-04 3,00E-09 95 1,50E-05

OPO7 ultra low offset 1,20E-09 5,00E+07 114 3,0E+05 6,0E+05 1,20E+00 60 3,00E-05 5,00E-10 123

oP27 precision 1,00E-08 6,00E+06 125 2,8E+06 8,0E+06 4,44E+00 70 1,00E-05 7,00E-09 126 4,00E-07 2,00E+09
OP177F ultraprecision 1,20E-09 4,50E+07 142 3,0E+05 6,0E+05 5,00E-02 60 1,00E-05 3,00E-10 140 3,00E-07 2,00E+11
TLO64 JFET-Input 3,00E-11 1,00E+12 76 3,5E+06 1,0E+06 1,67E+02 3,00E-03 5,00E-12 86 1,00E-05

AD817 High speed 3,30E-06 3,00E+05 72 2,5E+08  3,5E+07 8,75E+03 1,5E-12 8 5,00E-04 2,50E-08 120 1,00E-05
ADA4522-1 Deriva cero 5,00E-11 3,00E+04 145 1,4E+06  2,7E+06 1,52E-01 7,0E-12 4 7,00E-07 8,00E-11 155 2,50E-09 1,00E+11

Tabla 1: valores de los pardmetros para varios amplificadores VFA

El significado de los parametros es el siguiente:

IBias: corriente de polarizacion de la etapa diferencial de entrada. Interesa que sea lo menor posible y
en este concepto los mejores son los amplificadores con entrada JFET. De los que tienen entrada
bipolar tanto el OP07 como el OP177 tienen valores muy bajos debido a la particular configuracion de
entrada que cancela, casi en su totalidad, la corriente de polarizacién.

loff: la discrepancia entre las dos corrientes de polarizacién correspondientes a las dos entradas. Dado
gue esta fuente de corriente conecta ambas entradas el valor debe ser la mitad de lo que aparece en
la hoja de datos del circuito. No puede ser corregida

Zin: impedancia de entrada en modo diferencial. En este concepto los operacionales con entrada JFET
son los mejores. A pesar de que el OPO7 y el OP177 cancelan las corrientes de polarizacion
introduciendo dos fuentes de corriente en la entrada, la impedancia de entrada no ha aumentado.
Normalmente el comportamiento de esta impedancia es puramente resistivo, aunque algunos
fabricantes informan de la aparicién de una pequefa capacidad en paralelo.

G(dB): ganancia en lazo abierto expresada en decibelios. Esta definida para continua y solamente se
mantiene para frecuencias muy bajas. Esta ganancia empieza a disminuir a la frecuencia del polo
dominante, como se discutira mas adelante.

Slew rate: la maxima pendiente que un amplificador puede tolerar manteniendo su comportamiento
lineal. Esta expresada en V/s. Por encima de esta velocidad de variacidn de la tensidén no se puede
cargar el condensador interno del polo dominante y aparece una fuerte distorsién.

24



BW(Hz): aunque frecuentemente se alude a este pardametro como el producto de la ganancia por el
ancho de banda esto sélo es cierto en la parte de caida a 20dB/década de la respuesta en frecuencia.
Es mas fécil de considerar este pardmetro como la frecuencia a la que la ganancia en lazo abierto es
de 0dB, es decir, de 1

Polo fc: la frecuencia en Hz a la que se presenta el polo dominante. Se obtiene simplemente como
BW/G. Se entiende que hasta esa frecuencia la ganancia se mantiene constante y que a partir de ella
tendremos una caida en el médulo de ganancia de 20dB/década

Zo: impedancia de salida. Normalmente es real, por tanto una resistencia. Hay que tener en cuenta
gue habitualmente los fabricantes prevén una limitacidn de la corriente para proteger al circuito, por
tanto esta impedancia es la que presenta la salida, siempre y cuando no se supere la corriente maxima.
No todos los fabricantes dan esta informacion.

Voff: la tension de continua que habria que afiadir en una de las entradas y que hace que la salida sea
nula cuando la entrada es también nula. Esta tensidon proviene de la propia construccion del
amplificador operacional. En casi todos los operacionales esta previsto un método para corregir esta
tensién.

dVoff/dT: variacién de la tension Voff cuando varia la temperatura. Esta variacion no puede ser
corregida mediante un simple potenciometro como lo es la tensién Voff y es uno de los factores que
pone el limite maximo a la ganancia que se puede obtener con el amplificador realimentado.

ZCom: impedancia de entrada en modo comun, es decir la impedancia que se ve desde cada una de
las entradas a tierra. Solamente algunos fabricantes dan esta informacién. La desigualdad de estas
impedancias puede modelar el rechazo al modo comin CMRR

CMRR (common mode rejection ratio): se define como el cociente entre la ganancia en modo comun
(es decir la tension de salida dividida por la tension de entrada comun) entre la ganancia diferencial.
Este numero se expresa en dB y es negativo aunque suele aparecer como positivo en las hojas
caracteristicas de los amplificadores, lo que simplemente indicaria una definicidn inversa a la que
hemos hecho anteriormente.

Evidentemente el circuito propuesto en la figura 2.2.2, no tendra en cuenta posibles no linealidades
de la ganancia, puesto que es un circuito lineal. En general estas no linealidades no son importantes
aunque pueden analizarse, tanto en la simulacidon como en la realidad, a través de la distorsion (esto
es facil en la simulacién, pero bastante mads dificil en la realidad si no se dispone de una
instrumentacién especifica, que es bastante cara)

En el circuito, el mddulo de Laplace que aparece detrds del amplificador ideal simula el polo dominante
y debe introducirse en el denominador el inverso de la frecuencia del polo en radianes multiplicando
alavariable “s”. El polo dominante es controlado por un condensador interno para lograr la estabilidad
del circuito realimentado a costa de perder respuesta en frecuencia. Los primeros amplificadores como
el 709 no tenian esta compensaciony presentaban una caida de 40dB/década lo que implicaba posibles
comportamientos oscilatorios.

Con respecto a la tensién de offset esta puede aparecer con cualquiera de las polaridades, por lo que
se debe hacer una simulacidn con ambas. Si el offset ha sido corregido solo se tendrd en cuenta su
variacion con la temperatura, para lo cual, obviamente, hay que saber a priori los limites que
estableceremos para esta. El mismo razonamiento sirve la para la corriente loffset.
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Desde un punto de vista general y a la vista de la tabla anterior parece claro que no existe un ganador
absoluto. Los amplificadores con JFET tienen bajisimas corrientes de entrada y unos valores muy altos
de la impedancia diferencial, pero sin embargo su tensién de offset es la mayor. Por otra parte un
amplificador con muy bajo offset, bajas corrientes de polarizacidn y gran ganancia como es el OP177
tiene el peor ancho de banda de todos los presentados.

Como ejemplo se presenta en la figura 2.2.3 una 150
comparacion de la respuesta en frecuencia del OP177
(linea continua) frente al popular 741 (linea de puntos),

demostrando que a partir de, aproximadamente 2Hz
funciona mejor, en cuanto respuesta en frecuencia, el

ultimo. Sin embargo si hacemos un amplificador inversor
de ganancia 100 con 10KQ de resistencia de entrada y
1MQ de realimentacidn, el margen de variacién de la
tension de salida del OP177 es de +-100uV y sin embargo
la salida del 741 varia desde +170mV a -31mV cuando el : I bt
offsetva de -1mV a 1ImV. El hecho de la falta de simetria ~ Towme  tome = vome . vom

0 DB{V(ZSalida2:2)) © DB(V{ZSalidaz2}}
Frequency

en la salida del 741 se debe a la influencia de las

. Sy . Figura 2.2.3: Mddulo del diagrama de Bode que
corrientes de polarizacidon. De hecho el ajuste de cero, & 8 d

compara la respuesta del amplificador operaciona
que suele hacerse con un potenciémetro, no solamente 0P177 (linea continua) con la del amplificador 741

ajusta la tensidn de offset, sino también otros efectos.

2.2.2.1.- Tipos de amplificadores operacionales
Los amplificadores suelen subdividirse en varias categorias que se listan a continuacion:

- Amplificadores de propdsito general: cuando no se necesitan los requerimientos especificos
de las otras categorias. Un ejemplo puede ser el conocido 741, cuya estructura fue disefiada
en el afo 1978 por Dave Fullagar en Fairchild Semiconductors. El disefio es continuacién del
702 y 709 disefiados por uno de los mejores disefiadores de la época, el conocido Bob Widlar.
Este amplificador ha demostrado unas caracteristicas de fiabilidad y seguridad que hacen que
siga siendo uno de los mas utilizados. Es practicamente indestructible, pero sin embargo no
tiene las caracteristicas eléctricas de los mas modernos.

- Amplificadores de alta corriente de salida: En general los amplificadores operacionales tienen
la corriente de salida limitada a unos pocos miliamperios, lo cual suele ser suficiente para la
mayoria de las aplicaciones. Sin embargo para atacar cargas pequefias a veces se necesitan
mas corrientes. Tipicamente se considera alta corriente cuando superan la centena de
miliamperios. Un ejemplo es el TLV4110 de Texas Instruments con entrada JFET y que
proporciona corrientes de hasta 300mA a la salida aunque lo paga con un rechazo al modo
comun de solo 63dB o el LA6500 de ON Semiconductor que tiene una corriente de salida de
1A pero estd bastante limitado en todas las demas caracteristicas. Como veremos mas
adelante esta caracteristica de alta corriente de salida es mas frecuente en los amplificadores
CFA

- Amplificadores de alta velocidad: se considera de alta velocidad cuando superan un ancho de
banda de unos 50MHz medido como la frecuencia a la que la ganancia del amplificador se hace
uno. Un ejemplo de amplificador de alta velocidad es el LTC6253-7 que, segln su hoja de datos,
alcanza un ancho de banda de 2GHz. Sin embargo su impedancia de entrada diferencial es
solamente de 7.2kQ

- Amplificadores de alta tensién: la alimentacion de un operacional puede hacerse simétrica
(caso habitual) o solo desde una fuente. En el caso de alimentacién simétrica los potenciales
maximos tipicos estdn en +-15V o +-18V Sin embargo existen disefios capaces de llegar a +-
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100V e incluso mas. Son, desde luego, poco comunes. Un ejemplo es el ADHV4702-1 de Analog
Devices que admite, entre fuente positiva y negativa hasta 220V

Amplificadores JFET y MOSFET: Los amplificadores operacionales se desarrollaron en principio
con transistores bipolares pero al poco tiempo empezaron a aparecer etapas de entrada JFET
y MOSFET que tienen impedancias de entrada muy superiores asi como corrientes de
polarizacién muy inferiores y en estos dos parametros son imbatibles por los transistores
bipolares. Sin embargo, sus tensiones de desplazamiento de cero son superiores.
Amplificadores de baja corriente de polarizacidon: no hay que confundir las corrientes de
polarizacién con la impedancia de entrada. Las corrientes de polarizacidn son las corrientes de
continua que necesitan los transistores del par diferencial de entrada para funcionar mientras
que la impedancia de entrada es un concepto que implica la variacion de la corriente cuando
varia la tension. Por ejemplo el circuito ADA4522-1, ya referido en la tabla 1, tiene una
corriente de polarizacion muy baja, de 50pA, pero su impedancia de entrada es solamente de
30kQ. En principio los amplificadores JFET tienen muy bajas corrientes de polarizacion y alta
impedancia de entrada, pero tienen peor precisidn y estabilidad que los bipolares, quien a su
vez tienen corrientes de polarizacion mucho mayores. Sin embargo existen familias de
operacionales que inyectan desde el mismo circuito las corrientes de polarizacién necesarias
para el funcionamiento haciendo mucho mas pequefias las que hay que introducir desde el
exterior. Un ejemplo es el OP177, que auna baja corriente de polarizacidén y gran precision. Se
entiende que un amplificador operacional tiene baja corriente de polarizaciéon cuando su valor
estd por debajo de los 100pA y algunos como el LT6268-10 de entrada CMOS tienen corrientes
solamente de algunos femtoamperios.

Bajo ruido: amplificadores que permiten trabajar con generadores de alta impedancia
limitando el ruido a la salida, tipicamente por debajo de 10nV/Hz/?

Amplificadores de baja potencia: usados cuando se requiere que el equipo esté alimentado
por baterias. La necesidad de operar con bajas corrientes de alimentacién tiene bastantes
contrapartidas en casi todos los demas parametros. Es importante resefar que las necesidades
de los equipos alimentados por baterias hacen que se esté tendiendo cada vez mas a operar
con bajas tensiones de alimentacidn y por este motivo se desarrollan circuitos especificos,
como por ejemplo el NCS2001 de ON semiconductors que puede trabajar con tensiones tan
bajas como 0.9V

Amplificadores de precisidn: aquellos amplificadores con tensiones de offset en el orden de
decenas de microvoltio, frente a tensiones del orden de los milivoltios, como es el caso del
741. Aun cuando frecuentemente el amplificador operacional tiene una forma de corregir esta
tensidn, lo que no se puede corregir es su variacion con la temperatura. En cualquier caso, esta
variacion es siempre mucho menor si se parte ya de valores muy pequefios de tensién de
offset.

Amplificadores rail a rail: se denomina rail a la tension de alimentacién, tanto positiva como
negativa. Un amplificador se

. . . Ve
denomina rail to rail cuando o o
bien la entrada o bien la salida <
3,
o ambas pueden alcanzar ® ® g()

7 . . - QS
practicamente a las tensiones N oK o S ) (Y
de alimentacidn, y en el caso ! 4 Q7 [
relativo a las entradas incluso )0 2 Rs¢

. IN(+ . L O
superarlas ligeramente. Esto ¥ors our
exige un disefio especifico y J Q11 s < )
como ejemplo tomaremos el q A Q10 O§

. . 8 9
amplificador de  Toshiba
1 ”

TA75S01F cuyo esquema se
representa en la figura 2.2.4.

Figura 2.2.4: Amplificador con entrada “rail to rail”
En este caso se trata de un
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amplificador que usa una sola fuente de alimentacion y en el cual la utilizacién de transistores
PNP en la entrada permite que las entradas puedan ser ligeramente negativas, hasta -300mV
Amplificadores de deriva nula: en un intento de eliminar las derivas térmicas a la salida se han
desarrollado técnicas de troceado (chopper) y auto cero e incluso mixtas. Con estas técnicas
se corrige el “offset” de la entrada de forma que se llegan a obtener valores tan bajos como
microvoltios en la salida con entrada nula. Ademds la variacion de la tension de
desplazamiento de cero con la temperatura llega a ser tan baja como nanovoltios por grado.
Estas técnicas practicamente eliminan el ruido 1/f. La técnica de “chopper”, cuyo esquema de
bloques se representa en la figura 2.2.5, consiste esencialmente en modular en alterna con el
“chopper” CH1 la seial que se

quiere amplificar (Vin) antes de

que entre en el amplificador

operacional. La salida de este

operacional tendra dos

componentes: uno de alterna Figyra 2.2.5: Esquema de blogues de un amplificador sin deriva de 0
debido a la sefial a amplificar y

uno de continua debido al offset (Vos). Si ahora demodulamos sincronamente esta sefial en el
“chopper” CH2 y se pasa por un filtro paso bajo obtendremos a la salida una tension de
continua que es solamente sensible a la sefial de entrada.

La técnica de auto cero consiste en medir la tension de “offset” con las entradas
cortocircuitadas y almacenar este

valor en un  condensador. Fi B VOS_,_

Posteriormente se conectan las +°_OS/° O + Fq
entradas a la seial a amplificar y se V; L l A —os/o—i
resta la tensidon de offset - FAS> " - 4 o
anteriormente medida. Obviamente Ci=vV f} -
esto implica una divisién en el I - S; l

tiempo disefiando un ciclo para

medir el offset y otro para realizar la Figura 2.2.6: esquema conceptual de amplificador con auto cero
medida con la correccion de cero. Un esquema de esta idea se presenta en la figura 2.2.6.
Durante el ciclo de medida del offset (F2) los interruptores S2 y S2 estdn cerrados y S1 y S4
abiertos. La tension de salida, que es igual a Vos, carga el condensador C1. En el siguiente ciclo
(F1) con S2 y S3 abiertos y S1 y S4 cerrados la sefial se amplifica restandosele la tensién de
offset previamente almacenada en C1. Evidentemente a la salida tendremos que colocar un
filtro pasa baja.

En cualquiera de las dos opciones, la frecuencia del reloj que controla los interruptores tiene
que ser mas alta que la maxima frecuencia esperable en la entrada para no producir
fendmenos de “aliasing” por lo que, en general, ambos sistemas de correccion del
desplazamiento de cero son bastante lentos y no son aplicables, al menos directamente, para
amplificadores de alta frecuencia. Por ejemplo el circuito “chopper” ADA4522de Analog
Devices logra una tensidn de desplazamiento de cero de solamente de 0.7uV y su deriva
térmica de 2.5nV/2C, tiene un alto rechazo al modo comun y alta ganancia, pero laimpedancia
de entrada diferencial cae hasta solamente 30kQ y el ancho de banda a 3MHz

2.2.2.2.- Andlisis detallado de las corrientes de polarizacién:

Las corrientes de polarizacion son, simplificando bastante, las corrientes de base de los transistores

gue conforman el par diferencial de entrada del amplificador operacional. Por esta razén son siempre
inferiores si los transistores de entrada son JFET o MOSFET. Estas corrientes deben fluir siempre, lo
que obliga a que ambas entradas tengan que tener alguna conexién que les permita el paso de
corriente continua. Por esa razén un circuito amplificador de alterna como el que se representa en la

28



T < JESTES
"

figura 2.2.7 no puede funcionar. El transistor que estd en la entrada o
positiva del par diferencial estara siempre cortado. 1

oPA,

La consecuencia de la presencia de las corrientes de polarizacién es que |
van a forzar una tensién continua a la salida incluso cuando la tension |
de entrada es 0 y ademds, como veremos en el circuito siguiente, esa ’
tension dependerd de la resistencia de salida del generador que
alimenta al circuito. Supongamos un amplificador ideal excepto en las

= m

Figura 2.2.7: Fallo en un disefio
de un amplificador de alterna

corrientes de polarizacion que, tal como se LB i
representa en la figura 2.2.8, se realimenta como :
.pe . . .z 1B ou o |Salida Vo
amplificador no inversor y cuya fuente de excitacion . — | e
es un generador de impedancia de salida puramente 3 " R2

resistiva R. Supongamos también que el generador e
permite el paso de corriente continua (en caso de no @jL s ®
ser asi estariamos en la situacion de la figura 2.2.7).
Cuando el generador tiene una tensién nula = =
deberiamos esperar una salida también nula, pero un
calculo de esa tension, teniendo en cuenta solamente
la corriente de polarizacién y no la tensidn de offset,
nos lleva a:

Il
I
|
I

Figura 2.2.8: Efecto de la impedancia de salida del
generador en el desplazamiento de 0 de la salida

Vo + R. Iy R. I R,
V+ =V_ —=IB_ y VO =_RIB (1 +_>+RZIB [1]
R, Ry Ry

Es evidente, por tanto que aparece una desviacion de 0 a la salida que Unicamente se cancela, de
acuerdo con la ecuacion anterior, cuando R se iguala al paralelo de R; y Ry, es decir R=R1R2/(R1+Ry).
Este resultado se expresa generalmente diciendo que la resistencia en continua que se observa desde
la entrada + y la entrada — al potencial 0 debe ser la misma. Debe quedar claro por una parte que es
en continua y por otra parte que el camino a potencial cero no es lo mismo que al potencial de tierra.
En el circuito anterior, la salida de baja impedancia del operacional provee el camino a potencial 0 de
la resistencia R..

En el caso, como el anterior, de que las dos resistencias sean iguales, los dos potenciales de las entradas
no son ya 0, como seria si no hubiera corriente de polarizacidn; ahora ambas tienen, en ausencia de

sefial, un potencial -Rls. Este potencial se reflejaria en . B
la salida como —-R.lz.Gdif/CMRR, potencial que ya es —l . P
despreciable si el amplificador tiene un CMRR alto, | —
como suele ser el caso. 1 I
R3 E, AN
Volviendo al amplificador de alterna de la figura 2.2.7 6\’ N L,
la solucion para permitir el paso de la corriente de j
polarizacién seria la representada en la figura 2.2.9. = = =

Evidentemente, si no queremos sobrecargar al
generador, R; debe ser bastante mayor que Rgen, |0 que
a su vez obliga a R; y a Ry. El inconveniente de este
montaje es la evidente limitacién de la impedancia de entrada producida por la presencia de Rs.

Figura 2.2.9: Amplificador de alterna correctamente
conectado

Una simulacidn realizada con el circuito de la figura 2.2.2 con los parametros del amplificador 741 con
resistencia R2=1MQ y R1=10KQ y teniendo en cuenta solamente las corrientes de polarizacidon nos
lleva a un desplazamiento en la salida de 80mV si no colocamos la resistencia R; y de 0 si colocamos el
adecuado paralelo, es decir 9.9KQ.
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El mismo razonamiento hecho hasta aqui es valido para el amplificador no inversor.

Las corrientes de polarizacion pueden ser entrantes o salientes. Es facil de diferenciar estos signos si
se conoce el circuito interno del operacional. Si los transistores son NPN seran entrantes y en caso
contrario salientes. Sin embargo en circuitos operacionales de precision basados en transistores
bipolares, como por ejemplo toda la familia OP de Analog Devices la corriente de polarizacién aparece
en las hojas de datos con el signo +-. Esto se debe a que, con el fin de minimizar estas corrientes, tiene
incluido dentro del propio circuito dos fuentes de corriente conectadas a las bases, de valor muy similar

al esperado de las corrientes FUNCTIONAL BLOCK DIAGRAM

de polarizacidn, de forma que “O oot 3 (OPTIONAL NULL 3y

esta corriente viene d N aCEE e N B D |

suministrada por el propio ® EQLF._L:&]J (o
H H o Qg Qi1 Qp Ry

circuito. El hecho de no poder e ’I’ Iz, al?‘ % fa il —(Douteur
. . 3 - 2 Q

igualar la fuente de corriente NONINVERTHS @it (e ‘E: ?:3 7 o R

. . 2 ¥ Rop 7 i _[Qan

con la de polarizacion de e, % o fon || . Yo 4

forma exacta hace que N 2, o

aparezcan  errores  que - ¢ O Sl RO G

mnasaae

“Raa AND Rpg ARE ELECTRONICALLY ADJUSTED ON CHIP AT FACTORY.

ueden ser entrantes o
P Figura 2.2.10: Esquema simplificado del amplificador operacional de precision OP177

salientes.

En el esquema de la figura 2.2.10, perteneciente al amplificador OP177 los transistores Q5 y Q6
suministran desde su colector (fuente de corriente) las corrientes a las bases de Q1 y Q2 que son los
transistores de entrada. Para igualar las corrientes se usa la configuracién cascodo Q1-Q3 y Q2-Q4 (en
esta configuracidn cada pareja de transistores tienen aproximadamente la misma corriente de colector
y por tanto de base). Q4 y Q6 estan configurados como espejos de corriente controlados por el
transdiodo Q8, asi como Q3 y Q5 lo hacen comandados por el transdiodo Q7. Los transdiodos Q27, 26
y 25 obligan a que la tension colector base de Q1 y Q2 sean practicamente 0.

2.2.3.- Sobre los amplificadores CFA

Un esquema simplificado de un amplificador con realimentacion por corriente se presenta en la figura
2.2.11. EI CVA, como el VFA tiene, también, dos entradas, positiva y negativa, que aluden al desfase de

la salida con respecto a estas entradas. Sin embargo, de forma contraria al VFA las dos entradas son

completamente diferentes. La
referida como entrada — es en
realidad una salida que emite una

Yoo+

Class AR Amplifier [High-impedance Stage| Triple Output Buffer

corriente igual o muy similar a la !

que pasa por la entrada +. Por

defecto se supone, entonces, que p N

la corriente de salida por Ia " - ‘. "

entrada — es igual a la de la
entrada +. Mientras que la
entrada + tiene una elevada
impedancia de entrada puesto Vclc_
gue va conectada a la base de uno
0 mas transistores, la entrada —
tiene muy baja impedancia y va
conectada a los emisores de los mismos transistores. La corriente de entrada se replica con espejos de

Figura 2.2.11: Estructura tipica de un amplificador CFA
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corriente sobre un circuito de alta impedancia (colectores de transistores). Esta impedancia la
Ilamamos T y por tanto el potencial que en este
punto de alta impedancia se desarrolla es Ti don de
i es la corriente de entrada. Finalmente este a 5_“__2
potencial, a través de un amplificador de tension, - =
que suele tener ganancia 1, se lleva a la salida. —
Obviamente este amplificador final tendra una
elevada impedancia de entrada y una baja de
salida. Por tanto, el parametro que caracteriza al

amplificador CFA es el valor de T en ohmios y como

relaciona la tension de salida con la corriente de Figura 2_5"_12; Circuito equivalente lineal de un

entrada le llamaremos transimpedancia. amplificador operacional con realimentacién por
corriente (CFA)

=R

H

La figura 2.2.12 representa un modelo equivalente

lineal de PSPICE de un CFA. Rorepresenta la impedancia de salida en los emisores de los transistores
gue se conectan a la entrada -. El mddulo F2 representa la esencia del CFA, es decir un generador de
corriente activado por corriente y de ganancia 1, es decir se corresponde con la etapa de entrada de
la figura 2.2.11. El signo de esta ganancia se pone negativo para que se mantenga la fase entre la salida
y la entrada. La resistencia T modela la impedancia de salida del nodo de alta impedancia. El mddulo
de Laplace incluido entre el punto de alta impedancia y el amplificador de salida dara cuenta de la
respuesta en frecuencia del amplificador.

La configuracidn de realimentacidn de la figura es la configuracion no inversora. Para encontrar la
respuesta del circuito escribiremos las siguientes relaciones:
Vin = V_ Vo —V_
[ =—— Vo =T(s).i V=R, (— + i) [2]
Ro R,

Donde hemos llamadoi ala corriente de entrada, Vin a la tensién de la entrada +y T(s) seria el producto
de la transresistencia T por la funcién que impone el polo, es decir por la funcién de transferencia del
madulo de Laplace.

Después de un poco de algebra se puede llegar a:

R,
Vo _ R -
Vin Ry Ry Ry
R (O (1+ R Rz)

a:
R
1+3%
T
Vin R,
mn 1 +_
T(s)

y si T(s) es lo suficientemente grande, la ganancia es simplemente 1+R2/R1, es decir la misma férmula
qgue en el caso de un amplificador operacional VFA.

La ecuacion [4] tiende a la ganancia ideal si R, es mucho mas pequefia que T(s), es decir que cuando la
frecuencia aumentay T(s) disminuye deja de ser ideal solamente en funcion de R, y no de Ry; por tanto
la respuesta en frecuencia de la ganancia no depende, esencialmente, de Ry, excepto que este valor se
haga comparable a RO y entonces las condiciones para pasar de [3] a [4] no se cumplan. Este
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comportamiento hace que la respuesta en frecuencia del circuito no dependa de R; en tanto que
R1>>Ro o0 lo que es lo mismo, la posicién del polo no depende de la ganancia en tanto que R; se
mantenga constante. Este comportamiento es notablemente diferente a lo que sucede con un
amplificador VFA en el cual la ganancia en lazo cerrado de la configuracién no inversora es de la forma:

R
1+3%
R 5]
Vin R,
n 1 + —£
I
A(s)

En esta ecuacién A(s) es la ganancia, dependiente
de la frecuencia, del amplificador operacional. Se
ve claramente como el denominador depende del
cociente entre la ganancia ideal en lazo cerrado y
la ganancia del amplificador en lazo abierto y por
tanto el polo de la configuracién realimentada

depende de la ganancia que se quiera obtener en
lazo cerrado. Es inmediato demostrar que en este
segundo caso se conserva el producto ganancia por

1 omee JomEe 1oomax 1 o= loeas
0 o v 4 TR{VIGATHL: OOT))
Fremaency

Figura 2.2.13: Diagrama de Bode del mddulo de la

. anancia de un CFA variando la resistencia R1
ancho de banda mientras que en el caso del CFA &

no.

La figura 2.2.13 presenta el mddulo de la ganancia
de un CFA que tiene una resistencia R, de 1000Q y
4 resistencias R1 para obtener cuatro ganancias.
Las resistencias R; son infinito (es decir sin
resistencia) para ganancia 1, 111.1Q para ganancia
10, 10.1Q para ganancia 100 y 1.001Q para =
ganancia 1000. Los pardmetros del modelo Figura 2.2.14: Diagrama de Bode del médulo de la ganancia
equivalente que se han usado son: Zin=1MQ, para cuatro valores de la resistencia R2

Ro=10Q, T=100KQ y un polo a 1MHz. Se observa que la frecuencia del polo resultante en lazo cerrado
no varia para ganancias de 1, 10 y 100 pero si lo hace para 1000 puesto que, en este caso, R; ya no es
mayor que Ro y por tanto habria que aplicar la ecuacién [3] y no la [4] con lo cual la respuesta en
frecuencia es ya dependiente de R;.

1 omEx 1ome
v & DE(ViRR=Z))

La figura 2.2.14 representa el diagrama de
bode de la magnitud de la ganancia parauna
resistencia R1 de 100Q) (valor que es mayor
qgue RO) y con 4 valores de la resistencia R2:
0 para ganancia tedrica de 1, 900Q para
ganancia tedrica de 10, 9.9KQ para ganancia
tedrica de 100 y 99.9KQ para ganancia
tedrica de 1000. Se observa como no se
alcanza el valor de 60dB puesto que ahora
tampoco se cumple que la transresistencia T
sea mayor que Ry ni siquiera a baja
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frecuencia. El comportamiento ahora es similar al de un
VFA, es decir se conserva el producto ganancia por ancho
de banda.

En la figura 2.2.15 se presenta el diagrama simplificado
del amplificador LT1398 de Linear Technology (ahora
perteneciente a Analog Devices). La parte A del circuito
es la red de polarizacion que va a forzar la corriente de la
etapa de entrada a través de los dos espejos B. La entrada
“EN” en este modulo sirve para deshabilitar el circuito en
caso necesario. La parte C es el médulo de las entradas
positiva y negativa. Se ve claramente como la entrada
positiva va a las bases de una pareja de transistores
complementarios mientras que la salida se obtiene de
emisores también de un par complementario; en realidad
la corriente de salida serd el desequilibrio entre las
corrientes de emisor de este segundo par de transistores
complementarios. Esas corrientes se transfieren
mediante los espejos D al nodo de alta impedancia E que
se configura como dos transistores unidos por su
colector. Finalmente la tensién en el nodo E se envia a la
salida a través de un adaptador de impedancias F.

Una simulacién PSPICE del amplificador LT1398

realimentado con las mismas resistencias que las usadas

A

|
\

1.088x

1008Hx 1_0uB:

N T0ME
Qe 9 & OBVITI-O0] |

1004 Tomx
Framescy

Figura 2.2.16: Diagrama de Bode del mddulo
de la ganancia del amplificador LT1398

1MI=

1.MEx

ol plils P
a7 7 4 V0100

Frequescy

Figura 2.2.17: Diagrama de Bode del mddulo de
la ganancia del amplificador LT1398
realimentado con los mismos valores de las
resistencias de la figura 13

con el modelo lineal en la figura 2.2.13 y variando la resistencia R1 da como resultado el diagrama de
Bode que se presenta en la figura 2.2.16. Claramente existen otros factores no considerados en el
modelo equivalente, el cual tiene solamente valor didactico. Se aprecia para altas frecuencias una
caida de 40dB/década no considerada en el modelo equivalente, pero que al estar por debajo de 0dB
no compromete la estabilidad. La figura 2.2.17 representa el diagrama de Bode variando la resistencia
R2 con los mismos valores que los referidos para la figura 2.2.14. En esta figura se ve una resonancia

gue no aparecia en el modelo lineal.

2.2.4- El amplificador operacional de transconductancia (OTA)

El amplificador de transconductancia tiene una entrada diferencial y una salida como fuente de

corriente, de tal forma que se caracteriza por su
transconductancia. Un diagrama de bloques se presenta
en la figura 2.2.18. La etapa de entrada es la tipica de un
diferencial alimentado por una fuente de corriente con la
diferencia frente a un operacional VFA de que la
corriente de la fuente en los emisores es controlable
desde el exterior. Las corrientes de los dos transistores
del par se conectan a dos espejos (Y y Z) y finalmente se
restan en un tercer espejo (X). La corriente de salida sera
la diferencia de estas dos corrientes y como la salida de
los espejos se hace por colectores de transistores, esta se
comporta como una fuente de corriente. Un esquema

INVERTING
INPUT NON-INVERTING ouTFUT
Q4 Qg INPUT

F

AMPLIFIER
BIAS CURRENT
5

3

lape

14

V-
Figura 2.2.18: Diagrama de bloques de un
amplificador operacional de transconductancia
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algo mas detallado se presenta en la figura 2.2.19. Los diodos representados en la figura son en
realidad transdiodos, es decir transistores conectados como diodos. Mientras que los espejos de los
transistores NPN son simples, los espejos de los v+

7
PNP son del tipo Wilson, mas elaborados, teniendo D3 os
en cuenta las peores prestaciones de estos e art———¢
transistores. Dada la estructura de este ..l
amplificador, la transconductancia Serd  wverting | DQa
simplemente la del par diferencial y por tanto W e l\_'ouwur
lowt=19.2.Iasc. Vair donde Iagc es la corriente por el E@%'E#rme V._OG
terminal de control (5 en la figura) que es, a través 3 T T
de un espejo, la corriente en los emisores del pary QPAF;%F'E*EENT s Q”L_
vair es la tensiéon diferencial en la entrada. La "ABCI °1J l i 2

impedancia de salida de la fuente sera el paralelo
de las impedancias de salida de los transistores Q9
y Q10 que depende del efecto Early de estos transistores.

Figura 2.2.19: Esquema de un amplificador OTA (CA3080)

El OTA tiene varias ventajas inherentes a su estructura: por una parte pueden ponerse dos OTAs
conectando la salida en paralelo, lo que es muy util en circuitos de multiplexado y por otra parte al
depender la corriente de salida del producto de dos magnitudes es facil disefiar circuitos de
modulacion.

El circuito que se ha tomado como ejemplo ya no se fabrica, pero existen variantes modificadas,
esencialmente para mejorar la linealidad, como son el NE5517, OPA860 o LM13700. Se ha tomado el
esquema del CA3080 por simplicidad.

2.2.5.- El amplificador Norton

El amplificador Norton o amplificador de transresistencia es, en cierto modo, el inverso del OTA. En
este caso las variables de entrada son corrientes y la salida es en tension. Un esquema simplificado
aparece en la figura 2.2.20. La entrada positiva fuerza un espejo de corriente formado por el diodo
(transdiodo) y el transistor Q3. La diferencia de corrientes entre la entrada positiva y negativa se lleva
a al transistor Q1 que estd, junto con el

transistor Q2, formando una configuracion

cascodo con carga activa. La tensién de este EXTERNALLY
cascodo sera la tension de salida después de mmﬁ:ﬂﬁﬂuﬁéa
atravesar un adaptador de impedancias ]
formado por Q4 y Q5. La configuracién cascodo

con carga activa dota a este amplificador de una

gran ganancia transresistiva junto a una muy = =
buena respuesta en frecuencia, tipica de esta @ 03 l CD

yt

OuTPUT

EXTERNALLY
PROGRAMABLE
UseT gut

configuracion. El potencial referido en la figura
como Vbias es de aproximadamente 3 veces la = = =

tension base emisor de los transistores, con lo Figura 2.2.20: Esquema de un amplificador Norton

que el transistor Q1, que es el encargado de la

amplificacidon en corriente trabaja con una tension colector emisor muy reducida disminuyendo el
término capacitivo. El transistor Q2, en configuracion de base comuin amplifica la tension.
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Tanto la corriente de la

carga activa del cascodo,
como la corriente de la
etapa de salida son
programables
exteriormente, lo que
dota a este amplificador
de una gran versatilidad.
Un esquema mas
completo del amplificador - = :
LM359 de Texas

Instruments se presenta  Figura 2.2.21: esquema detallado del amplificador Norton LM359

e

mr
a

—

en la figura 2.2.21. Este

amplificador es doble, pero el circuito de polarizacién es Unico para los dos amplificadores. Se observa,
en este circuito la presencia de un condensador interno de compensacidn, asi como una resistencia de
limitacidn de la corriente de salida.

Los amplificadores Norton se usan, de una forma muy similar a los tipicos amplificadores operacionales
VFA, para aplicaciones de alta frecuencia. Como curiosidad hay que explicar que el nombre de este
amplificador no proviene, como podria parecer, del teorema de Norton de teoria de circuitos, si no de
su creador Dave Norton, quien disefio este circuito en el afio 1975

2.2.6.- Amplificadores compuestos
Analizaremos a continuacidn algunas estructuras compuestas de mas de un amplificador operacional
2.2.6.1.- Amplificadores de instrumentacién

Los amplificadores de instrumentacidon son amplificadores de tensidn con entrada diferencial que
consiguen ganancias estables de hasta 10.000 teniendo una elevada impedancia de entrada, sobre
todo si las etapas de entrada son JFET. Suelen usarse para aplicaciones de medida en baja frecuencia
o en DC y de ahi su nombre. El circuito equivalente lineal es el mismo que para el amplificador
operacional. Pueden ser disefiados en PCB partiendo de operacionales discretos o bien conseguirse
integrados. En general y excepto para aplicaciones muy particulares, los integrados presentan mejor
comportamiento.

La estructura mas conocida del
amplificador de instrumentaciéon es la
gue se representa en la figura 2.2.22.
Consiste en una primera etapa de
entrada diferencial y salida diferencial
seguida de una segunda etapa que hace
la resta y produce una salida en modo
comun. La resistencia Rg es externa al ===
circuito y determina la ganancia de la  #ereencs —

primera etapa. La segunda etapa tendra

una ganancia Rs/R; y es fija. La gran Figura 2.2.22: Estructura mas habitual del amplificador de
instrumentacion

Entrada

R3

R2
R OPAMP

ventaja de este circuito es que
determina la ganancia con una sola resistencia. Por otra parte la segunda etapa no tiene errores debido
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a las corrientes de polarizacion, puesto que las resistencias en continua vistas desde las dos entradas
son iguales.

La tension de salida del circuito es

2R\ R;
V,=W,—-V <1+—>— 6
b= (= (1+ 0 2 [6]
La anterior ecuacion presupone que las dos resistencias R1,
las dos R2 y las dos R3 son idénticas. De la precision de las
anteriores igualdades va a depender el rechazo al modo 3 Tyt
comun del amplificador; de hecho para que esta cifra sea A R1 RG1

s g . . - 8

alta, la precisidon de las resistencias debe estar en el orden - Tk RG2
del 0.01%, lo que complica y encarece bastante el montaje.

ouU

Cen o

ADp20tAD P V-

Si bien, como se ha comentado anteriormente, la segunda
etapa del esquema presentado en la figura 2.2.22 tiene Figura 2.2.23: Amplificador de instrumen-

compensadas las corrientes de polarizacién, no sucede de la tacion sin camino posible para las corrientes
de polarizacién

misma forma en la primera. Por tanto habra que tener en
cuenta el error que producen estas corrientes, que sera dependiente de la resistencia en continua que
se vea desde cada una de las entradas.

Como primera precaucién hay que prever el camino % R3 3,
de paso de estas corrientes de polarizacién. Cada - R1
una de las entradas tiene que tener un camino hacia —Z

tierra que permita este paso. Por supuesto, de la ADB20/#
misma forma que aparece en la figura 2.2.6,

ninguna de las entradas puede estar desacopladas .
en DC mediante un condensador, pero ademas %

circuitos como el de la figura 2.2.23 tampoco son L
=0

operativos puesto que no es posible que entren las

corrientes de polarizacién en ambas entradas (o Figura 2.2.24: Amplificador de instrumentacién con
. ., -~ .. resistencias de drenaje de IBias

salgan si es el caso). La solucion es afadir
resistencias que vayan desde cada una de las entradas a tierra como se representa en la figura 2.2.24.

Otra cuestion sera discutir el valor de estas resistencias.

El potencial de referencia suele ser el
potencial de tierra, aunque puede

ponerse otro cualquiera teniendo en
cuenta que ahora la tensién de salida
estard referida a ese potencial. £ ] o.M
Dependiendo de la aplicacion, serd mas o [
menos interesante poner una o las dos

ouTPUT
4mV TO 8.2V s

LT 107878 - A

resistencias de drenaje peroen el casode .
que el generador que se quiere amplificar
tenga desacoplo en continua, es decir la

SR
S10M

2R1|R3

GAIN = 1+ 2811 B3 _ 409 FoR vALUES SHOWN
\'*Rg | R2

salida sea a través de condensador es 204
INPUT BIAS CURRENT TYPICALLY < 150pA
i H INPUT RESISTANCE = 3R = 30M FOR VALUES SHOWN
necesario poner ambas La presenCIa de NEGATIVE COMMON MODE LIMIT = (Ig}{2R) + 20mV = 140mV
ambas reSIStenCIaS |mp||ca una = GAIN BANDWIDTH PRODUCT = 1.8MHz

disminucion de la impedancia de entrada  Figura 2.2.25: Cancelacién de las corrientes de polarizacién con un
vista desde el generador. Un caso erroneo cuarto amplificador operacional
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muy frecuente es cuando se quiere medir la temperatura con un termopar y se usa el circuito de la

figura 2.2.23.

Normalmente las corrientes de polarizacién son lo
suficientemente bajas como para que no existan
problemas, sin embargo existen circuitos que
eliminan estas corrientes, como el representado
en la figura 2.2.25 extraido de la hoja de
caracteristicas del amplificador LT1079

Se puede demostrar que el cuarto amplificador de
instrumentacién cancela de forma efectiva las
corrientes de polarizacion siempre y cuando los
amplificadores sean idénticos. Sin embargo se
penaliza la impedancia de entrada diferencial que
sera de 30MQ

Cuando se quieren amplificar sefales pequenas
con modo comun y el generador estd
relativamente lejos del amplificador es
imprescindible usar cables coaxiales. Estos cables
presentan fugas de corriente (aunque pequefias)
pero sobre todo una capacidad del orden
de cien picofaradios por metro. En el
caso de que los generadores de seiial
tengan una impedancia alta el tiempo de
carga de la capacidad pueda ser
importante. Una solucién es poner la
pantalla del coaxial al potencial
intermedio de la tensidon diferencial,
consiguiendo que la diferencia de
potencial entre el cable interno y la malla
sea despreciable, lo que puede
conseguirse con el circuito de la figura
2.2.26. El amplificador operacional U2

Input B

InputA —VV

V2

‘I\-"ac@
Ovde )

WVde—=—

Figura 2.2.26: Apantallamiento para evitar fugas de
corriente

(1]

Figura 2.2.27: Conexiones triaxiales

10k

100 k(2

Voe-
Output

Vee+

100 kid
0.1% 0.1%

Vee-

Vee-

Figura 2.2.28: Amplificador de instrumentacién

coloca estas pantallas a la mitad del IN+ *

X X . . TLOG2 Output
potencial diferencial con una baja > %00 .
impedancia de salida. Frecuentemente,
para proteger el operacional se puede I“m
poner una pequefia resistencia en serie [ AR
con la salida y de esa forma evitar una 100 kQ % I
posible conexién a tierra de la malla. = TLoGS

IN— +

Existen multiples variaciones de este

esquema, pero uno de los mas

Figura 2.2.29: Amplificador de instrumentacién

interesantes es el uso de cables triaxiales que se representa en la figura 2.2.27 y que tienen una tercera
malla conectada a tierra. Algunos amplificadores de instrumentacidon tienen el amplificador
operacional integrado y por lo tanto tienen una salida extra para el apantallamiento (guard).
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Esta configuracion de amplificador de instrumentacién no es Unica. Las figuras 2.2.28 y 2.2.29
presentan otras dos configuraciones posibles. En el circuito de la figura 2.2.28 se verifica que Vo=a/(Vs-
Va) donde a es la relacidn entre la resistencia variable y la resistencia de 100KQ.

En el circuito de la figura 2.2.29 se verifica Vo=101(Vin+-Vin). Claramente este circuito es inferior en
prestaciones a los dos anteriores. Un ejemplo de este circuito es el integrado INA126 de Texas
Instruments

2.2.6.2.- Otros amplificadores compuestos

Frecuentemente se usa un conjunto de dos o ADA4637-1
mds amplificadores operacionales para poder vy, o
conseguir prestaciones que no podrian
conseguirse solamente con uno. En el ejemplo
de la figura 2.2.30 se usa un amplificador VFA
de precisiéon con entrada JFET ADA4637-1
seguido de un CFA ADA4870 que tiene una
corriente de salida de 1A. El circuito, con su

ADA4870

500
Rg

v
'—"’W—g:c:- out

6pF Ay = 10VIV

realimentacién, tiene bajas corrientes de OUTPUT OFFSET <500uV

12125-090

polarizaciony altaimpedancia de entrada como  Figura 2.2.30: amplificador VFA y CFA en cascada
corresponde a su entrada JFET, una ganancia de

10, ancho de banda aprox. 20MHz y una corriente de salida 1A. Estas prestaciones son imposibles con
un solo amplificador.

Otra de las estructuras que aparecen con cierta i
frecuencia son los amplificadores compuestos por i L "

Cg =C1(Rg + R1)Rg [
un amplificador con auto cero y una amplificador 7y CUGERSUEEIRGOR) § ‘
de alta frecuencia como aparece dibujado en la Ny -;;5\3 1?:'i1i‘_._ov
figura 2.2.31. En amplificador de auto cero integra e G S _/”’/"f;::,::zzf J Toe .
la tension en el nodo negativo detectando la W =
deriva de cero que es posteriormente restada al :T:foznr
operacional de alta frecuencia. De esta forma el Zem N

Amplifier

segundo operacional vera corregido su offset

mientras mantiene su alto ancho de banda. Figura 2.2.31: Amplificador compuesto de alta frecuencia
con correccién dindmica de cero
Una situacidon parecida aparece en la figura

2.2.32. En este caso los dos amplificadores, Ri
idénticos, son de precision. La correccion, que es
desde luego inferior a la que se presenta en la
figura 2.2.31, se basa en que el circuito Al tiene
baja ganancia y por lo tanto menor influencia en
el offset que el amplificador A2, sobre el que V- Eo=-EmpELierr
recae el peso de la amplificacion. TFNGUT sHowWN FoR P PACKAGE

Figure 30. High Speed, Low Vos Compesite Amplifier

SUM MODE
BIAS
—-

R3
KO,

Ea

R

Figura 2.2.32: Amplificador compuesto de alta frecuencia con
correccion dindmica de cero
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2.2.7.- Fabricantes de amplificadores operacionales y amplificadores de instrumentacion.

A continuacion se listan una serie de fabricantes de amplificadores operacionales y de
instrumentacién. Estas empresas cambian bastante debido a procesos de compra, absorcién vy, en
algunos casos “joint ventures”, de forma que nombres que fabricantes que hace algunos pocos afios
eran lideres de mercado han desaparecido. Se listan a continuacion algunos de los mas importantes y
las compafiias previas absorbidas. En algunos casos el fabricante sigue poniendo en el mercado los
circuitos con los nombres antigua

Analog devices (absobe a Linear Technology)
Infineon, empresa de raiz alemana, ex filial de Siemens
Maxim (absorbe a Dallas semiconductors)

NXP semiconductors, holandesa nacida de Philips ha absorbido a Freescale que a su vez era una rama
de Motorola

Texas Instruments. Compra National semiconductors en 2011 y Burr Brown en 2000
ST Microelectronics, empresa de raiz francesa
Renesas: "joit venture” de Hitachi y Mitsubishi. Compra Intersil en 2017

ON semiconductors (onsemi): “spin off” de Motorola compra Fairchild en 2016 y en abril de 2019
compra Gobal Foundries

Referencias
Walt Jung. Op Amp Applications Handbook. Analog Devices Series. 2005

Ron Mancini (Editor) Op Amps for everyone. Design reference. Second edition. Texas Instruments
2003

https://www.renesas.com/eu/en/www/doc/application-note/an1993.pdf

F. Witte, K.A.A. Makinwa, J. Huijsing, Dynamic Offset Compensated CMOS Amplifiers,
Springer, 2009.
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3.-Placas de demostracion de los problemas propuestos

3.1.- El amplificador de instrumentacidn

3.1.1.- Introduccion

En el problema 4 del tema 3 se propone un tipo especifico de amplificador conocido como amplificador
de instrumentacidn. Se propone ahora analizar con mucho mas detalle sus caracteristicas analizando
un montaje real para ver su capacidad de amplificaciéon asi como otras caracteristicas. Para ello se
contara con una placa especificamente disefiada sobre las que se realzaran las medidas

Este montaje con tres amplificadores operacionales se caracteriza por tener una entrada diferencial
con una alta impedancia de entrada. Dependiendo de los amplificadores usados se pueden conseguir
elevadas impedancias de entrada, alto rechazo al modo comun y ganancias altas y estables. Una de
sus mayores ventajas es que la ganancia

se controla con una sola resistencia. — |

R&

Como sunombre indica es muy utilizado ~ &ntesev- o ",
en circuitos de medida. ““Ra OPAMP R4
MA e - OPAMP
El esquema basico se presenta en la 3 R }G
o . . 3 R3 AN 4 Sali
figura 3.1.1. En un circuito real R,=Rs, - 5 e
R5
Rs=Rs y Re¢=R; aunque se han puesto oPAME
. . . ., . < R7
distintos nombres para susimulacionen ... > s
PSPICE. Para conseguir un buenrechazo T >———: l

al modo comun las resistencias deben
ser lo mas iguales posible, es decir,
tienen que tener la maxima precision.

Figura 3.1.1: Esquema basico de un amplificador de instrumentacién

Es facil demostrar que la tension de salida puede ponerse como: Vo=(V:-V.)(1+2R2/R1)Re/R4

La resistencia Ri1 controla la ganancia del circuito de forma inversa, es decir que cuanto menor es su
valor la ganancia aumenta. Tipicamente la ganancia se produce esencialmente en las etapas de
entrada, mientras que la de salida tiene menor ganancia y esta fundamentalmente dedicada a obtener
la diferencia de las dos anteriores.

En ejemplo que vamos a estudiar se pretende hacer un amplificador que tenga ganancias de 10, 100 y
1000 con tres valores diferentes de la resistencia Ri. El calculo ha de ser cuidadoso para que no se
obtengan ni resistencias especialmente pequefias que sobrecargarian los amplificadores
operacionales ni demasiado grandes porque son dificiles de encontrar y ademas producen ruido.

Supongamos por ejemplo que ponemos como Rs 1KQ y Rg 3.3KQ que son valores faciles de encontrar
en resistencias de precision del 1%. Supongamos también que fijamos el valor de R, en 15KQ. Esto nos
lleva a un valor de R; de 99.32Q) para la ganancia 1000, 1023Q) para la ganancia 100 y 14.77KQ para la
ganancia 10. Los valores obtenidos estan razonablemente préximos a valores comerciales de las
resistencias de precisiéon de 100Q, 1000Q y 15KQ. Si se quisiera mayor precision deberiamos colocar
potenciometros de precisién en vez de resistencias. Con los valores reales de las resistencias las
ganancias seran de 993, 102.3 y 9.9 respectivamente.
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3.1.2.- Simulacion PSPICE

El circuito se va a simular con PSPICE usando un amplificador operacional OPQ7, que es un circuito de
precisién construido con transistores bipolares y con el cero ajustado de fabrica.

Vdif erencial VCC_CIRCLE

1Vac, 1k
Y
ova;() = R

1\.’ec®
Ovide

VCC_CIRCLE

R3

0 —At—
15K

Figura 3.1.2: Circuito para simular con PSPICE

Como puede verse se han usado dos generadores, uno para el modo diferencial y otro para estudiar
el modo comun.

Para simular el modo diferencial pondremos el generador del modo comun a 0V. Las ganancias
obtenidas en la simulacidn son practicamente idénticas a las tedricas y solamente se encuentra una
discrepancia para la ganancia mayor que disminuye de 993 a 992.7, es decir una diferencia
practicamente inapreciable. Sin embargo los anchos de banda, como era de prever, cambian
notablemente obteniéndose 1.93KHz para la ganancia maxima, 18.6KHz para la mediay 113.8KHz para
la ganancia tedrica de 10. Puede observarse como el producto ganancia ancho de banda, que en
algunos textos aparece como constante, no lo es, habiendo una importante diferencia entre los casos
extremos.

Para la simulacién en modo comun pondremos el generador diferencial a 0 y 1V en el generador en
modo comun. Se obtienen tensiones de salida en modo comun de 1.52uV lo que nos llevaria, en el
mejor de los casos, a un rechazo al modo comun de 176dB

Este valor del rechazo al modo comun
es meramente tedrico puesto que,
como sabemos depende de la igualdad
de los pares de resistencias antes
citados. PSPICE los considera idénticos,
pero sabemos que eso no es cierto.

i i
0 25m

. 50m 60m
Para calcular un valor mas real Max {V (U3:0UT})
tendremos que tener en cuenta las -

o ) ) n samples = 1000 10th %ile = 0.00207314
variaciones de las resistencias. Comose | n divisions = 10 median = 0.0107416

. mean = 0.0122799 90th %ile = 0.0250601
ha dicho supondremos que tenemos | sigma — 0.00897847 maximm — 0.0471836
. . e ez ini = * s =

unas resistencias del 1% de precisién | ™™™® 1.58028e-006  3*sigma 0-0269354

con distribucién gausiana. Si hacemos
un analisis estadistico del valor de la

Figura 3.1.3.- Histograma de la ganancia en modo comun
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tensidn de salida con entrada en modo comun de 1V (en definitiva la ganancia en modo comun), en
baja frecuencia, nos encontraremos con un histograma como el representado en la figura 3.1.3.

Para este analisis se han realizado 1000 simulaciones usando el método de Montecarlo. Vemos que el
90% de los posibles circuitos realizados con resistencias del 1% tienen una ganancia en modo comun

menor de 25mV, muy lejos de los 1.52uV
tedricos. Por tanto, en el mejor de los casos (es
decir cuando la ganancia diferencial es
maxima) el rechazo al modo comun sera de
92dB, mucho peor que los 176dB tedricos.

La misma operacion sobre la ganancia, para el
caso de su valor maximo, nos da el histograma
de la figura 3.1.4 donde se observa un valor
medio para la ganancia de 992 y estando el
80% de los valores comprendidos entre 970 y
1014, es decir con una dispersiéon de
aproximadamente el 2%

3.1.3.- Montaje experimental:

P 9o
c
t

20

0 ‘

0.95K 1.00K 1.05K
Max (V{U03:00T))

n samples = 1000 10th %ile = 9710.524
n divisions = 10 median = 992.59
mean = 992.838 90th %ile = 1014.59
sigma = 17.1907 maximm = 1055.16
minimm = 943.054 3*3igma = 51.5721

Figura 3.1.4.- Histograma de la ganancia

El esquema del circuito realizado se presenta en la figura 3.1.5. Las 3 resistencias que determinan la
ganancia se seleccionan mediante puentes (jumpers) y se ha previsto ademas el ajuste de cero de los
amplificadores operacionales mediante potenciometros de 10kQ. Los potencidmetros se ajustaran
secuencialmente manteniendo las entradas cortocircuitadas.

ENTRADA-1 N EP& -

ENTRADAZD ¢ ] 1k

Eiy . o gy .
ENTRADAZD) ¢ e :ui :ui :li gi\(M

-
AGND

#a

. .

Figura 3.1.5: Circuito montado en la placa
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La placa, realizada con el programa Eagle, se representa en la figura 3.1.6. La representacién esta hecha

desde la cara superior y se supone trasparente.
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noiasinamuiiznl A
YS90

Figura 3.1.6: placa de circuito impreso

La entrada se realiza por el conector de la izquierda, siendo los terminales 1 y 2 las entradas
diferenciales y la tres la tierra. La salida es el conector superior siendo el activo el 1y la tierra el 3. La
alimentacién (+-12V) es el conector derecho.

Se han afiadido dos puentes que permiten unir las dos entradas diferenciales y conectarlas a tierra.
Estos puentes se usaran para el ajuste de cero, que se lleva a cabo con los potenciometros de 10KQ.
La figura 3.1.7 presenta la placa ya construida y el transformador que se describird mas adelante.

Figura 3.1.7: fotografia de la placa construida y del transformador de
sefial
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3.1.4.- Medidas a realizar:

a)

b)

d)

e)

Se medira primero la ganancia diferencial poniendo el modo comun a 0 usando el puente
inferior. Se medira en alterna habiendo puesto previamente el cero de los amplificadores. Se
obtendra el diagrama de bode de amplitud para cada una de las tres ganancias y se verificara
si se cumple la relacion de constancia del producto ganancia por ancho de banda

Se medira la ganancia en modo comun colocando el puente que une las entradas diferenciales.
Se determinara esta ganancia para cada una de las tres ganancias diferenciales. También se
realizara el diagrama de Bode. Teniendo ya la ganancia en modo diferencial y modo comun se
puede calcular el rechazo al modo comun, que como es bien sabido se define como
20log(Gdif/Gcomun). Contrastar estos valores con las predicciones tedricas.

Se comprobard, también en alterna, el funcionamiento del circuito cuando tiene entrada
diferencial y comun. Para ello se usaran dos generadores, uno como diferencial y otro como
comun. Como ambos generadores tienen una

tierra comln no pueden conectarse simplemente B ER R PCB
en serie puesto que implicaria un cortocircuito al 353365 s ™3 E_'

generador en modo comun. Para solventar este = " e
problema se usard el transformador que se incluye.

El circuito a usar se representa en la figura 3.1.8. 757@
Evidentemente, antes de proceder al montaje hay }

que caracterizar al transformador, especialmente o

en lo que se refiere a su ganancia y su ancho de Figura 3.1.8: montaje del transformador para
banda. El transformador realiza una flotacién de Mmedircon modo cominy modo diferencial
tierra. La idea es usar dos frecuencias distintas en

los generadores de forma que al observar la salida no se vea la frecuencia del generador en
modo comun.

El amplificador de instrumentacion no se usa solamente para sefiales variables con el tiempo,
sino también en DC. El problema ahora es mucho mas complejo puesto que las fluctuaciones
del potencial de continua van a poner un limite a las posibilidades del amplificador. Analizar
las fluctuaciones de la salida sin entrada.

En lo que se refiere al comportamiento en continua es clave la estabilidad del operacional, lo
que habitualmente también compromete a la respuesta en frecuencia. El amplificador
operacional OP177 es, nominalmente mas estable que el OP27. Se pide realizar el mismo
estudio con este amplificador operacional y analizar los resultados.
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3.2.- Medida de temperatura con un PTC
3.2.1.-Introduccidn:

En el problema 12 del tema 3 se propone un circuito para medir temperatura basado en un sensor
resistivo de platino. En esta practica se pretende analizar

- - L R4
el circuito con detalle, calculando y midiendo su precisién

. . . . Wvpre
y las posibles mejoras que pueden introducirse. Para ello
se dispone de una placa construida especificamente; el R1 Lm324t1
alumno debera entender los problemas experimentales 100 ’
que aparecen, calibrar el medidor obteniendo sus errores o 3
Yvy

y proponer posibles mejoras. v 100

_';' > R3
El circuito basico se reproduce en la figura 3.2.1 100

2
|

Entre el material suministrado existe una resistencia PTC.
Una primera calibracidon que podria hacerse es comprobar
el coeficiente de temperatura de la PTC. Aceptando que
para 0 grados centigrados la resistencia vale 100 ohmios
podemos calcular el coeficiente de temperatura midiendo la resistencia para temperaturas superiores.
Sin embargo es facil de comprobar que vamos a necesitar un medidor de precisidon puesto que por
cada grado el aumento de la resistencia es de 0.38Q que tenemos que medir sobre los 100 originales.
La ventaja del circuito propuesto es que se elimina el modo comun, es decir en este caso la presencia
de los 100Q usando un montaje diferencial.

Figura 3.2.1: circuito bdsico

Para calibrar la temperatura del PTC usaremos un circuito integrado LM35 que, una vez polarizado,
suministra una tension de 10mV/eC. Colocaremos el integrado y el PTC en contacto térmico dentro de
un bloque de latén que se suministra y mediremos la resistencia del PTC con un éhmetro de 5 digitos
de precision. Con ello verificaremos el coeficiente de temperatura del PTC.

3.2.2.-Montaje experimental

(O ONS] [eNeoNe!
W
0]
~ +
:II O
= — i O
— — o
I] @] O T
= ]
© — —
I
] —
v

Figura 3.2.2: circuito completo
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El circuito total se representa en la figura 3.2.2 y la placa de circuito impreso en la figura 3.2.3. La
fotografia de la figura 3.2.4 presenta el montaje completo donde se incluye el bloque isotermo de latén

para calibrar la PTC

Figura 3.2.3: placa de circuito impreso

Figura 3.2.4: placa realizada y bloque isotermo con la
PTCy el integrado LM35

Para generar los 2V con precision y sin ruido se ha
usado un circuito integrado LM317LZ que tiene una
tension de referencia de 1.25V. Para conseguir los
2V se coloca una resistencia fija de 10K (R8) y una
asociacion serie de una resistencia fija (R11) y una
variable (R10). Para entender el circuito es esencial
descargarse las instrucciones de este integrado.

El puente de tres terminales a la salida de este
integrado se usa para o bien poner a 0 las entradas
para el ajuste de cero de las salidas (puente a la
derecha) y moviendo los potenciometros R4 y R12
o bien para conectar los 2V (puente a la izquierda).
El PTC se conecta en los terminales 1 y 3 del
conector superior izquierdo de la figura 3.2.3. El
segundo operacional realiza la inversion de signo y
provee la ganancia necesaria para obtener los
10mV/9C. Para ello se movera el potenciémetro R12

Las resistencias R1,R2 y R3 han de ser de precisidn para evitar errores. En el caso de nuestra placa se
han elegido para que sean iguales con un 0.02% de precision midiendo multiples resistencias del 1%
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hasta encontrar tres iguales. El proceso de calibrado consistira primero en una puesta a 0 de los
operacionales usando el anteriormente referido puente y después, en la salida del primer operacional
se medira la tensidn, teniendo en cuenta la temperatura del PTC y se obtendra la dependencia con la

temperatura de este PTC.

3.2.3.- Simulacion de errores con PSPICE

Se ha simulado el circuito suponiendo diferente precision en las resistencias. El resultado con
resistencias del 1% de precisién y simulacion Montecarlo con distribuciéon gaussiana y 2000 casos se
presenta en la figura 3.2.5.

30

g o HD T

—200m -180m -160m -140m -120m -100m -80m —60m —-40m
YatLastX (V{01:00T))

n samples = 2000 10th %ile = -0.143409
n divisions = 10 median = -0.114929
mean = -0.115479 90th %ile = -0.0869986
sigma = 0.0216674 maximum = -0.044938
minimm = -0.19121 3*sigma = 0.0650023

Figura 3.2.5: historama con resistencias del 1% de precisién

La misma simulacidn pero con resistencias del 0.1% de precision se presenta en la figura 3.2.6 y con el
0.01% en la figura 3.2.7

e P
= e
Tl r
e c
¢ e
n 3g n
v om0 t
77777777777777777777 o 0 T T T T T T T
o T T T -160m -150m -140m -130m -120m -110m -100m -90m -8Cm
-160m -150m -140m -130m -120m -110m -100m -S5Gm -8Gm YatLastx (v (U1:00T) }
YatLastX (v (U1:00T) )
n samples = 2000 10th %ile = -0.130583 n samples = 2000 10th %ile = -0.130294
n divisions = 10 3 — _0.115402 n divisions = 10 md.l.a.n_ = —0.115457
mean = —0.115579 S0th %ile = -0.100871 mean = ~0.115559 Scth $ile = -0.101217
sigma = 0.0115252 maximm = -0.0729657 sigma = 0.0113877 maximum = -0.0756189
minimam = -0.154707 3I*sigma = 0.0345756 minimm = —0.152768 3*s5igma = 0.0341632
Figura 3.2.6: histograma con resistencias del 0.1% de Figura 3.2.7: histograma con resistencias del 0.01% de
precision precision

Se deduce de estas graficas que el error con resistencias del 1% de precision tomando valores del 10%
al 90% es del 24% vy si bajamos al 0.1% de precision seria el 13%, valor que no se mejora practicamente
aunque lleguemos al 0.01% de precisién en las resistencias.

En principio parece extrafio que una simulaciéon con un amplificador operacional ideal y teniendo
resistencias con precisién del 1% nos de errores del orden del 24%; sin embargo esto es asi. Para
demostrarlo podemos ir a las ecuaciones de este circuito sin presuponer igualdad en las resistencias.
Teniendo en cuenta la idealidad del operacional podemos escribir:
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_o_Rs Ry
2-2R, %R, R +R, %
Rl RPTC

Donde Rprc es la resistencia del sensor de temperatura.

Operando llegaremos a

Vv, = 2 (R R RZ)
O_R2+R3 3 PTCR1

No es sencillo en esta ecuacion determinar cual es el caso peor pero podemos hacer un andlisis de
sensibilidad en PSPICE quien nos pondrd de manifiesto que Ri y Rs; tienen los coeficientes de
sensibilidad de signo opuesto al de R,. Supongamos que estamos a 02C y por lo tanto la resistencia PTC
tiene un valor de 100Q; supongamos, para calcular el caso peor, que R1 y R3 valen 101Q y R2 99Q), es
decir una dispersién del 1% en la direccidn del caso peor. Es inmediato calcular que la tensién de salida,
en vez de ser cero, vale 29.8mV lo que equivale a una temperatura de 7.749C. Si lo hacemos de forma
inversa tendremos como resultado -30.2mV, que equivale a una temperatura de -7.842C. Vemos como
efectivamente el error es muy grande.

La simulacién de estos dos casos en PSPICE nos lleva exactamente a los mismos valores calculados
matemadticamente. Si lo hacemos suponiendo una temperatura de 302C las oscilaciones de
temperatura irian en el caso peor desde 21.66 a 38.452C

Es evidente, entonces la necesidad de resistencias de mayor precisidn. Para resistencias del 0.1% el
error es ya de aproximadamente +-0.782C que es asumible. En cualquier caso usaremos resistencias
iguales medidas una a una y emparejadas con aproximadamente el 0,05% de precision. Es importante
resefiar que existen comercialmente resistencias de 100Q con 0.01% de precisidn e incluso mejores
pero tienen el inconveniente de ser bastante caras.

Un problema que se hace evidente al usar el circuito es el autocalentamiento de la resistencia PTC. SI
seguimos usando 2V como tension de referencia la corriente que pasa por el TC es de 10mA, lo que
implica una potencia desarrollada del orden de 10mW. No sabemos cual es la resistencia térmica del
PTC, pero, por ejemplo, una resistencia térmica de 1002C/W, que es posible, implicaria un incremento
de 1 grado debido al autocalentamiento. En previsidon de este error se podria disminuir la tension de
referencia a la minima que puede obtenerse del circuito LM317, que es de 1.25V. Con esta disminucién
la corriente seria 6.255mA y la potencia de 3.9mW, minimizandose el problema. En cualquier caso, si
ahora usamos el PTC en contacto térmico con un bloque isotermos, el calentamiento es totalmente
despreciable. El cambio de la tensién de referencia hara que tengamos que cambiar la ganancia de la
segunda etapa.

3.2.4.- Otras cuestiones y medidas a realizar:
El alumno debera preocuparse de:

- La posible influencia de las corrientes de polarizacién a la entrada del amplificador
operacional.

- Si la corriente maxima con la que tiene que trabajar el amplificador operacional esta en el
margen permitido por el dispositivo

- Calibrar el sistema completo atendiendo a la precision de la medida y en particular a la
linealidad
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- Laestabilidad en el tiempo de la medida
- Laprecisién requerida en la fuente de tensidn de 2V para que este parametro no influya en la
precision de la medida
- Elruido eléctrico en la salida del circuito y estudiar si seria razonable la utilizacién de un filtro
paso bajo para mejorar la precision de la medida
Existen otros circuitos que pueden usarse para medir la temperatura con PTC y que tienen alta
precisién. Como se ha visto en este guion, el problema esencial de medida aparece, como sucede muy
frecuentemente, por la presencia de un modo comun, en este caso los 100() que tenemos que eliminar
con la maxima precision. Evidentemente un amplificador de instrumentacién podria usarse con este
propdsito. Discutir ventajas e inconvenientes.

Otro problema afiadido en el circuito propuesto es que no puede hacerse la medida de la resistencia
del PTC (que es en definitiva lo que hace el circuito) a 4 hilos puesto que no esta separada la corriente
de la tensién. Esto si que podria realizarse con un amplificador de instrumentacién. Si la medida se
hace a 2 hilos, la resistencia de los hilos no puede separarse de la resistencia de la PTC, lo que lleva a
errores de cero.
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3.3.- Filtro pasa banda con un circuito GIC (Generalized Impedance Converter)

3.3.1.-Introduccion:

Frecuentemente me he preguntado cémo mi Iphone es capaz de sintonizar las emisoras de radio. En
principio, para detectar una onda electromagnética, se necesita un circuito sintonizado LC, de forma

que su frecuencia de resonancia ( w = 1/\/E) sea la misma que la de la frecuencia emisora. Esto es

totalmente ineludible y fue demostrado ya en 1887 por Heinrich Hertz usando dos circuitos
sintonizados, uno para emitir las ondas predichas por Maxwell y otro para recibirlas. Esta experiencia
magistral le hubiera, sin duda, hecho merecedor de un premio Nobel si dichos premios hubieran
existido en esos anos y si, desgraciadamente, Hertz no hubiera muerto a los 37 afios.

El grave problema es que la inductancia (bobina) no cabe, de ninguna forma, en mi Iphone. Entre los
anos 1960 y 1970 se desarrollaron varios circuitos que pueden emular a una inductancia sin que esta
fisicamente exista. Probablemente el circuito mas logrado se deba a A. Antoniou, que es el que vamos
a usar. Consiste en lograr invertir la expresion de laimpedancia de un condensador, que como sabemos
es 1/jwC de forma que al invertirse pasa a ser jwC, es decir la forma de impedancia que corresponde a
unainductancia. La enorme ventaja es que todos los componentes usados pueden miniaturizarse hasta
extremos increibles, lo que no sucede con una bobina. Para hacer la inversion de la impedancia se
usaran dos amplificadores operacionales. Este tipo de estrategia no sélo puede usarse para emular
una inductancia a partir de un condensador si no que puede lograrse la inversién de cualquier
impedancia. De forma genérica se llamo a este tipo de circuitos General Impedance Converters o GIC.

El circuito sintonizado basado en GIC consigue realizar filtros con factor de calidad Q mucho mejores
gue otras topologias. Un filtro bicuadratico paso banda consigue valores de Q en el orden de alguna
decena, como maximo. Es posible conseguir valores cercanos a la centena usando circuitos GIC. Esto
no solo es relevante a la hora de sintonizar una onda electromagnética, si no que sera esencial a la
hora de realizar sistemas de medida en los que hay que eliminar el ruido. Un equipo de medida
incorpora tanto mas ruido cuanto su ancho de banda es mayor. Sistematicamente he encontrado que
en muchos trabajos experimentales el investigador piensa que su medida es mejor porque usa un
ancho de banda mas grande. Los equipos de gran ancho de banda son mucho mas caros y se asocia
compulsivamente mas caro con mejor. Para explicar esto supongamos que tenemos una sefial alterna
de 10pV con frecuencia de 1KHz que medimos con un caro amplificador de ancho de banda 1IMHz y

. 5nvV . . . .
que produce un ruido de Tz due esun valor ciertamente bajo. El ruido que tendremos serd de 5mV

por lo que la medida es imposible. Supongamos ahora que introducimos un filtro de Q=100 a la

. . . , 5nV 1000 . .
frecuencia de la medida. El ruido ahora sera Tz 100 es decir de 15.8nV. Obviamente el usar un

equipo de ancho de banda de 1MHz es totalmente inutil.

En la asignatura de Instrumentacién Electrdnica se propone este circuito en el problema 14 del tema
lIl'y en la asignatura de Electrénica Analdgica se corresponde con el problema 18 del capitulo de
Amplificadores operacionales. Se pretende que el alumno entienda correctamente el circuito y realice
medidas del ancho de banda en una placa de circuito impreso construida especificamente.
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3.3.2.-Montaje experimental

En esta practica se pretende realizar un filtro
pasa banda LC pero sin inductancia, de una
forma similar a la que se usa para recepcion de
ondas electromagnéticas; sin embargo lo
haremos en baja frecuencia para que se pueda
caracterizar el circuito resonante con los
equipos del laboratorio. Es importante resefiar
gue, probablemente, sea mas dificil hacerlo en
baja frecuencia que en radiofrecuencia.

Antes de abordar esta practica hay que leer el
problema 12 de amplificadores operacionales y
la explicacion detallada del GIC que se adjunta
al final.

Se pretende realizar el filtro para frecuencias
centrales de 100Hz y 1 y 10KHz cambiando los
condensadores. Para ello se va a usar un
circuito GIC (General Impedance Converter)
que nos va a convertir un condensador en una
inductancia. El circuito que vamos a montar se
representa en la figura 3.3.1 y la placa
resultante en la figura 3.3.2. Como se ve en la
figura 3.2.1 el circuito GIC tiene tres
condensadores para fijar cada una de las
frecuencias que se seleccionardn mediante
puentes. Las resistencias R6 y R7, en serie,
determinan la agudeza del filtro mientras que la
resistencia variable R1.1 es un ajuste fino de la
frecuencia central.

3.3.3.- Simulacion PSPICE

Los resultados de simulacién PSPICE de este
circuito se representan en la figura 3.3.3 para las
tres frecuencias. La resistencia R6 se ha
mantenido en 100KQen los tres casos y la
resistencia R1.1 mas la R1.2 en 10KQ. Puede
observarse como el pico se hace mas agudo para
la frecuencia maxima aunque su amplitud ha
disminuido.

En la figura 3.3.4 se representa lo que sucede en
la simulacidn si la resistencia R6 se elimina y se
gueda solo la resistencia fija de 1KQ; los filtros
pierden factor de calidad Q, sobre todo a 100Hz,
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Figura 3.3.1: circuito del filtro paso banda con GIC
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Figura 3.3.4: simulacion con R6=1K
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pero el filtro de 1KHz mejora su ganancia. Por lo tanto hay que jugar con esta resistencia en funcion

del factor Q y la ganancia deseados

3.3.4.- Medidas a realizar:

- Que estudie detalladamente el problema 12

- Que verifique que el

circuito funciona efectivamente como filtro sintonizable

introduciendo una onda cuadrada en la entrada y viendo como aparecen todos sus

armonicos al ser sintonizados

- Queleaelapéndice que sigue a esta pagina si quiere ampliar sus conocimientos sobre este

i
—

circuito.

3.3.5.- Apéndice: estudio detallado del circuito de

Antoniou

La teoria del GIC (figura 3.3.5) predice la impedancia de
entrada del circuito en funcion de la relacién entre 5
amplificadores

impedancias suponiendo que los

operacionales son ideales pero, con esta teoria simple, no
podemos saber exactamente cuales son los valores dptimos

de los componentes; solamente su relacion.

Figura 3.3.5: circuito GIC tedrico

Supongamos que queremos generar una inductancia a

partir de un condensador. Dado que la expresion
ideal de la impedancia es

| Z4ZsZs

Z= 1

tendremos que poner el condensador en las
posiciones 2 0 4. Supongamos que le ponemos en
la posicion 2 y que queremos tener 0.1H.
Supongamos ademds que las otras cuatro
impedancias son resistencias de igual valor R.
Entonces

Z=jwCR?> y L=CR? [2]

400d

200d

SEL>>

1.0M-

10K

100

10Hz

100Hz
01/ I(vd:+)

10RHz

Frequency

1.0MHz 10MH=z

Figura 3.3.6: Mddulo de la impedancia y fase par 1InFy

10KQ

La pregunta ahora es cdmo elegir C y R para que el circuito se comporte como una inductancia en el

margen de frecuencias mas amplio posible. La
eleccién optima va a depender del amplificador
operacional que usemos, pero no solo de la
respuesta en frecuencia. El andlisis tedrico es
bastante complicado y vamos a acercarnos a la
solucién mediante la simulacion.

Supongamos amplificadores operacionales 741. Si
tomdaramos, por ejemplo una C de 1nF las R
necesarias serian de 10KQ. Vamos a ver entre que
frecuencias funcionaria. Los resultados de Ia
simulacién se presentan en la figura 3.3.6.

100K

SEL>>

400m-

o -R{1/ I(v4:H)

—400m

10Hz

100Hz

10KHz

0 -IMG{1/( I(V4)*6.28*Frequency))

Frequency

Figura 7: inductancia y resistencia para 1nFy 10K
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En la parte de abajo se ha representado el mddulo de la impedancia y en la parte de arriba la fase.
Como el médulo de laimpedancia (Lw) se ha representado en un eje doble logaritmico una inductancia
pura deberia habernos llevado a una recta de pendiente 1 y la fase deberia haber sido siempre 90¢.
Vemos que esto solo se cumple en un reducido margen, aproximadamente de 600Hz a 60KHz. La razén
de nuestro fallo a frecuencias altas estd, con casi ™.
total seguridad, relacionado con la respuesta en
frecuencia del operacional. ¢Pero por qué falla en
baja frecuencia?

2004

o -B{1/ I(vd:+))

Si en vez de representar modulo y fase
representamos parte real e imaginaria de la

capacidad vemos el resultado en la figura 3.3.7. La

parte inferior representa la parte imaginaria de la
impedancia dividida por w, es decir la inductancia.
El valor de lainductancia obtenido es de 0.105H, es
decir con un error del 5%, lo cual parece razonable.

01/ I(va:+)

Figura 3.3.8: Mddulo de la impedancia y fase para 100nF y
1KQ

Sin embargo no deberia haber aparecido nada en
la parte real de la impedancia y, sin embargo,
aparece una resistencia de 262Q, que ademas
crece a partir de 10kHz llegando a valer 20kQpara
60kHz como se ve en la parte superior de la misma
figura. La existencia de una parte real va a hacer

o R(1L/f T{(va:H))

. . 9
que el desfase a bajas frecuencias, cuando el i
término Lw es pequefio, no sea +902, es decir que 5.0
10mid= 1.08= 1008z 10KHz100KH=
H H 0 -IMS{1/{ I(V4)*6.28* Frequercy))
no se comporta como una inductancia pura. Por x

otra parte, si se desea construir un filtro pasa
banda con esta inductancia la Q del filtro (su factor
de calidad) va a ser muy afectada, sobre todo a altas frecuencias que es cuando la parte real de la
impedancia crece muy notablemente.

Figura 9: Inductancia y resistencia para 100nF y 1KQ

Supongamos ahora, por comparacién, que cambiamos las resistencias y el condensador. Si ponemos
un condensador de 100nF las resistencias deben ser de 1kQy los resultados similares a los anteriores
se representan en las figuras 3.3.8 y 3.3.9 donde se observa un comportamiento inductivo desde
27mHz a 20KHz.

Se observa en la parte inferior de la figura 3.3.9 como la inductancia, que tiene un valor ahora de
0.1004, es decir con mucho menos error que en el caso anterior, se mantiene constante, apareciendo
una resonancia muy fuerte en 1.61MHz. La parte resistiva se mantiene también constante con un valor
muy pequeio, de 11.55mQ hasta 3.2kHz, donde aparece una resistencia negativa. Valores negativos
de la resistencia pueden producir oscilaciones en el circuito, por lo que seria aconsejable no superar
esta frecuencia.

Usando ahora 100Qde resistencia y 10uF de capacidad el margen de funcionamiento como inductancia
iria desde 5mHz a 3KHz, pero empiezan a aparecer resistencias negativas antes de los 100Hz.

3.3.5.1.- Expresiones analiticas

El calculo analitico de la impedancia del GIC teniendo en cuenta todos los parametros no ideales del
operacional es practicamente imposible. Supondremos, por ahora, que las corrientes de entrada
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siguen siendo nulas, pero que la diferencia de tensiones en las entradas ya no es despreciable y que la
salida del operacional tiene un desfase, que estara determinado por su polo dominante.

La red pasiva del conversor de impedancias puede ponerse como la representada en la figura 3.3.10,
donde G es la ganancia (compleja) del amplificador operacional y €1 y €2 son las diferencias de
potencial a la entrada de los operacionales. Esos valores se reflejaran a la salida como Gel y Ge2.
Supondremos que la ganancia de los operacionales es la misma, puesto que ambos trabajan a la misma
frecuencia.

YV A
Podemos escribir las siguientes ecuaciones: é R1
I V - GSZ Z VZI [2] s - +
21 V- GEZ .. - C -
Ge, =V + ¢ V—¢& — Ge
2 1_ 1 1 [3] V- &1 o
Z, Z3 - b § o
GSl—V+£1—£2 V_£1+£2 +" —G“‘\'l
= [4] > R4
Zy Zs 2
Donde | es la corriente de entrada (es decir en el punto de Voelrez

RS
potencial V) y Z la impedancia vista en el mismo punto. En la i
ecuacioén [3] las impedancias desaparecen puesto que hemos L

supuesto a priori que son iguales. 0

Figura 3.3.10: potenciales en la red de

Después de algunos célculos podemos llegar a: . :
impedancias

zl(c;+2){c +GL+2<1+§—§(1+G)>}

7 =
z<1+%(1+a)>(1+a)—a%(c+2)
3 3

[5]

Si a pesar de que la ganancia del operacional esta cayendo, seguimos suponiendo que es mucho mayor
gue 2, podemos simplificar la ecuacién anterior llegando a:

7 Z3G + 27, (6]

A 1,E+08

GZ, + 27, LE+07

En el caso en que Z3G fuera >>2Z, vy 1,E+06
1,E+05

GZ,>>27Z la expresion a la que se llega es la

. . . 1,E+04

misma en la que el amplificador operacional es L Ei03
,et+

ideal. A altas frecuencias la impedancia Z,, que 1E+02

es la impedancia del condensador, disminuye 1,E+01
como 1/w y la primera desigualdad se cumple 1,E+00

‘g . . Frecuencia
Los amplificadores operacionales tienen

compensacion de polo dominante y por tanto la Figura 3.3.11: mddulo de la impedancia (comparativa con la

expresion de su ganancia en circuito abierto figura 3.3.6)
puede ponerse como
Go
G=——7—7"— 7
1+ jw/w, 7]
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Sustituyendo los valores para 1nF y 10kQ vy
sabiendo que el operacional 741 tiene una
ganancia a baja frecuencia de 105dB y un polo a
10Hz obtenemos los resultados de las figuras
3.3.11 y 3.3.12. La figura 3.3.11 representa el = 1E+03
moddulo de la impedancia en escala doble 1,E+01
logaritmica (la misma que en la parte inferior de la 1,E-01
figura 3.3.6. La parte real de la impedancia se 1E-03

presenta en la figura 3.3.12. 1,10E+02 1,10E+03 1,10E+04 1,10E+05
Frecuencia (Hz)

1,E+07
1,E+05

Cuando se comparan las figuras 3.3.10 y 3.3.11 Figura 3.3.12: parte real de la impedancia (comparativa
con las 3.3.6 y 3.3.7 se observa que, mientras que  con la parte superior de la figura 7)

la frecuencia de resonancia ha sido correctamente predicha, el valor de la resistencia a baja frecuencia
ha sido fuertemente subestimado. Sin embargo ha aparecido un término real en la impedancia del
circuito, término que no estd en las ecuaciones ideales y que, como hemos visto, justifica que exista
una frecuencia por debajo de la cual el comportamiento del GIC no es puramente inductivo.

Se han simulado por PSPICE el circuito con varios amplificadores operacionales de diferente tipo,
siempre manteniendo 1nF de capacidad y 10KQde resistencias, y se presenta la siguiente tabla
comparativa

Modelo | F.minima | F. maxima | Resis. | Déc. | G(dB) | BW(Hz) | observaciones
741 600Hz 60KHz 262Q 2 106 2MHz General, BJT
OP0O7 80Hz 136KHz 520 3.23 | 114 0.6MHz | Precisién, BJT
OP177 3.8Hz 40KHz 3.1Q 4.02 | 142 0.3MHz | Ultraprecision BJT
LF356 1.5KHz 150KHz 1KQ 2 106 5MHz JFET

LT1226 13KHz 1.7MHz 6KQ 2.11 | 103 1GHz Alta velocidad BJT

Se ve claramente como el amplificador operacional que mantiene la inductancia durante un intervalo
de frecuencia mayor es el OP177, que es un amplificador de ultraprecision y que tiene la ganancia
maxima. Sin embargo, como su ancho de banda es el mas reducido la maxima frecuencia que alcanza
es bastante baja. El operacional de esta lista que alcanza mayor frecuencia es el LT1226, que tiene una
frecuencia de ganancia 1 de 1GHz. Esta claro, entonces, que el mayor margen dinamico lo obtienen los
amplificadores de gran ganancia, mientras que la mayor frecuencia lo obtienen los de alta velocidad,
aunque su margen dindmico es bastante reducido.

Variacion en Z1: de la ecuacidn [6] se desprende que

el valor de Z1 (resistencia en nuestro caso) no altera el 1

margen dinamico de la medida, cambiando solamente

el valor de la inductancia. Para verificarlo se ha hecho

la simulacion que se presenta en la figura 3.3.13 en la

qgue se han usado resistencias de 1K, 10K y 100K y se 10
107 Toom pp— B—

ha representado el mddulo de la inductancia frente a | T I

la frecuencia en doble logaritmico. Se ve como Figura 3.3.13: Mddulo de la impedancia para tres

solamente ha cambiado la inductancia. valores de la resistencia en la posicién Z1

Posicién del condensador: en principio y segun las ecuaciones ideales, si se quiere conseguir una
inductancia, es irrelevante que el condensador esté en la posicion Z2 o Z4. Sin embargo las
caracteristicas no ideales hacen que esto no sea asi. La figura 3.3.14 presenta el mddulo de la
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inductancia frente a la frecuencia 1,E+06
para estos dos casos y se ve como el
limite de alta frecuencia ha variado,

S 1,E+05
siendo claramente preferible Ia g Cenz4a enZz2
posicién en Z2 2 1 Es04

g 1,

E

o

S 1,E+03

o

=3

3

2 16402

1,00E+02  1,00E+03  1,00E+04  1,00E+05  1,00E+06

Referencias: Frecuencia (Hz)
A.S. Sedra and K. C. Smith, Figura 3.3.14: Médulo de la impedancia poniendo el condensador en posiciones
Microelectronic CIRCUITS, Fifth 2yz4
Edition. Oxford University Press,
2007.

A. Antoniou, "Negative-impedance converters using operational amplifiers," Electronics Letters, vol.
1, no. 4, pp. 88-89, June 1965

Mas trabajos de Antoniou pueden encontrarse su pagina web de la Universidad de Victoria, en
Canada https://www.ece.uvic.ca/~andreas/
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3.4.1.- Introduccion

La mejor traduccion de lock-in es amplificador sincrono y es un equipo ubicuo en laboratorios de fisica
en los que se necesita detectar y medir magnitudes pequefias. He preguntado a muchos usuarios que
es un “lock-in amplifier” y he recibido respuestas bastante diversas: unos dicen que es un sistema de
medida que elimina ruido, otros que se usa para obtener la derivada de una sefial, otros que es un
voltimetro vectorial, otros para obtener los armdnicos de una sefial y alguna otra mas. Todas son
ciertas, lo que da una idea de la versatilidad de este equipo. Dada esta situacion, creo que lo mejor es
describir su principio de funcionamiento, yendo desde lo mas sencillo a lo mas complicado.

3.4.1.1.-¢Que hay dentro de un amplificador lock-in?

Supongamos que tenemos un experimento que, en principio, suponemos que es lineal y lo excitamos
con un generador sinusoidal con tension Visen(wt). Dado que el sistema es lineal la salida sera de la
forma Vosen(wt + ¢), es decir varia la amplitud y se introduce un desfase. Mientras que la magnitud es
facilmente medible, no es asi con la fase.

. . g . Desfasador variable
Los primeros amplificadores lock-in usaban
un circuito como el de la figura 3.4.1 para Eilt_ro paso
. ajo
detectar tanto magnitud como fase. Para Experimento - [l
ello se multiplica la sefial de salida porlade = Vottimetro
Visenwt) & V0. sen (wt+p)

entrada desfasada y posteriormente se T l

?U :C'

pasa ese producto por un filtro paso bajo de
frecuencia de corte w.. Finalmente se lee la Figura 3.4.1: lock-in simple
tension de salida del filtro.

El desfasador podia cambiar la fase de forma continua de 0 a 902 y en algunos casos invertirla.
Supongamos primero que el desfasador estaba a 02. La salida del multiplicador V., se puede poner
como:

1
Vi = Vosen(wt + @).V;sen(wt) = 3 VoV;[cos(@) — cos(Rwt + ¢)] [1]

Si la frecuencia del filtro (aqui le hemos supuesto de primer orden pero puede ser mas complejo) es lo
suficientemente baja frente a la frecuencia de trabajo el voltimetro de lectura nos daria el valor de

1
Vyr = > VoVi cos(@) [2]

Evidentemente no conocemos ni Vi ni ¢ pero ahora podemos variar el desfase. Una primera forma es
variar el desfase hasta encontrar un maximo en la salida; en ese momento la tension leida serd Vy =

%VOVL- y el desfase lo sacaremos del dial graduado del desfasador.

Otra forma, mas precisa, es cambiar 902 la fase del desfasador (para lo cual solian llevar un
conmutador), de forma que ahora tendriamos

1
Ve = 5VoVisen(@) 3]

La lectura de la ecuacion 2 se llama tensién en fase y la 3 tensidn en cuadratura. Es inmediato, teniendo
las dos lecturas, obtener Viy ().

Una realizacion mas moderna de uno de estos equipos se representa en la figura 3.4.2:
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En esta realizacion se lee de forma

inmediata el médulo y el DesfasadarJ0°
argumento (fase) de la sefial de Filtro paso
bajo
. o1 .
salida, es decir EVOVi Y Q. i ] Médulo
%f:} Blogue
s ase de
Con esta explicacién queda claro caleulo
lock-i d Vcuadratura
que un lock-in puede usarse como Experimento Argumento
voltimetro vectorial. . _
Visen(wh T l V0. sen (wt+p) Eg}gj paso
Un lock-in puede simularse por = =
PSPICE usando el circuito de la Figura 3.4.2: lock-in doble
figura 3.4.3 donde el cuadrado
Iy 1 our VE LA - Maédulo
1+s/62 ﬁ'.WRg - oUT E‘.WRg:sA
RS wy r VORINT N
A adt] P el | VC RS

1k :N-ingIiD
VOFF =0 j" Lo o i Argumento

VAMPL = 1 158n
FREQ =1k { VI%INTW(%IN2) )

AC =
=0

Figura 3.4.3: esquema de simulacién PSPICE de un amplificador lock-in doble

enmarcado entre lineas punteadas seria el 1.0v
R . - \
circuito a medir. 'hl

El experimento en este caso es sencillo. Se
trata de un circuito RC paso bajo que, para
la frecuencia de la medida (1KHz), desfasa

0.5V

. - 1

459 (rt/4) y tiene una atenuacion de Nex Por
. 1
tanto el médulo esperado es PNG dado que
la tensidon de excitacidn se ha supuesto 1V. ov
3 . Os 50ms 100ms

Por supuesto, la fase sera de 452. La figura o V(PWR1:OUT} o V(ATAEN1:0UT)
3.4.4 representa el resultado de la Time

simulacion donde la fase se ha Figura3.4.4: médulo (parte inferior) y argumento en radianes (parte
superior) del circuito simulado

representado en radianes sobre la misma
escala de la tensidn de salida. Es evidente
gue para rechazar la frecuencia doble tenemos que poner los filtros pasa baja a frecuencias de corte
muy inferiores a la frecuencia de medida. En este caso el filtro esta a una frecuencia de corte de 62
radianes, es decir 10Hz. Todavia se ve en la simulacidon un pequefio rizado a 2KHz. Dada la presencia
del filtro paso bajo debemos esperar al menos 1/w. para realizar la medida, tiempo que el filtro
necesita para llegar a un estado estacionario.
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3.4.1.2.-El lock-in como reductor
de ruido L 777777777 o ]

La utilizacién mas frecuente de un

lock-in es la reduccién de ruido en
una medida. El ruido puede provenir 0.5V
de varias fuentes, no es este el sitio
para tratarlo, pero tiene siempre una
caracteristica de incoherencia con

nuestra fuente de sefal. ov

L Os 0.5s 1.0s
Supongamos que en el circuito o V(PWR1:0UT) © V (ATANI:OUT)
anterior, ademas de la frecuencia w Time

aparece un ruido, por ejemplo a Figura 3.4.5: Médulo y fase con un ruido de 50Hz

50Hz (lo cual es muy tipico debido a

las alimentaciones y a las interferencias de la red). Ahora vamos a colocar esa fuente en serie con la
salida del circuito. Supongamos que la interferencia tiene una magnitud de 2V de pico, es decir mayor
que la sefal de excitacidn. El resultado de la simulacion se presenta en la figura 3.4.5, donde se ve que
los valores del médulo y argumento son iguales a los medidos sin fuente de ruido. Sin embargo hemos
tenido que disminuir la frecuencia de corte de 10Hz en el caso sin ruido a 1HZ para evitar que nos
aparezca un rizado excesivo en la salida. Obviamente esto nos lleva a necesitar mas tiempo de medida,
practicamente 1s. Vemos como la presencia de una sefal incoherente con la de medida es rechazada
por el circuito de medida. E1

IN+ OUT+

De acuerdo con la formula del producto de 2 funciones armodnicas, ahora Cin- om'—_L
tendremos, aparte de las coherentes, sefiales a 1KHz + 50Hz (sefial suma de l(ER\’!r'&ELJL-JOES) 1
frecuencias) y de 1KHz-50Hz (sefial diferencia de frecuencias. Estas

frecuencias estan bastante alejadas de la frecuencia de corte y por lo tanto no =0
aparecen

; : . . Figura 3.4.6: generador
El problema del ruido no es, ni mucho menos, tan sencillo. PSPICE tiene una ¢ ruido aleatorio

forma de introducir ruido en un circuito a través de la funcion RND (random). PSPICE
Esta funcion genera
potenciales  arbitrarios
entre 0y 1V y aparece en

1.0v

la biblioteca ABM como 0.5V

EVALUE. Hay que

cambiar la operacidn a SFI>>

RND-0.5 si se quiere ov : : : ‘

tener un ruido centrado 0 V{PWR1:0UT) o V(ATANI1:OUT)

en cero tal como aparece

en la figura 3.4.6. Las 2.0V

entradas no se conectan. ov

El ruido que genera no es

blanco y decae con la 5.0V

frecuencia (pero no | ; ; : ' ! ; ' ' ; |
como 1/f). Tanto la Os 0.5s 1.0s
frecuencia maxima de a V{E1:0UT+)

Figura 3.4.7: en la parte de abajo la sefial a medir mas el ruido y en parte de arriba el

ruido como la separacion médulo y la fase medidos
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temporal de los puntos generados dependen del pardmetro “maximum step size” que aparece en el
pefil de simulacidn; por supuesto estamos trabajando en “transient”. Si ahora incluimos en nuestra
simulacidn la fuente de ruido la salida del sistema nos quedara como se representa en la figura 3.4.7.
Hemos usado los mismos valores que en el caso anterior y el filtro pasa bajo de 1Hz. El paso maximo
de la simulacion es de 1us, lo que implica un ancho de banda de ruido de 500KHz y una separacidn
entre los puntos aleatorios de 0.915us.

El ruido introducido es superior a 2V de 1.ov
pico, mientras que la sefial es solamente
de 1V. Sin embargo, el lock-in amplifier
ha logrado extraer el médulo y el

argumento, que son idénticos a los de la
figura3.4.4y 3.4.5. 0.5v

La figura 3.4.8 presenta la salida en
cuando el ruido es 40 veces mayor que la
sefial. El resultado de esta medida podria
haberse mejorado disminuyendo la

ov -
frecuencia de corte del filtro paso bajo. 0s 0.5s 1.0s
o V(PWRL:0UT) v V(ATANI1:OUT)

Time

Es evidente en el lock-in que existe una
correlacién bdasica entre reduccién de Figura 3.4.8:ruido presente en los valores del médulo y la fase cuando

. . . . I fial de ruid de 40V de pi
ruido y tiempo de medida. Si queremos asenalde ruidoes de e pico

mucha precisién tenemos que disminuir

el filtro paso bajo, lo que conlleva un tiempo de medida del orden de varias veces 1/f donde f es la
frecuencia de corte del filtro. El lock-in amplifier no se aparta de la relacién precision tiempo, que es
el factor limitante (por abajo) del universo de medida.

3.4.1.3.- El lock-in con sistemas no lineales

Una presuncion que hemos hecho desde el principio es que el sistema a medir es lineal, y por tanto la
salida es puramente senoidal sin distorsion o con la posible distorsion del oscilador que, si es bueno,
es despreciable.

En el caso de que el sistema no sea lineal, podemos tener una medida de los armodnicos si en vez de
multiplicar la salida del experimento por sen(wt), la multiplicamos por sen(2wt) para encontrar el
primer armoénico (frecuencia doble) o sen(3wt) para encontrar el segundo armaénico (frecuencia triple)
etc. El problema es que la

n (factor de

multiplicacién

generacion de las
frecuencias multiplo tiene
que ser coherente con el

Lock-in

generador que alimenta al
experimento, es decir

Madulo

tienen que mantener Ia Entrada
sefial

fase. Para resolver este

problema se usan los

Argumento

Multiplicadores

circuitos conocidos como =

Phase Locked Loop (PLL). Figura 3.4.9: Amplificador lock-in con circuitos PLL
Un PLL genera una seiial
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gue puede ser igual a la original o un multiplo entero de ella. Por esta razén los amplificadores lock-in
de ultimas generaciones siempre incorporan PLL. Un esquema de bloques de un lock-in de este tipo se
presenta en la figura 3.4.9

Ahora la sefial de excitacidn no tiene por qué ser sinusoidal puesto que el PLL generara dos funciones
sinuoidales sincronas con el generador, estando desfasadas 902 entre ellas. Dependiendo del factor
de multiplicacién la frecuencia de estas sefales sera la misma o cualquier frecuencia multiplo (hasta el
armonico 99 en algunos lock-in). Dependiendo de este parametro “n” podemos obtener informacién
de la respuesta del sistema a los armdnicos, detectando si el sistema bajo test es o no es lineal.

Si la sefial de entrada es sinusoidal el lock-in detectara, en funcidn de n, todos los armdnicos generados
por la no linealidad del experimente. Si partimos de una onda no sinusoidal como excitadora del
experimento el lock-in detectard, en funcidn de n, la respuesta del sistema a los distintos armdnicos
del generador.

3.4.1.4.- Ruido y amplificador lock-in

Desde el punto de vista del dominio de la frecuencia la multiplicacidn de cualquier forma de onda por
una funcién senoidal implica una traslacion en frecuencia justamente en el valor de la frecuencia de la
onda senoidal. En ese sentido, lo que un amplificador lock-in realiza es trasladar la seial de salida del
experimento a frecuencia 0 y medir la componente en baja frecuencia limitando el ancho de banda
tanto como se quiera. La reduccién de ruido estd determinada por el ancho de banda del filtro paso
bajo que se use.

En un sentido inverso puede decirse que lo que hemos realizado es la traslacién de nuestro filtro paso
bajo a un filtro paso banda centrado en la frecuencia del experimento. Si eso es asi la pregunta es épor
gué no realizar simplemente un filtro paso banda centrado en la frecuencia de entrada?. Es evidente
gue cuanto mayor sea la Q del filtro paso banda mayor va a ser la reduccidn de ruido pero filtros con
Q mayor de 100 y que mantengan estable la frecuencia central son practicamente irrealizables.

Supongamos que tenemos una sefal de 104V a una frecuencia de 10KHz que proviene de un sistema
con ruido blanco de S#V/\/Ey con ancho de banda de 100KHz. El ruido total generado es de 1.6mV 'y

por lo tanto la seial de 10uV es totalmente indetectable. Si ahora pasamos esta sefial por un filtro

paso banda centrado a 10KHz y con Q=100 tendremos un ruido de \S/#T_Z ];—": 50uV mientras que la

sefial sigue siendo de 10uV. Para llegar a obtener un ruido de, digamos 1uV necesitamos una Q de 400,
o lo que es lo mismo un ancho de banda de 25Hz lo cual es irrealizable.

Sin embargo, no existe problema para realizar un filtro paso bajo de, por ejemplo, 0.01Hz para
colocarlo a la salida del multiplicador de un lock-in, con lo que el ruido habria quedado reducido a
0.5V, es decir que ahora la relacion sefial/ruido es de 20.

3.4.1.5.- El lock-in como derivador

Supongamos un sistema fisico en el que la respuesta en tensiéon depende de un pardmetro que
podemos modular. Por ejemplo supongamos un experimento en el que queremos medir la absorcion
de luz A por un determinado medio. Sabemos que la absorcién depende de la longitud de onda con
gue esiluminada la muestra, es decir A(A). Disponemos de un equipo que traslada un potencial V a una
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determinada longitud de onda A, lo que podemos escribir de forma simplificada como A=KiV.
Supondremos ademas que la iluminacién que le llega a la muestra lp no depende de la longitud de
onda. El sistema de medida tiene ademas un detector, de respuesta plana en longitud de onda que
nos da una tensidn Vo=K,l donde | es laintensidad luminosa que alcanza al detector. Por tanto podemos
poner V0=K2.|0.A(A):K2 |0.A(K1V).

Para concretar todos estos datos supongamos todas las constantes igual a 1 y también lo igual a 1.
Supongamos ademas que la absorcidn tiene un pico a una determinada longitud de onda A, y que
podemos modelar como A(V)=exp-(V-V,)? donde V, es el potencial que se corresponde con la longitud
de onda del pico .

El sistema simplificado se puede modelar facilmente en PSPICE tal y como aparece en la figura 3.4.10
donde se ha afadido un generador de ruido para simular la realidad de la medida. La figura 3.4.11
representa el pico mas el ruido. Generalmente se desea conocer con precision la posicidn del pico de
absorciodn, lo que no resulta facil debido al ruido del sistema. Una forma mas precisa seria detectando
la posicién de la derivada cuando pasa por cero, eliminando ademas el ruido. Para ello vamos a
modular en longitud de onda al generador luminoso introduciendo una pequefia variacion alterna
sobre el potencial V y usaremos esa misma senal para introducirla en
el canal de referencia del lock-in. Una representacion simplificada l

aparece en la figura 3.4.12. Solo se ha representado en canal en fase ot ;

puesto que, como el sistema simulado no tiene desfase, no nos hace l E S <
falta el canal en cuadratura. En un caso real habra que variar el desfase L

para hacer maximo el valor del canal en fase.

La sefal de alterna sinusoidal que se ha
afiadido en serie con la tensién que
determina la A del sistema modulard a
esta y debe ser lo suficientemente
pequeiia como para que, dentro de ese
entorno de variacion, el sistema pueda
considerarse lineal.

Ahora tendremos que la tensién o V{EL:QUT+)
detectada, suponiendo que todas las
constantes son 1 como ya se ha dicho
antes serd, haciendo un desarrollo en

Vi{Vl:z+)

Figura 3.4.11: amplitud del pico mas el ruido

serie:

dA(V
AV + AVsen(wt)) = A(V) + )AVsen(a)t) + términos sucesivos [4]

dav

Si AV es suficientemente pequefio nos podemos quedar
solamente con el término en primera derivada.

Después de multiplicado por la misma funcién senoidal vy
pasado por un filtro de paso bajo lo suficientemente estrecho
como para eliminar el ruido obtendremos como salida

vo=1/,——=av? [5]
Figura 3.4.12: sistema para la deteccién de la
derivada
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Es decir una magnitud que es
proporcional a la derivada. En el caso 1500

gque nos ocupa AV=50mV vy la % 1000 7
Y=
. \
frecuencia es de 1KHz. El resultado de g 500 / \
la simulacion de la derivada se 3 / \\
- = 0 — _
presenta en la figura 3.4.13. Hay que a \ /
© o 1 2 3 4 s 6 /7 8 9
tener en cuenta que cada uno de los 2 500 \ /
- (e ] \
puntos de esta dltima grafica 2 1000 -,
. .z (0]
corresponde con una simulacion ~

. -1500
temporal en la que se va variando el

potencial V. La linea continua es la

salida calculada segun la ecuacion [5]. Figura 3.4.13: representacién de la derivada con eliminacién del ruido

La posicién del filtro paso bajo es

determinante a la hora de reducir el ruido y debe ser bastante inferior a la frecuencia del generador
de alterna. Por ultimo hay que resefiar que, en principio, la frecuencia de la sefal de alterna no es
relevante, en tanto en cuanto el sistema de conversidon de V a longitud de onda y el receptor respondan
correctamente a dicha frecuencia.

Tension barrido (V)

En esta ultima figura el ruido ha desparecido y, ademas, la posicion del maximo se determina con total
precisién en el paso por cero de la derivada.

3.4.1.6.- Sobre el circuito multiplicador

La multiplicacidn de dos sefiales analdgicas ha
sido un problema de dificil solucion en
electrénica. En el caso que nos ocupa tenemos
que multiplicar en los cuatro cuadrantes, es
decir que las sefiales a multiplicar pueden
tener, ambas, tanto signo positivo como
negativo. Desde hace algunos afios se usa la
célula de Gilbert que es, de momento, la topologia con menor distorsion.

Figura 3.4.14:: esquema de un lock-in con conmutadores

Otra posibilidad que ha venido usandose durante muchos afios con éxito consiste en sustituir el
multiplicador por un conmutador que multiplica la sefial de entrada al lock-in por +1 y -1
sincronamente con el canal de referencia. Este circuito es mucho mas sencillo, aunque permite el paso
de armadnicos como veremos. Un esquema de concepto aparece en la figura 3.3.14.

El canal de referencia toma la sefial que proviene generalmente de un oscilador externo y después de
pasar por un desfasador calibrado se compara con cero generando una onda cuadrada. Esta onda
dirige a la sefial a medir alternativamente a un amplificador de ganancia 1 o de ganancia -1. A veces el
conmutador esta después de los amplificadores. A todos los efectos es como si hubiéramos
multiplicado la sefial de entrad por una onda cuadrada desfasada. El desarrollo en serie de Fourier de
la onda cuadrada tiene un fundamental a la frecuencia de la onda y amplitud 4/m y todos los arménicos
impares con menor amplitud. Por tanto podemos poner que la sefial antes del filtro es de la forma:

4 1 1
E{senwt + §sen3wt + gsenSWt + el }.A. sen(wt + @) [6]
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Después de pasar por el filtro paso bajo el resultado va a ser %cos(@) donde A es la amplitud de la

sefial sinusoidal de entrada y @ es el desfase. Evidentemente puede hacerse un lock-in doble de la
misma forma a la que hemos visto en
el apartado VII-1 y calcular el médulo 1.0v
y el argumento, es decir A y @ sin

tener que mover el desfase.
ov

El multiplicador por +-1 es mucho mas

lineal que los multiplicadores
analdgicos, pero tiene el grave -1V

A Os 0.5ms 1.0ms
problema de que todos los armdnicos v V(MULT1:0UT)

impares de la sefial de entrada
pueden pasar a la salida puesto que

Time

Figura 3.4.15: representacion de la multiplicacién en el dominio del

| . tiempo
serdn trasladados a frecuencia cero y
por tanto producir un error. Por otra parte frecuencias del FUNCTIONAL BLOCK DIAGRAM
. . . e b A
ruido de la misma frecuencia que los armdnicos impares o o o 0

de la sefal de referencia también pasaran a la salida
aunque al ser incoherentes con el generador seran muy F———0cow
atenuadas. La figura 3.4.15 representa en el dominio del
tiempo el resultado de la multiplicacion de una seiial
senoidal por la sefal de referencia para un desfase 0

Ra
Re

(linea continua) y para desfases de 45 y 902. El valor medio Stits
de estas sefiales serda maximo cuando el desfase es 0 y

cero cuando el desfase sea de 902.

Figura 3.4.16: esquema de bloques de un circuito
A pesar de sus inconvenientes este tipo de deteccion de integrado AD630

fase es ampliamente utilizado. En la figura

FUNCTIONAL BLOCK DIAGRAM
3.4.16 se presenta un esquema de bloques del UNCTIO BLOCKDIAG

VDD
circuito  AD630 de Analog Devices O
] ) ADA2200
especialmente concebido para desarrollar un | &“ p— ouTe
amplificador lock-in. Como puede verse su e |Y ] FILTER OUTN
estructura responde a la idea de multiplicacién O VocM
or onda cuadrada. En el circuito se integra el f f —
p g CLKIN S +8 50 I.2"+1 _
comparador para generar la onda cuadrada a o o ReLkisbo
; ; cLock| | conTroL spyec [ SCLKISCL
partir de la de referencia. ouT T_‘_ LOOK[ | SQiTROL <: MASTER [+ SDIOISDA
La misma compafiia, Analog Devices, fabrica i o i O 5
SYNCO GND  RST BOOT g

otro circuito integrado en el que integra todas
las funciones del amplificador sincrono,
incluido un procesado digital de la sefal. En la
figura 3.4.17 se presenta un diagrama de bloques del circuito ADA2200, que estd basado en el mismo
principio de multiplicacidn por +-1

Figura 3.4.17: esquema de bloques de un circuito ntegrado
ADA2200

3.4.1.7.- La eleccién de la frecuencia en un amplificador sincrono

Como se ha visto hasta ahora, la frecuencia de la sefial puede ser un parametro esencial fijado por las
necesidades del experimento o bien puede ser un parametro mudo, es decir que no relevante, en
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principio para conseguir los propdsitos del
experimento. Supongamos, por ejemplo, el caso
de querer determinar la sensibilidad de un
determinado semiconductor frente a la longitud "Chopper"
de onda de una radiaciéon luminosa. Supongamos, Espectrémetro
por supuesto, que esta sensibilidad es pequefia y

@,7

Detector

Canal de
sefial

necesitamos discriminar la tensién generada en el
semiconductor frente al ruido. Un esquema de
concepto posible se representa en la figura 3.4.18 DiodoLED  Fetotransistor

Canal de
referencia

donde la fuente luminosa estd formada por un
espectrometro que puede variar la longitud de

onda. Para poder utilizar la deteccién sincrona
tenemos que convertir la sefal luminosa en
alterna, lo que puede conseguirse con un
obturador rotatorio conocido como “chopper” que genera ademas, con un fototransistor, la sefial de
referencia. La cuestién importante es ¢ Cudl es la frecuencia dptima del troceado de la sefial?.

Figura 3.4.18: montaje experimental

Para determinar esto tenemos dos limites en la frecuencia, uno superior y otro inferior. El limite
superior lo determina la respuesta en frecuencia del detector, frecuencia que obviamente no se puede
superar. El limite inferior lo determina la densidad espectral de ruido. Es perfectamente conocido que
la densidad espectral de ruido es muy alta a frecuencias baja y decae en su potencia como 1/f hasta
Ilegar a un limite en que se mantiene constante. El ruido en este limite, a partir del cual la densidad
espectral es constante es conocido como ruido blanco (dada su naturaleza espectral) o ruido de
Johnsony es inevitable. La figura 3.4.19
representa la densidad espectral de

30mv

ruido. Aparecen bandas de ruido que 1Y
estan relacionadas con las ™

interferencias que se producen por la
red eléctrica y sus armodnicos (50Hz, 10mv S,
100Hz etc). En el caso particular de las S
medidas dpticas hay que huir de los : e

ov pomtinlio)

100Hz porque los tubos fluorescentes 108z 1008z 1. ORTZ
. . . v V{SUM2:00T)

producen su iluminacion a esta Frequency

frecuencia (el doble de la de la red). ) ) )
Figura 3.4.19: Densidad espectral de ruido

Por tanto la frecuencia dptima estara

comprendida entre estos dos limites. El hecho de poder, en algunos casos, elegir la frecuencia de
trabajo en el amplificador sincrono es un factor de mejora afiadido; hemos transferido nuestro agudo
filtro pasa banda a un filtro paso bajo por el hecho de multiplicar la sefial por la referencia y ademas
lo hemos hecho sin tener los inconvenientes del ruido en exceso que aparece para las bajas
frecuencias.

El concepto de modulacidon de una sefial continua y su demodulacién sincrona, es decir en otras
palabras la traslacion de la seial a frecuencias donde el ruido es minimo, es un concepto muy utilizado
para medir sefales DC en ambientes ruidosos y con mucha precisién. En el tema de amplificadores
operacionales se trata un tipo de amplificador conocido como “amplificador operacional chopper” en
el que la sefal de continua se trocea, se amplifica en alterna y después se demodula sincronamente
con el generador que se ha usado para trocearla. Este sistema, bien disefiado para evitar picos de
conmutacion, obtiene los mejores resultados en cuanto a precisidon puesto que evita el ruido de baja
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frecuencia, deriva de componentes etc. Normalmente este tipo e amplificadores tienen un ancho de
banda bastante reducido debido a la necesidad de tener un filtro paso bajo para evitar las frecuencias
dobles. Sera justamente ese filtro el que, desde el punto de vista del dominio de la frecuencia, el que
se traslade a la frecuencia del troceado.

3.4.1.8.- Reserva dindmica

Se denomina reserva dindmica a la relacidn en dB entre la cantidad de ruido tolerable por el sistemay
la maxima sefial deterministica que podemos medir. Por ejemplo si estamos midiendo en una escala
de 1uV y el maximo ruido que no nos produce saturacion en el sistema es de 1mV diremos que la
reserva dindmica es de 60dB. La mayor limitacién de la reserva dinamica se produce en el detector
sensible de fase, es decir en el multiplicador. Si la salida de esta parte del circuito tiene un
desplazamiento de 0 (offset) este valor de continua no sera eliminado por el filtro paso bajo y causara
un error en la medida. Este offset puede ser corregido en ausencia de sefial, pero puede variar bien
por cambios en la temperatura o porque el ruido sature al multiplicador.

Aumentar la ganancia del amplificador de sefial a la entrada del lock-in no mejora la reserva dindmica
puesto que, si bien aumenta la sefal, también aumenta el ruido. La ganancia de estos amplificadores
debe mantenerse limitada a un valor justo antes de que el ruido sature al multiplicadory, si se requiere,
amplificar la sefial después de pasado el filtro. La amplificacion a posteriori del filtro tampoco puede
hacerse indefinidamente grande puesto que también se amplificara el offset del multiplicador.

La Unica manera de incrementar la reserva dindmica es filtrando la sefial de entrada con un filtro que
atenue el ruido pero no la sefial. Cuanto mas cerremos la banda de frecuencia en la entrada alrededor
de la frecuencia de medida menos ruido tendremos en el multiplicador. Sin embargo si ajustamos
demasiado las frecuencias esquina del filtro introduciremos desfases no deseados en la frecuencia de
medida. Por esta razén es muy importante filtrar adecuadamente la entrada al lock-in y de hecho se
introducen filtros que automaticamente se centran sobre la frecuencia de referencia.

3.4.1.9.- Analdgico frente a digital

Con la aparicion de conversores analdgico/digital rapidos y de precision se han desarrollado
amplificadores sincronos digitales. La idea es realizar la conversion a digital tanto de la sefial de entrada
como de la sefial de referencia y realizar la multiplicacién y el filtrado digitalmente. La mayor ventaja
del sistema digital frente al analdgico es que el primero no tiene los problemas de offset en la
multiplicacién que tiene el segundo y consecuentemente su reserva dinamica es mejor. Sin embargo
el muestreado de la sefial en el conversor analégico digital tiene que ser muy cuidadoso para evitar
picos y se necesita incorporar un filtro previo “anti aliasing”, es decir para que la reconstruccion de la
sefial sea correcta.

Tipicamente un amplificador lock-in analdgico tiene una reserva dindmica entre 60 y 80dB mientras
que en el caso digital se superan los 100dB, llegando en algunos casos hasta 130dB
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3.4.2.- Montaje experimental

3.4.2.1.- El lock-in de Brookdeal

Se trata de un amplificador lock/in totalmente analdgico y modular que, aunque tiene muchos afios,
funciona bastante bien y es muy util a nivel académico

Se compone de 4 mddulos que se describen a continuacion

a)

b)

c)

Preamplificador de bajo ruido
(fig. 3.4.20). De izquierda a
derecha tenemos el control de la
impedancia de entrada, normal o
baja. Elegir en principio la normal
porque es la que esta protegida.
Conector BNC de entrada.

Ganancia en dB a saltos de 10dB
y con potenciémetro fino Figura 3.4.20: Preamplificador de bajo ruido

Conmutadores para elegir Ia

frecuencia de corte del filtro de entrada. Filtro pasa alta (el izquierdo) y pasa baja (el derecho)
“Meter damping” para evitar saltos bruscos de la aguja. Debe estar en ON

Conmutador de filtro: para activar o desactivar los filtros paso alto y paso bajo

Medidor en voltios o dB

Conector BNC de salida.

Los mismos conectores se repiten en la parte trasera

Filtro coherente (fig. 3.4.21):

Se trata de un filtro pasa banda que
se sintoniza automaticamente a la
frecuencia del experimento a
través de la unidad de referencia
(se explica esta unidad mas
adelante). Por tanto tiene entrada
y salida y ademas la conexion para
la referencia.

La unidad de referencia (fig. 3.4.22)
toma la sefial de referencia, la
convierte en cuadraday la desfasa.
De izquierda a derecha de la foto
tenemos:

Conector BNC que tendra que
unirse a la sefial de referencia.
Tiene un conmutador para
funcionamiento  automatico 0 Figura 3.4.22: Unidad de referencia

manual; en caso manual con tres

escalas para ajustarse al nivel de la seiial de referencia. Si se enciende el piloto luminoso es
que la sefial no se estd sincronizando. Dos conmutadores, uno para la pendiente positiva o
negativa y otro para desacoplar la tensién continua

En el centro esta el conmutador para sincronizarse sobre el segundo armodnico, util para
determinar la linealidad del experimento
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A la derecha tenemos el parte relativa al desfase con un potenciémetro que desfasa de 0 a 902
y dos conmutadores que afladen 90 o 1802. Tiene dos salidas, con sefial en fase y con sefial
desfasada 90¢.
Los mismos BNC se repiten a la salida

d) Unidad PSD o Phase Sensitive Detector(fig 3.4.23). Este amplificador funciona por el principio
de multiplicacién por +-1 que se
descrito en el apartado 3.4.1.6.
De izquierda a derecha tenemos el
medidor de aguja y el conector
BNC de salida (no se suele usar). A
continuacién un ajuste de cero
gue se usara raramente y, desde
luego, siempre sin sefial de

entrada. Es sensible tnicamente Figyura 3.4.23: Detector sensible de fase (PSD)

en la escala mas pequenia del lock-

iny corresponde con el “offset” del amplificador que esta después del filtro paso bajo.

A continuacidn tenemos la ganancia del amplificador referido que nos da un fondo de escala
de 1, 3 0 10V. El siguiente conmutador invierte el signo de la medida.

Si seguimos hacia la derecha
tenemos el filtro paso bajo con un
conmutador que nos determina su

constante de tiempo hasta 10s y —_ m— c]b

un conmutador que nos permite el O @ oo
desconectarle 'y poner uno (

exterior. Evidentemente si PSD Detecor Fmpicador do

sensbiealafase (B) |2,

o

bajo ruido
e
—

queremos reducir el ruido
tendremos que ponerlo en
“interno”. Finalmente tenemos la
posibilidad de seleccionar dos rarereastonc y et
(p/_T fotodiogo \L R doble smética
referencias A y B con un i
conmutador y dos conectores
BNC. Al lado tenemos el conector

Osalador [—— Ampiificador de | — Fuente de

de entrada de sefial.
Todos los conectores se repiten en
la parte trasera

Figura 3.4.24: Conexidn de los distintos médulos

Conexiones entre los médulos:
En la figura 3.4.24 se representa la conexidn entre los distintos médulos para realizar una
experiencia de modulacion de la luz de un diodo LED y su deteccidén con un fotodiodo.

3.4.2.2.- Experimentos con lock-in

3.4.2.2.1.- Deteccién de la emision de un led con un fotodiodo
En este experimento se modulard la luz de un diodo LED infrarrojo mediante un oscilador y se detectara
con un fotodiodo también infrarrojo. Vamos a modular de forma sinusoidal al diodo LED usando un
oscilador que superpone un valor de continua al de alterna. Para detectar la luz usaremos un
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amplificador de transresistencia como el representado en la figura 3.4.25. Este amplificador tiene una

ganancia transresistiva (en ohmios puesto que es tensién de salida frente a corriente de entrada) de
10°, 10° o 107Q seleccionables con puentes. Hay dos juegos de puentes, de forma que siempre

tendremos que tener seleccionada la misma
resistencia en la realimentacién negativa y en la
entrada positiva para cancelar las corrientes de
polarizacién (ver descripcion del amplificador
operacional en el tema correspondiente).
Comenzaremos siempre con la menor ganancia. La
conexidn del oscilador y de el lock-in se representa
en la figura anterior.

Primero conectaremos un osciloscopio a la salida
del amplificador de transresistencia y acercaremos
el diodo LED para ver si, tanto este como el
fotodiodo y el amplificador, funcionan
correctamente. Se moverd la amplitud de salida
del oscilador como la tension de desplazamiento
de cero (offset) hasta conseguir que la tension de
salida del amplificador de transresistencia sea
muy aproximadamente sinusoidal.

En estas condiciones podemos ajustar el desfase
hasta que logremos un maximo en la aguja del
PSD, lo que nos determinara que la sefal esta
ahora en fase. Ahora alejamos el diodo LED del
fotodiodo hasta que en el osciloscopio
desaparezca la sefial y se observe solo ruido. Si
amplificamos la sefial del mddulo de entrada del
lock-in veremos que todavia sigue detectando
sefial, lo que se hace evidente si tapamos
momentaneamente el diodo LED.

Experimentar hasta qué punto el lock-in es capaz
de detectar la iluminacién del diodo LED rotando
este para que no apunte directamente al
fotodiodo. Experimentar también observando la
reflexion en un papel. Téngase en cuenta que,
como la sefial es infrarroja, no veremos nada a
simple vista.

En la figura 3.4.26 se representa el circuito total
montado incluyendo la parte de modulacién del
LED. En la 3.4.27 se presenta la placa de circuito
impreso correspondiente y la figura 3.4.28 es una
fotografia del montaje resultante.

3.4.2.2.2.- Medida de la velocidad del sonido
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Figura 3.4.26: Esquema del circuito total

Figura 3.4.27: placa de circuito impreso

En este experimento determinaremos la longitud de onda de una sefial sonora en la frecuencia de los

ultrasonidos (alrededor de 40KHz) y a partir de ella determinaremos la velocidad del sonido
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Para ello partimos de dos sensores de ultrasonidos
piezoeléctricos que funcionan bidireccionalmente, es decir
ambos pueden funcionar como generadores o detectores

indistintamente. Una fotografia de estos
generadores/detectores se presenta en la figura 3.4.29.
Ambos tienen conectores BNC, de forma que su conexion al —

_|’%1'1‘ k% -

lock-in y al oscilador es inmediata. Uno de los sensores ira
directo al oscilador, en este caso sin tension de
desplazamiento de cero y en principio, conectaremos el otro
a un osciloscopio para observar la sefal. Si conectamos la
sefial del oscilador al segundo canal del osciloscopio veremos
dos sefiales sinusoidales cuyo desfase es funcion de la Figura 3.4.29:generadores/detectores de
posicidn relativa de ambos sensores. Realmente los sensores ultrasonidos

ultrasénicos son tan efectivos que el desfase puede medirse directamente en el osciloscopio. Si
variamos lentamente un sensor con respecto al otro encontraremos que el desfase va cambiando. El
incremento de distancia entre dos situaciones consecutivas en las que el desfase sea igual (por ejemplo
dos maximos coincidentes) es la longitud de onda correspondiente a la onda sonora cuya frecuencia
sea la marcada por el generador.

Se puede variar la frecuencia del oscilador para ver como la longitud de onda cambia con la frecuencia,
pero hemos de tener en cuenta que la amplitud
de oscilacion del ultrasonido generado vy
detectado cambia mucho con la frecuencia
puesto que tienen una frecuencia de resonancia.

Si ahora hacemos el mismo experimento con el
lock-in observaremos que se puede detectar el
ultrasonido incluso a distancias muy grandes,
cuando el osciloscopio ha dejado de detectar
ninguna sefial.

Es inmediato que la velocidad del sonido sera
entonces v=A.y con los significados habituales de ~
los simbolos. La figura 3.4.30 presenta el montaje Figura 3.4.30: montaje instrumental para medir la velocidad
instrumental. En el caso representado se hace delsonido

rebotar el sonido en una placa metdlica.
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3.5.-Osciladores y generadores de onda sinusoidales

3.5.1.- Introduccion teérica:

Los osciladores y los generadores de onda son una parte basica de la instrumentacion de laboratorio,
pero ademas son, en si mismos, un desafio intelectual nada sencillo de resolver. Mientras que, en
principio, pareceria que los osciladores son circuitos lineales, en realidad no lo son. Un oscilador puede
asimilarse al péndulo de un reloj; este siempre oscila a la misma frecuencia independientemente de la
amplitud y en principio de forma arménica. Sin embargo sabemos que el rozamiento, bien con su
pivote o bien con el aire que le rodea, antes o después va a parar su movimiento. Para que la oscilacién
sea mantenida hay que dar la energia suficiente al sistema para compensar la pérdida por rozamiento.
Esta energia, que en un reloj de péndulo es entregada por la rueda de escape a través del ancora
implica necesariamente una alteracion de la linealidad por una parte y por otra define la amplitud de
la oscilacidn conseguida. Si el sistema fuera lineal y teniendo en cuenta que en fisica no se pude de
ninguna manera conseguir dos magnitudes iguales llegamos a una situacion un tanto absurda: si la
energia entregada es menor que la pérdida por rozamiento la amplitud original decreceria hasta que
el péndulo se parase. Si la energia entregada es mayor la amplitud del péndulo creceria
indefinidamente.

Solamente se puede llegar a una situacién de equilibrio en la amplitud de oscilacion si la entrega de
energia es no lineal, es decir es mayor para bajas oscilaciones y menor cuando estas oscilaciones
aumentan. Una primera consecuencia de la no linealidad es que el periodo de oscilacidn ya no esta

determinado exclusivamente por la longitud del péndulo (a través de la conocida ley T = 2m /l/g ),

sino que es alterada por la presencia de los pequefios golpecitos que recibe el dncora en cada batido.
Es facil de comprender que siempre el término no lineal va a ralentizar la oscilacion.

Otro punto importante para generar una oscilacion estable es que el sistema se base en una
resonancia, es decir en alguna propiedad intrinseca a un sistema mecdnico (o electrdnico). En el caso
del péndulo es el intercambio entre energia cinética y potencial lo que provoca que las amplitudes de
oscilacion dependan, al menos tedricamente, de una propiedad perfectamente estable como es la
longitud del péndulo (y desde luego la fuerza de la gravedad). Cualquier intento de fabricar una
oscilacion que no esté basada en una resonancia esta condenada al fracaso.

En el campo de la electrénica nos encontramos también con el mismo problema; la definicién de la no
idealidad. En este capitulo veremos los distintos criterios de oscilacion y los osciladores realimentados.
Hay dos formas mads de generar las ondas sinusoidales que se escapan del criterio de los osciladores:
la generacién de funciones sinusoidales conformando no linealmente una onda triangular y la
generacion digital. En estos dos ultimos casos mas que definirlos como osciladores deberian llamarse
generadores de onda.

También discutiremos las diferencias entre el oscilador sinusoidal (pequefias no linealidades) frente a
los osciladores de relajacion, en los que la onda generada se parece mas a una onda cuadrada que a
una sinusoidal. Sin embargo el estudio de los osciladores de relajacion lo dejaremos para otro capitulo.

3.5.1.1.- Concepto de oscilador

3.5.1.1.1.- Ecuacién de van der Pol
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Es bien conocido que la ecuacion ideal del oscilador es:
d?x K (1]
—=—Kx
dt?

Cuya solucién es armodnica con frecuencia w = 1/\/? .

Esta ecuacién, si bien define la frecuencia, no define Ia

amplitud y por tanto cualquier amplitud de la funcién
armoénica satisface la ecuacién. El problema serd °
encontrar un método que fije la amplitud de la oscilacion.

En 1927 Balthasar van der Pol que trabajaba para Philips propuso
una ecuaciéon que ha sido muy estudiada y aplicada en numerosos
campos de la fisica. La idea es que en un oscilador real siempre
existen componentes no lineales que, frecuentemente, afectan a
la primera derivada. La ecuacién que propuso es:

d?x

dx
W—u(l—xz)a+x=0 [2]

Donde p es el coeficiente que determinara la no idealidad del
oscilador y x es una funcién del tiempo, que en nuestro caso sera
la tensidn en un circuito.

La solucién de esta ecuacidn es compleja y se suele resolver para
el caso de u muy pequena (oscilador casi sinusoidal) o en el caso de
1 grande donde el oscilador se separa mucho de la idealidad
produciendo sefiales complicadas. En este caso el oscilador se llama
oscilador de relajacion.

Una posibilidad para entender el oscilador es la simulacién PSPICE
usando los modulos de la biblioteca ABM. El problema de trabajar
con derivadores es que son muy inestables y amplifican el ruido. Si
se integra la ecuacion podemos llegar sin problemas a:

oo [ st (-2

Ecuacion que puede simularse como se representa en la figura
3.5.11. En esta figura la resistencia R1 no tiene mas significado que
definir el potencial cero.

En el caso de p=0 estamos frente al oscilador ideal. Los dos
integradores tienen una ganancia de 6280, es decir 21.1000 por lo
que la frecuencia de oscilacién sera de 1000Hz. En estas condiciones
cada integrador tiene ganancia 1 para 1KHz. Las condiciones
iniciales de los integradores se tienen que poner de forma que no
tengamos valor de continua.

La salida del oscilador es puramente sinusoidal. Usualmente se
representa el diagrama de fase, es decir el valor de la salida y su

1.0V

Figura 3.5.1: Circuito de van der Pol con
integradores

—1. 0%

e T R e

-1.0v
O ¥(INTEG1:00T)

oV

V(INTEG1:in)

Figura 3.5.2: ciclo limite en el diagrama

de fases para p=0

—1.0V

9 ¥ (ISTEG1:00T)

V([INTEG1:in)

1.o0v

Figura 3.5.3: ciclo limite para =+0.1

-2.0V
-2.0¢ -1.07
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wr 1.

¥(INTEGL:0ut)

Figura 3.5.4: ciclo limite para p=-0.1

derivada o alternativamente su integral respectivamente en los ejes Y y X. En el caso ideal el diagrama
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de fase es el que se representa en la figura 3.5.2, es decir un
circulo. Un oscilador estable tiene que presentar una figura
cerrada en este diagrama, figura que se conoce como ciclo limite.

Si el valor de p es positivo el oscilador tiende a apagarse y el
resultado es un ciclo abierto que tiende a X e Y igual a 0. La figura
3.5.3 representa el apagado de un oscilador que tiene un factor p
de +0.1.

Para el caso de u pequefia y negativa el oscilador aumenta la
amplitud del oscilador manteniendo una forma de onda

1.0v

[ 03 2_SEEx 5_KHE 7.5EHz  10.DEHz
0 V{SE: THZ)

Figura 3.5.5: espectro de Fourier de la

practicamente sinusoidal con un ciclo limite practicamente ondagenerada en lasalida para p=-0.1

circular (figura 3.5.4), aunque la transformada de Fourier
demuestra la presencia de armdnicos impares (figura 3.5.5). Esta es
la situacion habitual en un oscilador puesto que el caso de p=0 es
irrealizable en la practica dado que los elementos resistivos del
circuito ideal harian haran siempre que la oscilacion desparezca.

En el caso de u grande el ciclo limite deja de ser circular y tiende a
ser cada vez mas cuadrado produciendo una onda que ya no es
sinusoidal. La figura 3.5.6 representa el ciclo limite para p=-10, la
figura 3.5.7 la forma de onda vy la figura 3.5.8 el espectro de Fourier
de dicha onda.

La ecuacidn de van der Pol explica muy claramente cémo se pasa de
un oscilador sinusoidal a un oscilador de relajacién. Mientras que en
el caso de la oscilacién sinusoidal la frecuencia esta determinada por
la constante k de la ecuacion [1] o por los valores de las constantes
de proporcionalidad de los integradores de la figura 3.5.1, en el caso
del oscilador de relajacion la frecuencia disminuye en tanto que el
valor de 4 aumenta. Este efecto es conocido como la depresién de la
frecuencia siendo en el caso de la figura 3.5.8 de 300Hz.

3.5.1.1.2.- Criterio de Barkhausen

En el afio 1921 Heinrich Barkhausen propuso un criterio de oscilacion
basado en la realimentacién y que es condicidn necesaria para
encontrar oscilaciones, aunque no suficiente. Supongamos un
circuito realimentado como el de la figura 3.5.9 formado por un
amplificador de ganancia A, no dependiente de la frecuencia y una
red de realimentacién con una funcién de transferencia dependiente
de la frecuencia B(jw). Sea la tension de entrada vi. Después de pasar
por el amplificador y la red de realimentacion la tensidon obtenida
serd A.vi.B(jw). Cuando se cierra el interruptor esta tension sera la
entrada del circuito y se obtendra oscilacidn si se verifica que es igual
a vi en magnitud y fase, es decir cuando el médulo de A.B(jw) es igual
a1y sufase es 0. Esto debe verificarse para una sola frecuencia. Por
tanto el circuito oscilard siempre que para una determinada
frecuencia se verifique:

|A.B(jw)| = 1 A.B(jw) =0 [4]

Figura 3.5.6: ciclo limite para p=-10

O Visma- T

Time

Figura 3.5.7: forma de onda para p=-
10

B 1
0 Wisma- )

Figura 3.5.8: transformada de fourier
de la forma de onda para u=-10

B(w)

A.Vi.BGw)

Figura 3.5.9: circuito realimentado
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Que es el conocido criterio de Barkhausen. Queda entonces claro que, dado que el amplificador A, al
no depender de la frecuencia, o no desfasa o desfasa 1802 (inversor), la red de realimentacién debe
desfasar 2nm en el primer caso o ni+2nm en el segundo.

Este criterio obedece, necesariamente, a la ecuacién [1]. Supongamos un amplificador inversor; la red
de realimentacion debe desfasar 1802, lo que en el dominio del tiempo equivale a una derivada de
segundo orden para una funcidon arménica y por tanto cumple el término de la izquierda de la citada
ecuacion. El signo negativo del término de la derecha lo impone el hecho de que el amplificador es
inversor. Nuevamente el criterio de Barkhausen no define la amplitud de la oscilacidén puesto que sus
condiciones pueden ser cumplidas para cualquier amplitud. Tal y como pasaba con la ecuacién de van
der Pol seran las no linealidades del circuito las que definan esa amplitud.

La realizacién de un oscilador perfecto segun el criterio de Barkhausen (como con cualquier otro
criterio) es imposible. De entrada obtener |A. B(jw)| = 1 no es realizable. Por mucho que se intente
este producto sera o ligeramente mayor que uno o ligeramente inferior. Si es mayor, significa que la
amplitud de la oscilacién aumentara indefinidamente con el tiempo hasta obtener valores infinitos que
son afisicos y si es menor la posible oscilacion que existiese se apagara con el tiempo. En el caso de
gue el producto sea mayor que uno solamente mecanismos no lineales pararan ese incremento por lo
qgue el analisis de las no linealidades del circuito serd determinante de la amplitud de oscilacion, lo
mismo que sucedia en el caso del oscilador de van der Pol.

Por otra parte existe un problema basico desde un punto de vista experimental. ¢Quién genera la
frecuencia de oscilacidon? La respuesta es el ruido. Sabemos que en todo circuito eléctrico existe un
ruido, es decir una oscilacion en los potenciales debido a la

naturaleza no deterministica de la corriente que a su vez estd 1_| ,

asociada al hecho de las distribuciones estadisticas de las '|
concentraciones de portadores y sus velocidades. Este ruido,
incluso en el mejor de los casos tiene un espectro blanco, es decir

BUF

contiene todas las frecuencias. Si la condicién de Barkhausen se  t+ii l
cumpliera de forma estricta el ruido no se amplificaria y su
magnitud seguiria siendo muy pequefa. Es necesario que el g Ra § R2 § R3
madulo de A.B(jw) sea algo mayor que 1 para que, con suficiente

tiempo, la oscilacion se amplifique.

=0
Figura 3.5.10: oscilador de deriva

3.5.1.2.- Circuitos practicos de osciladores sinusoidales de fase

3.5.1.2.1.- Oscilador de deriva de fase

El oscilador de deriva de fase se basa en un amplificador
inversor y una red RC que produzca otra variacién de
1802 en la fase para una determinada frecuencia. La

estructura se representa en la figura 3.5.10 y su o n n

realizacion con amplificador operacional en la figura

3.5.11 R R
R1

Obsérvese que la tercera resistencia es la de entrada del

amplificador. Puesto que la entrada negativa equivale a =

un potencial nulo, esta resistencia es vista por la red de

realimentacion como si estuviera conectada a tierra. La Figura 3.5.11: realizacion del oscilador de deriva de
. S s , . fase con amplificador operacional

frecuencia de oscilacion, segun el criterio de Barkhausen,
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serd aquella en que la red de realimentacién tenga un desfase de 1802 entre v, (salida de la red de
realimentacidn) y v; (salida del amplificador).

Si llamamos Z. a la impedancia del condensador y usando el equivalente Thevenin, podemos ir
reduciendo la red de la siguiente forma:

ZC ZC ZC RIiZC ZC ZC
| 11 Il 11 11
| 1 I I L
Vi V2
Vs g
R R R R R
g § § Vs R/(R+ZC) § %
=0 =0
Figura 3.5.12. Red original Figura 3.5.13: primer equivalente Thevenin
Si llamamos Vv, =V, Riz. y Z,=RIIZ.+Z.,y volviendo a usar Thevenin, nos queda
c

reducido al circuito representado en la figura 3.5.14, de donde:

R R

v, =V .
"R+Z, R+Z.+RIlZ,

0

sustituyendo Vay Za por sus valores tendremos:

0 - f = R3
A Z§+Z§5R+ZC6R2+R3
sustituyendo Z —L'
y y c ja)C
v, j(@CR)?

"=, " T6CRY 1)+ j(@CRY —5acR)]

tenemos que buscar la frecuencia en que f es real y negativa, es decir

RiZA  ZC
}—
1= 6(a>CR)2 para que sea real = o, __
CR/6 V2
§ R
para esta frecuencia Va R/(R+ZA)
(__ (@CRF 1 1
(0,CR)’ -50,CR 29 =0

Figura 3.5.14: circuito final

el signo negativo implica que efectivamente desfase 1809.
La ganancia del amplificador debe ser -29 para cumplir el criterio Barkhausen; por lo tanto, R1=29R.
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3.5.1.2.2.- Oscilador de puente de Wien:

El oscilador de puente de Wien recibe su nombre
porque utiliza una red de realimentacion que estd
extraida de un circuito puente para la medida de
impedancias que fue propuesto por Max Wien en 1891.
Se usa una agrupacion CR en serie con otra idéntica en
paraleloy se demostrara que existe una frecuencia para
la que el desfase entre entrada y salida es nulo.
Consecuentemente hay que usar un amplificador no
inversor. El circuito tipico se presenta en la figura 3.5.15

La ganancia del amplificador serd G =1 + Rl/RZ' Por

otra parte, teniendo en cuenta que la impedancia de
entrada del operacional es infinita:

Vi B RZ.
Vv, R+Z.+RIIZ. 3RZ.+Z}!+R

0

v, RIIZ.

Sustituyendo

Z ! = Vi

AV
1
il
(9]

I

Figura 3.5.15: oscilador de puente de Wien

R

C:ja)C v

o 3R+ j(a)CR2 —1j

oC

Para que esta expresion sea real debe verificarse que w = 1/CR , que seria lafrecuencia de resonancia;

para esta frecuencia la atenuacién de la red es 1/3 por lo que la ganancia debe ser igual o mayor que

3 para cumplir el criterio de Barkhausen.
3.5.3.2.1.- Ladistorsion en el oscilador de puente de Wien

Obviamente la distorsidn que se produce en un oscilador
tiene que ver, como ya se ha dicho, en las componentes
no lineales que tiene un determinado circuito. Vamos a
analizar con algun detalle como es la distorsidon en un
oscilador de puente de Wien (aunque es aplicable a
cualquier oscilador) y como se puede minimizar, ya que
evitar no se puede.

Supongamos un oscilador como el de la figura 15 vy
supongamos C=10nF y R=15.93KQ. Si escogemos R2=10KQ
la resistencia R1 debe ser, al menos, 20KQ. Idealmente
(PSPICE es ideal en este aspecto) con 20KQ y si sacamos
del equilibrio al oscilador la salida deberia ser
perfectamente sinusoidal y mantenerse en amplitud con
una frecuencia de 1KHz. El espectro de Fourier de la onda
a la salida se representa en la figura 3.5.16 de donde se
deduce una onda perfectamente sinusoidal.

Sin embargo, sabemos que con una ganancia justamente

1_cmV.

1= 5_0KBx
o F{Ex-2)

Figura 3.5.16: espectro de Fourier del oscilador
ideal

15

196ms
O V{RA:Z)} © V{RL:1)

19Tms 199 200m=

Figura 3.5.17: salida del amplificador operacional
y del filtro para una ganancia de 3.2. La sefial de
mayor amplitud es la salida del operacional

de 3 en el mundo real este circuito no va a funcionar. Supongamos que en vez de poner 20KQ
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colocamos 22KQ (es decir una ganancia de 3.2). Ahora
el oscilador tenderd a aumentar la tensién de salida
hasta que encuentre un funcionamiento no lineal en
algin componente. El Unico elemento no lineal es el

10OV

1.0

amplificador operacional que, cuando la sefial se [ // """"""""" . ’ J
]

acerque a la tension de alimentacion se va a saturar. La 0 i ‘\\’\\]\\J_;wé

forma de la tensidn de salida se representa en la figura ~ *™r——— — '

3.5.17 donde hemos tomado la tensidn a la salida del - pypy Y = am—
. . . O Vi(R2:2) < V(R1l:1) : ) )

operacional y en el punto intermedio entre los Fremency

elementos RC serie y paralelo. Figura 3.5.18: espectro de Fourier de las sefiales de

lafigura 3.5.17
Vemos como la salida del operacional ha sido limitada

por la alimentacién y que la salida después del filtro tiene también una distorsién. Un diagrama de
Fourier de estas ondas se presenta en la figura 3.5.18. En esta figura se ve como aparecen los
armonicos impares. El primer arménico tiene un valor de -20dB referido al fundamental (10 veces
menos de amplitud). Por otra parte, se ve un ligero desplazamiento hacia frecuencias inferiores.

Un oscilador necesita tener una ganancia superior a la critica para
compensar tolerancias de componentes y derivas térmicas, pero - 7

esto va a forzar la aparicion de distorsion. En el caso que estamos 2yt e
estudiando la no linealidad es muy brusca porque esta debida a la . )

saturacion del operacional. La pregunta ahora seria: ¢Cédmo
podemos garantizar que el oscilador funcione en cualquier —«Ev—ca—;o— £E.T S
circunstancia y al mismo tiempo minimizar la distorsion? £ % '

T

Una solucion que se emplea habitualmente es tratar de conseguir
una no linealidad mucho mds suave. En el caso anterior la ganancia
del operacional realimentado pasa de 3.2 a 0 bruscamente. En el
circuitode lafigura 3.5.19 se introduce una saturacion mucho mas
suave.

Figura 3.5.19: oscilador de puente de
Wien con saturacion controlada

207

La idea ahora es la siguiente: cuando la tensién a la salida del
operacional aumentay la caida en la resistencia R1 se hace mayor
que la tensién de uno de los diodos Zener en inversa mas la del
otro en directa, la resistencia R3 queda en paralelo con R1. Como n

el paralelo de R3 y R1 ahora vale 18KQ, la ganancia del e e

amplificador ha caido a 2.8 y estd por debajo de la ganancia Figura 20: formas de onda para el
critica, con lo que la oscilacidn va a amortiguarse. Este efecto se oscilador con control de la no linealidad
da, dada la posiciéon de los diodos Zener, para ambas polaridades.
Los resultados se presentan en las figuras 3.5.20y 3.5.21 que han
de compararse con las 3.5.17 y 3.5.18.

197ma Lozma 10mg 200ma

Vemos como las formas de onda son ahora mucho mas
sinusoidales y que el primer armoénico tiene ahora, e

e 2 o o s ome
o Wiz, vieLs

aproximadamente, -30dB con respecto al fundamental. Por otra o

. A Figura 3.5.21: espectro de Fourier para las
parte, la frecuencia ha vuelto, practicamente a 1KHz. ondas de la figura 20

Esta forma de control de la no linealidad no es Unica y se han

desarrollado numerosas estrategias. Una primera posibilidad es hacer todavia la saturacién mas suave
introduciendo mas diodos y resistencias. En algunos osciladores se usa un transistor JFET como
resistencia variable en |la realimentacién y como tensidn de puerta la propia senal de salida rectificada
y filtrada, a modo de control automatico de la ganancia.
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Como ya se explico al comienzo de este capitulo, una de las formas de ver intuitivamente la distorsion
y la estabilidad de un oscilador es a través de su ciclo limite. En la figura 3.5.22 se representa el ciclo
limite, a la derecha sin la limitacién de los diodos Zener y a la izquierda con ellos. Se ve como el ciclo
de la izquierda es mucho mas circular que el de la derecha, aunque, desde luego, no es un circulo
perfecto. Por otra parte, se ve como el arranque del oscilador con limitacidn suave es mucho mas lento
gue el que tiene la limitacidn brusca. También se ve como la amplitud de la oscilacién en el caso de la

izquierda es claramente menor que en el de la derecha.

AN ———

-10v-

-15v.

15w -10v -sv o v 0¥ 1sv e .
o V{IHTEGL-1H)

V{THTERL - cur)

VIHTRRL - curt)

Figura 3.5.22: ciclos limite a la salida del amplificador operacional de puente de Wien para una
ganancia de 3.2 con limitacion de la nolinealidad (izquierda) y sin ella (derecha)

3.5.1.2.3.- Osciladores de Hartley y Colpitts:

Tanto el oscilador de deriva de fase como el de fuente de Wien son particularmente adecuados para
trabajar en el margen de audiofrecuencia. Sin embargo, en radiofrecuencia suelen usarse bobinas y

circuitos resonantes LC en construccién de osciladores. En
radiofrecuencia no se suelen wusar amplificadores
operacionales dado que su respuesta en frecuencia es
limitada. Si usamos un solo transistor tendremos que usar
la configuracion en emisor comin o base comun para
poder obtener ganancia. La mayor sencillez se consigue
amplificando con una etapa de emisor comun. Dado que
esta etapa desfasa 1809 la red desfasadora deberia
desfasar también otros 1809. La forma genérica de estos
osciladores se representa en la figura 3.5.23.

Si llamamos v, a la salida del amplificador:

Z,1(Z,+2,)

0 VO

— AAA

.,

Figura 3.5.23: oscilador de radiofrecuencia

V. = . V.
ARSIz z) Y
Zl
V; =V, -———— conloque:
Z,+Z,
Z,(z,+2,) Z,

v, = A

Evidentemente la condicidn de oscilacion sera:

. . ‘VO
R, +Z,/I(Z,+2,) Z,+Z,
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Zy/[(Zs + Z1) Zy _
YRo+Z3//(Z3s+Z1)Zy + Z3

1

Operando

4 7,74 _q
VRo(Zs+ Zy + Z1) + Z,(Z1 + Z5)

Llamando Z; = jX; donde X; = Lw si se trata de una bobina y Xi=-1/Cw si se trata de un condensador
tendremos:
A X2k =1
" jRo(X3 + X5 + X1) — Xo(Xq + X3)

Para que pueda existir oscilacidn el término de la izquierda debe ser real; es decir, la frecuencia de
oscilacion sera aquella en que X;+X;+X3=0. Para esta frecuencia la ganancia del lazo queda:

- X, X
AKX, ycomo X, +X,=-X, = —A-ﬁzl
XZ(X3+X1) XZ

Si A, es desfasador su valor serd negativo (solucion mas sencilla puesto que implica sélo un paso
amplificador) por lo que X; y X, deben ser del mismo signo (o bien 2 capacidades o 2 inductancias);
como X;1+X,+X3=0 implica que X5 debe tener el signo contrario a las anteriores.

La solucién con 2 condensadores y una inductancia se conoce como oscilador de Colpitts (figura 3.5.24)
y con 2 inductancias y un condensador oscilador de Hartley (figura 3.5.25). En este ultimo caso hay que
tener cuidado con la presencia de la inductancia mutua entre las bobinas.

En las figuras referidas C6, C7 y C8 son condensadores de desacoplo para evitar que la corriente
continua a través de las inductancias cambie el punto de operacion del transistor

El analisis de los osciladores Hartley y Colpitts es bastante mdas complicado debido al efecto de carga
de la impedancia de entrada del transistor (asi como Ri//R;). Como estos osciladores se usan en alta
frecuencia es necesario el uso del modelo en © completo (con Cp), lo que implica que la impedancia
de entrada no es totalmente resistiva.

R7 R&

c7 a1 ez 1, L c6 a2 I . L2

Q2N2222 Q2N22232

Figura 3.5.24: oscilador de Colpitts Figura 3.5.25: oscilador de Hartley
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3.5.1.2.4.- Osciladores piezoeléctricos

Una posibilidad de estabilizar una oscilacion es usar propiedades mecanicas de algunos sélidos
piezoeléctricos. El mas conocido es el cuarzo, pero también pueden usarse otros materiales como por
ejemplo titanato de zirconio y plomo (PZT). A estos ultimos se les conoce como resonadores ceramicos
y tienen peores propiedades de tolerancia en la frecuencia. Tipicamente un cristal de cuarzo nos puede
fijar la frecuencia con una precisién de 0.001% mientras que un resonador cerdmico solamente tiene
un 0.5%; sin embargo, son mas baratos.

Tanto los cristales de cuarzo como los resonadores cerdmicos comparten el mismo circuito equivalente
y los circuitos osciladores son practicamente los mismos, por lo que trataremos solamente en detalle
el oscilador de cuarzo.

3.5.1.2.4.1.- Oscilador de cristal de cuarzo

El cristal de cuarzo consiste en una fina [ldmina de cuarzo con dos electrodos metdlicos evaporados en
ambas superficies. Una fotografia de un cristal de cuarzo se presenta en la figura 3.5.26. El cuarzo tiene
propiedades piezoeléctricas y presenta frecuencias de resonancia. Un circuito equivalente eléctrico se
presenta en la figura 3.5.27 para un cristal de 4.032MHz

I
i
|

o

%
12

.6%e-12 F

=

c ° R
I} 'aaa's A
3.896e-15F 04H 65 ohm

Figura 3.5.27: circuito equivalente del cristal de cuarzo

La parte serie de este circuito corresponde al cristal
mientras que la capacidad paralelo C* corresponde a la
capacidad de los electrodos evaporados y la permitividad
del material. El valor total de la impedancia se puede poner como:

— 2 1
7 _ jLa)+R+_1 //-1’: : 1 !_Ca)+Ja)CR :
joC )~ joC' —-Rw’CC'+j(a(C+C')-0’LCC')
normalmente R es despreciable, por lo que:

1-LCo’ . 1-LCw°

7 = =_
j(o(C+C")-w’LCC) . ®(C+C")-a’LCC’

Figura 3.5.26: Tamafio del cristal de cuarzo

y dividiendo por LC':

/= J M con a)—i y . = i(i_{_ij—;
oC' 0" -’ > JLC P yL{C C') /LCser

Siendo Cserie la capacidad en seriede Cy C'.

Puesto que C" es mucho mayor que C las frecuencias de resonancia serie y paralelo estan muy
proximas. La impedancia en la resonancia serie tiende a 0 siendo el minimo el valor de R. Por otra
parte, la impedancia paralelo tiende a infinito. La figura 3.5.28 representa el valor de la impedancia
representando la linea continua valores medidos y la discontinua la simulacién con los componentes
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de la figura 3.5.27.

Como es facil de deducir de la expresion final de la
impedancia, esta es capacitiva en todo el margen de
frecuencias, excepto en el tramo que va desde la
frecuencia de resonancia serie a la resonancia paralelo
donde el cambio de signo hace cambiar la impedancia a
inductiva. La figura 3.5.29 presenta la fase de Ia
impedancia observandose como pasa de -902 a +902 entre
ambas resonancias. De la misma forma que en la figura
anterior las lineas de puntos corresponden a la simulacién
y la linea continua a los datos tomados
experimentalmente. En ambas figuras falta una parte de
los datos cercana a la frecuencia de resonancia paralelo
porque el medidor de impedancias es incapaz de tomar
datos de valores tan altos.

La frecuencia de oscilacion puede modificarse
ligeramente afiadiendo capacidades en serie y en
paralelo. De hecho, los fabricantes determinan cual es la
capacidad paralelo que debe anadirse a un cristal para
gue oscile a la frecuencia nominal.

Para construir un oscilador con un cristal de cuarzo se
desarrolla un circuito resonante en el que el cuarzo se
comporta como una inductancia. Dado que el valor de la
inductancia equivalente cambia desde 0.134mH a 0.2H (es
decir 1500veces) en el intervalo desde 4.0317 a
4.0360Mhz es relativamente sencillo forzar la resonancia.
El circuito mas usado fue desarrollado en 1923 por George
W. Pierce y con tal nombre se le suele conocer, aunque en

1,E+07
1,E+06
1,E+05
1,E+04
1,E+03
1,E+02

1,E+01

4,01E+06 4,03E+06 4,05E+06

Figura 3.5.28: Mddulo de la impedancia del cristal
en la proximidad de las frecuencias de resonancia

130

80 =

30

-20

-70

el = L

-120
4,01E+06

4,03E+06 4,05E+06

fase = = =fase grados

Figura 3.5.29: fase de la impedancia del cristal en
las proximidades de las frecuencias de resonancia

realidad es una variante del circuito de Colpitts. Un circuito practico se presenta en la figura 3.5.30. El
cristal junto con los condensadores C1 y C2 forman el circuito resonante. El transistor Q1 actia como
amplificador realimentando la sefial del colector a la base. El transistor Q2 actia como adaptador de
impedancias para que la posible carga a la salida (incluido un simple osciloscopio) no modifique la
frecuencia de oscilaciéon. Los demas elementos son de polarizacién de los transistores.

Es importante resefiar que el calculo no

es nada sencillo puesto que en paralelo

a C1 y C2 estdn las capacidades de 3 i
entrada y de salida del transistor que

Fib

modifican bastante el calculo del

circuito resonante. De todas formas,
teniendo en cuenta la enorme variacion
de la inductancia en un margen tan

F&

QnZEE = €2 100

estrecho el circuito suele oscilar incluso
sin los condensadores. Si se quiere
ajustar de forma precisa la frecuencia de
oscilacion se suele colocar un pequefo

Figura 3.5.30: circuito oscilador Pierce con cristal de cuarzo

condensador variable (conocido como trimmer) en paralelo con el cristal.

El cristal de cuarzo, asi como los resonadores cerdmicos, presentan resonancias arménicas conocidas

como sobretonos.
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La grafica 3.5.31 presenta la impedancia de un cristal

extendiendo la frecuencia mas alld de la resonancia

fundamental. Puede verse como aparecen resonancias en "} |-
multiplos impares de la resonancia fundamental. En algunos
casos estos sobretonos se usan para generar oscilaciones a
frecuencias muy altas. La presencia de estas resonancias
obliga a que si queremos trabajar con el fundamental y "
generar una funcidon puramente sinusoidal es necesaria la . M ‘ N

utilizacién de un filtro paso bajo. ) Frsaercy )
Figura 3.5.31: Sobretonos para un cristal de

cuarzo

. —Main Vibration

, 3rd Vibration

K\ e
WL\‘\‘\ ]

3.5.1.3.- Generadores de onda sinusoidales

La gran desventaja de los osciladores basados en el criterio de Barkhausen (es decir realimentados) es
gue deben aceptar un cierto grado de distorsidén, que a veces es inaceptable en aplicaciones por
ejemplo de alta fidelidad o de comunicaciones. Aunque la presencia de la distorsidn es inevitable
existen dos opciones que, ademds de tener menos distorsidn, son
mucho mas versatiles a la hora de producir oscilaciones de frecuencia
controlada por tensién, como por ejemplo si se quieren hacer
barridos en frecuencia. Este tipo de osciladores de frecuencia variable
y controlada generalmente por una tensidn continua se denominan
circuitos VCO (Voltage Controled Oscillator)

3.5.1.3.1.- Generadores de onda por conformacion de una onda
triangular

La primera opcidn es obtener la funcién sinusoidal a partir de una o
onda triangular que se hace pasar por un circuito no lineal que simula  Figura 3.5.32: idea conceptual del

la funcidon seno. La onda triangular se obtiene facilmente integrando conformador senoidal a partir de una
una onda cuadrada con ciclo de trabajo del 50%. Es mucho mas ©nda triangular
problematico generar la funciéon no lineal que la transforme en . ]
sinusoidal con baja distorsién. En la figura 3.5.32 se presenta la idea %L,f,
conceptual de este tipo de generadores sinusoidales por q‘:‘}:f« 3]
conformacién de una onda triangular.

i -
ml} i R
s

La funcién no lineal del conformador de onda se puede obtener de
numerosas formas. La mas conocida es la aproximacién por tramos
usando diodos o transistores y resistencias. Esta forma es bastante
problematica respecto a las tensiones y pendientes en que cada uno
de los tramos lineales debe aparecer y su célculo es tedioso.

L INEY

r?iu—:g .:u

El circuito integrado ICL 8038 (de antiguo disefio pero muy utilizado)
usa esta idea. En la figura 3.5.33 se presenta la parte del circuito que ™™=, L L 1
conforma la onda. Se ha omitido, por claridad, la parte de generaciéon
. . Figura 33: conformacion de una

de la onda triangular. La entrada triangular aparece en la entrada 3 y ! .

. ) ) ) onda triangular en senoidal (parte
la salida senoidal en la 2. Con determinados ajustes externos la nota  ge circuito 1CL8038)
del fabricante asegura distorsién del orden del 1% y frecuencias de
trabajo entre 1mHz y 300KHz.

 n

Otra forma de generar la funcidn seno se basa en el uso de un par diferencial con degeneracién de
emisor. Esta solucién fue propuesta por Grebene y esta descrita en el trabajo de Meyer referido al final
del capitulo. Obtiene muy buenos resultados, con distorsiones tan bajas como 0.2% hasta frecuencias
bastante altas. Para obtener esta precision se necesita un par diferencial con caracteristicas de los dos
transistores lo mds ajustadas posible. El circuito integrado XR-2206 de Exar funciona de esta forma.
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3.5.1.3.2.- El sintetizador DDS

La posibilidad de generar la onda sinusoidal a partir de una onda triangular puede hacerse no
solamente con técnicas analdgicas, sino también con digitales. La idea se presenta en la figura 3.5.34
y recibe el nombre de DDS (Direct Digital Syntesis). Partimos de un reloj, tipicamente un oscilador de
cuarzo, que ataca a un contador binario que genera una secuencia de N bits. El bus de salida del
contador seran las direcciones de una tabla de bdsqueda en PROM que tiene almacenada la funcién
seno. Por lo tanto, a la salida de la PROM tendremos los valores digitales discretizados de la funcién
seno. Es evidente que el nimero de saltos
discretos de esta funcion serd de 2V. Estos
valores digitales se almacenan en un registro QJ_{ }74 ’7% A M o >_)
entre periodos del reloj antes de ser enviados — s S
a un conversor digital analdgico que, en
principio, debe tener tantos bits como bits
tenga cada una de las celdas de memoria de
la PROM. A la salida del D/A tendremos generada la funcidn seno. Los valores de tension a la salida
estaran discretizados y por lo tanto tendran componentes armdnicos que pueden ser eliminados por
un filtro paso bajo.

Figura 3.5.34: idea basica de la estructura de un sistema DDS

Con esta estructura la frecuencia de salida sera f,,,; = fc“’c"/zN y si queremos variarla tendremos que

cambiar o bien la frecuencia del reloj o bien el mddulo del contador. Variar la frecuencia del reloj seria
volver al principio del problema y variar el médulo del contador presenta la complicacién de tener que
variar al mismo tiempo el direccionamiento de la tabla de busqueda.

La opcidn que se toma es hacer saltar al contador varios pasos por cada pulso del reloj. Supongamos
gue introducimos un nimero M (tuning word) que nos indica el nimero de pasos que saltamos.

M. fclock/ZN

Entonces la frecuencia de la sefial resultante sera f,,; = . Para fijar ideas supongamos

que la frecuencia del reloj es de 1MHz y que N=12, lo que implica 4096 saltos, del 0 al 4095 y que M es
igual a 1. En esta situacién obtendremos la minima frecuencia, 244Hz. Si ahora M=2 obtendremos
488Hz aunque la cuenta sigue finalizando cuando el contador ha llegado al final de sus 12 bits y por
tanto la tabla de busqueda se ha recorrido hasta el final. Eso si el nimero de discretizaciones se ha
reducido a la mitad.

Segln la teoria de Nyquist necesitamos al menos dos muestreos por ciclo, por lo que en teoria la
maxima frecuencia de salida seria la mitad de la frecuencia del reloj, cuando M sea 2028. Sin embargo,
la reconstruccidn en este limite es bastante mala y no se suele llegar a valores tan altos.

Para eliminar las frecuencias espurias que van a aparecer debido al caracter discreto de las sefiales se
tiene que utilizar, después del conversor analdgico digital, un filtro pasa baja.

Un generador sinusoidal DDS puede realizarse usando un microcontrolador pero, dado que se
necesitan varios ciclos de reloj para realizar cada operaciodn, el resultado es que la frecuencia maxima
obtenible es demasiado baja. Es preferible acudir a chips especificos que, en algunos casos llegan a
trabajar con frecuencias de reloj de varios GHz. En la figura 3.5.35 se representa la estructura del DDS
mas sencillo del fabricante Analog Devices, referencia AD9837

Este circuito funciona con un reloj externo de hasta 16MHz, que habitualmente se consigue con un
cristal de cuarzo. El nucleo central es el “Phase Accumulator” que es un contador de 28 bits que
permite saltos en su conteo. Inmediatamente sabemos que la resolucién en frecuencia de este circuito
(si se usa el reloj de 16MHz) es de 16MHz/2% es decir 59mHz. La frecuencia méaxima seria, de acurdo
con el criterio de Nyquist de 8MHz aunque, como ya se ha citado, en este caso la distorsidn seria muy
alta, por lo que si no queremos un alto grado de distorsidn, nos tendremos que quedar en frecuencias
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mas baja, del orden del MHz.

El nimero de ciclos que se van a saltar en el

AGND  DGND VoD capzev

contador se almacena en dos registros [ —
también de 28 bits que aparecen a la I FnLsoue
izquierda del diagrama con el nombre de
“28 bit Freq0 Reg” y “28 bits Freql Reg”. e B
Del valor almacenado en estos registros va
. .
a depender la frecuencia obtenida en la vour
salida. Se puede elegir un registro u el otro

mediante un multicanalizador. La idea de E Apg8aT ¢

usar dos registros que pueden

Selecc|onarse proporc|ona dos frecuenc|as Figura 3.5.35: estructura interna del circuito AD9837
de oscilaciéony es util para conseguir FSK, es

decir modulacion por cambio de frecuencia.

A la salida del “phase accumulator” se le puede afiadir el contenido de otros registros, denominados
“12Bit phase0 Reg” y “12Bit phasel Reg” que produciran, dependiendo de cual sea el seleccionado, un
desfase en la sefial de salida.

La salida de la suma serd el bus de direccionamiento de la tabla de busqueda (SIN ROM en la figura).
Para limitar el tamafio de la ROM se limita el nimero de bits a 12 antes de entrar en la tabla de
busqueda. El multicanalizador que estd antes de la tabla de busqueda permite dirigir hacia el conversor
D/A bien la salida de la tabla o bien la salida del acumulador de fase permitiendo en el primer caso
generar una funcién armédnica y en el segundo caso una sefial en rampa.

El converso D/A tiene un control de ganancia, permitiendo modular la salida en amplitud. Toda la
informacién de control necesaria estara almacenada en un registro de control de 12 bits. Para rellenar
todos los registros, tanto el de control como los dos registros de frecuencia y de fase asi como el control
de los multicanalizadores y la amplitud de la sefial se usa un interfaz serie de 3 hilos segun el protocolo
SPI. Este protocolo es relativamente sencillo y se puede encontrar la informacién sin dificultad.

Como ya hemos dicho antes, en este circuito particular tenemos un contador de 28 bits y un reloj de
hasta 16MHz. En el caso de que usemos 16MHz la frecuencia minima seria de 59mHz cuando la palabra
almacenada en el registro de frecuencia es 1 binario (los primeros 27 bits a 0 y el ultimoen 1) y la
maxima, segln Nyquist de 8MHz que se obtendria para la palabra binaria formada por un 1 como MSB
seguida de 27 ceros (800 0000 en hexadecimal). Si por ejemplo queremos 4 MHz tendriamos que usar
la palabra hexadecimal 400 0000 o lo que es lo mismo en binario 0100 seguida de 24 ceros.

Se ve en el esquema de bloques como el bus de direccionamiento esta truncado a solamente 12 bits,
es decir vamos a barrer solamente 4096 puntos al generar la onda. Para ello se eliminan los 16 bits
menos significativos. Aunque esto parece drastico no lo es tanto. Para hacernos una idea de lo que
significa el truncamiento podemos suponer que la salida del acumulador de fase funciona como una
rueda dentada de 268435456 dientes (228). Cuando el nimero almacenado en el registro de frecuencia
es 1 (frecuencia minima) se recorren todos los dientes, uno a uno, pero al eliminar los 16 bits menos
significativos solo enviamos al D/A la informacién de 4096 dientes, es decir 1 de cada 65536.
Supongamos ahora que en el registro de frecuencia tenemos el nimero binario 10; ahora nos saltamos
1 diente, por lo que el tiempo en recorrer la rueda es la mitad que en el caso anterior pero seguimos
mandando informacion de 4096 puntos, es decir 1 de cada 32768 dientes. En el limite de la frecuencia
de Nyquist la rueda salta instantaneamente 180 grados cambiando de 0 en el MSB y todos los demas
bitsa1a1lenel MSBy todos los demds a 0 obteniendo una onda cuadrada. Eliminar ahora los 16 bits
menos significativos tampoco implica nada.

El filtro final, después del conversor D/A no esta incluido en el chip, puesto que depende del cristal
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gue se le quiera poner al oscilador. Si se quiere llegar a la frecuencia maxima (la mitad de la frecuencia
del cristal) tenemos que tener en cuenta que ahora que la onda generada es cuadrada y para
convertirla en sinusoidal necesitamos un filtro pasa baja de un orden bastante alto para eliminar
totalmente sus armonicos del triple de la frecuencia. Usualmente se coloca un filtro de corte a la mitad
de la frecuencia del cristal pero se limita la maxima frecuencia al menos a la mitad de la frecuencia de
Nyquist, es decir a menos de la cuarta parte de la frecuencia del cristal. En esta situacion el filtro no es
tan exigente.

La presencia de armodnicos en este tipo de generador de onda no es sencillo de calcular. Analog
Devices tiene una pagina interactiva donde se simula la forma de onda y los armdnicos en funcién de
los parametros elegidos. https://www.analog.com > designtools > simdds
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3.5.2.- Montaje de un oscilador de
cristal de cuarzo

En la figura 3.5.36 puede verse una
fotografia de un cristal de cuarzo de los
usados en osciladores electrénicos al que
se le ha eliminado la tapa superior. Puede
observarse el electrodo superior
evaporado sobre el cristal. Este es
practicamente transparente y deja ver Figura 3.5.36: fotografia de un cristal de cuarzo desencapsulado
parte del electrodo inferior. El tamano

del electrodo es ligeramente inferior al tamafio Mddulo de la impedancia

del cristal. Finalmente, los electrodos se conectan  1,E+06

por a dos hilos que salen por la parte inferior del

1,E+05
encapsulado. H

1,E+04 S

El cristal de cuarzo, debido a sus propiedades

piezoeléctricas, tiene frecuencias de resonancia.  LE+03
El cristal que hemos utilizado tiene una frecuencia 4 .
nominal de 4.032MHz y se ha medido su
impedancia desde 100kHz a 13MHz con los
resultados que se presentan en las graficas 3.5.37
y 3.5.38. La primera de estas gra’ﬁcas representa Figura 3.5.37: Modulo de la impedancia del cristal
el médulo de la impedancia mientras que la  Fase de laimpedancia

segunda representa la fase, ambas medidas en = 100

1,E+01
1,E+05 1,E+06 1,E+07

todo el margen de frecuencias resefiado. 50

0

Un andlisis mas detallado de estas graficas asi

como el ajuste a su modelo equivalente se ha -50
analizado en el punto 3.5.1.2.4.1y en concreto en  -100
las graficas 3.5.27 a 3.5.29

-15Q,E+65 1,£+06

Figura 3.5.38: Fase de la impedancia del cristal

=0

[y

La frecuencia de oscilacion puede modificarse
ligeramente afiadiendo capacidades en serie y en
paralelo. De hecho, los fabricantes determinan cual es la capacidad paralelo que debe afiadirse a un
cristal para que oscile a la frecuencia nominal. En las graficas 3.5.39 y 3.5.40 se representan estos
efectos para una capacidad paralelo de 10pF y en la 3.5.41 y 3.5.42 para una capacidad serie de 1pF.
En estas graficas la linea naranja representa los valores sin capacidades y la negra afiadiendo
capacidades serie o paralelo.

Como puede apreciarse en las figuras el hecho de poner un condensador en paralelo mantiene la
resonancia serie en su lugar y disminuye la frecuencia de la resonancia en paralelo. El valor del médulo
de la impedancia en la resonancia paralelo disminuye. El efecto de la capacidad en paralelo es tanto
mayor cuanto mayor es la capacidad

La impedancia en serie aumenta la frecuencia serie y mantiene la paralelo en su sitio. El efecto de Ia
capacidad serie es tanto mayor cuanto menor es la capacidad. De hecho, capacidades por encima de
10pF practicamente no se notan. El valor del minimo de la resonancia serie aumenta.
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Modulo de la Impedancia con una
capacidad paralelo de 10pF

1,E+07
1,E+06
1,E+05
1,E+04
1,E+03

1,E+02

1,E+01
4,02E+06

4,04E+06

Figura 3.5.39: influencia de una capacidad en paralelo en
la magnitud

Mddulo de la impedancia con un
condensador en serie de 1pF

1,E+07
1,E+06
1,E+05
1,E+04
1,E+03
1,E+02
1,E+01
1,E+00

4,02E+06

4,04E+06

Figura 3.5.41: influencia de una capacidad en serie en la
magnitud

3.5.2.1.- Circuito oscilador:

Fase de la impedanciacon una
capacidad paralelo de 10pF

150
100

-50
-100

- o= e = -

-150

4,02E+06 4,03E+06 4,04E+06 4,05E+06

Figura 3.5.40: influencia de una capacidad en paralelo
en la fase

Fase de la impedanciacon un
condensador en serie de 1pF

100

-50

-100

-150

4,02E+06 4,03E+06 4,04E+06 4,05E+06

Figura 3.5.42: influencia de una capacidad en serie en la
fase

Existen numerosos circuitos que pueden oscilar, siempre que cumplan el criterio de Barkhausen.
Practicamente todos se basan en los esquemas de Colpitts o Pierce. La idea siempre es que el cristal
se comporte de forma inductiva, es decir en una frecuencia comprendida entre las resonancias serie y
paralelo, donde el desfase entre la tension y la corriente es de 90 grados. Dado que un transistor

provee un desfase de 0 o 1809

dependiendo de si su salida es por
emisor o colector sera necesaria la

2 A2
220

existencia de alguna otra componente
reactiva para lograr otros 902 vy

Fib

ESR
Nz
Jeses B w1

completar la realimentacion en fase. omae

DIN4ER

El circuito que se ha montado se ¥%°

o

F&

amzEr = €2 N
20pF

representa en la figura 3.5.43 que tiene
la estructura de Pierce.

Figura 3.5.43:

circuito oscilador
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El transistor Q1 es propiamente el oscilador.
El transistor Q2 funciona como adaptador de
impedancias para evitar que los equipos de

RIGOL STOP

medida conectados a la salida influyan en la
oscilacion.

Las resistencias R2 y R3 y los diodos D1 y D2
forman el circuito de polarizacién, que esta
calculado para que el transistor Q1 esté
centrado en la recta de carga. En continua, la
carga es solamente la resistencia R1. Los
condensadores Cl y C2 completan la
realimentacion, aunque como veremos, las
capacidades internas del transistor son

Figura 3.5.44: oscilacién medida en la salida con osciloscopio

perfectamente suficientes. digital

3.5.2.2.- Resultados preliminares _ _
frecuencia frente a la capacidad C1

El circuito genera la forma de onda que se representa en en pF
la figura 3.5.44 con una frecuencia de oscilacién de  4,031850

4.031762Hz y en la que se observan claramente la 4031800 \

presencia de armodnicos. Si se varia la capacidad C1 la
frecuencia disminuye ligeramente como corresponde
con una capacidad serie, representandose el resultado
en la figura 3.5.45. El hecho de que eliminando el
condensador C1 el circuito siga oscilando se debe a la
capacidad que tiene el transistor en su entrada.

4,031750 ——1—

4,031700
0 200 400 600

Figura 3.5.45: variacién de la frecuencia de oscilacidn
con el valor de la capacidad C1. Capacidad en pFy
frecuencia en MHz

La presencia de armodnicos (o sobretonos) se o

= [ 1500
aprecia en la figura 3.5.46, que es la
transformada de Fourier de la onda de la figura

3.5.44.

De acuerdo con las medidas realizadas de Ia
impedancia del cristal, para la maxima
frecuencia de oscilacidn, que se consigue sin la
capacidad C1, el médulo de la impedancia vale
1.21kQ y la fase es de +86.17 grados, punto que
estd a una frecuencia muy ligeramente superior
a la resonancia serie que se alcanza en
4.031600MHz.

Time 1.888us

Figura 3.5.46: espectro de Fourier de la onda generada
Para alcanzar la frecuencia nominal de
oscilacion de 4.032000MHz se tiene que colocar un pequefio condensador (trimmer) en paralelo con
el cristal.

Para analizar el circuito como realimentacidon positiva tenemos que determinar la ganancia del
amplificador y la atenuacién de la red de realimentacién para ver si se cumplen las condiciones de
oscilacion. La mejor opcidn es trabajar con el modelo equivalente del transistor. Conociendo el punto
de operacion en continua PSPICE nos da los valores de los parametros del circuito equivalente, circuito
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con el que podemos ahora calcular la
ganancia. El esquema equivalente del
amplificador con sus valores se dibuja en la
figura 3.5.47.

Con este circuito podemos calcular la
ganancia y el desfase obteniéndose el
resultado de la figura 3.5.48.

Se observa que para 4MHz el desfase del
amplificador no es vya 18092, como
corresponde a un amplificador en emisor
comun, si no 1652 Por otra parte, la
ganancia es de 39.5dB, es decir 94. Hay que
tener en cuenta que, puesto que el
generador que hemos colocado a la entrada
no tiene impedancia de entrada este
desfase no tiene practicamente en cuenta al
condensador Crm.

Si ahora consideramos que podemos poner

o

R ™ 489012

=

Vi ° J
Vg, _ - o { Fo
e Re == Cm . 287ed RL

1.78e3 1k
7.87e-11 (VI%IN) 0. 101

0
Figura 3.5.47: modelo equivalente del transistor y resistencia de
carga

160d-—

SEL>> [ L]
B B B L B B

o

o DB{V¥({RZ2:2))
Frequency

Figura 3.5.48: fase y ganancia del circuito amplificador

el circuito realimentado como el representado en la figura 3.5.49, podemos escribir las siguientes

ecuaciones:
Vo =Vin Vi
— — A Impedancia
7 7. y VO AVln [1] cristal de
[ n uarzo ic
Dado que la ganancia es suficientemente alta podemos suponer
que la tensién de entrada es mucho menor que la de saliday porlo  vin]|
tanto
Impedancia de
l/o Vi Zi‘n_ >t "f’"i‘f’
lificade
7 =7 Ypor tantoA—Z =1 [2] bin e
c mn c _I

Siendo esta ultima expresiéon la condicion para la oscilacién que,

0

dado que tanto la ganancia como las impedancias son complejas,  rigyra 3.5.49: oscilador como

se puede expresar en moédulo y fase como

Zin
A
4%

Cc

Que es el conocido criterio de Barhausen.
Obsérvese que la condicidn estricta de que
el mddulo sea igual a 1 no puede darse en
la realidad, por lo que la condicién es que
sea mayor que 1. Tiene que ser mayor para
que el oscilador arranque, pero no
demasiado grande porque ello nos llevaria
a distorsiones. En razéon a la férmula
anterior tendremos que conocer con
precisiéon la impedancia de entrada del
circuito y su dependencia con la frecuencia.

circuito realimentado

Zin
>1 ; Fase AZ— =2nt n=01,.. [3]

125.0d

a P{V{V1:H) /I{V1:H))

—

1.0MHZ 2.0MHz 3.0MHz 4.0MHz
a V{Vl:+)/ I{V1i:+)
Frequency

Figura 3.5.50: fase y médulo de la impedancia de entrada
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En el caso de eliminar el condensador C1, la simulacion de la impedancia de entrada, de acuerdo con
la figura 3.5.47 nos lleva al resultado de la figura 3.5.50, donde representamos la fase y la ganancia del
cociente de la tension de entrada entre la corriente de entrada.

Si empezamos por los desfases, estos se irdn sumando puesto que en la ecuacidon [3] estan
multiplicando o restando si estan dividiendo. El amplificador retrasa 165 grados (figura 3.5.48), la
impedancia de entrada retrasa 106 grados (figura 3.5.50) mientras que la red de realimentacion, es
decir el cristal, adelanta 86 grados para la frecuencia de oscilacién. Dado que la impedancia del cristal
estd en el denominador con comportamiento inductivo pasaria a sumar al numerador con
comportamiento capacitivo y por lo tanto tiene el mismo signo que los dos anteriores desfases. Por
tanto, si sumamos los tres términos llegamos a un desfase total de 357 grados, que dadas las
aproximaciones tomadas cumplirian el criterio de desfase 360 grados.

Con respecto al médulo tendremos 94 para la ganancia del amplificador, impedancia de entrada de
40Q e impedancia del cristal de 1.21kQ, con lo cual el término del médulo de la ecuacidn [3] nos daria
3.1, valor adecuado para que la oscilacién arranque.

Hay que tener en cuenta que un oscilador fija su amplitud de salida en funcién de las no linealidades
del amplificador (supuestos los elementos pasivos lineales). De hecho, en la ecuacion lineal del
oscilador no es posible encontrar la expresion de la amplitud puesto que cualquier amplitud verifica
su ecuacién. Necesariamente hay que anadir un término no lineal (ecuacién de van der Pol) que en
nuestro caso es el propio transistor. No es nada sencillo formular el término no lineal y por tanto
tampoco es sencillo determinar cudl deberia ser la amplitud de la oscilacion. Sin embargo, la conclusion
evidente es que la amplitud de la oscilacion solo parara cuando encuentre alguna no linealidad que
atende su crecimiento.

La figura 3.5.51 representa el montaje instrumental previo que se ha realizado y del que se han
obtenido los valores explicados anteriormente. Pueden verse los dos transistores, el cristal de cuarzo

y junto a él el condensador de ajuste de la frecuencia

Da s e e e s
R P T

i )

F 48%) J } \
R EEEERRERRERRR R R D] ] EE NN R R R R RN RN R R RN
R RRE R R R R R R R R D EENEE R R R RN E R R ER RN
R ERERR D] LA A A R R AN
NEEEE RN EE RN EERER
EEEEE R R R RO
n— o . 1

Figura 3.5.51: circuito oscilador en montaje provisional

90



3.5.2.3.- La fisica del cristal de cuarzo:

La principal aplicacion de un cristal de cuarzo reside en la estabilizacion de los osciladores. De hecho,
son los patrones de tiempo que se utilizan en los relojes digitales. Sin embargo, desde el punto de vista
de un fisico experimental existe otra aplicacion sumamente interesante como son las microbalanzas
de cuarzo. En la tecnologia microelectrénica y en general en fisica de materiales se necesita conocer
con precision el espesor de capas de materiales evaporados en vacio. Estos espesores, con frecuencia
son del orden de nandmetros y consecuentemente muy dificiles de medir. Una posibilidad conocida
ya desde hace bastantes afios es colocar un cristal de cuarzo al lado del sustrato sobre el que se va a
depositar la capa y medir la frecuencia de oscilacion.

Dado que la frecuencia depende de la masa del cristal, al depositar algo encima de él obviamente la
masa cambiard y consecuentemente la frecuencia. Como la frecuencia es una magnitud que se puede
medir con precisiones superiores a 1 parte en un millén se debe esperar el sistema sea muy sensible
en la determinacién de la masa. Conocida la masa, el espesor y la densidad del material con el que se
esta trabajando podemos llegar a conocer el espesor. Para ver la sensibilidad del proceso necesitamos
conocer algo de la fisica de la oscilacion del cuarzo.

Un andlisis de las ecuaciones eldsticas del cristal teniendo en cuenta la resonancia mecanica que esta
asociada al médulo de Young y a la masa del cristal permite llegar a demostrar que la frecuencia de

oscilacion puede ponerse como
Y Y 4
C=IMT |eS,.p 4]

Donde Y es el mddulo de Young y M es la masa oscilante del cristal, es decir la masa total suponiendo
gue no existiera amortiguacion en las conexiones de los electrodos. La masa serd igual al espesor t por
la densidad p y por toda la superficie del cristal que llamaremos Sm. Por otra parte, sabemos que la
capacidad del paralelo es la capacidad debida a la superficie de los electrodos y al espesor del cristal,
es decir

£&9. S,

Cp=—r= (5]

Donde Se designa la superficie de los electrodos.

La permitividad relativa de 3.8 y la densidad de 2.65gr/cm?. Sabemos ademas que la capacidad paralelo
es de 1.65pF y la frecuencia de resonancia de 4.032MHz.

Midiendo las dimensiones del cristal obtenemos que el area total del cristal es de 8mm por 2.2mm. El
area cubierta por los electrodos es de 5mm por 1.5mm. Una visién ampliada del cristal sin conexiones
se ha representado en la figura 3.5.26. De la fdrmula [5] podemos obtener que el espesor del cristal es
de 0.153mm y de la férmula [4] obtendremos que mddulo elastico del conjunto del cristal mas sus
soportes es de 4.57GPa. Este valor es claramente inferior al médulo de Young del cuarzo, pero hay que
tener en cuenta que el cuarzo es fuertemente anisétropo y ademds en una estructura tan pequefia los
soportes limitan las oscilaciones.

Si queremos saber cual es el cambio de masa depositada sobre el cristal que puede llegar a detectarse
derivamos la expresion [4] y obtenemos

dw VY
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Dividiendo por 2t obtendremos la variacién de frecuencia con la masa depositada. Experimentalmente
se encuentra que la estabilidad del oscilador estd en el orden del hertzio por lo que el limite de
deteccidn estaria en 3.5x10'%kg, es decir 3.5ng. Si el material depositado encima fuera, por ejemplo,
aluminio, con una densidad de 2.7gr/cm® y se depositara sobre todo el cristal la sensibilidad en el
espesor seria de 74nm.

Todos estos calculos estan realizados sobre un cristal que
no esta optimizado como microbalanza; las microbalanzas
comerciales usan cristales de mas drea, tipicamente casi
1cm?, espesores del orden de alguna décima de mmy al
estar los soportes del cristal mas alejados su médulo de
vibracién sera probablemente mas alto. La figura 3.5.52
representa un cristal de cuarzo de una microbalanza
comercial. Trabaja a una frecuencia de 5MHz en vacio y va
bajando cuando se deposita material. El circulo gris es el
material depositado. Por otra parte, se pueden disefiar
circuitos mas complejos con algo mas de estabilidad por

Figura 3.5.52: cristal de cuarzo t’pico de una

lo que su sensibilidad es mas alta llegando a detectar G
microbalanza.

pocos nm de espesor

Un problema importante es aceptar que la densidad de una capa tan delgada es igual a la densidad del
material en bloque, pero esa es otra pelicula.

Referencias

Electronic Design September 07, 2012. Se puede acceder desde el enlace:
https://www.electronicdesign.com/analog/fundamentals-crystal-oscillator-design
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3.6.- Osciladores de relajacion

3.6.1.- Introduccion tedrica

La diferencia entre un oscilador sinusoidal y uno de relajacién es que estos ultimos estan disefiados
para obtener ondas cuadradas o bien triangulares. Hemos visto que, si la ganancia de un oscilador
sinusoidal realimentado se hace muy grande, la forma de onda a la salida se parece a una onda
cuadrada. Sin embargo, la idea de los osciladores de relajacion es obtener una onda cuadrada (o
triangular) perfecta, para lo cual se usan otras estrategias.

Un oscilador de relajacion puede hacerse de multiples maneras que van a depender de la frecuencia
gue queramos obtener, la precision o bien la posibilidad de que la frecuencia sea controlada por una
sefial externa, casi siempre una tension.

3.6.1.1.-Osciladores basicos con transistores

3.6.1.1.1.- El oscilador mas simple

El oscilador mas sencillo, de frecuencia fija, con transistores se
presenta en la figura 3.6.1. Se trata de dos transistores
conectados colector de uno con base del otro, dos W Fw Fm PN

condensadores y dos resistencias de polarizacion. En el caso en
gue nos ocupa vamos a hacer, por sencillez, el circuito simétrico, ... —
aunque no es necesario. Las resistencias de colector y de base

se toman de forma que, sin condensadores, los transistores —1—:,

estén en saturacién. En nuestro caso al tratarse de transistores
2N2222, cuya ganancia en corriente es superior a 150, hemos

Figura 3.6.1: oscilador de relajacién simple

escogido una relacién de resistencias de 100, lo que garantiza la saturacion. En el caso en que no se
saturaran el oscilador sigue funcionando, pero los niveles de la sefial cuadrada no estaran tan bien
definidos.

Para explicar el funcionamiento supongamos primero que no estan los condensadores. Como ya se ha
dicho los transistores estaran saturados (aunque ligeramente) y la simulacion nos da valores de tension
base emisor de 688mV y tensidn colector emisor de 112mV. Si ahora conectamos los condensadores,
estos veran una diferencia de tension entre sus extremos de 576mV estando el positivo de cada uno
hacia el colector y en negativo a la base. Esta situacion es inestable.

Supongamos que uno de los condensadores cambia incrementalmente su tensidn; por ejemplo
supongamos que el condensador 1 disminuye su tensién debido al ruido, de forma que en vez de tener
576mV tiene 550mV. Como el transistor 1 sigue teniendo en el colector 112 mV, la tensién en la base
del transistor 2 va a disminuir en 26mV. A su vez, esta disminucion se traduce en una disminucidn
exponencial de la corriente en la base de Q2 y por lo tanto la tensidn en su colector aumentara. De
forma instantdnea la tensidn en la base de Q1 aumenta introduciéndolo en una saturacion mds
profunda que disminuye su tensidn de colector y consecuentemente la tension en la base de Q2 vuelve
a disminuir y su tensidn de colector a aumentar. Este proceso regenerativo va a hacer que el transistor
Q2 llegue a usa situacion final de corte y la tensidn del condensador C2 llegara a un valor que sera de
5V en el extremo derecho y la tensidn de saturacion de Q1 en el extremo izquierdo; la simulacidn da
un valor de 4.31V con polaridad opuesta a la anterior.

Ahora bien, en este tiempo que ha tardado el transistor Q2 en pasar al corte, toda la corriente que ha
consumido en su base, y que proviene de la resistencia R1 carga también al condensador C1y hay un
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momento en que ambos 5-Omp.
condensadores tienen su maxima

carga. Sin embargo, como ya no hay

corriente en Q2 cuando este llega al

corte, la resistencia R2 empieza a oA
cargar al condensador Cl1 con la
polaridad opuesta. Cundo el potencial
en la union entre C1 y R2 (la base de
Q2 llegue otra vez a aproximadamente
0.6V el transistor Q2 volverda a 5.

o —I{R1)

OV
. O V{R4:1,Q1:b) o ¥(Ql:c,Q2:b)

conducir forzando a Q1 a cortarse. 5.0 . ‘ , :

4.0V ; ‘ ; ;

Todas estas formas de onda se 1 0v ! ! ! |

. ! 1 ! i

representan en la figura 3.6.2. 2.0v ; : : :

. . | | | :

Comenzando desde la parte inferior L.0v — ; .‘ .
- o L L ! ]
tenemos la tensidn en el colector de 0s 30ms

. . o Vvird:1)
Q2, en la parte intermedia las Time

tensiones en los terminales de los
condensadores (trazo continuo el
condensador C1 y trazo a puntos el
condensador C2) y en la parte superior la corriente en la resistencia R1.

Figura 3.6.2: formas de onda del oscilador de relajacién simple

En los condensadores se ha tomado como positivo el terminal mas cercano al colector. Se ve como en
el momento inicial ambos condensadores tienen un potencial negativo de -0.576V. El condensador C1
incrementa su potencial (disminuye su valor absoluto) y comienza a subir, lo que obliga a Q2 a ir al
corte, lo que se ve claramente porque la tension de colector se va hasta 5V y ademas el condensador
C2 mantiene su maximo potencial. Pero cuando Q2 estd en corte y por tanto ha desaparecido su
corriente el condensador C1 comienza a descargarse (o cargarse en la direccion contraria) a través de
R2. Cuando C1 vuelve a tener un potencial negativo igual al de origen, Q2 pasa a la saturacién, lo que
se observa en la caida de potencial en el colector de este transistor. Ahora sera C2 el que empiece a
descargarse y asi sucesivamente.

Los tiempos de carga y descarga de los condensadores son totalmente diferentes,
puesto que la carga se hace a través de 1KQ y la descarga a través de 100KQ. o

i . cz
Podemos calcular el tiempo de descarga puesto que conocemos los limites del ' +0.113v
-7

1
potencial en los condensadores que son de -390mV a 4.311V. Por otra parte, el 4.311v
potencial de saturaciéon en los colectores de los transistores es de 113mV. El tiempo Figura 3.6.3:

de descarga, que como se ve en la figura 2 corresponde al tiempo en la saturacion Circuito para
calcular el tiempo
de descarga

de los transistores se puede calcular de acuerdo al circuito de la figura 3.6.3. Para
gue el condensador pase de los 4.311V iniciales a tener -0.390V tiene que verificar

4.701 = 9.198 (1 - et/1o—2)

Que resuelto da 7.177mV. Pspice da un valor de 7.155mV.
3.6.1.1.2.- Oscilador con un solo condensador

El circuito anterior puede usarse para generar una frecuencia fija, pero es bastante dificil de controlar,
de forma que no es util si se quiere construir un VCO (Voltage Controled Oscilator). Por otra parte, al
entrar los transistores en saturacion la carga extra almacenada en el transistor hace que no pueda
usarse a altas frecuencias. Un circuito que mejora al anterior en ambos aspectos se presenta en la

94



figura 3.6.4. Ademas, como veremos, genera, al
mismo tiempo que la sefial cuadrada una sefial
triangular.

Para hacer el andlisis de este circuito tenemos que
comenzar por el transistor Q2 junto con las }
resistencias R4 y R5 (o bien con Q1 y las o
resistencias R1y R3). Este circuito se conoce como

el multiplicador de Vg y tiene la propiedad de que, s o e
independientemente de la corriente que pase por | . &
él la caida de potencial entre colector y emisor es
(1+R4/R5)Vge. Por supuesto, si la corriente es nula
la diferencia de potencial es también nula. Por
tanto el potencial en el colector de Q3 (o de Q4)
solo puede ser o bien 10V si el transistor estd en
corte o bien 5 veces Vg Si suponemos que la
tensidn base emisor vale aproximadamente 0.65V este ultimo valor serd de 6.75V.

2

Figura 3.6.4: Oscilador de relajacién con un solo
condensador

La tensidn en la base de Q3 (o Q4) se extraen de la tensién de colector del transistor simétrico, por lo
que es facil llegar a que valen o bien 4.675V o bien 3V.

Si  suponemos que el
transistor Q4 conduce, la
tensidn en su emisor sera de 7.
muy aproximadamente 4V. Si
suponemos a Q3 en corte la
corriente que pasara por el
emisor serd de 2mA, uno que

es forzado por la fuente de 3.

10.0v—

2

corriente 1y otro miliamperio
forzado por la fuente de
corriente 2. Por lo tanto, el
condensador empezara a
cargarse y como su potencial
en el extremo derecho se
mantiene a 4V el potencial en
el extremo izquierdo
empezara a bajar. Ahora el
transistor Q3, que estaba
cortado empieza a ver como

]

N oW s o

]

g 23 333239 8 3 g 2 8

SET>>
2.0V

0s
o V({Cl:

0.2ms
2,C1:1)

0.4ms

0.6ms

0.8ms

1.0ms

Time

su potencial de emisor baja,
mientras que el potencial en
su base se mantiene fijo en
3V; por lo tanto llegard un momento en que empezara a conducir. Esto se consigue cuando el emisor
de Q3 alcanza aproximadamente 2.5V. Cuando Q3 empieza a conducir el potencial de su colector, que
era de 10V pasard a valer 6.7V e inmediatamente el potencial en la base de Q4 caerd a 3V, con lo que
Q4 se corta. El condensador C1 empieza entonces a cargarse en la direccidon opuesta a la anterior y el
proceso continuard indefinidamente.

Figura 3.6.5: Formas de onda del oscilador de relajacion de la figura 3.6.4
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En la figura 3.6.5 se representan las formas de onda resultantes. Empezando por la de arriba tenemos
la tension en el colector de Q4 que, como vemos, oscila entre 6.75V cuando el transistor esta
conduciendo y 10V cuando se corta (tiempo 0.2msy 0.5ms). La siguiente forma de onda corresponde
alatension en su base que, para el mismo tiempo es de 4.65V en conduccion y 3V en corte. El potencial
en el emisor de este transistor es fijo a aproximadamente 4V en conduccidn y este potencial serd el
mismo que el del extremo derecho del condensador. Sin embargo, cuando el transistor pasa al corte
el potencial en su emisor es ahora variable puesto que el condensador tendra fijo el potencial a su
izquierda. Finalmente se representa la tension diferencial en el condensador que corresponde a una
onda triangular debida a la carga y descarga de un condensador mediante fuentes de corriente.

Para calcular el tiempo de carga del condensador tenemos que tener en cuenta que el condensador
en medio ciclo tiene que pasar de 4V en un lado y 2.5V en el otro a invertirse, es decir 2.5V en un lado
vy 4 en el otro; es decir cambia 3V en medio ciclo. Por tanto, el tiempo seria t=V.C/I, de donde se obtiene
0.3ms, muy préximo a los 0.28ms que se obtienen en PSPICE.

Este circuito es, obviamente, mas complejo que el primero analizado ya que contiene 6 transistores y
dos fuentes de corriente, pero sin embargo presenta 2 ventajas que son esenciales: por una parte, los
transistores no entran en saturacién y por otra puede controlarse la frecuencia de oscilacion
controlando las dos fuentes de corriente con espejos. Como ventaja adicional estd el generar, al mismo
tiempo que la onda cuadrada, una onda triangular perfecta; sin embargo, para obtener esta hay que
usar un amplificador diferencial puesto que no se obtiene referida a tierra.

3.6.1.2.- Osciladores de relajacidon basados en comparadores regenerativos

Unaforma frecuente de construir osciladores de relajacion es la basada en circuitos con realimentacion
positiva. Este tipo de circuitos son conocidos de antiguo y fueron primero construidos con valvulas o
transistores. Actualmente hay multitud de circuitos integrados que basan su estructura en este mismo
tipo de circuitos. Para entender el concepto de comparador regenerativo es necesario previamente
conocer el significado del comparador simple o no regenerativo

3.6.1.2.1.- Comparadores:

Un comparador ideal es un circuito con una funcién de transferencia como el de la figura 3.6.6:

Vo

Vi

Vr

Figura 3.6.6: caracteristica de transferencia de un comparador

es decir, solamente tiene dos valores a la salida que basculan dependiendo de si la entrada es mayor

0 menor que una tension de referencia. vii 3NV . .
ou ! ‘\7\!\/ +

En principio un amplificador operacional en lazo abierto se 2 D1

comporta como un comparador tal como aparece enla figura . -V

3.6.7. Dado que la ganancia es tedricamente infinita, si la =l D2

tension de entrada es superior a Vr la salida necesariamente _

estara al potencial de saturacidn positivo y si es menor estara =0 =)

en la saturacion negativa. Si el amplificador tiene una
ganancia finita existe una indeterminacion para valores igual
a la tensidn de saturacién dividido por la ganancia. El

Figura 3.6.7: comparador con amplificador
operacional y salida de tension limitada
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problema con un amplificador operacional normal es que al tener
compensaciéon de polo dominante su respuesta no es demasiado
rapida. Para evitar estos problemas se desarrollan circuito de
estructura interna similar a los operacionales pero sin
compensacion, por lo que el salto de una situacidon de comparacion
a la otra es bastante mas rapido.

Las caracteristicas eléctricas de un comparador son muy similares a
las de un operacional, es decir tienen una gran ganancia y rapida
respuesta en frecuencia teniendo ademas las caracteristicas de
corrientes de polarizacidn, impedancia de entrada, rechazo al
modo comun etc que se definen de la misma forma que para
el operacional. Por otra parte y como aspecto negativo, los
niveles de salida dependeran de la tension de alimentacién y
no estdn perfectamente definidos.

Figura 3.6.9: comparador afectado por
ruido

En la figura 3.6.7 se han fijado las salidas a un valor diferente
afiadiendo 2 diodos Zener, con lo que la tension de salida V,
estaria comprendida entre £(V,+V4) donde Vg4 es la caida en
directa del diodo (=0.7V).

3.6.1.2.2.-Comparadores regenerativos: ol == == Sy —
OVIRLI=1] & VIU1A-H

El principal problema de un comparador simple es el ruido de  Figura 3.6.9: salida de un comparador
comparacién. Supongamos que tenemos una sefial de 3V con  2fectado por ruido

frecuencia de 1KHz y que la queremos comparar con potencial cero para generar una onda cuadrada.
Sin embargo esta sefial esta afectada por un ruido indeseado que hemos simulado afiadiendo un
generador de 95KHz y 0.2V tal como aparece en la figura 3.6.8.

En principio esperamos que la salida sea una onda cuadrada con valores +-5V. Sin embargo, como se
ve en el resultado de la simulacidn en la figura 3.6.9 en la salida del comparador aparecen unas saltos
espurios debidos al ruido.

Dentro de la figura aparece una ampliacion de la zona de g oL
comparacién donde se ve como la sefial salta arriba y abajo
varias veces, cuando deberia haber saltado una sola vez. Este
problema es grave puesto que muchas veces se cuenta el
numero de flancos, sobre todo en circuitos digitales. Para evitar
este problema se introducen los comparadores regenerativos
que consisten esencialmente en comparadores con
realimentacion positiva.

Supongamos que queremos comparar una sefial con potencial 0
y usamos el circuito de la figura 3.6.10. Este circuito corresponde
a una realimentacion serie-paralelo positiva con f=R,/(R1+R>) donde f es |la red de realimentacién

Figura 3.6.10: comparador regenerativo

Para ver que la realimentacion es + supongamos un estado inicial donde Vi y Vo son 0 (estado que
veremos que es inestable). Si el ruido presente en el sistema hace ahora que Vi se desplace ligeramente
hacia tensiones positivas: Vi> 0 implica que Vo=-A,(Vi) <0y la entrada en la entrada + serd fVo<O0lo
que implica que la entrada neta es Vi- fVout > Vi por lo que la salida se hard mas negativa y asi
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sucesivamente hasta que se alcance la saturacién negativa en la
salida. En ese momento, la salida deja de ser proporcional a la
diferencia en las entradas. La inversa sucede si el ruido desplaza la
entrada hacia valores negativos.

Vemos entonces que la salida Vo solamente puede tener 2
valores estables que llamaremos +Vs y —Vs.

Cuando la salida vale +Vs, la tensién en la pata + de entrada valdra

R
+V, .—=2— . la tensién de entrada al comparador vale
R, +R,
R, . :
. —V,———y para que sea consecuente con la salida voazn
R1 +R, Figura 3.6.11: caracteristica de
R R transferencia de un comparador
V, -V, —=2 <0 por lo que V, <V, —2 >0 > regenerativo
R, +R, R, +R,
R
V, >V, —2
R, +R, 5.0v

Por tanto, la caracteristica de transferencia serd como
la representada en la figura 3.6.11.

La diferencia entre los 2 puntos de basculamiento se

. ZVSR2
conoce como histéresisy vale ——— =V, . o
R, +R,

Vu puede ser reducidaa 0, bienconR; —>® 6 R; > 0, lo
que significaria dejar al comparador sin la realimentacion
positiva.

o

El comparador regenerativo es inmune al ruido con tal 5. 0w
0.9ms 1.0ms 1.5ms 2.0ms
qgue Vy > tension de ruido. A pesar de lo que podria parecer, S VHIRONT @ TR e
la frecuencia de la onda cuadrada sigue siendo la misma
aunque ahora aparece con un desplazamiento en la fase, tal Figura 3.6.12: forma de onda a la salida

como se representa en la figura 3.6.12. de un comprador regenerativo

La comparacién no tiene por qué hacerse en un entorno de
0. Una posibilidad se representa en la figura 3.6.13. La tension
Vr controla el punto de comparacion, puesto que:

V, =V, —2—+V, R donde Vo, =%(V,+V,) _ T
R +R, R +R, L
Figura 3.6.13: comparador con
La caracteristica de transferencia es la representa en la figura desplazamineto de cero

3.6.14.
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Los diodos Zener que se han colocado en la figura 12 tienen una
tension de ruptura de 4.67V, con lo que las tensiones en la salida o
(después de la resistencia R3) seran de +- 5.27V (4.67+0.6). El S e B B
valor de la histéresis serd también este mismo valor pero el centro i e S A B s
se ha desplazado a 3V.

El comparador que hemos descrito es inversor, en el sentido de Hovmzn T Toom oo omow
gue para tensiones de entrada positivas, mas alla del punto de -
conmutacion, produce salidas negativas. Se puede realizar un
comparador no inversor como se recoge en la figura 3.6.15. En
este circuito los puntos de conmutacién se encuentran como los
potenciales de entrada Vi que hacen nulo el potencial del terminal
no inversor del operacional. Es inmediato que se pueden
encontrar como

Figura 3.6.14: caracteristicas del
comparador con histéresis y
desplazamiento

Salida

fetlig o= —Vip
TR+ R, Y TR yR ™

Figura 3.6.15: comparador
El ciclo recorrido, que se representa en la figura 3.6.16, es similar regenerativo no inversor

al de la figura 3.6.11, aunque con simetria especular relativa al eje
X. La histéresis obtenida sera de 2V.R:/R, suponiendo V la tension
de alimentacién simétrica. En el caso del ejemplo se ha supuesto
que la tension de alimentacién es de 10V y que la resistencia R; era
5 veces superior a Ry, por lo que la histéresis es de 4V
Evidentemente, en este circuito se puede usar también la B T I I
limitacion precisa de la tensién de salida, asi como introducir un % —— ==
potencial en la entrada negativa para conseguir un desplazamiento

de 0 de la histéresis.

W{v2-+)
Figura 3.6.16: ciclo de histéresis para un
comparador no inversor

3.6.1.2.3.- Circuito oscilador de relajacidon basado en un comprador regenerativo

El circuito de la figura 3.6.17 representa un
oscilador de relajacién construido con un R2

amplificador  operacional 741. Las J_ ‘\ﬁ{\' Vi
resistencias R1 y R2 realimentan = 10 =
positivamente al amplificador, de forma J

que sus caracteristicas corresponden a un 2 ?:—
comparador regenerativo con tensiones de AT = 0
conmutacion aproximadamente +-5V, que

es la mitad de la tension de alimentacion. J_

La tensién de salida (terminal 6 del A.O) €I ?e1-6
serd de +-10V. Esta tension carga al =0
condensador C1 hasta que este consiga 5 Figura 3.6.17: oscilador de relajacién construido con comparador
voltios, en cuyo momento basculara el  regenerativo

conversor regenerativo. En el terminal del

condensador se obtiene |a tipica forma exponencial de carga de un condensador y en la salida del A.O.
una onda cuadrada.

El comparador regenerativo recorre su ciclo de histéresis. Para calcular el tiempo de oscilacién hay que
tener en cuenta que el condensador se cargara de -5V a 5V a través de la resistencia de 1KQ desde la
tension de salida de 10V. Como partimos de -5V y vamos hacia +10V teniendo un incremento del
potencial en el condensador de 10V podemos poner:
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Ves=(10+5)(1-exp(-t/R3C1)=10

obteniéndose que el tiempo de carga del condensador es de 1.1ms. El ciclo total serd el doble, es decir

2.2ms. El resultado de la simulacidon se presenta en la figura 3.6.18.

Una onda cuadrada asimétrica puede
conseguirse haciendo que las constantes

de tiempo de carga y descarga sean \

2N

diferentes, como se representa en la \/

N4

NN

figura 3.6.19. La figura 3.6.20 es el

oa 1
s . e

resultado de la simulacién

Figura 3.6.18: simulacién del oscilador de relajacién. Tensiones

a la salida del operacional y en el condensador

..
T
7|

R
M
/|

i
y i
¥
7
i

PR B o

Figura 3.6.19: oscilador de relajacién con

tiempos diferentes para la carga y descarga 3.6.19

3.6.1.3.- El trigger de Schmitt

El circuito mas simple de comparador con histéresis y que es la base
de todos los circuitos integrados que cumplan esta funcion es el
conocido como “trigger de Schmitt” y se representa en la figura
3.6.21. Fue desarrollado en 1937 por Otto H. Schmitt con valvulas de
vacio y su equivalente con transistores bipolares se representa en la
figura 3.6.22 con valores tipicos para las resistencias. Se compone de
dos transistores que estdn acoplados mediante una resistencia
comun a ambos emisores. La salida se toma en el colector de Q2.
Haremos primero un analisis sencillo suponiendo que la corriente por
las bases de los transistores es despreciable.

Si la tensidon de entrada es pequefia, el transistor Q1 estara en corte
y por tanto el potencial en el colector de Q1 sera aproximadamente
5V puesto que la suma de R4y R5 es mucho mayor que la resistencia
de colector. Consecuentemente la tension en la base de
Q2 es de 2.5V y la tensidn en el emisor de este transistor
sera 2.5-0.7V=1.8V. Con esta tensién en el emisor es
evidente que Q1 esta en corte.

La tensidn en el colector de Q2 serd 5V-Icq2R3 vy si
aceptamos que la corriente de emisor y colector son

Figura 3.6.20: resultado de la simulacién de la figura
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Fig. 1. Thermionic trigger circuit

Figura 3.6.21: Circuito de disparo de
Schmitt

iguales lcq;=IEQ2=1.8V/R2=18mA. Por tanto la tension
en el colector serd de 1.4V. Este serd el nivel bajo de la
salida.

Esta situacidon se mantendra hasta que el transistor Q1

JH

Figura 3.6.22: comparador regenerativo de Schmitt

empiece a conducir, lo que se verificard cuando la tensidn de entrada en la base (hemos supuesto la
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corriente de base despreciable y por tanto la tensién en la base de Q1 sera la tension de entrada)

supere a la de emisor en aproximadamente 0.6V. Por lo tanto el cambio a conduccion de Q1 se dara

para 2.4V.

Cuando Q1 empieza a conducir su tensién de colector ya no sera de 5v y disminuirad. Rapidamente el

transistor Q2 ve desaparecer su potencial de base y llegara al corte, con lo cual el potencial de su

colector subird a 5V.

Por lo tanto tenemos una situacién en la que cuando vamos de potencial bajo a alto en la entrada

saltamos en el colector de Q2 de 1.4V a 5V cuando el potencial de entrada es de 2.4V.

Supongamos que ahora vamos hacia abajo, desde 5V a 0V en la entrada. Como Q2 esta cortado, el

potencial en la resistencia R2 sera el de entrada menos 0.7V y el potencial de colector de Q1 empieza

a disminuir. Cuando el potencial en la base de Q2 (que es aproximadamente la mitad del potencial en

el colector de Q1) sea 0.7V mayor que el potencial en R2, Q2 se activard, volcando de nuevo la

situacion.

Podemos escribir:

V; —0.7 Vi —0.7

Veo = Vi = 0.7 5 Iggr = Igo1 = R—; Veor = 5 _RlR—
2 2

Y la condicidn del salto de arriba hacia abajo sera
Vpoz = mVCQl >W;—07)+0.7 =V,

Que resuelto para nuestro caso nos da un potencial de 1V para Vi. Por lo tanto cuando vamos desde

5V hacia 0 el cambio se da para 1V.

Tenemos por lo tanto un salto de abajo hacia arriba a 2.4V y un salto de arriba hacia abajo a 1V y por

tanto una histéresis de 1.4V.

Si simulamos este comportamiento nos encontramos con el ciclo de histéresis que se representa en la

figura 3.6.23

Aungue si encontramos un ciclo de histéresis los valores no son los previstos. La razdn, obvia por otra

parte, esta en las resistencias R4 y R5. Si estas resistencias son grandes no cargan al transistor Q1 pero

sin embargo la corriente que pasa por ellos es pequeia y por lo tanto tendremos que considerar el

efecto de la corriente de base de Q2. Si bajamos los valores de R4 y R5 para que su corriente sea mucho

mayor que la corriente de base de Q1 tendremos que cargan  *"T ' |

excesivamente el colector de Q1.

Un calculo teniendo en cuenta las corrientes de base, y por =™ ; : ; :
tanto ya dependientes de la ganancia en corriente de los ‘ T """ e R

transistores (hFE) nos lleva, después de un calculo algo  s.ovi— : ; ‘
laborioso, a: l ‘ ,,,,,, A S S B

ShpgR, + 0.6(Ry + R ! s i i |
Vioff—on = R+ R:i— 1235 (s 2 = 169V """""" 777777777 7777
R—ShFERZ + (R4 + Ry) Z-Wuzvng-igw 2.0 3.0V 4.0V 5.0V

W{viz+)

Figura 3.6.23: ciclo de histéresis

5-0.2
Vi on—off = 0.7 + RZ m =1.13V

Los 0.2V provienen de la saturacién del transistor Q1. Estos valores obtenidos son exactos a los de la
simulacidn si esta se hace sin tener en cuenta la resistencia de base de Q1 (R6). Sin embargo, si esta
resistencia no se coloca, la corriente de la base de Q1 es alta cuando este transistor esta en saturacion
(salida en alto) y para limitarla hay que colocar esta resistencia. Los niveles de salto son modificados
por esta resistencia por lo que no puede ser muy alta teniendo que llegar a un compromiso. Los
calculos analiticos se vuelven muy laboriosos por lo que es casi imprescindible resolverlo por
simulacién.

101



Las aplicaciones de este circuito son multiples. No me resisto a copiar una frase Schmitt extraida de su
trabajo original del afio 37

Uses for the circuit are at once obvious. It may be used to control thermostats, refrigeration, lighting,
chemical reactions; all using the adjustable differential trigger in conjunction with some source of
potential which varies continuously with the phenomenon to be controlled. It gives convenient accept-
reject indication for mass production checking and provides convenient photoelectric selection and
counting. In other cases its fast action is the specially attractive feature. In cathode-ray oscillography it
provides convenient sweep circuit synchronization, while in the laboratory- it provides an easy method
for producing rectangular A.C. waves of any desired frequency and phase and, in another application,
acts as a frequency meter more linear than one of the thyratron type, and one immune to locking.

Referencias

A thermionic trigger. Otto H. Schmitt. J Sci. Instrum 15 24 1937

3.6.2.- Montaje experimental

El circuito que se propone como estudio a los alumnos consiste en un oscilador de relajacion
construido con tres amplificadores operacionales con la ventaja de que produce tanto ondas
cuadradas como triangulares. La idea diferenciadora con el clasico oscilador de relajacion es que en
vez de cargar el condensador desde una resistencia le cargaremos con una fuente de corriente. En el
circuito de la figura 3.6.24 el primer amplificador a la izquierda es un comparador regenerativo, el
segundo es un integrador y el tercero desfasa 180 grados la salida del segundo antes de devolver la
sefial al primer operacional. Como la salida del comparador (primer operacional) es necesariamente
una onda cuadrada, su integracion nos va a proporcionar la onda triangular.
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Figura 3.6.24: Oscilador de relajacién con 3 amplificadores operacionales
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