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Capitulo 1
Introduccién

En el 4drea de las Telecomunicaciones y de la Electrénica en general, los circuitos
generadores de sefial (sinusoidal, triangular, cuadrada, etc.) tienen un amplio campo de
aplicacién, que se extiende a aplicaciones de comunicaciones (generadores de sefial en
cuadratura), control (VCO-PLL), instrumentacién electrénica (VCO), etc. Las nuevas
tecnologias y los cada vez mds exigentes especificaciones en las aplicaciones, hacen
necesario el diseflo de circuitos generadores de sefial a mayor frecuencia y con menor
distorsién, que aprovechen al maximo las caracteristicas de los elementos activos.

En la actualidad adn existen en la bibliografia ciertas carencias, en el disefio de circuitos
generadores de sefial, sobre todo en lo que se refiere al estudio cuantitativo de su
comportamiento no lineal. La mayoria de los trabajos publicados concernientes al disefio
de generadores de sefial, presentan un circuito acompafiado de un andlisis lineal y datos
sobre sensibilidades pasivas, pero pocas veces aparece un estudio de la distorsién y del
proceso de estabilizacién de amplitud de la sefial generada. En estos trabajos, cuando este
estudio existe suele ser sélo cualitativo o muy complicado y es, por ello, poco util.

Sin embargo, el estudio de los distintos mecanismos de arranque y estabilizacién de
amplitud permite mejorar las prestaciones del circuito, o conocer, a priori, cuél serd la
amplitud, la frecuencia de oscilacién y la distorsién de la sefial generada.

Una técnica que permite aprovechar al maximo el ancho de banda total del dispositivo
activo para el disefio de circuitos generadores de sefial es la técnica activo-R [POR92].
En el presente trabajo se presenta un diagrama de bloques genérico que permite
representar cualquier oscilador activo-R que pueda realizarse con 2 amplificadores
operacionales. Ademds del andlisis lineal del modelo se presenta una descripcién
cuantitativa simple del proceso de estabilizacién de amplitud que ha permitido determinar
nuevas posibilidades de sintesis del oscilador. Este andlisis establece relaciones
cuantitativas entre la duracién del transitorio de arranque y la distorsién, amplitud y
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frecuencia en régimen estacionario de la sefial generada, en funcién de los valores de los
componentes del circuito, permitiendo optimizar as{ el disefio del mismo.

Por otra parte, en los tltimos afios el disefio de circuitos electrénicos anal6gicos ha
experimentado un nuevo impulso debido al interés suscitado por el tratamiento de sefiales
en la banda de video y a la proliferacién de sistemas de comunicacién personal a muy alta
frecuencia y con tensiones de alimentacién reducidas. Este renovado interés por la
electrénica analGgica va acompaiiado de la aparicién en el mercado de dispositivos con
anchos de banda y slew-rate mayores en varios érdenes de magnitud, a los que muestran
los amplificadores operacionales (AO).

Estos nuevos dispositivos, que hacen un mejor uso del ancho de banda del transistor y
pueden operar con bajos niveles de tensién de alimentacién, han sido concebidos dentro
de la denominada técnica de disefio en modo corriente [TOU94], [WIL90]. Esta técnica,
que se estd imponiendo en el procesado de seiiales analdgicas, consiste en considerar que
la corriente es la magnitud procesada en el circuito. Al contrario de lo que ocurre en el
llamado ‘modo tensién’, el procesado de corrientes minimiza el efecto de limitacién en
frecuencia o slew-rate debido a las inherentes capacidades pardsitas de los circuitos
integrados y permite, por tanto, trabajar a frecuencias y amplitudes mayores [WIL90],
[TOU90].

Uno de los circuitos integrados disefiados en el dmbito del modo corriente que mds
popularidad estd ganando es el denominado amplificador operacional realimentado en
corriente (Current Feedback Operational Amplifier, CFOA). Con el objetivo de facilitar
su introduccién, el CFOA se presenté como una versién modificada del AO, e incluso fue
disefiado compatible pin a pin con el encapsulado tipico de los AO de manera que pudiera
sustituirlos en la mayoria de las aplicaciones [ELA91], [EVA93]. Sin embargo, la
estructura interna del CFOA es diferente de la del AO y en consecuencia, sus

caracteristicas de funcionamiento son distintas. EIl CFOA ofrece dos ventajas claves frente
al AO:

— Primera: pueden ser variadas independientemente su ganancia y su ancho de banda, y

— Segunda: la prictica ausencia de limitacién por slew-rate [ELA91], [WONS89],
[FRA89].

No obstante, el CFOA es todavia un circuito poco conocido. Aunque existen en la
literatura propuestas de macromodelos para el CFOA [NIX90], [ROA94], la mayoria no
predice la gran tendencia a la inestabilidad que posee este dispositivo, especialmente la
inestabilidad debida a variaciones de la carga. La existencia de un modelo adecuado
permitirfa optimizar la utilizacién del CFOA, tal como ha ocurrido en el caso de los AOs,
en el que un buen modelado en alta frecuencia ha permitido el disefio de osciladores
activos-R de baja distorsién a frecuencias cercanas al producto ganancia-ancho de banda
del propio AO [POR92].

Como se demostrard a lo largo de la presente memoria la técnica activo-R en el disefio de
osciladores permite aprovechar al mdximo las caracteristicas del amplificador operacional
(AO). Si se tiene en cuenta que, como ya se ha comentado, los amplificadores
operacionales realimentados en corriente son capaces de aprovechar el ancho de banda fr
disponible en el transistor mejor que los amplificadores operacionales, surge entonces la
idea de aprovechar el gran ancho de banda del CFOA en circuitos activos-R para disefiar
osciladores a alta frecuencia, con mayor amplitud de oscilacién. Esta combinacién, como
se verd mds adelante, permite disefiar osciladores a frecuencias cercanas al ancho de
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Introduccién

banda a ganancia unidad del CFOA, lo que puede llegar a significar disponer de
osciladores a centenares de MHz.

El objetivo principal de este trabajo es la aplicacion, en el proceso de andlisis de circuitos
generadores de sefial, de técnicas no lineales para la cuantificacién de efectos que sélo son
estudiados habitualmente de forma cualitativa; con la intencién de sistematizar el disefio
de los osciladores activos-R basados en el amplificador operacional y extender esta
sistemdtica de disefio a los amplificadores activos-R basados en el amplificador
operacional realimentado en corriente. Para poder llevar a cabo esta extensién, se ha
dedicado un esfuerzo adicional a la modelizacién de este dltimo dispositivo que es menos
conocido. Adicionalmente se han tratado otros generadores de sefial no sinusoidales,
incluyendo en el estudio técnicas no lineales que han permitido estudiar el arranque y el
proceso de estabilizacién de amplitud del circuito. En la presente memoria se muestran
los resultados obtenidos con la siguiente organizacién:

En el capitulo 2 se presenta un diagrama de bloques genérico para el oscilador
activo-R realizado con dos amplificadores operacionales y se emplean herramientas como
la representacién del lugar geométrico de las rafces para la caracterizacién del
comportamiento lineal del circuito, y técnicas no lineales como la funcién descriptiva para
la caracterizacién del proceso de arranque y estabilizacién de amplitud de la sefial
generada.

En el capitulo 3 se analiza el comportamiento frecuencial del amplificador
operacional realimentado en corriente y se propone un modelo que permite explicar las
variaciones de su comportamiento con la carga. Asimismo, se propone un modelo no
lineal relacionado con la saturacién de la entrada o la salida de los espejos de corriente

que explica la distorsién de la sefial de salida observada en etapas no inversoras basadas
en CFOA.

En el capitulo 4 se presenta un diagrama de bloques genérico para el oscilador
activo-R basado en el amplificador operacional realimentado en corriente. La similitud de
este diagrama de bloques con el presentado en el capitulo 2 permitird extender los
resultados obtenidos en aquel capitulo al disefio de osciladores con CFOAs, de manera

que se presenta una sistemadtica de disefio que permite obtener sefiales de gran frecuencia
y gran amplitud.

En el capitulo 5 se aplica la técnica no lineal de representacién de sefiales en el
Plano de fase para estudiar el arranque y la estabilizacién de amplitud de un generador de
sefial no sinusoidal. En concreto se estudia un generador de sefial triangular y cuadrada en
Cuadratura en el que se identifican los elementos no lineales responsables de su
comportamiento.

Finalmente en las conclusiones se presentan un resumen de las aportaciones de la
presente tesis.
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Cépftulo 2
Disefno de osciladores activos-R basados en el
amplificador operacional.

2.1 Introduccion

En los dltimos afios han sido presentados numerosos esquemas que desarrollaban circuitos
osciladores del tipo activo-R [KSA90]-[SAN90]. La mayoria de estos articulos, con pocas
excepciones, presentaban tnicamente una topologia fija que muestra un tnico oscilador
con limitadas opciones de variabilidad. En algin trabajo [ABU87]-[POR92] se han
presentado circuitos més completos que permitfan por exclusién o no, de alguno de sus
componentes, obtener disefios ajustables a las condiciones deseadas. No obstante, la falta
de un modelo genérico que realmente permitiera un andlisis y/o disefio sencillo del
oscilador y la prediccién de su funcionamiento, ha condicionado el desarrollo de este tipo
de circuitos. Sin embargo, este tipo de circuitos destacan por ser aptos para la integracién y
sobretodo por permitir aprovechar al méximo las caracteristicas del amplificador
operacional, ya que permite construir circuitos que oscilen a frecuencias cercanas al
producto ganancia-ancho de banda del amplificador operacional.

En [POR92] se presenta un andlisis riguroso de este tipo de osciladores, pero Gnicamente
desde el punto de vista lineal. En el presente capitulo se presenta un modelo genérico para
este tipo de circuitos, que engloba cualquier oscilador activo-R que pueda realizarse con
dos amplificadores operacionales y cualquier nimero de resistencias. Se realiza un anélisis
completo de este circuito tanto desde el punto de vista lineal, como del no lineal. El
andlisis no lineal que se realiza del proceso de arranque y estabilizacién del circuito activo-
R permitird obtener ecuaciones de disefio para controlar no sélo la frecuencia de oscilacién
del circuito, sino también la amplitud de la sefial de salida y su nivel de distorsién. Los
tltimos apartados del capitulo se dedican a un caso concreto de realizacién que permite
obtener sefiales en cuadratura. En este caso, la sencillez de las ecuaciones de disefio resulta
en la obtencién de expresiones cerradas para el cdlculo de la amplitud y el nivel de
distorsion de la seiial de salida.
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2.2 Analisis lineal

2.2.1 Diagrama de bloques genérico

Se presenta a continuacién un diagrama de bloques genérico de un oscilador activo-R que
permite disefiar y/o analizar de una manera sistematica, cualquier oscilador realizado con 2
amplificadores operacionales y cualquier nimero de resistencias. El modelo, que contiene
unicamente dos tipos de bloques distintos, €l que representa el amplificador operacional
(AO) y el que representa relaciones de resistencias, permite disefiar osciladores en un
amplio margen de frecuencias. Estas frecuencias de oscilacién pueden ir desde las decenas
de kiloHerz hasta frecuencias cercanas al producto ganancia-ancho de banda del
amplificador operacional utilizado. A partir del modelo, y a través de las ecuaciones que se
obtienen de su estudio, pueden calcularse los valores de los componentes adecuados para
unas determinadas especificaciones de frecuencia y/o distorsion.

El modelo genérico propuesto (Figura 2.1) representa los 2 amplificadores operacionales y
todas las posibles combinaciones de conexiones entre sus salidas y entradas diferenciales.

a

Ay(s)
+ Vldl VO]

Figura 2.1. Diagrama de bloques genérico de un oscilador activo-R.

En la Figura 2.1, Ai(s) y Ax(s) representan la ganancia en lazo abierto de los
amplificadores operacionales y los pardmetros a; y b;, relaciones de resistencias. En
© concreto, el valor del pardmetro a; representa la porcién de tensién de salida de un AO que
es realimentada sobre su propia entrada , y b; la porcién de tensién de salida de un AO que
llega a la entrada diferencial del otro AOi. Estas relaciones se expresan a través de las
siguientes ecuaciones:

Via = a1 -Vop +b; - Vo, 2.0
Vid2 = b2 . VOI +aj - V02 )

con (|a1|51, |as| <1, |b1|S1 y |b2|.<_1).
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Osciladores activos-R basados en el amplificador operacional

Como ya se ha comentado anteriormente este modelo permite representar cualquier
oscilador-R realizado con dos AOs. En la Figura 2.2, se presenta a modo de ejemplo, una
posible realizacién del circuito, en el que se contemplan todas las posibles conexiones
entre las tensiones de interés a través de una tnica resistencia.

Rs
R R R
LT — 3L
l R, . Vi R v
1 01 + 07
Vd ' -—
0 ——[zvzdz ’
R, R12
i {1 {1
R4 — R8 RlO
Rs

Figura 2.2, Realizacién del oscilador con 2 amplificadores operacionales y 12 resistencias.

Las tensiones de salida de los amplificadores operacionales estdn relacionadas con las
respectivas tensiones diferenciales de entrada a través de las siguientes expresiones

Vigg = Rsn  Repo Vo + Ry Rap J-Voz
’ Rs;i+R3  Rgp+Ry R3;1+Rs Ryp+Rg

Vigp = Ry;7  Rioyg J-Vol+( Ry Riygs J'VO:z
: Ro/7+Ry1 Rygg + Ry Riyy7+Ry  Ryps+Ryp

(2.2)

donde R;/; representa el valor del paralelo de las resistencias R; y R;.

A partir de estas expresiones puede identificarse el valor de los pardmetros a; y b; . Para el
caso de la Figura 2.2, los pardmetros a; y b; se pueden calcular a través de las siguientes
expresiones

a1=( Rspj  Repo J az=( Ry . R J
Rs))+Ry  Rgp+Ry Rijj7+Ry Rz +Ryp

b= R b, = Rz Rioss
R3;1+Rs  Ryyp +Rs Roy7+Ryp Ryoss +Ryp

Para determinar la condicién y frecuencia de oscilacién del oscilador a partir del modelo

genérico, se calcula en primer lugar la ganancia de lazo 7{s) del sistema. La expresién de
T(s) es:

(2.3)
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_bl . Al (S) b2 . A2 (S)

T(s)=
(1-a1-A4())-(A—ay-Ay(s)

2.4)

Por otra parte, dado que el modelo de un solo polo de la ganancia en lazo abierto de los
AOs no permite una correcta prediccién de su comportamiento en alta frecuencia [POR92],
se aproximard dicha ganancia por un modelo de dos polos. Por tanto en la expresion (2.4)
se impondré:

B; - y;
(S+601i) '(.S"!'CDZI')

Aj(8)i=12 = (2.5)

siendo B; el producto ganancia-ancho de banda del AQi, ay; el valor del primer polo y @;
el valor del segundo. En este caso se cumple ademas que ;i >>a;,

Aplicando el criterio de Routh [FRA91] a la ecuacién caracteristica 1+7(s)=0 [FRA91] y
teniendo en cuenta que @y>>@y;, se obtiene la condicién de arranque/oscilacién dada por

(011012 —ayBio|) —azBywyy +(aya; —byby)By By | <

(@210 — a1 Bidg] — ay By ) (011 + @12 —a1B) —a3By)09,09 |(@1) + @3 —a1B —ayB
W31 + @2 W3y + @2

(2.6)

donde la desigualdad corresponde a la condicién de arranque y la igualdad a la de
oscilacién.

Asimismo, para la frecuencia de oscilacién se obtiene:

Wi+ W01y —a1By —ay By (w110
wg=( 11+ @15 —a)1 By —ay By Y(@2,07) 27
W31+ W7

Si se consideran los AOs iguales se obtiene para la condicién de arranque/oscilacién:

W10y (a1 +a3 )y + () "02)2

—bib, >
2= g2 2B 4

(2.8)

y para la frecuencia de oscilacién:
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w2 = wz(a)l —-(31-1232—)3) 2.9)

Se observa en estas expresiones que puede determinarse la frecuencia de oscilacion a través
de los pardmetros a; y a;, mientras que la condicién de oscilacién puede controlarse a
través del valor del producto b,-b.

La expresién (2.9) lleva a una nueva condicién sobre €l valor de los parametros del sistema
para la existencia de oscilaciones al tener que ser ,->0, por tanto:

22> (ay+an) 2.10)

Esta condicién reduce el margen de valores que pueden tomar los pardmetros a; y az, pues
solamente si la suma de sus valores cumple la expresidn anterior se obtendrd una expresion
real para la frecuencia de oscilacién. Como, en general se tiene que para cualquier
amplificador operacional el primer polo de su caracteristica de transferencia en frecuencia
es mucho menor que el producto ganancia-ancho de banda, el resultado de la restriccién es
que la suma de los pardmetros a; y a; debe ser negativa o cero, para que exista la
posibilidad de obtener oscilaciones.

2.2.2 Estudio del Lugar Geométrico de las Raices.

El lugar geométrico de las raices (L.G.R.) es la representacidn en el plano complejo de las
raices de la ecuacién caracteristica (los polos del sistema en lazo cerrado) en funcién de la
constante multiplicadora k de la ganancia de lazo T{(s) de un sistema [FRA91].

La constante k se obtiene expresando 7{(s) como producto de polos y ceros de la forma

(=2 (5=20)(s—2)

T(s)=k
G-p)-(=pr)-(s—p,)

(2.11)

El estudio del L.G.R. permite determinar la estabilidad de un sistema lineal, asi como el
valor adecuado de la constante k para obtener una respuesta dindmica determinada a través
de la localizacién de sus polos. El L.G.R. es pues, adecuado para determinar la frecuencia
de oscilacién del circuito, ya que ésta viene dada por el punto de corte del L.G.R. con el eje
imaginario del plano s.

Sustituyendo la expresién (2.5) en la expresién (2.4) y expresando T(s) en la forma
normalizada de la expresién (2.11) se obtiene:

k

T(s)=
(s=pM)-(s= p)- (5= p®))-(s - p?)

(2.12)

donde
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k= —b1 -b2 'Bl W91 'Bz 0L%) (2.13)
y
N =@+ ')+\/a)2-—4- . (@y; —a; - B;)
o _ (@y; + W) @Y W3; 1i —4; " b
P12 = 5 (2.14)
(i=12)

Como puede observarse, los 4 polos de T(s), que constituyen los puntos de partida del
L.G.R. (k=0), estdn determinados por el valor de los pardmetros a, y a; y por las
caracteristicas del amplificador operacional empleado. El valor del pardmetro k, que
determina sobre qué punto del L.G.R. se encuentran los polos del circuito, depende en
cambio del valor de los pardmetros b;.

El punto de cruce del L.G.R. con el eje imaginario, que dard el valor de la frecuencia de
oscilacién, depende pues basicamente de los valores del par de pardmetros a; y a», mientras
que la condicién de oscilacién estd relacionada con los pardmetros b;, tal y como indican
las expresiones (2.8) y (2.9). La representacién del L.G.R. para algunos valores de los
pardmetros, permitird poner de manifiesto esta circunstancia.

Segun el valor de a; se distinguen 3 casos béasicos que proporcionan distintas situaciones
para el origen (k=0) del L.G.R., segin puede deducirse de la expresion (2.14),
considerando @, <<(w,/4):

1) a; > -ni/(4-B;) raices reales.
2) a; = -uni/(4-By) raices reales dobles.
3) a; < - yi/(4-By) raices complejas conjugadas.

Combinando estas situaciones del origen del L.G.R. para a; y a» con las posibilidades de
realimentacién positiva y negativa, y descontando las duplicidades por casos simétricos de
las g;, se llegarian a establecer 12 tipos de trazados del L.G.R. bdsicos (6 por cada tipo de
realimentacion). En estos casos se podrian clasificar todas las configuraciones posibles de
oscilador activo-R segin la forma de su L.G.R. De éstas, sélo las que poseen
realimentacién negativa (k>0) proporcionan un L.G.R. que intersecta el eje imaginario por
puntos diferentes al origen. Son, por tanto, las configuraciones con k>0, que equivale a
tener un producto de los pardmetros b; y b, negativo (-b;-b>>0 en la expresién (2.13)) las
de interés si se pretende el disefio de un oscilador sinusoidal.

La posicidn de las raices, que determina el comportamiento del sistema tanto en el régimen
transitorio como en el permanente, estard sobre la curva del L.G.R.. La posible situacién de
las raices se encuentra limitada desde la coincidencia con los puntos de inicio del L.G.R.
(para k=0), hasta los puntos mds separados de éstos que se obtienen para la realimentacion
méxima, correspondiente al mdximo valor posible para el producto b,-b; , en este caso la
maxima realimentacién resistiva posible viene dada por -b,-b, =1, que equivale a k:Bz-cozz,
si se consideran los AOs iguales.

A continuacién se presentan los L.G.R. obtenidos para 3 casos de interés, todos ellos con
k>0. Para la representacién se han supuesto amplificadores operacionales iguales.
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x'lo’rad/s
2
150 - « « - - L e e o 2]
B Tt
Polos
dobles '
05F - - f - . -X ., '.\. e h e e o e o
. v -b1br=1
Imag Axis ' / ¢
os, - e ¥
B O Lo e e e e
A5 - v - . - L Lo s e e -
2 —
-2 1 0 1 2
Real Axis x 107rad/s

Figura 2.3 Lugar Geométrico de las Raices correspondiente al diagrama de bloques de la Figura 2.1
para a,=a,=-0.1 (se consideran AOs iguales con: Bi=2-1\:‘106 rad/s, ay=2-1t-10 rad/s, ,=2-%-2-10° rad/s).

x 107rad./s
2

/i
ER VAR

L 1
15 « v v o et o oo o e a e o - e e e . -
-2
-2 1 0 1 2

. 7
Real Axis % 10 rad/s

Figura 2.4 Lugar Geométrico de las Raices correspondiente al diagrama de bloques de 1a Figura 2.1
para a;=-0.1,a,=-0.4 (se consideran AOs iguales con: Bi=2-1t- 10° rad/s, xy=2-7-10 rad/s, c,=2-7-2:10° rad/s).
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7
x 10 rad/s

AT A

Polos ;

Real Axis x 10 radls

Figura 2.5 Lugar Geométrico de las Raices correspondiente al diagrama de bloques de la Figura 2.1
para a;=a,=-1 (se consideran AOs iguales con: Bi=2-71:-106 rad/s, oy=2-m-10 rad/s, (Dz=2-1t-2-106 rad/s).

De la representaciones anteriores se pueden extraer las siguientes conclusiones:

* Para cada par de valores a, y a; existe un tinico punto de corte del L.G.R. con ¢l eje jo,
por lo tanto, idealmente, para cada par de valores a,, a, existe una unica frecuencia de
oscilacién con distorsién minima.

* Las frecuencias de oscilacién mayores se consiguen con valores absolutos mayores para
los pardmetros a; (Figura 2.4), mientras que las frecuencias de oscilacién menores
corresponden a valores de a; préximos a 0 (Figura 2.3), tal y como indica la expresién

(2.9).

* El valor del producto b;-b, determina si los polos se encontrardn: en el semiplano
izquierdo y, por tanto, sin posibilidad de que el circuito oscile; sobre el eje imaginario,
obteniéndose idealmente un circuito oscilando a una frecuencia determinada por el punto
de corte del L.G.R. con €l eje jw; o en el semiplano derecho, con lo que el circuito serd
inestable, pudiendo evolucionar hacia la saturacién de los operacionales o hacia la
oscilacién permanente con cierto grado de distorsion.

Como se ha visto, el estudio del L.G.R. permite establecer los mérgenes de valores que
pueden tomar los pardmetros del circuito para obtener cierto margen de frecuencias y cémo
evolucionard el sistema para valores mayores o menores de estos pardmetros. Para conocer
exactamente la expresién de la frecuencia de oscilacién es necesario resolver la ecuacién
caracteristica 1+7{(s)=0 para s=j. Esta solucién es precisamente la que permite obtener el
criterio de Routh. Ademds el andlisis del L.G.R. permite determinar la situacién de los
polos en el arranque del oscilador, y ¢cémo irdn evolucionando estos polos durante el
proceso de estabilizacién de amplitud.

2.2.3 Aproximacion parabdélica del L.G.R. en las proximidades
del eje jo

Con el fin de poder obtener una expresién de la parte real de los polos del circuito para un
valor determinado de los pardmetros a;, b;, se realiza una aproximacién del lugar
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geométrico de las raices en las proximidades del eje jw, que permite simplificar la
dindmica de cuarto orden de la ecuacidn caracteristica por una ecuacién parabélica.

En la Figura 2.6 se representa la localizacién en el plano complejo de los 4 polos del
oscilador de la Figura 2.1, es decir, las cuatro raices de la ecuacién caracteristica para un
valor dado de los pardmetros.

0.5

Q
imag Axis

N
L i Y L
-1 0.5 0 05N\ ™

L
Real Axis

X10 ~
Figura 2.6. Lugar Geométrico de las Raices correspondiente al diagrama de bloques de la Figura 2.1 para
a,=a;=-0.9 (linea continua), con la representacién de la situacién de los polos del sistema en el arranque y la
curva que representa la aproximacién parabélica def L.G.R. (linea discontinua).

Como puede comprobarse dos de los polos se han situado en el semiplano derecho (para
garantizar el arranque) pero muy cerca del eje jo (para obtener una baja distorsién). Por
una parte, al tener dos pares de raices complejas conjugadas, la ecuacién caracteristica
puede expresarse como:

(s =2015+73) (s =20,5+73)=0 (2.15)
donde
2 2 2
}’1 =a)l +O'1 ,
. (2.16)

2
Yy = COI +C 3
Si se desarrolla el producto de la expresion (2.15) se obtiene:

s*+40,5° +2(w? +202 -0 -20,0,)s* +40,(0} -20,0, -6 )s + 2.17)
+0{(40; +07 +40,0,)+20;{ (0] +20; +20,0,)+@ =0

con o, =(0,+0,)/2.
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Por otra parte, la ecuacién caracteristica del circuito obtenida, considerando iguales los AO
y a partir del célculo de la ganancia de lazo dada en la ecuacién (2.4) es:

s* +2w,5° + (@, — (a,B, + a,B,)))w,s* + (20, —(a,B, + a,B,))wis +

, (2.18a)
+((@, = (a,B, +a,B,))o, +(a,a, - b;b,)B,B, )0} =0

La identificacién de estas dos expresiones de la ecuacién caracteristica permite obtener una
expresion para la parte real e imaginaria de los polos del circuito oscilador para un valor
concreto de sus pardmetros. Para obtener la expresion de la parte real ©; se realiza una
aproximacién de la dindmica de 4° orden del circuito por una pardbola en las proximidades
del eje jw. La validez de esta aproximacion parabélica se restringe a los casos en que dos
de las raices estan situadas muy cerca del eje imaginario (0;<<0,). Son precisamente estos
casos los de interés en el disefio de osciladores, pues son los que se traducen en una

distorsién menor en la sefial de salida. La expresion de la pardbola por la que se aproxima
elL.G.R.es '

(s -201s+y3)=0 | (2.18b)

Si s*+As*+Bs?+Cs+D=0 para s=jo, representa la ecuacién 1+T(jw)=0 obtenida a partir de
los pardmetros del circuito (ecuacién 2.18a), la identificacién de términos con la ecuacién
(2.17), conduce a la obtencién del valor real G, y la frecuencia @, dadas por las expresiones
(2.19) y (2.20), una vez reducida la dindmica de 4° orden a un 2° orden bajo la
aproximacion 6,<<0,.

bochA c?
T4 a2
G‘=_A43—A (2.19)
K}
2 C A
wt=—+2¢ 2.20
[=—2+701 (2.20)

Los polos del sistema en el arranque serdn s;=0+jw, sl*=0'1-jm1 y S2=Ca+jy, sz*=02-jc01,
Una vez producido el proceso de estabilizacién de amplitud, el valor de la parte real de las
raices s; y s, , serd nulo (las raices se encontrardn justamente sobre el eje imaginario), por
tanto, 6,=0 y w, coincidird con el valor de la frecuencia de oscilacién @, Para ¢,;=0 la
expresién de @, coincide con la de la frecuencia de oscilacién (expresién 2.21) y puede
comprobarse que es idéntica a la obtenida a través del criterio de Routh (expresién 2.8), es
decir:
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Wr1W9; (W11 +W190 —ayBy —a, B
0} =w0=£= 2102 (@11 + @12 — 1B ~ 0 By ) 2.21)
1e,=0 A W21 + W2
y si se consideran iguales los AOs es decir, Bi=B5, 011=0j; ¥ 021=0, s¢ obtiene:
C w
o} o= p =—A~a)?, =72(2co1 ~(ay +a,)B) (2.22)

El interés de realizar la aproximacién del L.G.R. en la vecindad del eje jw se centra sin
embargo, en poder encontrar una expresién para la parte real de los polos. Considerando
que los amplificadores operacionales son iguales, la parte real de los polos situados en el
semiplano derecho, s; y S, €es:

2 2 p2
+a)B + B
01§(a1a2—b1b2)z Ja 202) G 4‘2) -
2 2

o (2.23)

Dicha parte real permitiria establecer una Figura de Mérito relacionada con la distorsidn

del circuito tal y como se hace en [CEL93] para el valor de 6; méximo alcanzable por el
disefio.

La expresién (2.23) serd utilizada posteriormente para el cdlculo de las relaciones entre las
amplitudes diferenciales de entrada a los amplificadores operacionales en el régimen
estacionario.

La condicién de arranque del circuito oscilador, consiste en asegurar que el valor inicial de
la parte real de los polos sea positivo, es decir, asegurar que se cumpla la condicién 6,>0.
Como puede comprobarse esta condicién de arranque puede ajustarse a través de los
pardmetros by y bs, y debe hacerse asi para cada par de valores (a;, az). Para asegurar la
oscilacién de amplitud constante en régimen permanente debe existir algiin mecanismo que
se encargue de hacer que el valor de o; disminuya durante el transitorio de arranque, de
manera que se anule en régimen permanente. Este proceso no lineal es el que se estudia en
el siguiente apartado.
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2.3 Analisis no lineal

2.3.1 Introduccion

Los osciladores son circuitos inherentemente no lineales. Para que se produzca el arranque
del oscilador es necesario que los polos del circuito estén ubicados inicialmente en el
semiplano derecho del plano complejo y que exista algin mecanismo que haga que estos
polos se desplacen hacia el eje imaginario segin aumente la amplitud de la sefial de salida,
de manera que en régimen permanente los polos sean imaginarios puros y la amplitud de la
sefial de salida se mantenga constante. Evidentemente el mecanismo que permite este
desplazamiento es no lineal, pues debe depender de la amplitud de la sefial y por tanto,
debe poder variar con ésta. Conocer cémo se realiza este proceso de estabilizacién de
amplitud es imprescindible si se quiere estudiar y controlar el nivel de distorsién de la
sefial sinusoidal generada.

Existen diversos mecanismos que permiten realizar la estabilizacién en amplitud de un
oscilador. Desde el punto de vista de la localizacién fisica en el circuito del elemento no
lineal responsable de la estabilizacién, podemos distinguir dos posibilidades: la
denominada limitacién interna y la limitacién externa.

La estabilizacion por limitacién interna es debida a las propias no linealidades de los
elementos activos incluidos en el oscilador. En el caso de que dichos elementos activos
sean amplificadores operacionales, los mecanismos internos de limitacién son debidos al
slew-rate (asimilable a una limitacién de la tensién de entrada) y la saturacién de la salida.

La estabilizacién por limitacién externa se fuerza al afiadir elementos no lineales cuyo
comportamiento no permite que actien los mecanismos de limitacién internos asociados al
dispositivo activo.

Ya que, como se verd mds adelante, las no linealidades del amplificador operacional son
suficientes para estabilizar en amplitud el oscilador activo-R, y no se requieren por tanto
elementos adicionales que complicarian el circuito, el estudio se centra en la estabilizacién
del oscilador por limitacién interna. ‘

Como ya se ha mencionado 2 son los tipos de limitacién no lineal que definen al
amplificador operacional: el slew-rate , 0 mdxima pendiente que puede seguir la sefial de
salida, y la saturacién de la salida, o médxima tensién de salida debida al valor finito de la
tensién de alimentacién.

Un rédpido célculo permite comprobar que sélo a frecuencias bajas, la limitacién por
saturacién a la salida es responsable de la estabilizacién en amplitud del oscilador. Si, por
ejemplo, se utiliza el tipico AO 741 que posee un slew-rate, segtn datos del fabricante, de
0.5 V/us y se alimenta con una tensién simétrica de £15 V, con lo que la méxima tensién a
la salida estard por debajo de los 14 V, la frecuencia mds alta a la que puede obtenerse la
méxima amplitud, sin que limite el slew-rate es

SR 05-10°
2% Vypar 2-7-14

= 5.5kHz (2.24)

Smax =
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Como precisamente tiene sentido plantearse el uso de osciladores activos-R en alta
frecuencia [POR92] y por tanto, muy por encima de este limite, nos centraremos
Unicamente en el estudio de la estabilizacién por slew-rate.

2.3.2 Funcién Descriptiva de la no linealidad.

Si un amplificador operacional es sobrealimentado con una gran sefial de entrada, la salida
decae a un valor determinado por las corrientes y capacidades internas {SOL74]. De la
misma manera, si la sefial sinusoidal de entrada hace que la salida tenga una pendiente
méxima mayor que un valor determinado, se producird distorsién. Esta mdxima velocidad
de variacién de la salida es el denominado slew-rate. En [SOL74] se describe c6mo y por
qué la pendiente de la tensién de salida de un amplificador operacional esté limitada a un
méximo a partir del andlisis de la realizacién interna del integrado. Bésicamente esta
limitacién viene dada por la maxima corriente (Ina) que es capaz de entregar la etapa
diferencial de entrada del amplificador operacional a su etapa de ganancia.

Esta limitacién puede asociarse a una caracteristica de saturacién simétrica como la
mostrada en la Figura 2.7. La variable A, corresponde a la amplitud de la sefial diferencial
de entrada del amplificador operacional. Esta amplitud puede ficilmente relacionarse con
la amplitud de salida de los operacionales a través de las relaciones lineales dadas en (2.1).
La constante 8, que corresponde al punto de inflexién de la caracteristica que separa la
zona lineal de la no lineal, depende de las caracteristicas del amplificador operacional de la
siguiente manera

6=SR/(B) (2.25)

donde SR representa el valor del slew-rate y B, el valor del producto ganancia-ancho de
banda [SOL74].

v

5 5 Aw

L e 'Imn.x

Figura 2.7 Caracteristica no lineal de saturacién de la entrada diferencial del AO.

Para poder incluir la no linealidad del amplificador operacional en el estudio del oscilador
en el dominio frecuencial, se utiliza el concepto de funcién descriptiva. El método de
andlisis basado en la funcién descriptiva es un técnica aproximada para el estudio de
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sistemas no lineales. La idea bdsica de este método es aproximar los componentes no
lineales del sistema por “equivalentes” lineales para poder analizar en el dominio de la
frecuencia el sistema resultante [SLO91). La filosofia de la funcién descriptiva es
simplemente reemplazar la no linealidad por una ganancia lineal de manera que las
respuestas de la no linealidad y su aproximacién sean lo més parecidas posible, en algtin
sentido, para la misma entrada sinusoidal. De hecho es un intento de extender el concepto

de funcién de transferencia del estudio de sistemas lineales al caso de los sistemas no
lineales.

Para el caso de una entrada sinusoidal se define como funcién descriptiva N(®,A)
[GEL68], la ganancia compleja entre el arménico fundamental de la salida de una no

linealidad y su sefial de entrada sinusoidal. La funcién descriptiva se calcula a partir de la
expresion:

R COwye. . —jv
N4, @)=~ jo Y(A-siny, Aw - cosy)e Y dy (2.26)

donde A es la amplitud de pico de la sefial sinusoidal de entrada x(t)=A-sin(wt) y o, la
pulsacién angular.

En el caso del modelado del slew-rate del amplificador operacional, la funcién no lineal,
representada en la Figura 2.7 es estitica e independiente de la frecuencia y puede
expresarse simplemente como N(A).

Si se asume que la no linealidad que representa la limitacién por slew-rate corresponde a la
de la Figura 2.7, y se realiza un escalado de dicha funcién de saturacién de manera que se
tiene en cuenta que la ganancia gm de la zona lineal serd modelada por la parte lineal de la
funcién de transferencia del amplificador operacional, puede escribirse :

2 5 5 5)2 5 (2.27a)
— sin"l(-——)-!-—- 1—(—) (—-)<1
4 A A A A

La Figura 2.8 muestra la gréfica correspondiente a esta funcién descriptiva.
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f(d/A)

Q.1

[ 2 n s 8 10 A8

Figura 2.8 Representacién de la Funcién Descriptiva correspondiente a
una caracterfstica no lineal del tipo saturacién como la de 1a Figura 2.7.

2.3.3 Aproximacién de la funcion déscriptiva y de la relacién
AyA;

El valor expresado en (2.27a) es demasiado complejo para usos analiticos, por lo que surge
la necesidad de realizar una aproximacién. Una buena aproximacién rectilinea a tramos es
la que se presenta en la ecuacién (2.27b) y en la Figura (2.9). Esta aproximacién es vélida
con un error maximo del 2.5%, para valores de N(A)20.6 , que equivale a una distorsién

méxima del 7.5%, dada como cociente entre el tercer y primer armoénicos de la sefial de
salida.

0.85

\
0.85 \

5
0.75

0.7 \\

0.65

0.6

Figura 2.9 Representaci6n de la expresion completa de la funcién descriptiva para una etapa de saturacién
(linea continua) y su aproximacion rectilinea dada en (2.27b) (linea discontinua).
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N(4) = (2.27b)
1_0.4(“‘ ) A

Una medida de la distorsién puede obtenerse utilizando el cociente entre el tercer y el
primer arménico de la sefial de salida del amplificador operacional [HUES84]. El cociente
entre la amplitud del tercer armoénico de la sefial de salida, Az, y la amplitud A de entrada a
la etapa no lineal puede expresarse como [GEL68]:

Ay -1 (sin(2sin'1 (ED + 1 sin(4sin—1 (E)D (2.28)
A 3rm A 2 A

vélida para A/6>1.

La relacién entre la amplitud del tercer y el primer arménico de la sefial de salida puede
calcularse teniendo en cuenta que la funcién descriptiva N(A) es la relacion entre la
amplitud del primer arménico de la sefial de salida, A}, y 1a amplitud de la sefial sinusoidal
de entrada. Es decir,

________ = (2.29a)

cuya expresion explicita en funcién de A/6, puede obtenerse multiplicando las expresiones
(2.27a) y (2.28). Una buena aproximacién de este producto, con un error menor al 10% de
la distorsion real, es la que se presenta a continuacién:

%. = O.9(N(A) - (N(A))z) para N(A)20.6 (2.29b)
1

En la Figura 2.10 se representa la expresion exacta para el cociente Ai/A; y su
aproximacién en el margen de validez de esta tltima.
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Figura 2.10. Representacién del valor exacto de la relacién entre el tercer y el primer arménico
de la salida de la no linealidad (Iinea continua) y de su expresién aproximada (2.29b)(linea discontinua).

Las expresiones (2.29a) y (2.29b) corresponden a las relaciones entre arménicos de la sefial
a la salida de la no linealidad. En el caso que se estd estudiando, la no linealidad la
introduce la etapa diferencial de entrada al amplificador operacional. La seiial de salida de
esta etapa no lineal, se verd modificada por la respuesta frecuencial de la etapa de ganancia.
Teniendo en cuenta un modelo de dos polos para la respuesta frecuencial del AO, en el que
el segundo polo estd por encima de la frecuencia de oscilacién obtenida en el circuito, la
relacion entre el tercer y el primer arménico de la sefial de salida del amplificador
operacional serd aproximadamente 1/3 de la indicada por la expresién (2.29a) o si se utiliza
su aproximacion, de la indicada por (2.29b).

2.3.4 Inclusion de la funcion descriptiva en el modelo genérico

El estudio del oscilador puede completarse ahora con la inclusién en el modelo del
amplificador operacional, de la funcién descriptiva que modela el slew-rate. Debe tenerse
en cuenta que, debido al propio concepto de funcién descriptiva, ésta s6lo puede utilizarse
en condiciones de régimen permanente o situaciones muy cercanas a €ste. Se entiende
como situacién cercana al régimen permanente sinusoidal aquella en que pueda
considerarse una variacién lenta de la amplitud [GEL68]. En una sefial del tipo sinusoidal
de frecuencia de oscilacién ®;, en que la amplitud varia exponencialmente (es la situacién
de la sefial de salida del circuito en el arranque), puede considerarse que, por ejemplo,
existe una variacién lenta de la amplitud si €sta varia en menos de un 10% transcurrido un
periodo de la sefial, T=1/w;. Si los polos en el arranque de la oscilacién toman el valor
5;=01+j®, y s; =0;-jo, de manera que la sefial generada puede expresarse como

e_a‘tsin(a)lt), para asegurar una variacién lenta de la amplitud, la relacién entre la parte

cal y la parte imaginaria de los polos debe cumplir:
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Wy

5]

> 27

2> 2.30
Inl.l ( )

Debe asegurarse ademds que la entrada al elemento no lineal sea una sefial sinusoidal, para
que sea correcta la utilizacién de las expresiones (2.27) a (2.30), pues su célculo presume
precisamente esta condicién. En el circuito debe existir por tanto, el filtrado necesario que
anule los arménicos introducidos en la sefial de salida del operacional por el elemento no
lineal, antes de que ésta sea realimentada hacia la entrada del mismo. En el caso que nos
ocupa, el filtrado viene impuesto por la propia transferencia en frecuencia de los
amplificadores operacionales que justamente filtran la salida de la etapa diferencial de
entrada causante del comportamiento no lineal. Este filtrado de segundo orden es suficiente
en disefios de baja distorsién para garantizar la validez de la utilizacién de la funcién
descriptiva [GEL68].

El diagrama de bloques genérico del oscilador activo-R de la Figura 2.1 es completado aqui
con la inclusién del efecto del slew-rate a través de la funcién descriptiva N(A), donde A es
la amplitud diferencial de entrada de cada uno de los operacionales.

a; a

VOz

A(jw)

* Vid, o1

ol
.q
S
[

Ni(Agp)

b1<

Figura 2.11. Diagrama de bloques genérico del oscilador activo-R
incluyendo la no linealidad debida al slew-rate del AO.

Como puede observarse en la Figura 2.11, se ha sustituido cada uno de los blogues que
modelaban el amplificador operacional en la Figura 2.1 por dos, uno no lineal que incluye
la funcién descriptiva, y el otro lineal, que modela la transferencia en frecuencia y que
sigue correspondiendo al modelo de 2 polos ya utilizado. En el caso en el que se quisiera
incluir el modelo de la saturacién de salida del AQ, bastaria con afiadir un tercer bloque,
limitador de amplitud a continuacién del lineal en cada uno de los amplificadores
operacionales.

Para esta nueva representacién del diagrama de bloques del oscilador, la ganancia de lazo
que se obtiene es:

—by - A1 (j@) - N1(Ayg1).-by - Ax (jw) - Ny (Ayg2)
(I-a;-A(jo) Ni(Ayg)-(I—ay - Ay (jo) - Na(Ayg2))

T(jw)= (2.31)
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Para obtener esta expresi6n a partir de la ecuacién 2.4, correspondiente al estudio lineal,
bastarfa con sustituir en esta tltima el producto ganancia-ancho de banda del operacional
por este producto multiplicado por el valor de la funcién descriptiva. De hecho, el efecto de
N(A) podria verse como una reduccién del valor efectivo de la ganancia del operacional,
reduccién mayor cuanto mds haya actuado la parte no lineal. El control de amplitud lo
realiza as{ el propio amplificador, limitando su ganancia cuando la amplitud de la sefial de
entrada crece en exceso.

A partir de esta observacién puede reescribirse la expresién 2.9 para la frecuencia de
oscilacién, quedando:

w2 = %2—[2-co1 ~(a;Nyo +a3Nag)- B (2.32)

donde Njoy N,y representan el valor de Ni(Avd1) Y N2(Avaz) durante el régimen permanente
respectivamente, y se consideran iguales los amplificadores operacionales.

En cuanto la condicion de arranque, es exactamente la misma que la encontrada en el
estudio lineal, pues en el arranque la tensién diferencial de entrada a los amplificadores es
muy pequefia y, por tanto, el valor de la funcién descriptiva asociada es la unidad.

Se procede ahora a analizar cémo se realiza la estabilizacién de amplitud y cémo afecta
esta estabilizacién en la representacién del lugar geométrico de las raices del circuito, y por
tanto, en la situacién de sus polos y en la frecuencia de oscilacion.

2.3.5 Efecto de la estabilizacion de amplitud sobre el L.G.R.

La expresién de la ganancia de lazo del circuito cuando se tiene en cuenta su parte no
lineal, es

k
T(s)= (2.33)
(s=p{")-(s= p§)- (s - PP (s - PE?)
donde
k= "bl 'b2 'Bl -7 'Nl(Avdl)'BZ b)) 'Nz (AvdZ) (2.34&)
y
O ~)+\/a)2-—-4-a) (@1 ~a; - B; - N: (A, )
() _ @y +W9;) WY 2i 1i = G " D " IV Ay
P2 = 5 (2.34b)

(i=12)

Al igual que en el caso del estudio lineal, el origen del L.G.R. parte de 4 polos que
dependen de las caracteristicas del operacional y del valor de los pardmetros a; y a,. Los
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pardmetros b; y b; se encargan de situar los polos del sistema sobre el plano s, ya que
intervienen directamente en el valor del pardmetro k de la ganancia de lazo.

Para que se produzca el arranque del oscilador debe asegurarse que inicialmente los polos
estén en el semiplano derecho dando un valor adecuado a los pardmetros b; y b,. Durante el
inicio de la oscilacidn, la sefial de entrada a los operacionales es suficientemente pequefia
como para que el valor de la funcién descriptiva en los dos amplificadores operacionales
sea 1, tal como indica la Figura 2.8. Es decir el valor de la constante & sera:

k=—b1'b2’Bl'0)1'Bz-(I)2 (235)

A partir de esta situacién de los polos, la amplitud de la sefial sinusoidal crecerd desde O
siguiendo la forma de una exponencial creciente con una constante de tiempo determinada
por la inversa de la parte real de estos polos.

A medida que crece la amplitud de la oscilacién, también crece la amplitud diferencial de
entrada a los operacionales. Para valores de esta amplitud diferencial mayores que el valor
O (Figura 2.8), el valor de Ni(A) decrecerd. Al disminuir el valor de la funcién descriptiva,
disminuird también el valor de la constante k (expresién 2.33), y por tanto los polos se irdn
acercando hacia el eje imaginario, hasta que se encuentren situados sobre €l con lo que la
amplitud de la sefial quedara estabilizada.

En este proceso de estabilizacién de amplitud los polos no se desplazan sobre el L.G.R.
dibujado para el caso del arranque en el que N(A)=1, que corresponderia al L.G.R.
calculado para el caso lineal, sino que la propia forma del L.G.R. varia al variar el valor de
N(A). Tal y como indica la expresién 2.34, no sélo la constante de realimentacién k de la
ganancia de lazo varia al variar el valor de N(A), también los polos de T(s), puntos de inicio
del L.G.R., alteran su posicién. Por lo tanto, la frecuencia final a la que se estabilizard el
circuito no coincidird con el corte del L.G.R. inicial de arranque (el calculado para N(A)=1)
con el eje imaginario, sino que siempre serd algo menor, pues al variar la situacién inicial
de los polos también variard la zona de interseccién.

1 1.2
= o
a 1P
g ~
8-
s L
O
A
2
-] s v .3
o / N
-2 i N
b Pie hES
-4k ~.[B
b 0\
-6} K N
L [o] ~
-8} - S
L - x A S
-1k >4
—1.2.. ] L L " 1 N 1 N L 1 A i 1 " 1 "
-1.5 -1.3 -1.1 -.9 -.? -.5 -3 -.1 .1 .3 .5
Real s

Figura 2.12. Lugar Geométrico de las Rafces con a;=-1, a,=0.1 para N(A,u1)= NofA,u2)=1 (linea continua) y
para Ni(A,q1)= No(A,q2)=0.6 (linea discontinua).
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En la Figura 2.12 puede observarse un ejemplo de variacién de L.G.R.. En dicha Figura, el
punto A representa la localizacién de los polos del circuito para un valor del producto
by-by=-1 (el méaximo posible) en el caso N;(A,41)=N2(Ava2)=1 (arranque del oscilador). El
punto B corresponde a la localizacién de estos polos para el mismo valor del producto
by-by, pero en el caso Nj(A,q1)=Nz(Ay4s2)=0.6 que corresponderfa a un valor final de la
amplitud diferencial de entrada de los operacionales A=2-8. El punto C corresponde a la
situacién de los polos del circuito estabilizado, si los polos de la ganancia de lazo no
variasen al hacerlo el valor de la funcién descriptiva. Para el mismo par de valores (ai, az),
los polos del sistema estabilizado se localizarfan entre los puntos de interseccién B y C
siempre que se cumpliese -b;-b,>0.6%

Se puede concluir que la frecuencia real que se obtendrd en el circuito serd siempre menor
que la calculada a través del andlisis puramente lineal. De hecho, como ya indica la
ecuacién 2.32, la frecuencia de oscilacién final dependerd del valor de N(A) en régimen
permanente. Esta frecuencia serd menor cuanto menor sea este valor, y por consiguiente
cuanto mds lejos estén los polos inicialmente de la situacién de estabilizacién en el eje
imaginario, pues mayor habra sido la variacién de N(A) para llevarlos a su posicién final.
Ademds una disminucién en el valor de N(A) equivale a un aumento en el contenido
armonico de la sefial de salida, es decir, de la distorsién.
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2.4 Determinacion de la amplitud de la oscilacion en
régimen permanente.

La inclusién de la funcién descriptiva en el andlisis del oscilador permite obtener también
una serie de condiciones sobre los pardmetros del circuito para minimizar la distorsién u
obtener una determinada amplitud a la salida de los amplificadores. Cabe recordar en este
punto que la estabilizacién de amplitud de la salida se realiza internamente en el
amplificador operacional, de manera que no se tiene ningin control externo sobre ella. Este
hecho determina que a cada frecuencia de oscilacién le corresponde una teérica amplitud
de salida para distorsién minima, determinada por el valor del slew-rate del operacional
utilizado. De la misma manera, para cada valor de distorsién concreto, corresponde una
determinada amplitud para la tensién diferencial de entrada del operacional.

El grado de distorsién de la sefial de salida de los amplificadores operacionales puede
medirse a través del valor de la funcién descriptiva tal y como indica la expresién (2.29)
que estd directamente relacionada con el valor de la amplitud de la sefial de entrada. Por lo
tanto conocer el valor de esta amplitud en régimen permanente, permite determinar el valor
de la amplitud de la sefial de salida y también el grado de distorsién de esta sefial.

2.4.1 Relacion de las amplitudes diferenciales de entrada a los

amplificadores operacionales en funcion de la pertenencia al
L.G.R. -

La relacién entre las tensiones de entrada y salida de los amplificadores operacionales
viene determinado por las siguientes expresiones (Figura 2.11):

Viar = ay - Vo, +b; - Vo,

2.36
Vid2 =b2 'VOI +aj V02 ( )
Por otra parte en régimen permanente senoidal:
Vo, = Ni(A,1)- A1 (Jo)- Viyy (2.37a)
Vos =Ny(Ayg2) Ay (Jo) - Vigo (2.37b)

Eliminando Vo, en la expresién (2.36) y sustituyendo en ella el valor de Vo, dado por
(2.37a), puede obtenerse una relacién entre las tensiones diferenciales de entrada a los
operacionales en régimen permanente en funcién de los pardmetros del circuito:

(a2 = (@a; = b1y )Ny (4,404 )]
by

Viar - =Viaz (2.38)
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Si se quiere calcular la amplitud de esta tensién diferencial de entrada se debe calcular el
médulo de la expresién anterior:

A ‘[az ~(ayay = b1by )N1 (A, q1) A (jO)
vdl I by

]} = A (2.39)

Por otra parte, teniendo en cuenta que el punto s=j@ pertenece al L.G.R. y por tanto
verifica la ecuacién 1+7{s)=0, se cumple:

1— (a1 N1 (Ayg) A (Jo) +ay Ny (Ayg2) Ay (J©))

. ) (2.40)
~(a1ay = biby )N (A,41) A1 (JOIN2 (Ayg2) A2 (jw) = 0
o0, de manera equivalente:
o 1=aiNy(Ayg)A (o)
a —(ayay = biby )Ny (A1 A (j©) = . 2.41)
142 2 vdl /431 N, (AvdZ)AZ (jo)
De donde la ecuacidn (2.39) puede reescribirse como:
- A (i
LaM@aUe)_, (242)

T BN, (Ayg2)Ar () |

Por otra parte, la expresién de la funcién de transferencia en frecuencia del amplificador
operacional es:

B;wy;
(jo+a;))(jo+w,;)

A(jo)= (2.43)

Combinando estas dos tltimas expresiones con la expresién obtenida para la frecuencia de
oscilacién, se obtiene la siguiente relacién para las amplitudes de las tensiones
diferenciales de entrada de los amplificadores operacionales:

-b, Ni(A
Avdl 'J 2 . 1( le) = Ade (2‘44)
by Ny(Ayg2)

2-23



Capitulo 2

Finalmente para obtener las expresiones que relacionan directamente entre si las
amplitudes de las tensiones diferenciales de entrada, basta sustituir el valor de las funciones
descriptivas Nj(Ava) con i=1,2, por la expresién que las relaciona con estas amplitudes.
Como la expresidn exacta para Ni(A,4) es demasiada compleja, se emplea para el desarrollo
de la expresién (2.44) la aproximacién dada en (2.27b) El hecho de que la funcién
descriptiva sea una funcién definida a tramos obliga a que las expresiones relacionadas con
ella deban también definirse de la misma manera. Asi, deben definirse cuatro zonas de
funcionamiento del circuito, en cuanto sea el primer operacional, el segundo, los dos o
ninguno los responsables de la limitacién por slew-rate.

Si sélo limita el primer operacional, N»(A,5)=1, en consecuencia la relacién entre las
amplitudes dada en (2.44) al sustituir la aproximacién de la funcién descriptiva es :

é@_)( _ Awn)‘bz (Avd2) 245
(5\/1.4 0.46 b _6 , | (2.45)

Si, por el contrario, sélo es el segundo operacional el que realiza la estabilizacién en
amplitud del oscilador reduciendo la ganancia total efectiva del circuito, la relacion en

amplitudes queda:
Ay \-b A
a2 | (1404 m) t=( m) 2.46
[Eepla-oe)e-(5 o

Finalmente, si ambos amplificadores limitan su salida al tener en sus entradas amplitudes
mayores que el valor §, con lo que para ambos el valor de la funcién descriptiva asociada
serd menor que la unidad, la relacién entre amplitudes es:

ﬁﬂ“—) (14--04‘*”"‘)“”l =(Av42)\/(14—04-‘3£) 2.47
(5\/"6bz s W\ 76 @47

En el caso sin limitacién la relacién viene dada por la expresiéon 2.44 con N;(Aua1)=
Ny(Avaz)=1.

La Figura 2.13. representa la relacién entre las amplitudes normalizadas de las tensiones
diferenciales de entrada a los operacionales, en cada una de las zonas de funcionamiento,
para diferentes valores de la relacién -by/b; Esta relacidn se verificard tanto en el arranque
como en régimen permanente.
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Figura 2.13 Representacién de las amplitudes diferenciales de entrada a los operacionales
para diferentes valores de la relacién -b/b,.

2.4.2 Relacion de las amplitudes diferenciales de entrada a los
amplificadores operacionales en funcién de la condiciéon de
oscilacion.

La relacién que cumplen los valores de las amplitudes diferenciales de entrada a los
amplificadores operacionales en régimen permanente puede obtenerse a través de la
condicion de oscilacion. La aproximacién del L.G.R. en torno al eje imaginario por una
pardbola proporciona una expresién para el valor inicial de la parte real de los polos del
circuito responsables del arranque del oscilador (los de parte real positiva).Una manera
compacta de expresar la expresién (2.23) para o) que incluye ademds la funcién
descriptiva, es la que se presenta a continuacién, donde se ha tenido en cuenta que en los
casos précticos de interés la frecuencia de oscilacién es siempre mucho mayor que el valor
del primer polo del operacional (@>>)):

B o2 w? .
o= (a1a2 "ble )Nl (Avdl )Nz (Avd2) -2 14+ g (248)
w0, W3 w3

Este valor o, debe anularse en régimen permanente cuando los polos del circuito se sitdan
sobre el eje imaginario. Si se iguala a cero la expresion (2.48), se obtiene:

2 2
_a.)ﬁ. 1_*_..%_
B>\ w3

Nio(Ayd10)N20(Avar0) = (a3, - biby)

(2.49a)
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Por facilidades de notacién posterior, se define la constante k’ como:

oy @)
5 1+——2“
_ B 05

F=— 2/
(maz - byby)

(2.49Db)

Esta expresién relaciona la frecuencia de oscilacién y los diferentes pardmetros del circuito
con el producto de la funcién descriptiva en régimen permanente en los dos amplificadores
operacionales. Sustituyendo en (2.49a), N;,(A,4i) para i=1,2, por la aproximacién rectilinea
a tramos dada en (2.27b), y teniendo en cuenta de nuevo las cuatro zonas de
funcionamiento del circuito segiin sea el primer operacional, el segundo, los dos o ninguno
los responsables de la limitacidn por slew-rate, se obtiene una relacién directa entre el
valor de las amplitudes A,4;, y la constante &k’ definida en (2.49b).

Asi, si no interviene la limitacién del primer operacional (Ni(Avs)=1) se obtiene la
relacion:

<l Ae _14 K
) 8§ 04 04

Avd 1

(2.50)

Si es el segundo operacional el que no introduce ningin tipo de distorsién en la sefial de
salida (N>2(Ava2)=1), se obtiene:

A Ag _14 K

<1, = —
o 6 04 04

2.51)

En el caso en que limiten los dos amplificadores simultdneamente, la relacién entre
amplitudes es:

144, Kk (1.4 )2 |
Ay _04 5§ 04> \04
5 Ay 14

6 04

(2.52)

y cuando no hay limitacién, aplica la expresion 2.49 con Ni(Avq1)= Nao(Ayg2)=1.

La Figura 2.14. representa la relacién entre las amplitudes de las tensiones diferenciales de
entrada a Jos operacionales, en cada una de las tres zonas de funcionamiento con limitacién
por slew-rate para diferentes valores de la constante k’. Para una frecuencia de oscilacién
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@ y un valor de los pardmetros del circuito determinados, queda fijado el valor de la
constante k’. La curva correspondiente indicard la relacién entre las amplitudes
diferenciales de entrada a los dos amplificadores operacionales en régimen permanente
para cada posible valor de la constante k.

Avd2
S 2
| .
1.6} .- 0=
1.4 :
k’=0.84
T‘ 2 k'=0.95 .- - - - - -
b oneoasew demmeaw
Limita AO,
08l -« - . oL ..
06f - - - - - .
04f - - - . - S
o2l - - ... e NS R B SR
0 . . Aa
o 0.5 1 15 2 5

—
Limita AQ,

Figura 2.14 Representacién de las amplitudes diferenciales de entrada a los operacionales
para diferentes valores de la constante k’

En la Figura 2.15 se representan simultdneamente las curvas de las Figuras 2.13 y 2.14.
Cada una de las curvas de la Figura 2.13 representa la evolucién a lo largo del tiempo de
las mencionadas amplitudes desde la situacién inicial de arranque de la oscilacién (origen
de la grafica) a la situacién de régimen permanente (punto de interseccién con la
correspondiente curva de la grifica 2.14). Para una frecuencia de oscilacién
determinada, a partir del valor de los pardmetros del circuito ay, aa, by, ba, puede obtenerse
la amplitud de la sefial diferencial de entrada a cada uno de los amplificadores
operacionales, en concreto, el valor del cociente -b,/b, determina qué curva marca la
evolucién de estas amplitudes en el arranque, mientras que la combinacién (aaz-b1by)
determina la curva sobre la que se puede obtener el valor de estas amplitudes en el régimen
permanente.
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og - - - - f

og - - -

04 - - Z 2 N I IR

02 -

2

Figura 2.15 Representacién conjunta de las curvas de las Figuras 2.13 y 2.14.
La intersecci6n de las curvas para un valor concreto de k' y - b,/b; determina la amplitud diferencial de
entrada de los amplificadores operacionales en régimen permanente.
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2.5. Calculo de Sensibilidades

El célculo de sensibilidades es necesario para evaluar cémo se ven afectadas las
caracteristicas del oscilador por las tolerancias, las derivas y el envejecimiento de los
componentes, asi como por las no idealidades de los operacionales.

Para el célculo de la sensibilidad de la frecuencia de oscilacién con respecto a los
diferentes pardmetros que la determinan se utiliza el concepto cldsico de medida de

sensibilidad: La sensibilidad de una magnitud M con respecto a un pardmetro X, se define
como

(2.53)

El célculo de esta sensibilidad es de gran importancia prdctica pues permite calcular el
cambio relativo de una magnitud AM/M causado por un determinado cambio relativo en un
componente Ax/x. En concreto, una vez conocida la sensibilidad, el porcentaje de cambio
en la magnitud M se estima como

M
100.2M _100. 57 & (2.54)
M X x

A partir de estos datos y segtin las especificaciones de la aplicacién del circuito oscilador,
se determinard si las discrepancias producidas por estas variaciones estdn atin
comprendidas en los objetivos de disefio o bien, algunos de los pardmetros necesitan ser
ajustados para cumplir estos objetivos.

Utilizando la expresién (2.32) para la frecuencia de oscilacién se han calculado las
expresiones de la sensibilidad de esta frecuencia respecto a los pardmetros del amplificador

operacional y respecto los pardmetros a; y a,. Los resultados obtenidos se presentan-en la
tabla 2.1.

© © @ @ ®
Sor: So! Sy S,’ S,

FA

1 ) ~(aiN +ayN;)B —{(aM)B —(ayV,)B
2 2wy -(alNl +a2N2)B 2-[2(01 _(alNl +02N2)B} 2-[20)1 "(alNl +02N2)B] 2~[2C!)1 —(a!N! +02N2)B}

Tabla 2.1 Sensibilidades de la frecuencia de oscilacién respecto a diversos pardmetros del circuito.
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En la tabla 2.2, se presenta el valor de estas sensibilidades para un caso de disefio a
frecuencias que cumplan la condicién @, >>,/11-0;-®, . (Aproximadamente

@,22--15-10° rad/s en el caso de un tipico AO 741). Como ya se habfa comentado, sélo
tiene sentido plantearse el disefio a altas frecuencias de oscilacién por tanto, normalmente

se estard en una situacién de disefio en la que se cumple esta condicién.

A D

S,

S

S

@, 0, a a,
1 = 0 —ah 1 —ah, 1
‘2“ 2-(aN,+a,N,) 2 2-(qN,+a,N,) 2

Tabla 2.2 Sensibilidades para el caso @, >> \/11- @ - @,

Como puede observarse la sensibilidad de la frecuencia de oscilacién respecto a los
diferentes pardmetros del circuito es siempre menor que 1/2, con lo que las variaciones
porcentuales de los pardmetros se ven reflejadas en un porcentaje menor en la variacién de

la frecuencia de oscilacién.
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2.6 Aplicacion al andlisis y diseiio de osciladores
activos-R en cuadratura.

2.6.1. Introduccion.

Los osciladores en cuadratura son ampliamente utilizados en circuitos electrénicos,
especialmente en aplicaciones de comunicaciones e instrumentacién. Aunque en la
bibliografia pueden encontrarse trabajos que presentan osciladores sinusoidales en
cuadratura de este tipo ([ABU86]-[SAN90]), los andlisis que incluyen los autores estdn
limitados a un modelado lineal en el que las estructuras han sido derivadas heuristicamente.
Se presenta a continuacién el andlisis completo de los circuitos osciladores activos-R en
cuadratura basados en dos amplificadores operacionales. Este tipo de circuito se presenta
como un caso particular del andlisis realizado en apartados anteriores. Como se verd, la
condicién de cuadratura permitird obtener unas expresiones mds sencillas para los
diferentes pardmetros de interés en el circuito, con lo que pueden obtenerse expresiones
que permitan determinar cuantitativamente el valor de la amplitud, distorsién y frecuencia
de la sefial de salida del oscilador en funcién de los valores de los diferentes componentes
del circuito.

V02

h 4

. | \ +
s ) Ao > by
+ Vid, /’ o1 * Vid,
odl

Ax(jw)

5
>
——

S
¥

Figura 2.16 Diagrama de bloques genérico para el oscilador activo-R.

En la Figura 2.16 se presenta de nuevo el bloque genérico para un oscilador activo-R
compuesto por dos amplificadores operacionales. Al igual que en los apartados anteriores,
el amplificador operacional se modela por dos bloques: un bloque no lineal representa la
funcién descriptiva N(A,4) asociada con la etapa de entrada del amplificador operacional,
responsable de la distorsién inducida por el slew-rate, seguido de un bloque lineal que
representa la ganancia en lazo abierto A(jw) del amplificador operacional.
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2.6.2 Condicion de cuadratura

A partir de la Figura 2.16 pueden obtenerse las funciones de transferencia H;(s) y Hx(s) que
relacionan las tensiones de salida de ambos amplificadores operacionales, y que se
expresan como:

Vol(s) _ bl Al(S)Nl(A)

HI(S)= =
Voz(s) 1- ay AI(S)NI(A)

(2.55)

HZ(S) = Voz(s) — bZ A2(S)N2(A)

(2.56)
VOI(S) 1- a - A2 (S) . N2 (A)

A la frecuencia de oscilacién @, el valor que toman las funciones de transferencia
anteriores es:

. W, BN
Hy(jo,) =~ 8028, . 2.57)
Jjoows + (0 - a1 BNy, ) - 0
y
. W, BN.
H,(jw,)= £202BNn, (2.58)

: 73
Jjwowy + @y (wy —a BNy, ) — 0

donde se considera @; <<, .

Debido a que para asegurar la oscilacién los signos de los pardmetros by y b, deben ser
diferentes, y que la condicién de cuadratura impone un desfase entre las tensiones de salida

Vor y Vo2 de 90° a la frecuencia de oscilacidn, la fase de las funciones H,(jw) y Hz(jw) debe
cumplir:

Hyjoo) | _ Hjed|__=
phase[ b :'—-phase[ by =3 (2.59)

Condicion que asegura ademds que el desfase del lazo cerrado serd O de manera que se
cumpla también la condicién de oscilacidn.

Imponiendo esta igualdad a las fases de las ganancias dadas en las expresiones (2.57) y
(2.58), se obtiene la siguiente condicién de cuadratura:

alNlo = a2N20 =aqa-N (260)
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Por lo tanto, Ia frecuencia de oscilacién vendra dada por:
02 = wy(w; —a-N-B) (2.61)
y la condicién de oscilacién puede expresarse como:

w,(w;—a-N-B)
B2

—by-by-Nyy- Ny, = (2.62)

siendo ambas expresiones un caso particular de las deducidas en el apartado 2.3.

2.6.3 Calculo de la distorsion.

Si por consideraciones de disefio, se asume el mismo nivel de distorsién en ambos
amplificadores operacionales (N;,= N;,=N) y la misma amplitud para las sefiales V,; y Vo2,
debe elegirse:

by=-b,=b (2.63)
Como resultado, la condicién de oscilacién (2.62) queda:

(oz(a)l-—a-N»B)

2 a2 _
b2 N? = =

(2.64)

Tal y como se comentd en el apartado de andlisis no lineal, las raices de la ecuacién
caracteristica del modelo de la Figura 2.16 en el caso N(A)=1 se encontrardn inicialmente
en el semiplano derecho, lo que causard el inicio de la oscilacién. La caracteristica de
saturacién no lineal del amplificador operacional dada por N(A) es la responsable de la
estabilizacién de amplitud del oscilador. Por lo tanto, la expresién (2.64) es verificada por
el valor en régimen permanente N de N(A). Este valor N estd directamente relacionado con
el contenido arménico de la salida del oscilador.

Si se cumple la condicién -aNB>>w1 (lo que resulta en disefios a frecuencias superiores a

10 kHz si se utiliza un AO pA741 ), se obtiene la siguiente expresién para N a partir de
(2.64):

(2.65)
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Este mismo resultado puede alcanzarse a partir de la expresion (2.32) de la parte real de los
polos, 6y, Si se aplica la aproximacién parabélica a la ecuacidn caracteristica tal y como se
vio en el apartado 2.3, puede obtenerse la expresién que relaciona 6; con los pardmetros
del circuito. En concreto para el oscilador en cuadratura, la expresién para o, es:

o - —bbyN(A,g)° B? +aN(A,;)Bw, — 010,
1= 2
B

(2.66)

El valor de N(A,z2)=N en régimen permanente cuando la amplitud de la sefial de salida estd
estabilizada, corresponde al valor de N(A,,) cuando la parte real de los polos se anula, es
decir para ¢;=0. Igualando a cero la expresién anterior para G), se obtiene precisamente el

valor para N dado en (2.65) (bajo la condicién a)g >> WiWy ).

A partir de esta expresién se puede obtener directamente una medida de la distorsién
utilizando el cociente entre las amplitudes del tercer y el primer arménicos de la tensién de
salida del amplificador operacional. Utilizando la aproximacién (2.29b) obtenida en el
apartado 2.3.2, la relacién entre el tercer y el primer arménico de la sefial de salida de cada
uno de los amplificadores operacionales, teniendo en cuenta su respuesta frecuencial es:

A 0.9(N ~ N2 )-1- para N =0.6 (2.67)
A 3

donde A3 y A7 son las amplitudes del tercer y primer arménico de la sefial de salida del

AO, respectivamente. Sustituyendo el valor de N de la expresién (2.65) en (2.67), se
obtiene una relacién directa entre los pardmetros del circuito y el nivel de distorsién de la
sefial de salida de los amplificadores operacionales. Como puede observarse, para cada
valor a, es decir, para cada frecuencia de oscilacidn, sélo existe un valor del pardmetro b
que minimice la distorsién de la sefial de salida, tal y como muestra la gréfica del L.G.R.
comentada en el apartado anterior. '

2.6.4 Calculo de la amplitud de la seiial de salida de los
amplificadores operacionales.

La obtencién de una expresion para el valor de la funcién descriptiva de la etapa de entrada
del amplificador operacional en régimen permanente, en funcién de los pardmetros del
circuito, permite la obtencién de una expresién para la amplitud de la sefial de salida del
operacional.

La relacién entre la tensién de entrada y la tensién de salida del AO a la frecuencia de
oscilacién @, viene dada por:

Vo; = N; -|4;(jo)|- Ayg; (2.68)
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Si el ratio de distorsién es menor de 7.5%, o de forma equivalente si Ni(A)=0.6, la funcién
descriptiva puede ser aproximada en torno a &/A=1 con un méximo error del 2.5% como
sigue y seglin se vio en la expresién (2.44):

N; = 1—0.4-(Avd —1) | (2.69)
6 Ji=12) |

donde 6=SR/B, siendo SR el slew-rate del amplificador operacional.

Despejando de esta expresién el valor de pico de la tensién diferencial de entrada, A,y y
sustituyendo N; por la expresién dada en (2.65), puede escribirse la siguiente expresién
para Ayg:

Ay = (3.5 +25 ‘;f’,_’; ) .5 | (2.70)

Combinando las expresiones (2.68) y (2.70) y teniendo en cuenta la ganancia del AO a la
frecuencia de oscilacion, se obtiene la amplitud de la tensién de salida en cada uno de los
amplificadores operacionales a dicha frecuencia:

1 2.5-a-a)2)
V, =] 35+—"F—%1|.§ (2.71)
* \/az-i-bz( b*-B

2.6.5 Efectos de las tolerancias y asimetrias en la condiciéon de
cuadratura.

De la expresién (2.59) puede concluirse que la fases de H,(jw,)/b; y Hz(jw,)/b, deben ser
iguales para asegurar que las sefiales de salida de los dos amplificadores operacionales
estén en cuadratura. Esta situacién se consigue imponiendo la condicién de cuadratura
ayN| = ap N, = aN , obtenida considerando que los pardmetros de los AOs son iguales. Si
existen diferencias entre los valores de estos pardmetros, el desfase relativo entré las
sefiales puede variar.

Si se asume que los dos amplificadores operacionales son diferentes, el desfase entre las
seflales V,; y V,2 ya no serd exactamente 772 y, por tanto, no se obtendrdn sefiales en
cuadratura a pesar de cumplirse la condicién anterior. Una medida del error en fase
introducido en este caso de desapareamiento entre los operacionales puede darse a través
del valor A¢ que se define como: '

phase[V,,,(jw,)]— phase[V,i(jw,)] = —§+ Ag (2.72)
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para b;>0 con:

2A¢ = phase I:—h—’z%—;i)—)-:l — phase [EI—(ZTG)—O—):' (2.73)

De las ecuaciones (2.57) y (2.58) se obtienen las siguientes expresiones para el error de
fase A¢ con respecto al caso de cuadratura ideal:

2
_ 90199 (@1p — 011 — (33 ByNop —a1Bi1Nypy)) | 05(@3 — 1)
20210220, 201020,

Ad (2.74)

donde B;, m;; ¥ ty; con i=1,2 son los pardmetros del AO;.

A partir de esta expresion y considerando que vinicamente los valores del segundo polo son
diferentes (wz2#w;;) y expresando esta diferencia como wy=w;;i(1+a) se llega a:

Ad =Fa 22‘; , (2.75)
De forma similar, si w;2=o,(1£f):
Ag = wa“g—: (2.76)
y si By=B,(1+y), el error A9, vendrd dado por:
A= in Q.77

2w,

Si la condicién de cuadratura debe satisfacerse para un valor especifico de @,, debe
cumplirse en cada AO la siguiente condicién:

©2 = w;(®); — 4;N;pB;) , (2.78)

Si los AO exhiben diferentes caracteristicas la frecuencia de oscilacién vendrd dada por:
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07109, (@011 + @13 —a BNy, —ay By N,
02 = 221 2(@11 + 012 — BN, — BB N),) (2.79)
W31 + @2

y la condicién de oscilacién, para el mismo nivel de distorsién en ambos amplificadores
operacionales es: ‘

bl Bz = "'bz Bl (280)

A partir de las expresiones (2.78) y (2.80), pueden obtenerse los valores de los pardmetros
a; y b; necesarios para conseguir sefiales en cuadratura con un bajo nivel de distorsién si
existen diferencias en las caracteristicas de los amplificadores operacionales. Por un lado,
para garantizar este bajo nivel de distorsion, b, y b2 deben satisfacer la ecuacién (2.80). Por
otro lado, de la condicién (2.75) y de la ecuacién (2.79) puede concluirse que los
parametros a, o a; deben ser modificados de manera que se cumpla la siguiente igualdad:

(@11 — a1 B1N,)A0,

ayB,N,, = q\B|Ny, + 0y + By (2.81)
Si W=y +Aw; y Bo#B,
En este caso la frecuencia de oscilacién viene dada por:
w2 = w,1(w) - BNy (2.82)

2.6.6 Resultados experimentales.

La expresién (2.61) de la frecuencia de oscilacién muestra que para un diseiio en la gama
de frecuencias medias-altas debe imponerse a<0, donde a,=a,=a, para obtener sefiales en
cuadratura. Por otro lado, como se ha visto anteriormente, los signos de b; y b, deben ser
diferentes para asegurar el corte del L.G.R. con el eje jw. Estas condiciones junto con la
expresién (2.62) llevan a una limitacién en el maximo valor de la frecuencia de oscilacién
que puede obtenerse. Esto es debido al hecho que a, y b, no pueden hacerse
simultdneamente grandes y negativos, debido a problemas de implementacién, tal y como
muestra la Figura 2.17 y las expresiones para los pardmetros asociadas.

En este caso, la médxima frecuencia que puede obtenerse depende del cociente /B y del
valor de la distorsién mdximo permitido. Por ejemplo, con wyB=2, N=1 y B=2nl0°
rad/sec el maximo valor de la frecuencia serfa 730 kHz.

Varios diseiios a diferentes frecuencias han sido montados en el laboratorio obteniéndose
una buena concordancia con las predicciones tedricas. La Figura 2.18 muestra la forma de
onda de salida correspondiente al oscilador de la Figura 2.14, que utiliza 2 AO pA741 con
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8=80 mV. Los pardmetros son a;=a,=-0.23, b;=0.77, b,=-0.77. La frecuencia de oscilacién
es 600 kHz, el valor de la funcién descriptiva N=0.78 que representa un ratio de distorsién

de aproximadamente un 5%, y la amplitud de la salida de cualquiera de los dos AO es 130
mV.

R2
{J/\A/\,___ R4
R 1 r_ﬂ/vaf__“___
W - R3
e

L WV -
R
6

AW
R4%R3

Figura 2 17 Oscilador activo-R en cuadratura basado en el modelo de Figura 2.16 donde:

Ry R3 Rs
a) ==, 4y = - + s
R1+'R2 R34‘R4 R54'R6
by =R ___Ra
E% 4'1{4 Eb +'Rh
+0.18
.05/
div
-0.15 —

-2.5u S00n/d1wv +2.5u

Figura 2,18 Seiiales de salida de los amplificadores operacionales del circuito de la Figura 2.17.
La escala del eje horizontal es 500 ns/divisién y la del eje vertical 0.05 V/div.
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2.7 Aplicacidn al diseiio de osciladores.

En este apartado se exponen algunos de los resultados obtenidos en las distintas pruebas
experimentales realizadas de osciladores basados en el diagrama de bloques de la Figura
2.1, con la finalidad de corroborar el andlisis tedrico precedente. El amplificador
operacional utilizado ha sido el popular “741°.

Para la realizacién del circuito que implementa el diagrama de bloques de la Figura 2.1 se
ha elegido una estructura sencilla, que permite realizar cada uno de los pardmetros ay, as,
by y b, con unicamente dos resistencias, y de manera que cada una de estos pardmetros
pueda modificarse independientemente. El circuito implementado es el que se muestra en
la Figura 2.19, en este caso la expresion de los pardmetros a; y b; es:

U MNP . S S . (2.83)

alz—R sy = 2=
1+ Ry Rs+ Ry R+ Ry Ry + Ry

Como puede comprobarse el propio disefio del circuito impone que el signo de los
pardmetros b, y b; sea diferente, condicién necesaria para que el circuito oscile.

Se ha elegido dejar fijos los pardmetros a, y by de manera que la condicién de arranque y la
frecuencia de oscilacién del circuito puedan controlarse mediante los pardmetros b; y a;
respectivamente. Para facilitar el ajuste de los pardmetros, se utilizan dos conjuntos de
valores. Asf, en uno de los circuitos, se eligen las resistencias adecuadas para implementar
los valores a>=0.109 y b;=-0.85, mientras que en €l otro se eligen de manera que a,=0.109
y bi=-0.4. Para implementar los pardmetros a; y b, se escogen resistencias de 5% de
tolerancia. Para realizar los pardmetros a, y b, se escogen sendos potenciémetros de 10 kQ.

Las ecuaciones de disefios son:

e el valor teérico de (a;+a») se obtiene directamente de la expresién (2.9) para la
frecuencia de oscilacién, de manera que la primera ecuacién de disefio es:

2
___a)l

—(ay+ay) = 2-‘915—— (2.84)

e ¢l valor teérico minimo del producto -by-b, se obtiene a partir de la condicién de
arranque/oscilacién (2.8) y puede expresarse como

2
. 0wy (o +a)wy  (a-ay)
min(—b > - + 2.85
in(=bby) 5 2B ) (2.85)
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+ \}lw I 4]'

Figura 2.19. Circuito oscilador activo-R que realiza el diagrama de bloques de la Figura 2.1.

En la tabla 2.3 se presentan los valores tedricos calculados para los distintos pardmetros del
circuito donde se ha supuesto que los amplificadores operacionales son iguales con
B=2-71-1.1-10° rad/s, a;=2-%-5 rad/s y @,=2-m-2-10° rad’s.

frecuencia| a;+az | b1b; a; a by b,
800 kHz | -0.492 {0.5041| 0.109 | -0.601 | 0.85 | -0.593
700kHz | -0.377 | 0.378 | 0.109 | -0.486 | 0.85 |-0.445
600 kHz | -0.277 | 0.274 | 0.109 | -0.386 | 0.85 | -0.322
540 kHz | -0.224 | 0.221 | 0.109 | -0.333 | 0.85 | -0.260
400kHz | -0.123 | 0.124 | 0.109 |{-0.232{ 0.85 |-0.145
300kHz | -0.069 | 0.074 | 0.109 | -0.178 | 04 |-0.184
200kHz | -0.031 | 0.039 | 0.109 {-0.139 | 04 | -0.098

Tabla 2.3 Valores teéricos de los diferentes pardmetros del circuito.

El ajuste de los pardmetros en el circuito implementado en el laboratorio se realiza con el
fin de obtener una frecuencia lo mds cercana posible a la tedrica. Asi, una vez conectado el
circuito se ajusta el valor de los potenciémetros hasta obtener en la pantalla del
osciloscopio la frecuencia deseada. En la tabla 2.4 se presentan los valores reales
implementados en el circuito de los pardmetros a; y b;, para diferentes disefios del
oscilador.
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Frecuencia a az b b,
medida

798 kHz | 0.109 | -0.611| 0.85 | -0.969
700kHz | 0.109 | -0.567 | 0.85 | -0.856
610kHz | 0.109 | -0.524 | 0.85 |-0.577
540kHz | 0.109 | -0.379 | 0.85 |-0.443
400kHz | 0.109 | -0.268 | 0.85 | -0.394
300kHz | 0.109 | -0.197 | 04 |-0.309
200kHz | 0.109 | -0.145| 0.4 |-0.206

Tabla 2.4, Valores reales de los pardmetros a; y by,
para diferentes frecuencia de oscilacién medida.

Las diferencias que se observan entre los valores tedricos de los pardmetros a; y b; de la
Tabla 2.3 y los valores préicticos de la Tabla 2.4, que son los que realmente se han
implementado, son principalmente debidos a:

— Las ecuaciones de disefio que se han utilizado son las que se obtuvieron en el andlisis
lineal del sistema y no tienen en cuenta el proceso de estabilizacién de amplitud. La
frecuencia de oscilacién depende del valor que tome la funcién descriptiva en régimen
permanente (Njo, Nao) en cada uno de los amplificadores operacionales (expresion 2.32,
que se repite en 2.86):

CO% :%—[2'(01 -(alNlo +612N20)'B] (2:86)

Por lo tanto, como necesariamente el valor de Njg y/0 Ny serd menor que la unidad, el
valor de los pardmetros a; y/o a, para obtener una determinada frecuencia de oscilacién,
debe ser mayor que el calculado utilizando sélo la expresidn lineal.

— Aunque se ha considerado que los amplificadores operacionales son iguales, esto no es
cierto en la préctica y, por tanto, las diferencias en el valor de los pardmetros de los dos
amplificadores operacionales deben compensarse con un ajuste adecuado de a; o b;
(pues son los que quedan libres en el circuito implementado como prueba). Por ejemplo,
si el producto ganancia-ancho de banda del segundo operacional (B;) es mayor que el
del primero (B,), el valor del pardmetro a, deberd ser algo menor el calculado
suponiendo que fueran iguales y de valor B, tal y como indica la expresién (2.87).

;) =%£[2‘(01 —(aNyoBy +a; Ny By )| (2.87)

— Se han considerado ideales las impedancias de entrada y salida de los amplificadores
operacionales, cuando en la préctica estas impedancias existen y toman un valor
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considerable respecto a su aproximacién ideal en alta frecuencia. La inclusién en el
andlisis de estas impedancias dependerfa de cada topologia de circuito concreta que se
utilizase y también requeriria su medida en cada amplificador operacional concreto. En
[POR92] se establece que los efectos de estas impedancias son reducir la frecuencia de
oscilacién resultante, por lo tanto, para compensar esta reduccidn, serd necesario elevar
el valor de los pardmetros a, y b, en la practica.

Conocido €l valor de los pardmetros a; y b; y a través de las Figuras 2.13 y 2.14 y de su
representaciéon conjunta en la Figura 2.15, puede calcularse el valor de la funcién
descriptiva en régimen permanente para cada uno de los amplificadores operacionales, y
una estimacion de la distorsién resultante. Para elegir qué curva de cada una de estas
figuras corresponde a cada disefio, debe calcularse el valor del cociente -by/b; y el
pardmetro k' (expresién (2.49b)). En la tabla 2.4 se repressntan estos datos para los
diferentes disefios realizados.

Frecuencia -bs/b, k’

medida

798 kHz -1.14 0.82
700 kHz -1 0.68
610 kHz -0.68 0.77
540 kHz -0.52 0.77
400 kHz -0.46 0.54
300 kHz -0.77 0.74
200 kHz -0.52 0.50

Tabla 2.4. Valores de los pardmetros -by/b, y k' en funcidn de los cuales
se dibujan las diferentes curvas de las Figuras 2.14 y 2.15.

La expresién (2.49a), a partir de la cual se obtienen las curvas de la Figura 2.15, indica.que
el valor del pardmetro k’ coincide con el valor del producto de las funciones descriptivas de
los dos amplificadores operacionales N;y-N2p. Por otro lado, de la ecuacién (2.44) se
obtiene una relacién entre las amplitudes diferenciales de entrada a los amplificadores
operacionales y el cociente N;o/Ny Esta relacién puede describirse de manera alternativa

como:
A1 Mo b N _, (2.89)
Avay Ny \ b1 Ny

Si se tiene en cuenta que en régimen permanente senoidal la amplitud de la sefial de salida
responde a la expresidn:
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Ayol = Aygr - Nio 'lAl(ja)o)‘

' (2.90)
Aypr = Ayg Ny '|A2 (J%)'

y se consideran la funciones de transferencia en frecuencia de los dos amplificadores
iguales, la relacién (2.89) puede escribirse:

Ayl [=by Ny
Aver ¥ b Ny

=1 (2.91)

La expresién (2.91) relaciona los valores de Njy y Ny con los pardmetros b; y las
amplitudes de salida de los operacionales, amplitudes ficilmente medibles en el circuito. A
partir de las expresiones (2.49a) y (2.91), puede calcularse el valor de Njo y Ny, para cada
uno de los disefios presentados. El cdlculo es aproximado en la medida que es también una
aproximacién suponer que las funciones de transferencia en frecuencia de los dos
amplificadores operacionales son iguales. A partir de la estimacién de Njp y Nz, puede
calcularse el valor tedrico para la frecuencia de oscilaciéon de cada uno de los diseifios,
segun la expresion (2.86). En la Tabla 2.5 se muestran ademds de los resultados arriba
comentados, el valor de la distorsién en dB, medida como relacién entre el tercer armoénico
y el primer arménico de la sefial de salida de los amplificadores operacionales, a través de
la relacion (2.29b). El valor de este cociente es mucho menor que el obtenido en el circuito
real (ver Figuras de la 2.20 a la 2.30). La razé6n principal de esta diferencia es que el valor
de la distorsién es muy sensible al valor de N, y ésta ha sido calculada bajo la hipétesis de
operacionales iguales, que nunca se da en un circuito real.

Frecuencia N N3 Frecuencia Distorsion Distorsion

medida ’ tedrica As/A sefial Vy | As/A, sefial V,
798 kHz 0.77 1 817 kHz -26dB - -0

700 kHz 0.83 0.82 643 kHz -27dB -27 dB
610 kHz 0.87 0.89 639 kHz -29dB -31dB
540 kHz 0.84 0.91 528 kHz -28 dB -32dB
400 kHz 0.70 0.78 382 kHz -24 dB -26 dB
300 kHz 0.78 0.95 335kHz -26 dB -37 dB
200 kHz 0.64 0.79 220 kHz -23dB -26 dB

Tabla 2.5 Valores de la funci6én descriptiva Nyy y Nysen régimen permanente de cada uno de los
operacionales, y frecuencia de oscilacidn tedrica que deberia obtenerse con estos pardmetros.

En las siguiente figuras se presentan las sefiales obtenidas en la pantalla del osciloscopio
para los diferentes disefios implementados y se representan tanto en el dominio temporal
como frecuencial. Aunque el tercer arménico de la sefial de salida del amplificador
operacional debe ser el mayor debido a la simetrfa impar de la funcién no lineal, aquellas.
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sefiales en que la amplitud es muy pequefia y, por tanto, comparable al valor de la tensién
de offset, dicha tensién provoca que la sefial deje de estar centrada en el cero y por tanto
aparezca un valor relevante para el segundo arménico de la sefial.

N A A
N A AN
AR AN
i e L AR AR

AT AR ALY YA
i Ay
N A YA B AV

Figura 2.20 Forma de onda obtenida en las salidas V, y V; del circuito de la Figura 2.19,
para una frecuencia de salida de 200 kHz.
Amplitud de la sefial V;: A;=790 mV, amplitud de la seiial V3: A;=630 mV.
Eje vertical: 200 mV/div; eje horizontal: 2 ps/div.

AT A1
AN N VA AN A
ST YA A N WAL
i N A I RN A B I AV A

LA A/ B N WA Y
S/A\S ARV

= 4 N4 o

Figura 2.21 Forma de onda obtenida en las salidas V, y V, del circuito de la Figura 2.19,
para una frecuencia de salida de 300 kHz.
Amplitud de la sefial V;: A;=300 mV, amplitud de la sefial V;: A,=290 mV.
Eje vertical: 50 mV/div; eje horizontal: 1 ps/div.
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1
g

l’ =

E44.14 KHz/div l

Figura 2.22. Representacién en el dominio de la frecuencia de la sefial V
generada por el circuito de la Figura 2.19.
Frecuencia del arménico principal: 300 kHz.
Eje vertical: 10 dB/div; eje horizontal: 244 kHz/div.

S AN AN IR AN T AN A

/
[NV N/ NY
\/

A\ N N

Figura 2.23 Forma de onda obtenida en las salidas V, y V, del circuito de la Figura 2.19,
para una frecuencia de salida de 400 kHz.
Amplitud de la sefial V: A;=310 mV, amplitud de la sefial V,: A,=205 mV.
Eje vertical: 100 mV/div; eje horizontal: 1 ps/div.

s =5 2

] '

244.14 KHz/div

Figura 2.24. Representacién en el dominio de la frecuencia de la sefial V,;
generada por el circuito de la Figura 2.19.
Frecuencia del armdnico principal: 400 kHz.
Eje vertical: 10 dB/div; eje horizontal: 244 kHz/div.
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Figura 2.25 Forma de onda obtenida en las salidas V, y V, del circuito de la Figura 2.19,
para una frecuencia de salida de 540 kHz. '
Amplitud de la sefial V: A;=50 mV, amplitud de la sefial V,: Ap=94.5 mV.
Eje vertical: 50 mV/div; eje horizontal: 1 ps/div.

{10 dB/div

Tk

WM

[44.14 KHz/div |

Figura 2.26. Representacién en el dominio de la frecuencia de la sefial V,
generada por el circuito de la Figura 2.19.
Frecuencia del arménico principal: 540 kHz.
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TN VIS
7T TN

Figura 2.27 Forma de onda obtenida en las salidas V, y V, del circuito de la Figura 2.19,

para una frecuencia de salida de 610 kHz.
Amplitud de la sefial V: Aj=120 mV, amplitud de la sefial V: A2=100 mV.
Eje vertical: 50 mV/div; eje horizontal: 400 ns/div.

N

E88.28 KHz/div !

Figura 2.28. Representacién en el dominio de la frecuencia de la sefial V,
generada por el circuito de la Figura 2.19.
Frecuencia del arménico principal: 610 kHz.
Eje vertical: 10 dB/div; eje horizontal: 488 kHz/div.
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Figura 2.29 Forma de onda obtenida en las salidas V; y V, del circuito de la Figura 2.19,
para una frecuencia de salida de 700 kHz.
Amplitud de la sefial V: Aj=117 mV, amplitud de la seiial V;: A;=117 mV.
Eje vertical: 50 mV/div; eje horizontal: 400 ns/div.

\ i
el B i
VMJMW Mo uth WWV

E88.28 KHz/div I

Figura 2.30. Representacién en el dominio de la frecuencia de la sefial V,
generada por el circuito de la Figura 2.19.
Frecuencia del arménico principal: 700 kHz.
Eje vertical: 10 dB/div; eje horizontal: 488 kHz/div.
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Figura 2.31 Forma de onda obtenida en las salidas V; y V; del circuito de 1a Figura 2.19,

para una frecuencia de salida de 798 kHz.
Amplitud de la sefial Vy: A1=70 mV, amplitud de la sefial V: A2—85 mV,
Eje vertical: 50 mV/div; eje horizontal: 400 ns/div.
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Figura 2.32. Representacién en el dominio de la frecuencia de la sefial V,
generada por el circuito de la Figura 2.19.

Frecuencia del arménico principal: 798 kHz.

Eje vertical: 10 dB/div; eje horizontal: 488 kHz/div.
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Modelado del amplificador operacional
realimentado en corriente

3.1. Introduccion

En su esfuerzo por aproximarse al operacional ideal los fabricantes intentan no sélo
maximizar la ganancia de lazo abierto y minimizar los errores de entrada como la tensién
de offset, las corrientes de polarizacién y el ruido, sino también asegurar un adecuado
ancho de banda y tiempo de establecimiento.

Al ser bdsicamente elementos procesadores de tensién los amplificadores operacionales
estdn sujetos a limitaciones de velocidad inherentes a la operacién en modo tensién como
son principalmente las capacidades pardsitas de los nodos y las frecuencias de corte de los
transistores. Particularmente importante es el efecto de las capacidades pardsitas. Por el
contrario, es bien conocido que el procesado de corrientes es mucho mds rdpido que el
procesado de tensiones. El efecto de las inductancias pardsitas en el circuito es menos
importante en la banda de frecuencias de interés que el causado por las capacidades y los
BJTs pueden conmutar corrientes mucho mds rdpidamente que tensiones. Estas razones
tecnoldgicas son la base de la légica ‘emitter-coupled’, los DACS bipolares, los circuitos
translineales, los current -conveyors y la topologia de amplificadores de alta velocidad
denominada realimentacién en corriente.

Para una verdadera operacién en modo corriente, todos los nodos del circuito deberian
idealmente mantener una tensién fija para evitar el efecto degradante de las capacidades
pardsitas. Sin embargo, como la salida del amplificador debe ser una tensién, alguna
manera de operacién en modo tension debe ser tratada en algin punto. Esto se consigue
empleando configuraciones que son inherentemente inmunes al efecto Miller, como son las
configuraciones en colector comtin y Cascode, y alimentando los nodos con etapas push-
pull para cargar y descargar rdpidamente las capacidades pardsitas.

Para asegurar unos tiempos subida y bajada simétricos, los transistores npn y pnp han de
tener unas caracteristicas comparables en términos de frecuencia de corte f.
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Tradicionalmente los pnp han disfrutado de unas caracteristicas mucho peores que las de
los npn. Sin embargo, el desarrollo de un proceso tecnolégico realmente complementario
ha permitido obtener velocidades en ambos tipos de transistores realmente comparables, lo
que ha permitido el avance de las técnicas denominadas en modo corriente.

En la actualidad los amplificadores operacionales realimentados en corriente (CFOA) son
reconocidos por su excelente comportamiento en alta velocidad y alto slew rate en
aplicaciones de procesado de sefial analégica. Tradicionalmente, se ha presentado el CFOA
como un simple amplificador operacional de gran velocidad. De hecho algunos fabricantes
incluso han omitido en sus hojas de especificaciones que se trata de un dispositivo
radicalmente diferente en su concepcién. Es cierto que en muchos casos el CFOA puede
actuar como un operacional convencional, de hecho las patillas de conexién son
perfectamente compatibles con las de un operacional cldsico. Sin embargo utilizarlo como
un simple AO restringirfa mucho las posibilidades del dispositivo.
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3.2 El amplificador operacional realimentado en
corriente

El amplificador de transimpedancia o amplificador operacional realimentado en corrriente
(CFOA) fue introducido por Nelson y Evans [NEL85]. La primera compafifa en utilizar
este método de realimentacién, en operacionales disponibles comercialmente fue
Comlinear Corporation (utilizando una tecnologia hibrida), pero fue rdpidamente seguida
por numeroso fabricantes incluyendo, Elantec, Analog Devices y PMI (hoy parte de Analog
Devices).

Como se muestra en la Figura 3.1 la arquitectura de un CFOA se basa en un buffer de
entrada y una etapa de transimpedancia.

i >

Vi
oo

Vn

Figura 3.1. Modelo del Amplificador Operacional Realimentado en Corriente.

El buffer de entrada es un seguidor de tensién de ganancia unidad conectado a través de las
entradas. Su funcién es forzar que la tensién Vn siga a la tensién Vp, como se hace en un
amplificador operacional convencional a través de la realimentacion negativa. Sin
embargo, debido a la baja impedancia de salida del buffer, la corriente puede ficilmente
fluir hacia dentro o fuera de esta entrada inversora.

La amplificacidén es proporcionada por una etapa de transimpedancia que es alimentada por
un espejo que sensa la corriente In proporcionada por el buffer a la red externa, y produce
una tensién de salida

Vo(s) = Z7(s)- In(s) 3.1

donde Zp(s)es la ganancia (transimpedancia) del amplificador, en V/A 0 Q, e I,(s) es la
corriente de salida del nodo inversor.

Para apreciar completamente el funcionamiento interno del CFOA, es instructivo examinar
el diagrama de la Figura 3.2. El buffer de entrada estd compuesto de los transistores Q1 a
Q4. Los transistores Q1 y Q2 forman una etapa simétrico-complementaria (push-pull) de

33
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baja impedancia de salida, y Q3 y Q4 proporcionan la compensacién de la tensién VBE del
par push-pull y aumentan la impedancia de entrada.

=

8

L, }__r%_r:q
O/ %

I
EQI | Kle
Vp Qs L] Va Qi3 Yo
I ?
Q4 ;i " Qs e
W Q Qs
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Q9:|———‘5{ Q2
:

Figura 3.2. Modelo de transistores del amplificador operacional realimentado en corriente.

Sumando las corrientes en €l nodo inversor se obtiene I;-I,=In, donde I; e I, son las
corrientes de los transistores Q; y Q.. Dos espejos de corrientes consistentes en los
transistores Qs a Q7 y Qg a Qqy, reflejan estas corrientes y las recombinan en un nodo
comin (base de Qi3 y Qu4), que posee una alta resistencia (Rr) responsable de la alta
ganancia en continua del CFOA, y una capacidad paralelo (Cr) responsable del polo
dominante de su caracteristica frecuencial constituyendo ambas una impedancia Zr de la
Figura 3.1. Por la accién del espejo, la corriente a través de esta impedancia es Iz=I;-I. La
tensién desarrollada en esta impedancia es copiada por el buffer compuesto por los
transistores Q3 a Q¢ al terminal de salida.

A pesar de que no es la dnica arquitectura para el CFOA, es casi con toda seguridad la mds
rdpida, presentando una implementacién sencilla de la etapa de ganancia. Ademds,
practicamente todos los disefios disponibles provienen de esta configuracién, por lo tanto
puede ser considerada representativa de la tipica estructura de un CFOA y es la topologia
elegida para realizar el andlisis del comportamiento frecuencial de la etapa.

En la Figura 3.3 se presenta un circuito simple que utiliza el CFOA para implementar un
seguidor de tensién y que permitird entender el funcionamiento interno del amplificador. Si
se supone que la entrada positiva y la salida han permanecido a cero voltios durante
bastante tiempo, y se aplica un escalén de 0 a 1 voltio a la entrada positiva, el buffer de
entrada (Q; a Q) copiard rdpidamente el escalén en el terminal negativo de entrada. El
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escal6n de tension es entonces aplicado sobre la resistencia de realimentacién Rf, ya que la
salida no ha tenido tiempo a cambiar desde los cero voltios de reposo. Si la resistencia es,
por ejemplo, de 1 k€, un valor tipico, el escalén de 1 voltio causard una corriente
transitoria de 1 mA sobre esta resistencia Rf. Esta corriente serd proporcionada por Q;. El
miliamperio de corriente a través de Rf es entonces transferido por el espejo superior al
nodo de ganancia (bases de Q3 y Qi4) y sirve para aumentar la tensién de este punto segiin
una dindmica fijada por el valor de la capacidad y de la resistencia equivalente de este
nodo. La salida, siguiendo a este nodo de ganancia, aumentard su tensién hasta que se
alcance el equilibrio cuando no circula corriente por la resistencia Rf y las corrientes en el
nodo de ganancia quedan equilibradas, al mismo tiempo que Vp=Vn=Vo.

Qs :‘I——E—l‘%czg
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Figura 3.3. Modelo de transistores del amplificador operacional realimentado en corriente
en configuracién de seguidor de tensién.

Aunque la topologia de la Figura 3.2 es bastante representativa de los amplificadores
existentes, algunas variaciones significativas pueden ser destacadas. Una posible variacién
es el uso de transistores conectados como diodos complementarios [BOW90a] en los
emisores de los 4 transistores del buffer de entrada. Esta inclusién balancea el offset
causado por el hecho de que los transistores pnp tienen una Vbe(on) diferente de los npn.
Por otro lado algunos CFOAs de segunda generacién cambian la estructura del buffer de
entrada formada por 4 transistores, por una formada con 8, de manera que se mejoran las
caracteristicas en DC del integrado [SCH94]. En otro articulo [BAL97] se propone sin
embargo, un cambio en la estructura del buffer de salida de cara a conseguir
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simultdneamente un gran margen dindmico de la tensién de salida y las corrientes de salida.
La etapa de salida propuesta en este trabajo estd compuesta de 12 transistores que forman
una etapa de gran corriente de clase AB. En [ARB92] se propone también una estructura

diferente para el buffer de salida basada en un esquema de fuente de corriente flotante, que
se utiliza como salida en clase A.
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3.3 Modelado del CFOA

3.3.1 Introduccion

El modelo frecuencial cominmente utilizado en la bibliografia [STE93]-[FRA89] para
representar el comportamiento del CFOA es el modelo de 1 polo. Este polo corresponde
con ¢l polo de la transimpedancia que caracteriza el CFOA. De hecho en la mayoria de las
aplicaciones este polo es utilizado para implementar un determinado comportamiento
frecuencial en el circuito a disefiar. Asi podemos encontrar en la bibliografia [EVA93]-
[SOL96]-{WU95] muchas aplicaciones del CFOA que implementan diversas funciones de
transferencia aprovechando la existencia de este polo. Ademds la posibilidad de conexién
de elementos en el nodo de transimpedancia que presentan algunos integrados y por tanto,
la posibilidad de controlar este polo, lo convierten en el principal elemento para definir el
comportamiento frecuencial del CFOA.

Sin embargo, si sélo se tiene en cuenta un comportamiento de primer orden, el disefio
queda limitado en un margen frecuencial muy pequefio comparado con el ancho de banda
total del CFOA. De hecho, muchos de los problemas que manifiesta, que incluso el
fabricante suele indicar en las hojas de caracteristicas, como pueden ser la inestabilidad del
CFOA con realimentacién a través de un condensador o los picos en la funcién de
transferencia para ciertas resistencias de carga, no pueden ser explicados por este modelo
sencillo.

Un modelo mds completo para el CFOA es el modelo de dos polos: un primer polo
correspondiente al nodo de transimpedancia y un segundo polo que modela la transferencia
en frecuencia de los espejos de corriente. Este modelo de dos polos permite explicar alguno
de los comportamientos antes anunciados [TOU96]-[NEA97], como la inestabilidad del
circuito realizado con un CFOA realimentado a través de un condensador. Sin embargo,
este modelo sigue dejando sin explicacién otros comportamientos importantes del
amplificador en alta frecuencia.

Otros modelos, como el presentado en [BOW90], siguen llevando algunos transistores en
su estructura y son demasiado complejos para el propdsito requerido de un modelo que
permita una orientacién al disefio. El modelo presentado en [NIX90] es mucho mds
sencillo que el anterior y mds fdcil de entender. El modelo presentado incluye las
impedancias de entrada y salida del CFOA (aunque de forma simple), pero la respuesta en
frecuencia es modelada por un nico polo, que como se verd es insuficiente.

Por todo ello parece evidente la necesidad de determinar un macromodelo sencillo que no
s6lo permita la simulacién de circuitos que incluyan el CFOA sino que también pueda
utilizarse en un andlisis manual. '

3.3.2 Eleccion de un modelo

Una vez presentada la estructura interna bdsica del CFOA, y explicado su funcionamiento
interno en un caso simple, se estd en disposicion de pasar al andlisis exhaustivo de su
estructura interna. Este andlisis, que se plantea separadamente para cada una de las etapas
internas que componen el CFOA, permitird profundizar en el conocimiento del integrado y
tiene como principal objetivo la obtencién de un modelo frecuencial ‘completo’.
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El andlisis consistird en sustituir cada uno de los transistores de cada uno de los bloques
por su modelo frecuencial, y a partir de este circuito equivalente realizar un estudio
analitico que permita caracterizar el bloque completamente. El andlisis ird dirigido a
obtener un modelo para cada etapa interna, en concreto un bipuerto equivalente para cada
uno de los buffers y espejos internos.

Las caracterfsticas mds importantes que debe poseer el modelo escogido para representar el
bipuerto, deben ser:

-debe ser ficilmente simplificable en el caso en que el objetivo sea un analisis rdpido de
primera aproximacion,

-el modelo debe reflejar, en la medida de lo posible, 1a realidad fisica de la etapa,

-todos los pardmetros del modelo deben poder ser deducidos de forma sencilla a partir de
medidas experimentales o de las especificaciones técnicas del dispositivo.

La configuracién elegida para la representacion del bipuerto que representa los buffers de
entrada y de salida, y que por tanto, deberd modelar adecuadamente la copia de tensién,
serd la configuracién con pardmetros tipo g (entrada tipo Norton, salida tipo Thevenin).
Para la representacién del bloque que constituye el espejo y que tiene como funcién
principal la copia de corriente, es més adecuada la configuracién tipo & (entrada tipo
Thevenin, salida tipo Norton). Esta configuracién es la mds indicada, pues permite modelar

de forma muy sencilla los pardmetros ideales del CFOA tal y como se mostrard a
continuacién.

La representacién de un bipuerto genérico mediante los pardmetros g (entrada Norton,
salida Thevenin) es la mostrada en la Figura 3.4.

I
1‘1 822(8) Lo
+ +

8i12(8)-I +

1
V1 l VZ
811(s) © OB

Figura 3.4. Representacién de un bipuerto genérico mediante los pardmetros tipo g.

Las relaciones entre las variables de entrada y salida son

I =g11()- V1 +g12(5)- I

3.1
Vo =g21(8) VI +g02(5)- I

En el caso del bipuerto tipo /1 la representacién genérica es la representada en la Figura 3.5.

3-8



Modelado del amplificador operacional realimentado en corriente.

-I’—+ h(s) 4...—12
+
+ ~+ | hia(s)-Va .
Vi Vs
has(s)-1y hy (s)

Figura 3.5. Representacién de un bipuerto genérico mediante los pardmetros tipo h.
Las relaciones entre las variables de entrada y salida son

VI =h11(6‘)'11 +h12(S)'V2

(3.2)
12 = hZI(S)' Il +h22(s) . V2

El objetivo es pues calcular para cada una de las etapas internas del modelo genérico del
CFOA, la expresién de los pardmetros g11(s), £12(5), g21(5) ¥y g22(s) en el caso de los buffers,
y los pardmetros hy,(s), h12(s), h21(s) y h2a(s), para los espejos.

Para un CFOA ideal, la impedancia de la entrada no inversora es infinita, la copia de
tensién de los buffers de entrada y salida es perfecta, la impedancia de salida de ambos
buffers nula, la copia de corriente de los espejos tiene ganancia unidad, y el nodo de
transimpedancia lo forman el paralelo de la resistencia de salida del espejo con la
impedancia de entrada del buffer de salida. Para este elemento ideal se obtienen los
siguientes valores para los pardmetros g y h:

o buffer de entrada ideal:

=0 =0
811 812 (3.3)
g21=1 gpn=0
e espejo ideal:
hyy =0 hj; =0 )
- =1 34
hy1 =1 hy ~/222(s)
¢ buffer de salida ideal:
R S
811 Z“(S) 812 (3.5)

g21 =1 822 =0

siendo Z7(s) = Z11(s)/ / Z5 (s) , la transimpedancia del CFOA.
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La representacion del modelo equivalente de 1a unién de las tres etapas, es decir, del CFOA
ideal completo, es

Vp —

Vr Vo
+
i
— In 0 Zx(s) I <> V1
Vn 1
- -
In —+ -~

Vp

Figura 3.6. Modelo equivalente del Amplificador Operacional Realimentado en Corriente ideal.

Para realizar el andlisis, como ya se ha comentado, se sustituye cada transistor por su
modelo frecuencial equivalente. El modelo de pequeiia sefial que se utiliza para cada uno
de los transistores es el modelo hibrido en 7 [GEI90]. El valor de los diferentes parametros,
cuando sean necesarios para poder realizar una simulacién se toman de [GEI90].
Evidentemente, la tecnologia no coincidird exactamente con la utilizada en la construccién
de cada CFOA en particular, pero si servird como referencia para observar las lineas
generales de funcionamiento y el orden de magnitud de los pardmetros que las caracterizan.
Dado que se considera una tecnologia totalmente complementaria, en general se tomarén
como iguales los dos tipos de transistores: los npn y los pnp. De hecho, ha sido el
desarrollo de una tecnologia totalmente complementaria la que ha permitido el desarrollo
de este tipo de amplificadores. En todo caso sobre el comportamiento global del sistema
siempre dominard la dindmica introducida por los transistores pnp, por ser estos mds lentos
[FRI96]-[BAL97].

3.3.3 Las etapas de entrada y salida

Las 3 propiedades bésicas de la etapa buffer son:

— Laimpedancia de entrada es muy elevada, idealmente infinita,
— la ganancia de tensién es [,

~ la impedancia de salida es muy baja, idealmente nula.

Cada una de estas etapas de ganancia unitaria estd compuesta por dos etapas amplificadoras
en paralelo las cuales, a su vez, estdn compuestas por 2 etapas colector comun en cascada.
(La etapa colector-comuin recibe también el nombre de seguidor de emisor). El circuito de
transistores que componen el buffer es el que se representa en la Figura 3.7.
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I, |
o
I Qs I,
— —
i Vo

Qa

L (D

Figura 3.7, Buffer de tensién que constituye la etapa de entrada y de salida.

Realmente el colector del segundo de los transistores no estd directamente conectado a un
nodo de referencia, sino que estd conectado a la entrada del espejo. El equivalente
Thevenin de la entrada del espejo como se verd en el siguiente apartado, puede reducirse a
una impedancia de entrada. Si esta impedancia de entrada se tiene en cuenta en el andlisis
del buffer de entrada, los resultados son practicamente iguales a los obtenidos considerando
el buffer aislado. Por simplicidad entonces se supondrd que el buffer estd compuesto por
los 4 transistores conectados en la configuracién de colector comiin, sin ninguna conexién
al espejo.

En primer lugar se estudiard el comportamiento de la etapa bésica en colector comin de la
cual se compone el buffer de entrada y el de salida. El principal objetivo de esta etapa,
también denominada seguidor de emisor, es convertir el nivel de impedancias de alto a
bajo [LAK94], pasando as{ de una alta impedancia de entrada a una baja impedancia de
salida. El andlisis de esta etapa permitird obtener una primera idea de cémo serd el
comportamiento del buffer completo.

En la Figura 3.8. puede verse el modelo de hibrido en n del transistor utilizado como
seguidor de tensidn que constituye el circuito equivalente AC del seguidor.

\"%
L B
b I Cil | L
A ;
V-
+ 2
a) b)

Figura 3.8. Simbolo del transistor en configuracién en colector comiin (a)

y modelo equivalente hibrido en & (b).
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Se definen, por comodidad en el calculo y en la representacion los pardmetros g,y g, ,
como las inversas de la resistencias Ry y R,. Para esta etapa se obtienen los siguientes
pardmetros g que modelan el bipuerto formado por el transistor en su configuracién de

colector-comnin;

C::Cpsz +((8m * 8o +g:r)C;1 +g0C,;)S+gog,r

g =
Crs+(gm +80+8r)

(Crs+gr)
g12(s) =~ 2%
12 (C,;s-*-gm)
Cps+ +
g21(s)= T gm gﬂ'
Cas+8m+8n+8o
1
82(s)=

Crs+8m+8r+8,

(3.6a)

(3.7a)

(3.8a)

(3.9a)

Teniendo en cuenta que g,>>g, gr [GEI90] y que g, = g% estos pardmetros pueden

aproximarse por las siguientes expresiones

C,,Cusz '*'(gmcp ’*‘gocrr)s'*'gogn

s) =
&11() Cost g,

1 (ﬂc%ms+1]

812(8) =——

B ( ”gms-i-l)

821(s)=1

5) = ———
822(5) Crs+8m

(3.6b)

(3.7b)

(3.8b)

(3.9b)

La observacion de estas expresiones nos permite determinar que la etapa bdsica en
colector-comiin, tiene una ganancia pricticamente unidad (g,; =1), por lo que es

adecuada para la realizacién del seguidor de tensidén, pero es una etapa no unilateral
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(g12 #0). Se tiene entonces que la corriente de entrada de la etapa depende de la

impedancia de carga, es decir, la impedancia que se ve a la entrada dependera de la carga
de la etapa. Esta circunstancia serd especialmente importante en los puntos donde la
impedancia de entrada sea el factor dominante del comportamiento global del circuito.

Si se tiene en cuenta que el buffer de entrada (o el de salida) estd compuesto por 2
amplificadores colector-comin duales en paralelo, que a su vez estan compuestos por dos
etapas colector-comtin en serie, puede predecirse que en estos buffers se producird también
un fenémeno de bilateralidad.

Esta no unilateralidad del buffer se hace especialmente importante en el de salida, pues el
nodo de transimpedancia del CFOA se obtiene precisamente sobre la entrada de este buffer.
Si la impedancia de entrada de este buffer depende de la carga colocada a la salida del
CFOA, también lo hard la transimpedancia y por tanto, la funcién de transferencia global
del circuito, pues es precisamente sobre este nodo donde se tiene la dindmica determinante
de la ganancia del amplificador.

El esquema de transistores que componen el buffer es el que se represent6 en la figura 3.7.
y el circuito a analizar que se obtiene sustituyendo cada uno de los transistores seguidores
de emisor en cascada (por ejemplo el Q; y el Q;) por su modelo hibrido en 7 es el
representado en la Figura 3.9. A partir de los pardmetros equivalentes g de este bipuerto,
pueden obtenerse los pardmetros G totales del circuito, pues el buffer es la conexién en
paralelo de dos circuitos como el representado en la Figura 3.9.

L
L +
fipud V2
Vi =
a)
VP + Vn
- ‘ + ‘ l -
I Cnl l Cyl ! I
_ I 1 ~
+ i Rx Rr +
Vi Z~c R, Z—C R, V2
K gm'Vp o K gm'Vn
b)

Figura 3.9. Transistores en configuracién colector comtin-colector comiin, que forman Ia mitad de la etapa
buffer (a) y su modelo equivalente en 7.

El pardmetro gj;(s)que representa la admitancia de entrada de la etapa con la salida en
cicuito abierto (/>=0), se compone de 3 ceros y 2 polos, como puede comprobarse en la
expresion dada en (3.10a) donde tinicamente se ha realizado la aproximacién g,>>g,, gx-
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(ZC#C% + C,,Cf,)s3 +(3C,, + C#)C‘ug,,,s2 + C”g,zn S+8m8o8n
Cr(Cr +Cp )s* +2Crgms +gm

g1 (s) = (3.10a)

Puede comprobarse que uno de los ceros y uno de los polos se compensan entre si y los
otros dos ceros estdn mucho mds alld de las frecuencias de uso del transistor. Una buena
aproximacién para este pardmetro es pues, un cero real. En la Figura 3.10 se representa un
diagrama de Bode de la variacién de la inversa de este pardmetro con la frecuencia,
juntamente con la aproximacién de primer orden dada por

1 - 1 3.10

El correspondiente valor para la etapa buffer completa serd Gy (s) =2-gy1(s).

200 ! : ! :
m 100k----cemm-n et e I 731 (1 N i
S : ! :
f el 1 1 t
5 : : : e N
O ! ; D gnGoy " T
-100 : . H H
10° 10° 10° 10° 10" 10%
Frequency (rad/sec)
o IOy WnGey T i}
© 1 simplificadaz - -~ ----- -
§ N :\A
o] EO— R 411142 R - S— .
.150 : — H H
10° 10° 10° 10° 10" 10"
Frequency {radfsec)

Figura 3.10. Representacién del Diagrama de Bode del Pardmetro
1/g11(s), sin ningdn tipo de aproximaci6n, y de su expresién simplificada (3.10b).

El pardmetro g;,(s), responsable de la bilateralidad de la etapa, se compone de dos polos y

dos ceros (un par por cada transistor simple conectado en colector comutin), la expresién
simplificada segiin la relacién g,>>g,, gres

C,"l,s2 +2C,,g,,s+g,2,
c.{C, +C,)s? 2C, +C 2
n:( nt y)s +gm( xt #)S-Fgm

812(8) =— (3.11a)
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.En la Figura 3.11. puede observarse el diagrama de Bode del valor real del pardametro y de
la aproximacién obtenida mediante la expresién (3.11b)

(3.11b)

Este parimetro tiene un valor de I/ a bajas frecuencias (y por tanto un valor despreciable,
en aplicaciones tipicas) y alcanza valores cercanos a la unidad en muy altas frecuencias a
medida que el condensador C, tiende a cortocircuitar la base y el emisor del seguidor de

tensién. Por lo tanto a frecuencias mayores, mayor serd la relevancia que tomaréd este
factor. La existencia de la bilateralidad del buffer es especialmente importante en el de
salida. Ello es debido a que la corriente que este fenémeno produce sobre su impedancia de
entrada, se suma con la corriente que viene de los espejos para formar la ganancia del
circuito en el llamado punto de transimpedancia. La consecuencia es que la exactitud en
ganancia se ve reducida debido a que el buffer refleja la carga como una reduccién de la
impedancia efectiva en el nodo de transimpedancia, tal y como se detecta en algin estudio
del comportamiento de los CFOAs [HAR92]. El tinico macromodelo que se conoce en la
literatura que tiene en cuenta el error introducido por la no unilateralidad de los buffers es
el presentado en [ROA94]. En dicho articulo se modela la bilateralidad de la etapa
seguidora con un factor constante o relacionado con la 3 del transistor por la expresién
a=(f-1)/B. Como se muestra en este apartado, una modelacién correcta de este

fenémeno debe tener en cuenta que depende de la frecuencia seguin la expresion dada en
(3.11b)

'{ """""" I‘ """""" - =1 = —
E : g'n(j@ : ng 120
Q ; E sxmpllﬁcadas E
§ O poeeenee [ AN promeee 1
© , \ . '
-100 H H i E
10° 10 10° 10° 10" 10"
Frequency (radfsec)
0 : : ' :
: i BNt
S ' ' ' \'\\\‘ simplificada
@ -90f----eoe- ARREEEECEEE R R EERELE R AEEREIEL -
g L
& : L ogn(o)
-180 : > o demcannes L]
10° 10* 10° 10° 10" 10"
Frequency (radfsec)

Figura 3,11. Representacién del Diagrama de Bode del Pardmetro g,(s) sin ningtn tipo de aproximacién
y de su expresi6n simplificada (3.11b).
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El valor del pardmetro Gy, (s)del buffer coincide precisamente con el g, (s).

El pardmetro G, (s) del buffer coincide también con el equivalente de la etapa bajo
estudio, que es el expresado en (3.12a) salvo, de nuevo, la aproximacioén g,>>g,, gx-

C;%s2 +2C8ms+ g;?;,
C (C +Cy )s% + (2c +C )s+ 2
m\tr Tl Em\cLn Ty Em

Gzl(s) = — (3123)

Puede comprobarse que en el rango de frecuencias de interés este pardmetro estd gobernado
por un polo y un cero que practicamente se cancelan (Figura 3.12.), por lo que
pricticamente la fase permanece plana. Como la cancelacién no es exacta existe una
pequeiia modificacién de la ganancia entorno a una frecuencia intermedia entre el polo y el

cero dada por @;., =8m . En general se podrd considerar como una buena
P int 2-Cp g p

aproximacidn para la ganancia del buffer

Gyy(s) =1 (3.12b)

0 T f T
E E ng(iw):\‘
mQ-1fp---------- e deemoemee- 4
© N N t
£ : 1 ,
© \ ] 1
©-2p-mmeeneee- oo Ammmemeees 1
3 : E E
10° 10* 10° 10° 10" 10"
Frequency (rad/sec)
0
()]
(o]
>l
8 '5 """"""" '
s :
Q. '
-10 : ;
10° 10° 10° 10° 10" 10"
Frequency (rad/sec)

Figura 3.12. Representaci6n del Diagrama de Bode del Pardmetro g;)(s)
sin ningtin tipo de simplificacién, y de su expresién simplificada (3.12b).

Por dltimo se calcula la impedancia de salida sin excitacién externa, g, (s). Un andlisis
completo permite determinar que esti gobernada por dos polos y un cero segin la
expresidén que se presenta a continuacién (teniendo en cuenta que g,>>go, gx-)
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(2C +C )s+gm

827(s) = (3.13a)
2 C (C +C )s +gm(2C +C )s+g,2n
y que puede ser aproximada por un tnico polo, dado por
(s) = ! (3.13b)
822 Cns +&m .

En la figura 3.12 se representa el diagrama de Bode de la expresién completa de g95(s) y

de su aproximacién (3.13b), donde puede comprobarse la bondad de esta tltima. El valor
del pardmetro Gyy(s) del buffer completo toma justamente la mltad de este valor

Gy (5) = 822 (Sy

>0 j f ! !
: : : 82200
0 : : L AN
s 0 | : en(e) ——
3 ; ; + simplificadd X
50 H . H :
10° 10° 10° 10° 10" 10"
Frequency (rad/sec)
0 : !
B-30F------~--- R LI
S E 1822(/0)
3 ' -smphﬁcada-
8-60f------n--- e emmee- R e
@ : :
10 10* 10°

Frequency (rad/sec)

Figura 3.13. Representacién del Diagrama de Bode del Pardmetro g,;(s) sin aproximacién
y de su expresién simplificada (3.13b).

Combinando los pardmetros calculados para el bipuerto completo, el modelo en pardmetros
G que representa cada uno de los buffers es el mostrado en la Figura 3.14. donde los
pardmetros de primer orden que definen Gy;(s) y Gy,(s) y que modelan las impedancias

de entrada y salida del buffer bajo condiciones de carga ideales, es decir, R; — ey
R; =0, son

m=t2, ci=2c, (3.14)
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2 1
Ryy =1/ 2gm, Cop =2C, =32, = oy (3.15)

y los pardmetros Gy,(s) y G,i(s), son los mostrados anteriormente en las ecuaciones
(3.11) y (3.12) respectivamente.

GIZ(S)'IZ -+

Cll Rll Gzl(s)-‘/l -

Figura 3.14. Modelo en pardmetros G de la etapa buffer del CFOA

La combinacién del efecto del pardmetro fijo Gy;(s) con el pardmetro dependiente de la
carga G,;(s) modela correctamente la impedancia de entrada del buffer. Esta impedancia

depende de la carga seglin un factor dependiente también de la frecuencia. Hay que
recordar aqui que la impedancia de entrada afecta al nodo de entrada no inversor del CFOA
y al nodo de transimpedancia, lo que variard directamente la dindmica del CFOA. Aunque
no es usualmente considerado en las etapas amplificadoras, la bilateralidad del seguidor de
ganancia unidad debe tenerse en cuenta en el modelado de este amplificador, porque este
efecto se ve incrementado por la propia naturaleza del operacional de transimpedancia.
[ROA94].
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3.3.4 Modelado de los espejos de corriente

Del mismo modo en que se ha realizado el andlisis de las etapas separadoras se procede a
analizar la etapa que se encarga de reflejar la corriente de salida del nodo inversor en el
nodo de transimpedancia. Como circuitos implementadores de estos espejos de corriente se
escogen un par de espejos complementarios de Wilson [BOW90]. Un espejo més simple
ofrece mayor ancho de banda, mayor linealidad en alta frecuencia y mayor capacidad de
proporcionar transitorios de corriente, pero también, mayores errores por ruido térmico. En
general, los CFOA cuya transimpedancia es mayor de 150 kQ poseen espejos del tipo
Wilson [HAR92].

Al igual que en el apartado anterior, cada uno de los transistores que constituyen la etapa se
sustituyen por su modelo hibrido de pequeiia sefial en w. El circuito de transistores que
representa el espejo tipico de Wilson y su modelo equivalente en 7 se representan en las
Figuras 3.15a y 3.15b respectivamente.

L L
— ] | —
+ c, 1| .
Ro gm'Vb
) + VY R
I e —
l: Vi { E | V2
Vl V2 C;;‘FCH
:1____{ R, \&mVa * 1 Ry2 |2 f Vs
\A .
L -
a) b)

Figura 3.15. Modelo de transistores de un espejo Wilson (a) y su equivalente en pardmetros & (b).

A partir de este modelo para pequefia sefial de la etapa puede calcularse el equivalente en
parametros h del bipuerto, pues como ya se coment6 al principio del capitulo este modelo
es el méds adecuado para la representacién de las caracteristicas frecuenciales del espejo de
corriente.

El andlisis del pardmetro de impedancia de entrada de la etapa con salida
cortocircuitada, Ay (s) resulta en una impedancia con 3 polos (uno de ellos a una

frecuencia muy por encima de las de interés y, por tanto, despreciable) y dos ceros (uno de
ellos también despreciable por ser excesivamente grande). La expresion de este pardmetro

considerando que se cumple que g»,>>g,, g, y despreciando el cero y el polo a muy alta
frecuencia es:

(3C,r +Cy )s +28,
Cr(2Cz +5C, )+ C2 )s2 +28,(Cr +2C )5+ 85

Hll(s) = ( (3163)

319
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En la Figura 3.16 puede observarse la representacién del diagrama de Bode de este
pardmetro de impedancia en funcién de la frecuencia. Se representa también en la misma
grafica una aproximacién de primer orden de la dindmica de este pardmetro (expresién
3.16b), lo que indica que la impedancia de entrada del espejo puede ser modelada con
mucha exactitud (las dos gréaficas son practicamente indistinguibles) por un tinico polo.

1
Hy(s) = ———8 ™ — (3.16b)
Y Crs+gm 12
50 14 1 1 :
xQ E E E :
£ 0 E 5 EHu(fw) ;
S ! ! 'simplificada
50 : : : :
10° 10° 10° 10° 10" 10"
Frequency (rad/sec)
0 ! :
=0 0] SR R LI
o) ' :
3 : :
e R
N _....Simplificada  : NN
10° 10° 10°
Frequency (rad/sec)

Figura 3.16. Representacién del Diagrama de Bode del pardmetro Hy,(s) sin ningin tipo de aproximacién
y su expresi6n simplificada (3.16b).

Esta impedancia de entrada del espejo va conectada entre el colector y el nodo de
referencia del segundo transistor del buffer de entrada. Como se comenté en el apartado
anterior, la inclusiéon de esta impedancia en el andlisis del buffer no introduce ningin
cambio substancial en las expresiones que se derivan del andlisis que la omite, con lo que
su influencia en las expresiones finales es considerada despreciable.

La etapa que constituye el espejo también se ve afectada por cierto grado de bilateralidad
como indica la existencia de un pardmetro Hj,(s) no nulo cuya expresién, de nuevo

considerando que g,>>g,, gr €s

Cy(3C,r +Cu)s2 +28mCus—8m8o
2CCy +(Cu +Cr J(2Cr +Cu )5 +8m(2Cx +3C, )s + 27,

Hiy(s) = ( (3.17a)
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Sin embargo, el valor de este pardmetro es siempre muy pequefio y puede ser considerado
despreciable, como puede verse en la representacién de su diagrama de Bode de la Figura
3.17. Se considera por tanto, H;»(s)=0.

(o]
t
1
1
[}
[

A
4
t
1
1

-
]
1
]
)

3
]
)
1
]
]
-

! A (oo o ]
S 5 i) ;
S 50f-----nns-- emne e 2o eee deeeonnaens booeoeoees -
© N + 1
o ' : ' '
-100 H H E H
10° 10° 10° 10° 10" 10"
Frequency {radfsec)
180 s demeeonoe - ]
o 1 ' H i
OJ ] ) L} [}
T ' ' ' :
QO 1 t 1 ]
g Opmomomos poTomee F Pt ]
o : ' :
0 2 : 4q : 8 : 8 l10 12
10 10 10 10 10 10

Frequency (radfsec)

Figura 3.16. Representacién del Diagrama de Bode del pardmetro Hy (s)
sin ningn tipo de aproximacién.
En cuanto a Ja impedancia de salida dada por el valor %22 (s) Para el espejo de la Figura

1 =2 : .
3.15ay ﬁfzz (s) Azz (5)» Para el espejo completo en clase AB, estd gobernada por dos

ceros y tres polos segiin indica la siguiente expresion (g,>>8o, 8 ):

. 2C,Cpr(Cr +Cp ) + 8, Cu(4Cs +2C, )% + 85Cus +28m808xn
2 =3 (2Cx(Cr +2C,)+ Cu(Cr +Cy ))5? +2gm(Cr +2Cy )5+ 81

(3.18a)

Los dos ceros practicamente compensan dos de los polos, aunque no perfectamente, de ah{
el pico en la fase que se observa en la representacion de %{22 (s) Que se muestra en la

Figura 3.17. Con esta compensacién la dindmica de la impedancia de salida puede ser
modelada por un tnico polo dado por

1 N 1
ﬁfzzur C, ,H% p (3.18b)
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Figura 3.17. Representacién del Diagrama de Bode del pardmetro 1/Hx(s)
sin ningiin tipo de aproximacin, y su expresién simplificada (3.18b).

El pardmetro Hj(s) que representa la funcién de transferencia del espejo, es decir, la
relacién entre la corriente a la salida y la corriente a la entrada, estd gobernada por 2 polos
y 2 ceros. Teniendo en cuenta que g,>>g,, &z, 1a expresion de este pardmetro es

~Cy(3Cy +Cp)s* +28,(Cr ~ Cu )5 + &5,

(3.19a)

La dindmica que representan los dos polos, que son complejos conjugados, y uno de los
ceros puede ser perfectamente aproximada por una funcién de un solo polo [ALA96]. El
segundo cero, que es un cero en el semiplano derecho, viene dado por la capacidad C,
capacidad Base-Colector, que conecta la salida del espejo con la entrada (Figura 3.15b) y
es responsable del cambio de signo en la transferencia de corrientes a altas frecuencias. En
la representacién del diagrama de Bode del pardmetro H,;(s) completo mostrada en la
Figura 3.18. puede observarse la existencia de un primer polo dominante seguido del cero
en el semiplano derecho que hace que el médulo de la funcién de transferencia se haga
plano, mientras la fase sigue decreciendo [ALA97].

Aproximando los dos polos complejos conjugados y el cero por un solo polo la expresién
de la funcién de transferencia en corriente viene dada por

(%)

Hy ()= 5 Cos
(1+ gm)

(3.19b)
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Figura 3.18. Representacién del Diagrama de Bode del pardmetro Hyi(s)
sin ningin tipo de aproximacién, y su expresién simplificada (3.19b).

Combinando los pardmetros calculados para el espejo, el modelo en pardmetros H que
representa este bipuerto es el mostrado en la Figura 3.19 con

Ry =2/gm Ry=r,-B

(3.20)
C1=Cqp Cp=Cy

siendo el pardmetro Hj,(s) el expresado en (3.19Db).

| (Cu
5L I Te I
——p 11 §—
[y .,

Vi ¢> — W
Hy ()Y RxHCx

Figura 3.19. Modelo equivalente en pardmetros H del espejo en corriente del CFOA.
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3.3.5 El modelo completo

El CFOA se compone de dos etapas seguidoras y dos espejos que forman uno en clase AB.
El modelo completo del CFOA serd entonces una combinacién de los modelos calculados
anteriormente. La etapa de reflexién de corriente, comparte un nodo con la etapa de salida.
Este es precisamente el nodo de transimpedancia. Agrupando debidamente estos
componentes que quedan en paralelo y renombrando, por comodidad, €l pardmetro Gy, (s)
como Fb(s) (funcién que gobierna la bilateralidad de los buffers) y el Hy (s)como Fr{s)

(funcién de transferencia de los espejos), el esquema circuital final del modelo frecuencial
del CFOA es el representado en la Figura 3.20.

Vp ¢

Foe)1 | |Cout
W] O g
e > Fb(s)L -+ Rout
- — 4
Vn Ciny l _-FT(S)'1n<‘r L]RT CT<> <> Vr

— ! + - -

In Rinv <> Vp

Figura 3.20. Modelo frecuencial propuesto para el amplificador operacional realimentado en corriente.

En la Figura 3.20, Rpiny ¥ Chinvs corresponden a los valores dados en (3.14) para los
elementos circuitales que modelan la impedancia de entrada del buffer, que coincide con la
impedancia de entrada del nodo no inversor del CFOA. Los pares Riny , Cinv ¥ Routs Cout
equivalen a los valores dados en (3.15) para la impedancia de salida del buffer y
corresponden respectivamente a la impedancia del nodo inversor de entrada y a la
impedancia de salida del CFOA. La impedancia formada por Rt y Ct queda determinada
por el paralelo de la impedancia de entrada del buffer de salida y la impedancia de salida
del espejo en clase AB. Con todas estas consideraciones, el valor para los distintos
parametros es:

B-r,
Rm'nv = 20 ’ Cninv =2 C,u
1
Rinv = 2'8 * Cmv =2 Cn’
1'" (3.21)
Rout = . ’ Cout =2 Cfc
~'&m

RTE‘B';’ [1B-1,, Cr=2-CyliCy
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3.4 Aplicacion del modelo a la prediccion de la
inestabilidad dependiente de la carga

El CFOA utilizado para realizar la validacién del macromodelo ha sido el EL2020 de
Elantec Inc., por su condicién de dispositivo realmente asequible y universal, con las
prestaciones mds modestas de todos los CFOAs presentes actualmente en el mercado. El
integrado es construido con una tecnologia bipolar complementaria rdpida propiedad de
Elantec que consigue transistores npn y pnp con caracteristicas AC y DC equivalentes
[LID92].

El modelo frecuencial presentado para el CFOA, se muestra sobretodo vdlido en la
simulacién de transitorios para predecir la inestabilidad o el sobreimpulso real que suele
presentar el CFOA en diferentes condiciones de carga.

El CFOA presenta un buen comportamiento cuando alimenta cargas de baja impedancia,
como en el caso de los amplificadores de sefiales de video, pero se vuelve inestable con
cargas grandes. Por ejemplo, una configuracién experimental tipica que presenta
inestabilidad cuando el circuito se mide directamente con un osciloscopio es la
configuracién en etapa seguidora de tensién. En la Figura 3.21 se muestra una simulacién
con el modelo propuesto y el macromodelo del fabricante de una configuracién no
inversora, en la que el CFOA est4 cargado con una resistencia Z;=1 M€//20 pF, siendo
esta impedancia la tipica impedancia de entrada de una sonda o un osciloscopio. La figura
muestra que el nuevo macromodelo frecuencial permite predecir la inestabilidad mientras
que el modelo del fabricante muestra diferencias con los resultados experimentales.

40, 200d
(dB)| fase
modelo propuesto
1004
20
-0d
0
-100d
-20
~200d modelo del fabricante
401 -300
1OMh  3.0Mh  _tomn  30Mh  100Mh200Mh

Frecuencia

Figura 3.21 Simulaci6n del macromodelo propuesto por el fabricante y del macromodelo propuesto para una
configuracién en seguidor del CFOA con una carga Z;=1 MQ //20 pF.

En la Figura 3.22 puede observarse que el modelo propuesto predice el funcionamiento
esperado de una etapa no inversora (con resistencia de realimentacién Rg y resistencia a
masa Rg) segtin la hoja de especificaciones bajo diferentes cargas resistivas y capacitivas,
mientras que el macromodelo que proporciona el fabricante en estas mismas hojas, no
predice los resultados reales. El integrado seleccionado es el EL2020 de Elantec, pero los
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integrados de otros fabricantes (como el OPA603 de Burr-Brown o el OP-260 de Analog
Devices) presentan el mismo comportamiento frente a variaciones de la impedancia de
carga.

201 x.(‘wn(’) 20} Ym( VY. (s)
Modelo del fabricante  GZ40PF Modelo propuesto
10] 10
para el EL2020 C=20pF
("
2 =0p 0
.17 -10‘
=204 -204
1.0Mn 3.0MN 10Mh 30Mh 100Mh 200Mh 1.0Mb 3.0Mh 10Mh 30Mn 100Mb 200MB
. Frequency Frequency
dB aB
R =1KQ R=1Koin
i R=500Q d Rz
Hon Y 8 s 1085 2008 Lo o 1o WM. o 200
Froquency Frequency
@ (b)
Voltage Gain vs Frequency
for Ay = +2, various
Capacitive Loads
& [
g 20 |-Ta= +25°C [ l I [ |
z Vg= 15V C = 40pF 1
] Ry= 200 2 T
& 101 A= Rg =~ 7500
= mp— e f—— -
= Cu= opF |
§ e C = 20pF N
a -10
§ .
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z il PaAL
z ' Ry = 50014
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Figura 3.22 Simulaciones realizadas de la funcién de transferencia entrada-salida de un CFOA conectado
como seguidor de tensién. Comparacién entre los resultados obtenidos con el macromodeto del fabricante (a),
el modelo propuesto (b) y las curvas de la hoja de especificaciones [ELA91].
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3.5 Modelado no lineal del amplificador operacional
realimentado en corriente

El efecto no lineal més significativo que se produce en el amplificador operacional
realimentado en corriente es la limitacién de tensién que puede darse en alguna de las dos
ramas del espejo de corriente. Esta limitacion puede ocurrir o porque la suma de la tensién
de salida del buffer de entrada m4s la tensién que cae en la rama de entrada del espejo
alcanza el valor médximo limitado por la tensién de alimentacién, o bien porque sea la suma
de la tensién que cae en la rama de salida del espejo mds la que hay en el punto de
transimpedancia (la entrada del buffer de salida) que alcanza este valor méaximo.

En la Figura 3.23 se representa un esquema simplificado del modelo de transistores del
CFOA correspondiente al circuito equivalente que se propone en las hojas de
especificaciones del CFOA EL2020 de Elantec [ELA91] que es el utilizado para realizar
las medidas experimentales. Como puede observarse en el esquema la transferencia en
corriente desde el buffer de entrada al buffer de salida la realizan dos espejos conectados en
clase AB, de manera que el espejo superior (realizado con transistores pnp) realiza la copia
de la corriente positiva de salida del nodo inversor en el nodo de transimpedancia
(representado en la Figura 3.23 por su impedancia equivalente Ry, Cr) mientras que el
espejo inferior (realizado con transistores npn) se encarga de reflejar esta corriente cuando
es negativa. Teniendo en cuenta esta simetria, se centrard el estudio del comportamiento no
lineal en uno de los espejos, sin olvidar que el comportamiento en el otro serd el
equivalente cuando las corrientes sean de signo contrario.

Vce
BT
11
A
Y
\\v/"
T/ Qs
!
1
wJ"‘:" Q I’J
A\ :“'k\ / Vn \V/ F*\ ,
-— £ ——, 1 -1 <
: _i,’( \l In R C : . ’( >
N. ™~ -
\[_'f__KQz I =S
| ! =
/N
I
‘\,}_v,/li —l:Q4 |
.

-Vee
Figura 3.23 Circuito equivalente simplificado de la estructura interna del CFOA.

En la zona lineal de comportamiento (cuando no se produce la saturacién de ninguno de los
elementos internos) la corriente de salida In del nodo de entrada inversor del CFOA, que
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corresponde con la corriente incremental de emisor del transistor Q; coincide (si se
desprecian las corrientes de base de los transistores) con la corriente incremental I; que
pasa por la rama de entrada del espejo (Figura 3.23). La diferencia de tensién entre la
tensién de alimentacién (Vec) y la tensién Va del nodo de entrada inversor se compone de
la caida de tensién en la resistencia R del espejo (I;-R;), la caida de tensién en el transistor
conectado como diodo (Vagen)), mds la tensién colector-emisor del transistor Q; de salida
del buffer. La corriente y/o la tensién de salida de este buffer (In y/o Vn) pueden variar
mientras la tensién colector-emisor de Q; pueda absorber estas variaciones. El limite lo
impone la tensién de saturacién (Vcgqy) en este transistor, de manera-que la caida de
tensién en la resistencia R, se ve limitada segtn la siguiente expresion:

I) - Ry < Vee = VpE(on) — VCE(sar) = V1 (3.21)

La corriente I; es reflejada por la propia configuracién de la etapa, en la rama de salida de
manera que la corriente I, que circula por esta rama debe ser igual a la corriente I;, salvo la
pérdida en ganancia o fase introducida por la respuesta frecuencial del espejo. La diferencia
de tensién entre el nodo de alimentacién (tensién Vcc) y el nodo de transimpedancia
(tensién Vr) se reparten entre la caida de tensién en la resistencia R, (I'Rz) y la caida
emisor-colector en el transistor Qs. La tensién en el nodo de transimpedancia (que el buffer
de salida se encarga de copiar en el nodo de salida del CFOA), corresponde en la zona
lineal de funcionamiento al valor de la corriente I, por el valor de la impedancia Zr a la
frecuencia de funcionamiento, si se desprecia la corriente de base de Q3. De forma similar a
como ocurre en la rama de entrada del espejo, la tensién en la rama de salida quedard
limitada cuando el transistor Qs entre en la zona de saturacién. Cuando esta saturacién
ocurra, la tensién en el nodo de transimpedancia V7, vendrd dada por

VT < Vec—- 12 . R2 - VCE(sat) (322)

La limitacién de la tensién en este nodo implica una limitacién en la corriente I7, por tanto,
las corrientes I e I, dejan de ser iguales y la diferencia de corriente entre I> e Ir se ve
desviada por la base del transistor Q;. Este aumento en la corriente de base se suma a la
corriente I; para formar la corriente de salida del nodo inversor del CFOA (In). Como esta
corriente de salida viene impuesta por la conexién exterior de la etapa, el resultado es una
disminucién en la corriente I;.

El comportamiento anterior puede reflejarse en un diagrama de bloques funcionales (Figura
3.24) que ademds incluye las interacciones entre las diferentes partes del circuito (terminal
negativo de entrada, espejo de corriente superior, inferior y nodo de transimpedancia).

En el diagrama de bloques de la Figura 3.24, los bloques nombrados como SATI+ y
SATI- son dos rectificadores de media onda que se encargan de separar los valores
positivos y negativos de la corriente de salida del nodo inversor (/n), de manera que la
parte superior del diagrama de bloques simula el comportamiento del espejo superior
mientras que la rama inferior hard lo propio con el encargado de reflejar las corrientes In
negativas.
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La saturacién de la rama de entrada del espejo se modela a través del bloque SATIZ
(SATIZI en el espejo inferior) que limita la suma de la tensién Vn (igual a Vp) mds la
caida de tensién en la resistencia R;. La corriente que pasa por esta resistencia R1 es el
resultado de restarle (bloques Sum y Sum8) a la corriente In la posible corriente Ib
procedente de la rama de salida del espejo cuando estd en saturacién. Si a la salida del
bloque de saturacién se le resta (bloques Sum2 y Suml0) la tensién Vn (igual a Vp), se
obtiene la caida de tensién en R; en condiciones lineales, o de saturacién y dividiendo por
el valor de esta resistencia, el valor de la corriente I;. Los bloques nombrados como
Transfer Fcnl y Transfer Fcn2 se encargan de modelar el polo de la transferencia en
frecuencia del espejo, de manera que a la salida de este bloque se obtiene la corriente I,. La
suma de las caidas de tensién que produce esta corriente al pasar por la resistencia R, y por
la transimpedancia Z1(s), estd limitada a un valor maximo, tal y como se ha comentado.
Esta limitacién la imponen los bloques SATDE y SATDE! en el diagrama de la Figura
3.24. Si a la tensién de salida de este bloque saturador se le resta la caida de tensién en la
resistencia R, (resta que realizan los bloques Sum4 y Suml2, para el espejo superior €
inferior respectivamente), la tensién que se obtiene, previa rectificacion y suma de las
contribuciones de los dos espejos (bloques SATVO, SATVO1 y SumS) es directamente la
tension de salida del CFOA (marcada como Vo).La corriente Ib se obtiene justo antes de
hacer esta tltima rectificacién y suma: la tensién de salida Vo' (o Vo) serd la corriente 1z
que llegue al nodo de transimpedancia por el valor de Z(s), la diferencia de esta tensién
(bloques Sum7 y Sum14), con la que se produciria en este nodo si toda la corriente I,
llegara a él (I,-Z1(s)) es precisamente el producto Ib-Zr(s). Si este valor se divide por el
valor de la impedancia Z1(s), se obtiene el valor de la corriente Ib.

Las simulaciones basadas en este modelo han reproducido satisfactoriamente las
observaciones experimentales de la distorsién en la sefial de salida de una etapa no
inversora basada en un CFOA. En las Figuras 3.25a y 3.25b se muestra la sefial de salida de
la realizacién experimental para una sefial de entrada de baja frecuencia (5 KHz) y otra en
alta frecuencia (Figura 3.25b) mientras que en las Figuras 3.26a y 3.26b se muestra la sefial
obtenida por simulacién del diagrama de bloques de la Figura 3.24 bajo las mismas
condiciones de conexién que en la medida experimental. En todas las figuras se observa el
comportamiento de transimpedancia incremental negativa en gran sefial en la tensién de
salida de la etapa no inversora basada en CFOA.
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Figura 3.25 Seifial medida con el osciloscopio de la entrada (Canal 1) y salida (Canal 2)
de un amplificador no inversor realizado con un CFOA vy resistencias Rg= 1 KQ y Rg= 347 Q para una sefial
de entrada de 5 KHz (a) y una sefial de entrada de 5 MHz (b).

15

T T
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(b)
Figura 3.26 Representacion de las seiiales de entrada y salida en la simulacién
de un amplificador no inversor realizado con el diagrama de bloques de la Figura 3.24,
y las resistencias indicadas en el pie de la Figura 3.25
para una sefial de entrada de 5 kHz (a) y 5 MHz (b).
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3.7 Conclusiones

Se ha presentado un nuevo modelo frecuencial para las etapas de entrada y salida y las
etapas de reflexién del amplificador operacional realimentado en corriente o CFOA. Este
nuevo modelo incluye la falta de unilateralidad total entre la entrada y la salida de la etapa
separadora (etapa buffer que constituye la entrada y salida del CFOA). Este modelo, que
puede ser afiadido a cualquier macromodelo independientemente de su complejidad,
predice con precisién, el comportamiento frecuencial de los circuitos realizados con CFOA
frente a diferentes condiciones de carga, proporcionando informacién sobre la naturaleza
de alguno de los efectos, como la indeseada inestabilidad que en ocasiones presentan estos
circuitos. Algunas mejoras sobre la estructura del CFOA pueden inferirse de los andlisis
previos. Por ejemplo, las implementaciones con tecnologia CMOS de los CFOAs
proporcionarian una mayor independencia con las impedancias de carga a bajas y medias
frecuencias donde el transistor MOS se comporta de un modo més unilateral. Otra posible
mejora en el comportamiento puede consistir en cambiar las etapas separadoras de salida
por etapas amplificadoras que harfan la transimpedancia més insensible a la carga.

Por otra parte, el andlisis de las situaciones de saturacién que se producen en la entrada y la
salida de los espejos de corriente ha llevado a modelar este comportamiento no lineal
mediante un diagrama de bloques funcionales. El modelo obtenido permite comprender las
interacciones entre las diferentes partes del circuito que se dan en su funcionamiento en
gran sefial. Las simulaciones basadas en este modelo han reproducido satisfactoriamente
las observaciones experimentales de la distorsién en la sefial de salida de una etapa no
inversora basada en CFOA tanto en baja (5 KHz) como en alta frecuencia (5 MHz). El
modelo no lineal propuesto debe ser el punto de partida que permita explicar el
comportamiento en gran sefial de diferentes CFOAs; y que previa simplificacién, permita
estudiar la estabilizacién de amplitud en los osciladores activos-R basados en CFOA de
manera andloga a como se ha hecho con los amplificadores operacionales.
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Osciladores activos-R basados en el amplificador
operacional realimentado en corriente.

4.1 Introduccion

En la actualidad, la mayoria de filtros activos que se encuentran en aplicaciones
electrénicas, tanto a nivel discreto como en forma monolitica, incluyen el amplificador
operacional como elemento activo de base. Por razones de estabilidad las frecuencias a las
que estos circuitos operan estan limitadas por la red de compensacidon del amplificador
operacional [ROB89] restringiendo las frecuencias a las que estos amplificadores trabajan
entre 100 y 500 veces por debajo del ancho de banda a ganancia unidad fr del transistor
individual. En consecuencia, los circuitos que utilizan estos amplificadores quedan
limitados a trabajar a frecuencias entre 10 y 50 veces ain menores que los propios
amplificadores operacionales.

En el capitulo 2 se ha mostrado que la técnica activo-R en el disefio de osciladores permite
aprovechar al miximo las caracteristicas del amplificador operacional (AQO). Esta técnica
ha permitido disefiar osciladores capaces de generar sefiales a frecuencias cercanas al
producto ganancia-ancho de banda del AO. Por otra parte, como se muestra en el capitulo
3, los amplificadores operacionales realimentados en corriente (CFOA) son capaces de
aprovechar mejor el ancho de banda fr disponible en el transistor, de manera que por su
propia naturaleza de modo corriente pueden operar a frecuencias mucho mayores que los
amplificadores operacionales. Para el disefio de osciladores a alta frecuencia surge entonces
la idea de aprovechar el gran ancho de banda del CFOA en circuitos activos-R. Esta
combinacién, como se verd mds adelante, permite disefiar osciladores a frecuencias
cercanas al ancho de banda a ganancia unidad del CFOA, lo que puede llegar a significar
disponer de osciladores a centenares de MHz.

En todos los articulos presentados de osciladores basados en el CFOA se asegura la misma
afirmacién:
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“Using a current-feedback operational amplifier, you can generate high frequency sine-
waves with larger amplitude than conventional op-amp design” ‘

La explicacién bésica de esta afirmacién es bastante intuitiva: por su naturaleza los CFOAs
son circuitos que pueden operar a altas frecuencias y con un gran slew-rate. Si es
precisamente esta dindmica no lineal la responsable del proceso de estabilizacién de la
amplitud de salida, un elemento activo con un mayor slew-rate permitird en su salida

sefiales a mayor amplitud para la misma frecuencia, que un amplificador con menor slew-
rate.

Por poner un ejemplo numérico, un CFOA con un slew-rate de 1000 V/Us tedricamente
admitirfa sefiales sinusoidales en su salida a 20 MHz con 8 V de amplitud de pico. Para un

AO tipico con 1 V/us de slew-rate, para la misma frecuencia apenas se alcanzarian los 8
mV.

Parece pues muy interesante el uso del CFOA para la implementacién de circuitos
osciladores a alta frecuencia y con una amplitud considerable a la salida. Ademas segin se
afirma en [TOU95] la aplicacién de la técnica activo-R a los CFOAs, permite superar las
desventajas potenciales que esta técnica tenfa en el disefio de circuitos con los
amplificadores operacionales cldsicos.

En este contexto, han sido publicados cierto mimero de articulos presentando osciladores
cuyo elemento activo era el CFOA [SEN96a]-[SEN96b]-[ABU96], algunos de los cuales
se centraban en la técnica activa-R [WU95]-[LIU94]-[SEN94]. Sin embargo, por lo que
conoce hasta la fecha la autora de esta memoria, ninguna publicacién aborda el disefio
sistemdtico de este tipo de osciladores, salvo las derivadas de este trabajo.

Este capitulo presenta un andlisis sistemético de los osciladores activos-R basados en dos
amplificadores operacionales realimentados en corriente. Este andlisis propone en primer
lugar un bloque genérico que representa cualquier oscilador activo-R con CFOAs y estd
orientado a la determinacién de las expresiones que permitan disefiar osciladores a alta
frecuencia, donde tiene sentido plantearse el uso de la técnica activo-R, con baja distorsién
(la sistemdtica de disefio estd orientada a este fin) y con gran amplitud de salida
aprovechando asf la ventaja fundamental del CFOA, su alto slew-rate.
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4.2 Analisis lineal

4.2.1 Diagrama de bloques genérico

El amplificador operacional realimentado en corriente (CFOA) transforma la corriente de
salida de su nodo de entrada negativo en una tension, a través de la ganancia o
transimpedancia que define su comportamiento frecuencial. Desde el punto de vista
frecuencial el CFOA puede verse entonces como un bloque de ganancia Z;{s), cuya entrada
es una corriente (i) y cuya salida es una tensién (Vo), de forma andloga a como en el
capitulo 2 se trat$ al amplificador operacional como un bloque que transforma una tensién
diferencial de entrada (Vid) en una tensién a la salida (Vo), a través de una ganancia A(s).
En un oscilador activo-R realizado con dos CFOAs las resistencias tienen la funcién de
relacionar la tensién a la salida de un CFOA, con su propia corriente de entrada o la
corriente de entrada al otro CFOA. Notando como g; la admitancia que relaciona la tensién
de salida de un CFOA con su corriente de entrada (como combinacién de las diversas
resistencias que conectan el nodo de salida con los nodos de entrada), y b; la admitancia
que relaciona la tensién de salida de un CFOA con la corriente de entrada del otro,
cualquier oscilador activo-R realizado con dos CFOAs puede ser representado por el
diagrama de bloques genérico de la Figura 4.1:

ai

VOz

Z1i(s) n b, |
0

Figura 4.1 Representacién del diagrama de bloques genérico para el circuito activo-R basado en el CFOA.

Como puede observarse el diagrama de bloques de la Figura 4.1 es equivalente al diagrama
de bloques para el oscilador activo-R con dos AOs presentado en el capitulo 2 (Figura 2.1).
Las diferencias entre ambos diagramas son:

e ¢l tipo de seflales que hay a la entrada del bloque que representa el elemento activo:
corrientes para el CFOA, tensiones diferenciales para el AO,

e ¢l tipo de ganancia que representa el elemento activo, que en el caso del CFOA
corresponde a una transimpedancia (Z(s)),

¢ el significado fisico que representan los pardmetros a; y b;: relaciones entre tensiones en
el caso de osciladores con AOs o admitancias en el caso de osciladores con CFOAs,

e el valor que pueden tomar los pardmetros a; y b;: limitado a un valor absoluto unidad en
el caso del oscilador con AO y sin limitacién teérica en el caso de los CFOAs.
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La ganancia de lazo T(s) del diagrama de bloques de la Figura 5.1 puede ser expresada
como:

—by by - Z11(5)-Zry(8)
(1 —4a- ZTl (S))(l —as: ZT2 (S))

T(s)= 4.1)

donde la transimpedancia de cada CFOA se modela por la funcién de transferencia de dos
polos:

Vo, (s) _ Ro-w1 -0
1;(5‘) (S+C01)(S+CO2)

ZTi (S) = (42)

siendo Ro la transimpedancia en continua, @; el polo dominante en lazo abierto y «; el

segundo polo, mucho mayor que @, debido a los espejos de corrientes internos del CFOA
[MAH96].

Como puede observarse la expresién de la ganancia de lazo T(s) del circuito es equivalente
a la hallada en el capitulo 2 para el caso de los osciladores activos-R basados en el
amplificador operacional. El andlisis lineal que se realiza para ambos tipos de osciladores
es por tanto equivalente y también lo son los resultados. Para pasar de las expresiones de
uno a otro basta con sustituir el producto ganancia-ancho de banda del AO (B), por el
producto transimpedancia en continua-primer polo (Row;), en el caso del CFOA.

Aplicando el criterio de Routh a la ecuacién caracteristica 1+7(s)=0, teniendo en cuenta

que @>>®;, y considerando los CFOAs iguales, se obtiene la condiciéon de
arranque/oscilacién dada por:

2
) _(al+02)w2+(al"a2)
R2w, 2R,w, 4

~bby 2 (4.3)

donde la desigualdad corresponde a la condicién de arranque y la igualdad a la de
oscilacién.

Asimismo, para la frecuencia de oscilacién se obtiene:

o> =ﬂ:'2—w—2—[2-(a1+a2)-1eo] (4.4)

Al igual que en el caso estudiado en el capitulo 2, se observa en estas expresiones que
puede determinarse la frecuencia de oscilacién a través de los pardmetros a; y a,, mientras
que la condicién de oscilacién puede controlarse a través del valor del producto b,-b;.
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4.2.2 Estudio del lugar geométrico de las raices

Andlogamente al caso de los osciladores activos-R basados en el amplificador operacional,
en los osciladores realizados con amplificadores operacionales realimentados en corriente,
el estudio del lugar geométrico de las raices (L.G.R.) permite determinar la posicién de las
raices de la ecuacidn caracteristica del circuito para distintos valores de los pardmetros g; y
bi. En concreto, realizar la aproximacién del L.G.R. en las proximidades del eje jo por una
pardbola, permite determinar el valor de la parte real e imaginaria de los polos en el
arranque del oscilador.

Sustituyendo la expresién (4.2) en (4.1) y expresando 7(s) en forma normalizada como
producto de ceros y polos se obtiene:

k
T(s) = 4.5)
(s—p§1))-(s-p§1))-(s—pf2))-(s—p§2))
donde
k==by by -(Ro- @y - @) (4.6)
y
2
(i) _ (W +Cl)2).+.-\j(02 —4'602 ~Co1(1-—ai - Ro)
Pi2= > 4.7)

(i=12)

A partir de las expresiones anteriores puede representarse el L.G.R. para distintos valores
de los pardmetros a; y b;. Una condicién necesaria para que el L.G.R. intersecte al eje
imaginario por puntos diferentes al origen del plano s y, por tanto, exista posibilidad de
oscilacién es que los signos de los pardmetros b; y b, sean distintos, lo que equivale a
asegurar realimentacién negativa con k>0.

Por otra parte, los pardmetros a; y a; determinan el punto de partida del lugar geométrico
de las raices correspondiente a la ganancia de lazo 7(s) y, por tanto, el margen de valores
que puede tomar la frecuencia de oscilacién. En las Figuras 4.2 a 4.4 se muestran 3 L.G.R.
obtenidos para 3 casos de interés, en los que el corte con el L.G.R. se produce a frecuencias
distintas. Asi en la Figura 4.2 la frecuencia de oscilacién tedrica estaria entorno a los
110-10° rad/s, mientras que en la Figura 4.4 se muestra el L.G.R. de un oscilador que
alcanzarfa los 290-10° rad/s. En cuanto al pardmetro k (expresioén (4.6)), puede observarse
que a diferencia de lo que ocurre en el disefio con amplificadores operacionales, dicho
pardmetro no presenta una cota superior tedrica. En todo caso las limitaciones serdn de
indole practica dependiendo de la implementacién del pardmetro mediante resistencias.
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x10°
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Real Axis x 10’

Figura 4.2 Lugar geométrico de las raices correspondiente al diagrama de bloques de 1a Figura 4.1
para a;=-10" y a;=-2-10* (se consideran CFOAs iguales con Ro=1=10%, @=200-10%rad/s, 0,=420-10%rad/s)

! T T ”

3 o e it AT R e Y
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> ¢

AN

Real Axis 210

Figura 4.3 Lugar geométrico de las raices correspondiente al diagrama de bloques de la Figura 4.1
para a,;=-10" y a,=-2.10" (se consideran CFOAs iguales con Ro=1=10%, @=200-10%rad/s, ,=420-10°rad/s)
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DN

-5 - A -2 -1 o 1
Real Axis

x0 "
Figura 4.4 Lugar geométrico de las raices correspondiente al diagrama de bloques de la Figura 4.1
para a1=-10'3 y ay=-2 107 (se consideran CFOAs iguales con Ro=1=10%, (01=200-103rad/s, (oz=420~106rad/s)

La aproximacion del L.G.R. en las proximidades del eje jow permite al igual que en el
disefio con amplificadores operacionales obtener la expresién de la parte real e imaginaria
de los polos en el arranque. Siguiendo los pasos indicados en el capitulo 2, para realizar
esta aproximacién se obtiene que la expresién de la pardbola que aproxima el L.G.R. es:

(s2-20y5+71¥)=0 (4.8)

donde

(Ro-w;)? Llartay)-Rowy (g +a2)2(R0'w1)2'-—a)

o =(aq1a, —bb
1 =(aq1a; ~b1by) o, 5 4,

1

4.9

La validez de esta aproximacién se restringe a los casos en que dos de las raices estdn
situadas muy cerca del eje imaginario (0<<m/2). Son precisamente estos casos los de
interés en el disefio de osciladores, pues son los que se traducen en una distorsién menor en
la sefial de salida. La parte real de los polos ), permitiria establecer una Figura de Mérito
relacionada con la distorsién del circuito tal y como se hace en [CEL93] para el valor de o,
mdéximo alcanzable por el disefio.



Capitulo 4

4.3 Aplicacion al diseiio de osciladores

Debido a que en este caso los elementos activos del oscilador-R son elementos de
transimpedancia, una de las variables de interés es la corriente de salida del nodo inversor.
La Figura 4.5 presenta una posible topologia con un tinico CFOA que permite controlar
independientemente las contribuciones de las variables eléctricas del circuito a dicha
corriente.

Ry
vi R
it 7 + VO
R[] *F-
R, Ry

Re
R5Q §

Figura 4.5 Circuito base del oscilador activo-R que comprende un CFOA y 7 resistencias.

El objetivo de este apartado es, a partir del andlisis y simplificacién de la estructura
anterior, sintetizar un oscilador activo-R con 2 CFOAs y con el menor nimero de
resistencias que permitan el ajuste independiente de los pardmetros del oscilador.

Suponiendo que el buffer de entrada del CFOA copia perfectamente la tensién del nodo de
entrada positivo en el negativo, y que la impedancia de salida de este ultimo es
despreciable, se obtienen las siguientes expresiones que relacionan las variables de entrada
y salida:

Ry> Rys Ry3 Rs¢
i~ = Rip + Ry _ Rys + Ry Vo + Ry3 + Ry _ Rs¢ + Ry Vi (4.10)
R7 + R456 R6 + R457 R7 + R456 R4 + R567
donde:
Rj=R;/IR; y Ry =R//Rj//Ry (4.11)

Un oscilador activo-R como el que representa el diagrama de bloques de la Figura 4.1 estd
compuesto por dos amplificadores en cascada de topologfa similar al presentado en la
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Figura 4.5. En cada uno de estos amplificadores la tensién de entrada corresponde con la
tension de salida del otro. Por lo tanto, pueden definirse las variables a; y b; como:

Ry3 Rs¢
bi=| SntR Rset By (4.122)
R7+Rys¢ Ry +Rsey

Rip Rys
Rp+Ry  Rys+Ry
Ry +Ryse  Rg+ Rysy

(4.12b)

La expresién para la frecuencia de oscilacién (4.4) muestra que para obtener una alta
frecuencia de oscilacion el signo de los pardmetros a; y a, debe ser negativo. Por otro lado,
para que el L.G.R. corte al eje imaginario por puntos diferentes al origen, es necesario
asegurar que los signos de b; y b, sean distintos. Por lo tanto, si el oscilador se compone de
dos amplificadores como los de la Figura 4.5 conectados en cascada debe imponerse que,
por ejemplo, en uno de ellos se implementen los pardmetros a; y b; negativos, y en el otro,
a, sea negativo mientras b, sea positivo.

Por otra parte, es conveniente utilizar una implementacién sencilla de los pardmetros ay, az,
by, b, de forma que para controlar el valor de uno de estos pardmetros tenga que
modificarse el menor nimero de resistencias posible.

De las expresiones (4.12a) y (4.12b) se deduce que si en un mismo amplificador se
pretende implementar los pardmetros a; y b; de manera que ambos sean negativos, basta
con anular la resistencia R, siendo R; y R; no nulas. Para este caso el valor concreto de las
resistencias R; y Rj, resulta superfluo y es conveniente sustituirlas por circuitos abiertos,
para no aumentar el consumo de corriente. Si se anula también la resistencia Ry (R;=0), y
se suprime la resistencia Rs (se sustituye por un circuito abierto), cada uno de los
pardmetros dependerd del valor de una tnica resistencia, consiguiendo asi simplificar el
circuito al maximo. En este caso los pardmetros a, y b, vienen dados por: -

' 1
by = —— 4.13a
L R; ( )
1
ay = ——— 4.13b
1 R ( )

El otro de los amplificadores que componen el oscilador debe imponer a,<0 y b;>0
simultdneamente. Observando de nuevo las expresiones (4.12a) y (4.12b), se obtiene que
cortocircuitando la resistencia R; para un valor no nulo de Rj, se asegura un valor negativo

4-9



Capitulo 4

para el pardmetro a,. Un valor positivo para b, se obtiene sustituyendo la resistencia Ry por
un circuito abierto. Cortocircuitando ademds la resistencia Ry se obtiene el siguiente valor
para los pardmetros a, y b;:

ay = ——— (4.14a)

Rg

by =t (4.14b)
Rs Rg

La topologia que resulta aplicando las condiciones anteriores conduce a un oscilador
activo-R con unicamente 4 resistencias que permite variar independientemente los 4
pardmetros ay, as, by y b,. En la Figura 4.4 se representa el circuito resultante donde se han
cambiado el nombre de las resistencias de manera que los pardmetros a; y bi se expresan
como:

4 =——, bj=——, @y =——y by =— +— (4.15)

+
+ Vo, Vo,

Figura 4.6 Topologia de un circuito oscilador activo-R con el menor nimero de elementos que permite
controlar indepedientemente el valor de los pardmetros a; y b;,

Las ecuaciones de disefio del circuito son las ecuaciones (4.3) y (4.4) que relacionan la
frecuencia de oscilacién y la condicién de oscilacién con los pardmetros del circuito. A
partir de la ecuacién (4.4) se obtiene el valor necesario de la suma (a;+a») para obtener la
frecuencia de oscilacién deseada y a partir de la ecuacién (4.3), se obtiene el valor minimo
que ha de tener el producto b-b, para que se cumpla la condicién de oscilacién. Por
comodidad en el disefio se elige implementar a;=a,, de manera que las resistencias Ry y Ry
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sean iguales. Los resultados han sido obtenidos utilizando €l circuito integrado de Elantec
EL2020, que es un CFOA con un ancho de banda a ganancia unidad de 50 MHz. A partir
de las ecuaciones (4.3) y (4.4), y de los valores Ro, @; y @, incluidos en el macromodelo
del fabricante para el EL2020 [ELA91], puede ser calculado el valor de las resistencias
necesarias para obtener una determinada frecuencia de oscilacién.

Se han realizado pruebas experimentales de varios disefios a diferentes frecuencias cuyos
resultados se muestran en la Figuras 4.8 a 4.11. Algunas diferencias (menores al 10%) se
han encontrado entre la frecuencia tedrica esperada y la obtenida experimentalmente
debido al proceso de estabilizaciéon de amplitud (de la misma forma que en los osciladores
activos-R basados en el AO) y a efectos pardsitos de segundo orden del CFOA. El més
importante de estos efectos es la resistencia de su entrada no inversora. La inclusién de esta
impedancia (Rj,,) no modifica las ecuaciones de diseiio (4.3) y (4.4) pero cambia la
realizacién de los pardmetros ay, az, b; y b2. En la Figura. 4.7 se representa el circuito

propuesto para el disefio de un oscilador en alta frecuencia en el que se muestra también la
resistencia Riqy.

Si se tiene en cuenta la resistencia del nodo inversor Ry,y, la expresxon de los pardametros ay,
az, by y b queda:

Ry 1 o1
2" " R,+Ry, Ry+Ry//Ry, > RyI//Ry+Ri,
o R, 1
[ =- .
RC+R£,‘, R, +Rc//1R,~m, “.16)
y b=- d

Ry +Rinv R,+Ry /IR,

Como puede observarse en las expresiones anteriores, la inclusién de 1a resistencia Ry
hace que estos pardmetros dejen de ser independientes.

mv Vo,

Figura 4.7 Topolog{a de un circuito oscilador activo-R con el menor nimero de elementos en el que se ve
representada la resistencia de salida de la entrada no inversora Rinv.
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En la Tabla 4.1 se presentan el valor de las resistencias calculadas a partir de las ecuaciones
de disefio y de las expresién (4.15), asi como la frecuencia teérica y la frecuencia medida
en la realizacién experimental del circuito. Las diferencias entre el valor tedrico y el
experimental son debidas, ademds de las razones arriba descritas, al hecho de que es dificil
saber el valor exacto del segundo polo de la funcién de transferencia de los CFOAs. Al
igual que en el caso de amplificadores operacionales, el valor del segundo polo de un
CFOA a otro puede ser muy distinto, y el dato proporcionado por el fabricante no es més

que una estimacion del valor medio, entre los distintos valores posibles.

R, Ry R, R; | Frecuencia | Frecuencia
tedrica medida
6330 | 557 1200 | 557 60 MHz 54 MHz
6791 817 673 818 SOMHz | 453 MHz
1590 | 1340 | 711 1335 | 40 MHz 38 MHz
330 | 2367 | 2370 | 2366 | 30MHz | 25.3 MHz

Tabla 4.1 Valores de resistencias utilizados en las realizaciones experimentales del circuito de la Figura 4.3.

C1 Fre
1 25.317MH2

C1 Ampl
1.38 Vv

Wb

S8 VRV - w13

Lo JSOlOXm\x) s

oV

Figura 4.8 Formas de onda obtenidas en las salidas Vo, y Vo, del circuito de la Fxgura 4.3.
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Amplitudes: sefial Vo,: 1.4 Vpp; sefial Vo,: 3.9 Vpp.
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C1 Fre
37.909MH2

Figura 4.9 Formas de onda obtenidas en las salidas Vo, y Vo, del circuito de 1a Figura 4.3

Frecuencia de oscilacién: 38 MHz.

Amplitudes: sefial Vo,: 1.5 Vpp; sefial Vo,: 1.7 Vpp.

oo

Figura 4.10 Formas de onda obtenidas en las salidas Vo, y Vo, del circuito de la Figura 4.3.
Frecuencia de oscilaci6n: 45.2 MHz.

C1 Fre

45.200MH2

C1 Ampl
4.28V

Amplitudes: sefial Vo,: 4.3 Vpp; sefial Vo,: 4.7 Vpp.
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C1 Fre
54.040MH2

C1 Ampl
g00mv

Sodad

E

....................

O T L (a0 1T Ay B 0 1T o ) B e 11

Figura 4.11 Formas de onda obtenidas en las salidas Vo, y Vo, del circuito de la Figura 4.3
Frecuencia de oscilacién: 54 MHz.
Amplitudes: sefial Vo,: 900 mVpp; sefial Vo,: 1.6 Vpp.
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4.4 Conclusiones

Se ha presentado un modelo genérico para osciladores activos-R basados en el
amplificador operacional realimentado en corriente. Tomando como base este modelo,
pueden disefiarse osciladores de frecuencia cercana al ancho de banda a ganancia unidad
del CFOA. La condicién y la frecuencia de oscilacién se controlan mediante resistencias, lo
que permite que este circuito pueda ser controlado electrénicamente. Han sido montados
diversos circuitos a diferentes frecuencias de oscilacién, y todos ellos presentaban una gran
coincidencia con las predicciones tedricas. La gran ventaja que presenta la realizacion del
oscilador con CFOA frente a la realizacién alternativa con AO se basa en que estos tltimos
tienen limitada la méxima tensién a la salida por efecto del ‘slew-rate’. Los CFOAs sin
embargo, permiten obtener oscilaciones de varios voltios de amplitud a frecuencias de
decenas de MHz debido a que su constitucién interna como circuito procesador de
corriente, no limita la variacién méxima que puede sufrir la tensién de salida, y por tanto,
esta tension no se ve limitada por el aumento de la frecuencia.
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Capitulo 5
Analisis y disefio de circuitos generadores de
sefiales triangulares en cuadratura

5.1 Introduccion

Existen dos categorias bésicas en las que clasificar los generadores de sefial: osciladores
sintonizables y osciladores de relajacién [FRAS88]. Los osciladores sintonizables emplean
conceptos de realimentacién para crear un par de polos complejos conjugados exactamente
en el eje imaginario del plano complejo, o0 en una posicién muy cercana a éste de manera
que se obtiene una sefial sinusoidal de muy baja distorsién. Como se ha visto en los
capitulos anteriores, en este tipo de generadores de seiial, pueden emplearse técnicas de
andlisis lineal, como son las funciones de transferencia en el dominio de la frecuencia, para
el andlisis y/o disefio del circuito. Para analizar la inherente parte no lineal del circuito (sin
la cual no podria existir un proceso de estabilizacién de amplitud) pueden emplearse en
este tipo de circuitos, técnicas no lineales como la de la Funcién Descriptiva. Esta técnica
permite aproximar los elementos no lineales, por equivalentes ‘lineales’ con el fin de poder
seguir utilizando técnicas en el dominio de la frecuencia para analizar el sistema resultante.

Los osciladores de relajacién emplean biestables, comparadores, interruptores, puexfas
16gicas y/o flip-flops para cargar y descargar repetidamente un condensador [FRAS88]. Las
formas de onda tipicas asi obtenidas son sefiales triangulares, cuadradas, en diente de
sierra, exponenciales, o de pulsos. En este tipo de circuitos no son vélidas las técnicas en el
dominio de la frecuencia, pues son circuitos no lineales en los que, en general, no se dan
las condiciones suficientes para aplicar técnicas como la Funcién Descriptiva [SLO91]. De
hecho en este tipo de circuitos no es posible obtener la solucién completa en una tnica
expresion, sino que se requiere el andlisis paso a paso de los diferentes estados del sistema.
En estos circuitos suelen emplearse andlisis temporales paso a paso, o técnicas no lineales
como el andlisis del plano de fase. El plano de fase [SLO91] es un método grifico que
permite estudiar sistemas no lineales de como méximo segundo orden. La idea bdésica es
resolver una ecuacidn diferencial grdficamente, en lugar de buscar una solucién analitica.
La solucion es una familia de trayectorias en un plano de dos dimensiones, llamado el
plano de fase, que permite visualizar los patrones de movimiento del sistema.
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En muchos circuitos electrénicos se requiere una sefial que tenga una pendiente constante
de cambio. Ejemplos de aplicaciones de este tipo son los generadores de base de tiempos
en los visualizadores de tubos de rayos catédicos y los voltimetros analégicos entre otros.
Estos generadores de sefiales triangulares suelen realizarse con comparadores e
integradores conectados en cascada, de manera que se genera simultdneamente una sefial
triangular y una sefial cuadrada [NAT94] o a partir de multivibradores astables que generan
una sefial cuadrada que se hace pasar por un circuito integrador para convertirla en
triangular [MAD94].

Existen béasicamente dos tipos de circuitos que permiten generar simultdneamente una
sefial cuadrada y una sefial triangular. El primero de ellos (Figura 5.1) se compone de un
comparador con histéresis y un integrador, uno de ellos inversor, y el segundo (Figura 5.2)
consta -de dos bloques integradores intercalados con dos comparadores, uno de ellos
inversor.

Comparador X
con histéresis |
inversor
t___ Integrador
y

Figura 5.1. Diagrama de bioques de un circuito que permite generar simultdneamente

una sefial cuadrada (x) y una sefial triangular (y).

Integrador |—e——! Comparador
inversor

f n

«»—] Integrad
Comparador y cgrador

Figura 5.2. Diagrama de bloques de un circuito que permite generar simultdneamente

dos seiiales cuadradas (xy, y;) y dos sefiales triangulares en cuadratura (x, y).

Para el primero de los diagramas (Figura 5.1), el arranque y la estabilizacién del circuito
quedan determinados por su propio principio de funcionamiento. La salida del comparador
con histéresis es la entrada del integrador, que genera una seiial de pendiente proporcional
a esta tension de salida. El mdximo de la sefial triangular, se obtiene cuando la salida del
integrador, alcanza el valor necesario para que el comparador cambie de estado (Vruen la
Figura 5.3). Con este nuevo estado como entrada del integrador, la pendiente de la sefial
que éste genera cambia de signo y evoluciona hasta alcanzar el segundo valor de cambio en
la entrada del comparador (Vi en la Figura 5.3). El comparador pasa a tener en su salida el
valor inicial. Este proceso se repite de manera que se genera una sefial cuadrada cuya
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amplitud es la tensién de salida del comparador, y una sefial triangular cuya amplitud
méxima y minima corresponde con los valores de entrada al comparador que hacen que
éste cambie de estado. En este tipo de circuitos queda perfectamente determinado cudl es el
proceso de arranque y de estabilizacién de amplitud de la sefial generada [RAM92].

/ X
y
TN O N R— Y
* * ~ Vd M N
~ . .° t
Vg freeeeeefrememmmmeeens ¥ SO N

Figura 5.3. Formas de onda caracterfsticas del circuito de la Figura 5.1.

El diagrama de la Figura 5.2. permite obtener simultineamente sefiales triangulares y
cuadradas en cuadratura. La salida de los bloques integradores corresponden a sefiales
triangulares, mientras que las salidas de los bloques comparadores corresponden a sefiales
cuadradas, o rectangulares segtin los valores con los que se haya implementado el circuito.
En sentido estricto la nocién de cuadratura significa un desfase de 90° entre dos sefiales
sinusoidales de la misma amplitud y frecuencia, pero puede extenderse el concepto en el
caso de sefiales triangulares de manera que se dice que dos sefiales triangulares estdn en
cuadratura cuando el paso de la primera por cero implica el paso de la segunda por un
maximo (o minimo) y viceversa [MAR93].
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3.2 Circuito generador de sefiales triangulares y
cuadradas en cuadratura

En la Figura 5.4 se representan dos sefiales triangulares en cuadratura en funcién del
tiempo. A partir de esta representacién pueden obtenerse las ecuaciones correspondientes a
cada zona de funcionamiento del circuito, que permiten relacionar las dos sefiales en una
representacién analitica en términos de dos ecuaciones diferenciales. Las dos ecuaciones
diferenciales que representan la dindmica del circuito son:

*=0-signo(y) (5.1)
y =—@ - signo(x)

donde la funcién signo(x) vale 1 si x es positiva y -1 en caso contrario; x,y son las
derivadas temporales de x € y, y @ es una constante positiva.

Figura 5.4. Formas de onda caracterfsticas de dos sefiales triangulares en cuadratura.

A partir de estas ecuaciones diferenciales puede representarse la trayectoria en el plano de
fase de las sefiales x e y (Figura 5.5) teniendo en cuenta que:

dx _x _ signo(y)

e (5.1b)
dy 'y =signo(x)



Andlisis v disefio de generadores de sefiales triangulares en cuadratura,

N X
A
/ D N
B\ y
C

Figura 5.5.Trayectoria en el plano de fase correspondiente a las sefiales de 1a Figura 5.4.

El circuito que permite implementar dichas ecuaciones es el que se representa en la Figura
5.6. Como ya se habia comentado se compone de dos integradores y dos comparadores
intercalados y conectados en cascada con los anteriores. Uno de los comparadores debe ser
inversor para un correcto funcionamiento del circuito.

Figura 5.6. Diagrama de bloques que implementa la ecuacién (5.1).

Como el sistema descrito en (5.1) es un sistema conservativo, la amplitud de las
oscilaciones depende de las condiciones iniciales de las variables en el plano de fase. Sin
embargo, en la implementacidn electrénica del circuito la amplitud en régimen permanente
de la onda triangular es independiente de las condiciones iniciales. La amplitud en régimen
permanente de estas sefiales coincide con la maxima tensién de salida del integrador, que
puede venir determinada por la saturacién del amplificador operacional o por la limitacién
mediante diodos zéner de la tensién en el condensador. Este comportamiento puede
observarse en las realizaciones experimentales del circuito.

La descripcién del circuito dado en las ecuaciones (5.1) sélo es vilido para el
comportamiento del oscilador en régimen permanente, una vez se ha producido el arranque
y la estabilizacién en amplitud. Asi las trayectorias de la Figura 5.5 no contemplan el
recorrido correspondiente al régimen transitorio. Ademds estas ecuaciones sélo podrian
representar un sistema ideal en el que los comparadores y los integradores realizan su
funcién sin ningln tipo de limitacién practica.
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La realizacién electrénica tipica [PIM78]-[KAP79] del sistema utiliza 4 amplificadores
operacionales. Dos de ellos se utilizan en configuracién de lazo abierto con el fin de
implementar la funcién de comparacién. Los integradores se realizan en configuracién
inversora estdndar, tal y como se muestra en la Figura 5.7.

C
____.l l___
> +Vce Rl R [\Q’
) —W\ AN—- X
-Vee R2 +

l—Vcc

Figura 5.7. Diagrama del circuito generador de sefiales triangulares en cuadratura.

Si los comparadores y los integradores as{ implementados pudieran considerarse ideales, de
manera que las ecuaciones dadas en (5.1) describieran perfectamente las relaciones entre
las distintas variables, el circuito oscilarfa a una amplitud determinada por la tension inicial
en la salida de los integradores. Estas tensiones definen un punto en el plano x, y por el que
pasaria la trayectoria de la Figura 5.5.

En una implementacién prictica no suele imponerse una tensién inicial en este punto, por
lo que teéricamente la amplitud de la sefial triangular serfa muy pequeiia, de hecho del
orden de las tensiones de offset de los operacionales empleados. En una realizacién
practica del circuito se constata sin embargo, que, a pesar de no imponer ninguna condicién
inicial a las amplitudes de las salidas de los integradores, se consiguen obtener sefiales
triangulares de varios voltios de amplitud. Debe existir por tanto algiin proceso que haga
que las sefiales puedan crecer desde valores muy pequeiios hasta el valor final, y por
supuesto, debe existir también algiin proceso responsable de que esta amplitud se mantenga
estable en el régimen permanente.

El objetivo de este trabajo es mostrar que el slew-rate del amplificador operacional
produce el crecimiento de las tensiones en el arranque, mientras que la estabilizacién de
amplitud es principalmente causada por la limitacién en la tensién de salida de los
integradores.
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5.3 Analisis de la Respuesta Transitoria

El método que se ha empleado para el andlisis del circuito, es el método basado en el
andlisis del plano de fase. Como se ha comentado anteriormente, el andlisis en el plano de
fase es un método grafico para el estudio de sistemas de primer o segundo orden, por lo
tanto, vélido para el andlisis de un sistema basado en las ecuaciones dadas en (5.1). La idea
bésica es generar en el espacio de estado del sistema (un plano de dos dimensiones 1lamado
el plano de fase), trayectorias de movimiento correspondientes a varias condiciones
iniciales, de manera que observando la trayectoria puede extraerse informacién sobre la
estabilizacién u otros patrones de movimiento del sistema.

Existen varios métodos para construir trayectorias en el plano de fase para sistemas lineales
o no lineales, tales como el denominado método analitico, el método de las Isoclinas, el
método Delta, el método de Lienard y el método Pell [SLO91]. El método que se utilizard
en este capitulo para resolver las ecuaciones que definen el circuito generador de sefial es el
método analitico, escogido principalmente por su simplicidad. Este método implica la
solucién analitica de las ecuaciones diferenciales que describen el sistema. ‘Existen dos
técnicas para generar la representacion del plano de fase analiticamente [SLO91]. Ambas
técnicas conducen a una relacién funcional entre dos variables x € y en la forma:

8(x,y,¢)=0 (5.2)

donde la constante c¢ representa el efecto de las condiciones iniciales. La técnica empleada
en este trabajo consiste en resolver las ecuaciones que relacionan la variables x e y
(ecuacidn 5.1) en funcién del tiempo:

x(®)=g1(1) y()=gz(1) (5.3)

para posteriormente eliminar ¢ de estas ecuaciones, llegando a la relacién funcional en la
forma (5.2) que permite dibujar el plano de fase.

Para una mayor comodidad en el andlisis se definen 4 variables en el circuito que
corresponden a la salida de los integradores (x; y x4) y a las salidas de los comparadores (x,
y x3) (Figura 5.8), de manera que la ecuacién (5.1) puede reescribirse como indica (5.4)
siempre que se supongan ideales los bloques que componen el circuito. Se tiene en cuenta
ademds, que los comparadores puedan dar una salida en tensién diferente a la unidad,
afiadiendo a las ecuaciones la constante Vsat. Las variables escogidas para la
representacion del plano de fase son las que corresponden a la salida de los integradores x;
Y Xs4.

xy ==Vsat-signo(xy)

Xy =) X1 . (5.4)

x3 = Vsat - signo(x,)

i‘4 = X3
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X1 y=X» X3 X=X4

Vsat| t Vsat

1-Vsat -Vsat

Figura 5.8. Diagrama de bloques que implementa la ecuacién (5.4).

En la implementacién de los comparadores del circuito se emplean amplificaciones
operacionales o circuitos especificos. Tanto en un caso como en el otro existe una
limitacién en la rapidez con la que el comparador real podrd conmutar entre sus salidas. En
el andlisis que se realiza a continuacién se supone que el comparador estd implementado
con un amplificador operacional en circuito abierto, pero de hecho los resultados son
perfectamente aplicables a un circuito comparador especifico.

Si la funcién signo(x) de (5.1) se realiza con un amplificador operacional en configuracién
de lazo abierto, como se representa en la Figura 5.7, la tensién de salida de dicho
operacional serd la tensién de saturacion positiva o la negativa (+Vsat o -Vsat) dependiendo
del signo de la entrada. La pendiente de salida de un amplificador operacional est4 limitada
a un valor méximo llamado slew-rate [SOL77]. Cuando el signo de la entrada cambia, la
salida evoluciona linealmente de un valor de saturacién al otro con una pendiente limitada
por el valor del slew-rate. ‘

+Vce
Xi Xo

-Vcc

Figura 5.9. Circuito comparador que implementa la funcién signo de la ecuacién (5.1)

En el comparador real (Figura 5.9) la salida x, se define segin un modelo linealizado a
tramos f{x;) segin indica la siguiente expresion:

SR(t—1t,) - Vsat ta<t<zvmt con x;(t,)=0y—4 >0
dt =
Vsat ;>0 y t>ta+2vsat
- SR
Yo =)= 2Vsat dx
—SR(t —tp,) + Vsat t, <t< 2 con x,-(t,,)=0y7t' <0
t=tb
—Vsat Xi<0 y >+ 2Vsat
(5.5)

5-8



Andlisis v disefio de generadores de sefiales triangulares en cuadratura.

El bloque comparador no tiene pues dos tinicos estados entre los que va conmutando su
salida, sino 4 estados distintos. Dos de estos estados coinciden con los ideales de
saturacién en el que la salida del comparador es una tensién fija que se ha denominado
+Vsat o -Vsat segiin el signo de la entrada sea positivo o negativo. Los otros dos estados
corresponden a estados de transicién entre los de saturacion, y son resultado de la
limitacién real que existe en la mixima pendiente de salida que puede proporcionar un
comparador real. Como se ha comentado esta limitacién recibe el nombre de slew-rate en
el caso del amplificador operacional. De esta manera, la expresién que relaciona las
variables x; y xs, con las variables x; y x4 no es la que indica la ecuacién (5.4), sino la
expresada en (5.6) que tiene en cuenta la funcién no lineal f{x).

x1 =—f(x4)

=0 (5.6)
x3 = f(x2)

J'C4 =0-Xx3

La inclusién de este efecto de slew-rate en los comparadores de la Figura 5.7, como se
mostrard a continuacién, permite describir la dindmica del oscilador en el régimen
transitorio de arranque.

El hecho de que la caracteristica del comparador deba definirse en estados distintos hace
que no sea posible encontrar una solucién analitica global para el sistema completo, y se
haga necesario un andlisis paso a paso. En este andlisis paso a paso, los puntos de
transicién entre los diferentes tramos serdn los puntos que determinan los cambios de
estado en los comparadores, pues la caracteristica entrada-salida de los comparadores estd
definida en distintas zonas de funcionamiento (expresién 5.5). Se denominard ¢; al instante
de tiempo en el que se produce un cambio en la forma de la sefial de salida del comparador.
A partir de cada instante #; es necesario volver a resolver el sistema de ecuaciones
planteado en (5.6). Por ejemplo, cada paso por cero de una de las sefiales triangulares
implica un cambio en el comparador del que es entrada (paso del estado de saturacién al
estado de variacién de su tensién de salida con la pendiente dada por el slew-rate). El
consiguiente cambio en la salida del comparador, también varfa la expresién de la forma de
la tensién generada por el integrador que le sigue. Por lo tanto, €l paso por cero de una de
las sefiales triangulares marcard un instante # a partir del cual es necesario redefinir las
expresiones de alguna de las variables de circuito.

En el estado inicial del circuito (cuando se conectan sus elementos y se pone en marcha la
alimentacién) es de esperar que las tensiones en las salidas de los integradores sean
pequefias y que los comparadores, que trabajan en lazo abierto, estén saturados. El andlisis
del circuito debe suponer unas condiciones iniciales en las variables, estas condiciones
serdn, por tanto, una pequeiia tension para las variables x, y x4, y la tensién méxima para la
salida de los comparadores, x3 y xg.

Si se supone que las condiciones iniciales antes de la primera transicién son unas pequeiias
tensiones positivas para la salida de los integradores siendo, por ejemplo, la tensién en xs
(x40) y €n X3 (x20) (puede demostrarse que desde cualquier otro punto inicial, la evolucién
del sistema seria equivalente), uno de los comparadores estard dando la mdxima tensién
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positiva (+Vsat) mientras el otro estard saturado negativamente (salida -Vsar). Asi los
puntos iniciales vendran dados por:

x2(0) = x20
x4(0)=x
4(0) = x40 5.7
x1(0) = —Vsat
x3(0) = +Vsat
con O<xyg ¥y x40<<Vsat.
La solucién de (5.6) siguiendo estas condiciones iniciales sera:
x1(t) ==Vsat
Xy (1) =—wVsat-t+x
21 20 1<ty (5.8)
x3(t) = Vsat

x4(t)=wVsat-t+ x40

20 -0

Figura 5.10. Trayectoria en el plano de fase en el transitorio de arranque.

Las variables del sistema evolucionaridn como indican las expresiones anteriores, hasta el
instante #; en el que se produzca un cambio de estado en alguno de los comparadores. La
representacion de las trayectorias del plano de fase del circuito de las variables x; y x4
resulta en una recta que evoluciona desde el punto indicado como #y al punto ¢, de la Figura
5.10. Como se habia comentado los cambios de estado se producen cuando la variable de
entrada a un comparador cambia de signo. Para el caso definido por las expresiones (5.6),
la primera transicién ocurre cuando la variable x; alcanza el valor 0. El comparador cuya
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entrada es x; serd pues, el primero en cambiar de estado. Idealmente la salida de este
comparador deberfa cambiar inmediatamente al estado de saturacién contrario al que se
encontraba (es decir, deberia pasar de saturacién positiva a negativa), sin embargo, y
debido al slew-rate, el comparador pasa por un estado intermedio en el que la salida es una
recta de pendiente SR (el slew-rare del amplificador operacional).

Si se define como t el instante en el que la sefial triangular x; alcanza el valor cero,
x2(t,)=0 (Figura 5.11) la expresi6n de la tensién de salida en dicho comparador a partir del
instante t; sera:

X3 = -*SR(t—tl)—l” Vsat h<i<ts 5.9

expresion vdlida hasta el instante #;, en el que se produce la siguiente transicién entre
estados.

La sefial x4 se calcula realizando la integral de la sefial x3 segin indica la expresion (5.6).
La nueva expresién que se obtiene para esta variable es:

x4(t) = SROL (1 - 1,)? + wVsat(t = 1)) + x4 (5.10)

vélida para #;<t<t;, siendo x4 el valor alcanzado por la sefial x4 en el instante de tiempo
1=t;, en concreto x4 = X2 + X40.

Las variables x; y x; contindan expresdndose como indica (5.8). Como la sefial x> es una
funcién de primer orden de la variable temporal, mientras x; varia de forma cuadratica, la
trayectoria en el plano de fase que relaciona estas dos variables pasa a ser una parébola, tal
como indica la ecuacion (5.11) obtenida al eliminar la variable temporal z de (5.10) y de la
expresion dada en (5.8) para la variable x,.

SR = X3 =X + X4 (5.11)

X4 =——
2wVsat

En este punto puede observarse la primera diferencia con el andlisis ideal que plantea la
expresién (5.1). Mientras que una concepcién ideal para el cambio de estado en el
comparador resultaria en una trayectoria rectilinea a partir del punto ¢;, que determinaria el
valor médximo para la variable x4 (correspondiente al punto A en la Figura 5.5.) a partir del
cual x; decreceria, €l hecho de que este cambio en el comparador real no se produzca
instantdneamente, hace que la trayectoria sea parabdlica y el valor de la variable x4 siga
aumentando. Asi mientras la salida del comparador siga siendo positiva, el valor de la sefal
X4 continuard creciendo.
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N

N x1(t),x3(t)

+Vsatf— . === — = — _
\ x3(2) //:_ /
C\tp t ty / tg Nt

i\ R : ”
. \ o/ t5 : /
-Vsat|— — — —V / : . ‘

xa(t)
x2(t)
x40
X20

Figura 5.11. Evolucién en el dominio temporal de las variables del circuito durante el arranque.

El valor méximo para esta sefial, se produce en el instante en que la sefial de salida del
comparador x; alcanza el valor 0. Si se define como #=t, dicho instante (x3(t;)=0), el
méximo valor para x4 tomar4 el valor:

x4(t2)=%+x20 +X40 (5.12)
siendo:
w(Vsat)?
Qs —————— (5.13)
SR

En ese instante la otra variable del plano de fase toma el valor:

xp(th)=-« (5.14)

Por lo tanto, las sefiales de salida no estardn en perfecta cuadratura ya que la amplitud
mdxima de una sefial no coincide exactamente con el paso por cero de la otra.

La trayectoria parabdlica en el plano de fase de las sefiales, x4 y x, (Figura 5.10) continuard
hasta el instante t= t; cuando el comparador que esta variando su salida, alcance
definitivamente el valor final de saturacién negativa, x3(t3)=-Vsat. A partir de este punto, la
trayectoria en el plano de fase se convierte de nuevo, en una linea recta. La forma de las
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expresiones de las distintas sefiales a partir de este instante de tiempo es la que se indica en
(5.15):

x1(t) = —=Vsat
xZ(t)='~COVSGI‘t+X2O 5.15
x3(t) = —Vsat (5.15)

X4 (t) = -wVsat-(t - t3) +Xx40 + X990

vélidas para 7;<t<ty,

La siguiente transicién ocurre cuando la salida del otro integrador, x4(t), alcanza el valor 0
en el instante t=t4. En ese momento, el comparador cuya entrada es x4 cambia de estado, al
cambiar el signo de su sefial de entrada y, pasa a dar la médxima pendiente de cambio en la
tensién de salida que le permite su configuracién interna:

x1(t)=SR(t —t4) - Vsat (5.16)

expresién valida para t;<t<t

Como la sefial x; es la integral de esta sefial x,, la forma de x; en el dominio del tiempo se
convierte en parabdlica tomando una expresién de forma equivalente a (5.10) para x4. El
valor absoluto de tensién de x, sigue aumentando mientras la sefial x; no se anule. A partir
del instante r=t4 la trayectoria en el plano de fase serd parabdlica con el maximo en t=ts
instante en el que la sefial de salida del comparador, definida por x;, toma el valor cero
(x1(25)=0). En ese instante la sefial x, toma un méximo relativo dado por:

x2(t5)=—§a—-(x20 +Xx40) .17

En este instante el punto de la trayectoria en el plano de fase, deberia coincidir con el
indicado por el punto B de la Figura 5.5. Sin embargo, se observa que el valor alcanzado

por la sefial x; es 20 veces mayor que el anterior médximo alcanzado por la otra sefial
triangular xy.

Siendo un punto donde se alcanza el valor mdximo para una de las dos sefiales, la otra
(x4(t)) deberia valer cero, si las sefiales estuvieran realmente en cuadratura. Sin embargo en
ese instante el valor de x4(¢) es:

x4(t5) = -0t (5.18)

De nuevo puede observarse que la cuadratura entre sefiales no es perfecta y que el valor
mdximo de las sefiales triangulares va aumentando.
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Un comportamiento similar ocurre en los siguientes intervalos de tiempos. Cada nuevo
intervalo de tiempo queda determinado por el cambio en la salida de uno de los
comparadores de un tipo de saturacién a otra, pasando por el estado de variacién lineal
limitada por el slew-rate. El integrador que sigue a este comparador cambiard el signo de
su pendiente, pasando primero por una variacién parabdlica mientras el comparador estd
realizando el cambio en su tipo de saturacién. En el plano de fase este cambio también
supondré una trayectoria parabélica de relacién entre las dos salidas de los integradores x;
Y Xa.

El andlisis continuaria repitiendo el cdlculo de las expresiones para cada sefial en cada
intervalo temporal. La Figura 5.10 muestra la trayectoria en el plano de fase de las sefiales
X2 ¥ x4 para sucesivos intervalos de tiempo. Como se muestra en la figura, las amplitudes
de las sefiales triangulares crecen a cada paso debido a la accién del slew-rate de los
amplificadores operacionales. Cada vez que uno de los comparadores cambia el valor de su
salida de saturacién positiva a saturacién negativa, o viceversa, 2a Voltios se afiaden al
valor de la amplitud médxima de las ondas triangulares. Por lo tanto, puede asegurarse que
la respuesta transitoria del oscilador de ondas triangulares viene determinada por el efecto
del slew-rate del amplificador operacional.

Cada vez que, por ejemplo, la sefial x, pasa por cero, siendo x4 positiva (el equivalente al
punto A en la representacidn del plano de fase de la Figura 5.5) se obtiene un nuevo ciclo
para las sefiales del circuito. Si se nombra cada ciclo secuencialmente con el indice k, se
obtiene que la tensién mdxima de la sefial x4 en el ciclo niimero & sera:

Ak =Ak—-1 + 8¢ (5.19)

y la duracién del periodo correspondiente definido entre dos méximos de la sefial x4 es:

A
T, =187 14 2
SR wVsat

(5.20)
con esta notacidén, Ag corresponde al primer méximo alcanzado por x4, concretamente,
a
AO =x4(t2)=—2~+x20 + X40 (521)

Como indican la expresién (5.19), la amplitud de las sefiales triangulares crece una
cantidad fijada por la constante o a cada ciclo de la sefial generada. Esta cantidad
(expresién (5.13)), es inversamente proporcional al slew-rate, 1o que indica que un slew-
rate mayor implicaria un crecimiento mas lento de la amplitud de las seiales y
tedricamente un slew-rate infinito llevaria a un crecimiento nulo.
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Andlisis v disefio de generadores de sefiales triangulares en cuadratura.

5.4 Andlisis de la estabilizacion de amplitud

Hasta este punto se ha demostrado que la amplitud de las sefiales de salida crece en cada
ciclo en una cantidad fija que depende del valor del slew-rate del comparador. Ha sido
mostrado por tanto, el mecanismo de la dindmica de acercamiento al ciclo limite. A
continuacidn se explica el mecanismo de estabilizacién de la amplitud de las seiiales.

La tensién de salida del integrador puede venir limitada por dos causas principales: la
limitacién de la tensién en el condensador impuesta externamente o la saturacién del
amplificador operacional. Se considera el caso més sencillo de andlisis, que es el de la
limitacién en la tensién del condensador del integrador. Si se tiene en cuenta esta
limitacién, la tensién de salida del integrador puede tomar como méximo un valor, que se
denominard +Vcs, y que es la médxima tensién que pueden alcanzar las sefiales x; y x4,

Se asume para el andlisis que en el instante #=t, la salida de uno de los integradores toma el
valor méximo Vcs, mientras la salida del otro alcanza un valor nulo. Puede demostrarse
que desde cualquier otro punto, el sistema evolucionaria hacia el mismo resultado final. Se
supone pues, que en ¢l instante ¢ =f,, el valor las amplitudes de las sefiales triangulares y
cuadradas de la Figura 5.11 es:

x2(t,)=0 x1(t,)=~Vsat

(5.22)
x4(ty)=Ves  x3(t,)=Vsat

Como consecuencia de que la sefial x, alcance el valor cero, el comparador cuya entrada es
x» cambia de estado, pasando de la saturacién positiva a la negativa, de Vsat a -Vsat, a
través de un estado en el que varia su tensién con una pendiente constante. La expresién de
la salida de este comparador sera:

x3(t)=~SR(t—-t,)+ Vsat 1, <t<tpsi (5.23)

expresion vélida hasta el instante ¢=t,,; que se definird a continuacién.

La sefial x4, que es la sefial que se obtiene de la integracién de x3 deberia crecer (Figuras
5.8 y 5.11) mientras el valor de la sefial x3(¢) fuera positivo. Sin embargo, el méximo valor
de x4 estd limitado a la médxima tensién Vcs que puede obtenerse a la salida del integrador.
Por lo tanto Ia sefial x4 mantiene este mdximo valor de tensién mientras x; sea negativa.

Sélo a partir del instante r=t,,,, en el que la salida del comparador pasa por cero (x3(fn+)=0),
la salida del integrador, la sefial x;, comienza a decrecer. (Figura 5.12). A partir de este
instante hasta r=t.2, cuando x3(f,+2) alcanza el valor de saturacién, -Vsat, la trayectoria en
el plano de fase de las sefiales x, y x, es parabdlica, como puede observarse en Figura 5.12.

En el instante r=t,,2 en el que x3(t,42)=-Vsat el valor de las sefiales triangulares es:
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Capitulo 5

x4 (tgea) = Ves =%
X2 (th42) =20

(5.24)

A partir de este instante, y de nuevo a través de las relaciones que indica la expresion (5.6),
puede calcularse la expresién en funcién del tiempo de las sefiales x; y x4, que resultan en
sendas rectas de pendiente negativa dadas por:

X4 (= —a)Vsat(t—tn+2)+x4 (In+2)

L 2<t<ly 5.25

La trayectoria en el plano de fase de las dos sefiales a partir de #,;; es una recta (Figura
5.12), hasta que se produce un cambio en el estado de uno de los integradores o
comparadores.

Los cambios en la forma de la trayectoria en el plano de fase vienen ahora fijados no sélo
por el paso por cero de una de las seiiales triangulares, sino también por la llegada al valor
maximo de alguna de estas sefiales. El inicio y final de los intervalos de tiempo, en los que
es necesario redefinir las trayectorias vienen fijados, en consecuencia por uno de estos
eventos: '

— Cambio de signo en una de las sefiales triangulares, que implica un cambio en el estado
de uno de los comparadores y la consiguiente variacién en la expresion de salida del
otro integrador.

— Cambio de signo en la sefial de salida de un comparador que permite que la salida del
integrador que le sigue pase de crecer a decrecer o viceversa.

— Llegada al estado de saturacién de uno de los comparadores que hace que la salida del
integrador que le sigue pase de ser parabdlica a ser rectilinea en funcién de la variable
temporal y de la otra variable triangular en el plano de fase.

— Llegada al valor médximo de una de las sefiales triangulares, con lo que su evolucién deja
de depender de la variable temporal.

El siguiente cambio se produce entonces en el instante r=t,.3 en ¢l que la sefial x,, la mayor
en valor absoluto (Figura 5.12), alcanza el mdximo nivel de tensién de salida en el

integrador, Ves. En dicho instante el valor de las tensiones a la salida de los integradores
es:

X4(the3) =
x2(ty43) ==Ves

(5.26)
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Analisis v disefio de generadores de sefiales triangulares en cuadratura.

theo Ves-o/2

Ves

thes

Ves

Figura 5.12. Trayectoria en el plano de fase que muestra la estabilizacién de amplitud.

Como la sefial x, no puede seguir aumentando, a partir del instante r=t,.3 las expresiones
dadas en (5.25) dejan de ser vdlidas. El valor de la sefial x, queda fijado por el maximo
valor a la salida del integrador, -Ves. La salida de este integrador no variard de este estado
hasta que no cambie el signo de su sefial de entrada. Aparece asi, respecto al andlisis del
transitorio, un tramo nuevo en la trayectoria del plano de fase en el que es necesario
redefinir la expresion de las sefiales. Se tiene que x4 continuard decreciendo hasta 0
mientras x; continua fija al valor -Ves.

X4 (t) = -wVsar(t - tn+3)+X4 (fn+3)

the3<I<t 5.27
x5 (t) =—Vcs +3 n+d4 ( )

La evolucién de las sefiales en los siguientes intervalos de tiempo son equivalentes a los
dos descritos arriba, es decir:

1) cuando x4 alcanza el valor 0, el comparador asociado (x;) cambia de saturacién positiva
a negativa, a un ritmo constante determinado por el slew-rate del operacional,

2) mientras x4 continua decreciendo, la otra sefial triangular, x,, no cambia de valor hasta
que la sefial de entrada al integrador que la realiza, x;, alcanza el valor O

3) a partir del instante en que la sefial cuadrada x, es positiva, x; crece saliendo del estado
de limitacién de Ves.
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Capitulo 5

4) mientras la salida del comparador permanece en el estado de saturacién, x;=+Vsat, la
trayectoria en el plano de fase de las sefiales x4 ,x;, es una recta de pendiente
dxqg x i

=4 - %i = -1 hasta que x4 alcanza la tensién méxima Vcs.

dxy X

En los siguientes intervalos de tiempo, definidos por los diferentes cambios en los estados
de los comparadores e integradores, se produce un comportamiento equivalente al arriba
descrito (Figura 5.12). Como consecuencia, cuando la sefial triangular x4 alcanza el valor
méximo Vcs, el nuevo tramo de la trayectoria en el plano de fase coincidird con el primero
alcanzéndose, por tanto, el régimen permanente.

El periodo de la sefial en régimen permanente responde a la expresién (5.28), donde el
segundo sumando es el término de error introducido por el slew-rate del amplificador
operacional y la limitacién de la salida en los integradores.

4.Ves 40-Vsat
T= +
w- Vsat SR

(5.28)
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Anailisis v disefio de generadores de sefiales triangulares en cuadratura.

5.5 Simulaciones

Para comprobar la validez del andlisis realizado se presentan una serie de simulaciones de
un circuito que implementa el diagrama de bloques de la Figura 5.8. Se ha elegido validar
los resultados por simulacién debido a que programas como SPICE, permiten facilmente
representar el arranque del oscilador y los correspondientes planos de fase. Se utiliza para
la simulacién un modelo para el amplificador operacional basado en la referencia
[BOY74], y actualizado con los datos que proporciona el fabricante en sus hojas de
caracteristicas. En concreto se escoge el AO 741, para la realizacién del circuito.

Cada uno de los bloques integradores del esquema de la Figura 5.8 se implementa con una
configuracién tipica inversora como la mostrada en la Figura 5.13. El hecho de que los
integradores sean inversores hace necesario el cambio de signo de los correspondientes
comparadores. Para mantener x, y x4 idénticas al analisis efectuado, debe tenerse en cuenta
que las sefiales implementadas en el circuito no son x; y x3 sino -x; y -x3 (Figura 5.13).

D

L
'C
+Vce R
: X v
+ — AL X4=v(7)

|

Figura 5.13. Implementacién del diagrama de bloques de la Figura 5.8.

Para esta configuracién, se han elegido para las resistencias y los condensadores los valores
R=10 KQ y C=1 UF, con lo que la constante ® de las ecuaciones diferenciales que definen
(5.6) vale w=1/RC=100 rad/s. Para limitar la tensién de salida de los integradores se han
introducido unos diodos zéner en paralelo con cada uno de los condensadores que forman
los integradores. De esta manera se limita la maxima tension a la salida de los integradores
a Ves=5.1 V. La tension de saturacién de los amplificadores operacionales es Vsar=14.6 V,
mientras que el slew-rate efectivo del amplificador utilizado es 250 V/ms. A partir de estos
datos puede calcularse la constante o definida en la expresién (5.13) y que determina el
ritmo de crecimiento de las sefiales triangulares durante el transitorio de arranque. En
concreto para los valores indicados para los diferentes pardmetros del circuito, el valor de
la constante es 0=85 mV.,

El plano de fase que muestra el arranque del oscilador en la simulacién SPICE es el
representado en la Figura 5.14, donde la sefal v(12) es la correspondiente a la sefial
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Capitulo 5

triangular x, de la Figura 5.13 y la sefial v(7) corresponde a la sefial triangular xs. Puede
comprobarse que esta figura es andloga a la Figura 5.10 presentada en el anlisis tedrico del
circuito. En la simulaci6n del circuito no se ha afiadido ninguna condicién inicial a ninguna
de las variables, sin embargo, la salida es capaz de evolucionar desde un valor inicial
pricticamente nulo, de hecho desde las tensiones de offset iniciales del amplificador
operacional.

1.0V
\\
. (-166.667m,520.979m) (0,519m) \\
0.5V - 0 -—\g/ '\é— P \
/’/. ™~
e ™~
e \
//
7 ) \>
oV s /"_\ / ’////
e { e e
// ///
~ // ) //
A///
///./
0.5V + N i
//
e
-
-1.0V — T T T
-0.8V -0.4V ov 0.4V 0.8v 1.2V
3 v(7)

v(12)

Figura 5.14. Representacion en el plano de fase de las sefiales x; (v(7)) eje vertical y xg (v(12))
de la simulacién SPICE del circuito de la Figura 5.13.

Los puntos sefialados como Py Q son los equivalentes a los puntos #; y #; de la Figura 5.10.
Sefialan los valores de las tensiones de las sefiales x, y x4 en los instantes en los que
empieza y acaba la relacién parabdlica en el plano de fase entre estas dos sefiales
triangulares. Como indicaba el andlisis tedrico, a partir del instante en que una de las
seflales triangulares alcanza el valor O (punto P en la Figura 5.14) y debido a que el
comparador que la sigue introduce cierto retardo al necesitar un tiempo finito en cambiar
de estado, la relacién entre las dos sefiales se hace parabdlica. La relacién parabdlica acaba
cuando el comparador que estd realizando el cambio de estado alcanza el valor final de
saturacién. Este punto coincide con el marcado con Q. Como puede observarse el valor de
la segunda variable (la x») coincide en ambos casos (de hecho existe una pequeiia
diferencia de 2 mV debido al paso de representacién de puntos que realiza el simulador),
mientras que la diferencia en la primera variable x4 entre los dos puntos es 167 mV, que
coincide con el valor tedrico indicado en la Figura 5.10 equivalente a 2 veces la variable o
(20=2*85 mV=170mV, la diferencia de nuevo es debida al paso de representacion).
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Andlisis v disefio de generadores de seiiales triangulares en cuadratura.

En la Figura 5.15 se muestra la evolucién temporal de todas las variables de interés del
circuito. Esta Figura es la equivalente a la Figura 5.11 del andlisis teérico del apartado 5.3.
Se han marcado en esta representacién temporal, los puntos equivalentes a los del plano de
fase de la Figura 5.14. Puede observarse en las sefiales cuadradas (en la simulacién la sefial
v(9) equivale a la sefial -x; de la Figura 5.13, mientras que la sefial v(4) corresponde a -x;)
como el cambio entre los dos estados de saturacién se hace en un intervalo finito de tiempo
(0.11 ms), intervalo de tiempo que separa los puntos P y Q. En la representacién temporal
de las sefiales triangulares, puede observarse que la sefial v(7) toma el mismo valor al
principio y al final de este intervalo de tiempo, con lo que el médximo de la sefial no
coincide exactamente con el paso por cero de la otra sefial triangular v(12).

20V ~ (.2914m, 14.619)
Y | i \ b i ]
! i f i \ |
AL TN \ !
A2 T j i i
/A | |
v | i
[ i ! |
Vol i - |
VU | : |
. 3 ‘. \ L
ooy (1.1796m,-14.364)
av(d) o v(9) ' '
1.5V
P
//,x"\\\
{1.1819m,523.109 (1.2920m,523.109m) - e
N nu>—\( ,// g TN
0V--:+—————~o-«<,\ _ \ ///
\‘ //
(1.1837m, 6. 3025m) “ / @ /’”/
(1.2914m,-163. 665m)
1.5V

0s 0.5ms 1.0ms 1.5ms 2.0ms 2.5ms 3.0ms  3.5ms

av(?) o v(12) -
ime

Figura 5.15. Simulacién temporal de las variables de interés del circuito de la Figura 5.13.
La equivalencia entre el nombre de las variables es x,=v(12), -x;=v(4), x4=v(7), - x3=v(9).

Una simulacién de un intervalo de tiempo mayor permite observar el transitorio completo y
varios ciclos de las sefiales triangulares ya estabilizadas. La representacién de los
resultados de dicha simulacién es la que se muestra en la Figura 5.16 para las seiiales
cuadradas y la que se observa en la Figura 5.17, para las sefiales triangulares. Puede
observarse como en el transitorio, la amplitud de las sefiales crece al igual que crece
también el periodo de la sefial generada, tal y como indican las expresiones (5.19) y (5.20).
La amplitud de las sefiales triangulares coincide con el valor Ves de tensién maxima de

salida de los integradores.
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Figura 5.16. Simulacién temporal de las variables de interés del circuito de la Figura 5.13.

=v(9).

V(4), X4=\?(7), - X3

La equivalencia entre el nombre de las variables es x;=v(12), -x;
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Figura 5.17. Simulacién temporal de las variables de interés del circuito de la Figura 5.13.

=v(9).

=V(7), - X3

V( 1 2)» 'xl=V(4)f Xy

La equivalencia entre el nombre de las variables es x;
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En la Figura 5.18 se muestra el diagrama en €l plano de fase de las sefiales triangulares para
el mismo intervalo de simulacién que en las Figuras 5.16 y 5.17. De nuevo se observa el
transitorio de arranque y la estabilizacién de amplitud al valor marcado por Vcs. Se han
sefialado con Ay y A+ dos puntos del régimen transitorio, correspondientes a un paso por
un méximo relativo de la sefial v(7), préximos a pasos por cero de la sefial v(12). Puede
comprobarse que la diferencia en tensién entre estos dos puntos corresponde con el valor
8 determinado por la ecuacién (5.19).

6.0V
29.390m,5.0775)
(-83.333m,1.8987)
4.0V 1 g 83.968m,1.2252)
2.0V 1
X
\
RN
ov- ™ /)
- ‘ //
-2.0V A
-4.0V
-6.0 , , ; , .
-6.0V -4.0V 2.0V ov 2.0V 4.0V 6.0V

v(12)

Figura 5.18. Representacién en el plano de fase de las sefiales x; (v(7)) (eje vertical), y x; (v(12))
de la simulacién SPICE del circuito de la Figura 5.13.

En la Figura 5.19 se representa el plano de fase obtenido por simulacién en el que se ha
representado Unicamente el régimen permanente del circuito donde, como puede
observarse la médxima amplitud de las sefiales triangulares viene determinada por el valor
mdximo al que estd limitada fisicamente la tensién de salida de los integradores Ves.
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6.0V
.165m,5.0712)

4.0V A

-5.0803,-39.027m) (5.0770,58.171m)

2.0V A

0oV+

-2.0V 4

/263m,-5.0706)

-6.0V 4.0V 2.0V ov 20V 4.0V 6.0V
v(12)

Figura 5.19. Representacion en el plano de fase de las sefiales x; (v(7)) (eje vertical) y x; (v(12))
de la simulacién SPICE del circuito de la Figura 5.13.

El; >
!
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-X1 Rl
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W AN *
\‘l )

Xa=v(12)

=7
Wt 3¢
=%

X2=v(7) R

Figura 5.20. Implementacién del diagrama de bloques de la Figura 5.8, que permite disminuir el valor de la

pendiente de las sefiales x, y x; a través de las resistencias Ry y R, .

Se presenta a continuacién el resultado obtenido en la simulacién del circuito de la Figura
5.20 en el que se reduce la pendiente de cambio de los comparadores y la médxima tensién
aplicada a la entrada de los integradores colocando a continuacién de cada comparador un
divisor de tensién. Considerando R;=R,=1 k€, la expresién de la tension a la salida del
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Andlisis v disefio de generadores de seiiales triangulares en cuadratura,

comparador se reduce a algo menos de la mitad (R=10 kQ) del valor obtenido en el circuito
de la Figura 5.13 en concreto, el valor del slew-rate efectivo es SR=92 V/ms, y la tensién
de saturacién de los comparadores queda reducida a Vsat=6.96 V, con lo que o pasa a valer

.50 mV (@=1/((R+R//R,)-C)). Este valor menor para la constante o, hace que la evolucién
de la amplitud sea més lenta. En la Figura 5.21 se ha representado la evolucién de las
sefiales triangulares en el transitorio de arranque del circuito. Puede observarse que entre
dos maximos consecutivos de la seiial v(7), por ejemplo, los puntos By y Bi4,, la diferencia
es de aproximadamente 400 mV, que coincide con el valor tedrico de 8o, calculado en la
expresién (5.19).
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Figura §.21. Simulacidn temporal de las variables de interés del circuito de la Figura 5.20.
La equivalencia entre ¢l nombre de las variables es x,=v(12), x;=v(7).

En la Figura 5.22 se representa un intervalo menor de tiempo, de manera que puéde
observarse mejor la evolucién de las amplitudes en el transitorio de arranque del oscilador.
Como se hizo en la Figura 5. 15, se han sefialado los puntos que marcan las tensiones en las
distintas sefiales en el instante en que una de las sefiales triangulares pasa por cero (punto
P, valor O para la sefial v(12)) y los que marcan las tensiones en el instante en que el
comparador que realiza el cambio de estado, llega a la siguiente saturacién (punto Q, valor
Vsat=-6.9 para la sefial v(4)). Mientras se produce el paso de uno a otro punto, la sefial
triangular v(7), toma una forma parabdlica, pero en los instantes P y O, toma el mismo
valor.
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Figura 5.21. Simulacién temporal de las variables de interés del circuito de la Figura 5.20.
La equivalencia entre el nombre de las variables es x;=v(12), -x;=v{4), xs=v(7), - x3=v(9).

En la Figura 5.22 se representa en el plano de fase el arranque y la estabilizacién de
amplitud de la sefial generada. Se han sefialados dos puntos consecutivos de méximos de
una de las sefiales triangulares, y el valor final durante el régimen permanente de la sefial

triangular.
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Figura 5.22. Representacion en el plano de fase de las sefiales x; (v(7)) (eje vertical) y x4 (v(12))
de la simulacién SPICE del circuito de la Figura 5.20.

El dltimo resultado que se presenta se basa de nuevo en el circuito de la Figura 5.13. Los
valores escogidos para los diferentes componentes han sido los mismos que para el primer
ejemplo, salvo para el condensador del integrador, que tiene en esta prueba una valor 10
veces menor (C=100 nF). En este caso la constante o toma un valor 10 veces mayor que en
el primer ejemplo, pues ® varia también en un factor 10 al cambiar el valor del
condensador. Una constante 0. mayor representa un transitorio de arranque mucho mds
rdpido, pues los incrementos en tensién en cada ciclo son mucho mayores y la sefial
triangular tarda mucho menos en crecer hasta llegar al valor limite. Este comportamiento se
pone de manifiesto en las Figuras 5.22 y 5.23 que representan la evolucién temporal y el
plano de fase respectivamente de las sefiales triangulares, en un intervalo de tiempo que
comprende todo el transitorio de la sefial y parte del régimen permanente.
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de la simulacién SPICE del circuito de la Figura 5.13 con C=100 nF.
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Figura 5.24. Simulaci6n temporal de las variables de interés del circuito de la Figura 5.13 para C=100 nF.

La equivalencia entre el nombre de las variables es x;=v(12), -x;=v(4), x;=v(7), - x3=v(9).
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5.6 Conclusiones

Realizaciones experimentales de osciladores triangulares en cuadratura muestran que la
amplitud en régimen permanente de las sefiales triangulares no depende de las condiciones
iniciales; asimismo, el arranque se produce de manera espontdnea y no depende del ajuste
de los pardmetros del circuito. Sin embargo, las ecuaciones diferenciales que definen esta
clase de circuitos representan sistemas conservativos y no explican los comportamientos
observados. A través de conceptos del plano de fase, se ha mostrado que las no linealidades
correspondientes al slew-rate de los amplificadores operacionales y a la limitacién de la
tensién de salida de los integradores son responsables del transitorio de aproximacién al
ciclo limite y de la estabilizacién de amplitud de las sefiales de salida en ese ciclo limite.

5-29






Conclusiones

CAPITULO 6







Capitulo 6
Conclusiones

El primero de los resultados que se deriva de este trabajo es la propuesta de un diagrama de
bloques genérico que permite el modelado en la zona lineal de un oscilador activo-R con
dos amplificadores operacionales. A partir de este modelo, el estudio sistematico de los
lugares geométricos de las raices para la determinacién de las diferentes zonas de
funcionamiento ha dado lugar a las siguientes conclusiones:

Se ha determinado la necesidad de realimentacién negativa en el circuito para la
existencia de oscilaciones (-b; b>>0).

Para asegurar la existencia de oscilaciones, se ha establecido que la suma de las tasas de
realimentacién local de cada AO debe ser negativa ( a1+ a><0).

Se ha determinado que la frecuencia de oscilacién depende nicamente de las tasas de
realimentacién local de cada amplificador operacional, y en concreto, un disefio que
imponga una frecuencia de oscilacién baja exige una suma de tasas de realimentacién
local cercanas a cero (a;+a;=0), mientras que disefios conducentes a frecuencias de
oscilacién cercanas al producto ganancia por ancho de banda de los amplificadores
operacionales se consigue con tasas que maximizan el valor absoluto de dicha suma.

Una vez fijada la frecuencia de oscilacién, la condicién de arranque/oscilacién sélo
depende del producto de las aportaciones de la tensién de salida de cada operacional en
la entrada del otro ( b, b,).

Se ha obtenido la expresién de la parte real e imaginaria de los polos en el arranque en
funcién de los pardmetros de disefio del circuito (aportaciones de las tensiones de salida
de los amplificadores operacionales a cada una de sus entradas), quedando caracterizada
asf la evolucidn transitoria del arranque.

A continuacién, el andlisis no lineal del oscilador mediante la técnica de la funcién
descriptiva ha permitido establecer los mecanismos de limitacién de amplitud asociados al
slew-rate. Dicho andlisis ha permitido:
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* Analizar el comportamiento en régimen estacionario del oscilador activo-R en términos
cuantitativos.

e Constatar la modificacién del lugar geométrico de las raices debido al proceso de
estabilizacién de amplitud que da lugar a una variacién en la frecuencia y en la
condicion de oscilacién respecto al andlisis lineal

e Proponer unas aproximaciones de la funcién descriptiva asociada al slew-rate y de la
distorsién debida al tercer arménico que han permitido obtener:

— Relaciones entre las amplitudes diferenciales de entrada a los amplificadores
operacionales en régimen permanente y los pardmetros de disefio del oscilador.

— Una medida de la distorsién a través del calculo de dichas amplitudes y del valor
de la funcién descriptiva asociada a la limitacién no lineal de los amplificadores
operacionales en régimen permanente.

El capitulo 2 concluye con la presentacién de algunos resultados experimentales que
corroboran el andlisis tedrico realizado.

Debido a que los amplificadores operacionales realimentados en corriente (CFOA) pueden
operar a frecuencias mucho mayores que los amplificadores operacionales cldsicos, se ha
aplicado la misma técnica a este dispositivo con el fin de obtener osciladores con una
salida a mayor frecuencia y mayor amplitud. Con este fin, y teniendo en cuenta que el
CFOA es un dispositivo atin poco conocido, se ha realizado en primer lugar un anélisis
lineal de su configuracién interna a nivel de transistor que ha permitido obtener un modelo
frecuencial completo del que se extraen los siguientes resultados:

e El modelado de las etapas de entrada y salida del CFOA, compuestas por sendos buffers,
han permitido deducir expresiones de:

— Su admitancia de entrada con salida en circuito abierto (pardmetro g;;(s)),
determindndose que puede ser modelada por una red RC.

— Su admitancia de salida con entrada cortocircuitada (pardmetro gx(s)), que
también puede ser modelada por una red RC.

— La ganancia del buffer, mostrandose que puede ser aproximable por una ganancia
unidad.

— La bilateralidad de la etapa (pardmetro g;»(s)), responsable de que la impedancia
de carga del CFOA se vea reflejada en el nodo de transimpedancia y de que, por
tanto, la estabilidad del circuito se vea afectada por el valor de dicha impedancia.

¢ Asimismo, se ha modelado la etapa de reflexién de corriente, determindndose
expresiones de:

— Laimpedancia de entrada (/1;,(s)) y la admitancia de salida (h22(s)), con la salida y
la entrada en circuito abierto, respectivamente.

— La ganancia en frecuencia entre la corriente de salida y la de entrada (pardmetro
hay(s)).

La determinacién de estos pardmetros ha supuesto la presentacién de un nuevo modelo en
el dominio frecuencial para el CFOA que permite explicar comportamientos como la gran
tendencia a la inestabilidad que sufre este integrado para ciertas condiciones de carga.
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El andlisis de las situaciones de saturacién que se producen en la entrada y la salida de los
espejos de corriente del CFOA vy su interaccién con el terminal inversor de entrada y el
nodo de transimpedancia, ha llevado a la propuesta de un diagrama de bloques funcionales
que modela el comportamiento no lineal del CFOA y explica:

e El comportamiento de transimpedancia incremental negativa que puede observarse en
gran sefial en la tensién de salida de una etapa no inversora basada en CFOA..

* Que este comportamiento estd relacionado con la saturacion de la rama de salida del
espejo de corriente y el aumento de la corriente de base del transistor saturado que se
resta de la corriente del terminal menos del CFOA en la entrada del espejo.

Otro de los resultados de este trabajo es la propuesta de un modelo genérico para los
osciladores activos-R con dos amplificadores operacionales realimentados en corriente
siguiendo un desarrollo andlogo al establecido para osciladores activos-R basados en el
amplificador operacional. El estudio del lugar geométrico de las raices de la ganancia de
lazo correspondiente a este modelo genérico ha dado lugar a las siguientes conclusiones:

e Es necesaria la realimentacién negativa en el circuito para la existencia de oscilaciones.

e También es una condicién necesaria para la existencia de oscilaciones que la suma de
las tasas de realimentacién local de cada CFOA sea menor que la inversa de su ganancia
en continua ( aj+a<1/R, ).

s La frecuencia de oscilacién del circuito es directamente proporcional al valor absoluto
de esta suma. Teniendo en cuenta ademds la condicién anterior, este resultado permite
concluir que se requiere un valor negativo para la suma de las admitancias a; y a2 y
mayor en valor absoluto, cuanto mayor sea la frecuencia de oscilacién que se quiera
conseguir.

e Una vez fijada la frecuencia de oscilacién, la condicién de arranque/oscilacién sélo
depende del producto de las aportaciones de la tensién de salida de cada CFOA en la
corriente de salida del nodo de entrada inversor del otro.

Se ha propuesto ademds un circuito oscilador activo-R simple con dos CFOAs y sélo
cuatro resistencias que permite controlar independientemente los cuatro pardmetros de
disefio del circuito. El capitulo 4 concluye con la presentacién de resultados experimentales
que corroboran las conclusiones presentadas.

En el capitulo 5 se ha establecido la causa del arranque y la estabilizacién de amplitud de
un tipo de generadores de sefial en forma triangular y cuadrada. La aplicacién de la técnica
de andlisis en el plano de fases ha permitido obtener:

¢ Una evaluacién cuantitativa del proceso de arranque del circuito, con la identificacién
del slew-rate del amplificador operacional que realiza la funcién de comparador como
responsable del arranque del oscilador.

e Expresiones para la evolucién temporal en las tensiones de salida de cada uno de los
bloques que componen el circuito, en cada una de las zonas de funcionamiento, y
relaciones entre éstas.

o Expresiones para calcular la evolucién de la amphtud y la frecuencia de las sefiales
generadas en el arranque del circuito.

e La identificacién de la limitaci6n en la salida de los integradores como responsable del
proceso de estabilizacién de amplitud.
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Expresiones para la amplitud de las salidas de cada bloque en cada instante temporal y
para cada una de las zonas de funcionamiento del circuito en régimen permanente.

Determinacién de la frecuencia y amplitud de las sefiales en régimen permanente.

Las publicaciones internacionales derivadas del presente trabajo aparecen sefialadas en la
bibliografia mediante un asterisco.

Finalmente, como continuacién natural de este trabajo cabe pensar en: -

14
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La aplicacion del modelo genérico y el andlisis lineal y no lineal basados en dicho
modelo, incluyendo las aproximaciones realizadas, al caso de osciladores sinusoidales R
basados en otros elementos activos (OTA, current conveyor, €tc.); y en su caso a otro
tipo de osciladores sinusoidales (RC, LC, sincronizados con cristal de cuarzo, etc.)

La inclusién de subcircuitos de control automético de amplitud, frecuencia o distorsién
para obtener osciladores de muy altas prestaciones con sintonia interna o externa.

La simplificacién del modelo no lineal para el amplificador realimentado en corriente
(CFOA) y su inclusién en el andlisis del oscilador activo-R basado en CFOA, con objeto
de determinar analiticamente la amplitud y la distorsién de la sefial generada.

La aplicacién del modelo frecuencial y el modelo no lineal obtenidos para el espejo de
corriente, al estudio de circuitos en modo corriente basados en otros elementos activos
que incluyen espejos (current conveyor, etc).

La sintesis de circuitos generadores de sefiales triangulares en cuadratura en los que la
amplitud de las mismas pueda ser controlada mediante pardmetros ajustables del
circuito o sefiales externas, independientemente de la tension de saturacién de los
integradores. Esto abre el camino a la sintesis de circuitos de los que la ley de

convergencia de la amplitud hacia su valor en régimen estacionario es distinta de la
analizada en este trabajo.
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