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1 Introduccion

Un amplificador operacional es un componente electrénico que se utiliza para amplificar senales, ofreciendo a su
salida el producto entre su ganancia G y la diferencia de tension entre sus dos terminales de entrada. Su nombre
deriva de que en sus primeras implementaciones era utilizado para resolver operaciones matemaéticas. Fisicamente,
se presenta en forma de circuito integrado, ofreciendo cuatro amplificadores operacionales por chip en los modelos
utilizados en el presente informe. Para alimentar a los OpAmps se debe conectar una fuente de tension continua a
sus terminales V. y V., siendo generalmente implementada una fuente de tension partida entre ellos.

El modelo tedrico utilizado es el que se muestra en la figura 1. En ella se pueden apreciar sus pines de en-
trada VT y V™, su resistencia interna R;, y su salida V., que puede modelarse, a lazo abierto, como V,,; =

Avol (V+ - V_) =G x V;,n

Figure 1: Modelo teérico del amplificador operacional

El valor de A, es especificado por el fabricante pero suele ser muy dependiente de la temperatura, la fabricacion
y de otros factores externos. Esto es indeseable a la hora de disenar circuitos, y se soluciona realimentando
negativamente al amplificador, para poder controlar y estabilizar su ganancia y su comportamiento.



2 Comportamiento de Amplificadores Operacionales

Se analizaron dos circuitos que utilizaban amplificadores operacionales, uno inversor y otro no inversor. Se
desea evaluar su comportamiento, las caracteristicas lineales y no lineales de los amplificadores operacionales, como
responden a entradas de continua con distintos valores de tension y calcular y medir su respuesta en frecuencia.

2.1 Circuito no inversor

En la siguiente seccion se analizaré el circuito de la figura 2. Se desea estudiar al OpAmp evaluando al am-
plificador operacional como ideal, con A, finito, y con su respectivo comportamiento en frecuencia con polo
dominante.

OpAmp

,_|

I

D

GND

C)i

GND 1

Figure 2: Circuito no inversor

Los valores de los componentes resistivos fueron seleccionados segun distintos casos, tal como se muestra en la
tabla 1.

| Casos [ RI=R3 [ R2 |
1 2kS) 20k
2 2k) 2kQ)
3 20k 2kS)

R4
10k$2
102
100£$2

|

Table 1: Valores de resisencias

2.1.1 Amplificador ideal

Para este caso, vT = v~. Se desprende de ello el hecho de que no hay corriente que circule entre esos terminales
del amplificador operacional. Se supone que su impedancia de entrada es infinita.
Aplicando un divisor resistivo, se obtiene:

Vin vt

Rs+R: Ra
_ Ryvi,
N Rs + Ry

Aplicando otro divisor resistivo desde la salida del amplificador:

vt

Vout U+

Ri+Ry Ry

Reemplazando, queda:

Vout o R4vin
R +Ry Ry (R3+ Ry)




Reorganizando, finalmente:

Vout R4 (Rl + RQ)
H = = —————————— 2
(S) Vin Rl (R3 + R4) ( )

2.1.2 Awvol finito

Para este anélisis ya no se puede considerar v™ = v~. Sin embargo, si se puede estimar que son valores
relativamente aproximados. Se considera que no circula corriente por los terminales de entrada del amplificador
debido a que presentan una alta impedancia de entrada.

En este caso, vout = Ayor (v — v7). Partiendo del divisor resistivo de la seccién anterior, usando la ecuacion 1:

R4Uin Vout

- RS + R4 Avol

(3)

Vout _ £ (4)
Ri+Ry Ry

Reemplazando,

Ravin  _ Vout
Vout _ R3+Ry4 Ayol

Ri+ Ry Ry

Vout R4 Vin Vout

Ri+Ry Ry (Rs+ Ry)  ApoRy

< 1 4 1 ) R4U1'n

v =

“"\Ri+Ry AR Ry (Rs + R4)
Vout R4

out _ 1 1 (5)
in Ry (R3+ Ra) (m + m)

Se puede ver facilmente en la ecuacion 5 que para el caso A,, — 00, la funcién transferencia resulta igual a la
calculada en la ecuacion 2.
Reorganizando, se llega finalmente a

Vout R4 (Rl + RZ) A'uol
H(S) = = 6
%) Vin  (Rs+ Ry) (Avoi Ry + Ry + R») (6)

2.1.3 Funcién transferencia con A, (w)

Comenzando por la ecuacion 5 y efecutando el reemplazo:

1
Avor(8) = Wierl
Vout _ Ry
Yin Ry (Rs + Ra) (RliRz + :0;;11>
Vout Ry
Vin Ry(RotRy) | (ot R (g +1)

Ri+R> Ao R

Organizando los términos convenientemente, se llega a la expresiéon normal de su transferencia:

Ry(Ri+R2)
H(§) = Vout _ (Rt [t B ™)
Vin Wy Ao [R1+ RIXORZ] + 1
R1TRa



Simplificando la ecuaciéon 7, se observa que el sistema posee una ganancia k = Re(FatRy)

y un polo
(Ro+Ra) [Ry+TLER2 ]
. Wy Ao [Ra+ 2] .
simple en wpe = —rTE siendo entonces su respuesta en frecuencia de la forma
Vout k
H($) = =—
Vin + 1
Wpolo

Para el caso del amplificador operacional utilizado, el modelo LM324-N fabricado por Texas Instruments, se
calcularon los valores de ganancia y de frecuencia de corte del circuito (aquella en donde la sefial de salida se atentia
3 dB con respecto a la entrada). Se recurrié a la hoja de datos proporcionada por el fabricante para obtener los
valores W), y Ay, relacionados con la frecuencia del polo dominante propio del amplificador operacional (distinto
al polo del circuito) y a la ganancia a lazo abierto. Se conoce como GBP (Gain Bandwidth Product) al producto
WpAp. Tomados los valores de W, =2Hz y Ag = 500%, y siguiendo los distintos casos anunciados en la tabla 1,
se obtienen los distintos valores para la ganancia y el polo simple del sistema completo (Tabla 2).

’ | Ganancia | Ganancia (dB) [ Polo (Hz) |

Caso 1 9,16 19,2 90911
Caso 2 1,66 44 500000
Caso 3 0,92 -0,7 909092

Table 2: Ganancia y polo para los distintos casos del circuito no inversor

En base a la tabla 2 se puede concluir que en el primer caso el circuito amplifica aproximadamente nueve veces
a la senal de entrada, el caso dos amplifica levemente y el tltimo caso presenta una ganancia cercana a la unitaria,
pero que tiene su salida atenuada con respecto a la entrada.

A continuacion se grafican los tres casos del circuito no inversor, mostrando su ganancia con A, infinito y con
su respuesta en frecuencia correspondiente.

Ganancia. Circuito no inversor. Caso 1
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Figure 3: Comparacion con el caso ideal y el no ideal. Caso 1



Ganancia. Circuito no inversor. Caso 2
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Figure 4: Comparacion con el caso ideal y el no ideal. Caso 2

Ganancia. Circuito no inversor. Caso 3
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Figure 5: Comparacién con el caso ideal y el no ideal. Caso 3

Analizando las figuras 3, 4 y 5 se afirma que la suposicion de A,, como infinito es apropiada para el rango
de frecuencias anteriores al polo, especificamente una década previo al mismo, que es donde comienza a afectar la
atencuacion.

El error absoluto relacionado a ambos casos se puede calcular como e, = |Vayolfinito — VAvolinfinito|- El error

relativo serd entonces e, = ﬁ x100. Se muestra el calculo del error relativo del caso 3 del circuito no inversor

en la figura 6. Para los otros casos el comportamiento es similar. El error relativo crece a partir de la frecuencia

de corte del circuito ya que es alli donde comienzan a diferenciarse los valores del caso ideal y del no ideal, como se
vio en las figuras anteriores.



Errar relativa. Circuito no inversor. Caso 3
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Figure 6: Error relativo. Caso 3

2.1.4 Impedancia de entrada

Se busca en este apartado calcular la impedancia de entrada del circuito de la figura 2. Se entiende como
impedancia de entrada Z;, al cociente entre la tensién de entrada y la corriente que circula por ella.

Vi—ot
L 8
7 ®)
con
Vout = Avol (U+ - U_) (9)
Aplicando un divisor resistivo entre la salida y tierra, se obtiene:
_ Wi
R+ Ry

Reemplazando esta ultima ecuacién en 9:
1 Ry
+
vF =V [ — + —— 10
0 (Avol Rl + RQ) ( )
Combinando las expresiones 8 y 10
Vi

Ve (3 ()

in vol

R3

Zin =

Sustituyendo ‘Y—“ por lo calculado en 6 y reorganizando

Z i
R Ry(Ra+Ra)Avol RyAyor+Ri+Ry
(R3+R4)(R1Avor+R1+R2) (Ri+R2)Au0l

Simplificando, finalmente

Zin = R3 + Ry

Por lo que se puede concluir que la impedancia de entrada de este circuito inversor es independiente de la
frecuencia.

Para medir este pardmetro, se conecté6 una punta del osciloscopio a v* para luego poder calcular la caida de
tensién en la resistencia Rj3 del circuito. Dado que el valor de R3 es conocido, al igual que las caracteristicas de la



sefial de entrada (el valor de tension pico a pico era configurado con un generador de sefales), se obtiene la corriente
Vin—v"
L, = . Finalmente,

S
w0 Vip—ot
in T

Se muestra en la figura 7 la superposicién de los calculos tedricos y medidos, en funcién de la frecuencia, para
los distintos casos del circuito de la figura 2. En rojo se representan los datos medidos, en azul los teoricos.

« 10t Circuito no inversor, Caso 1
- 2 — T T T T
£
o oy
=] : :
(SN _2 P i i P i i I4 i i P i i .
10 10 10 10 10
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w
£
=
2
E Do :
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w107 Circuito no inversor. Caso 3
w T T T T
2 T
—
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i""_J i P B | n |
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Figure 7: Impedancia de entrada. Circuito no inversor

Las mediciones de la impedancia de entrada del circuito no se corresponden con la teoria, posiblemente debido
a que se realizaron algunas mediciones en condiciones donde habia slew rate.

2.1.5 Observaciones sobre los elementos del circuito

Se propuso el anélisis del circuito dada la condicién que R3 sea cero. En ese caso, la salida del generador de
funciones estara conectada directamente al v del amplificador. Debido a que la impedancia de entrada del circuito
es alta (por los valores de R4 y la impedancia de entrada del amplificador operacional), los efectos de la caida de
tension en los 50 Ohms de la impedancia de salida del generador seran despreciables. La corriente fluird mayormente
a través de la resistencia Ry.

2.1.6 DC Sweep

Se aliment6 al amplificador operacional con V.. = +15V y se le aplico a la entrada una sefial continua a distintas
tensiones utilizando una fuente de tension variable. Se observo el comportamiento del operacional a distintos valores
de tensién de entrada. Se grafican en la figura 8 las mediciones realizadas, para el circuito no inversor.



DC Sweep. Circuito no inversor
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Figure 8: DC Sweep circuito no inversor

A partir de los datos obtenidos de las mediciones se pueden visualizar facilmente los distintos niveles de ganancia
determinados por la configuracién del resto del circuito y de la realimentacién negativa del amplificador. La
ganancia se refleja en la pendiente de las rectas y, tal como fue anticipado en subsecciones anteriores, resultan de
aproximadamente 9, 1,66 y 0,92 para los casos 1, 2 y 3 respectivamente. Esto se aprecia con mayor facilidad para
el caso 3, que a variaciones de 5 volts en la tensién de entrada, cambia menos de 5 volts en la tensiéon de salida,
conclusiéon a la que se arriba ayudados por la grilla mostrada en el grafico, observando que la linea verde de los
datos no cruza el cuadrado de manera perfectamente diagonal. El mismo analisis puede hacerse para los dos casos
restantes. Dado que las pendientes son positivas, se trata de un circuito no inversor.

Otro fenomeno que puede observarse en la figura 8 es la saturacién por tension. Es entendible que los ampli-
ficadores operacionales tengan un limite en lo relacionado a cuanto puedan amplificar una entrada. En este caso,
debido a que se alimenta al OpAmp con una tension de £15V, no se podra obtener una salida de mayor tension,
fenémeno visible en aquellos puntos de la figura donde la pendiente se vuelve cero, y se obtiene una tensién maxima
cercana a la de alimentacién.

2.1.7 Slew Rate

Otro efecto alineal a tener en cuenta en las mediciones es el slew rate. El slew rate esta relacionado a la méaxima
variacion que puede existir en la salida frente a cambios bruscos de la senal de entrada. De manera simplificada, el
amplificador operacional esta formado internamente por un circuito RC y una fuente de corriente. Cuando existan
grandes variaciones de la entrada, ya sean debidas a la amplitud o la frecuencia, el capacitor no podra cargarse y
descargarse con suficiente rapidez, provocando entonces a la salida una tasa de cambio que estara limitada. Segin
la hoja de datos del amplificador:

_ 3V —0,5V _ 500@
LYE s

Dada una senal de entrada V;,, = A *sin (wt) y conociendo la ganancia del amplificador operacional, su saida
serd Vo = A x G xsin (wt) con G la ganancia.

Como el slew rate relaciona la méaxima corriente con la méaxima derivada:

SR

dVp
dt
que es maxima cuando el coseno vale uno. Entonces,

= Ax G *w * cos (wt)

AxGxw < SR (11)

Para calcular el méaximo V;,, con el que se puede alimentar al circuito tal que no esté presente el efecto de slew

rate, se despeja A de la ecuacion 11. Debe cumplirse entonces que V;, < cii La amplitud de la senal de entrada

10



deberé ajustarse para distintas frecuencias, donde la ganancia del circuito también cambia. Se midié adiconalmente
el slew rate para cada caso con el osciloscopio utilizando como entrada una senal cuadrada, que presenta un flanco
ascendente muy pronunciado y que permite visualizar la pendiente maxima y constante que el amplificador puede
proporcionar. Esto se hizo con el objetivo de poder medir el bode con la maxima amplitud de entrada posible sin
percibir la distorsién en cuestioén, con el valor de slew rate mas proximo al real posible, independientemente del
proporcionado en la hoja de datos (tabla 3)

| Slew Rate de hoja de datos | Slew Rate medido |
] 500000 V /seg | 206000 V/seg |

Table 3: Medicion del slew rate. Circuito no inversor

A continuacién, en la figura 9 se muestra un grafico del maximo V;,, calculado de la forma descripta anteriormente
en el rango de medicion, teniendo en cuenta el slew rate y la saturaciéon por tension.

Tension Maxima de entrada tal que no haya Slew Rate. Circuito no inversor
45 — T — T ————r . T

Wpp entradaly)

10 10 10t 10° 10’
Frecuencia (Hz)

Figure 9: Tension maxima de entrada tal que no haya slew rate

2.1.8 Medicién del bode

Se implemento el circuito en una placa de pruebas para tres casos distintos, involucrando valores de resistencias
diferentes, como se detalldé en la tabla 1. Se utiliz6 un generador de funciones para alimentar al circuito con
una senoidal de entrada de distintas frecuencias y amplitudes, una fuente de tension continua para alimentar al
amplificador operacional y un osciloscopio para medir la tension de salida y cémo ésta se encontraba atenuada o no
en relaciéon a su entrada y su fase.

A la hora de realizar las mediciones, se encontraron distintos fenémenos alineales que las afectaban y que
impedian una correcta toma de datos. En una primera instancia, se observo que la senal de salida se encontraba
fuertemente distorsionada cuando la entrada cruzaba desde las tensiones positivas a las negativas o viceversa. Es
decir, cuando la senal pasaba por cero.

Internamente, el circuito del amplificador operacional posee transistores que conmutan cuando se realiza dicho
cruce en tension y es en esta situacion cuando el amplificador distorsiona su salida, ya sea por caracteristicas fisicas
y propiedades de los semiconductores con los que se contruyen los transistores o por exigencias de corriente cuando
se realiza dicha conmutacion. Una forma rapida de solucionar ese indeseado efecto es aplicando un offset a la tension
de entrada, para que ésta varie entre 15V y 0V, evitando el cruce por cero de la senal. Los inconvenientes de esta
solucién tienen que ver con que para casos de gran ganancia, se saturara al amplificador muy rapidamente, ya que
solo se estaria trabajando con la mitad del rango de alimentacion del operacional (+15V, -15V). Otra consideracion
es que aplicar el offset a la sefial es sencillo en un marco de laboratorio, usando un generador de sefiales. Esta no
seria la solucién para el caso en el que no se dispone del control de la generacién de la senal, donde no es posible
aplicar un corrimiento de manera arbitraria.

11
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Figure 10: Distorsiéon de cruce por cero

Fue por ello que se intenté aplicar otra solucién, alimentando al amplificador operacional con un rango de
tensiones de OV a 30V. Surge el inconveniente de crear un nuevo punto de referencia del circuito que se encuentre
en la mitad de dicho rango, que se solucioné implementando un divisor resistivo. A la salida del mencionado divisor
resistivo se conectd un buffer para no cargar al resto del circuito, y se obtuvo asi la nueva referencia o tierra. A esto
se lo denomina “Fuente Phantom”. A la hora de realizar las mediciones con el osciloscopio, se not6 que el circuito
no funcionaba como se esperaba. Se descubrié que la tierra de la punta del osciloscopio, que estaba conectada a
la nueva referencia de 15V, forzaba a cero dicha tensién porque el osciloscopio seguia conectado a la tierra de la
red eléctrica. Luego de numerosos cambios, que incluyen conectar el osciloscopio a un transformador aislador para
eliminar ese problema y otros intentos fallidos de conexion, se descarté esta solucion.

Finalmente, se opt6 por incluir una resistencia entre Vp (la salida del amplificador) y su alimentacién negativa.
Esta conexién forzaba a que siempre circule corriente por los transistores del integrado del operacional, mitigando
el efecto de Crossover, sin afectar al comportamiento del resto del circuito. También se decidi6é incorporar tres
capacitores de desacople entre los pines de alimentacién, salida y tierra. Estos capacitores reducian el ruido visto
en el osciloscopio ya que filtraban sus componentes de altas frecuencias.

Una vez solucionados los problemas se realizaron las mediciones para obtener los diagramas de bode de los
sistemas representados por los tres casos del no inversor, considerando todo lo descrito anteriormente en cuanto a
las amplitudes de entrada y efectos alineales. Sus resultados se incluyen en las figuras a continuacion.

Ganancia. Circuito no inversor. Caso 1 Fase. Circuita no inwersor. Caso 1
25 — T — T T T 0

al i SRR R

-100 -

80 Lo

Gananciaa (dB)
=]
1
Faze (%

200k

=250 1

L Tedrico
-300 Medido B

. _ ol it R EH . — i ahl L
10° 10* 0t 10° 10° 10° 10° 10t 10° 10° 0’
Frecuencia (Hz) Frecuencia (Hz)

Figure 11: Ganancia y fase teéricos y medidos para el caso 1 del circuito no inversor
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Ganancia. Circuito no inversor. Caso 2 Fase. Circuito no inversor. Caso 2
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Figure 12: Ganancia y fase teéricos y medidos para el caso 2 del circuito no inversor

Ganancia. Circuito no inversor. Caso 3 Fase. Circuito no inversor. Caso 3
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Figure 13: Ganancia y fase teéricos y medidos para el caso 3 del circuito no inversor

Se puede ver en las figuras anteriores que las mediciones no resultaron del todo exactas. Muchos factores
pueden afectar a una medicion. Se aprecia que los datos medidos difieren mas de la teoria en las altas frecuencias,
region en la que el ruido era mayor y donde se hacia dificil triggerear la sefial, més atn en los casos donde la
salida se encontraba atenuada. Los pequenos sobrepicos que se ven en las mediciones de ganancia muestran que el
comportamiento del circuito se asemeja a uno de segundo orden a pesar de ser de primer orden. El circuito tenia,
como ya se mostrd, un polo dominante que sirve para mitigar los efectos de otras singularidades impuestas por el
circuito interno del amplificador operacional.

Otra explicaciéon que puede darse acerca de la diferencia entre los valores tedricos y medidos es la de la sensibilidad
de los pardmetros W, y Ag. Dichos valores, correspondientes al modelo de OpAmp utilizado, eran presentados
graficamente en la hoja de datos, lo que puede introducir errores con respecto a los reales, propios de nuestro
integrado y de las condiciones en las que se hicieron las mediciones. Esto, y sumado a la sensibilidad de los
parametros en cuestion, hacen que el polo tedérico se desplace con pequenos cambios, explicando la diferencia
encontrada entre la teoria y las mediciones.

La abrupta caida en la fase deja en evidencia que el polo se estaba comportando como si fuera de segundo orden,
posiblemente debido a efectos de las puntas o capacitancias parésitas introducidas por la placa de pruebas. Tanto
en los casos 2 y 3 se puede observar un efecto parecido.

2.2 Circuito inversor

Se implementd el circuito de la figura 14. De la misma manera que en la seccién anterior, se desea obtener
su respuesta en frecuencia evaluando al amplificador operacional como ideal, con A,,; finito, y con su respectiva
respuesta en frecuencia, para todos los casos descriptos en la tabla 1. También se puso énfasis en analizar efectos
alineales, medir impedancias de entrada y realizar el barrido de continua en la senal de entrada.
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o |

GND GND GND GND

Figure 14: Circuito inversor

2.2.1 Funcién transferencia
A continuacién se realiza el analisis de la transferencia del circuito inversor.

Vout = Avol (U+ - U_)
vt =0 (GND)
S Vout = Avet(0—v7) = 0™ = —% (12)
vol

vV — V0ut -0

£ + V= Urn +
Rs Ry Ry
_ 1 1 1 VOut _ UIn
Sl T S =2 13
(R1+R2+R3) Ry Ry (13)
Agrupando y reemplazando 12 en 13
_ VOut (R1R2 + RiRs + RzRg) _ Yout _ Vin
Avol RIRZRS RQ R1
Sea R1Ry + RiR3 + RyR3s = K
K 1 - Vin
voul g Rk TR T Ry
K+ AvolRle) _ VIn
AR - R
(14)

~vou( Ao R RoR3
A'uolR2R3

VOut
= H = —
(S) K+ AyqR1R3

Vin
Llegada a esta ecuacién, considerando un primer modelo de OpAmp, donde A,, =~ oo se llega a la siguiente

funcién Transfrerencia:
Avol ~ 00
(15)

H(S) = _%

Un modelo méas adecuado, considerando A,,; =~ cte nos da la siguiente transferencia:
Aol & cte
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Avol R2 RS

S H(S)=— 16
(5) Ay R1R3 + R1 Ry + R1R3 + Ry R3 (16)
Por altimo, considerandoA,,; = A(S) en funcién de la frecuencia como un polo simple:
Ao
A(S) =
) = +1
iAOﬂR2R3
H(S) = ——2
AoRoR
H(S) = —— 0Lt2v3
(5 + DK + AgRi R
AoR2R
H(S) = — == odt2v3
wp + K + AOR1R3
AoR2R3
AgRiR3+K
H(S)Z— 0S1 3+ .
wp (AgRy R3+K)
K
La Transferencia puede expresarse como un polo simple de forma:
G
H(S) = 17
(S) wé: +1 (17)
donde
AoR2R3 Ry

G =

" AgRiR3+ RiRo + Ri\R3 + RoR3 a5 Ry

AgR1R3 + R1Ry + R1R3 + RaR5
RiRy + RiR3 + RoR3

wp = wp

Si se reemplazan los valores de las resistencias y los parametros Ag y w;; por los proporcionados en la hoja de
datos, la ganancia y la frecuencia de corte del sistema dan como resultado lo que se expone en la tabla 4.

’ | Ganancia | Ganancia (dB) | Polo (Hz) |

Caso 1 -10 20 47621
Caso 2 -1 0 333335
Caso 3 -0,1 -20 833335

Table 4: Ganancia y polo para los distintos casos del circuito inversor

En estos casos ocurrird que la primer configuracion invertira la sefial (la negara, la desfasara 180 grados) y la
amplificara diez veces. En el segundo caso la ganancia es unitaria, por lo que se espera que la amplitud de salida
sea igual que la de la entrada, pero realizando una inversiéon. El caso tres atenta diez veces la senial de entrada.

Se incluyen los graficos de las funciones transferencia calculadas, superponiendo con el caso ideal.
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Ganancia. Circuito inversor. Caso 1

Gananciaa (dB)

5k Awal finito
Awal infinito

1 10° 10t 10° 10 10
Frecuencia (Hz)

Figure 15: Comparacion con el caso ideal y el no ideal. Caso 1

Ganancia. Circuito inversor. Caso 2

Gananciaa (dB)

Ayl Finito
Avol Infinito

1 10° 10t 10° 10 10
Frecuencia (Hz)

Figure 16: Comparacion con el caso ideal y el no ideal. Caso 2
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Ganancia. Circuito inversor. Caso 3
=20

a22b

/3

Gananciaa (dB)

/)

Awol finito
Awol infinito
32 il R L T L
10 10’ 10° 10’ 10
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Figure 17: Comparacion con el caso ideal y el no ideal. Caso 3

Repitiendo los mismos calculos que en la seccién anterior, se muestra el error relativo del caso tres del circuito
inversor en la figura 18. De la misma manera, se aprecia como el error relativo se torna creciente luego de la
frecuencia de corte.

Error relativo. Circuito inversor. Caso 3
40 —TT T T T

3FE--

Parcentaje
o]
[}
T

A | i HEEa T : M i
10 10° 10t 10’ 10 10
Frecuencia (Hz)

Figure 18: Error relativo. Caso 3

2.2.2 Impedancia de entrada

La impedancia de entrada vista por la fuente de alimentacion es:

UIn
Z n T
! IIn
donde
Urp — U
I, =m =V 18
I 7 (18)

Reemplazando esta expresiéon en 13:

17



— — I, =0
Ry "t TR,
I _U77R2+R3 —v
In R2R3 Out
Reemplazando 12 en esta expresion:
_Ro+ R3 _
I n — 5 Avo
M=V TpR, TV vl
— AvolR2R3 + R2 + Rg
I]n =7
RoRs
RoR
v =1, 2113

A oiRoR3 + Ry + R3
Volviendo a la ecuacion 18:

RoR3
I R1 =vr, — I
Initl = U1 I AyoiRoR3 + Ry + R3
VIn R2R3
— =R +
I, ' " AyoRaRs+ Ry + Ry

AvorR1Rs + RiRo + RiR3 + RaR3

Sea R1Ry + R1R3 + RyR3; = K y considerando nuevamente A,, = A(S) en funcion de la frecuencia como un
polo simple:

ZIn =

Ao

AlS) = =41

SRRy + K
Zin = o

é:_leﬂLRerRg

_ AoRiRy+ (S + DK
AoRs + (2 +1)(Ra + Rs)

ZIn

SIS+ ARiRy + K
- Sftfs 4 ARy + Ry + Ry

Zln

K
AoRiRy+ K Sormramry 1

Z[n: Ro+R
AoRs + Ry + Rs S BBy +1
S
S
Zin = Zo* o (19)

w2

donde

_ AgR1Rs + R1Ry + R1Rs + RoR3 N Ri1Rs
AgR3 + Ry + R3 A-00 R3

AoR1Rs + R1Rs + R1R3 + RoR3
R1Rs + R1Rs + RyR3

AgR3 + Ry + R3
Ry + Rs

Z

w1 = wWp

W2 = wWp
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Los graficos y mediciones relacionados a la impedancia de entrada se encuentran en la figura 19. En rojo se
muestran los datos medidos, mientras que en azul, los teéricos.

« 10t Circuito inversar. Caso 1

o 2 TITT T T T I T

2

=

'““_*ID I - Tl i i i
10 10’ 10t 10° 10° 10

Frecuencia (Hz)
Circuito inversor. Caso 2

Zin (Ohms)
=
=
(=]

10° 1ot 10°
Frecuencia (Hz)
« 10t Circuito inversor. Caso 3

w T T
E N
o 2
= 0 P
= i

10° 10° 10

Frecuencia (Hz)

Figure 19: Impedancia de entrada del circuito inversor.

Los valores medidos no se aproximan a los calculados. Posiblemente errores de medicion, efectos de las puntas o
capacitancias parasitas hayan afectado a los valores. No se tuvo en cuenta a la fase de la impedancia de entrada, lo
que supone un error ya que evidentemente, observando los pasos matematicos aplicados con anterioridad, se trata
de un valor complejo.

2.2.3 Observaciones sobre los elementos del circuito

Se procede a estudiar qué sucederia si la resistencia R3 fuese cero. Siguiendo la figura 14, si R3 vale cero, ambos
terminales de entrada del amplificador operacional quedarin conectados a tierra. De esta manera se “pasivan” los
efectos que éste tenia en el circuito. R, tiene el papel de resistencia de carga. Se puede ver en la expresiéon de la
funcion transferencia (ecuaciéon 17) que la ganancia y su polo son independientes del valor de Ry. Esta resistencia
limita la corriente de salida del amplificador operacional.

2.2.4 DC Sweep

De manera anéloga a lo realizado para el circuito no inversor, se procedié a hacer un DC Sweep en el inversor
para una senial de continua en la entrada, para tensiones de =15V proporcionadas por una fuente variable de tensién.
Se utiliz6 el mismo amplificador operacional y el mismo conexionado de sus pines, para afectar en la menor medida
posible las distintas mediciones. La figura 20 incluye las tres mediciones correspondientes a los tres casos con valores
de resistencias diferentes.
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DC Sweep. Circuito inversor

Tensian de salida V)

i ; ; i i
-20 -15 -10 5 ] 5 10 15 20
Tensidn de entrada [v)

Figure 20: DC Sweep circuito inversor

Los datos arrojan resultados muy similares a los vistos anteriormente. Las ganancias para cada una de las
configuraciones se corresponden con los célculos matematicos analizados, cuyos resultados se expusieron en la tabla
4. La diferencia con respecto al circuito no inversor es que las pendientes de las rectas que muestran la amplificacién
(o atenuacion) son negativas, hecho que afirma que el circuito y el OpAmp estaban en una conexion inversora. Se
aprecia también la saturacion por tension del amplificador operacional cuando la tension de entrada es tal que su
amplificacién llegue cerca de los 15 volts en médulo. Es alli cuando se deja de amplificar y la tension de salida deja
de crecer. Por esto se concluye que el circuito no se comporta linealmente para todos los valores de tensiones de
entrada.

La simulacién del caso 1 arrojo los siguientes resultados, que se corresponden con los medidos:

vinta

)

1500 1000 5,000 5,000 10,00 15,00

0,000
Vi0khz (V)

voutta

)

10,00

1500

15,00 1000 5,000 5,000 10,00 15,00

0,000
wi0khz (V)

Figure 21: Simulacién. Caso 1, circuito inversor. DC Sweep

2.2.5 Slew Rate

Es muy importante tener en cuenta el efecto de slew rate a la hora de realizar las mediciones ya que es un
comportamiento alineal no deseado, que modifica la salida con respecto a la entrada. Se midi6 experimentalmente
el slew rate para obtener un valor méas ajustado al OpAmp utilizado. Los resultados se muestran en la tabla 5.
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] | Slew Rate de hoja de datos | Slew rate medido |

Caso1ly 2 500000 V /seg 282080 V /seg
Caso 3 500000 V /seg 276616 V /seg

Table 5: Medicion del slew rate. Circuito inversor

Se calcul6 la maxima tension pico a pico (en volts) en la que no se presenta efecto de slew rate (figura 22). La
escala del grafico es logaritimica.

Tension Maxima de entrada tal que no haya Slew Rate. Circuito inversar

T T TT T T T T T T TTT

150

100

“pp entradaly’)

[
[}

Frecuencia (Hz)

Figure 22: Tensién méxima de entrada tal que no haya slew rate. Circuito inversor

Cabe senialar que para los valores altos de tension del gréafico en realidad el amplificador saturaria si se lo
alimenta con +15V. Debe analizarse qué ocurre primero, si es alguna saturacién o el slew rate para poder elegir
la mejor amplitud de entrada para realizar una mediciéon. En definitiva la figura muestra el V;, maximo tal que el
circuito se comporte linealmente. Si se seleccionan amplitudes mayores a las recomendadas, o se trabaja con poco
maérgen con respecto al maximo, se pueden hacer mediciones en condiciones alineales y obtener datos erréneos. En
las mediciones de laboratorio para el presente informe se aplic6 una tension con, al menos, un diez por ciento de
margen de seguridad con respecto al maximo.

2.2.6 Medicién del bode

Las mediciones correspondientes para obtener los diagramas de bode de los tres casos del circuito inversor se
realizaron teniendo en cuenta los comentarios anteriores relacionados a los fenémenos alineales, de distorsion de
curce por cero, entre otros. El rango de frecuencias elegido fue una década antes y una década después del polo
calculado. La superposicion de los calculos tedricos y de las mediciones se muestran en los graficos desde la figura
23 a la figura 25.
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Figure 23: Ganancia y fase tedricos y medidos para el caso 1 del circuito inversor
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Figure 24: Ganancia y fase tedricos y medidos para el
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Figure 25: Ganancia y fase tedricos y medidos para el caso 3 del circuito inversor

Las mediciones aproximan a los datos teéricos. Se deben considerar los efectos de error en la medicién, las
propias modificiaciones que se le hacen al circuito por el simple hecho de medir, ruido, etcétera. A altas frecuencias
se tornaba muy dificil triggerear la sefial ya que esta se encontraba muy atenuada o con mucho ruido, tanto para
la salida como para su entrada, ya que esta debia ser de pequena amplitud para que no haya slew rate. Esto pudo
haber introducido méas error en las mediciones. Otro efecto no esperado que se vio en las mediciones son las curvas
decrecientes antes del polo. En los tres casos de medicién se observd este efecto. Una posible causa en un error
sistematico en las mediciones. Sin embargo siempre se tuvo cuidado de no exceder la amplitud méaxima tal que no
haya slew rate, y que el osciloscopio muestre toda la senal en su modo normal, para luego cambiar a modo High
Resolution y medir. El hecho de que la fase caiga tan abruptamente deja en evidencia que habia mas polos en
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el circuito, posiblemente impuestos por la misma punta del osciloscopio o capacitancias parésitas de la placa de
pruebas.

2.3 Conclusiones

Se puede concluir que los amplificadores operacionales se comportan como circuitos pasabajos en su rango de
trabajo. Es muy importante considerar los efectos alineales, como la saturaciéon por tension, por corriente, slew
rate, distorsién por crossover, y més. Fue debido a estos efectos, y a otros como las capacitancias parasitas de la
placa de pruebas, y a posibles errores sistematicos al usar el instrumental, que las mediciones no se acercaron a la
teoria en todos los casos.

2.4 Observaciones

Previo a la implementacion de los circuitos y a las mediciones, se realizaron las simulaciones de todos los
calculos en el programa Altium Designer. Se utiliz6 el modelo de Spice que se provee el fabricante del amplificador
operacional. A modo de ejemplo, se incluye a continuacion la simulacién de la respuesta en frecuencia del caso 1
del circuito inversor y del DC Sweep. Se concluyé que la simulacién concuerda con lo calculado.

2 *dB(voutla)

2000

10,00

0,000

(@

10,00
200
20,00
0,00

50,00

1,000 10,00 100,0 1,000 10,00k 1000k 1,000 10,001

k
Frequency (Hz)

Figure 26: Simulacién. Caso 1, circuito inversor. Ganancia

20,00
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0,000

10,00

(dB)

20,00
30,00

0,00
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Figure 27: Simulacion. Caso 1, circuito no inversor. Ganancia
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Figure 28: Simulacién. Caso 2, circuito inversor
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Figure 29: Simulacion. Caso 2, circuito no inversor
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Figure 30: Simulacién. Caso 3, circuito inversor
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Figure 31: Simulacién, caso 3. Circuito no inversor
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3 Caracterizacion de Amplificadores Operacionales

En esta secciéon se analizaran dos integrados distintos con el fin de caracterizar ciertas propiedades de los mismos
y a su vez explicar para qué tipo de aplicacién se podrian utilizar cada uno de ellos. Los integrados que se analizaran
son los siguientes:

NE5534 Fabricante: Philips.

LM833 Fabricante: ON semiconductors.

3.1 Introduccion teodrica

Para realizar la caracterizacion mencionada se introdujeron ambos operacionales en el siguiente circuito de
medicion:

R3 ]
ANy N
out> — Vout
R2
. e .' Vin AN

Figure 32: Circuito para caracterizacion de amplificadores operacionales

Los valores resistivos que se utilizaron fueron: Ry = 1k€), Ry = 80k y R3 = 120k€2. Lo que se buscé analizar
experimentalmente fueron la respuesta en frecuencia del circuito y la impedancia de entrada vista por el generador
(el cual en la figura se encuentra representado por V;,). Se procederd a hallar la respuesta en frecuencia y la
impedancia de entrada Z;,, de manera tedrica.

3.1.1 Respuesta en Frecuencia

El hallazgo de la respuesta en frecuencia se realizard tomando 3 modelos para el amplificador operacional, los
cuales son con A, infinito, real y por tltimo considerando cémo varia al variar la frecuencia (polo dominante).

Vo = Ayar (V+ - V_) (20)

Como (tedricamente) no circula corriente por dentro del operacional entre las terminales de entrada del mismo,
se tiene:

Vin =V7 (21)
Con un divisor resistivo se obtiene la siguiente ecuacion:
V- (R2+R
y, = V(B t By (22)
R’y

Reemplazando en 20:

AAvol‘/jL o [ Avolvi
R2+R1_R1 Ro 4+ Ry

AAvol‘/+ -V (RQ + Rl + RlAvol>
Ro+ Ry o Ry (R2+R1)
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_(Re+Ri+ RiAya
Vt=Vv 23
( RlAvol ) ( )

Teniendo en cuenta las ecuaciones 21, 22 y 23:

VO - V;nAvol
Roy+Ri  Ro+ Ry + Ayu Ry

Obteniendose de esta manera:
Vo o Avol (RQ + Rl)
Vin RQ + Rl + AvolRl

La ecuacion nimero 24 representa la ganancia para A, real. Si se quiere buscar la ganancia del circuito para
un valor ideal del A,,; se obtiene:

(24)

V5 Ry
=14+ = 25
v R (25)
Donde se tomé A,,; — oo. Se puede observar que el circuito es un circuito no inversor de ganancia 25. Por
altimo se toma el modelo de operacional donde se toma en cuenta la respuesta en frecuencia del A,.;. Reemplazando
en la ecuacion 24:

“%Aj-l (Rz + Rl)
H(s) -

B Ry + Ry + 75:_1]%1

Despejando los valores para normalizar la ecuacion se llega a la expresion:

H(s) = Ao (R 1) ;
= (R2+R1)
ot Bat Aok \ iy +1

Para simplificar la notacién se reescribira la respuesta en frecuencia de la siguiente manera:

1
H(s) = Greal———

+1 (26)

Wpe
Donde Gyeq representa la ganancia para A, real obtenida en la ecuacién 24. Y donde wy. representa la
frecuencia en la que se encuentra el polo del circuito.
o — Wp (RQ + R+ AORl)
pe (RQ + Rl)

Trabajando en la expresiéon se puede llegar también a:

1+ Ao
Wpe = W
pe P Gideal

Con Gjgeq siendo la ganancia que se obtuvo en la ecuaciéon 25. Una relacién importante que serd util mas
adelante en el momento de analizar los resultados es la siguiente:

Aowp = Greqwpe = GBP (27)

Donde GBP representa el Gain-Bandwidth product y el mismo es caracteristico de cada operacional y por ende
las respuestas en frecuencia para cada uno de los integrados serd distinta experimental y teéricamente.

El problema que surge con este andlisis es no haber tenido en cuenta los valores de la resistencias que fueron
elegidas para armar el circuito. La suposicién 21 se hace a partir de que se desprecia el valor de la corriente que
circulara por dentro del operacional. El valor resistivo que se tiene en R3 es de 120k(2, el mismo es comparable con
las resistencias de entrada que se tienen para ambos integrados. En el caso del LM833 la resistencia interna que
posee el mismo entre las terminales V* y V'~ segtin el fabricante es de 175k y en el otro operacional utilizado,
el NE5534, esta resistencia tiene un valor de 100k (es el valor tipico que el fabricante menciona). En el caso de
la impedancia de entrada sera necesario el analisis de la influencia de dicha resistencia y se abordara el problema
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desde lo teorico. Los efectos que se producen en cada uno de los Op-Amp debido a las resistencias elegidas serén
analizados en la seccién resultados.

Un aspecto importante a mencionar que puede distorsionar la medicién de la respuesta en frecuencia son las
capacitancias parasitas que poseen tanto el operacional y los objetos con los que se realiza la medicion. En el caso
de la punta del osciloscopio utilizada para medir la V,,; en su modo de atenuacién x10 la misma tiene un valor
capacitivo del orden de los 10 — 15pF. Teniendo en cuenta también el valor del capacitor interno que tiene el
osciloscopio el cual ronda un valor de 14pF y los valores de capacitancia aportados por la protoboard (donde se
monta el circuito a medir) pueden los mismos modificar la medicién de manera importante.Un analisis més profundo
de dicha complicacién introducida por el valor resistivo de Rs.

3.1.2 Impedancia de entrada

Como se analizé previamente, para hacer un anélisis completo y detallado de la impedancia de entrada se debera
recurrir a una modelizacion del Op-Amp diferente a aquella analizada al hallar la respuesta en frecuencia. El mismo
se muestra detallado en la siguiente figura:

pos
/neg

[
[out

Avol(Vpos-Vneg)

o

2l
2
g

Figure 33: Circuito equivalente para el Op-Amp teniendo en cuenta impedancias de entrada y salida no ideales

Donde R, representa la impedancia de salida del operacional y Z representa la impedancia de entrada. Se
plantean entonces las siguientes ecuaciones (teniendo en cuenta que Vpos es V1 y Vneg es V™)

VT—Vip vi-v
133 + = =0
V— -V Vv V—-V, __
Z : jRT)JF 7 0 (28)
Vy—Apor (VT =V Vo—v— _
R, + Ro =0

Con estas ecuaciones el despeje matemético es muy arduo y no aporta ninguna informacién relevante para el
lector. El mismo no se encarard en esta seccién pero puede ser consultado en el material bibliografico adicional
especificado. A continuacién se procedera a indicar la expresion de la impedancia de entrada que se obtiene luego
de los pasos algebraicos mencionados:

Zin = Rz +

(R2 + Ro) (Z =+ Rl) + (1 + Avol) R12:| (29)

Ro+Ro+ Ry

En el caso de que el operacional fuese ideal, es decir A,, — 00, el valor de Z;, se torna infinitamente grande.
Si se utiliza la idea del polo dominante y se expresa A,, convenientemente se obtiene la siguiente expresién para
la impedancia de entrada que varia con respecto a la frecuencia.

(K1 + AR 7) (m * 1)

(30)
Donde

Ki=(Ro+ R,)(Z+ Ry)+ R Z

Koy=Ry+ R, + Ry
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3.2 Métodos de medicién

Para la medicién de la impedancia de entrada se utiliz6 una forma similar a la secciéon anterior. En el caso
especifico de esta seccion y para visualizarlo de una manera mas simple se propone una simplificacion del circuito
de la siguiente manera:

-
R3 :3
e
|
+\Vin Z'in

GND GND

Figure 34: Medicién impedancia de entrada

Se modela el circuito de la figura 32 a partir de V* como una Z,, . Por ende la Z;,, que se desea obtener es
Zin = Z!. + R3 y para ello se propone un divisor resistivo que es el que se muestra a continuacion:

Vi R
Zin+Rs  Zj,

Con V; representando la tensién luego de la resistencia R3 respecto de la tierra. Despejando se llega a una

expresion que fue la utilizada para el calculo de la impedancia de entrada del circuito:
ViR;
Zzn R3 + ‘/;n — W (31)

Es til observar que los valores que se encuentran en la férmula 31, es decir los valores de los que Z;,, depende
son todos medibles experimentalmente y de forma directa. La forma en la que se obtiene la impedancia de entrada
sirve simplemente para sacar el médulo de la impedancia de entrada y por ende no se realizé la medicién de la fase
de la misma. A pesar de que esta medicién resulta de vital importancia para describir la impedancia de entrada,
pueden sacarse conclusiones sobre la misma observando la fase de la respuesta en frecuencia y es lo que se hara en
esta seccion.

En el caso de la medicién de la respuesta en frecuencia se opté simplemente por la mediciéon directa de las
tensiénes de entrada y salida del circuito mediante el uso del osciloscopio. Con dicho dispositivo se fueron obteniendo
y comparando estos valores para ver la relaciéon de amplitudes a la entrada y salida habiendo excitado al circuito
con senoidales.

Las amplitudes de las senoidales utilizadas para medir la respuesta en frecuencia e impedancia de entrada fueron
variando dependiendo del integrado utilizado. La razon de esta decision es que cada uno de los integrados tiene su
propio Slew Rate y por ende la saturacién que generan para distintas frecuencias a la salida de los mismos dependen
de dicho valor mediante la siguiente ecuacién: SR > wA,,; donde w representa la frecuencia de la senal de entrada
vy Aout la amplitud de la sefial a la salida del operacional. Los motivos de utilizaciéon de las respectivas amplitudes
en el caso de cada integrado sera analizado mas en detalle en la seccién de resultados de cada operacional.
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3.3 Resultados LM833

Antes de comenzar a analizar los resultados de las mediciones para este operacional resulta adecuado men-
cionar sus caracteristicas mas importantes (ademés de su ya mencionada resistencia de entrada). Todos los valores
suministrados fueron tomados de la hoja de datos del fabricante.

e R, = 37Q) mientras que Z = 175k2. Ademaéas de dicha impedancia de entrada, el fabricante hace mencion
de una Differential Input Capacitance que es el valor capacitivo que se tienen en paralelo ademas del valor
de Z dicho valor es de C;y = 12pF y es de vital importancia en el anélisis de la mediciéon de la respuesta en
frecuencia.

e GBP =10—16M Hz el valor del Gain-Bandwith product es entregado por el fabricante con un valor tipico y
a su vez un valor minimo. Claro est4 que un peor valor para el GBP hace al operacional peor, o mejor dicho,
menos 1til si se quiere tener una ganancia alta a un gran rango de frecuencias.

e [, = 300 — 750nA este valor se conoce como Input Biased Current y la razon por la cual se menciona seré
mostrada en breve. Al igual que el GBP se proporcionan un valor tipico y para el caso de I un valor méaximo.

e Slew Rate=7—7,8V/us
e Open Loop Gain A, = 104dB. De manera anéaloga A, = 40, 34 veces.

¢ El integrado utilizado contiene dos operacionales y no ofrece manera de anadir un capacitor de compensacién
para ninguno de ambos.

Previo al analisis de la respuesta en frecuencia y la impedancia de entrada del circuito al utilizar el operacional
LM833, se explicara la razon por la cual se proporciona el dato de la corriente Biased. Al realizar las mediciones
e ir analizando los resultados de las mismas comenzé a surgir que en la senal de salida se presentaba un offset. Es
decir, a la salida del operacional no sélo amplificaba la senal al valor que debia sino que introducia un offset el cual
no se esperaba con la modelizacion tedrica propuesta. Resulta conveniente para el analisis de la existencia del offset
recurrir a una grafica que lo muestre de manera més clara:

0 5o/ B s00v/ @ 5005¢ 1000y Auwo § O

Figure 35: Offset para sefial de entrada de 100KHz

Puede observarse de la pantalla del osciloscopio donde se tomaron los datos que la sefial de salida (la que se
encuentra amplificada en color verde) presenta cierto offset con respecto a la senal de entrada tal como se menciond
previamente. En otras palabras, el valor medio de la senal de salida no es 0V ya que la misma se encuentra elevada
por una tension continua respecto de la tierra generando que se modifique dicho valor medio. Una de las razones de
la aparicién de dicho fenémeno y de que el mismo sea tan evidente es el valor resistivo que se tomoé para la resistencia
R3. El valor mismo es comparable con la resistencia de entrada del operacional utilizado. Al ser comparables no se
puede despreciar la corriente que circula por dentro del Op-Amp. Justamente el valor de la Input Biased Current
mencionado previamente es el valor que influencia este error a la salida. Cualquier corriente que circula por el input
del Op-Amp causara un voltage que serd un error que se tendra entre la senal real y lo que vera el operacional.
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Para obtener en valores numéricos aproximadamente el valor de dicho offset a la salida se puede realizar el
siguiente célculo: [, R3 = 0.036V . Este valor de offset parece insignificante con respecto a lo que se ve en la grafica
presentada, pero en verdad el offset visto a la salida es este mismo amplificado por la ganancia del circuito. Resulta
util recordar que la ganancia del mismo fue vista en la ecuaciéon 25 y que para los valores elegidos tiene un valor de
81 veces. Por ende el valor del offset en este caso es de 2.916V , que es aproximadamente el valor que se observa en
la grafica (obsérvese que la escala vertical de la sefial de salida se encuentra en 5V /division). Como se analizé en
la introduccién tedrica, el valor de la ganancia no es constante para todos los valores y por ende para frecuencias
mas grandes el offset que se observa se torna progresivamente més pequeno ya que la amplificacion del mismo por
parte del circuito, es menor. Dicho resultado puede verse en la siguiente grafica (nétese que las escalas verticales
utilizadas son diferentes :

g sov g oo g ]

B005¢ 5000% Auo § 136v 0 500/ B 500v/ § | B005% 50004 Auto £ [ 138V

Freq(1): 299kHz PPkl 1: 108.6mYy MPk-Pki2): 1.014V Ratiof? +1): 19648 WFrea(l : 1.000kHz P-PK(1): 98.9mV Pk-Pki2 ). 7.86 Ratio(2+1): 38.10B
Figure 36: Comparacién del offset para 1KHz y 300KHz

La importancia del anélisis del offset que se realiza en el comienzo es que el mismo afecta de manera importante
la eleccion de la amplitud para la senoidal de entrada en la medicién de la respuesta en frecuencia. La razén de
ello es por la saturacién debido al rango efectivo en el que trabaja el operacional y el Slew Rate por el cual se ven
afectados el Op-Amp real. Si el mismo satura la senal de salida para valores mayores a V.. y —V.. (no exactamente
Vee ya que existe un voltaje de saturacion previo a estos valores méximos) , no lo hace para una sefial senoidal
de (2Vee — 2Viaturacion) de amplitud (pico a pico y centrada en OV). Sin embargo si se tiene en cuenta el offset
introducido por el operacional, la senal sera una senoidal de la misma amplitud pico a pico pero su valor medio no
serd cero y estara desplazada cierta cantidad de volts positivamente o negativamente respecto del 0. Por esta razén
la senal se vera saturada a la salida y entonces debera tenerse en cuenta este aspecto al analizar las amplitudes que
se utilizaran para realizar las mediciones.

3.3.1 Respuesta en Frecuencia

Habiendo tenido en cuenta los valores de las amplitudes necesarios para la correcta medicién de la respuesta en
frecuencia de manera similar a como se llevo a cabo en la seccion del circuito inversor y no inversor se procedié a
realizar las mediciones en el circuito para la obtenciéon de los siguientes resultados:
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Figure 37: Respuesta en frecuencia teérica y medida

En el grafico tedrico se utilizaron los valores tipicos mencionados por el fabricante. El valor teérico del polo en
el caso del circuito que se tiene proviene de la ecuacién 27 y el valor del mismo es:

_ GBP
o= Ay27
Dicho valor se ve reflejado en la grafica tedrica. Mas alla de la diferencia que existe en la ubicaciéon teorica
del polo y el corrimiento en la experimentacion del mismo (que se pueden deber a variaciones en los distintos
parametros respecto a lo previsto por el fabricante) puede notarse un gran contraste entre el modelo tedrico y el
practico. Teéricamente el circuito es un pasa-bajos de primer orden, en cambio la experimentacién muestra que la
respuesta en frecuencia del mismo no se asemeja a la de un pasa-bajos de primer orden. En este caso, la medicién
se aproxima a la de un pasa-bajos de segundo orden y esto se evidencia con el sobrepico a la altura del polo del
circuito y la caida de —40dB/década que se observa en la grafica luego del polo. A su vez, la fase cae a —180°
comenzando a caer una década antes del polo y terminando una década después caracteristico de un polo doble.
Ya que las mediciones evidencian un polo doble se buscard hallar la razéon de la existencia del mismo a contin-
uaciéon. Como se mencioné en la introduccion tedrica existen capacitancias parasitas parte de los instrumentos de
medicién y el operacional mismo. El origen de las mismas surgen de que una punta de atenuacién x10, el osciloscopio
con los que se realiz6 la medicion y la protoboard utilizada, todas introducen una capacitancia que debe ser tomada
en cuenta. A su vez, el fabricante del operacional utilizado especifica en su hoja de datos que existe un capacitor

= 15303H~%

32



entre las terminales V+ y V'~ ademaés de la resistencia. Podria aproximarse el valor de capacitancias parasitas que
se tienen a un valor del orden de los 30pF que aparecera entre las terminales V* y V'~ que se obtiene mediante la
suma de todas las capacitancias que pueden afectar al circuito.

Utilizando dicha aproximacion se hard un andlisis de la razén de la existencia de este polo doble. El valor de
dicho polo se puede obtener de la ecuacién de un circuito pasa-bajos de primer orden donde dicho valor es f, = ﬁ
donde C representa las capacitancias parésitas de los distintos componentes y R el valor de la resistencia. Cémo en
el circuito utilizado la resistencia R3 es comparable con el valor de la resistencia interna del circuito podria decirse
que la misma es un valor resistivo elevado. Al estar presente esta resistencia, el valor de la frecuencia del polo
existente por las capacitancias parasitas influye en la medicién ya que hace que el mismo se presente en frecuencias
en el rango que se hacen las mediciones tal como lo muestra la figura 37. Sin embargo si la resistencia R3 se la retira
del circuito (R3 = 0) el valor del polo se corre frecuencias lo suficientemente elevadas como para no influenciar en
la medicién, ya que el generador de funciones que se posee no llega a dichas frecuencias y las distorsiones y otros
efectos que ocurren a estas frecuencias, anulan la influencia del polo en el circuito. Para verificar estos efectos, se
realizaron las mediciones de la respuesta en frecuencia para cuando R3 = 0 y los resultados se encuentran en la
siguiente figura:

Bode Medido

L AR :

Magnitud [dB]

1 10’ 10’
Frecuencia [Hz]

Eob

Fase [deg]

Ao

Frecuencia [Hz]

Figure 38: Respuesta en frecuencia tomando R3 =0
3.3.2 Impedancia de Entrada

La ecuacion utilizada para obtener los valores de la impedancia de entrada (31) requiere medir los valores de
Vin 'y Vi v de esta manera se obtuvieron los valores para la impedancia que se muestran en la proxima figura:
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Figure 39: Comparacién de impedancias de entrada tedrica y medida

A pesar de que las escalas verticales no se corespondan entre ambos graficos puede notarse una semejanza
entre ambos. A frecuencias bajas la impedancia de entrada es lo suficientemente grande como para en un modelo
ideal, considerarla infinita. El problema principal de la distorsién que existe entre los valores tedricos y medidos
en el caso de la impedancia de entrada es la manera en la que se midi6 la misma. La punta del osciloscopio
utilizada y el osciloscopio mismo utilizado para medir los valores de tensiones tiene una impedancia de entrada
de aproximadamente 1M (o valor mas elevado si la punta que se utiliza atenda x10) que es comparable con los
valores que deberian obtenerse segin la teoria para las frecuencias bajas. Este efecto que introduce el instrumento
de medicion explica las grandes diferencias que se tienen a dichas frecuencias. Para frecuencias més grandes la
practica se asemeja mas correctamente a los valores teéricos calculados. El decaimiento hiperbélico del valor de la
impedancia de entrada sugiere que la misma tiene un comportamiento similar a una impedancia capacitiva. A pesar
de que falta el anélisis de la fase de dicha impedancia, se puede tener en cuenta el andlisis que se realiz6 para la
respuesta en frecuencia donde se evidencia la existencia de capacitancias parasitas para apoyar que la impedancia
de entrada posee un valor capacitivo.

3.3.3 Simulacién

De modo de analizar las cosas bajo un punto de vista practico tambien resulta 1til analizar a los operacionales con
simulaciones asistidas por computadora. Las mismas en el caso de esta seccion se realizaron utilizando Spice (una
herramienta de simulaciéon de circuitos). Luego de realizar el circuito en la simulacién se reemplazé el operacional
por el modelo exacto de spice del LM833. Dicho modelo viene dado por el fabricante ON semiconductors, por ende
es de esperar que dichas simulaciones se asemejen a las curvas teéricas.
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Figure 40: Simulacién respuesta en frecuencia LM833
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Figure 41: Simulacién impedancia de entrada LM833

Analizando la impedancia de entrada para el LM833 puede observarse que como se analizé para el caso de
frecuencias bajas en el modelo tedrico, los valores de la impedancia de entrada son extremadamente grandes como
se espera de los analisis teéricos y practicos. En el caso de la simulacién para la respuesta en frecuencia se observa
casi la misma grafica con respecto a la del célculo tedrico salvo una diferencia que es que en la simulacién coincide
la ganancia en 1kHz de manera més acertada con la medida que en el calculo tedrico (vale la pena aclarar que para
el célculo tedrico no se tuvo en cuenta el valor de la resistencia R3). A pesar de esto, la simulacién también muestra
que el polo del circuito es un polo simple, a diferencia de lo que se ve evidenciado en las mediciones reales.

El problema con la simulacién realizada es que no se toman en cuenta los valores capacitivos parésitos que se
introducen debido a la realidad de la medicién e implemantacién en protoboard del circuito. De manera de generar
una simulacién que concuerde con lo medido, se introdujo un valor capacitivo de 30pF (que es el valor aproximado
que se utiliz6 en la seccién anterior de respuesta en frecuencia) a modo de hacer la simulacién lo mas cercana a lo
real posible. Con la introduccién de dicho capacitor entre las terminales de V* y V= la simulacién di6 los resultados

exhibidos a continuacién:
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Figure 42: Simulacién de respuesta en frecuencia LM833 con las respectivas capacitancias parasitas

El resultado de la simulacién concuerda con la respuesta en frecuencia medida lo cual muestra que la influencia
de las capacitancias parasitas que se introducen al medir no pueden ser pasadas por alto. Por ende puede concluirse
que para el circuito realizado se tiene un polo doble. Puede observarse también que el valor del polo en la simulacién
es muy similar al de la respuesta en frecuencia medida. Si se realiza la simulacién tomando la resistencia R = 0

se obtienen los mismos resultados que se esperaron en las mediciones de este tipo y la simulacién se asemeja a la
primera simulacién realizada en esta seccién.

3.4 Resultados NE5534
Al igual que se procedi6 con el integrado LM833 se informaran los valores relevantes del dispositivo NE5534:
e R, =0.30es el valor de la impedancia de salida. La impedancia de entrada tiene un valor tipico de Z = 100k

y un valor minimo de Z = 30k{2. No se especifica el componente capacitivo que se tiene también entre las
terminales V* y V.

e A, = 100dB y de forma analoga A, = 40 [veces|. Informa tambien A,, = 100000 el cual es un valor lo
suficientemente elevado
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e GBP=10MH=z

e [, = 500nA de valor tipico y como valor maximo se tiene I, = 1500nA.

e Slew Rate= 12V/us

¢ El integrado contiene un sélo operacional pero ofrece la capacidad de compensacién del mismo

Con todos estos datos obtenidos se uso el circuito mostrado en la figura 32 para comenzar a medir la respuesta en
frecuencia tomando las mismas precauciones que se tomaron con respecto al offset para el LM833(ya que el mismo
es diferente en este integrado debido a que su Input Biased Current es mayor en este operacional). El problema
que surgié apenas se conect6 el circuito es que el NE5534, para cualquier valor de amplitud de entrada que se le
aplicaba por mas chico que sea y a varias frecuencias comenzaba a oscilar. Al hacerlo se observaba una saturacion,
generando en la salida valores de amplitud entre V.. — Vsor v —Vee 4+ Visat simplemente para amplitudes de entrada
del orden de los 20mV,,,. Dicho comportamiento se exhibe en la siguiente figura:

[ 10w 8 500w/ § 00s 20004 Ao £ [ 156V [ 100/ @ 500v/ f§ 00s 50008/ Stop £ 1.96Y

' ' ' ;
BEE &
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Figure 43: Oscilacién del operacional NE5534

En ambas graficas se muestra la razén por la cual se descubrié que el operacional oscila y genera fluctuaciones a
muy alta frecuencia simplemente con valores muy pequenos de entrada. La senal de salida en los puntos donde oscila
posee una frecuencia de 100K H z y la amplitud maxima que el operacional es capaz de suministrar (con simplemente
una entrada de 20mV,, ). Este efecto que ocurria hacia imposible cualquier tipo de medicién sobre la impedancia
de entrada y la respuesta en frecuencia por ende se debi6 hallar una solucién para arreglar esta oscilaciéon y poder
trabajar en un rango de amplitudes y frecuencias para los cuales dicha complicacién no se presente.

En el datasheet del fabricante se propone un circuito que agrega una resistencia de balance y un capacitor
de compensacion para solucionar dicho problema. Ademés de intentar solucionar la oscilacion del operacional el
circuito que propone el fabricante busca con la compensaciéon y el balance disminuir el ruido que se introduce a
la salida y mejorar el offset que se genera (debido a la baja resistencia interna de entrada que posee el NE5534).
Al agregar al capacitor se introduce un polo en la respuesta en frecuencia (para el caso del lazo) mejorando la
estabilidad del circuito y ayudando a que en la salida no se tenga un nivel de ruido que pueda llegar a modificar de
manera significante las mediciones de la respuesta en frecuencia y de la respectiva impedancia de entrada. La razon
que se introduzca dicho capacitor de compensacion surge de analizar los valores de frecuencia para los cuales oscila
el operacional. Como se observa en la figura anterior, la oscilaciéon que se introduce es de alta frecuencia por ende
el capacitor que introduce el polo mencionado ayuda a atenuar lo suficientemente este efecto para eliminarlo. En
el caso de la resistencia, se agrega a la misma de manera de intentar modificar el offset que se produce a la salida.
Idealmente si la resistencia R3 tuviese un valor R3 = R1//Rs el efecto del offset (debido a la corriente biased) se
veria minimizado. El circuito propuesto es el siguiente:
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Figure 44: Circuito de compensacién y balance del operacional propuesto por el fabricante. Fuente: Philips
Semiconductors

Mas alla de que las resistencias y capacitores introducidos en los respectivos pines de balance y compensacién
mejoren el nivel de ruido y eliminen el problema de la oscilacién (si se elige el valor resistivo en 1K) y valores variados
para los capacitores) también introducen otras complicaciones. El problema que introducen dichas modificaciones es
que afectan el slew rate del operacional, por ende no es el que se especifica en la datasheet del fabricante. De manera
de analizar qué tipos de amplitudes se utilizarian en la busqueda de la respuesta en frecuencia y la impedancia de
entrada se deben analizar los valores de slew rate para los distintos capacitores con los que se corrigen los problemas.

Las mediciones del slew rate se llevaron a cabo para distintos valores capacitivos hasta del orden de los 100pF' .
Se introdujo una sefial cuadrada en la entrada (de poca frecuencia) y se midié el rise time de la sefial con la ayuda
del osciloscopio a modo de obtener el valor del slew rate (la mejor forma de verlo es ingresando al operacional con
una pendiente méaxima la cual se ve en la senal cuadrada de entrada de un valor tal que el NE5534 no sature).
Los resultados de dichas mediciones se establecen a continuacion. Cabe aclarar que las mediciones se tomaron sin
resistencia de balance, con una resistencia de balance de 1k€) y nuevamente sin resistencia de balance pero tambien
sin resistencia Rz (es decir R3 = 0). Esta tltima medicion surgié de que la resistencia R3 no es significante en las
mediciones de la respuesta en frecuencia ya que la misma solamente se encarga de introducir un offset en la salida.

Slew Rate segun compensacion
25 T T T T T

—Rhbal=0
20 —Rhal=1k q
Rhbal=1k R3=0

SlewRate Wus
o

o

.
0 20 40 <] a0 100 120
Capacitance [pF]

Figure 45: Slew Rate variando segun el valor del capacitor de compensacion

Puede observarse de la grafica que para mayores valores del capacitor de compensaciéon, peor es el slew rate.
De manera de no tener problemas de ruido y offset a la salida que generen que el operacional sature se eligieron
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las condciones de compensacién mas adecuadas para la medicién de la respuesta en frecuencia y la impedancia de
entrada. Las mismas fueron un capacitor de C.. = 22pF'y Rpq; = 1k€2, donde la toma de las amplitudes para medir
la respuesta en frecuencia y la impedancia de entrada se tomo6 de manera similar a secciones anteriores.

3.4.1 Respuesta en Frecuencia

De igual manera que para el caso del LM833, se procederd a comparar los resultados medidos con los teéricos.
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Figure 46: Respuestas en frecuencia teédrica y medida

El valor teérico del polo se encuentra en:

; _GBP
P A027T

Lo ocurrido es exactamente lo mismo que lo que se observa para el caso del LM833. El mé6dulo de la respuesta en
frecuencia se aproxima al de una respuesta en frecuencia de polo doble difiriendo de lo sugerido en el anélisis tedrico
donde para dicha respuesta se tiene tinicamente un polo simple. La razén de la existencia de un polo doble en vez
de un polo simple tiene las mismas razones que en el LM833 siendo el circuito parecido y siendo ciertos aspectos
de los operacionales muy similares entre si. Por ende si se retira el valor resistivo R3 del circuito (reemplazéndolo
por R3 = 0, un cable) ocurrird que la medicion del circuito se asemeja a la respuesta en frecuencia teérica como
evidencia la siguiente grafica:

= 15915H%
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Figure 47: Respuesta en frecuencia con Rz =0

3.4.2 Impedancia de entrada

La medicién de las distintas impedancias de entrada sigue la relacion establecida en la ecuacién 31 . Como
el andlisis de los graficos es el mismo que se realiz6é para el operacional precedente, no se volverd a realizar. Los
resultados también son similares a los del LM833 s6lo variando los valores de la impedancia de entrada ya que la
resistencia de entrada (Z) en el caso del NE5534 es menor. Los resultados de la medicion y la teoria se exhiben en
las siguientes graficas:
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Figure 48: Impedancia de entrada teérica y medida

3.4.3 Simulaciones

Cabe aclarar que en el caso de este operacional, al realizar la respectiva simulacién, se incluyeron los capacitores
y resistencias de compensacién y balance de iguales valores que en el caso de las mediciones.
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Figure 49: Simulacién respuesta en frecuencia NE5534
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Figure 50: Simulacién impedancia de entrada NE5534

Tal como se menciond, las mediciones realizadas fueron tomadas para los valores de compensacién y balance que
el fabricante especificaba en el modo de uso del operacional. Los resultados de las simulaciones se asemejan mucho
a los valores teéricos y no a los medidos. Esto se debe en gran medida que todos los valores que se tomaron para
la medicién tedrica de la respuesta en frecuencia son los suministrados por el fabricante mientras que el modelo de
simulacion utilizado fue también realizado por el fabricante.

Nuevamente al igual que en el caso del LM833, la simulacién se realizé respecto a lo tedrico y no a lo practico.
En otras palabras, no se tuvieron en cuenta ningun tipo de capacitancias parasitas que se introdujeron al realizar
las mediciones sobre el circuito y por esta razon es que la simulacion no se asemeja a lo medido (donde se ve
que la respuesta en frecuencia se aproxima a la de un polo doble). Al agregar un capacitor de manera analoga al
procedimiento para el LM833 se obtiene la respuesta en frecuencia que se midié:
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Figure 51: Simulaciéon respuesta en frecuencia con las respectivas capacitancias parasitas

3.5 Tipos de aplicacién

Para el caso de los operacionales LM833 y NE5534 las caracteristicas que ellos poseen y los distintos efectos
que se pueden producir utilizandolos son los que deben tenerse en cuenta para comprender cual seria una buena
aplicacion para los mismos. Ambos operacionales poseen muy alta ganancia para valores de frecuencias bajos (ambos
operacionales tienen un Ay elevado). También poseen un valor de GBP que permite que puedan ser utilizados a
alta ganancia en un rango de frecuencias grande.

Estas dltimas dos caracteristicas mencionadas hacen a ambos muy buenos operacionales para utilizar en circuitos
de preamplificacion y amplificaciéon de audio. Las frecuencias audibles rondan los 50Hz hasta los 20000Hz y en los
circuitos mencionados se necesita una ganancia grande en dichas frecuencias para amplificar una senal proveniente
de ya sea un micréfono o cualquier otro generador de senales con un proposito similar. Por los altos valores de
ganancia y gran GBP de ambos operacionales, se los considera muy ttiles en aplicaciones de grandes ganancias a
frecuencias bajas.

Mas alla de que ambos son buenos para aplicacién de operacionales en general, se destacan también en su uso
para equipamiento médico. La razon de esto es que ambos dispositivos tienen un bajo nivel de ruido (4—4, 5nV/ VHz
) y una ganancia grande. Para aplicaciones médicas las senales que se miden son de baja ampliud y por ende se
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necesitan operacionales con alta ganancia a frecuencias bajas como se explico previamente que estos operacionales
poseen. Ademas precisan un bajo nivel de ruido de manera de medir precisamente y no matar las senales debiles
del cuerpo de una persona.

A pesar de ser muy similares se los puede diferenciar en un aspecto, una de las bajezas del LM833 comparado
con el NE5534 es que el mismo no permite la posibilidad de introducir capacitores de compensaciéon ni agregar
resistencias de balance. Como el NE5534 permite dicho procedimiento se lo considera mas versatil ya que permite
modificar, con un circuito externo, distintos valores del operacional, como es el caso del Slew Rate entre otros.
Como el usuario puede modificar estos aspectos del NE5534 (mientras que en el LM833 vienen establecidos y no se
ofrece capacidad de modificarlos) puede hacerlo mas util para cualquier tipo de aplicacién que le quiera dar.

3.6 Conclusion

En el disenio de un circuito y en especial en la eleccién del operacional a usar, todos los factores que se analizaron
a lo largo de esta caracterizacion deben ser tomarse en cuenta. La eleccién varia dependiendo del uso que se le
va a dar al operacional, por ejemplo las frecuencias en las que se necesita manejar al mismo o la ganancia que se
generaré en cierta etapa donde se encuentre el mismo. Lo que se espera es que en los rangos que se lo utilizara los
mismos actiien de la mejor manera en la que se los necesita.

La implementacién de los operacionales en el circuito inversor con las respectivas resistencias utilizadas sirvieron
para llevar a la luz los distintos aspectos que poseia cada uno de ellos. A medida que se obtuvieron los resulta-
dos fueron concordando los valores teéricos y medidos salvo por la diferencia en la respuesta en frecuencia. Las
mediciones de dicha respuesta mostraron que el circuito, como fue mencionado previamente, se aproxima a la de un
circuito con un polo doble mientras que la teoria muestra que dicho circuito (con la modelizacion de polo dominante)
posee un sélo polo simple.

Este ultimo anélisis que se hace para la respuesta en frecuencia muestra que al analizar un circuito y realizar
una modelizacién, no deben pasarse por alto las impedancias paréasitas que pueden llegar a aparecer. En definitiva,
no hay que dejar de analizar bajo ninguna circunstancia los factores de error que se introducen en el circuito al
pasar de una idealizacién teérica del mismo a la realidad de su implementacién y respectiva medicion.
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4 Offset del Operacional y Corriente de Bias
Un amplificador operacional se puede modelar como un operacional ideal con dos fuentes de corrientes conectadas

a ambas entradas (+ y -) y una fuente de tension de offset (V;,) tal como indica la figura 52. Como es de esperarse,
cada fuente induce una tension indeseada en la salida del operacional.

LF356

™ Vout >

Figure 52: Modelo Amplificador Operacional con Offset

Es de interés para esta secciéon del informe, tratar de aplicar un método para poder determinar la tension V;,
del operacional. Dicha medicién no resulta trivial ya que si se la mide a lazo abierto, por mas pequena que sea V;,
(generalmente menor a los 10mV), la amplificacién del operacional es tan grande que suele saturar a la salida de
todas formas. Por dicho problema, se propone un circuito inversiéon como el de la figura 53.

LF356

GND
Figure 53: Amplificador Operacinal Realimentado

Calculando la transferencia del circuito de la figura anterior se obtiene % = —%. El calculo de la transferencia
se omite ya que fue estudiado en la seccion 1, si se desea profundizar sobre el procedimiento para obtener dicha
ecuacion, referirse a la seccion en cuestion. A dicho circuito, faltaria anadirle una segunda etapa antes de la
realimentacién como indica la figura 54. Esta segunda etapa consta de un amplificador conectado como inversor
pero con un capacitor en la realimentacion. El objetivo de este capacitor, es filtrar las frecuencias altas realimentando
el circuito en alterna, y dejar pasar solo la tensién continua, que en este caso es el offset que se desea medir. De
esta forma, se elimina en gran parte el ruido, mientras que para continua, el capacitor representa un cictuito abierto
y no lo realimenta. Es importante pues elegir correctamente el valor del capacitor de forma que filtre el ruido
lo mejor posible. Por ejemplo, no es bueno tener un capacitor muy pequeno de forma que a altas frecuencias, la
impedancia siga siendo grande y no realimente bien el circuito. Es recomendable buscar valores de capacitores que
sean comparables a la resistencia R3 en valores cercanos a los 50Hz. Para nuestro ejemplo se utilizaron valores de

R3 = 1.5kQ y C' = 16nF, los cuales posen la misma impedancia (en modulo) a los 66Hz aproximadamente.
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Figure 54: Circuito de medicion de Offset

A modo de conclusion, con el circuito disenado, se reduce la tensién de salida para evitar que sature, compensando
la entrada con una realimentacién. En este caso, se mide la rensiéon de salida V,,;, y se calcula V;, segin cuanto
tiene que ser V,,; para compensar la tensiéon de offset. Cuanto mayor sea la tension de offset, més grande tendra
que ser V,,; para compensar esa tension.

Sabiendo que la tensién de salida de un operacional esta dada por:

Vout = Avor - (VT =V7) (32)

Se puede obtener la transferencia del circuito. Se considerara la salida del primer amplificador como VOI y la
salida del segundo operacional como Vj para poder distinguir entre la salida de ambos operacionales. Siendo la
tensiéon de la entrada positiva del primer operacional, la obtenida al hacer el divisor resistivo de Ry y Ry con Vj,
por el modelo que se vi6 en la figura 52. Se obtiene V(; utilizando la ecuacién 32. Por lo tanto, se llega a que:

/ Rl
Vo =4l | Vor- =—=—+V;
0 vol ( 0 Rl + ]_22 zo)

Como el offset es tensién continua, la segunda etapa del circuito es a lazo abierto para el andlisis teorico.
Ademas, se considera la impedancia de entrada de un operacional como infinita, por lo que no circula corriente por
la resistencia Ry y la tension de entrada negativa del segundo amplificador operacional es justamente V{,. Con este
analisis, se llega a la siguiente ecuacion.

’ Rl
Vo=Apor - Vo = A2, (Vo ——— + TV
0 l 0 vol (0 R1+R2 )

Despejando de la ecuaciéon anterior y haciendo tender a Aﬁola infinito, se llega a:

Ry
Vig= Vo —2
" Ri+ R,

4.1 Implementaciéon del circuito

Se buscé implementar el diseno anterior para verificar las tensiones de offset de un operacinal LF356. Segun la
hoja de datos del componente, la tension de offset no supera los 9mV, con un valor tipico de 3mV. Por lo tanto,
sabiendo que el integrado otorga un maximo de tensién, se eligié que la tensiéon de salida V,,; varie entre 0 y 9 volts.
Ademas, estos valores permiten relacionar facilmente la tension de salida con la tension de offset y manteniendose
dentro de un rango seguro para la tension de saturacién. De este modo, y considerando la ecuacién 33, se eligieron
resisistencias de valores Ry = 102 y Ry = 10kf2. A continuacién se prosiguié a implementar el circuito con los
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valores de los componentes detallados en la figura 54, obteniendose los siguientes resultados segin el instrumento
de medicion.

| Osciloscopio | Multimetro de Pruebas [ Multimetro de Banco |

3.06 2.98 2.986
0.74 0.74 0.742
2.25 2.26 2.228
1.07 0.95 0.957
1.07 0.94 0.943

Table 6: Mediciones de Tension de Offset (mV)

Los resultados de la tabla anterior son en médulo con las unidades en mV. Por caracteristicas de cada elemento
de medicién se toma el multimetro de banco como el mas fiel y de menor error. Se sabe por otra parte que a veces el
osciloscopio mide con un pequefio offset. Sin embargo, todos los resultados fueron cercanos y con coherencia entre
ellos.

Si se observa la tabla se puede ver que todos se mantienen por debajo o muy cercanos al valor tipico que indica
la hoja de datos. El promedio de los valores fue poco mayor a 2 mV, lo que significa que di6é un valor de 1 mV
menor al tipico que se indica. Ademaés, ningin valor dio mayor o cercano al valor maximo indicado por la hoja de
datos. Segin estos resultados, los integrados tuvieron un buen desempeno, incluso mejor que el predicho.

4.2 Opciones de diseno

Cabe destacar que si se diera vuelta alguno de los operacionales utilizados, la realimentacion del circuito seria
positiva. En todo circuito realimentado se necesita una realimentacion negativa. De ser positiva, el circuito saturaria
por lo cual no es factible invertir solo un integrado. Sin embargo, si se invirtieran ambos integrados pareceria que
tedricamente, para continua deberia medir bien. Se hizo por lo tanto la prueba y se obtuvieron los siguientes
resultados:

(278 ]0.78 [ 2.08 | 1.15 |

Table 7: Mediciones de Tension de Offset Circuito Inverso (mV)

Como se ve en los resultados, estos son similares a los obtenidos con el circuito anterior en la tabla 6. Lo cual
pareceria reforzar la teoria de que ambos circuitos sirven y son equivalentes. Sin embargo, al medir esas tensiones
con el osciloscipio se obtiene la sefial de la figura 55. Este resultado no se apreciaba con el multimetro ya que
el mismo, al medir continua, hace un promedio de la senal. Este segundo resultado ocurre ya que si bien para
la continua el circuito funciona correctamente, la realimentacién con el capacitor que funcionaba para atenuar el
ruido, ahora se realimenta positivamente, lo cual hace que se amplifique y el circuito satura.

g 5.00v/

8 ] 0.0s 50008/ Trigd £ [J -468¢

Figure 55: Medicién de Tension de Offset Circuito Inverso
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4.3 Sensibilidad del Circuito

Teniendo en cuenta la ecuacion 33, se calcula la sensibilidad de la funcién transferencia calculando las derivadas
parciales de la misma y multiplicando por la variacién del componente de tal forma:

OH

H
4 AR1+’

san - |21

1 R Ry

———— (Ry-AR1+ Ry - ARy) = R R 34
(R1 + Ry)? (Ro 1+ 1 2) (R1+R2)2(% 1+ %R2) (34)

AR, =
ORs 2

De la siguiente ecuacién se puede ver que ambas tolerancias, tanto de R; como de R5 son igualmente importantes
en cuanto a tolerancia. Sin embargo, haciendo la aproximacion R; << Ry ya que, como se estipuld anteriormente,

se llega la siguiente sensibilidad:
Ry

Ry

Cuanto menor sea la relacion entre las resistencias, menor seré la sensibilidad del circuito.

S(H) = o= (%R + %Rs)

4.4 Corriente de Bias

Como se dijo al comienzo de esta seccion, la tension de offset no es la inica que puede inducir tensiones parasitas
a la salida del amplificador operacional. El modelo del mismo también consta de dos tensiones de corriente las cuales
inducen lo que se conoce como corriente de Bias. Para medir dichas corrientes se utiliza el siguiente circuito:

s1/

Rf

—orl

In

S/

Ri
A'AVAV

e R
. G LF356

Vref

oy

Zh
w,

G

Figure 56: Circuito de Medicion de la Corriente de Bias

En dicho circuito, si se cierra la llave 51, la tensién de salida se induce en la entrada negativa, y esta a su vez,
para evitar la saturacién de la salida, se induce en el terminal positivo tal que V,,; = V~ =~ V. Por lo tanto, se
puede medir la corriente I, segtin la siguiente ecuacion:

Vref - Vout

I, = T

Con un razonamiento similar, si se cierra Sy y se abre nuevamente Sp, se induce en el terminal negativo la
tensiéon de referencia. Nuevamente mediante un analisis similar queda:

Vout - Vtref

I, =
Ry

En ambos casos, hay un capacitor en paralelo con la resistencia para que por alli circulen las corrientes inducidas
por ruido, mientras que para el offset que se estd midiendo, al ser corriente continua, el capacitor se comporta como
circuito abierto y no deja circular la corriente, haciendo que la misma circule unicamente por la resistencia.
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5 Circuito Integrador y Derivador

5.1 Introduccién Teérica

Se desea disefiar dos circuitos que, dada una entrada z(t), su salida y(t) sea la derivada o la integral del sistema
que se denominara h(t).
5.1.1 Derivador

Se desea obtener una salida y(t) tal que cumpla y[z(t)] = 2'(¢). Transformando dicha expresion se obtiene:
Y(s)=sX(s) = H(s)X(s)

Por lo que se debe obtener una transferencia de la forma H(s) = s.

5.1.2 Integrador

De forma similar al derivador se analiza el caso del integrador. Sea la siguiente ecuacion:

T oo

y(t) = / z(t)dt = /_ z(t)u(r — t)dt = x(t) * u(t)

—00

Transformando se obtiene:

vis) = 28— gisx(s)

S

Por lo que se debe lograr obtener un sistema cuya funcion transferencia sea de la forma H(s) = %

5.2 Funcién Transferencia y Analisis del Circuito

R
AWV -
]
C
" R
i ) AWy :
ou ouU
b v
— = e =
= O = 0 - =
(a) Circuito Derivador (b) Circuito Integrador

Figure 57: Circuitos Derivador e Integrador

Para dicho trabajo se planted el circuito de la figura 57. Para el siguiente andlisis se considerd, para las
impedancias de salida y entrada del operacional, Z;, = oo y Z,,+ = 0. Para no tener que repetir el anélisis para
ambos casos, se llamé Z5 a la impedancia de relimentaciéon y Z;a la impedancia entre la tensién de alimentacion y
la entrada del operacional. La ganancia de un amplificador operacional esta dada por la siguiente ecuacion:

Vout = A'uol(vJr - Vﬁ) = _A'uolV7 (35)
Vi -V~ Vo V-

7t =0 (36)
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Planteando nodos (ecuacion 36) y despejando utilizando la ecuacion 35, se llega a la siguiente funcion transfer-

encia. v 1
H(s) = == = - (37)

T gras (B )| a

Se puede aproximar A,, — oo tal que la funcién transferencia tienda a:

H(s)=—=— (38)

Sin embargo, la ganancia A, no es igual y constante en todo el espectro de frecuencias, sino que posee un polo
dominante cuya expresion esta dada por:

(39)

Utilizando la ecuaciéon 39 en 37, se puede obtener la siguiente funcion transferencia mas precisa (ecuacion 40)
va que considera el polo de la ganancia del operacional del circuito.

Z2/Z1
1 z
1+ [G§P+AT} ’ [1"'7?]
Ya se tiene pues, tres aproximaciones del comportamiento teoérico del circuito. En general se utilizara la ecuacién
38 para explicar el comportamiento de la salida y su caracter integrador o derivador. Antes de detallar los compo-

nentes de los mismos, se buscé calcular la impedancia de entrada vista por el generador. Para ello, nuevamente se
consideré nuevamente, Z;, = co. Con esta aproximacioén, y planteando mallas se consigue la siguiente ecuacién:

V;n_VO_I_
71 + 7o = Lin

H(s) = (40)

A partir de esa ecuaciéon y de las ecuaciones 35 y 36, se puede obtener la impedancia de entrada dada por:

Vi 1 Z1+ Zo
7 = 1. = (1+ Avo[) <Zl + A, > (41)

Se consideraron para los circuitos a analizar, los dos operacionales utilizados en la Seccion 2. El LM833 y el
NE5534. Ambos tienen un A, comparable de alrededor de los 100 V/mV. Finalmente se eligi6 el NE5534 ya que
posee mayor Slew Rate y muchisimo mayor GBP (Gain Bandwith Product) de 10 MHz contra 100kHz que tiene el
LMB833. Si se recuerda en la Seccién 2. La impedancia de entrada del NE5534 gener6 conflicto al no ser comparable
con la resistencia utilizada en el circuito, por este motivo, se debe asegurar que las impedancias que se utilicen en
este circuito no sean comparables a la impedancia de entrada del operacional, la cual ronda los 100k{2

Por lo que, para este circuito se utilizaran capacitores de C' = 20nF y resistencias de R = 5kf2.

5.3 Circuito Derivador

Se tom6 Z; como un capacitor y Zs como una resistencia, con los valores elegidos en la seccién 5.2. De esta
forma, y segtn la ecuacion 38. La transferencia del circuito resulta:

H(s)=-s-C-R

Como se vi6 en la subseccion 5.1.1. La funcion transferencia tiene ahora la forma de un derivador. Cabe destacar
también que el signo negativo de la transferencia cambiara la fase de la derivada en /2. La amplitud, por su parte,
se va a ver amplificada o atenuada segun la frecuencia y los valores de Cy R. En f = 27-C- R =~ 1.6k H z se obtendra
una ganancia unitaria, es decir, la amplitud en la salida serd igual que en la entrada. A frecuencias mayores se veré
amplificada y a frecuencias menores se vera atenuada. Esto se puede deducir, no solo a partir de las ecuaciones
matematicas, sino que, a medida que la frecuencia aumenta, el capacitor se comporta como un corto, forzando la
tension Vj, en V7, de esta forma se incrementa la diferencia entre V "y VT, Siendo la salida V,,; una amplificacién
de aproximadamente 10° veces esa diferencia, a medida que esta aumenta, también lo hace V,,: en una medida
mucho mayor.

Se implementé pues dicho circuito y se lo alimenté con una senal triangular a una frecuencia de 1.6kHz para
verificar el caracter derivador del mismo. Figura 58. La misma, deberia devolver la pendiente de la recta, por lo
que generaria una senal cuadrada.
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Figure 58: Derivada de una Triangular a 1.6kHz

Se us6 la funcion “Math” del osciloscopio utilizado, para representar la derivada de la entrada y compararla con
la salida del circuito, comprobandose, de esta forma, que el circuito implementado deriva correctamente. También
se puede observar el defasaje de 90° que obtiene la sefial de salida debido al signo en la funcién transferencia como
se explico anteriormente. Al aumentar la frecuencia de la entrada, se pudo observar como la cuadrada aumentaba
su amplitud, y al diminuir la frecuencia, la amplitud de la salida se atenu6 (figura 59).

g 200v/ @ 200/ @ /] 00s 10008/ Auo £ [ 0OV

Freq(1): 500Hz Pk-Pk(1): 10.25V Pk-Pk(2 ): 3.00V

Figure 59: Derivada de una Triangular a 500Hz

5.3.1 Funcién Transferencia del Derivador

Antes de comenzar a medir la funcién transferencia del derivador es conveniente analizar la ecuacién 40. Si se
remplaza los valores Z; y Zs por las impedancias de los componentes utilizados se llega a la siguiente ecuacion:

—s-R-C

2.R.C 1 cv

Gpr T5 (GBP + 4, ) +1

En la misma se observa que si bien posee un cero que le otorga el caracter derivador al circuito, tiene dos polos
complejo conjudados que pueden llegar a afectar el comportamiento del circuito. El polo, se presenta en f =

% . % ~ 50kH z por lo que a partir de esa frecuencia, el circuito obtendra un caracter indeseado y no podra

H(s) =

ser utilizado como derivador. Teniendo en cuenta este nuevo anélisis, se grafico el diagrama de bode teodrico del
circuito (figura 60)
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Figure 60: Diagrama de Bode Teorico del Circuito Derivador

Se midi6 y grafico el bode del circuito (figura 61) y se llegd a un comportamiento similar pero corrido hacia la
derecha, esta diferencia se di6 por una discrepancia en el valor de la ganancia del amplificador real con el valor que
figuraba en la hoja de datos del integrado. Funciona como un derivador hasta que se alcanza cierta frecuencia y a
partir de ahi deja de integrar debido al polo dominante del operacional. Este modelo fue tal como predijo el modelo
tedrico.

Cabe destacar que si bien pareciera que el circuito dejara de derivar cuando llega al pico de la curva de médulo,
la misma comienza a sufrir un defasaje mucho antes, con lo cual el verdadero limite para el derivador pasa a ser la
fase en lugar del modulo.
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Figure 61: Diagrama de Bode Préctico del Circuito Derivador

5.4 Circuito Integrador

Se tomd Z; como una resistencia y Z, como un capacitor, con los valores elegidos en la seccién 5.2. De esta
forma, y segtn la ecuacion 38. La transferencia del circuito resulta:

-1

0o = "o r

(42)

Como se pudo observar en la subseccién 5.1.1. La funcién transferencia tiene ahora la forma de un integrador.
Cabe destacar también que el signo negativo provoca un desfasaje de 90° en la salida. La amplitud, por su parte,
se ve amplificada o atenuada segin la frecuencia y los valores de Cy R. En f =27 -C - R = 1.6kH z se obtendra
una ganancia unitaria, al igual que como pasaba con el derivador. A frecuencias mayores se verd atenuada y a
frecuencias menores se verd amplificada, tal como se puede deducir de la ecuacién 42. A medida que la frecuencia
disminuye, el capacitor se comporta como un circuito abierto, forzando la tensién V;, en V~, de esta forma se
incrementa la diferencia entre V "y V. Siendo la salida V,,; una amplificaciéon de aproximadamente 10° veces esa
diferencia, a medida que esta aumenta, también lo hace V,,; en una medida mucho mayor y el sistema diverge para
tensiones continuas.

Se implement6 pues dicho circuito y se lo aliment6 con una senal cuadrada a una frecuencia de 1.6kHz para
verificar el caracter integrador del mismo. El resultado puede apreciarse en la ecuacion 58.
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Figure 62: Integral de una Triangular a 1.6kHz

5.4.1 Funcién Transferencia del Integrador

La funcién transferencia del integrador, tal como se vié en la seccién 5.1.1, confirmado por la ecuacién 38,
deberia estar dado por H(s) = fﬁ. Se grafic la misma y se obtuvo el siguiente diagrama de bode:
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Figure 63: Diagrama de Bode Practico de un Circuito Integrador

El gréfico anterior se comporta como lo esperado hasta cierta frecuencia. Por arriba de los 600kHz, el médulo
de la transferencia presenté un crecimiento en dicho punto. Al rededor de una década antes, se comenzo a ver un
cambio en la fase de la salida. Estos comportamientos anémalos se deben a un cero sobre los 600kHz, provocado
por el comportamiendo anémalo de los componentes utilizados a dicha frecuencia.



5.5 Circuitos Compensados

Como se vid, ambos circuitos presentan defectos a ciertas frecuencias, el derivador posee un comportamiento
indeseado a altas frecuencias, mientras que el integrador diverge a bajas frecuencias. Por este motivo, se busco
compensar ambos circuitos para que no presenten estos defectos, colocando una resistencia en serie o en paralelo al
capacitor. Lo que se busco, fue obtener un inversor a las frecuencias de conflicto de ambos circuitos. Es decir, se
buscé obtener Z; y Zs completamente resistivos.

5.5.1 Compensaciéon del Derivador

A altas frecuencias, el capacitor se comporta como un corto circuito, evidentemente, poner una resistencia en
paralelo con el capacitor no afectaria al circuito. Sin embargo, si se coloca una resistencia de un valor apropiado, de
forma que sea despreciable en la frecuencia de trabajo, pero que comience a ser determinante a altas frecuencias, se
puede lograr estabilizar la transferencia a altas frecuencias. Como el conflicto se encuentra, como se explico en la
seccion 5.3, al rededor de los 50kHz, se buscé un valor de resistencia que comience a ser comparable a la impedancia
del capacitor a los 10kHz, siendo prevalente en los 50kHz. De esta forma, se llegd a que R = ﬁ ~ 150Q.
Se volvié a medir el bode del derivador y se lo comparé con los resultados anteriores, los mismos se encuentran
representados en la figura 64, en rojo se representa el circuito compensado y en azul los resultados de la secciéon 5.3.

Derivador

Figure 64: Diagrama de Bode del Circuito Derivador Compensado

Se puede observar que en ambos circuitos, a partir de los 500kHz, se empieza a obtener una pendiente negativa
igual en ambos circuitos. Sea compensado o no, la grafica a partir de ese punto no se puede evitar. Esto se debe
al GBP propio del operacional la cual induce ese comportamiento. Observar que a esta frecuencia también el
integrador comenzaba a tener conflictos.

5.5.2 Compensaciéon del Integrador

A bajas frecuencias, ya que la transferencia del integrador es de la forma %, la misma diverge en continua. Esto
se da ya que, a bajas frecuencias, el circuito deja de estar realimentado, y amplifica la sefial de entrada en A, = 10°
veces. Para esto se aplicd una resistencia en paralelo con el capacitor, de forma que realimente el circuito cuando
el capacitor comience a comportarse como circuito abierto. Se calcul6 esa resistencia de forma que se obtenga una
ganancia constante a bajas frecuencias pero que a su vez, ya que a partir de 1kHz, predomine el capacitor y porlo
tanto que el circuito ya comience a integrar a esa frecuencia. Teniendo en cuenta estos requisitos, se eligiéo una
resistencia que comience a ser comparable con la reactancia del capacitor a 100Hz. De esta forma, la fase comienza
a aumentar a los 100Hz para alcanzar la fase esperada de -90° al rededor del 1kHz tal como se puede apreciar en
la imagen 66. Este circuito se simulé primero en el software Altium Designer para verificar los resultados antes de
implementar el circuito, en la imagen 65 se muestra el resultado de la simulacion.
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Figure 65: Simulacién del Bode del Circuito Integrador Compensado

Si se compara el grafico de la simulacion de Altium con la imagen 66, se puede ver que el circuito se comportod
exactamente como estaba previsto. En ambos casos, el médulo de la transferencia se mantiene constante entre 20
y 25 dB hasta los 100Hz, en donde comienza a descender 3dB por década. En cuanto a la fase, en cambos casos
comienza en 180° desde donde desciende hasta los 90° en el kHz en donde se mantiene constante hasta cerca del

MHz
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Figure 66: Diagrama de Bode del Circuito Integrador Compensado

En la figura anterior se puede apreciar como el circuito comienza a tener una transferencia constante entre 0
y los 100Hz tal como se deseaba obtener. El cero que agrega la compensacién del circuito provoca un defasaje
indeseado que se desprecia recien una decada despues del cero. Se puede decir que el circuito integra correctamente
entre 1kHz y 10kHz. En donde por un lado, la frecuencia minima esté determinada por la fase, mientras que la cota
maxima esta dada por el modulo de la funcién transferencia que, a altas frecuencias, comienza a cambiar su forma.

5.6 Impedancia de entrada

Es de interés para el estudio de estos circuitos, medir la impedancia de entrada de los mismos. Se desea verificar
también si se comportan como predice la ecuaciéon 41. Se intenté medir la impedancia colocando las puntas de
osciloscopio a la entrada y en el nodo V—, de esta forma, se puede calular la corriente que ingresa desde la fuerte
segtin la ecuacion I, = % y a partir de la entrada y la corriente despejar la impedancia de entrada. Sin
embargo, éste método no fue muy efectivo. Se obtuvieron resultados incoherentes y al medir, cambiaba la salida
del circuito. Esto se atribuye a que V'~ es un nodo de tierra virtual la cual estd conectada con una muy alta
impedancia que es en este caso la impedancia del amplificador operacional, y al conectarle la punta de osciloscopio,
es como conectarle un capacitor y una resistencia comparables en paralelo lo cual modifica el circuito y cambia las
mediciones. Para evitar este conflicto, se conectd una resistencia entre el generador V;,, y Z;, v se midi6 la caida
de tension sobre esta resistencia. La misma debi6 ser suficientemente pequefia para no influir en el circuito, pero
lo suficientemente grande para poder medir con mayor precision la corriente que circula por ella. Por lo tanto, se
elegi6é una resistencia de 5002 un orden menor que la resistencia a utilizar.
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5.6.1 Impedancia de entrada del Integrador

Si se observa la ecuacion 41, se ve que ésta es practicamente igual a Z7, que, en este caso, es la resistencia R.
Se puede ver que tanto para el circuito compensado (grafica roja de la figura 67) como el que no (grafica azul),
a frecuencias menores de 100kHz, el mismo tiene un moédulo y fase de la resistencia R utilizada. En el caso del
circuito compensado, este valor R es mayor ya que se le suma la resistencia que se conect6 en serie para poder
medir el circuito, que como se dijo, es de 500§2. En el circuito compensado, se puede apreciar que a el modulo
va aumentando a partir de los 500Hz a medida que disminuye la frecuencia. Ademaés, a partir de los 100kHz, la
misma comienza a descender en méodulo y a defasarse en -90°, osto ocurre porque comienza a tomar un valor de un
capacitor por las caracteristicas del operacional y el capacitor de realimentaciéon (Se puede verificar con la ecuacion
41 para altas frecuencias).
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Figure 67: Impedancia de Entrada del Circuito Integrador

5.6.2 Impedancia de entrada del Derivador

Se repitio el procedimiento anterior pero esta vez para el circuito derivador. En este caso, diferenciar entre el
circuito compensado o no carece de sentido, ya que la resistencia que se coloca para poder medir la impedancia de
entrada compensa en si mismo al circuito. En teoria, segtin la ecuaciéon 41, para este circuito particular, deberia
tener impedancia de entrada muy grande a bajas frecuencias e ir disminuyendo a medida que se aumenta las
frecuencias. También se puede deducir fisicamente, ya que en continua el capacitor se conecta como un lazo abierto,
haciendo que la impedancia que ve la fuente sea infinita. A medida que aumenta la frecuencia, el capacitor comienza
a comportarse como un ccable y la impedancia de entrada disminuye. Este andlisis se puede constrastar con los
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valores graficados en la figura 68. En la misma se puede apreciar como diverge a bajas frecuencias y como disminuye
rapidamente para més altas frecuencias.

«10° Modula Impedancia Entrada Derivadar

1ot
Frecuencia (Hz)

Figure 68: Impedancia de Entrada del Circuito Derivador

5.7 Conclusiones

En esta seccion se pudo disenar circuitos que integren o deriven senales que reciben, una aplicacién muy intere-
sante tedricamente. Sin embargo, los circuitos presentaron defectos para ciertas frecuencias y hubo la necesidad
de compensarlos. Mas alld de la compensacion de los mismos, a muy altas frecuencias, el GBP del amplificador
operacional modificaba la salida y se obtenian valores indeseados. Ya si se desea corregir ese defecto habria que
conseguir un amplificador con mejor GBP.

5.8 Observaciones

Se colocaron los dos circuitos implementados en esta seccién en serie y se alimenté con una sefial triangular.
El primer circuito lo derivé, obteniendose una senal cuadrada que, al pasar por el integrador, se volvié a obtener
la sefial de entrada. Dicho resultado se muestra en la figura 69. Si se trabaja dentro de las bandas de frecuencia
aceptables para ambos circuitos, los que atenta uno, el otro circuito lo amplifica. Y aunque el derivador invierta
la entrada, el integrador la vuelve a invertir, por lo que se vuelve a obtener una senal completamente igual a la
entrada. Sin embargo, si esta senal tuviera offset, la misma se perderia en la derivada y, evidentemente, el circuito
devolveria solo la senal sin continua.
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6 Preamplificador de audio

Se propuso realizar un circuito preamplificador de audio, disenado para amplificar la senal proveniente de dos
micréfonos de tipo electret. Se tom6 como punto de partida al circuito que se muestra en la figura 70.

v
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—L—
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Figure 70: Circuito inicial para el preamplificador de audio

6.0.1 Consideraciones iniciales

Para implementar el circuito se tuvieron en cuenta los siguientes requisitos:

e La tensiéon de salida no debe estar desacoplada en continua y ser adecuada para la senal de entrada de un
parlante.

e Incluir un conector de audio estereo a la salida.
e La alimentacién debera ser de +12V no partida.

e Se debe incorporar un ajuste de ganancia a la salida entre -6dB y 40dB en el rango de frecuencias audibles
(20Hz - 20kHz).

e Incluir la posibilidad de inyectar senales emulando la salida de un micréfono

6.0.2 Diseno del circuito

El circuito final propuesto es el de la figura 71. Se comentan a continuacién las consideraciones que se tuvieron
a la hora de disenarlo.
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Figure 71: Circuito final. Preamplificador de audio

Comenzando el estudio del circuito por la izquierda, se pueden ver los dos microfonos alimentados en paralelo,
bajo una resistencia de 22k€) para limitar la corriente necesaria para el funcionamiento de los mismos. La senal
luego atraviesa un Jumper que permitird reemplazar la senal por una senal de generador. Luego, la senal atraviesa
un capacitor (C4) que elimina las componentes de tension continua. Las senales en frecuencia ven a la configuracion
de 4 resistencias (R4, R6, R7 y R8) como un divisor resistivo. Para los valores dados, la atenuacion sera de -6dB.
De forma equivalente, las resistencias R6 y R7 porman un divisor resistivo para la tensioén continua de alimentacion,
y montam la senal de los micréfonos sobre una tension de 6V. De esta forma, la sefial queda montada sobre una
tension igual a la media entre la alimentacion del amplificador operacional, y asi, se aprovecha al maximo el rango
dindmico del mismo.

Para solucionar la condicién de que la alimentacién sea de +12V no partida, se recurri6 al disefio de un “Phantom
Ground”. Esta configuracion permite obtener el punto de referencia a 6V (tension sobre la cual estd montada la
senal). Este nuevo punto de referencia se logra con un divisor resistivo (Ryy Rs en la figura 71), con dos resistencias
de igual valor, y un preset para realizar una calibracién. Se conecta un buffer al punto de 6V de tensién para
no cargar al divisor resistivo. De esta manera se logra desacoplar a la senal de salida y referenciarla a 6V, para
adaptarla asi a la entrada de un parlante.

Para lograr el ajuste de ganancia solicitado, se incluye un potenciémetro P5 en la realimentacion del amplificador
operacional U1B. El objetivo de esto es poder controlar la ganancia de esta etapa. Como el amplificador esta en
su configuracién no inversora, siempre tendra una ganancia mayor o igual a la unitaria, siendo su transferencia en
condiciones ideales: H(S) = 1+ % . Se utiliz6 un capacitor de valor de 47nF tal que su impedancia sea
despreciable frente a la impedancia de la resistencia R9 en el rango de frecuencias de trabajo, y la ganancia sea
la misma para todas estas frecuencias. Se calcul6 un potenciémetro tal que cuando esté a su méaximo valor de
resistencia, éste aporte 46 dB de ganancia. Cuando esté en su minimo, la transferencia serd igual a la unidad y
tendra una ganancia de 0 dB. Sera tarea de otra parte del circuito atenuar -6 dB para poder cumplir con el rango
pedido de -6 dB y 40 dB de ganancia de salida.

La atenuacion de -6 dB se hace efectiva con un divisor resistivo en la entrada del circuito (Rs y R7), entre
el capacitor que filtra la tensién continua proveniente de los microfonos y la entrada del amplificador operacional
no inversor. Fue motivo de estudio el hecho de colocar esta etapa de atenuacién antes o después del amplificador
operacional. El hecho de colocarla después hubiese implicado la necesidad de un buffer adicional para no cargar la
salida del divisor resistivo y modificar los 46 dB de ganancia anteriores. Colocarlo antes, como se hizo finalmente,
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nos hace prescindir de dicho buffer, a costa de aumentar el nivel de ruido, ya que primero se atenda la senal y luego
se la amplifica. Se realizaron mediciones y se determiné que este ruido adicional no suponia un problema para el
funcionamiento del amplificador.

6.0.3 Transferencia

Se calcul6 la funcion transferencia del circuito en cuestion. Para la primer etapa, se tiene un divisor resistivo.
Teniendo en cuenta el cambio de variables Ryy como la resistencia equivalente de Rg y Ry y R11 al equivalente del
paralelo entre Rg y R4. Para simplificar las ecuaciones, se utiliza el hecho de que Ry, Rg, R4 y R7 para igualar Ryg
a Rq1. Se procede entonces a calcular la

funcioén transferencia:

V+ - Rlo o RlO (43)
Vin Rio+Riu+Xs 2 -Rio+ Xy
La configuraciéon del operacional, como se vi6 en la seccion 1, es de un no inversor, siendo su ganancia:
Vout Z2
H = =1+ = 44
18) = =1+ (44)
Por lo tanto, de las ecuaciones 43 y 44, se obtiene la ganancia total del sistema:
Vout RlO ZQ
= H = — . 1 -
Vi 2(s) 2-Rio+ Xy * Z
Remplazando finalmente Z; = Rg + X5 y Zo = }1,25:)(;‘6 se llega a:
Ps- X Ps/s. .-
H(s) = R10X_(1+ 5 X5 6 - ): R . 5/sCe __ R 554 _(1
2-Rio+ Xy (Ps + Xg) - (Ro + X5) 2-Rwo+ 5 (P5+ﬁ>.(39+s_éﬁ) 2:-Ry-s-Cs+1
A partir de la ecuacién anterior se llega a lo siguiente:
H(S)* Rig-s-Cy 82'P5'R9'C5'Cﬁ+8'(R9~Cﬁ+2'P5-C5)+1 (45)
- 2-Rig-s-Cs+1 82~P5'RQ-C5-06+S~<R9-06+P5-C5)+1

De la funcion transferencia de la ecuacion 45, se puede analizar los siguientes casos. Por una lado, Hi(s) posee
un cero en s = 0 y un polo simple, eso genera un comportamiendo como pasa altos, lo cual era justamente el objetivo
de la configuraciéon antes del operacional, ya que no deja pasar la continua para que no modifique la tensiéon de 6
V que se fuerzan en la entrada y solo permite pasar la senal que proviene del microfono. Este comportamiento se
puede ver en la figura 72.

Diagrama de Bode de la primer etapa

Magnitude (dB)

Phase (deg)

Frequency (Hz)

Figure 72: Diagrama de Bode Primera Etapa
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Por otro lado, para la transferencia H(s), si se analiza para continua se iguala a 1. Esto se explica ya que el
capacitor Cs genera un punto de alta impedancia en V'~ y evita la realimentacién. Por otro lado, si se hace tender
la frecuencia a infinito, la ganancia vuelve a dar 1, ya que a altas frecuencias, ambos capacitores se comportan como
un cable y el integrado para a funcionar como un buffer. Por lo tanto, la ganancia solo va a ser distinta a la unidad
en las frecuencias cercanas a f = m por lo tanto, variando el valor del potenciometro, varia la zona
de trabajo. Ademaés, segiun los mismos, varia el mdédulo y fase de la transferencia y se puede buscar la ganancia
deseada (sin tener en cuenta limites del propio operacional como la tensién de saturacién). El diagrama de bode
resultante queda como el que muestra la figura 73.

Diagrama de Bode del Preamplificador de Audio
8 T T T T

@
I

Magnitude (dE)
=
I

Phase (deg)

Frequency (Hz)

Figure 73: Diagrama de Bode Segunda Etapa

Estudiando la transferencia total del sistema con los valores de los componentes utilizados, se llega al diagrama
de bode que muestra la figura 74

Superposicidn de Ambas Frecuencias
10 T T T

Magnitud (dB)

Fase (deg)

Frecuencia (Hz)

Figure 74: Diagrama de Bode Preamplificador de Audio

Se incluyen en las figuras 75 y 76 las capturas del osciloscopio que muestran que las mediciones de méaxima y
minima ganancia pedida cumplen con los requisitos.
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Figure 76: Maxima atenuacioén del circuito

6.1 Experimento de medicién de la velocidad del sonido

Se diseni6 un experimento que tiene como objetivo hallar experimentalmente la velocidad del sonido. Para ello el
primer paso que se realiza es desconectar los micréfonos del circuito poniéndolos por separado y utilizar el generador
de sefiales con el cual se emula la salida de los microfonos. A la salida del circuito se conectd un parlante de manera
que emita sonido reflejando las sefiales que le llegan al mismo (el generador es colocado en los Jumpers mencionados
previamente).

Se dispone al circuito de manera tal que los micréfonos sigan alimentados de manera que sean capaces de captar
una senal sonora y generar una senal. Lo primero que se lleva a cabo es medir la distancia que existe entre los
micréfonos y el parlante. Luego, conocido este valor, se comienzan a generar seniales sonoras en el circuito con el
parlante y se miden con un osciloscopio las sefiales que le entran al parlante (se desprecia el tiempo que se tarda
en que la sefial entre al parlante y que el mismo emita sonido). A su vez se mide con el osciloscopio la senal que



generan los micréfonos cuando reciben la senal sonora proveniente del parlante.

Teniendo las dos sefiales se mide con el osciloscopio el desfasaje de tiempo entre los dos picos de la senal y
sabiendo estos valores y conociendo la distancia entre el parlante y el microfono se utiliza la siguiente ecuacion para
obtener la velocidad del sonido:

dparlantefmicréfono (46)

Vsound =
tdesfasaje

La ecuacién final, 46 es mediante la cual se obtiene la velocidad del sonido.

7 Diseno de Sensor Térmico

Dadas ciertas especificaciones para el diseno de un circuito, existen diversas formas de cumplir con lo solicitado.
Es por eso que durante el proceso de disenio deben realizarse multiples decisiones criticas, y esto no siempre resulta
una tarea trivial. En esta seccién se estudiaran las decisiones y el andlisis que se deben realizar al momento de
disenar.

7.1 Especificaciones

Supoéngase que una empresa fabricante de camaras de cultivo requiere de un circuito que mida la temperatura
de las mismas. Se especifican los siguientes puntos:

e Utilizar como sensor de temperatura el LM35.

e Adaptar la senal del integrado para trabajar en un rango de temperaturas entre 35C' y 45C', donde la salida
varie linealmente entre 0V y 5V. (35C — 0V 45C — 5V).

e Implementar una primera unidad del circuito para realizar las evaluaciones de calidad correspondientes.

e Disenar un método simple de calibracién del circuito para cumplir la especificacién con un nivel de precision
del orden de presicién del sensor utilizado.

e Implementar una protecciéon de forma tal que la tensién de salida no se encuentre debajo de —1V ni por
encima de 6V.

e Incluir una hoja de datos que contenga toda la informacién relevante del modo de uso y calibracién del circuito.

7.2 LM35

Se procede a analizar el integrado a utilizar. A partir de la hoja de datos se resume la informacion de mayor
relevancia para este proyecto. Se trata de un sensor de temperatura cuya tensién de salida varia linealmente con la
temperatura medida. Abarca un rango de medicién de temperatura de —55C" a 150C, con presicién de %C en todo
el rango, y %C’ a temperatura ambiente. La tension de salida es de 0V a 0C' y aumenta a un ratio de 10mV/°C. El
integrado tiene tres contactos: Uno de alimentacién, uno de tierra y uno de output. Se muestra en la figura 77 un
ejemplo de aplicacién tipica cuyo rango de medicién satisface los requerimientos para este proyecto.

+Vs
(4V TO 20v)

OUTPUT
LM35 0 mV+10.0 mv/°C

Basic Centigrade Temperature Sensor
(+2°C to +150°C)

Figure 77: Aplicacion tipica del LM35.

De aqui surge una nueva condicién para el circuito: La alimentacion del integrado debe ser de entre 4V y 20V,
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7.3 Conversiéon de la senal

Segun las especificaciones del cliente, el circuito debe entregar una sefial de 0V a 35C e incrementar linealmente
hasta 5V a 45°C. Planteando las salidas como funciones se obtiene:
mV

Output Integrado : Y (T) = 107.T

1%

Output Deseado : X(T') = 150 —35C (

T - 35C)

X(T) = 500%‘/ (T - 35C)

X(T) = 500m—CV T —17.5V

X(T) =50 Y(T) — 17.5V (47)
X(T) = 50 - [Y(T) — 350mV] (48)
800 —— B
Output Integrado | : : :
500 H Output Deseado ......... EUPR ..... ....... L ...... 15
al ________ - o b e T
200} e A
E : : - : : : : : : =
£ O it d ] ~§
oo 1"
0 TS/ TS WS s v
O S S L

i 1 i i

-8
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Temperatura (°C)

Figure 78: Output Integrado y Output deseado.

Como se ve en las ecuaciones 47 y 48, existen dos expresiones que permiten obtener X (T") en funcién de Y (T) a
través de dos operaciones aritmeéticas simples como lo son la resta y el producto. En ambos casos Y (7") se multiplica
por 50. También, se le resta cierta tensién cuyo valor depende de si se substrae antes o después del producto. Al
momento de la calibracién serd necesario ajustar estos dos valores, correspondientes cada una de estas operaciones.
A estos valores se les llamara ganancia y offset respectivamente. Analizando las ecuaciones y teniendo en cuenta las
limitaciones del circuito, se puede concluir que la segunda expresion (ecuacion 48) es la més conveniente al momento
de la calibracién por las siguientes razones:

En la segunda expresion, forzando un valor de Y(T') = 350mV, se puede calibrar el valor del offset independi-
entemente del valor de la ganancia, midiendo X (7T) = 0V a la salida del circuito. Medir un valor de 0V resulta
conveniente ya que se puede medir con gran presicién mediante el uso de un galvanémetro. También es importante
notar que el valor de 0V esta dentro del rango de valores de tension de salida validos, y no deberia verse afectado
por una proteccion a la salida del circuito. Una vez calibrado el valor de offset, forzando un valor de Y (T') = 450mV
se deberd calibrar la ganancia hasta obtener un valor de X (7T') = 5.00V a la salida, y la calibracién estara concluida.

Por otro lado, planificando el circuito segin la primera expresion (ecuacion 47), calibrar el offset independi-
entemente de la ganancia no sera posible. Forzando un valor de Y(T) = 0V, se deberia esperar un valor de
X(T) = —17.5V ala salida. Este valor no se encuentra dentro del rango de tensiones de salida validos del circuito
y deberia ser impedido por la protecciéon de tension. Aun si se pudiese desactivar la proteccion mediante el uso
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de jumpers o interruptores (lo cual seria riesgoso en caso de olvidar activar la proteccion antes de poner en uso
el circuito), las operaciones aritméticas seran realizadas por amplificadores operacionales, y —17.5V no serd un
valor de tensién de salida posible con opamps alimentados con +15V. Dado a que el offset y la ganancia no se
pueden calibrar independientemente uno del otro, la calibraciéon pierde simplicidad. Es por esto que se opta por
implementar un circuito que realice la transformacion de tension de acuerdo con la segunda expresion (ecuacion
48), restando primero el offset, y multiplicando luego por la ganancia.

7.3.1 Primer propuesta: Amplificador Substractor

Procediendo a estudiar como realizar la tranfsomacion de la senal, se propuso la siguiente implementacion:

R3

V_Out

GND
Figure 79: Circuito Amplificador Substractor.

Dado que los cambios de temperatura a medir por el sensor son variaciones lentas, se puede decir que el circuito
trabajara a muy bajas frecuencias (< 1Hz). Teniendo esto en cuenta, se considera A,,; infinito y se procede a
analizar la transferencia de este circuito por superposicién. Considerando en primer lugar Vo = 0, luego V; = 0, se
obtienen los dos siguientes circuitos:

R3
Mo |ve
V_ Out | hhd V_Out
= w v
GND R
$R4
GI:]D GI:ID

Figure 80: Analisis del Circuito Amplificador Substractor por superposicion.

Habiendo hecho esto se puede reconocer a dos de los casos més conocidos de circuitos con amplificadores
operacionales. A la izquierda se puede ver que V' = GND, por lo que resulta ser una configuracién de Amplificador

Inversor con Vo, = —Vi - g‘? Ala derecha se ve que se trata de una configuraciéon similar al Amplificador no
Inversor, de transferencia VO“‘ =1 + . Teniendo en cuenta que R2 y R4 forman un divisor resistivo para V3, la

tension de salida para este c1rcu1to sera, VOut =V5- R2+R4 (14 RS)
Sumando las expresiones obtenidas en el analisis por superposicion se llega a la siguiente expresion:
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R3 R4 R3
Vowr=-WV — 4+ Vo — (14 =
Out "R R (+R1)

Sea Y(T)=Vy y X(T)=Vout se busca obtener una expresion similar a la ecuacion 48:

RA- (Rl + R3) R3

Vou = Vo —— 00y 22

Ou = 2RI (R2+R4) ' RI

RA-(R1 + R3) R3-(R2+ R4)
Vour = [y 22T 49
©u ™ R1.(R2 + R4) (2 """ R4 (R1+ R3) (49)

Sea R1=R2y R3=RA4

v _R3-(RLYR3) (. R3-(RL+R3)
O " RI-(R1+R3) \'> ' R3-(Rl+ R3)

R3
Vout = Vi (V2 —W1)

Sea R3 =50 R1

Vout =50 (V2 = V1)

Esta ultima expresion aritmética hace parecer al circuito propuesto (figura 79) la solucién éptima para la
adaptacion de la senal. Utilizando tan solo un amplificador operacional, toda la transformacion esté resuelta. Sin
embargo, es importante notar que la expresién original de la tensiéon de salida, antes de asumir las relaciones entre
los valores de los resistores, es la indicada en la ecuacion 49. Notar que tanto la ganancia como el offset dependen
de los valores de los cuatro resistores, es decir, ajustando cualquiera de los valores de las resistencias variaré tanto
la tension de offset restada como la ganancia del circuito. Dado a que este circuito no permite calibrar uno de los
valores independientemente del otro, presenta poca conveniencia del circuito al momento de calibrarlo, y se pasa a
proponer otra solucién.

7.3.2 Segunda propuesta: Amplificador Sumador

R1 R3
V 1 ANA, AN R 5
R2 -
V2 4 4
v va 1| v out
GND —

GND
Figure 81: Circuito Sumador Amplificador

En este caso la operacion se divide en dos etapas. En el primer amplificador, puede verse facilmente por

superposicion que se trata de dos configuraciones Amplificador Inversor, donde V, = —R3 - (% + %) Luego,
en el segundo amplificador, se trata una vez mas de una configuraciéon Amplificador Inversor. Vo, = =V - %.

Combinando ambas expresiones, se llega a la siguiente expresion:

(Vi W\ B
R3-R5 R1
Vout = R RA <V1 + R2V2> (50)
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Este circuito resulta muy conveniente al momento de la calibracién. Sean por ejemplo R1 y R4 valores fijos,
variando el valor de R2 es posible calibrar el offset sin afectar a la ganancia, y variando luego R3 o R5, se puede
calibrar la ganancia sin modificar el offset. Se procede entonces a elegir las relaciones entre los resistores. Como se
menciond previamente, la ganancia total del circuito debe ser de 50. Esta ganancia puede realizarse en su totalidad
por uno de los dos amplificadores, o puede distribuirse entre ambos. Sabiendo que en un circuito es conveniente
amplificar la senal en las etapas iniciales a fin de evitar amplificar el ruido introducido por los opamps, se decide
amplificar la totalidad de la senal en el primer amplificador, y utilizar el segundo solo para re-invertir la senal.
Dicho esto, R4 = R5. Se utilizardn para R4 y R5 dos resistores fijos. Diferencias en sus valores contemplados en
las tolerancias no presentaran inconveniente, ya que el valor de la ganancia final podra ser calibrado por la relacion
R3/R1. Dado que el valor de R1 afecta tanto a la ganancia como al offset, se decide utilizar también para este
valor un resistor fijo. De esta forma, quedan tan solo R2 y R3 como resistencias variables, para calibrar los valores
de offset y ganancia respectivamente.

7.4 Offset

Sabiendo que la potencia de ruido térmico aumenta proporcionalmente con el valor de las resistencias utilizadas,
es conveniente usar resistores de bajo valor. Al mismo tiempo, los valores deben ser mayores al orden de los 10082
para evitar altos consumos de corriente. Asi se decide utilizar resistores de 1k€2 para R1, R4 y R5, y condicionando
R3 = 50kQ). Estudiando el valor de offset, se recuerda que se ve definido por:

R1

Va
70 0.35mV/ (51)

Para que el circuito se mantenga calibrado, el valor del offset debe ser constante y preciso. Se determiné
previamente que R2 serd una resistencia variable para calibrar el valor de offset. Entonces, se requiere un valor
de tension Vo constante. En primer lugar, se podria pensar en fijar la tensiéon de alimentacion del circuito, y
obtener V5 a partir de este valor. Sin embargo, esto resultaria riesgoso, ya que una diferencia de 10mV en la
tension de alimentacion se reflejaria en un error de 1C' en nuestra medicién. Dicho esto, para obtener un valor de
tensién V5 constante resulta conveniente el uso de reguladores de tension. Dado que se trata de un valor de tensién
negativa, se utilizard un regulador de la famila LM79xx, sidenados para este fin. Para no exigir niveles de tensién
de alimentacién mayores a los necesarios, se procede a analizar el diseno con el integrado de menor tension de esta
familia, E1 LM7905.

Este integrado posee un rango de alimentacién muy amplio, de —7V a —25V. En la hoja de datos se puede
ver que estos garantizan una tensiéon de output constante con una diferencia de regulacién por alimentacién tipica
de 8mV en un rango de —8V a —12V en alimentacién. Esto quiere decir, que para cambios en la tensién de
alimentacién dentro de este rango de 4V, la tensiéon de salida no variard en mas de 8mV. Para cambios del orden
de los 100mV en la tensién de alimentacién, se puede asumir que serdn imperceptibles en la tension de salida del
integrado, y que no afectarén la medicion del circuito; cuando sin utilizar dicho integrado, presentarian un error de
medicién de 10C.

Volviendo a ver la hoja de datos, se sabe que el LM7905 garantiza una tension de salida de (—5.04+0.2)V. Dicho
esto, despejando R2 de la ecuacién 51:

Vs (5.0+0.2)V
2= 0.35mV/Q  0.35mV/Q (143 £0.6)k0 (52)
Conociendo el valor y el rango de variacion de la resistencia, ahora debe decidirse como implementarla. Como
primera opcion, se puede pensar en un nico preset que cubra todo el rango de valores. El menor valor disponible
que cumple con esta condicién es un preset de 20k$2 de 25 vueltas. Suponiendo que el usuario pueda calibrar el
preset con una presiciéon de un cuarto de vuelta, dado que son 20k€2 en 100 cuartos de vuelta, la presicién serd de

20012.

Estudiando como afecta este error al valor de offset y conociendo el error de medicién propio del sensor, se sabra

si el nivel de presicion es comparable al error minimo del circuito:

R1
Of fset = @'VQ
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_ 10 -5.00V 20092 = 4.9mV = 0.49C

d (Rl V) .
dR2 \R2 *)|po im0 (14.3kQ)°

Se ve que con el preset elegido se tendra una presicién de 4.9mV', que equivalen a aproximademente %C. Dado
a que el error del sensor utilizado es de %C’ en el rango de temperaturas de trabajo, un preset de 20k() estaria
triplicando el error de la medicién por si solo. Por lo tanto esta opcién se descarta y pasa a buscarse un método
de mayor precision. Si se utilizase un preset de un cuarto del valor del propuesto anteriormente en serie con un
resistor fijo, sin hacer més cuentas se puede afirmar que la presicién serd 4 veces mayor. Un error de %C frente al
error de %C del sensor (50% del error minimo) pasa a ser un valor aceptable. Por lo tanto, se procede a utilizar un
preset de 5k2 en serie con un resistor fijo de 12k€) para cubrir todo el rango de valores posibles para R2 descriptos
por la ecuaciéon 52.

7.5 Ganancia

Haciendo un anélisis similar al realizado en la seccién 7.4, se puede elegir el valor del preset a utilizar como R3
para calibrar la ganancia. Estudiando la funcién del circuito (ecuacién 50) y reemplazando los valores ya asignados:

Vi — 350mV)

R3 - R5 R1 R3
VOut = ( )

rm \" T R2"?) T e
Sabiendo que la ganancia debe ser 50, se llega nuevamente a que R3 = 50k(). Procediendo a analizar la

sensibilidad:

d [ R3 (Vi — 350mV)
*€ER3 = —————.€R3

a3 | F3—50k0 1kQ
Se ve que el error de la ganancia crece junto con V1. Analizando el peor caso, donde la temperatura es la
maxima del rango de trabajo (Vi prar = 450mV):

Vi — 350mV)}

(450mV — 350mV)  100mV

€R3 = €R3
1kQ 1kQ
Dado que se busca que el error sea menor al error del sensor:

5V

10°C
1kQ

100mV

100mV

1,
o m<g ¢

€rz < 125mV -

€r3 < 1.25kQ

Tomando el mismo criterio que en la seccién 7.4, se supone que la presicién al calibrar un preset es de un cuarto
de vuelta, o un centécimo del valor total del preset, el valor minimo a utilizar seré:

Preset <100 - egz < 125k}

Se concluye que utilizando tan solo un preset de 100k€2, se consigue alcanzar los 50k€) necesarios para obtener
una ganancia de 50, y con una presicién que genera un error menor al error de medicién del sensor.

7.6 Versatilidad

Se concluy6 en las tltimas dos secciones que se utilizard una resistencia fija de 12k en serie con un preset
de 5k€) para obtener y calibrar el valor de offset, y un dnico preset de 100kS2 para calibrar la ganancia. Sin
embargo uno podria optar por utilizar un preset de 20k{2 en lugar de la resistencia fija de 12k€2, o utilizar dos
presets de 200k€2 y 20k en lugar del preset de 100k€). Este tipo de reemplazos le agregaria versatilidad al circuito,
permitiendole trabajar con un mayor rango valores de offset y de ganancias diferentes, y permitiendo hacer ajustes
gruesos y ajustes finos de mayor precision. De esta forma, quien sea que adquiera el circuito podria el dia de manana
reutilizarlo para medir otros rangos de temperatura y con otros valores de tensién a la salida. Sin embargo, también
se debe tener en cuenta que mientras mas componentes variables se utilizen en la placa, existe un mayor riesgo de
que uno de estos componentes se descalibren, y se debera recalibrar el circuito cada periodos de tiempo mas cortos.
El que tan versatil se disenie el circuito o que tanta recalibracién requiera, deberé considerar el uso que se le vaya a
dar y los deseos y necesidades del disenador o cliente.
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7.7 Proteccion de tension de salida

En las especificaciones del circuito deseado, se establecidé que la tension de salida en el rango de temperaturas
de trabajo varia entre OV y 5V, y que se debera diseiar una proteccién para que estos valores no excedan los 6V
ni los -1V. Esto se puede realizar facilmente mediante el uso de un diodo Zener. Al igual que un diodo ideal, los
diodos Zener permiten el paso de la corriente eléctrica en directa una vez alcanzada la tensién de polarizacén de
0.7V. Lo que caracteriza a los diodos Zener, es que también permiten el paso de la corriente eléctica en inversa una
vez alcanzado un valor de tensiéon denominado Tension Zener.

Tension
Zener Rango de trabajo
-5.6V

I
-6V

*Fuera de escala

Figure 82: Gréafico de Tension/Corriente de Diodo Zener de 5.6V

Utilizando un diodo Zener de 5.6V (con una Tension Zener de —5.6V), y conectandolo en inversa entre la salida
del circuito y GND, el diodo comenzara a conducir y fijara el valor de tension cuando la tension de salida sea mayor
o igual a 5.6V o menor o igual a —0.7V. Asi, el diodo permanecerd inactivo en el rango de tensiones de trabajo,
y limitara la tensién de salida cuando la tensién se acerque a los valores limites especificados. La tolerancia de la
Tensién Zener del diodo a utilizar es del 5%, por lo cual inclusive en el peor de los casos la tension de salida estara
limitada por debajo de los 6V.

Junto con el diodo, es necesario colocar una resistencia en serie a la salida del circuito, entre el diodo y el dltimo
amplificador operacional, para que la tension de salida caiga a la tension fijada por el diodo. El valor de esta
resistencia deberd ser el menor posible para evitar tener una caida de tensiéon significante al medir la diferencia de
tensién a la salida. Si la resistencia es del orden de los 10012, y la salida se mide con una alta impedancia, entonces
la caida de tensiéon en la misma podra considerarse despreciable y medicion sera directa. Por otro lado, si la salida
se mide con una baja impedancia, el valor de esta resistencia debera tenerse en cuenta. El valor minimo de la
resistencia estara fijado por la maxima corriente que pueda atravesar el diodo Zener en inversa. Tratandose de un
diodo Zener de 1W y 5.6V, la corriente méxima admitida sera de:

P W

Suponiendo un valor de salida méximo de 15V, antes de que el amplificador operacional sature por tension, para
limitar la corriente por debajo de la calculada el valor de la resistencia deberéa ser:

V. 15V - 5.6V

> — =
B2 I 180mA

R > 52.2Q

Tomando un margen de seguridad, y buscando reducir el consumo de corriente, se decidi6 utilizar una resistencia
de 22092.
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7.8 Considerasiones finales de diseno

La placa debera contar con un jumper entre la salida del sensor y la entrada al primer amplificador operacional,
para poder reemplazar la senal del sensor por un valor conocido para realizar la calibracién. La alimentaciéon
deberé ser partida, y de un valor minimo de +7V para que tanto los amplificadores operacionales, como el sensor y
el regulador de tension funcionen adecuadamente en el rango de tensiones de trabajo. En cuanto a la eleccion del
opamp, dado a que no se trabajara en frecuencia, no existen grandes exigencias para sus especificaciones. Por lo
tanto, se utilizard un LM833, por su alto valor de ganancia, y por contener ambos opamps en un integrado.

A continuacién se muestra el esquemético final y el PCB del circuito a implementar:

VCC-
C1
Cap F1
1000F —— 1
Al -
21 GND | | 2
Resl Cc2 p—
voc- Ul LMT7908 12K R2 R3 Cap | Alimentacion
1 3 RFPot Preset 100nF
= out SK 200K R4 VCC+
GND Preset
. { 10K E3
Resl
& 1K
GND GND
VCC+ P2
R6 VCC+ Cutput
R-sl o R7
voc+ 12 LM33DZ Bezl " &
1 2 1K Resl -
+V§ VO — = — ] 6 “TD
GND 3 + :; & &= 7
- Usa
' — - LM833N Cap =
GND 100nF GND
—_— P3 1 G\D D1
GND Tumper VCC- GN 1 D Zener 5.6V
VCC-
U3E

LMB833N

Figure 83: Esquemético del circuito sensor de temperatura.

72



Figure 84: PCB del sensor de temperatura.
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7.9 Datasheet

El circuito sensor térmico presentado permite medir con presiciéon garantizada de %C un rango de temperatura
de 35C a 45C. La tension de salida aumenta linealmente de OV a 5V entre estas temperaturas. El circuito posee
una impedancia de salida de 220f2. Cuenta con una protecciéon de tensidén que garantiza que la tensiéon de salida no
serd mayor a 6V ni menor a -1V. El circuito utiliza alimentacién partida para su funcionamiento.

| Simbolo | Parametro Minima | Recomendada | Maxima | Unidad |
v Tension de alimentacion positiva 7 10 15 \
V. Tension de alimentacién negativa -7 -10 -15 \4

7.9.1 Calibracéon

El circuito cuenta con tres presets para realizar la calibracién. Para comenzar, se debe alimentar el circuito con
un valor de tension perimitido, especificado en la tabla anterior. Se recomienda que el circuito se calibre siendo
alimentado bajo la tension a la cual operara. Retirar el jumper que une la salida del sensor térmico con el resto
del circuito (P3). Esta sefial serd emulada mediante una fuente externa durante la calibracion. Conectar el pin
izquierdo que se encontraba bajo el jumper, a una fuente de tensién a 350mV respecto de la tierra del circuito. Este
el valor minimo de tensién a entregar por el sensor en el rango de temperaturas de trabajo. Midiendo tensién a
la salida, ajustar el preset izquierdo (R2) hasta que el modulo la tension de salida sea menor a 3mV. Ajustando el
tornillo del preset en sentido horario, la tensién de salida disminuye. Una vez realizado esto se habra calibrado el
offset.

Luego, cambiar la tensién de la fuente a 450mV, que representa el valor maximo de tensién que emitiré el sensor
en el rango de temperaturas de trabajo. Ajustando el preset central (R3) alcanzar una tension de salida en el rango
de (5.0 £0.5)V. Luego, realizar el ajuste fino con el preset a la derecha de la placa hasta alcanzar una tension de
salida de (5.00 = 0.02) V. Una vez realizado, la calibraciéon ha finalizado. Para realizar una medicion de control,
fijar una tension de 400mV en la fuente de tensién, y verificar que la tension de salida sea de 2.50V.
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