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INTRODUCCION 

 

     El presente documento esta encaminado a la elaboración de manuales de 

laboratorio para las materias de electrónica I y electrónica II de la Escuela de 

Ingeniería Eléctrica de la Facultad de Ingeniería y Arquitectura de El Salvador. 

 

     La realización de una investigación de este tipo nos parece importante, ya que 

actualiza de gran manera las prácticas que se realizan en el Laboratorio y la 

metodología de enseñanza de la Escuela. 

     También la importancia que tiene esta investigación, consiste en que además de 

ser un afluente para optar a un grado académico servirá además  de base para futuros 

trabajos, así como también un aporte sobre la valoración de los laboratorios que se 

imparten en la Escuela de Ingeniería Eléctrica, para el desarrollo eficaz y practico de 

los mismos y que los alumnos le saquen el mayor provecho. 

 

    Asimismo al investigar el tipo de laboratorios que se imparten en universidades 

extranjeras tanto americanas como Europeas, permite exponer algunas ideas sobre las 

formas y metodologías que se utilizan actualmente, pues al establecer sana critica de 

lo que sucede en los laboratorios, permite que cada catedrático tome criterio en la 

forma de realizarlos. 

i 
 



 xii 

     Nos enfocamos en elaborar guías prácticas las cuales sean de fácil manejo, dentro 

y fuera del laboratorio, de fácil entendimiento, para lo cual también se entrega bases 

teóricas que están fundamentadas en las clases que se imparten en el ciclo 

universitario. 

 

    También se han elaborado 4 módulos que servirán como apoyo y guía del 

instructor de laboratorio y el alumno que reciba la practica. 

 

     Es así que el presente trabajo se ha dividido en tres capitulos, el primero 

denominado Introducción teórica  a la electrónica, capitulo que se ha dividido en 

nueve apartados, los cuales son; Diodos, Transistores de unión bipolar (BJT), 

transistores de efecto de campo (JFET), Simulación con Pspice, Respuesta en 

frecuencia, Realimentación, Realimentación en alta Frecuencia y Estabilidad, 

Amplificadores Operacionales y Osciladores y generadores de señal. 

      El segundo capitulo referido a las practicas de laboratorio, en este se incluyen 

doce practica, las cuales son: Practica 1; Polarización de un transistor bipolar y JFET, 

Practica 2; Análisis y diseño de amplificadores monoetapa, Practica 3; Respuesta en 

frecuencia de un Amplificador. Practica 4; Amplificador multietapa: efecto de 

Realimentación negativa. Practica 5; Fuentes de corriente: Carga Activa. Practica 6: 

Análisis de un amplificador diferencial. Practica 7; Etapa de salida de la clase B 

push-pull. Practica 8; Caracterización y aplicaciones básicas del amplificador 

operacional. Practica 9; Detector de nivel de luminosidad. Practica 10; Oscilador de 

puente de Wien. Practica 11; 
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 Generador de diente de sierra y cuadrada basado en un disipador de Schmitt. 

Practica 12; Regulador de Luz basado en un SCR. 

    El tercer capitulo se detallan lo que son las Conclusiones y Recomendaciones que 

se generaron con este documento. 

 

         Para ilustrar al lector al final de los tres capitulos se presenta la bibliografía 

general consultada para la elaboración del mismo. Anexos lo cuales son: Hojas 

Características de los componentes, Fotografías de los módulos y disco compacto de 

página Web. 
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CAPITULO    I 

 

 

 

 

INTRODUCCION TEORICA A LA 

ELECTRONICA 

 

 

 

 

 

 

 

 

   1 



1.1 Diodos 

1.1.1 Introducción  a los diodos 

En este tema abordamos el estudio de uno de los componentes más simples de los 

realizados con semiconductores, pero no por ello menos útil, ya que tiene innumerables 

aplicaciones y está presente en la mayoría de los circuitos electrónicos. Nos referimos al 

diodo semiconductor. 

Un diodo está formado por la unión de dos cristales de una misma sustancia 

semiconductora, normalmente germanio (Ge) o silicio (Si), uno de los cuales contiene 

impurezas tipo N, al que se denomina cátodo, y otro impurezas tipo P, denominado 

ánodo. Su nombre viene de la contracción de di (dos) y electrodo; es decir, dos 

electrodos o dos terminales, uno conectado en cada zona, que sirven para su conexión 

exterior.  

La figura 1-a muestra el símbolo que representa al diodo y el nombre de sus terminales. 

Tiene forma de flecha que apunta según el sentido convencional de la corriente (de +a -). 

 

2 
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 1.1.2 La unión PN 

Para la fabricación de diodos no se recurre a unir dos cristales semiconductores, uno P y 

otro N, sino que, se fabrican cristales que tienen una zona P y la otra tipo N. A1 límite 

entre ambas zonas se le denomina unión (véase la figura 1-b). Los signos + y - dentro de 

un circulo nos indican el tipo de portadores mayoritario presente en cada zona: 

huecos y electrones, respectivamente.  

En la región P hay gran cantidad de huecos, que son los portadores mayoritarios, 

mientras que en la zona N abundan los electrones libres moviéndose de forma 

desordenada. Una vez que se ha formado el cristal con las dos regiones P y N, a los 

electrones de la zona N próximos a la unión les resulta fácil atravesarla y alcanzar la 

zona P, donde no tardan en combinarse con los numerosos huecos de esta zona. Cada 

electrón de la zona N que atraviesa la unión deja un átomo cargado positivamente (ion 

positivo o catión) en esta zona, y ese mismo electrón, cuando se combina con un hueco 

de la zona P, hace que quede con carga negativa el átomo asociado a ese hueco (ion 

negativo o anión) en la zona P. A este proceso se le conoce como difusión (figura 2).  
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La difusión de electrones de la zona N a través de la unión hacia la zona P continuaría 

hasta que todos los electrones libres se combinaran con los huecos, si no fuera porque, 

como cada electrón que atraviesa la unión crea un par de iones en las proximidades de 

ésta, uno positivo en la zona N y otro negativo en la zona P, van haciendo desaparecer ( 

agotan do) los electrones libres y los huecos alrededor de la unión. Además, los iones 

negativos que aparecen en la zona P actúan como una barrera, repeliendo a los 

electrones libres de la zona N que intentan pasar a la P, por lo que cada vez necesitan 

más energía para atravesar la unión. Cuando los electrones de la zona N no tienen 

suficiente energía para superar la fuerza de repulsión de los iones negativos de la zona P, 

cesa el proceso de difusión y queda formado el diodo. 

  

POLARIZACIÓN DEL DIODO 

Polarizar un componente o circuito electrónico consiste en suministrarle las 

tensiones necesarias para su funcionamiento.  

A1 aplicar una tensión a los terminales de un diodo podemos conseguir que los 

electrones adquieran suficiente energía para atravesar la unión y, por lo tanto, que se 

establezca una corriente, en cuyo caso se dice que es una polarización directa o, por el 

contrario aumentar la anchura de la barrera e impedir así el paso de los electrones, con lo 

que no habrá circulación de corriente, y decimos entonces que es una polarización 

inversa.  
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POLARIZACIÓN DIRECTA  

 

Cuando un diodo se polariza directamente, la barrera de potencial de la unión se estrecha 

hasta desaparecer para tensiones superiores a 0,6 voltios, de este modo se establece una 

corriente de electrones que procedente del polo negativo de la batería atraviesa el diodo 

hasta el polo positivo, y que se mantendrá mientras se tenga aplicada la fuente de tensión 

Un diodo está polarizado directamente cuando el ánodo es más positivo que el cátodo. 

Se comporta entonces como una resistencia de valor óhmico bajo o un circuito 

cerrado, pudiendo circular por él una corriente.  
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 POLARIZACIÓN INVERSA 

 

Fig. 4 Polarización Inversa 

Este tipo de polarización esto da como resultado un aumento de la anchura de la zona 

de carga espacial y no hay circulación de corriente apreciable. Sin embargo, a causa 

fundamentalmente de la temperatura, se establece una muy pequeña corriente cuando 

está polarizado en inversa el diodo, a esta corriente se le denomina corriente inversa o 

corriente de fuga y su valor es muy pequeño, del orden de nA o pA, por lo cual a 

menudo no se tiene en cuenta.  

Un diodo está polarizado inversamente cuando el ánodo es más negativo que el cátodo. 

Se comporta entonces como una resistencia de alto valor óhmico o un circuito abierto, 

no circulando apenas corriente por él.  
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1.1.3 Curva característica del diodo 

La figura 5-a muestra la curva característica I = f(V) de un diodo polarizado 

directamente, que representa los valores de la corriente que lo atraviesa en función de la 

tensión que exista entre sus terminales.  

Para construirla, basta con llevar sobre unos ejes de coordenadas los valores indicados 

por el voltímetro y por el amperímetro del circuito de la figura 5-b, al ir variando la 

tensión proporcionada por la batería VG.. A esta zona de la curva se le denomina región 

directa de la curva, porque sus puntos corresponden a valores de tensión y de corriente 

del diodo polarizado de forma directa. 

  

 

 Invirtiendo la polaridad de la fuente de tensión, como muestra el circuito de la figura 6-

a, y siguiendo el procedimiento anterior, se obtiene la curva característica de un diodo 

polarizado en inversa (figura 6-b), donde se aprecia el valor extremadamente pequeño 

de la corriente, del orden de nA o pA, que es producido esencialmente por energía 

térmica. Conforme se aumenta la tensión inversa los electrones generados por energía 

térmica son atraídos con más fuerza hacia el polo positivo de la batería, aumentando su 

velocidad y, por tanto, su energía. En su trayectoria hacia el polo positivo chocan con 
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otros electrones de valencia y cuando, por efecto de la tensión aplicada, tienen la energía 

suficiente para arrancarlos del átomo, se convierten también en electrones libres, los 

cuales a su vez liberaran a otros, y así sucesivamente.  

A esta zona de la curva se le denomina región inversa de la curva o, simplemente, 

característica inversa. 

 

La figura 7 representa la curva completa de funcionamiento del diodo, tanto con 

polarización directa como con polarización inversa. La zona directa se aprecia que no es 

lineal, es decir, que la corriente no es proporcional a la tensión. También se observa que 

con polarización directa no siempre circula una corriente por el diodo, sino que ésta se 

establece una vez que la tensión en los extremos del diodo tiene un cierto valor Vg que 

es el potencial de barrera, al que se suele denominar tensión de umbral. Este valor es de 

0,7 voltios para diodos de silicio y 0,3 voltios para diodos de germanio.  
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1.1.4 Aproximaciones del diodo.  

En los casos en que, bien no se disponga de las curvas características del tipo de diodo 

que queramos utilizar, bien se trate de realizar análisis preliminares (en que no es 

necesaria gran exactitud), o bien cuando nos interese un análisis cualitativo, más que 

cuantitativo, utilizaremos alguna de las aproximaciones (simplificaciones) que se 

exponen a continuación, con la seguridad de que el error que cometeremos es 

prácticamente despreciable.  

 La primera aproximación consiste en considerar que el diodo se comporta 

como un interruptor. Así, cuando está polarizado directamente actúa como un 

interruptor cerrado, y cuando lo está inversamente como un interruptor abierto 

(figura 8). Con esta simplificación se considera que en polarización directa no es 

precisa una tensión de umbral Vg para empezar a conducir, y que en polarización 

inversa no circula por él ninguna corriente. Esta aproximación se puede utilizar 

siempre que la diferencia de potencial entre sus terminales no sea relevante para 

el funcionamiento del circuito y, por tanto, se pueda despreciar; ello sucede a 

menudo. En este caso se dice que el diodo es totalmente ideal y su curva 

característica es la de la figura 8-c.  
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 Segunda aproximación. En aquellos casos en que no se pueda despreciar la 

caída de tensión en el diodo, se recurre a la segunda aproximación, cuya curva 

característica es la indicada en la figura 9 y donde se tiene en cuenta que hasta 

que no se supera la tensión de umbral Vg = 0,7 V (para el silicio) no se establece 

una corriente. Por lo cual, el diodo en polarización directa equivaldría a un diodo 

ideal y una batería de valor Vg en serie.  

 La tercera aproximación . Es la más exacta y válida para la práctica totalidad 

de los casos. La curva característica y los circuitos equivalentes del diodo en 

directa y en inversa serían los de la figura 10. E1 modelo para polarización 

directa está formado por un diodo ideal, una batería que representa la tensión 

umbral Vg, y la resistencia RF que presenta el diodo, una vez que ha entrado en 

conducción, y cuyo valor es: RF = (V - Vg )/ I  

En la mayoría de los casos es del todo válido utilizar la segunda aproximación, haciendo 

uso de la tercera sólo en aquellos otros casos en que se requiera mucha exactitud o que la 

tensión del diodo influya de manera notable en el funcionamiento del circuito en su 

conjunto.  
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 1.1.5 Aplicaciones de los diodos.  

Los diodos están presentes en la práctica totalidad de los circuitos electrónicos, 

realizando funciones muy diversas, solos o en unión de otros componentes. Algunas de 

estas aplicaciones son como limitadores, detectores, recortadores, etc. Sin embargo, la 
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aplicación más representativa y donde el diodo es el componente principal es en el 

proceso de rectificación. 

 1.1.6  Algunas consideraciones prácticas sobre los diodos. 

ENCAPSULADO 

Encierra el material semiconductor que constituye el diodo, lo protege y ayuda a disipar 

el calor que se produce. Dependiendo de la potencia del diodo y, por lo tanto, de la 

cantidad de calor que deba disipar, se construyen de: 

 Plástico, para diodos rectificadores de baja potencia y diodos de aplicaciones 

generales.  

 Cristal, para diodos de germanio (Ge) en aplicaciones de alta frecuencia.  

 Metal, para diodos rectificadores de elevada potencia. Suele incluir una parte 

roscada o un taladro, para permitir su fijación a un radiador que le ayude a 

disipar el calor.  

                     

Fig. 11 Formas de Encapsulamiento del Diodo 
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CÓDIGOS DE DESIGANCIÓN DE DIODOS 

 Código europeo PROELECTRÓN 

Tres letras y dos cifras para componentes profesionales  

Dos letras y tres cifras para componentes gran público 

Primera letra 'A' Germanio  

'B' Silicio 

Segunda letra 'A' Diodo de baja señal  

'B' Diodo varicap 

'Y' Diodo rectificador 

'Z' Diodo zener 

Tercera letra y dos o tres cifras Da una identidad propia a cada uno de los 

distintos diodos fabricados. 

Ejemplo: BA 224 Diodo de silicio de baja señal  

AA 115 Diodo de germanio de baja señal 

BY 127 Diodo rectificador 

Tabla 1. Código europeo de identificación de diodos PROELECTRÓN. 

  Código americano JEDEC. 

Emplea el prefijo '1N' para identificar a 

los diodos 

Constan de cuatro dígitos que dan 

identidad propia al diodo en cuestión. 

Ejemplo: 1N 4007 Diodo Rectificador de Silicio 

Tabla 2. Código americano de identificación de diodos JEDEC. 
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  Código japonés JIS. 

Emplea el prefijo '1S' para identificar a los 

diodos 

Constan de cuatro dígitos que dan 

identidad propia al diodo en cuestión. 

Ejemplo: 1S 6315 Diodo 

Tabla 3. Código japonés de identificación de diodos JIS. 

  Códigos particulares de empresas 

Emplea el prefijo 'OA' para indicar diodo 

de germanio de baja señal 

Constan de dos o tres dígitos que dan 

identidad propia al diodo en cuestión. 

Ejemplo: OA 90 Diodo de germanio de baja señal 

Tabla 4. Códigos particulares de identificación de diodos.  

1.1.7 Referencias Bibliográficas: 
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Basic Principles, New York: John Whiley and Sons, Inc, 1984. 

 Gaussi, M. S., Electronic Devices and circuits : Discrete and Integrated. New 

York: Holt, Rinehart, and Winston. 

 Hayt, W. H., Jr. Y G.W. Neudeck, Electronic Circuit Análisis and Design, 2ª. Ed. 

Boston: Houghton Mifflin Co., 1984. 

 Horenstein, M.N., Microelectronics Circuit and Device. 2ª. Ed. En Glewood 

Cliffs, N.J.: Prentice Hall, inc., 1995. 

 Horowitz, P. y W. Hill. The Art of Electronics. 2ª. Ed. New York: Cambridge 

University Press, 1989. 

 Millman, J. y A. Graybel, Microelectronics, 2ª. Ed. New York: McGraw-Hill 

Book Co., 1987. 

 Savant, C.J., Jr., M. S. Roden y G. L. Carperter, Electronic Circuit Design: An 

Engineering Aproach. 2ª. Ed. Redwood city. C. A.: The Benjamín-Cummings 

Publishing Co., 1991 
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1.2 Transistores de Unión Bipolar (BJT) 

1.2.1 Introducción al BJT y principios de construcción. 

Durante el periodo 1904-1947, el tubo de vacío fue sin duda el dispositivo electrónico de 

interés y desarrollo. En 1904, el diodo de tubo de vacío fue introducido por J. A. 

Fleming. Poco después, en 1906, Lee, De Forest agregó un tercer elemento, denominado 

rejilla de control, al tubo de vacío, lo que originó el primer amplificador: el triodo. En 

los años siguientes, la radio y la televisión brindaron un gran impulso a la industria de 

tubos electrónicos. La producción aumentó de cerca de 1 millón de tubos en 1922 hasta 

aproximadamente 100 millones en 1937. A principios de la década de los treinta el 

tétrodo de cuatro elementos y el péntodo de cinco elementos se distinguieron en la 

industria de tubos electrónicos. Durante los años subsecuentes, la industria se convirtió 

en una de primera importancia y se lograron avances rápidos en el diseño, las técnicas de 

manufactura, las aplicaciones de alta potencia y alta frecuencia y la miniaturización. 

Sin embargo, el 23 de diciembre de 1947 la industria electrónica atestiguó el 

advenimiento de una dirección de interés y desarrollo completamente nueva. Fue en el 

transcurso de la tarde de ese día que Walter H. Brattain y John Bardeen demostraron el 

efecto amplificador del primer transistor en los Bell Telephone Laboratorios. El 

transistor original (un transistor de punto de contacto) se muestra en la figura 12. De 

inmediato, las ventajas de este dispositivo de estado sólido de tres terminales sobre el 

tubo electrónico fueron evidentes: era más pequeño y ligero; no tenía requerimientos de 

filamentos o pérdidas térmicas; ofrecía una construcción de mayor resistencia y 

resultaba más eficiente porque el propio dispositivo absorbía menos potencia; 

instantáneamente estaba listo para utilizarse, sin requerir un periodo de calentamiento; 

además, eran posibles voltajes de operación más bajos. Obsérvese en la presentación 

anterior que este capítulo es nuestro primer estudio de dispositivos con tres o más 

terminales. El lector descubrirá que todos los amplificadores (dispositivos que 
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incrementan el nivel de voltaje, corriente o potencia) tendrán al menos tres terminales 

con una de ellas controlando el flujo entre las otras dos. 

 

 

 

 

 

Fig. 12 El primer transistor. 

1.2.2 Construcción del transistor 

El transistor es un dispositivo semiconductor de tres capas, compuesto ya sea de dos 

capas de material tipo n y una de tipo p o dos capas de material tipo p y una de tipo n. El 

primero se denomina transistor npn, en tanto que el último recibe el nombre de 

transistor pnp. Ambos se muestran en la figura  13 con la polarización de cd 

adecuada. Mas adelante encontraremos que la polarización de cd es necesaria para 

establecer una región de operación apropiada para la amplificación de ca. Las capas 

exteriores del transistor son materiales semiconductores con altos niveles de dopado, y 

que tienen anchos mucho mayores que los correspondientes al material emparedado de 

tipo p o n. En los transistores que se muestran en la figura 13, la relación entre el ancho 

total y el de la capa central es de 0.150/0.001 = 150:1. El dopado de la capa emparedada 

es también considerablemente menor que el de las capas exteriores (por lo general de 

10:1 o menos). Este menor nivel de dopado reduce la conductividad (incrementa la 

resistencia) de este material al limitar el número de portadores "libres". 

 



 17 

En la polarización que se muestra en la figura 13, las terminales se han indicado 

mediante letras mayúsculas, E para el emisor, C para el colector y B para la base. Una 

justificación respecto a la elección de esta notación se presentará cuando estudiemos la 

operación básica del transistor. La abreviatura BJT (bipolar junction transistor = 

transistor de unión bipolar) se aplica a menudo a este dispositivo de tres terminales. El 

término bipolar refleja el hecho de que los electrones y los huecos participan en el 

proceso de inyección en el material polarizado opuestamente. Si sólo uno de los 

portadores se emplea (electrón o hueco), se considera que el dispositivo es unipolar. 

 

Fig. 13 Tipos de transistores: (a) pnp; (b) npn. 

1.2.3 Operación del transistor 

La operación básica del transistor se describirá ahora empleando el transistor pnp de la 

figura 13a. La operación del transistor npn es exactamente igual si se intercambian los 
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papeles que desempeñan los electrones y los huecos. En la figura 14 se ha redibujado el 

transistor pnp sin la polarización base a colector. Nótense las similitudes entre esta 

situación y la del diodo polarizado directamente. El ancho de la región de agotamiento 

se ha reducido debido a la polarización aplicada, lo que produce un denso flujo de 

portadores mayoritarios del material tipo p al tipo n. 

 

Fig. 14 Unión polarizada directamente de un transistor pnp. 

Eliminaremos ahora la polarización base a emisor del transistor pnp de la figura 13a 

como se indica en la figura 15, recuérdese que el flujo de portadores mayoritarios es 

cero, por lo que sólo se presenta un flujo de portadores minoritarios, como se ilustra en 

la figura 16 En resumen, por tanto: 

Una unión p-n de un transistor está polarizada inversamente, en tanto que la otra 

presenta polarización directa. 

En la figura 16 ambos potenciales de polarización se han aplicado a un transistor pnp, 

con un flujo de portadores mayoritario y minoritario que se indica. En la figura 16 

nótense los anchos de las regiones de agotamiento, que indican con toda claridad qué 

unión está polarizada directamente y cuál inversamente. Como se indica en la figura 16, 

un gran número de portadores mayoritarios se difundirán a través de la unión p~n 
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polarizada directamente dentro del material tipo n. La pregunta es entonces si estos 

portadores contribuirán en forma directa a la corriente de base IB o pasarán directamente 

hacia el material tipo p. Puesto que el material tipo n emparedado es sumamente delgado 

y tiene una baja conductividad, un número muy pequeño de estos portadores seguirá la 

trayectoria de alta resistencia hacia la terminal de la base. La magnitud de la corriente de 

base es por lo general del orden de microamperes en comparación con los miliamperes 

de las corrientes del emisor y del colector. El mayor número de estos portadores 

mayoritarios se difundirá a través de la unión polarizada inversamente dentro del 

material tipo p conectado a la terminal del colector, como se indica en la figura 16 La 

causa de la relativa facilidad con la que los portadores mayoritarios pueden cruzar la 

unión polarizada inversamente puede comprenderse si consideramos que para el diodo 

polarizado en forma inversa, los portadores mayoritarios inyectados aparecerán como 

portadores minoritarios en el material tipo n. En otras palabras, ha habido una inyección 

de portadores minoritarios al interior del material de la región base de tipo n. 

Combinando esto con el hecho de que todos los portadores minoritarios, en la región de 

agotamiento cruzarán la unión polarizada inversamente, se explica el flujo que se indica 

en la figura 16 

 

Fig. 15 Unión polarizada inversamente de un transistor pnp. 
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Fig. 16 Flujo de portadores mayoritarios y minoritarios de un transistor pnp. 

 Aplicando la ley de corriente de Kirchoff al transistor de la figura 16 como si fuera un 

solo nodo, obtenemos 

IE = IC + IB          

Y descubrimos que la corriente en el emisor es la suma de las corrientes en el colector y 

la base, Sin embargo, la corriente en el colector está formada por dos componentes: los 

portadores mayoritarios y minoritarios como se indica en la figura 16 La componente de 

corriente minoritaria se denomina corriente de fuga y se simboliza mediante ICO 

(corriente IC con la terminal del emisor abierta = open). Por lo tanto, la corriente en el 

colector se determina completamente mediante la ecuación anterior. 

IC = ICmayoritaria + ICOminoritaria 

En el caso de transistores de propósito general, IC se mide en miliamperes, en tanto que 

ICO se mide en microamperes o nano amperes. ICO como Is para un diodo polarizado 

inversamente, es sensible a la temperatura y debe examinarse con cuidado cuando se 

consideren aplicaciones de intervalos amplios de temperatura. Si este aspecto no se trata 

de manera apropiada, es posible que la estabilidad de un sistema se afecte en gran 

medida a elevadas temperaturas. Las mejoras en las técnicas de construcción han 
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producido niveles bastante menores de ICO, al grado de que su efecto puede a menudo 

ignorarse. 

1.2.4 Configuración de base común. 

La notación y símbolos que se usan en conjunto con el transistor en la mayor parte de los 

textos y manuales que se publican en la actualidad, se indican en la figura 17 para la 

configuración de base común con transistores pnp y npn, La terminología relativa a base 

común se desprende del hecho de que la base es común a los lados de entrada y salida de 

la configuración. Además, la base es usualmente la terminal más cercana o en un 

potencial de tierra. A lo largo de estos apuntes todas las direcciones de corriente se 

referirán a la convencional (flujo de huecos) en vez de la correspondiente al flujo de 

electrones. Esta elección se fundamenta principalmente en el hecho de que enorme 

cantidad de literatura disponible en las instituciones educativas y empresariales hace uso 

del flujo convencional, de que las flechas en todos los símbolos electrónicos tienen una 

dirección definida por esta convención. Recuérdese que la flecha en el símbolo del diodo 

define la dirección de conducción para la corriente convencional. Para el transistor: 

La flecha del símbolo gráfico define la dirección de la corriente de emisor (flujo 

convencional) a través del dispositivo. 
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Fig. 17 Notación y símbolos en la configuración de base común. 

Todas las direcciones de corriente que aparecen en la figura 17 son las direcciones 

reales, como se definen con base en la elección del flujo convencional. Nótese en cada 

caso que IE = IC + IB. También adviértase que la polarización aplicada (fuentes de 
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voltaje) es de modo que se establezca la corriente en la dirección indicada para cada 

rama. Es decir, compárese la dirección de IE con la polaridad o VEE para cada 

configuración y la dirección de IC con la polaridad de ICC. 

Para describir por completo el comportamiento de un dispositivo de tres terminales, tales 

como los amplificadores de base común de la figura 17, se requiere de dos conjuntos de 

características, uno para los parámetros de entrada o punto de manejo y el otro para el 

lado de salida. El conjunto de entrada para el amplificador de base común, como se 

muestra en la figura 18, relacionará una corriente de entrada (IE) con un voltaje de 

entrada (VBE) para varios niveles de voltaje de salida (VCB). 

 

Fig. 18 Características del punto de excitación para un transistor amplificador de 

silicio de base común. 

  

El conjunto de salida relacionará una corriente de salida (IC) con un voltaje de salida 

VCB para diversos niveles de corriente de entrada (IE), como se ilustra en la figura 19. 

El conjunto de características de salida o colector tiene tres regiones básicas de interés, 



 24 

como se indican en la figura 19: las regiones activa, de corte y de saturación. La región 

activa es la región empleada normalmente para amplificadores lineales (sin distorsión). 

En particular: En la región activa la unión colector-base está inversamente polarizada, 

mientras que la unión base-emisor se encuentra polarizada en forma directa. 

La región activa se define por los arreglos de polarización de la figura 17 En el extremo 

más bajo de la región activa la corriente de emisor (IE) es cero, la comente de colector es 

simplemente la debida a la corriente inversa de saturación ICO, como se indica. La 

corriente ICO es tan pequeña (del orden de microamperios) en magnitud comparada con 

la escala vertical de IC (del orden de los miliamperios), que aparece virtualmente sobre 

la misma línea horizontal que IC = 0. Las condiciones del circuito que existen cuando IE 

= 0 para la configuración base común se ilustran en la figura 1.8. La notación usada con 

más frecuencia para ICO, en hojas de datos y de especificaciones es ICBO como se 

indica en la figura 19. A causa de las técnicas mejoradas de construcción, el nivel de 

ICBO para transistores de propósito general (especialmente silicio) en los intervalos de 

potencia bajo y medio es por lo general tan reducido que su efecto puede ignorarse. Sin 

embargo, para unidades de mayor potencia ICBO aún aparecerá en el intervalo de los 

microamperios. Además, recuérdese que ICBO para el diodo (ambas corrientes inversas 

de fuga) es sensible a la temperatura. A mayores temperaturas el efecto de ICBO puede 

llegar a ser un factor importante ya que se incrementa muy rápidamente con la 

temperatura. 

 

Fig. 19 Saturación de corriente inversa. 
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 Nótese, en la figura 19, que conforme la corriente del emisor aumenta sobre cero, la 

corriente del colector aumenta a una magnitud esencialmente igual a la corriente del 

emisor determinada por las relaciones básicas del transistor-corriente. Adviértase 

también el casi desdeñable efecto de VCB sobre la corriente del colector para la región 

activa. Las curvas indican claramente que una primera aproximación a la relación entre 

IE e IC en la región activa la da 

IC   IE 

Como se deduce de su nombre, la región de corte se define como aquella región donde la 

corriente de colector es de 0 A, como se demuestra en la figura 19 en suma: 

En la región de corte ambas uniones, colector-base y base-emisor, de un transistor 

están inversamente polarizadas. 

La región de saturación se define como la región de las características a la izquierda de 

VCB = 0 V. La escala horizontal en esta región se amplió para mostrar claramente el 

gran cambio en las características de esta región. Nótese el incremento exponencial en la 

comente de colector a medida que el voltaje VCB se incrementa más allá de los 0 V. 

En la región de saturación las uniones colector-base y base-emisor están polarizadas 

directamente. 

Las características de entrada de la figura 18 muestran que para valores fijos de voltaje 

de colector (VCB), a medida que el voltaje de base a emisor aumenta, la corriente de 

emisor se incrementa de una manera que se asemeja mucho a las características del 

diodo. De hecho, los niveles de aumento de VCB tienen un efecto tan insignificante 

sobre las características que, como una primera aproximación, la variación debida a los 

cambios en VCB puede ignorarse y se dibujan las curvas características. Si aplicamos 

entonces el método del modelo de segmentos lineales del diodo ideal, se obtendrán las 
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respectivas curvas características. Adelantando un paso más e ignorando la pendiente de 

la curva y por tanto la resistencia asociada con la unión directamente polarizada, se 

obtendrán las curvas características del comportamiento de los mismos. Para los 

siguientes análisis en estos apuntes, el modelo equivalente se empleará para todos los 

análisis de cd para redes de transistores. Es decir, una vez que el transistor esta en el 

estado "encendido" o de conducción, se supondrá que el voltaje de base a emisor será el 

siguiente: 

VBE = 0.7 V 

 1.2.5 Alfa () 

En el modo de cd los niveles de IC e IE debidos a los portadores mayoritarios están 

relacionados  

Por una cantidad denominada alfa y que se define por medio de la siguiente ecuación: 

 Cd = IC / IE 

Donde IC e IE son los niveles de corriente al punto de operación. Aun cuando las 

características  parecen sugerir que  = 1, para dispositivos prácticos el nivel de alfa se 

extiende típicamente de 0.90 a 0.998, aproximándose la mayor parte al extremo superior 

del intervalo. Ya que alfa se define únicamente por los portadores mayoritarios, la 

ecuación (1.2) se convierte en 

IC =  IE + ICBO 

Para las características ya mencionadas cuando IE = 0 mA, IC es por tanto igual a ICBO, 

pero como se mencionó con anterioridad el nivel de ICBO es por 1o general tan pequeño 
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que es virtualmente indetectable. En otras palabras, cuando IE = 0 mA en la figura 19, 

IC aparece también con 0 mA para el intervalo de valores de VCB. 

Para las situaciones de ca en donde el punto de operación se mueve sobre la curva de 

características, un alfa de ca se define por 

 

El alfa de ca se denomina formalmente el factor de amplificación de base común en 

corto circuito, por razones que serán obvias cuando examinemos los circuitos 

equivalentes de transistor. Por el momento, admitamos que la ecuación anterior se 

especifica que un cambio relativamente pequeño en la corriente de colector se divide por 

el cambio correspondiente en IE manteniendo constante el voltaje colector a base. Para 

la mayoría de las situaciones las magnitudes de  ca y de  cd se encuentran bastante 

cercanas, permitiendo usar la magnitud de una por otra. 

 1.2.6 Polarización 

La polarización adecuada de la base común puede determinarse rápidamente empleando 

la aproximación IC  IE y suponiendo por el momento que IB  0 uA. El resultado es la 

configuración de la figura 20 para el transistor pnp. La flecha del símbolo define la 

dirección del flujo convencional para IC  IE. Las alimentaciones de cd se insertan 

entonces con una polaridad que sostendrá la dirección de la comente resultante. En el 

transistor npn las polaridades estarán invertidas. 
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Fig. 20 

 A algunos estudiantes les parece que pueden recordar si la flecha del símbolo del 

dispositivo apunta hacia afuera haciendo corresponder las letras del tipo de transistor 

con las letras apropiadas de las frases "apuntando hacia adentro" o "apuntando hacia 

afuera". 

1.2.7 Acción amplificadora del transistor 

Ahora que se ha establecido la relación entre IC e IE, la acción básica de amplificación 

del transistor se puede introducir en un nivel superficial utilizando la red de la figura 21. 

La polarización de cd no aparece en la figura puesto que nuestro interés se limitará a la 

respuesta de ca. Para la configuración de base común, la resistencia de entrada de ca 

determinada por las características de la figura 18 es bastante pequeña y varía 

típicamente de 10 a 100 ohms. La resistencia de salida determinada por las curvas de la 

figura 19 es bastante alta (cuanto más horizontal esté la curva mayor será la resistencia) 

y varía normalmente de 50 kohms a 1 Mohms, La diferencia en resistencia se debe a la 

unión polarizada directamente en la entrada (base a emisor) y la unión polarizada 

inversamente en la salida (base a colector). Usando un valor común de 20 ohms para la 

resistencia de entrada, encontramos que 
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Si suponemos por el momento que  ca = 1, 

IL = Ii = 10 mA 

VL = ILR 

= (10 mA) (5 kohms) 

= 50 V 

 

 

 

 

Fig. 21 

 La amplificación de voltaje es  

 

 Los valores típicos de amplificación de voltaje para la configuración de base común 

varían de 50 a 300. La amplificación de corriente (IC/IE) siempre es menor que 1 para la 

configuración de base común. Esta última característica debe ser evidente ya que IC =  

IE y  siempre es menor que 1. 
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La acción básica de amplificación se produjo transfiriendo una corriente I de un circuito 

de baja resistencia a uno de alta. La combinación de los dos términos en cursivas 

produce el nombre de transistor, es decir, 

Transferencia + resistor —> transistor 
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1.3 Transistores de efecto de campo (JFET). 

1.3.1 Una introducción de los fets.  

El principio de base del transistor del efecto de campo (FET) se ha sabido desde la 

patente de J. E. Lilienfeld´s de 1925.  La descripción teórica de un FET hecho por 

Shockley en 1952 pavimentó el camino para el desarrollo de un dispositivo electrónico 

clásico que proporciona al diseñador los medios de lograr casi cada función del circuito.  

 

Contemporáneamente, el transistor del efecto de campo era conocido como transistor 

unipolar. El término refiere al hecho que la corriente es transportada por los portadores 

de una polaridad (mayoría), mientras que en los portadores bipolares convencionales del 

transistor de ambas polaridades (mayoría y minoría) esté implicado. Esta nota del uso 

proporciona una penetración en la naturaleza del FET, y la toca brevemente en sus 

características básicas, terminología, parámetros, y usos típicos. La lista siguiente de los 

usos del FET indica la flexibilidad de la familia del FET: 

 

 Los amplificadores cambian. 

 

Pequeña Señal 

Distorsión baja 

Alta ganancia 

Poco ruido 

Selectividad 

Corriente directa 

Alta frecuencia. 

 

Interruptores. 

 

Tipo Chooper 
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Puerta analógica 

Comunicador. 

 

Diodos de protección. 

 

Bajo leakage. 

 

Limitador de corriente. 

 

Voltaje- Resistencia Controlada. 

 

Mezclador 

Oscilador. 

 El árbol de familia de los dispositivos del FET (en la figura 1.11) se puede dividir en 

dos ramas principales, FETs de la ensambladura (JFETs)  y  FETs aislados de la puerta 

(o MOSFETs, transistores de óxido metálico del efecto de campo del semiconductor). 

 

 Los FETs de la ensambladura son intrínsecamente dispositivos del  modo-agotamiento, 

y están disponibles en configuraciones de la n y del canal-p. Los Mosfets están 

disponibles en modos del realce y de agotamiento, y  también existen como dispositivos 

de la n y del canal– p. Los dos grupos principales del FET dependen de diversos 

fenómenos para su operación, y serán discutidos por separado. 

 

1.3.2 Los fets de la ensambladura 

 

 En su forma más elemental, este transistor consiste  en un pedazo del material del 

semiconductor de alta-resistencia (generalmente silicio) que constituye en un canal para 

el flujo del portador de mayoría. La magnitud de esta corriente es controlada por un 

voltaje aplicado a una puerta, que es una ensambladura reverse-biased del pn, formada a 
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lo largo del canal.  Implícita en esta descripción es la diferencia fundamental entre JFET 

y los elementos bipolares: cuando la ensambladura de JFET es reverse-biased la 

corriente de la puerta es prácticamente cero, mientras que la corriente de la base del 

transistor bipolar es siempre un cierto valor mayor de cero.  El  JFET  es  un  dispositivo  

de  la  resistencia de  

alta-entrada,  mientras   que  la   resistencia  de  la  entrada  del  transistor  bipolar  es 

Comparativamente baja. Si el canal se dopa con una impureza dispensadora de aceite, se 

forma el material del tipo-n  y la corriente del canal consistirá en electrones. Si el canal 

se dopa con una impureza del aceptador, el material del tipo-p será formado y la 

corriente del canal consistirá en los agujeros. Los dispositivos del canal-N tienen mayor 

conductividad que tipos del canal-p, puesto que los electrones tienen movilidad más alta 

que los agujeros; así el canal-n  JFETs es aproximadamente dos veces conductores tan 

eficientes comparados a sus contrapartes del canal-p.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

                                   Cuadro 1 Árbol De Familia del Fet 
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Además del material del canal, un JFET contiene dos contactos (non-rectifying) 

óhmicos: la fuente y el drenaje. Estos se demuestran en la figura 22. Puesto que una 

geometría simétrica se demuestra en el ―Chip‖ idealizado del JFET, es inmaterial qué 

contacto se llama la fuente y cuál se llama el drenaje; el JFET conducirá la corriente  

 

 

igualmente bien en cualquier dirección y la fuente y drenar los plomos es generalmente 

permutable. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.  22 Del Canal-N. Estructura idealizada De un FET de la ensambladura del Canal-N  

 

(Para ciertos usos de JFET, tales como amplificadores de alta frecuencia, una geometría 

asimétrica se prefiere para una capacitancia más baja y la respuesta de frecuencia 

mejorada. En estos casos, la fuente y los plomos del drenaje no se deben intercambiar.) 

 

En el  Figura 23.a. Las demostraciones de cómo funciona el JFET. Si la puerta está 

conectada con la fuente, después el voltaje aplicado (VDS) aparecerá entre la puerta y el 

drenaje.  

 

Puesto que la ensambladura del pn es reverse-biased, poco flujo recorre la conexión de 

la puerta. El gradiente potencial establecido formará una capa de agotamiento, donde 
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casi todos los electrones presentes en el canal del tipo-n serán barridos lejos. La porción 

agotada está en el campo alto entre la puerta y el drenaje, y el área menos-agotada está 

entre la puerta y la fuente. Porque el flujo de la corriente a lo largo del canal del drenaje 

(del positivo) a la fuente (de la negativa) es realmente un flujo de electrones libres de la 

fuente a drenar en el silicio del tipo-n, la magnitud de esta corriente bajará como más, si 

el silicio se agota de electrones libres. Hay un límite a la corriente del drenaje 

(identificación) que aumentó VDS puede conducir a través del canal. Esta corriente 

limitadora se conoce como IDSS (corriente de Drenar-a-Fuente con la puerta puesta en 

cortocircuito a la fuente). La figura 23.b.  demuestra el agotamiento casi completo del 

canal, bajo estas condiciones. La  figura 23.c. demuestra las características de salida de 

un JFET  de canal-n con la puerta en cortocircuitos con la fuente. La subida inicial de la 

identificación se relaciona con la acumulación de la capa de agotamiento mientras que 

VDS aumenta. La curva acerca del nivel del actual limitador IDSS cuando la 

identificación comienza a ser apagada. El significado físico de este término conduce a 

una definición de inicio-apagado el voltaje, VP, que es el valor de VDS en el cual el 

máximo fluyo IDSS  

. 
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En el figura 24, considere el caso donde VDS = 0 y donde un voltaje negativo VGS se 

aplica a la puerta. Una vez más una capa de agotamiento se ha acumulado. Si un valor 

pequeño de VDS ahora fuera aplicado, esta capa de agotamiento limitaría la corriente 

resultante del canal a un valor más bajo que sea el caso para VGS = 0. De hecho, en un 

valor de VGS > VP la corriente del canal serían cortados casi enteramente. Este voltaje 

del atajo se refiere como el voltaje del atajo de la puerta, y se puede expresar por el 

símbolo VP o por VGS (off). VP se ha utilizado extensamente en el pasado, pero VGS 

(off) ahora se acepta más comúnmente puesto que elimina la ambigüedad entre atajo de 

la puerta y el drenaje de inicio-apagado.  
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Figura 1.14. El FET del Canal-N que demuestra el agotamiento debido al voltaje de la  

Puerta-Fuente y  VDS = 0.  

 

Los mecanismos de las Figuras 23 y figura 24 reacciona junto para proporcionar la 

familia de las características de salida demostradas en la figura 25a. 

 

El área debajo del inicio-apagado del lugar geométrico del voltaje se conoce como la 

región óhmica: el área sobre inicio-apagado es región actual de la saturación. JFETs que 

funciona en la región actual de la saturación hace los amplificadores excelentes. Observe 

que en la región óhmica VGS y VDS controle la corriente del canal, mientras que en la 

región actual de la saturación VDS tiene poco efecto y VGS esencialmente controla la 

identificación.  

 

La figura 25b.  Relaciona las curvas en la figura 25a. con el arreglo real del circuito, y 

demuestra el número de métodos por el  cuál se puede conectar con la exhibición de las 

condiciones relevantes a cualquier combinación de VDS y de VGS. Note que la 

dirección de la flecha en la puerta da la dirección del flujo actual para la condición del 

delantero-diagonal de la ensambladura. En la práctica, sin embargo, es siempre reverse-

biased. 
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 El canal-p JFET funciona exacto de la misma manera que el canal-n JFET. En la 

fabricación, el proceso planar esencialmente se invierte, con la impureza del aceptador 

difundida primero sobre el silicio del tipo-n, y la impureza dispensadora de aceite 

difundida más adelante para formar una segunda región del tipo-n y para dejar un canal 

del tipo-p. 

 

 En el canal-p JFET, la corriente del canal es debido al movimiento del agujero, más 

bien que a la movilidad de electrón. Por lo tanto, todas las polaridades aplicadas se 

invierten, junto con sus direcciones y la dirección del flujo actual. En resumen, un FET 

de ensambladura consiste esencialmente en un canal de material semiconductor a lo 

largo del cual una corriente pueda fluir y su  magnitud es una función de dos voltajes, 

VDS y VGS.  

 

Cuando VDS es mayor que VP, la corriente del canal es controlada en gran parte por 

VGS solamente, porque VGS se aplica a una ensambladura reverse-biased. La corriente 

de la puerta que resulta es extremadamente pequeña. 
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1.3.3 MOSFETs.  

 

El  metal-oxido-semiconductor FET (MOSFET) depende del hecho de que no es 

realmente necesario formar una ensambladura de semiconductor en el canal de un FET 

para alcanzar el control de la puerta de la corriente del canal.  

 

En un MOSFET, la puerta metálica o el polysilicon es aislada del canal con una capa 

fina de dióxido del silicio. Aunque el fondo de la capa de aislamiento está en el contacto 

con el substrato del silicio del tipo-p, los procesos de la comprobación que ocurren en 

este dictado del interfaz que los electrones libres acumulen en el interfaz, invirtiendo el 

material del tipo-p  y formando espontáneamente un canal del tipo-n. Así, una 

trayectoria de la conducción existe entre la fuente del canal del tipo-n y las regiones 

difundidas del drenaje. Hay, sin embargo, algunas diferencias fundamentales del 

funcionamiento entre los MOSFETs y JFETS.  El  JFETs, por naturaleza, funciona 

solamente en el modo de agotamiento.  Es decir,  un  diagonal  reverso  de  la  puerta  

agota, o inicia el flujo de la corriente del canal.  
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Un MOSFET, en virtud de su puerta eléctrico-aislada, se puede fabricar para realizar dos 

modos los cuales son el  modo-agotamiento o el modo-realce ambos del FET. 

 Mientras que la gran mayoría de JFETs funciona según lo descrito en las figuras 23 y  

24, los MOSFETs pueden asumir varias formas y funcionar en el 

depletion/enhancement-mode o el enhancement-mode solamente. 

 

 



 41 

 

 

Hay tres tipos de MOSFETs de pequeña señal. Primero, tenemos el MOSFET planar, 

lateral, similar a ése demostrado en la figura 6a. En virtud del canal n-dopado que 

atraviesa de fuente para drenar, se realiza como MOSFET del modo de agotamiento del 

canal-n en una manera semejante del modo de agotamiento JFET cuando un voltaje de la 

polaridad correcta se aplica a la puerta, como en la figura 26b.  

 

Sin embargo, si nos delantero-diagonal los electrones adicionales de la puerta (es decir, 

ponga un voltaje de la puerta que polaridad iguale la polaridad del voltaje del drenaje) 

atraen a la región debajo de la puerta, el realzar más futuro. Y el invertir (de p n) a la 

región. Pues la región del canal espesa, la resistencia del canal disminuirá más lejos, 

permitiendo que la mayor corriente del canal fluya más allá de eso identificada como 

IDSS, como vemos en la familia de las características de salida en la figura MOSFETs 

de 26c. 

 

 Podemos también ser construidos para el realce - funcionamiento del modo-solamente, 

según lo demostrado en la figura 27. Desemejante del dispositivo del agotamiento-modo, 
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el MOSFET del realce-modo no ofrece ningún canal entre la fuente y drenaje. No hasta 

que un polarizar hacia adelante en la puerta realza un canal atrayendo electrones debajo 

de la corriente de la voluntad del óxido de la puerta comience a fluir (figura 26d). 

 

 

Superior es el FET doble-difundido o el DMOS lateral. Debido a las limitaciones de 

enmascarar foto-litográfico, cuanto el anterior, MOSFET del viejo estilo fue limitado 

seriamente en funcionamiento. Algunas de estas limitaciones anteriores implicaron 

velocidades de la conmutación, la conductividad del canal (demasiado alto los rDS), y la 

dirección actual en general. El FET lateral de DMOS quitó estas limitaciones, 

ofreciendo una alternativa viable entre el JFET y el FET del GaAs para los usos video y 

altos de la conmutación de la velocidad. 

 

 El FET lateral de DMOS diferencia radicalmente en su construcción del canal en 

comparación con el Mosfet  planar más viejo. Observe la fuente doble-difundida 

implantada en la región p-dopada implantada en el canal, demostrada en la figura 28. El 

funcionamiento mejorado de DMOS es un resultado ambo del canal corto exacto-

definido que resulta y la región del drift resultando el cuerpo p-dopado restante del 

silicio e Ion n-dopado luz implanta.  
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Aunque las figuras 27 y 28 ilustran los FETs del realzar-ment-modo  DMOS del canal-n, 

invirtiendo las secuencias de doping, FETs del canal-p DMOS puede ser fabricado 

fácilmente. Además, ligeramente dopando a través de la región corta del canal y de la 

deriva, los FETs del  modo-agotamiento DMOS pueden ser construidos.  

 

Como resultado del canal corto, el MOSFET se permite funcionar en la saturación de 

velocidad y como resultado de la deriva de la región, el MOSFET ofrece voltajes más 

arriba de funcionamiento. Junto, el canal corto y de la deriva la región ofrecen en-

resistencia baja y las capacitancias bajas del interelectrodo, puerta-a-drenaje 

especialmente, la saturación de VGD. 

 

Velocidad juntada con capacitancia baja del interelectrodo nos ofrece alta velocidad y 

funcionamiento de alta frecuencia.  
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 La novedad del FET del corto-canal DMOS condujo a la evolución no esta todavía muy 

avanzada, alto-voltaje, alta corriente MOSFET: alto-actual del Realce-Modo DMOS del 

N-Canal: el MOSFET Doble-Difundido vertical (figura  29). Donde este MOSFET 

vertical  se ofrece mejorado energía dirigiendo sus capacidades, su defecto fundamental 

es ése debido a su construcción y en un grado inferior debido a su tamaño, no puede 

desafiar el alto funcionamiento de la velocidad del DMOS lateral FET. 

Consecuentemente, el vertical y los FETs laterales de DMOS se complementan en una 

selección amplia de usos.  

 

1.3.4  Referencias Bibliográficas 

 Gaussi, M. S., Electronic Devices and Circuits : Discrete and Integrated. New 

York: Holt, Rinehart, and Winston. 

 Hambley, A. R., Electronics, New York: Macmillian Publishig Co. 1994 

 Hayt, W. H., Jr. Y G.W. Neudeck, Electronic Circuit Análisis and desing, 2ª. Ed. 

Boston: Houghton Mifflin Co., 1984. 

 Horenstein, M.N., Microelectronics Circuit and Device. 2ª. Ed. En Glewood 

Cliffs, N.J.: Prentice hall, inc., 1995. 

 Horowitz, P. y W. Hill. The Art of Electronics. 2ª. Ed. New York: Cambridge 

University Press, 1989. 

 Millman, J. y A. Graybel, microelectronics, 2ª. Ed. New York: McGraw-Hill 

Book Co., 1987. 

 Savant, C.J., Jr., M. S. Roden y G. L. Carperter, Electronic Circuit Design: An 

Engineering Aproach. 2ª. Ed. Redwood city. C. A.: The Benjamín-Cummings 

Publishing Co., 1991 



 45 

1.4 Simulación con Pspice 

1.4.1 Introducción 

Una de las peculiaridades de PSPICE es la forma de introducirle un circuito electrónico, 

ya que no trabajaremos con esquemas ni gráficos representativos del mismo. Los 

circuitos se describirán en ficheros de texto, formados por una serie de sentencias que 

enumeran todos y cada uno de los componentes, así como los análisis a realizar, forma 

de presentación de los resultados, formas de onda a visualizar, etc. 

 

Normas Generales: 

 Los circuitos pueden ser creados con cualquier editor de textos, pero el fichero 

de texto no debe tener caracteres de control (como códigos relativos a los 

márgenes, tipo de letra, interlineado, etc.). 

 Normalmente, usaremos el editor de textos contenido en el entorno Control 

Shell, creado para PSPICE, que es fácil de utilizar e interactivo con el propio 

simulador 

 

 

 Para una correcta descripción del circuito, seguiremos estos pasos: 

 En primer lugar, hemos de hacer sobre el papel un esquema del 

circuito que queremos someter a estudio. El esquema ha de estar 

completamente definido: es decir, con los valores de todos sus 

componentes.  

 A continuación daremos a cada nudo del circuito un nombre (que 

generalmente será un número), sin tener que seguir ningún orden 
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especial. Solamente hay que tener en cuenta que el nudo 

correspondiente a tierra será siempre el número cero.  

 Seguidamente daremos a cada elemento del circuito un nombre o 

un número (sin tener en cuenta los números de los nudos), que nos 

servirá para hacer referencia a dicho elemento.  

 Por último realizaremos la descripción del circuito conforme a las 

normas de PSPICE.  

 Veamos un ejemplo de descripción de un circuito con el siguiente 

esquema:  

   

  

                                             Fig. 30. Circuito Rectificador 

En el esquema, todos los componentes tienen su correspondiente nombre y valor. 

Igualmente, se puede apreciar que se han numerado los nudos de conexión entre los 

elementos. La descripción de este circuito sería la mostrada a continuación:  
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CIRCUITO RECTIFICADOR.  

* tensión de entrada, colocada entre los nudos 1 y tierra, que genera una señal sinusoidal 

*con una tensión de offset nula, una amplitud de 12 voltios de pico y una frecuencia de 

*50hz  

vent 1 0 sin(ov 12v 50hz)  

* elementos activos del circuito diodo rectificador 1n4148, colocado entre los nudos 1 y 

*2 (en el orden ánodo, cátodo)  

dr 1 2 d1n4148; diodo rectificador  

* elementos pasivos del circuito condensador cf colocado entre el nudo 2 y masa, de un 

*valor de 3300uf  

cf 2 0 3300uf; condensador de filtro  

* bobina lf colocada entre los nudos 2 y 3, de un valor de 50mh  

lf 2 3 50mh; bobina de filtro  

* resistencia rl colocada entre el nudo 3 y masa, de un valor de 8 ohm  

rl 3 0 8ohm; resistencia de carga  

* final del circuito  

.end  

Si bien aún no se ha visto cómo se introducen los diferentes elementos en la definición 

de un circuito, se puede ver en un principio que se hace de una forma  
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bastante lógica y coherente. Además, en la descripción anterior se han incluido una serie 

de comentarios aclaratorios, son las líneas que comienzan con un asterisco ( * ) y el 

texto incluido al final de las sentencias (el cual siempre ha de ir precedido por un ;(-

punto y coma-) ; lógicamente, es opcional incluir estos comentarios en la propia 

descripción, sólo tienen carácter informativo para el usuario.  

Aquí tenemos una lista de reglas sobre los ficheros de texto que describen los circuitos:  

La primera línea será siempre el título y/o comentario del circuito.  

La última línea será la sentencia .END (de final), si bien en el editor de Control Shell no 

es necesaria incluirla.  

Las líneas que sean un comentario deben empezar con un asterisco ( * ).  

Las líneas que sean una continuación de la sentencia de la línea anterior deben empezar 

con un signo de suma (+).  

El orden de las líneas que describen el circuito no importa, excepto para el título, 

definiciones de subcircuitos, la sentencia .OPTIONS (de opciones) con el parámetro 

NOECHO (que se estudia más adelante) y la línea con la sentencia .END.  

PSPICE no diferencia letras mayúsculas de minúsculas, por lo que podemos utilizar 

cualquiera de ellas.  

Para separar los distintos parámetros de una sentencia, podemos utilizar espacios, 

tabuladores o comas, que son equivalentes y no importa cuántos se usen.  

La descripción del circuito ha de ser un fichero capaz de encajar en la memoria RAM 

durante todos los análisis. Si esto no fuera posible, hay dos opciones:  

Aumentar al máximo la memoria convencional libre proporcionada por el sistema 

operativo.  
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Dividir el circuito en varias partes y analizarlas por separado. Para analizar varios 

circuitos, podemos crear un fichero que los contenga a todos (cada uno con su título y 

sentencia .END correspondientes). Al analizar dicho fichero, se analizarán todos los 

circuitos consecutivamente, igual que si los hubiésemos analizado por separado.  

1.4.2  Nombres de los elementos y nudos de conexión  

Los nombres de los elementos deben comenzar con una letra (que identifica el tipo de 

elemento al que pertenecen) seguidos del nombre del elemento en sí, pudiendo ser letras, 

números o los caracteres $, _, *, /, %, y aunque pueden tener hasta 131 caracteres de 

longitud, es aconsejable no superar los 8.  

 ELEMENTO DEL CIRCUITO SÍMBOLO MODELO 

Resistencias. R RES 

Condensadores. C CAP 

Bobinas. L IND 

Acoplamientos magnéticos 

(transformadores). 

K CORE 

Interruptores controlados por tensión. S VSWITCH 

Interruptores controlados por intensidad. W ISWITCH 

Diodos. D D 

Transistores bipolares. Q NPN, PNP o LPNP 
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Transistores de efecto de campo JFET. J NJF o PJF 

Transistores de efecto de campo 

MOSFET. 

M NMOS o PMOS 

Transistores de efecto de campo 

GaAsFET. 

B GASFET 

Fuentes de tensión independientes. V -------- 

Fuentes de intensidad independientes. I -------- 

Fuentes de tensión controladas por 

tensión. 

E -------- 

Fuentes de intensidad controladas por 

intensidad. 

F -------- 

Fuentes de intensidad controladas por 

tensión. 

G -------- 

Fuentes de tensión controladas por 

intensidad. 

H -------- 

Tabla 5. Nombres de elementos y símbolos 
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Los nudos no han de ser obligatoriamente números enteros, pueden ser cualquier cadena 

alfanumérica, como los nombres. El nudo 0 (cero) está predefinido y es el 

correspondiente a tierra. Hay que remarcar que la numeración de los nudos no ha de 

seguir ningún orden especial.  

1.4.3 Valores de los elementos  

Los valores de los componentes los escribiremos en notación de punto flotante estándar ( 

ej. 1E-3 = 1x10
-3

), y opcionalmente con sufijos multiplicadores y escala (unidos al valor 

sin dejar espacios intermedios).  

Estos son los sufijos multiplicadores reconocidos por PSPICE:  

F=10
-15  

 P=10
-12  

 N=10
-9

  

U=10
-6  

 MIL=25.4x10
-6 

 M=10
-3

  

K=10
3  

 MEG=10
6
   G=10

9
  

T=10
12

 

Estos sufijos multiplican el número que les precede inmediatamente. Cualquier otro 

sufijo añadido (como V, A, etc.) será ignorado por PSPICE, no teniendo efecto alguno.  

Los sufijos para las unidades normalmente utilizados son:  

V = voltios  

A = amperios  

HZ = hertzios  

OHM = ohmios  
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H = henrios  

F = faradios  

DEG = grados  

Hay que hacer notar que PSPICE admite como sufijo multiplicador la letra F (que 

multiplica el valor que le precede por un facto de 10
-15

). Así, si al definir un condensador 

le damos un valor de 0.001F, éste para PSPICE no será de 0.001 faradios, sino de 

0.001x10
-15

 faradios.  

1.4.4 Parámetros 

En ciertas aplicaciones es conveniente usar parámetros globales (es decir, una variable), 

en lugar de valores numéricos; así, al darle un valor a un determinado parámetro, este 

valor aparecerá en todos los lugares donde esté ese parámetro.  

Los parámetros pueden ser definidos usando la sentencia .PARAM (cuya sintaxis se 

estudiará más adelante), y serán globales a todo el circuito, incluidos los subcircuitos; es 

decir, se podrán utilizar en la definición de componentes en todo el circuito.  

Para definir parámetros locales, válidos sólo dentro de un subcircuito, habrá que hacerlo 

cuando se defina el subcircuito (esto es, en la misma sentencia) y darles un valor por 

defecto a cada uno. A la hora de llamar al subcircuito para insertarlo en el circuito 

principal, se podrán cambiar los valores por defecto de los parámetros locales. Incluso el 

valor de un parámetro puede ser otro parámetro.  

Cuando un valor numérico es sustituido por un parámetro, este se escribirá entre llaves, 

{PARÁMETRO}.  

Por ejemplo, si las resistencias R3 y R5 de un circuito dado tienen el mismo valor 

(digamos 1KΩ  
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R3 4 6 1K; Resistencia colocada entre los nudos 4 y 6, de valor 1K.  

R5 3 8 1K; Resistencia colocada entre los nudos 3 y 8, de valor 1K.  

o bien, utilizando un parámetro, podemos definirlas mediante:  

R3 4 6 {CARGA}  

R5 3 8 {CARGA}  

.PARAM CARGA=1K; Definición del parámetro con su valor correspondiente.  

   

1.4.5 Expresiones  

Además de por parámetros, los valores de los elementos se pueden sustituir por 

expresiones aritméticas que pueden contener parámetros.  

Siguiendo el ejemplo del apartado anterior, si la resistencia R4 tiene un valor de 4KΩ, se 

puede definir como:  

R4 7 10 {4*CARGA}; Resistencia colocada entre los nudos 7 y 10, de valor 4K.  

   

Las expresiones pueden ser usadas en lugar de los valores numéricos, en la descripción 

del circuito, en los siguientes casos:  

En los valores de todos los parámetros de los modelos.  

En los valores de todos los parámetros de los componentes, excepto los parámetros TC1 

y TC2 (coeficientes de temperatura) de una resistencia si están definidos en la misma 

línea (con la sentencia R) que la resistencia y no con una sentencia .MODEL (usada para 

definir los modelos de los elementos).  
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En los valores de todos los parámetros de las fuentes independientes de voltaje e 

intensidad, excepto para las fuentes definidas por tramos.  

En los valores de las sentencias .IC y .NODESET, usadas para establecer las 

condiciones iniciales del punto de trabajo del circuito.  

Pero no podemos usar expresiones en los siguientes casos:  

En sustitución de los coeficientes de los polinomios que definen el valor de las fuentes 

de tensión e intensidad controladas no lineales.  

En lugar de los nombres/números de los nudos.  

En el lugar de los valores numéricos en las sentencias de realización de análisis del 

circuito.  

Las expresiones deben tener una longitud máxima de una línea de texto y pueden tener 

contener las operaciones básicas de suma (+), resta (-), multiplicación (*) y división (/) 

además de los paréntesis necesarios y las funciones mostradas en la siguiente tabla:  

FUNCIÓN COMENTARIO 

ABS(X) Valor absoluto de X. 

SQRT(X) Raíz cuadrada de X. 

EXP(X) Función e 
x
. 

LOG(X) Logaritmo en base e de X, ln(X). 

LOG10(X) Logaritmo en base 10 de X, log(X). 
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PWR(X,Y) Función (X)
Y
. 

SIN(X) Función sen(X), expresado X en radianes. 

COS(X) Función cos(X), expresado X en radianes. 

TAN(X) Función tg(X), expresado X en radianes. 

ATAN(X) Función arctg(X), con resultado en radianes. 

ARCTAN(X) Función arctg(X), con resultado en radianes. 

Tabla 6. Funciones 

Además de estas funciones, podemos definir otras nuevas con la sentencia .FUNC 

(función) para incluirlas en las expresiones (lo cual nos permite aumentar la longitud de 

las mismas). Así, por ejemplo, para definir una función llamada MED(X,Y), encargada 

de calcular el valor medio (media aritmética) de los valores X e Y, la definiríamos 

mediante:  

.FUNC MED(X,Y) (X+Y)/2  

El número máximo de variables que puede contener una función es de 10.  

Las expresiones son evaluadas para conocer su valor antes de realizar los análisis y 

recalculadas con los nuevos valores de los parámetros si existen análisis en continua y/o 

análisis paramétrico.  
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1.4.6 Modelos 

En PSPICE es muy frecuente el empleo de modelos, que se utilizan para definir el valor 

de los distintos parámetros de los elementos usados en el circuito. Si bien se pueden 

definir modelos para todos los elementos, en algunos casos su uso es opcional y en otros 

es obligado. Así, para los elementos pasivos, los modelos son opcionales, y para los 

elementos semiconductores son necesarios, aunque todos los parámetros de los modelos 

tienen asignado un valor por defecto, que será el usado por PSPICE en caso de que no le 

asignemos otro.  

 Para la descripción de los modelos de los diferentes componentes del circuito se utiliza 

la sentencia .MODEL, en la cual se define el valor de los parámetros de los distintos 

elementos disponibles en PSPICE. La sintaxis general de la sentencia es:  

 .MODEL (nombre) (tipo)( (parámetro del modelo = valor (tolerancia)* )  

   

El término con (*) es opcional, los valores entre doble paréntesis significan que hay que 

escribirlos entre paréntesis. ejemplo: EJ ((valor1) , (valor2)) se escribe como: EJ 

(valor1) , (valor2).  

El término (nombre) es el que le asignamos al modelo en cuestión, y debe comenzar con 

una letra. El término (tipo) hace referencia a la clase de elemento a la que corresponde el 

modelo, y puede ser uno de los mostrados en la siguiente tabla:  

 TIPO DE MODELO ELEMENTO CORRESPONDIENTE 

CAP Condensadores. 

IND Bobinas. 
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RES Resistencias. 

D Diodos. 

NPN Transistores bipolares NPN. 

PNP Transistores bipolares PNP. 

LPNP Transistores bipolares de estructura lateral 

PNP. 

NJF Transistores de unión FET de canal N. 

PJF Transistores de unión FET de canal P. 

NMOS Transistores MOSFET de canal N. 

PMOS Transistores MOSFET de canal P. 

GASFET Transistores GaAsFET de canal N. 

VSWITCH Interruptores controlados por tensión. 

ISWITCH Interruptores controlados por intensidad. 

Tabla 7. Modelos 

En la descripción del circuito pueden existir varios modelos para el mismo (tipo) de 

elementos, por lo que deberán tener un (nombre) distinto. Cada (tipo) de modelo, 

correspondiente a una clase de elementos, tiene sus propios parámetros, los cuales tienen 
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asignado un valor por defecto, por lo que podemos usar ese valor o bien darle uno 

diferente, si bien no es necesario cambiar el valor de todos los parámetros.  

 También podemos asignar una valor opcional de (tolerancia)* que PSPICE utilizará 

para realizar el análisis de Monte Carlo y el de pero de los casos. La tolerancia puede 

venir asignada con el término DEV o con LOT.  

EJEMPLOS:  

Definir un modelo, llamado RMAX, correspondiente a una serie de resistencias, en el 

que los parámetros de las mismas tengan unos valores de R=1.5, TC1=0.02 y 

TC2=0.005:  

.MODEL RMAX RES(R=1.5 TC1=0.002 TC2=.005)  

Definir un modelo, llamado DNOM, correspondiente a un diodo, en el que se utilicen los 

valores por defecto de todos los parámetros:  

.MODEL DNOM D  

Definir un modelo, llamado CFIL, correspondiente a unos condensadores, en el que el 

coeficiente multiplicador del valor de los mismos, es decir el parámetro C, tenga un 

valor de 1 y una tolerancia del tipo DEV del 5%:  

.MODEL CFIL CAP(C=1 DEV=5%)  

DEFINICIÓN DE SUBCIRCUITOS  

Para definir un subcircuito dentro del circuito principal de trabajo, utilizaremos la 

sentencia .SUBCKT, que tiene la siguiente sintaxis:  

.SUBCKT (nombre) (nudos)* PARAMS:* (nombre)* = (valor)*  
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El asterisco ( * ) indica que estos valores son opcionales. El término (nombre), que debe 

comenzar por una letra, será el que le asignemos al subcircuito, y a través del cual 

podremos hacer referencia posteriormente al subcircuito.  

En el lugar del término (nudo)*, hemos de listar los nudos internos del subcircuito, que 

serán los terminales de conexión con el exterior, a través de los cuales lo conectaremos a 

nuestro circuito principal.  

El término PARAMS: nos permite definir unos parámetros (es decir, unas variables), 

con sus respectivos valores por defecto, que podemos utilizar en la descripción del 

subcircuito como sustitutos de los valores de algunos elementos. Posteriormente 

podremos cambiar el valor de esos parámetros en la sentencia de colocación de 

subcircuitos, lo que equivaldrá a cambiar el valor de los componentes que dependen de 

esos parámetros.  

La definición de un subcircuito ha de finalizar siempre con la sentencia .ENDS. Todas 

las sentencias colocadas entre .SUBCKT y .ENDS serán consideradas por PSPICE como 

pertenecientes al subcircuito, no teniendo ninguna relación con las del circuito principal. 

Esto quiere decir que puede haber nudos y elementos en los subcircuitos con el mismo 

nombre que en el circuito principal sin problemas de confusión, ya que para referirnos 

posteriormente a un componente o nudo de un subcircuito utilizaremos su nombre 

expandido.    

Para insertar un subcircuito (bien sea de la librería o que esté definido en nuestro propio 

circuito) en el circuito principal de trabajo, lo llamaremos con la sentencia X (que al 

igual que los nombres expandidos la veremos en el apartado siguiente), lo que equivale a 

colocarlo como si fuese un único elemento.  

La descripción de un subcircuito puede contener únicamente sentencias de definición de 

elementos y sus respectivos modelos con la sentencia .MODEL.  
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Hay que resaltar que los nudos, elementos y modelos de un subcircuito tienen carácter 

local, por lo que no importa si tienen igual nombre que los del circuito principal.  

   

EJEMPLO:  

Definir un subcircuito, al que hemos llamado FILTRO, que tenga dos terminales de 

entrada, correspondientes a sus nudos 6 y 3, y dos terminales de salida, correspondientes 

a sus nudos 23 y 7. Igualmente, en el subcircuito habrá una resistencia, R1, cuyo valor 

nos interesa poder modificar cada vez que coloquemos el subcircuito, para lo cual le 

hemos asignado el parámetro GANANCIA, que en un principio tiene un valor por 

defecto de 1K:  

  .SUBCKT FILTRO 6 3 23 7 PARAMS:GANANCIA=1K  

... Definición de los elementos del subcircuito.  

* La definición de la resistencia que podemos variar podría  

* ser algo como:  

R1 4 5 {GANANCIA}  

.ENDS  

   

1.4.7 Nombres alfanuméricos de nudos y nombres expandidos  

Como tanto los nombres de los componentes como los nudos del circuito pueden ser 

cadenas alfanuméricas, a veces puede ser difícil distinguirlos. Así en PSPICE es usual 

utilizar el siguiente convenio: cuando una cadena alfanumérica se refiere a un nudo y no 

al nombre de un elemento o componente la escribiremos entre corchetes [ ] para 

reconocerla. Aunque lo normal, para evitar este problema, es nombrar los nudos con un 
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número.  

 Para introducir en nuestro circuito un subcircuito ya definido como si fuese un único 

componente, hemos de utilizar la sentencia:  

X(nombre) (nudos)* (subcircuito) PARAMS:* (nombre)* = (valor)*  

El asterisco ( * ) indica que estos valores son opcionales.  

El término (nombre) es el que le queremos asignar al subcircuito en esta ocasión (como, 

por ejemplo, U1, A1, etc.), y el término (subcircuito) es el nombre dado al subcircuito en 

su definición con la sentencia .SUBCKT. Debe haber el mismo número de nudos en la 

llamada del subcircuito que en su definición.  

Esta sentencia inserta en los (nudos)* de nuestro circuito el subcircuito al que llamamos 

como si fuera un único elemento, de forma que se conectarán eléctricamente los nudos 

del circuito principal (definidos en la sentencia X) a los nudos del subcircuito (definidos 

en la sentencia .SUBCKT) en el orden en que están enumerados; es decir, el primero con 

el primero, el segundo con el segundo, y así sucesivamente.  

Esto nos permite definir un conjunto de elementos como un bloque y utilizarlo varias 

veces con una sola sentencia X(nombre), sin tener que volverlo a definir componente a 

componente.  

 El término PARAMS: nos permite asignar valores a los parámetros del subcircuito en el 

momento de llamarlo. Las llamadas a subcircuitos pueden estar anidadas; así, dentro de 

una definición de un subcircuito se puede llamar a otro subcircuito, etc.  

 EJEMPLO:  

Supongamos un subcircuito del apartado anterior, llamado FILTRO, al que llamaremos 

en este caso U1, de forma que la entrada está conectada a los nudos 2 y 3 del circuito 
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principal, y la salida, a los nudos 14 y 15. Además, la resistencia R1 del subcircuito, que 

tenía asignado el parámetro GANANCIA, ha de tener un valor de 5K:  

XU1 2 3 14 15 FILTRO PARAMS:GANANCIA=5K  

Los nombres expandidos se pueden usar para referirse a nudos y componentes 

pertenecientes a subcircuitos. Estarán formados por el nombre del nudo/componente y 

un prefijo referido al nombre del subcircuito dado en la sentencia de llamada o 

colocación; por ejemplo, si llamamos a un subcircuito con la sentencia X2, la resistencia 

R3 perteneciente al mismo responderá bajo el nombre expandido de X2.R3. En este 

caso, para ver la caída de tensión o intensidad que circula por esta resistencia, nos 

referiremos a ella por su nombre expandido. Aquí también se aplica la regla mencionada 

al principio para los corchetes.  

1.4.8 Nudos globales  

Tenemos la posibilidad de definir en nuestro circuito nudos globales (genéricos) para 

todo el circuito (incluido los subcircuitos). Esto se realiza con la sentencia:  

   

.GLOBAL (nudo)  

Podemos acceder a este nudo, es decir conectar el terminal de un elemento a él, desde 

cualquier lugar. Un ejemplo de nudo global es el nudo 0 (cero), correspondiente a tierra.  

Así, definir un nudo global que puede ser útil en ciertos casos es una tarea que hemos de 

tratar con cuidado, pues puede provocar conexiones no deseadas, y consecuentemente, 

resultados erróneos. Si, por ejemplo, definimos el nudo 5 como nudo global y utilizamos 

en nuestro circuito un componente de la librería PSPICE como un amplificador 

operacional que está definido como un subcircuito, es probable que en la definición de 

éste exista un nudo llamado 5, con lo que éste será el mismo nudo que el definido por 
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nosotros, y los componentes del operacional conectados a ese nudo 5 estarán conectados 

a nuestro nudo global 5 (pues en realidad serán un único nudo).  

Para evitar este problema, hemos de utilizar un convenio a la hora de definir nudos 

globales; así, por ejemplo, cualquier nudo global debería ser llamado con un nombre que 

comience con los caracteres $G_. Lógicamente los demás nudos no deben ser llamados 

de esta forma, para evitar conexiones indeseadas.  

EJEMPLO:  

Definir como nudo global el llamado $G_3:  

.GLOBAL $G_3  

1.4.9 Asignación de condiciones iniciales  

Sentencia .IC  

La sentencia .IC se usa para establecer las condiciones iniciales para el punto de trabajo, 

tanto de pequeña señal como para el análisis transitorio. La sintaxis de la sentencia es:  

.IC V(nudo) = valor  

El (valor) es una tensión asignada al (nudo) durante el cálculo del punto de trabajo. Una 

vez calculado el mismo, durante el análisis transitorio la tensión del (nudo) puede ir 

variando, dependiendo de las fuentes del circuito. Esta sentencia de establecimiento de 

condiciones iniciales no afecta al análisis .DC.  

EJEMPLO:  

Definir unas condiciones iniciales para el circuito, de forma que la tensión de los nudos 

2, 20 y 4 sean 4V, 0V y -1.3V, respectivamente, una vez calculado el punto de trabajo:  

.IC V(2)=4 V(20)=0 V(4)=-1.3  
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Sentencia .NODESET  

La sentencia .NODESET se utiliza para ayudar a PSPICE a encontrar el punto de trabajo 

del circuito, dándole unos valores aproximados de las tensiones de algunos nudos. La 

sintaxis de la sentencia es:  

.NODESET V(nudo)= valor  

Las tensiones asignadas a los nudos en la sentencia .NODESET se usarán para el cálculo 

del punto de trabajo de pequeña señal, del análisis transitorio y para el primer análisis 

.DC (en caso de haberlo incluido).  

En caso de existir en la descripción del circuito sentencias .IC y .NODESET, estas 

últimas serán ignoradas por PSPICE y sólo tendrá en cuenta las .IC.  

EJEMPLO:  

Definir unas condiciones iniciales de tensión de 7V y -4.5V para los nudos 4 y 6 

respectivamente, de forma que ayuden a PSPICE a encontrar el punto de trabajo del 

circuito (lo cual no quiere decir que, una vez calculado el punto, éstas sean las tensiones 

finales de esos nudos, sino que son una aproximación):  

.NODESET V(4)=7 V(6)=-4.5  

1.4.10 Opciones disponibles para la simulación  

Para configurar las distintas opciones en PSPICE, que nos permitirán un mayor control 

sobre la simulación de los circuitos, utilizaremos la sentencia:  

.OPTIONS (opción) (opción = valor)  
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 La sentencia .OPTIONS se usa para establecer todas las opciones, límites y parámetros 

de control para los distintos análisis, incluido el formato (anchura) del fichero de salida 

de resultados.  

Las opciones se listan en cualquier orden. Hay dos tipos de opciones: las que tienen 

valor numérico y las que no lo tienen. Las opciones sin valor son banderas o indicadores 

de varios tipos que se activan con sólo mencionarlos.  

 Las sentencias .OPTIONS se acumulan; es decir, si hay varias, tienen el mismo efecto 

que una sola que fuese equivalente (donde estuvieran todas las opciones juntas). Si la 

misma opción aparece varias veces, sólo el último valor será usado por PSPICE.  

A continuación veremos una lista de las opciones sin valor numérico disponibles. Su 

valor por defecto es estar desactivadas; para activarlas sólo hemos de nombrarlas en la 

sentencia .OPTIONS:  

   

OPCIÓN SIGNIFICADO 

ACCT Presenta un sumario e información al final de todos los análisis en el 

fichero de salida. 

EXPAND Lista los componentes incluidos en los subcircuitos. 

LIBRARY Lista las líneas usadas de las librerías. 

LIST Presenta un sumario de los elementos del circuito. 

NOBIAS Suprime la presentación de las tensiones de los nudos del punto de trabajo. 
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NODE Presenta un sumario de las conexiones del circuito. 

NOECHO Suprime la descripción del circuito en el fichero de salida. 

NOMOD Suprime el listado de los parámetros de los modelos y valores actualizados 

de temperatura. 

NOPAGE Suprime los saltos de página para cada sección del fichero de salida. 

OPTS Lista el valor de todas las opciones. 

WIDTH Establece el ancho del fichero de salida a 80 o 132 columnas. 

Tabla 8. Opciones 

 

En caso de incluir en la descripción del circuito la sentencia .OPTIONS con la opción 

NOECHO, se colocará al principio del fichero, tras la línea de título, para que realice 

adecuadamente su función.  

Pasamos ahora a las opciones que tienen valores numéricos. Todas ellas tienen asignado 

un valor por defecto en PSPICE, pero nosotros podemos cambiar ese valor si lo 

estimamos oportuno. Para ello, hemos de utilizar la sentencia .OPTIONS con el nombre 

de la opción en cuestión seguido del nuevo valor que le vamos a asignar. 

 En la siguiente tabla se muestran estas opciones con su significado y valor por defecto:  

 OPCIÓN SIGNIFICADO VALOR POR DEFECTO 
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ABSTOL Máxima precisión para las intensidades. 1 pA 

CHGTOL Máxima precisión para las cargas. 0.01 pC 

CPTIME Tiempo permitido a la CPU para esta 

simulación. 

1E+6 Sg 

DEFAD Área del drenador para los MOSFET por 

defecto. 

0 m
2
 

DEFAS Área del surtidor para los MOSFET por 

defecto. 

0 m
2
 

DEFL Longitud para los MOSFET por defecto. 100 p m 

DEFW Anchura para los MOSFET por defecto. 100 p m 

GMIN Mínima conductancia usada por cualquier 

rama. 

1E-12 x 
-1

 

ITL1 Límite de iteraciones para el cálculo del 

punto de trabajo DC. 

40 

ITL2 Límite de iteraciones para el cálculo del 

punto de trabajo DC con aproximaciones 

iniciales. 

20 

ITL4 Límite de iteraciones para calcular un 10 
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punto del análisis transitorio. 

ITL5 Límite total de iteraciones para el análisis 

del transitorio. 

5000 

LIMPTS Máximo valor de puntos para una tabla de 

valores o representación gráfica por 

puntos. 

x 

NUMDGT Número de dígitos en las tablas de valores. 4 

PIVREL Magnitud relativa en la resolución de 

matrices. 

1E-3 

PIVTOL Magnitud absoluta en la resolución de 

matrices. 

1E-13 

RELTOL Precisión relativa para tensiones e 

intensidades. 

.001 

TNOM Temperatura nominal por defecto en ºC. 27 ºC 

TRTOL Factor de error por truncamiento. 7 

VNTOL Máxima precisión para tensiones. 1 m V 

Tabla 9. Opciones y significados 
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EJEMPLOS:  

Establecer para los diferentes análisis a realizar en el circuito las siguientes condiciones: 

suprimir la descripción del circuito en el fichero de salida, suprimir el listado de los 

parámetros de los modelos, asignar una longitud para los MOSFET de 12 m y asignar 

una anchura para los MOSFET de 8 m:  

.OPTIONS NOECHO NOMOD DEFL=12U DEFW=8U  

Establecer para la simulación del circuito las siguientes opciones: generar un listado en 

el fichero de salida de los componentes incluidos en los subcircuitos, establecer una 

precisión relativa para las tensiones e intensidades de un 1% y establecer un número de 

iteraciones para el análisis transitorio de 50000:  

.OPTIONS EXPAND RELTOL=.01 ITL5=50000  

 

1.13 INCLUIR UN FICHERO EN EL CIRCUITO  

La sentencia .Inc se usa para insertar el contenido de otro fichero en la descripción de 

nuestro circuito de trabajo. Tiene la siguiente sintaxis:  

  .INC (nombre del fichero)  

El término (nombre del fichero) es el nombre del fichero cuyo contenido queremos 

insertar. Este fichero puede contener sentencias de todo tipo, excepto línea de título 

(pues ésta ha de estar en el circuito principal) y la sentencia de final .END.  

Incluir un fichero en la descripción del circuito de trabajo equivale a escribir el texto que 

contiene dicho fichero en nuestro circuito.  
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EJEMPLO:  

Incluir en la descripción del circuito el contenido del fichero de texto llamado 

FUNCION.TXT (en el que tenemos definidas una serie de funciones):  

 .INC FUNCION.TXT  

 

1.4.11 Utilización de librerías  

Para hacer referencia a un fichero librería en la descripción del circuito, utilizaremos la 

sentencia .LIB, con la siguiente sintaxis:  

.LIB (nombre de librería)  

En una librería será donde están definidos los modelos de los componentes comerciales, 

como diodos, transistores, etc., y también subcircuitos que simulan elementos más 

complejos, como amplificadores operacionales, tiristores, etc. Una librería sólo puede 

contener sentencias .MODEL, definiciones de subcircuitos, algún comentario y 

sentencias .LIB que, a su vez, hacen referencia a otras librerías.  

En lugar del término (nombre de librería) tenderemos que especificar el nombre 

completo de la librería (incluida la extensión del fichero). Si la librería no se encuentra 

en el directorio actual hay que especificar la ruta completa.  

Entre las librerías de PSPICE hay que destacar la NOM.LIB, que no es una librería 

propiamente dicha (pues no contiene modelos de elementos ni subcircuitos), pero que 

hace referencia a todas las demás librerías suministradas por el programa. Si en un 

momento dado queremos utilizar un componente y no recordamos en qué librería se 

encuentra definido, podremos hacer referencia a la librería NOM.LIB, con lo que 

PSPICE irá buscando el componente por todas las librerías hasta encontrarlo.  
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Si se omite en la sentencia .LIB el nombre del fichero librería, entonces PSPICE buscará 

el fichero NOM.LIB.  

 

1.4.12 Tipos de ficheros  

Durante una sesión normal de trabajo irán apareciendo en el disco ficheros con el mismo 

nombre (el del circuito en cuestión), pero con diferentes extensiones; así, nos 

encontraremos con los siguientes tipos:  

Ficheros con extensión .CIR: Son los que contienen la descripción de los circuitos, es 

decir el listado de los componentes con sus conexiones, así como las sentencias de 

definición de los análisis a realizar en el circuito. Estos ficheros han de tener formato 

ASCII, y son los que crea el propio usuario con cualquier editor de textos, o con el 

incluido en el Control Shell.  

Ficheros con extensión .OUT: Contienen los resultados de los análisis efectuados en un 

circuito tras ser simulado con PSPICE. Tienen igualmente formato ASCII, y son 

generados automáticamente por el propio simulador.  

Ficheros con extensión .DAT: Almacenan la información necesaria para poder visualizar 

las diferentes formas de onda del circuito, tras su análisis, con el analizador gráfico 

Probe. Tienen formato binario, y son generados automáticamente por PSPICE.  

Ficheros con extensión .CBK: Son copias de seguridad de los ficheros .CIR, que genera 

el editor de textos de la interfaz Control Shell.  

Ficheros con extensión .CFG: Contienen información referente a los análisis que hemos 

seleccionado para el circuito, siempre y cuando estemos realizando la descripción del 

mismo mediante el Control Shell. Son generados de forma automática por el Control 

Shell para su propio uso.  
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Ficheros con extensión .CMD: Estos son los ficheros de mandatos y de bitácora. Los 

archivos de bitácora pueden ser generados por el editor de estímulos Stmed, por el 

analizador gráfico Probe o por el generador de modelos Parts durante una sesión de 

trabajo con dichos programas, de forma que en el archivo se almacenan todos los pasos 

que se han realizado en dicha sesión. Posteriormente podemos utilizar esos ficheros de 

bitácora como ficheros de mandatos, de forma que Stmed, Probe o Parts sigan los pasos 

que hay almacenados en dicho archivo, reproduciendo la sesión de trabajo almacenada.  

Además de estos ficheros, que guardan relación directa con el circuito de trabajo, existen 

en PSPICE otros ficheros de interés, como son:  

Ficheros de extensión .LIB: Son los ficheros librería suministrados en el paquete de 

software, y contienen los modelos o subcircuitos equivalentes de gran cantidad de 

componentes comerciales.  

Ficheros con extensión .IND: Cada librería de componentes tiene su correspondiente 

fichero índice, el cual ayuda a PSPICE a encontrar rápidamente el elemento buscado 

dentro de la librería.  

Ficheros con extensión .DEV: Son los ficheros de configuración donde se almacenan las 

características técnicas de nuestro equipo, como pueden ser el tipo de tarjeta gráfica y la 

impresora.  

 

 

 

 

 



 73 

1.4.13 Referencias Bibliográficas 

 Banzhap, W, Computer-Aided Circuit Analysis Using PSpice, 2ª ed  Englewood 

Cliffs, N.J.: Prentice Hall, Inc.,1992 

 

 Brown, W.L y  A. Y. J .Szeto, ―Verifying Spice Results with Hand Calculations: 

Handdling Common Discrepancies ‖. IEEE Transaction on Education 37, N.4 

noviembre 1994 pags. 358-368. 

 

     Rashid, M.H. SPICE for Circuit and Electronics Using Pspice. Englewood 

Cliffs, N.J.: Prentice may, Inc., 1990 

 

 Naranjan, S., ―An Effective Approach to  Obtain Model Parameters for BJTs and 

FETs fron Data books‖. IEEE Transactions of Eduacation 35, N2 (mayo 1992) 

pp. 164-169. 

 

 

 

 

 

 

 



 74 

1.5 Respuesta en Frecuencia 

 

1.5.1 Definiciones relacionadas con la respuesta en frecuencia 

El AO real no tiene ganancia infinita y tampoco tiene ancho de banda infinito. En los 

AO reales, el ancho de banda comienza en la frecuencia cero y llega hasta la frecuencia 

de corte superior f c (frecuencia a la cual la ganancia disminuye en 3dB), esta frecuencia 

de corte depende del tipo de AO y de la ganancia a la cual se está trabajando cuando el 

amplificador es realimentado. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig 31. Respuesta en frecuencia del AO (curva de lazo abierto). 

 

 La curva indicada en la fig. 31 es la respuesta en frecuencia del AO en lazo abierto, 

cuya ganancia máxima esta indicada por A o. Si el AO es realimentado, por ejemplo en 

una configuración inversora o no inversora, la ganancia disminuye, sin embargo, la 

frecuencia de corte aumenta. 

A veces el fabricante no especifica dicha frecuencia, sino que lo hace a través de otros 

parámetros, los cuales se definen a continuación. 
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1.5.2 Producto Ganancia - Ancho de Banda (GBP) 

Es el producto de la ganancia en lazo abierto disponible y el ancho de banda a una 

frecuencia específica. En gran parte de los AO (compensados internamente en 

frecuencia) cuya respuesta en frecuencia cae con una pendiente de 20 dB/dec, el GBP se 

considera constante. Este parámetro está ligado con el concepto de frecuencia a ganancia 

unidad (f t) y en algunos casos son la misma cosa. 

GBP* A v BW  

 

Cuando se trabaja a ganancia unitaria, el GBP es igual al ancho de banda. 

 

1.5.3 Rise Time (t r) 

Este parámetro está definido en base a la respuesta de una entrada escalón. Es el tiempo 

que se demora la señal de salida en ir desde 10% hasta el 90% de su valor final. Esto es 

bajo condiciones de pequeña señal y en lazo cerrado. 

Su relación con el ancho de banda es el siguiente 

 

 

 

 

 

              Tabla 11. t r para AO 741. 
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La t r está dada para ganancia unitaria, luego el ancho de banda calculado así recibe él 

Nombre de producto ganancia ancho de banda (GBP) o frecuencia ganancia unitaria (ft). 

 

1.5.4 Slew Rate (SR) 

El amplificador práctico tiene una respuesta que depende de la frecuencia, pues la 

respuesta debida a un escalón no es un escalón ideal. Si se trata de llevar la salida entre 

dos extremos, la respuesta del amplificador no es instantánea. La velocidad que toma la 

salida en ir desde un extremo a otro es la que se conoce como razón de cambio o slew 

rate y está medida en V/ms. 

 

 

Comúnmente el SR se relaciona con el llamado ancho de banda de potencia, fp, el cual 

se define como la frecuencia a la cual una señal senoidal de salida, a una tensión  

predeterminada, comienza a distorsionarse. 

 

 

 

 

 

El ancho de banda de potencia se define también como la habilidad para entregar él 

Máximo de voltaje de salida con incremento de frecuencia. 
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1.6 Realimentación 

1.6.1 Principios de realimentación 

 

SISTEMAS RETROALIMENTADOS 

La realimentación en un sistema consiste en tomar una fracción de la información de 

salida y realizar la mezcla con la señal de entrada. En la Fig. 32 se describe a través de 

un  diagrama de bloques, el proceso de realimentación, donde las señal de salida Xo es 

devuelta a la entrada pasando por el bloque b. 

 

 

 

El bloque A representa un amplificador y el bloque b es el módulo de retroalimentación. 

Encontrado la relación entre la entrada y la salida se deducen cuales son los efectos 

producidos sobre el bloque A al introducir realimentación. 

 

Si se considera que la salida del bloque A es función de la entrada Xia se tiene: 

 

Como 

 

Entonces 

 

Además 
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Reemplazando el valor de Xf se puede despejar Xo, luego, despejando X o /X i nos queda 

 

 

 

 

 

Esta relación se llama Ganancia con retroalimentación o Ganancia en lazo cerrado y 

la denotaremos por A f. Esta expresión se conoce como relación fundamental de 

retroalimentación, donde A es la Ganancia en lazo abierto. 

De esto se concluye lo siguiente: 

· El efecto de la retroalimentación de acuerdo a la expresión es dividir la ganancia del 

camino directo por el factor (1+Ab). 

· Si Ab>>1 entonces A f »1/b, luego, la ganancia en lazo cerrado es independiente de la 

ganancia en lazo abierto o independiente de las propiedades del amplificador directo. 

Supongamos ahora que se interrumpe el lazo de retroalimentación y se introduce una 

señal X f : 
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De acuerdo a este diagrama tenemos 

 

 

 

 

 

La señal X f introducida se multiplica por -Ab, este factor se conoce como ganancia de 

lazo, luego la relación fundamental de retroalimentación se puede expresar como 

 

 

 

 

1.6.2 Retroalimentación positiva y negativa 

Existen dos tipos de realimentación 

· Retroalimentación positiva (PFB, positive feedback): Se introduce una fracción de la 

señal de salida en fase con la señal de entrada. 

· Realimentación negativa (NFB, negative feedback): Se introduce una fracción de la 

señal de salida en oposición de fase con la señal de entrada, esto es equivalente al decir 

que la señal de entrada al sistema se reduce al restarle la señal de retroalimentación. 

Como X ia es función de X i , la retroalimentación negativa se presenta cuando 

 

 

 

 

Si ocurre lo contrario la retroalimentación será positiva. La siguiente tabla muestra un 

Resumen 
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Considerando la expresión (1+Ab) se observa que la presencia de la realimentación 

positiva o negativa depende de los valores de la ganancia directa y de la fracción de 

realimentación. 

Se observa que si la ganancia de lazo es negativa, se tiene retroalimentación negativa. 

Si la ganancia de lazo es positiva y menor que 1, la realimentación es positiva. 

Finalmente, si la ganancia de lazo es unitaria, la ganancia en lazo cerrado tiende a 

infinito, lo que trae como consecuencia una inestabilidad en el sistema. Esto quiere decir 

que si se cierra el lazo en la Fig. 33, X´ f =X f , toda la señal recorrerá indefinidamente el 

sistema. 

El diagrama de la Fig. 34 muestra la variación de A f en función de las variaciones de b, 

considerando A>0. 
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Note que si b se incrementa, A f tiende a disminuir. Si b vale 0, entonces A f =A, 

finalmente 

si  

 

 

Algunas consecuencias de la realimentación negativa 

· Reducción de la sensibilidad a variaciones de ganancia. 

· Aumentar la impedancia de entrada. 

· Disminuir la impedancia de salida. 

· Estabilizar el circuito, evitar que entre en oscilación. 

· Incrementar el ancho de banda. 

· Reducción del ruido y la distorsión. 

 

1.6.3 Reducción de la sensibilidad a las variaciones de ganancia 

En la práctica A puede variar su valor nominal (ya sean sus parámetros activos o 

pasivos, 

temperatura, envejecimiento, variaciones de las fuentes de voltaje que alimentan el 

amplificador, etc.) 

Supongamos que A varía en una fracción dA, luego el cambio relativo respecto de A es 

dA/A. Suponga además que dA provoca un dA f , luego el cambio relativo en A f es dA f 

/A f . Para mostrar el efecto de la retroalimentación se considera el cambio relativo en A f 

causado por el cambio relativo en A. La cantidad con la cual se relacionan los dos 

cambios se llama sensibilidad. 
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El coeficiente S, se conoce como sensibilidad de A f respecto a las variaciones de A. 

 

 

 

 

 

 

Podemos calcular la sensibilidad al reemplazar A f de la expresión fundamental 

 

 

 

 

 

 

 

En el caso de la retroalimentación negativa, el valor de la sensibilidad es menor que 1, 

ya que (1+Ab) >1. Si el valor de S es muy pequeño, entonces el sistema es insensible a 

las variaciones de A (pues la sensibilidad es pequeña). Si el valor de S es grande, indica 

que la ganancia Af es muy sensible a las variaciones de A. 

 

1.6.4 Reducción del ruido y la distorsión 

En la salida de un amplificador, además de tener la entrada multiplicada por la ganancia, 

se manifiestan algunos componentes indeseables tales como el ruido (ruido térmico, 

interferencia electromagnética, etc.) y la distorsión (producidas por linealidades del 

amplificador). El ruido puede ser modelado como sigue 
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Determinando la salida en función de la entrada 

 

 

 

 

 

 

Considerando que A=A 1 A 2, entonces 

 

 

 

 

 

El segundo componente contiene el ruido, el cual es atenuado por (1+Ab). Si calculamos 

la relación señal ruido S/N 

 

 

 

 

Mientras más grande es A 1, mayor es la relación S/N. 

 

 

 



 85 

Para modelar la distorsión se puede emplear el diagrama de la Fig. 36. 

 

 

Determinando la salida 

 

 

 

 

La distorsión es fija, pero es atenuada al ser dividida por (1+Ab). 

 

 

TAREA  

Demuestre que la realimentación negativa en un amplificador A realimentado por un 

bloque b incrementa el ancho de banda, es decir el sistema sin realimentación tiene 

menor ancho de banda que el sistema realimentado. Suponga b que no depende de la 

frecuencia. Considere que la ganancia del amplificador es: 
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1.7 REALIMENTACION EN ALTA FRECUENCIA Y 

ESTABILIDAD 

 

1.7.1 Modelos de los amplificadores básicos 

 

Un amplificador se puede especificar de acuerdo al siguiente diagrama 

 

 

 

 

La amplificación o ganancia del amplificador se considera desde el punto de vista de las 

señales de voltaje o corriente. Se tienen las relaciones A I y A V, las que no tienen 

dimensiones, pero también surgen las relaciones R T y G T que si tienen dimensiones, 

luego 
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Los cuatro tipos de amplificadores pueden ser representados de acuerdo a la Fig. 36a. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 36 (a) 
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Fig 36 (b) 

 

Figura 36 (a) Modelos de los amplificadores ideales. (b) Modelos de los amplificadores 

reales. 

Características ideales de entrada y salida 

 

 

 

 

Existen cuatro modelos reales, los cuales incorporan la resistencia de entrada y salida de 

los amplificadores, los cuales representan un modelo mejorado al de la Fig. 36b. 

 

 

1.7.2 Estructura de un amplificador retroalimentado 

En forma general un amplificador realimentado puede ser representado por el siguiente 

Diagrama 
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La red de mezcla es donde se produce la combinación entre la señal de entrada con la 

realimentación (esta es una red de 3 puertas). La red de realimentación (red de 2 puertas) 

tiene por objeto procesar la señal de salida antes de introducirla a la red de mezcla. La 

red de muestreo (red de 3 puertas) toma una parte o muestra de la señal de salida para 

luego introducirla en la red de realimentación. 

 

Las redes de mezcla y muestreo pueden ser de dos tipos, tipo serie o tipo paralelo. 

Dependiendo si la red de muestreo o de mezcla es de tipo serie o paralelo, se tendrá 

realimentación de corriente o voltaje y error de tensión o de corriente. 

 

Un mismo circuito puede ser clasificado como serie o paralelo según donde se definan 

los 

Terminales de entrada o de salida. En la Fig. 38 se muestran las configuraciones de 

muestreo y de mezcla. 
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Note que para tomar la muestra de voltaje, ésta se hace en paralelo, en forma similar a 

como se utiliza un voltímetro. Si el bloque b no representa carga para el amplificador, la 

corriente de entrada será cero. Para tomar la muestra de la corriente se debe hacer en 

serie con la carga, como si estuviese midiendo corriente, se observa que si el bloque b no 

carga al  amplificador, la diferencia de potencial es cero. 

Cuando se hace la mezcla de corriente, se debe hacer una conexión en paralelo, note que 

en dicho caso se realiza la suma o resta de la corriente de entrada al amplificador directo. 

Si la mezcla es de tensión, la unión se realiza en forma serial,  pues  el  voltaje  de  

entrada  al amplificador directo debe ser la suma o resta de la señal de entrada con la 

señal de retroalimentación. 

1.7.3 Configuraciones con Retroalimentación 

Para tener una amplificador retroalimentado se requieren de tres elementos básicos: 

· Un Amplificador directo  

· Un bloque de retroalimentación que tome una muestra de la salida del amplificador     

directo. 
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· Un mezclador (sumador) que reste la señal de retroalimentación y envíe la diferencia al 

amplificador directo. 

De acuerdo a esto podemos plantear las siguientes opciones 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 39. Configuraciones realimentadas. 

Cada una de las cuatro configuraciones se identifica de acuerdo a la relación Mezcla - 

Muestra. Se puede determinar la ganancia con retroalimentación de la configuración  

Paralelo-Corriente. 
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Despejando I o en función I i podemos encontrar la relación de transferencia. 

 

 

 

 

 

 

La relación es idéntica a la fundamental, es posible determinar expresiones similares 

para el resto de las configuraciones. 

 

TAREA  

Determine la ganancia con retroalimentación de las configuraciones indicadas en la        

Fig. 39. 

 

1.7.4 Efectos de la retroalimentación sobre la impedancia de entrada y salida 

El hecho de que un amplificador tenga buena impedancia de entrada o salida es tan 

importante como la ganancia misma del amplificador. Para visualizar los efectos se 

examinarán 

las siguientes situaciones, en los cuales se ha supuesto que el bloque b no carga el 

circuito. 
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1.7.5 Efectos sobre la impedancia de entrada 

La Fig. 40 muestra dos amplificadores, uno con entrada de tensión y otro considerando 

como entrada una fuente de corriente. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 40. Efectos sobre Z i . (a) Mezcla de tensión. (b) Mezcla de corriente. 

 

Determinando Z if del circuito de la  Fig. 40a, la cual corresponde a la impedancia de 

entrada con realimentación, 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Si se considera que el amplificador directo es de voltaje (A v ) entonces el bloque de 
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retroalimentación debe ser de voltaje b v . Luego la relación se transforma en 

 

 

 

Si el amplificador es de transconductancia (G T ) tenemos que b R es de tipo 

transresistencia luego 

 

 

 

 

Note que son las únicas dos opciones que se pueden dar. Como consecuencia se dice que 

la impedancia de entrada aumenta cuando se produce un mezcla serie. 

Considerando ahora la mezcla de corriente (Fig. 40 b), la impedancia de entrada queda: 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Para esta situación, el amplificador debe ser de corriente (A I) o de transresistencia (R T ) 

y el bloque de retroalimentación debe ser de corriente (b I ) o de transconductancia (b G 

). La impedancia de entrada disminuye cuando se realiza mezcla de corriente (paralelo). 
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1.7.6 Efectos sobre la impedancia de salida 

Para analizar los efectos utilizaremos los diagramas de la Fig. 41. Considere la Fig. 41a 

en el cual se toma en cuenta la impedancia de salida Z o . 

 

 

 

Para calcular la impedancia de salida para la Fig.41a, considerando el efecto de la 

retroalimentación, se debe hacer la señal de entrada igual a cero e insertar un generador 

en la salida, Z of estará dada por la relación V/I. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 42 Configuración para determinar la impedancia de salida para muestra de tensión. 



 97 

 

 

Planteando la ecuación en la malla de salida 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Para esta situación el amplificador básico puede ser tipo A v o R T y el bloque de 

retroalimentación tipo b V o b G .. La impedancia de salida disminuye cuando la muestra 

es de voltaje. 

Se puede realizar un análisis similar cuando la señal de muestra es de corriente 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 43 Configuración para calcular la impedancia de salida para muestra de corriente. 
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Planteando nuevamente la ecuación en la salida se tiene 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

La impedancia de salida aumenta cuando la muestra es de corriente. 

Los resultados se resumen en la siguiente tabla 
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1.7.7 Ejemplos de amplificadores realimentados 

1.7.7.1 Retroalimentación Negativa Paralelo – Voltaje 

El amplificador directo debe actuar en modo transresistencia, luego, para obtener una 

muestra de la corriente, el bloque de retroalimentación b, debe actuar como 

transconductancia, o sea 

 

La misión de b es transformar v o en i f y una forma muy sencilla es hacerlo mediante 

una resistencia (Fig. 44 ). El voltaje en el nodo suma es bajo debido al efecto de la 

realimentación, además la resistencia de entrada es muy pequeña, luego todo el voltaje 

se desarrolla en el otro extremo de R. 

 

Como 

 

 

 

 

Finalmente 
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La Fig. 45 muestra dos circuitos en los cuales existe realimentación paralelo-voltaje, la 

primera utilizando un BJT y la segunda un AO. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 45. Realimentación paralelo - paralelo. (a) Utilizando un BJT. (b) Con un AO. 

 

Para tener realimentación negativa, se requiere que el amplificador directo sea una 

transresistencia negativa, pues, como b es negativo, se debe cumplir (1+Ab)>1. La Fig. 

46 permite apreciar en mejor forma cada uno de los bloques 

 

 

 



 101 

1.7.7.2 Retroalimentación Negativa Serie – Corriente 

 

En este caso se debe tomar una muestra de corriente de la salida y convertirla en un 

voltaje. La forma más sencilla de realizar esto, es colocando una resistencia en el lazo de 

salida como lo indica la Fig.47a. Se observa que la corriente de entrada al amplificador 

es cero. 

 

 

 

El circuito de la Fig. 47 se ha redibujado (Fig. 47c) para apreciar mejor la 

retroalimentación serie-corriente. Para esta situación se requiere que la ganancia del 

amplificador directa sea negativa. 
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1.7.7.3 Retroalimentación Negativa Paralelo - Corriente 

Considere el siguiente circuito 

 

 

Si tomamos en cuenta que el efecto de carga de A I sobre b I es insignificante, se supone 

que Z i es pequeño, el voltaje desarrollado en Z i es pequeño, luego toda la tensión cae 

en R 1 ||R 2, tenemos que 

 

 

 

 

 

 

 

De esta forma b I >0, luego A I debe ser positiva. La configuración puede ser construida 

de acuerdo a la Fig.49. 
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La relación b se calcula asumiendo que la corriente que circula por el emisor es igual a I 

o, note que la corriente de colector en función de la corriente de emisor está dada por 

 

 

 

Luego si hfe es muy grande no se comete ningún error al decir que I o »I e. 

 

1.7.7.4 Retroalimentación Negativa Serie - Voltaje 

Para esta configuración el amplificador directo debe comportarse como un amplificador 

de voltaje. Para poder tomar la muestra de tensión, ésta debe hacerse en paralelo, para 

obtener una fracción de dicha tensión se puede utilizar un divisor de tensión, tome en 

cuenta en esta situación que el amplificador de voltaje (directo) tiene una impedancia de 

entrada muy alta, luego la corriente que ingresa es aproximadamente cero. 
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La tensión de retroalimentación V f del circuito de la Fig. 50a está dada por 

 

 

 

 

Luego 

 

 

 

Note que el amplificador realimentado se puede redibujar como lo indica la Fig.51. Esto 

para apreciar en mejor forma los bloques y las variables. 
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Como el bloque b v es positivo, el amplificador directo no debe invertir la fase, luego la 

configuración puede ser como la planteada en la Fig. 51 

TAREA  

Llevar el siguiente circuito a la forma planteada en la Fig.   identificando claramente 

los bloques A y b. Encuentre V f y b. 

 

 

 

 

 

 

                                               Fig. 52 

 

 

1.7.8 Análisis considerando los efectos de carga entre el amplificador directo y el bloque 

de retroalimentación 

 

Si los efectos de carga entre el Amplificador directo y el bloque b existen, el impacto en 

el circuito puede ser considerable, al análisis realizado no pronostica con suficiente 

precisión el rendimiento del amplificador. 

El efecto en la salida del amplificador directo producido por el bloque de 

retroalimentación puede ser causado por lo siguiente: 

· En la muestra de tensión, el bloque de retroalimentación extrae una corriente finita del 

amplificador directo (esto puede causar una reducción considerable en la ganancia 

directa). 

· En la muestra de corriente, el bloque de retroalimentación desarrolla una caída de 

voltaje finita al muestrear la corriente. 
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El efecto de carga de la entrada del Amplificador directo sobre la salida del bloque de 

retroalimentación se puede deber a: 

· En la muestra de corriente, la señal i f se ve afectada por la presencia de un voltaje de 

entrada finito v ia. 

· En la mezcla de voltaje, v f se ve afectada por la presencia de una corriente finita que 

circula en el lazo de entrada. 

Los cambios en A y b no afectan la relación fundamental de retroalimentación. 

Para desarrollar un método de análisis que permita considerar los efectos de carga se 

deben cumplir las siguientes suposiciones: 

i.- El amplificador directo debe ser unilateral. 

ii.- El bloque de retroalimentación debe ser unilateral. 

En la práctica el amplificador directo no tiene transmisión inversa medible, en especial 

cuando consta de varias etapas. Para desarrollar un modelo tomando en cuenta estas 

nuevas consideraciones, se usará una configuración específica, la retroalimentación 

paralelo - voltaje: 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 53 Amplificador realimentado considerando b el bloque como una red de 2 puertas. 

La impedancias de entrada y de salida del amplificador directo, están denotadas por Z´ i 

y Z´ o, la relación de transferencia es K r. El bloque de retroalimentación se ha 

modelado como un amplificador de transconductancia (se comporta como una fuente de 

corriente controlada por tensión, como no es un generador ideal, aparece la impedancia 
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en la salida), en el cual aparecen también la impedancia de entrada y salida. En este caso 

se han denotado por Z ib y Z ob. 

Para que el análisis de la configuración se simplifique, podemos deslizar las resistencias 

de entrada y de salida del bloque de retroalimentación hacia el amplificador directo 

 

 

Ahora, el bloque de retroalimentación se comporta como un generador de corriente 

ideal, la etapa que toma una muestra de la tensión de la salida presenta una impedancia 

de entrada infinita. de acuerdo a estos nuevos antecedentes se pueden determinar los 

siguientes parámetros. 
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Si se conocen Z ib y Z ob, este método es una forma fácil de analizar los amplificadores 

considerando los efectos de carga. Observe que si V o se hace cero, todo el circuito será 

igual al amplificador modificado, de esta manera Z ob se incluye en forma automática. 

Esto significa que debemos hacer un cortocircuito en la entrada del bloque de 

retroalimentación. Como no hay generador relacionado con la impedancia Z ib, basta 

conectar la entrada del bloque de retroalimentación a la salida del amplificador directo, 

para insertar la impedancia Z ib en al  salida del amplificador, luego, no es necesario 

especificar las conexiones en el otro lado del bloque de retroalimentación. En la práctica, 

se recomienda dejar la salida del bloque de retroalimentación con la impedancia que se 

observa desde el comparador en condiciones de trabajo normal, es decir, si la 

comparación es de corriente, el voltaje de entrada V ia es pequeño por ende hay que 

hacer un cortocircuito en la salida del bloque de retroalimentación. Si la mezcla es de 

tensión hay que hacer un circuito abierto. 

A continuación se presenta un resumen de como se debe tratar el bloque de 

retroalimentación para las diferentes topologías. 
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TAREA  

Para los amplificadores de Voltaje, Corriente, Transconductancia realice al análisis del 

apartado anterior, para verificar la situación planteada en la Fig. 55. 

 

1.7.9 Análisis amplificadores retroalimentados 

Método General de análisis de Amplificadores realimentados 

Se debe separar en dos bloques (A y b) el amplificador realimentado para calcular A f, R 

if, R of. Para esto se considera el bloque A sin realimentación, pero incluida la carga que 

representa la red b (o sea amplificador directo modificado). 

El amplificador directo modificado se puede hallar de acuerdo a la fig. 3.27. Esto 

asegura que la realimentación se reduzca a cero (eliminar la realimentación) sin alterar la 

carga del amplificador básico. 

Pasos 

1. Identificar la topología, esto es si las señales de muestreo y de mezcla son de V o I. 

2. Dibujar el Amplificador Modificado sin retroalimentación (de acuerdo a las 

indicaciones del punto anterior). 

3. Emplear un generador Thévenin si la señal realimentada es de tensión o el generador 

Norton si es de corriente. 

4. Reemplazar los dispositivos activos por los modelos adecuados. 

5. Evaluar b=X o /X f 6. Hallar A del amplificador modificado (4) 

7. Con A y b hallar D, A f ,. Donde el término D=1+Ab se conoce como diferencia de 

retorno. 
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EJEMPLO  

Determinar la ganancia realimentada de la siguiente configuración, considere hie=1KΩ, 

hfe=100. Calcule las resistencias de entrada y salida con realimentación. 

 

 

 

 

 

 

Resolución: La configuración es de tipo paralelo - voltaje (paralelo - paralelo). En base 

a esto podemos calcular el bloque b el cual es de tipo Transconductancia. 

 

Fig. 56 

 

 

 

 

De acuerdo a la Fig. 57, se abre el lazo para construir el amplificador modificado 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 57 
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Reemplazando el modelo a pequeña señal 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 58 

 

 

Note que el valor b lo puede calcular en este punto, encontrando la relación I f/V o 

Determinemos la ganancia R T 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Finalmente la ganancia realimentada reemplazando los datos, queda 
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Para determinar la impedancia de entrada con realimentación calculemos Z i de la 

configuración modificada. 

 

 

 

 

Luego 

 

 

 

 

La impedancia de salida Z o 

 

 

 

Finalmente 

 

 

 

 

 

 

 

 

EJEMPLO  

Determinar la ganancia realimentada de la siguiente configuración, donde hie=1.1K, 

hfe=50, hoe=0. 
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Fig. 59 

 

Resolución: La realimentación es de tipo serie (mezcla)- Paralelo (muestra). De 

acuerdo a la indicación de la Fig. 61, es decir, haciendo un cortocircuito en la entrada de 

b y abriendo la salida del bloque b 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

    Fig. 60 
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Fig. 61 

 

Luego el circuito en c.a. queda 

De la configuración podemos determinar b en forma directa 
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Podemos reemplazar el modelo del transistor correspondiente en el circuito, esto reduce 

el amplificador a la siguiente red. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 62 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Reemplazando los valores correspondientes nos 
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EJEMPLO 

Determinar la ganancia de realimentación de la siguiente configuración. Los parámetros 

de los transistores son: hie=1.1k, hfe=100, hoe=0.Resolución: 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 63 a      Fig. 63 b 

 

La retroalimentación es de tipo paralelo - serie (Paralelo - corriente). Podemos eliminar 

la realimentación de acuerdo a la fig. 63a. Es decir, abriendo la entrada del b para 

determinar Z ob y 

haciendo un c.c. en la salida de b 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 64 
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Luego el circuito queda 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Reemplazando el modelo correspondiente 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 65 

Fig. 66 
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EJEMPLO 3.4 

Determinar la ganancia realimentada, la impedancia de entrada y la impedancia de salida 

con realimentación. Considere hie=1KW, hfe=100. 

Resolución: 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 67 

 

La topología es de tipo serie - corriente (serie - serie). De acuerdo a la fig. 68d podemos 

abrir el lazo para encontrar Z ob y Z ib .. 
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Determinando G T 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Reemplazando 

Usando la relación fundamental se calcula la ganancia realimentada 

 

 

Fig. 68 
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Para determinar la impedancia de entrada Z if , basta con determinar Z i y luego 

multiplicarla por el factor (1+G T b R ). 

1.7.10 Referencias Bibliográficas: 

 Burns, S.G. y P.R. Bond, principles of Electronic Circuits, St Paul, MN: West  

Publishing Co., 1987. 

 Colclaser, R. A., D. A. Reamen y C. F. Hawkins, Electronic Circuit Analysis: 

Basic Principles, New York: John Whiley and Sons, Inc, 1984. 

 Gaussi, M. S., Electronic Devices and circuits : Discrete and Integrated. New 

York: Holt, rinehart, and Winston. 

 Hambley, A. R., Electronics, new York: Macmillian Publishig Co. 1994 

 Hayt, W. H., Jr. Y G.W. Neudeck, Electronic Circuit Análisis and desing, 2ª. Ed. 

Boston: Houghton Mifflin Co., 1984. 

 Horenstein, M.N., Microelectronics Circuit and Device. 2ª. Ed. En Glewood 

Cliffs, N.J.: Prentice hall, inc., 1995. 

 Horowitz, P. y W. Hill. The Art of Electronics. 2ª. Ed. New York: Cambridge 

University Press, 1989. 

 Millman, J. y A. Graybel, microelectronics, 2ª. Ed. New York: McGraw-Hill 

Book Co., 1987. 

 Savant, C.J., Jr., M. S. Roden y G. L. Carperter, Electronic Circuit Design: An 

Engineering Aproach. 2ª. Ed. Redwood city. C. A.: The Benjamín-Cummings 

Publishing Co., 1991 

 



 121 

1.8 Amplificadores Operacionales 

1.8.1 Definiciones y especificaciones técnicas de los AO 

1.8.1.1 Introducción 

Para trabajar con AO reales es necesario tomar en cuenta consideraciones de tipo 

práctico, pues, aunque el modelo ideal se asemeja bastante al real, éste no se comporta 

exactamente igual al ideal. Es  importante  conocer  esta  diferencia,  ya  que  de  ello   

depende  el comportamiento final de un circuito diseñado con un AO. 

La diferencia más significativa entre el AO ideal y el real es la ganancia de tensión (en 

lazo abierto). El AO ideal tiene ganancia infinita, mientras que la del AO real es finita y 

además  disminuye a medida que aumenta la frecuencia en la cual se está trabajando. Por 

lo general la ganancia de tensión se especifica en decíbeles. 

 

 

 

 

Para los AO, la ganancia de tensión es alta para entradas cuya frecuencia fluctúa entre 

c.c. y 10 KH z aproximadamente (esta frecuencia de corte varía de acuerdo al tipo de 

AO, para la situación de la fig.69, la alta ganancia se mantiene hasta los 100H z), pero a 

partir de este punto, la ganancia empieza a decaer a medida que aumenta la frecuencia. 
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Durante este capítulo, se examinará el AO internamente, se darán a conocer las causas, 

consecuencias y consideraciones que deben ser tomadas en cuenta para trabajar con este 

tipo de dispositivo. 

 

1.8.1.2 El ao integrado (op amp ic) 

El AO integrado (CI) está constituido básicamente por dos etapas de ganancia de voltaje 

(Una entrada diferencial y una etapa de emisor común) seguida por una etapa de salida 

clase AB de baja impedancia. 

Un diagrama simplificado de este circuito integrado es mostrado en la fig. 70. Esta 

versión simplificada de un AO integrado es equivalente a un AO de propósito general, 

similar al LM101, mA 741, o versiones de AO múltiples. Este circuito permite entender 

el funcionamiento interno del CI. Le etapa de entrada conformada por Q 1 y Q 2 forman 

un par diferencial con carga activa formada por Q 3 y Q 4 . La salida se toma desde el 

colector del transistor Q 4 . Por otro lado Q 10  proporciona una polarización adecuada 

para el par diferencial. En la mayoría de los AO, la etapa intermedia (2ª etapa) 

proporciona una alta ganancia a través de varios amplificadores, en el circuito de la fig. 

70, dicha etapa esta formada por Q5 la cual es un circuito en emisor común que 

proporciona una alta impedancia de entrada a la primera etapa (la que atenúa los efectos 
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de carga). Además, esta etapa tiene un capacitor Cc el cual es utilizado por el AO para 

compensación en frecuencia. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 70. AO de propósito general. 

Finalmente la etapa de salida está conformada por Q 7 y Q 8, la que proporciona una alta 

ganancia de corriente a una baja impedancia de salida.  Existen muchas variantes y 

mejoras al circuito mostrado, como lo es, modificar el par diferencial y utilizar 

transistores JFET en la entrada, lo que permite el incremento de la resistencia de entrada 

del AO, además, la incorporación de otras etapas de amplificación interna, trasladadores 

de nivel y circuitos de protección. 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 71. Configuraciones del par de entrada diferencial muy simplificadas (a) MOS. 

(b) BJT. 

Cada AO posee rasgos particulares, los que se encuentran especificados en los manuales 

(DataBook) proporcionados por los fabricantes. Aquí, se entregan características de los 
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AO para determinadas condiciones de operación, estos se indican en forma de tabla o en 

gráficos. 

Además, el fabricante plantea aplicaciones típicas para el dispositivo (data sheets). 

 

1.8.1.3 Errores de desplazamiento (offset) de tensión y corriente 

El AO ideal es un dispositivo perfectamente balanceado, es decir 

v o =0,  si v + =v – 

En  cambio, el AO real tiene un desajuste, debido a que los transistores que lo componen 

varían el uno del otro, especialmente los transistores del amplificador diferencial de 

entrada (Q 1 y Q 2), que no son exactamente pareados. 

Esto implica que pueden producirse desajustes en los valores de los transistores, lo cual 

trae como consecuencia variaciones en los valores de las corrientes de entrada. Como los 

flujos de corrientes son distintos en los terminales de entrada, también aparecen 

diferencias en las tensiones base emisor de los transistores del par diferencial. También 

una variación en las resistencias de colector (fig. 71), producirá un desequilibrio. 

El resultado final es un desajuste entre los colectores del amplificador diferencial, lo que 

se transforma en un voltaje v o de salida distinto de cero. El desbalance producido se 

conoce como voltaje offset o voltaje de desplazamiento. 

Para solucionar este problema, se requiere de la aplicación de un voltaje de 

compensación entre los terminales de entrada, para balancear la salida del amplificador 

(es decir, hacer que el voltaje de offset se anule). 

A parte de los desajustes propios de construcción de los AO, existen otros tales como los  

producidos por variaciones de temperatura y cambios en las tensiones de alimentación. 

Para medir y especificar la compensación de los AO es necesario introducir los 

siguientes conceptos. 
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1.8.1.4 Tensión de desplazamiento (Offset) en la entrada (V io) 

 

Como en el AO real la salida es distinta de cero, si ambas entradas son iguales, existe 

una pequeña tensión de desplazamiento. Esta tensión desplazamiento en la entrada se 

puede definir como la tensión de entrada necesaria para que la salida sea igual a cero, 

llamada Vio. Tome en cuenta que si este valor es distinto de cero, el AO amplificará 

cualquier desplazamiento en la  entrada, provocando un error grande en corriente 

continua en la salida. Este parámetro es independiente de la ganancia del AO, y su 

polaridad puede ser positiva o negativa. 

El efecto del voltaje V io, se modela como una fuente de tensión continua en una de las 

entradas del AO ideal. 

 

 

 

 

 

Figura 72. Modelo del efecto de voltaje offset de entrada. 

 

Los valores de V io dependen del tipo de AO. 
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1.8.1.5 Corriente de polarización de entrada (I B) 

 

Aunque las entradas del AO ideal no requieren de corriente, en el caso real debe ingresar 

alguna corriente de polarización en cada terminal de entrada. Esta corriente I B (la letra 

B corresponde a la abreviación Bias) es la corriente de base del transistor de entrada. Se 

define I B como la semi-suma de las corrientes de entradas individuales de un AO 

balanceado. La corriente de polarización de entrada se puede modelar como dos fuentes 

de corrientes de la siguiente forma 

 

Fig. 73 Modelación de la corriente de polarización 

 

Los valores típicos de I B se indican en la tabla 17. 

Tabla 17 Valores de IB para diferentes AO 

 

1.8.1.6 Corriente de desplazamiento (Offset) de entrada (I io) 

 

Este parámetro describe lo bien adaptadas que se encuentran las corrientes de 

polarización de entrada de un AO. Se define como la diferencia de las corrientes de 

polarización de entrada que debe aplicarse para balancear el AO. 
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Obviamente esto indica que ambas corrientes de polarización son distintas. 

 

1.8.1.7 Coeficientes que varían con respecto a la temperatura. 

Tanto V io, I B e I io son dependientes de la temperatura, es por eso que se definen tres 

coeficientes que relacionan su variación con la variación de temperatura. Tenemos 

 

 

 

 

 

 

1.8.2 Características eléctricas de los ao 

Los fabricantes especifican una serie de características eléctricas para los AO, que 

permiten determinar tanto los rangos máximos a los cuales pueden ser sometidos los 

amplificadores, como también sus características de entrada y salida. 

 

1.8.2.1 Relación de rechazo en modo común (CMRR) 

Esta es la medida de la habilidad de un AO para rechazar señales en modo común. Si la 

misma señal alimenta a la entrada inversora como a la no inversora de una configuración 

diferencial, la salida v o debiera ser cero, sin embargo, debido a la componente en modo 

común esto no ocurre. La capacidad de atenuar esta componente es lo que se conoce 

como CMRR y comúnmente se expresa en decibeles (dB). 
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Donde Ad: ganancia diferencial 

A cm: ganancia en modo común. 

 

Tabla 18. CMRR para diferentes AO 

 

1.8.2.2 Resistencia de entrada (r in) 

Es la resistencia desde un terminal de entrada con la otra entrada puesta a tierra. La 

resistencia de entrada de un AO es variable dependiendo del tipo y de su uso. 

Tabla 19 r in para diferentes AO 

 

1.8.2.3 Resistencia de salida (r o) 

Es la resistencia vista desde el terminal de salida. Este parámetro se define bajo 

condiciones de pequeña señal con frecuencias por encima de algunos cientos de hertzios. 

Tabla  20. r o para distintos AO 
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1.8.2.4 Output voltage swing (± V o max, V op) 

Dependiendo de la resistencia de carga, este es el máximo "peak" de salida en voltaje 

que el AO puede entregar sin saturarse (recorte de señal). 

 

 

 

 

 

 

 

Tabla 21. V op para distintos AO. 

 

 

1.8.3 Característica nominales máximas 

1.8.3.1 Tensión de alimentación (V + y V -) 

Es la tensión de alimentación máxima permitida que puede aplicarse con seguridad al 

amplificador. Aunque se designa como estándar 15 volts de alimentación, la mayoría de 

los AO integrados operan sobre un amplio rango de potenciales, algunos van desde 

valores tan bajos como 1 volts, y otros hasta 40 volts. 

 

 

 

 

 

 

Tabla 22. Vop para distintos AO. 
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1.8.3.2 Rango de Temperaturas de operación (T or) 

Es el rango de temperatura dentro del cual el dispositivo funcionará con las 

especificaciones mostradas. 

 

 

 

 

Tabla 23 

 

 

1.8.4 Respuesta en frecuencia  de  amplificadores 

 

1.8.4.1 Introducción 

Consideraremos circuitos eléctricos lineales con una entrada y una salida, cuyos 

parámetros sean concentrados. Estos circuitos se pueden describir matemáticamente 

mediante una ecuación diferencial ordinaria
1  

como la siguiente: 

 

 

 

 

Donde x (t) es la entrada, o excitación, e y (t) la salida, o respuesta. Aplicaremos ahora 

la  transformación de Laplace a ambos miembros. Si suponemos que el circuito está 

inicialmente relajado, es decir que y (t) tiene condiciones iniciales nulas, entonces 

aplicando  la transformación de Laplace, 

 

                                                 
1
 Los resultados son desde luego aplicables a cualquier sistema físico gobernado por una 

ecuación diferencial ordinaria. 
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De donde 

 

 

       

 

           (1) 

La función H(s) es la función de transferencia del circuito, y puede factorizarse como 

 

 

 

 

           (2) 

Donde ci son los ceros y pi  los polos. Esta función permite obtener la respuesta a 

cualquier excitación bajo la hipótesis ya enunciada de que y (t) tenga condiciones 

iniciales nulas. En efecto, dado que 

 

 

 

           (3) 

Podemos utilizar la transformación inversa de Laplace para obtener: 

 

 

           (4) 

 

Nos interesa ahora aplicar este resultado al caso en que x (t) es una función senoidal, 

debido a la gran importancia de este tipo de funciones para la caracterización de diversos 

sistemas. Si 
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Entonces 

 

 

 

 

 

(5) 

Sustituyendo (2) y (5) en (3) y desarrollando en fracciones simples, 

 

 

 

 

 

 

Donde se ha supuesto que los polos de H(s) son simples
2
 y que no coinciden con w. Si 

aplicamos ahora la transformación inversa, en el segundo miembro se obtiene 

 

 

 

 

Si el circuito es estable, los polos de H(s) tienen parte real negativa y las 

correspondientes exponenciales o modos naturales (que constituyen el régimen libre) se 

extinguen con el tiempo, de modo que para t grande 

 

 

 

(6) 

                                                 
2
 Con algunos cambios menores se puede extender el razonamiento al caso en que H(s) tenga polos 

múltiples. 
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Calculemos B y C: 

 

 

 

 

 

 

 

 

Sustituyendo en (6) resulta 

 

 

 

(7) 

 

 

La ecuación (7) es de importancia fundamental en la teoría de los sistemas dinámicos 

lineales, ya que establece una conexión entre el proceso bastante abstracto por medio del 

cual se define la función de transferencia H(s) y la respuesta concreta del sistema a una 

excitación senoidal. 

 

 

 

 

En primer lugar muestra que la respuesta, después de extinguido el régimen libre o 

transitorio, será también senoidal. En segundo lugar indica en forma precisa de qué 

manera se modifican la amplitud y la fase con respecto a la excitación. En tercer lugar, 
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dado que la amplitud y la fase de la respuesta se pueden medir en el laboratorio, es 

posible obtener experimentalmente los valores de H(s) sobre el eje imaginario, lo cual 

según se demuestra en la teoría de funciones de variable compleja determina H(s) en 

todo el plano. 

La función H (w) se denomina respuesta en frecuencia o respuesta frecuencial del 

circuito o sistema bajo estudio. H (w) se representa gráficamente en un sistema de ejes 

con escalas doblemente logarítmicas, obteniéndose el conocido diagrama de Bode. Las 

propiedades más sobresalientes de dicho diagrama son: 1) permite transformar el 

producto de factores de una función de transferencia en una suma de gráficas de dichos 

factores, y 2) las gráficas de los factores poseen asíntotas rectilíneas y pueden 

aproximarse mediante éstas. La primera propiedad es evidente por ser la escala vertical 

logarítmica. 

La segunda surge de considerar un factor de la forma  1/(1 s/p).  Pongamos s = 

calculemos el logaritmo del módulo: 

 

 

 

 

 

 

 

Ambas expresiones corresponden a líneas rectas en función de log w, que se interceptan 

en el punto (log p, 0). Cuando H (w) es adimensional (como en el caso de una ganancia 

de tensión), generalmente se toma la escala vertical en decibeles (dB), donde 

 

(8) 

En la fig. 74 se muestra el ejemplo de un sistema con dos polos. 
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Figura 74. Diagrama de Bode 

 

1.8.4.2 Estimación de las frecuencias de corte de un circuito 

 

En los amplificadores electrónicos a menudo es necesario conocer algo acerca de la 

respuesta en  frecuencia, aunque no es imprescindible un conocimiento sumamente 

detallado de la misma. En general es suficiente con disponer de los valores de las 

frecuencias superior e inferior de corte (frecuencias en las cuales la ganancia cae 3 dB 

por debajo de su valor en la banda central), ya que éstas determinan el rango útil del 

amplificador. Dado que el cálculo exacto de la respuesta en frecuencia puede llegar a ser 

tedioso, nos proponemos obtener un método aproximado para calcular sólo los 

parámetros de interés. 

 

 

1.8.4.3 Teorema de las constantes de tiempo 

Consideremos un circuito formado por resistencias, fuentes dependientes e 

independientes, y n capacitores C1,..., Cn que no formen ningún bucle cerrado. En la fig. 

75 (a) se muestra esquemáticamente tal circuito, en el cual se han explicitado los 

capacitores. 
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En la fig. 75 (b) se quitaron los capacitores, quedando así un circuito que por sus 

elementos constitutivos no depende de la frecuencia. Procuraremos relacionar las 

frecuencias de corte con las constantes de tiempo determinadas por cada capacitor y la 

resistencia vista por él. 

 

Ahora pasivemos las fuentes independientes y escribamos la ecuación matricial que 

vincula las corrientes y las tensiones en el circuito (b): 

 

 

 

 

 

 

 

Donde las gij son conductancias. En forma matricial abreviada, 

 

I = G . V . 

Notemos que si se formara un bucle cerrado de capacitores las tensiones Vi no serían 

independientes, ya que estarían vinculadas por la segunda ley de Kirchhoff. 
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Si dejamos desconectados todos los pares de terminales con excepción del iésimo, es 

decir Ij = 0 si   i = j, se puede determinar por medio de la regla de Cramer la tensión 

desarrollada en el i-ésimo par: 

 

 

 

donde det G es el determinante de la matriz de conductancias y Gij es el menor 

correspondiente a gij (es decir el determinante de la matriz que queda al suprimir la 

columna i y la fila j). De aquí resulta que la resistencia vista por el capacitor Ci con 

todos los demás pares de terminales en circuito abierto es 

 

 

 

 

Si ahora cortocircuitamos los pares de terminales a excepción del i-ésimo obtenemos en 

forma directa 

Ii = gii Vi , 

 

de donde la resistencia vista por Ci con los demás capacitores cortocircuitados es 

 

 

(10) 

Agreguemos ahora la totalidad de los capacitores. La nueva ecuación matricial se 

obtiene fácilmente de la anterior, ya que a iguales tensiones las corrientes se 

incrementan en la corriente sCiVi que absorbe el capacitor correspondiente. Resulta 

 

 

 

 

 

 

 

 



 138 

O, en notación matricial, 

I = Y . V . 

 

Observemos que la entrada de este circuito es una fuente independiente de señal interna 

al bloque de la figura 2 (ya que sólo se han separado los capacitores), y la salida es 

también una variable interna. Sin embargo, los polos de la correspondiente función de 

transferencia constituyen un subconjunto (propio o no) del conjunto de los ceros del 

determinante de Y, aunque dichas variables de entrada y salida no aparezcan en la 

ecuación matricial. Esto sucede porque todos los almacenadores de energía han sido 

tenidos en cuenta fuera de dicho bloque. De modo que para proseguir con el análisis de 

la respuesta en frecuencia consideraremos el siguiente polinomio de grado n: 

 

(11) 

 

Podemos calcular algunos coeficientes que nos serán útiles: 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

De aquí resulta, utilizando (9) y (10): 
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Definiendo las constantes de tiempo en cortocircuito ticc y en circuito abierto tio como 

 

(12) 

 

 

(13) 

 

Podemos escribir 

(14) 

 

 

 (15) 

 

Hemos así expresado los cocientes entre los dos primeros y entre los dos últimos 

coeficientes en términos de las constantes de tiempo en cortocircuito y en circuito 

abierto. A continuación expresaremos los mismos cocientes en términos de los ceros de 

det Y. Si s1,..., sn son los ceros de det Y, es decir 

 

 

Podemos determinar los primeros y los últimos coeficientes de (11) como 
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Entonces 

 

(16) 

 

(17) 

 

 

Comparando la ecuación (14) con la (16) y la (15) con la (17), se concluye, finalmente, 

que 

 

 

(18) 

 

(19) 

Estas expresiones constituyen el teorema de las constantes de tiempo (o teorema de los 

capacitores), y vinculan los polos del circuito con las constantes de tiempo en 

cortocircuito y en circuito abierto. La utilidad de este teorema se pondrá de manifiesto 

en la próxima sección. 

 

1.8.8.4 Aproximación de la frecuencia superior de corte 

 

A modo de motivación, analizaremos primero el caso particular de un circuito sin ceros 

tal que uno de sus polos, por ejemplo s1, sea mucho menor que los restantes. En la fig. 

76 se muestra el diagrama de Bode de un circuito de este tipo con tres polos, s1, s2 y s3. 

La frecuencia superior de corte estará determinada prácticamente por dicho polo, 

llamado por ese motivo polo dominante: 
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Como |s1| << |si| para i > 1, la sumatoria del primer miembro de (19) puede aproximarse 

 

 

 

 

 

(20) 

 

La ecuación (20) permite un cálculo aproximado de la frecuencia de corte sin necesidad 

de efectuar los tediosos cálculos que en general se requieren para la determinación 

exacta de wsup. En efecto, mientras que en el cálculo exacto primero se debe determinar 

en su totalidad la función de transferencia (que involucra elementos dependientes de la 

frecuencia) y luego plantear la ecuación algebraica de orden 2n 

 

 

 

 

 

Con la aproximación (20) sólo hay que calcular n resistencias en circuito abierto, sin 

elementos dependientes de la frecuencia. 
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Si bien (20) fue obtenida bajo el supuesto de que había un polo dominante, su validez se 

extiende también al caso de polos relativamente próximos entre sí, pues si bien ya no es 

cierto que 

 

 

 

 

Tampoco se cumple que wsup = |s1|, tendiendo a compensarse ambas diferencias. En 

efecto, como la parte real de todos los polos es negativa (pues suponemos que el circuito 

es estable) se verifica que 

 

 

 

Por otra parte wsup < |s1|, dado que los polos cercanos a s1 reducen el módulo de la 

función de transferencia, haciendo que la caída de 3 dB se produzca a menor frecuencia. 

Entonces 

 

 

 

De las desigualdades anteriores es razonable concluir que en general vale la 

aproximación 
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y por lo tanto también la (20). Conviene acotar el error cometido, y para ello 

consideremos el peor caso, que se da cuando todos los polos coinciden. Así, para n polos 

 

 

 

 

 

Mientras que la aproximación (21) da un valor 

 

 

 

En la tabla siguiente se muestran los errores para algunos valores de n (los valores se 

dan con dos cifras decimales). 

 

 

 

 

 

Aún para un orden tan alto como 5 el error no supera el 50 %, en el peor caso. Sin 

embargo, a medida que aumenta la complejidad del circuito, y por consiguiente su 

orden, los polos tienden a separarse más debido al efecto de acoplamiento relacionado 

con la dependencia de cada modo natural de todos los componentes. Resulta entonces 

que la aproximación es, en general, mejor cuanto mayor sea el orden del circuito. 

1.8.4.5 EJEMPLO  

Consideremos una red de rotación de fase como la mostrada en la figura 77. Pasivando 

V1 (la única fuente independiente) se obtienen las siguientes constantes de tiempo en 

Circuito abierto: 
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de donde, utilizando (20) resulta inmediatamente 

 

 

 

 

El módulo de la función de transferencia en 

considerable) es: 

 

 

 

 

Por aproximaciones sucesivas se obtiene wsup = 0,1943 / RC. El valor de la 

aproximación según (20) resulta un 14 % menor. Como se ve, este error es mucho más 

bajo que el de 35 % correspondiente al peor caso que se consigna en la tabla precedente. 

NOTA: Es interesante destacar que el valor dado por (20) es siempre menor que el real, 

y por lo tanto la respuesta en frecuencia es en realidad más amplia. En el caso de un 

amplificador, esto es beneficioso, ya que el mismo resultará mejor que lo estimado. 

 

1.8.4.6 Aproximación de la frecuencia inferior de corte 

Consideremos ahora un circuito que tenga n ceros en el origen e igual número de polos. 

Esto significa que para bajas frecuencias la ganancia tiende a 0 y para altas frecuencias 
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tiende a una constante no nula
3
. Supongamos además que tiene un polo mucho mayor 

que los otros, digamos, sn. En la fig. 78 se muestra el gráfico de Bode de un circuito de 

este tipo con tres polos y tres ceros. 

La frecuencia inferior de corte estará determinada prácticamente por el polo sn: 

 

 

 

Como |sn| >> |si| para i < n, la sumatoria del primer miembro de (18) puede aproximarse 

por  

 

 

(22) 

 

La ecuación (22), similar a la (20), permite un estimar la frecuencia inferior de corte sin 

Necesidad de efectuar cálculos tediosos 

 

                                                 
3
 Algunos ejemplos son los filtros RC pasaaltos y los amplificadores con acoplamientos capacitivos. 
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Si bien la (22) se obtuvo suponiendo que |sn| >> |si|, es válida también cuando los polos 

son relativamente próximos entre sí. En efecto, como la parte real de todos los polos es 

negativa (pues suponemos que el circuito es estable) se verifica que 

 

 

 

Por otra parte 

 

 

Dado que los polos cercanos a sn reducen el módulo de la función de transferencia, 

haciendo que la caída de 3 dB se produzca a mayor frecuencia. De las desigualdades 

anteriores es razonable concluir que en general vale la aproximación 

 

 

(23) 

 

y por lo tanto también la (22). 

Para acotar el error cometido nuevamente conside86remos el peor caso, que se da 

 

 

 

 

 

Mientras que la aproximación (21) da un valor 
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En la tabla siguiente se muestran los errores para algunos valores de n (todas las cifras se 

dan con dos cifras decimales). 

 

 

 

 

 

 

Si bien los valores exacto y aproximado son los recíprocos de los correspondientes a las 

frecuencias superiores de corte, se puede apreciar que los errores relativos son mayores 

(¿por qué?). De todas maneras: 8 conviene insistir en que un circuito real rara vez tiene 

sus polos tan próximos, de modo que en la práctica la aproximación es mucho mejor. Si 

repetimos el ejemplo 1 intercambiando los capacitores y las resistencias, el valor real es 

winf = 5,147/RC, y el aproximado 6/RC, es decir un 17 % más alto, error mucho menor 

que el 53 % correspondiente al peor caso. Destaquemos que en este caso la 

aproximación es por exceso, lo cual implica en el caso de un amplificador que en 

realidad éste es mejor que lo estimado. 

Esta aproximación puede generalizarse al caso en que los ceros sean no nulos, con la 

condición de que sean mucho menores que wn. Si los ceros están demasiado próximos, 

en general no vale. 

1.8.5 Circuitos con frecuencias superior e inferior de corte 

Hasta ahora hemos analizado redes que tenían solamente frecuencia superior de corte 

(circuitos sin ceros) o frecuencia inferior de corte (circuitos con igual cantidad de polos 

y ceros). En los circuitos que tienen ambas frecuencias de corte, es decir con una 

respuesta frecuencial como la de la fig. 79 (caracterizados por tener más polos que 

ceros), no resulta posible aplicar directamente las aproximaciones (20) y (22). En efecto, 

si  s1 es el menor de todos los polos, el mismo razonamiento que conduce a la (20) 

permite concluir que 
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Sólo que ahora 

 

n es el 

polo más grande, 

 

Por lo cual S (1/ticc) tampoco sirve como aproximación de winf. 

 

En el caso de wsup, el motivo de esto está en que no se tuvieron en cuenta los ceros y la 

ecuación (20) es válida sólo si no hay ceros. En el caso de winf, no se tuvieron en cuenta 

los ceros faltantes para que la cantidad de ceros y de polos fuera la misma. 

Cuando winf << wsup es posible subsanar este inconveniente y a la vez simplificar aún 

más el problema. Para ello observemos primero que hay dos grupos de polos: los polos 

de baja frecuencia, que en combinación con los ceros dan origen a la frecuencia inferior 

de corte, y los polos de alta frecuencia, que definen la frecuencia superior de corte. 

Por lo general los polos de baja frecuencia son creados por los mismos capacitores que 

producen los ceros
4 

, y es fácil identificarlos porque cumplen funciones de acoplamiento 

o desacoplamiento de corriente alterna.  

 

 

                                                 
4
 Aunque no siempre es así. Ver la NOTA al final del ejemplo que sigue 
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Entre éstos se encuentran los capacitores que vinculan las etapas de un amplificador de 

corriente alterna, y los que cortocircuitan la resistencia de emisor en la polarización de 

un transistor. Al cortocircuitar estos capacitores, se eliminan simultáneamente los ceros 

y los polos de baja frecuencia, quedando únicamente los de alta frecuencia. Entonces 

puede aplicarse la aproximación (20). 

Obsérvese que se está utilizando una forma híbrida de (20), ya que en el cálculo de las 

constantes de tiempo, algunos capacitores se abren pero otros se cortocircuitan, y 

además la suma se extiende sólo a los de alta frecuencia. Si C1, ..., Ch 1  son los 

capacitores que gobiernan el comportamiento en frecuencias bajas y Ch, ..., Cn los 

correspondientes  a frecuencias elevadas, entonces (20) toma la forma 

 

 

(24) 

Donde tio’ = Constante de tiempo con Cj cortocircuitado para j = 1,..., h- rto 

para j = h,..., n, j i 

 

Para determinar la frecuencia inferior de corte se utiliza un procedimiento similar. En 

ese caso se abren todos los capacitores de alta frecuencia (es decir, los que no encuadren 

dentro de los analizados anteriormente) y luego se utiliza la correspondiente forma 

híbrida de (22): 

 

 

(25) 

Donde 

ticc’ = Constante de tiempo con Cj cortocircuitado para j = 1, ..., h- j i, y abierto 

para j = h, .., n, 

La clave de este tipo de análisis está en la posibilidad de asociar algunos capacitores a la 

respuesta en alta frecuencia y otros a la respuesta en baja frecuencia. 
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1.8.5.1 Ejemplo  

La red RC elemental de la fig. 80. Ilustra este procedimiento. En este caso hay un polo 

de baja y otro de alta frecuencia. Por simple inspección se verifica que C1 está ubicado 

como acoplamiento, y por consiguiente controla las bajas frecuencias. 

Cortocircuitándolo se obtiene el circuito de alta frecuencia sobre el cual se determinará 

la única  

 

Constante de tiempo en circuito abierto, que es la vista por C2 (en este caso al no haber 

otros capacitores para abrir, la constante de tiempo en circuito abierto ¡resulta ser en 

realidad en cortocircuito!). Se obtiene t2o' = R2C2 = 10 ms. En forma análoga, resulta 

t1cc' = R1C1 = 1 ms. De aquí resulta fácilmente 

 

 

 

 

El error es de alrededor de un 0,1% en ambos casos, con un esfuerzo de cálculo mucho 

menor. Nuevamente los errores tienden a reducir la banda de paso respecto al valor real, 

por lo cual el comportamiento real es más extenso que lo estimado. 

NOTA: Si los valores de las resistencias y de los capacitores se hubieran intercambiado 

(es decir R1 = 10 Ω, R2 = 1 Ω, C1 = 1 nF y C2 = 1 mF), C1 seguiría siendo el que 

determina la existencia del cero, pues se encuentra en el camino directo de la señal. Pero 

en cambio sería C2 el responsable del primer polo, es decir el que cancela el efecto del 
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cero. En este caso debería cortocircuitarse C2 para obtener la frecuencia superior de 

corte y abrirse C1 para determinar la frecuencia inferior de corte. 

 

1.8.5.2 Influencia de las constantes de tiempo individuales 

A partir de las ecuaciones (18) y (19) no es difícil caer en la tentación de buscar una 

correspondencia entre constantes de tiempo y polos específicos. Esta pretensión es vana 

en general, ya que queda claro que dichas ecuaciones expresan igualdades entre sumas y 

de ninguna manera entre términos de esas sumas. Sin embargo, en muchos casos es 

posible al menos individualizar qué componentes tienen mayor efecto sobre las 

frecuencias de corte, lo cual permitiría por ejemplo, variar dichos componentes a fin de 

ajustar la respuesta deseada. En el siguiente ejemplo se muestra esta situación sobre la 

determinación de la respuesta en baja frecuencia de una etapa a transistor. 

 

1.8.5.3 Ejemplo  

Consideremos la etapa amplificadora a transistor que se muestra en la fig.81 (a). El 

transistor tiene hfe = 200 y hie = 2,6 KΩ, y los otros parámetros pueden despreciarse. En 

la fig. 81 (b) se indica el modelo en pequeña señal, en el cual se ha pasivado la única 

fuente independiente (el generador de señal) a fin de calcular las constantes de tiempo en 

cortocircuito que se requieren para aplicar (22). La única resistencia en corto-circuito 

que ofrece una mínima dificultad es la vista por C2, ya que en los otros casos la fuente 

dependiente no influye. 

 

 Los valores calculados son 
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Dado que 

 

 

(26). 
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Resulta evidente que t2cc, por ser mucho menor que las otras, es la que más incide en el 

valor final de la frecuencia de corte; ello se debe al pequeño valor de R2cc. Con las 

cifras anteriores, la frecuencia inferior de corte resulta ser de 135 Hz, valor demasiado 

alto para determinadas aplicaciones (como por ejemplo en audio). 

Para ilustrar mejor la potencia de esta forma de análisis, veamos cómo permite proponer 

y evaluar mejoras en la respuesta en las bajas frecuencias de esta etapa. Supongamos que 

queremos una frecuencia inferior de 20 Hz. Una primera solución sería aumentar uno o 

más capacitores. La ecuación (26), reescrita explicitando los capacitores, 

 

(27) 

 

Muestra que aún aumentando C1 ó C3 infinitamente, la mejoría lograda sería escasa, de 

modo que es más lógico aumentar C2. Realizados los cálculos resulta un valor de C2 = 

1540 mF. Aumentando también C1 y C3, C2 puede reducirse hasta unos 650 mF, 

Pero este valor resulta aún inconvenientemente alto. La ecuación (27) indica que el 

problema se origina en el pequeño valor de R2cc, que viene dado por 

 

 

Esta resistencia puede aumentarse agregando una resistencia en serie con el capacitor o 

bien con el emisor, como se indica en la figura 82 .Esta solución implica la existencia de 

cierta realimentación en alterna que reducirá la ganancia considerablemente.
5
  El nuevo 

valor de R2cc será 

 

 

 

 

                                                 
5
 En realidad es precisamente debido a esta reducción de ganancia que se logra reducir la frecuencia 

inferior de corte. En efecto, al realimentar un sistema con un polo y un cero, tanto la ganancia como la 

frecuencia inferior de corte disminuyen en igual proporción: 1 + b. Si hay más de un polo y un cero, 

aunque la proporción ya no es la misma, siguen reduciéndose ambas. 
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Puede conservarse la polarización original tomando 

 

Dado que Re2 >> Re1, R2cc se puede aproximar por 

 

Adoptando Re1 = 82 W, y sin modificar C1 ni C3, se logra C2 = 210 mF. Si se 

incrementan C1 y C3 a 47 mF, el valor original de C1 (100 mF) resultará suficiente para 

lograr que finf = 20 Hz. 

Notemos que si en lugar de lo que hicimos hubiéramos calculado la respuesta 

frecuencial exacta del circuito, incluyendo todos sus parámetros, muy probablemente 

habríamos encontrado una expresión sumamente complicada en la cual sería casi 

imposible deducir qué parámetros son significativos y cuáles no. Lo anterior muestra 

que el método que estamos comentando no sólo es un enfoque para simplificar el 

cálculo de la respuesta en frecuencia, sino que además constituye una potente 

herramienta de análisis que permite identificar las causas principales de dicha respuesta. 

De ese modo, es posible una comprensión más intuitiva de los circuitos, lo cual resulta 

sumamente útil para resolver con éxito las dificultades que se presentan en el diseño. En 

este sentido puede compararse al método sistemático de análisis de amplificadores 

realimentados. 
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1.8.6 Modelos del transistor bipolar en alta frecuencia 

Estudiaremos algunos modelos del transistor válidos para su operación en alta 

frecuencia. 

Comenzaremos con el modelo p, el cual relacionaremos con el modelo cuadripolar de 

parámetros híbridos h, con el doble propósito de establecer los límites de aplicación de 

este último, y de encontrar expresiones que permitan obtener algunos parámetros del 

modelo  do que el modelo h tiene amplia difusión en las hojas de 

especificaciones de los transistores. 

1.8.7 El modelo híbrido π  del transistor 

En la figura 83 (b) se muestra el modelo híbrido h del transistor conectado en su 

configuración de emisor común, indicada en la parte de la figura 83 (a) que se muestra. 

 

 

Este es un modelo cuadripolar en pequeña señal cuyos parámetros hie, hre, hfe y hoe 

permiten relacionar las variables de entrada y salida a través del sistema de ecuaciones  

 

 

 

 

(28) 
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Los parámetros h tienen la ventaja de que son fáciles de medir en forma directa o 

indirecta
6
 
 
y describen al transistor bastante bien en baja frecuencia. Por esta razón se ha 

popularizado su inclusión en las hojas de datos de los transistores. Sin embargo, 

adolecen de algunos defectos que les restan valor para ciertas aplicaciones. En primer 

lugar, dependen fuertemente de varias condiciones de funcionamiento tales como el 

punto de polarización, la temperatura y la frecuencia, y las respectivas leyes de variación 

no admiten una representación matemática sencilla. Esto se debe a que los parámetros 

del modelo de la figura 83 (b) no tienen una relación demasiado directa con los 

fenómenos físicos dentro del transistor. En segundo lugar, más allá de unas pocas 

decenas de kHz los parámetros dejan de ser números reales y su variación con la 

frecuencia se hace muy ostensible, sin que su comportamiento sea fácil de modelizar por 

medio de elementos circuitales concentrados. 

El modelo híbrido p, representado en la figura 84, permite superar las dificultades del 

modelo h. En primer lugar, cada componente refleja algún fenómeno físico dentro del 

transistor. En segundo lugar, los valores de los componentes pueden deducirse, en su  

 

 

 

                                                 
6
 La medición indirecta se hace por determinación de las pendientes de las curvas estáticas. Por 

ejemplo, hfe es la pendiente de la curva Ic vs. Ib en un punto de trabajo especificado 
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Mayoría, de las condiciones de operación, o bien de datos de fabricación del dispositivo, 

a través de ecuaciones sencillas. En otros casos, pueden obtenerse también en forma 

simple a partir de valores fácilmente medibles. Por último, los parámetros del modelo 

híbrido π se mantienen razonablemente constantes con la frecuencia hasta frecuencias 

bastante altas, de modo que el modelo es un auténtico modelo circuital. 

1.8.8 Parámetros del modelo π 

Estudiaremos a continuación los diferentes parámetros del modelo p, relacionándolos 

cuando sea posible, con los parámetros h. Los tres parámetros más fundamentales del 

modelo π son gm, π y π p. El valor de gm puede obtenerse a partir de la ecuación de 

Ebers y Moll aproximada para polarización directa:. 

 

(29) 

 

Donde Is es la corriente de saturación, y Vt la tensión térmica dada por Vt = kT/q, 

-23
 J/K la constante de Boltzmann, T, la temperatura absoluta y q 

-19 C, la carga del electrón. Derivando (29) respecto a Vb'e se obtiene  

 

 

(30) 

Así, gm resulta ser un parámetro físico, completamente independiente de la frecuencia y 

del tipo de transistor (y por consiguiente de su geometría y dimensiones). Sólo depende 

de la temperatura y de la corriente de polarización. Obsérvese que esto es válido porque 

gm amplifica la tensión desarrollada en la juntura propiamente dicha, es decir Vb'e, y no 

la tensión base-emisor, que incluye una caída de tensión óhmica adicional (debida a rx). 

La resistencia p, por simple comparación con el modelo h en baja frecuencia, resulta ser 

 

 

(31) 
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Se observa que p, a través de hfe, depende fuertemente del tipo de transistor, y hasta de 

la unidad particular, de allí que no se pueda obtener sin un conocimiento directo de hfe 

(ya sea a través de las especificaciones o de su medición, o estimándola). Obsérvese 

especialmente que aunque hfe varía con la frecuencia, y hasta se vuelve un número 

complejo, ello no ocurre con p, ya que la ecuación (31) sólo es válida en baja 

frecuencia.  

La capacidad 

la base. Tiene dos componentes, cada una de las cuales responde a un mecanismo 

diferente: 

 

 

(32) 

Cb refleja el fenómeno de difusión de portadores (inyectados desde el emisor) en la 

base. Esto demora cierto tiempo que es asimilable al proceso de carga de dicho 

capacitor. 

Viene dado por 

 

           

(33) 

Donde tf es el tiempo de tránsito directo (forward) de los portadores en la base, es decir 

el tiempo medio que demora un portador en cruzar la base. En cuanto a eje, aparece por 

el hecho de que en la juntura base-emisor se genera una zona de carga espacial de 

distinto signo a uno y otro lado de la unión. El valor de la carga acumulada varía con la 

tensión aplicada. En polarización directa, esta capacidad adquiere un valor máximo 

cerca de la tensión con que se polariza la base. De todas maneras, dicho valor, que puede 

estimarse en 1 pF, se puede despreciar en general, y trabajar con la aproximación  

 

(34). 
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Dado que tf es un parámetro físico del transistor imposible de medir en forma directa, es 

interesante disponer de alguna expresión que permita determinar 

dato experimental de fácil obtención. Dicho dato es la frecuencia de transición, fT, 

definida como aquella frecuencia a la cual el módulo de la ganancia de corriente con la 

salida en cortocircuito se hace 1, es decir 

 

 

(35) 

En la próxima sección veremos que 

 

 

(36) 

 

De donde, teniendo en cuenta que >> ,  resulta 

 

 

(37) 

 

Pasemos ahora a los restantes parámetros. La resistencia de salida ro es la resistencia 

incremental del colector con la juntura base-emisor en cortocircuito, es decir: 

 

(38) 

 

En la figura 85 se muestran las curvas de Ic vs. Vce, junto con la extrapolación de la 

zona activa de cada curva hasta llegar a Ic = 0. Se observa el interesante hecho de que 

todas las prolongaciones se interceptan aproximadamente en un mismo valor de tensión 

- VA, donde VA es la llamada tensión de Early, cuyo valor suele estar entre 50 y 100 V 

y es constante para cada transistor. De aquí puede obtenerse por simple semejanza de 

triángulos la pendiente de cada curva: 
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De donde resulta 

 

(39) 

En conclusión, la resistencia de salida disminuye al aumentar la corriente de colector. 

Por último, si despreciamos 

nuevamente, válida en baja  frecuencia: 

 

(40) 

Que permite calcular ro a partir de los datos del modelo h en baja frecuencia. 

 

 

La capacidad 

de base- colector polarizada inversamente
7
  puede calcularse con la siguiente fórmula: 

 

 

 

                                                 
7
 La fórmula es válida hasta una tensión directa de yo/2, razón por la cual la capacidad correspondiente 

de la juntura base-emisor no se puede calcular con esta fórmula. 
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Donde es la barrera interna de potencial, o potencial que se genera en la juntura en 

ausencia de polarización externa (es del orden de 600 mV), y mo es el valor que asume 

 

despreciarse frente a   capacidades van sumadas.  

La resistencia   

 

 

(42) 

Aunque su valor puede obtenerse con mayor precisión si se conoce hre. La expresión, 

que se obtiene aplicando la definición cuadripolar de hre en el modelo p, es: 

 

(43) 

 

Finalmente, la resistencia extrínseca de base, rx, es la resistencia óhmica de la base. 

Depende algo de la frecuencia, aunque su valor es en general más pequeño que p, por 

lo cual puede despreciarse hasta frecuencias relativamente altas, es decir, mientras la 

reactancia que ofrece 

determinar por medio de 

 

 

(44) 
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Debe tenerse en cuenta que dado que hie y 

alguna de ellas o en ambas implica un error mucho mayor en rx, aunque si ello ocurre, es 

porque rx << p, y entonces rx podría despreciarse sin ocasionar errores importantes. 

 

1.8.9 Limitaciones de los modelos h y π 

El modelo híbrido h se especifica por lo general con valores reales, lo cual significa que 

su validez se extenderá hasta aquellas frecuencias en las cuales la componente 

imaginaria no provoque un error importante, lo cual, desde luego, depende de la 

aplicación. En términos generales podemos suponer que el modelo es válido cuando la 

componente imaginaria no supera el 10% de la componente real.  

A fin de aplicar este criterio, calculemos primero los parámetros h utilizando el modelo 

p. Resulta 

 

(45) 

 

 

(46) 

 

 

(47) 

 

 

(48) 

 

Vemos que la frecuencia b, dada por 

 

 

(49) 
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Es la frecuencia de corte de la ganancia de corriente en cortocircuito, es decir donde |hfe| 

cae 3 dB. Se denomina frecuencia de corte 

por 

  

 

(50) 

Teniendo en cuenta que rx << p, representa también la frecuencia a la cual hie cae 3 

dB respecto de su valor en corriente continua. 

De acuerdo al criterio enunciado precedentemente, la validez de los parámetros hfe y hie 

sólo se extendería hasta alrededor de b/10. Sin embargo, en los casos en los que sólo 

interese el módulo, el error cometido en esa frecuencia será del 0,5%, lo cual puede ser 

innecesariamente preciso, especialmente considerando los errores por dispersión de los 

valores especificados en las hojas de datos. En b/2 el error en el módulo será de apenas 

un 12%, y aún llegando hasta 

aplicaciones. 

En cuanto a hre y hoe, ambas expresiones contienen un cero correspondiente a una 

frecuencia 1 / p<< b. Esto implica que hre y hoe comienzan a crecer ya a 

frecuencias relativamente bajas, en general del orden de unas pocas decenas de kHz. 

Como los valores en corriente continua de estos parámetros son pequeños, podría creerse 

que aun a frecuencias mayores que 1 / pm introducidos no son 

importantes. Sin embargo, para valores muy altos de resistencia de carga el aumento 

temprano de hoe puede introducir grandes errores inclusive a frecuencias mucho 

menores que b. Esta, situación suele darse en las etapas en emisor común con carga 

activa (fuente de corriente), típicas de muchos circuitos integrados. 

Resumiendo, el modelo h real puede considerarse válido con toda seguridad hasta 1 / 

pm. . A partir de allí, según las aplicaciones su validez puede llegar a extenderse 

hasta b. 
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La ecuación (45) puede utilizarse para calcular la frecuencia de transición, reemplazando 

s por  )| = 1. Se obtiene  

 

 

(51) 

 

O bien, considerando que << m 

 

 

(52) 

Ecuación que ya utilizamos en (36). Es importante observar que realmente el modelo 

híbrido 

debe sorprender que al medir efectivamente la frecuencia a la cual |hfe(w)| = 1 se 

obtenga un valor distinto del que predice esta ecuación. 

Sin embargo, las ecuaciones (51) y (52) son lo suficientemente útiles como para llevar a 

redefinir fT de modo que las mismas resulten válidas. Para ello se considera fT como la 

frecuencia a la cual la extrapolación de la asíntota de hfe (y no la propia hfe) se vuelve 1. 

Esto tiene la ventaja de que permite todavía una medición bastante directa. En efecto, 

basta medir |hfe| a una frecuencia f1 varias veces mayor que 

y entonces dado que sobre la asíntota vale  

 

 

 

(Por ser un polo esencialmente de primer orden), se obtiene 

 

(53) 

En muchas hojas de datos, efectivamente se suministra |hfe| a cierta frecuencia bastante 

Elevada en lugar de dar fT. En la fig. 86 se muestra la gráfica de |hfe| en función de la 

frecuencia. 
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El modelo híbrido  

debido a dos hechos. El primero es la inevitable existencia de unas capacidades parásitas 

o extrínsecas entre cada par de terminales del transistor que no se tuvieron en cuenta en 

el modelo de la figura 87. El segundo hecho es que a muy altas frecuencias la base no 

puede modelizarse por medio de elementos de circuito con parámetros concentrados, 

sino que se comporta más bien como una línea de transmisión con parámetros 

distribuidos. En la figura 87 se muestra un modelo circuital aproximado que podría 

utilizarse hasta frecuencias más altas. Una mejor aproximación podría conseguirse si se 

sustituyen rx y Cbe por una escalera RC, que aproximen mejor la cualidad de línea de 

transmisión que presenta la base. Este modelo es demasiado complejo para su utilización 

práctica, salvo en los programas de simulación para computadora. 
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Si se prescinde de las capacidades extrínsecas, se encuentra que el modelo híbrido  

 frecuencia de corte transversal, fb, dada por la 

fórmula 

 

 

(54) 

 

Normalmente es rx << y >> m, de manera que se puede aproximar por 

 

 

(55) 

 

Comparando con la (50), vemos que fb >> b, lo cual muestra claramente la 

superioridad del modelo   

Uno de los mayores inconvenientes del modelo 

medir con gran exactitud algunos de sus parámetros (como rx, Xm, pm), y esto es una 

limitación práctica que, en efecto, obstaculiza su empleo generalizado para cálculo de 

circuitos. A pesar de ello, sigue siendo una herramienta teórica de inigualable potencial 

para evaluar la respuesta de diversos circuitos. Así, muchas de las características de los 

circuitos integrados lineales pueden predecirse por medio de este modelo. De hecho, a 

diferencia del modelo h (y también del y) es un modelo circuital, cuyos elementos son 

componentes circuitales estándar, como resistencias, capacitores y fuentes dependientes 

reales. 

1.8.10 Simplificaciones del modelo   

Según el rango de frecuencias, es posible simplificar el modelo  

aproximaciones. Para ello notemos que siempre se verifica que 
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(56) 

Entonces, para frecuencias menores que 1 / 2p.m.se pueden despreciar ambos 

capacitores, obteniéndose un sencillo modelo independiente de la frecuencia. Para una 

frecuencia f comprendida en la banda 

 

 

 

Puede despreciarse  

Finalmente, ppara f > 1 / 2p.pp.p,  se pueden despreciar las dos resistencias p

ya que entonces predominan ambos capacitores. Sin embargo, en este rango de 

frecuencias caben las limitaciones ya comentadas. Estas aproximaciones son útiles 

porque permiten trabajar con circuitos equivalentes más sencillos. 

 

1.8.11 Ejemplo de aplicación del modelo  

En el siguiente ejemplo veremos una aplicación del modelo 

las constantes de tiempo. 

 

1.8.12 Ejemplo 

Consideremos el circuito de la figura 8, en el cual supondremos que hfeo = 200, fT = 

100 MHz,         VA = 50 V, X 

2 mA. Buscamos determinar la frecuencia superior de corte cuando el generador tiene 

una resistencia Rg = 1 Ω. Para ello, cortocircuitamos los capacitores de acoplamiento y 

de desacoplamiento, dado que están vinculados con el grupo de polos y ceros de baja 

frecuencia. Quedan en cambio los capacitores del modelo p. Aplicando las ecuaciones y 

aproximaciones de la sección anterior, el circuito equivalente resulta ser el que se 

muestra en la fig. 88. Observemos que dado que = 50 W, la hemos despreciado. 
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Llamemos 

 

 

 

Donde Rb = 21 y Rc // Rl = 667 Ω. Podemos aproximar la frecuencia (superior) de corte 

fsup por 

 

 

 

(57) 

 

Donde 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 169 

a 

resistencia vista por X  

 

 

y calculamos la tensión V, como se muestra en la figura 89. Resulta: 

 

 

 

Reemplazando, se tiene 

 

 

 

Resulta un valor bastante pequeño comparado con fT, pero si se considera que en fT el 

transistor deja de tener ganancia de corriente, es lógico esperar que la máxima ganancia 

se mantenga sólo hasta una frecuencia bastante menor que fT. 

 

1.8.13 El modelo ―y‖ del transistor 

Vimos en la sección anterior que el modelo 

que pueden aplicarse con ventaja técnicas convencionales de análisis y resolución de 

circuitos. En particular, se puede utilizar el teorema de las constantes de tiempo para 

estimar la frecuencia de corte de un amplificador a transistores. Pero precisamente por 

ser un modelo circuital con parámetros concentrados, no permite una representación 
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demasiado exacta del comportamiento de un dispositivo de naturaleza distribuida como 

el transistor, especialmente en la región de las altas frecuencias. Si a lo anterior se 

agrega la dificultad para medir los parámetros del modelo en forma directa, se concluye 

que el modelo 

cuadripolares, en cambio, por no estar atados a una representación  circuital con 

elementos estándar, y porque los cuatro parámetros que caracterizan unívocamente su 

comportamiento son relativamente fáciles de medir con exactitud, no presentan estos 

inconvenientes. Tal como se señaló para el caso del modelo h, los parámetros  medidos 

dependen de las condiciones de operación como el punto de polarización, la 

temperatura, y especialmente la frecuencia. A primera vista esto parece constituir un 

inconveniente ya que sería necesario especificar los parámetros en numerosas 

Condiciones para caracterizar el funcionamiento del transistor en forma más o menos 

completa. Sin embargo, en general las aplicaciones de alta frecuencia suelen ser de 

banda angosta y en frecuencias bastante definidas, razón por la cual bastaría especificar 

los parámetros de los transistores en dichas frecuencias (por ejemplo,  a  la  frecuencia  

intermedia de  TV). De  hecho,  la  mayoría  de  los transistores de alta frecuencia se 

fabrican para aplicaciones específicas, y por lo tanto con rangos de frecuencia 

establecidos, y los parámetros se dan para esas frecuencias. 

De los seis posibles juegos de parámetros cuadripolares, el que resulta más cómodo  de 

medir en alta frecuencia es el juego de parámetros y (admitancia), que da origen al 

modelo pseudocircuital
8
 de la figura 90a. 

 

 

 

 

 

                                                 
8
 Lo consideramos un modelo “pseudocircuital” porque sus elementos no representan componentes 

estándar como resistencias, capacitores, y fuentes controladas independientes de la frecuencia. 
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Los parámetros yie, yre, yfe e yoe permiten vincular las variables de entrada y salida a 

través del sistema de ecuaciones 

 

 

 

(58) 

 

Lo más usual en las hojas de datos es encontrar los parámetros expresados a una o más 

frecuencias de interés. A veces los parámetros se suministran en módulo y fase, y otras 

veces se da la parte conductiva y la capacitiva. Si el subíndice x representa cualquiera de 

los cuatro parámetros y, entonces se tiene por definición 

 

(59) 

En algunos casos, en los que además del valor a determinada frecuencia wo es esencial 

la forma en que varían los parámetros alrededor de dicha frecuencia (como en el análisis 

de osciladores o de amplificadores sintonizados), se puede obtener un desarrollo de 

Taylor de primer grado (o mayor, si fuere necesario), de la forma  

 

 

(60) 
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Los valores de gx' y de Cx' se pueden determinar si se conoce yx en wo y en otra 

frecuencia próxima, por ser simplemente las pendientes de las gráficas de la parte real e 

imaginaria de yx  respectivamente. 

Aplicando las correspondientes definiciones de los parámetros que surgen de este 

sistema, pueden calcularse en forma directa los parámetros y a partir del modelo híbrido 

. Dado que trabajaremos en alta frecuencia, despreciaremos la resistencia r en todos los 

casos. Se obtiene 

 

(61) 

 

 

(62) 

 

 

(63) 

 

 

(64) 

 

 

De (61), vemos que la frecuencia de corte de yfe resulta ser la frecuencia de corte 

transversal dada en (54) como el límite de validez del modelo . Estas relaciones 

permiten, entre otras cosas, determinar algunos de los parámetros del modelo 

de medidas de los parámetros y. Así, por ejemplo, a partir de (61) se puede calcular rx 

en alta frecuencia, teniendo en cuenta que entonces podemos aproximar 
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Recordando la ecuación (52), se obtiene 

 

 

(65) 

 

 

Dado que (61) es válida sólo hasta fb, a los fines de esta fórmula yfe debe medirse a una 

frecuencia     f < fb. 

 

 

1.8.14 Un ejemplo: el amplificador sintonizado 

 

Los amplificadores sintonizados son circuitos muy útiles cuando es necesario amplificar 

señales comprendidas en un rango muy estrecho de frecuencias, requiriéndose al mismo 

tiempo atenuar toda otra señal fuera de dicha banda. Los amplificadores de frecuencia 

intermedia de los receptores superheterodinos constituyen un ejemplo de dicha situación. 

Debido a lo elevado de la frecuencia de operación de estos amplificadores, es 

conveniente utilizar el modelo y para los transistores que intervienen en ellos. En la 

figura 91 (a) se muestra un amplificador sintonizado de una etapa que utiliza un circuito. 

Tanque RLC en el colector, y en la fig. 91 (b) se muestra el circuito equivalente para alta 

frecuencia que utiliza el modelo y del transistor. Si para simplificar suponemos que el 
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Generador de señal V1 es ideal, entonces ni R1//R2, ni yie, ni la fuente dependiente yre 

vce tienen ningún efecto. Entonces, por cálculo directo se obtiene 

 

 

 

Si llamamos wo a la frecuencia angular de resonancia, y si aproximamos yfe e yoe con 

un polinomio de Taylor de primer grado alrededor de wo (aún desconocido), tendremos 
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Debido a que L y C son grandes, wC 



cuando la parte imaginaria del denominador se anula. Reemplazando 

frecuencia wo se tendrá, entonces, 

 

 

 

De donde 

 

 

 

A esa frecuencia, 

 

 

 

 

Vemos cómo el modelo y nos permite llegar rápidamente a la frecuencia de resonancia y 

a la ganancia en resonancia. Con algo más de cálculos se podría obtener también el 

ancho de banda y la ganancia de potencia. El mismo cálculo realizado sobre el modelo  π 

exactitud quedaría limitada a frecuencias menores que fb. 

 

1.8.15 El transistor de efecto de campo (fet) en alta frecuencia 

En la figura 92 (a) se muestra un transistor de efecto de campo (field effect transistor, 

FET), y en la figura 92 (b) su modelo en pequeña señal. En él se pueden apreciar, 

además de los elementos usuales para baja frecuencia, es decir el generador de corriente 

controlado por la tensión entre compuerta (gate) y fuente (source) y la resistencia de 

salida, tres capacidades: Cgs, Cgd y Cds. En los FETs integrados se agrega, además, 
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Una capacidad extrínseca entre la compuerta y el substrato. El valor de la 

transconductancia gm puede calcularse a partir de la expresión aproximada del 

comportamiento en gran señal, es decir 

 

 

(66) 

Donde Vp es la tensión de estrangulamiento (pinch-off) e Idss es la corriente de drenaje 

para Vgs = 0. Esta expresión es válida cuando Id alcanza la zona llamada de 

―saturación‖ (que no debe confundirse con la saturación de un transistor bipolar), es 

decir la zona de corriente aproximadamente constante. Para obtener gm derivamos 

respecto a Vgs, resultando: 

 

            

(67) 

Vemos que, a diferencia de lo que sucede con un transistor bipolar, en el caso del FET la 

transconductancia aumenta con la raíz cuadrada de la corriente (en este caso Id, corriente 

del terminal drenador (drain)). 

 

Para obtener ro, tengamos primero en cuenta que la corriente en cortocircuito dada por 

(66) sólo es válida para bajos valores de Vds. Al crecer Vds, Id también aumenta, y lo 
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hace con pendiente 1/ro, de suerte tal que prolongando la recta de la zona de saturación 

hasta cortar el eje horizontal (eje de las Vds) se obtiene un punto común a todas las 

corrientes, en forma similar a lo que ocurría con el transistor bipolar (figura 2.18). Dicho 

valor, denominado VA, es similar a la tensión de Early para el transistor bipolar, y su 

valor típico es de unos 100 V. Resulta, entonces, que 

 

 

(68) 

 

Dado que en funcionamiento normal, entre drenaje y compuerta y entre fuente y 

compuerta existe una juntura polarizada inversamente, se tiene 

 

(69) 

 

 

(70) 

 

En lugar de la raíz cuadrada de la ecuación (41) aparece una raíz cúbica, debido a que 

este tipo de juntura es gradual. La capacidad Cds es una capacidad entre electrodos, 

independiente de la polarización. 

1.1.816 Relación entre respuesta en frecuencia y transitoria 

 

La relación entre las respuestas en frecuencia y transitoria de un sistema es muy 

importante, especialmente porque del ensayo frecuencial es posible deducir el 

comportamiento transitorio y viceversa. 
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1.8.17 Respuesta al escalón de un pasabajos de primer orden 

Consideremos un sistema (ya sea electrónico, mecánico, etc.) con un polo de primer 

orden, es decir 

 

(71) 

 

Cuyo diagrama de Bode se muestra en la figura 93 (a). Si lo excitamos con un escalón  

 

 

De amplitud Xo: 

 

(72) 

la transformada de la respuesta será 

 

 

 

Desarrollando en fracciones simples 
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Resulta fácil aplicar la transformación inversa de Laplace obteniéndose 

 

(73) 

 

Donde Yo = ao Xo. Llamando constante de tiempo a 

 

 

(74) 

La (73) se puede escribir como 

 

 

(75) 

Forma muy utilizada porque permite una suerte de normalización de la respuesta relativa 

a la constante de tiempo. 

La evolución de la respuesta se muestra en la figura 93 (b), en la cual se han indicado 

algunos de sus valores característicos y propiedades. En primer lugar para t 

respuesta tiende al valor Yo, es decir la amplitud del escalón por la ganancia en 

continua. 

Otra particularidad es que la prolongación de la tangente al origen de la respuesta 

alcanza el valor final Yo en un tiempo igual a dicha constante de tiempo. En dicho 

tiempo la verdadera respuesta en realidad llega a un 63,2% de Yo. El tiempo de subida ts 

es otro parámetro comúnmente utilizado para evaluar la respuesta a un escalón. Se lo 

define como el tiempo necesario para que la respuesta pase del 10 % al 90 % de su valor 

final. Para un sistema de primer orden, también está vinculado con la constante de 

tiempo, ya que vale 

 

 

(76) 
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1.8.18 Respuesta al escalón de un pasaaltos de primer orden 

 

Consideremos ahora un sistema con un polo y un cero en el origen, es decir 

 

            

(77) 

En la figura94 (a) se ha dibujado su diagrama de Bode. Si excitamos este sistema con un 

escalón como el de la ecuación (71) la transformada de la respuesta será 

 

 

Que corresponde a una respuesta 

 

(78) 

O bien 

 

(79) 

Cuya evolución se ilustra en la fig.94 (b), con valores característicos correspondientes a 

los ya descriptos para el caso anterior. Se observa que las propiedades de ambas 

respuestas son similares. 
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1.8.19 Respuesta al escalón de un pasa banda de primer orden 

Consideremos ahora un sistema cuya función de transferencia es el producto de las dos 

funciones analizadas previamente, es decir 

 

 

(80) 

 

Donde winf es la frecuencia (angular) inferior de corte y wsup la superior. Supondremos 

además que 

 

 

En la figura 95 se ha trazado el diagrama de Bode correspondiente a este tipo de sistema. 

Nuevamente excitaremos el sistema con un escalón como el de la ecuación (72). La 

transformada de la respuesta será ahora 

 

 

Que, desarrollada en fracciones simples, es 
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Aplicando la transformación inversa resulta 

 

 

(81) 

Analicemos primero el caso en que 

 

(82) 

Entonces vale la aproximación 

 

(83) 

O bien, en términos de las constantes de tiempo tinf y tsup, 

 

(84) 

 

Debido a (82), tinf >> tsup. Estudiaremos el comportamiento de cada exponencial para 

tiempos pequeños y grandes. Si t << tinf, la primera exponencial es aproximadamente 

igual a 1, de modo que (84) puede a su vez aproximarse por 

 

(85) 

que coincide con (75). De manera que poco después del escalón, la respuesta se 

comporta tal como lo haría un pasabajos de frecuencia (angular) de corte wsup, es decir 

como si el cero y el polo de baja frecuencia no existieran. De un modo intuitivo (aunque 

poco riguroso), se puede considerar que el flanco muy rápido del escalón corresponde a 

frecuencias muy altas, por lo cual s es grande y entonces en (79) 

 

 

Si ahora t >> tsup, la segunda exponencial de (84) se aproxima a 0, por lo que 

 

(86) 
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que coincide con (79). Esto significa que mucho después del flanco, la respuesta 

corresponde a la de un pasaaltos con frecuencia (angular) de corte winf, o lo que es lo 

mismo, el sistema se comporta como si el polo de alta frecuencia no existiera. 

Intuitivamente, el comportamiento para tiempos mucho mayores que tsup corresponde a 

frecuencias mucho menores que wsup, y entonces s/wsup puede despreciarse en (80).  

Luego vale la aproximación 

 

 

 

Todo esto indica que la separación en bandas de frecuencias bajas y altas en forma casi 

independiente que tiene lugar en la respuesta en frecuencia cuando winf << wsup 

también se manifiesta en la respuesta transitoria. En la figura 96 se representa la 

respuesta al escalón típica. Se observa que antes de que la primera exponencial (con 

constante de tiempo tinf) comience a bajar apreciablemente, ya se extinguió la otra (con 

constante tsup). 

 

 

Por último, si winf no es mucho menor que wsup, entonces (81) no admite 

simplificaciones 

y por consiguiente ambas exponenciales tienen importancia en todo momento, 

obteniéndose una respuesta como la indicada en la fig. 97, alcanzando un máximo menor 

que Yo. 
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1.9 Osciladores y Generadores de Señal 

1.9.1 Introducción: 

Un oscilador es un circuito que produce una oscilación propia de frecuencia, forma de 

onda y amplitud determinadas. 

Aquí se estudiarán los osciladores senoidales. 

 

 

 

 

                        Fig. 98 

1.9.2 Enfoque intuitivo: 

Se vio en estabilidad que un sistema realimentado podía ser oscilante. Aprovecharemos 

esta particularidad. 

Supongamos que hemos encontrado una frecuencia para la cual, al abrir el lazo e 

inyectar a la entrada una señal xi de dicha frecuencia, resulta que a su salida 

obtendremos xr = -xi entonces puede  reemplazarse xr por –xi sin que modifique el 

funcionamiento. 

 

   

  Fig. 99 

Por lo tanto el circuito sigue oscilando sin entrada. 

 

 

 

 

 

                                 Fig. 100 
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La condición anterior se da sí: 

xi . a . b = -xi, 

es decir: 

a .  -1 

1.9.3 Enfoque por estabilidad: 

Buscamos tener una salida senoidal pura, sin entrada. Ello significa que el sistema tiene 

una respuesta libre senoidal. 

 

Entonces los polos deben estar en el eje imaginario. 

 

 

 

 

 

 

                                          Fig. 101 

 

Ello significa que 1 + a. b tienen polos imaginarios +jωo es decir que: 

                              a(jo) . jo= -1 

 

Esto se denomina ―CRITERIO DE BARKHOUSEN‖, el cual se subdivide en: 

                              arg(a(jo) . jo= 180 

                               |a(jo) . jo| = 1 
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1.9.4 Consideración de orden práctico: 

Puede ocurrir que uno logre que se cumpla el criterio de Barkhousen, pero por derivas 

térmicas, envejecimiento o dispersión de parámetros los polos pueden desplazarse hacia 

el eje real positivo o negativo. En este último caso, las oscilaciones desaparecen: 

 

 

 

 

Fig. 102 

 

 

Si los polos se desplazan al eje real positivo, tienden a aumentar de amplitud: 

 

 

 

 

 

 

 

 

  Fig. 103 

La amplitud aumenta hasta que comienza la saturación. 

Esto puede explicarse mejor teniendo en cuenta que la saturación puede interpretarse 

como una variación de ganancia: 

 

 

 

 

                                          Fig. 104 
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Al variar la ganancia varía la posición de los polos, es decir se tiene un lugar de las 

raíces. Si la amplitud aumenta mucho, en el sistema empieza a bajar la ganancia, por lo 

cual los polos se  desplazan retornando al eje imaginario 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

                                        Fig. 105 

 

De modo que es preferible que los polos estén en la parte real positiva pues a través de 

una ―Realimentación negativa‖ a nivel de amplitud dicha amplitud no crece 

indefinidamente. En Resumen aumenta la amplitud  

la amplitud, volviendo al valor anterior. 

Sin embargo, más detalladamente lo que ocurre es: 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 106 
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Durante t se pierde la linealidad. En ese lapso los elementos de almacenamiento (C y 

L) se reacomodan y cuando entra de nuevo en la zona lineal empieza una nueva senoide 

modulada por una exponencial creciente. 

No debe confundirse esto con un recorte. De ser así, la onda sería cada vez más 

cuadrada, conforme aumentara la pendiente de cruce por cero. 

De lo anterior resulta que la condición de Barkhousen de diseño es: 

Re [a(jo) . jo>~ 1 

                               Im[a(jo) . jo= 0 

 

 

 

1.9.5 Método de apertura del bucle: 

 

 

 

 

Fig. 107 

La anterior es una configuración típica de osciladores. Hemos llamado a y H a las 

ganancias de tensión de los bloques básicos y de realimentación. Para llevarlo a una de 

las configuraciones de realimentación cuadripolar: 

 

 

 

 

Fig. 108 

Con  -H 
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-1, es decir a. (-H) = -1 en definitiva se obtiene a.      

H =1. 

Esto equivale a abrir el lazo, excitar con v1 y obtener v1’: 

 

 

 

 

 

 

Fig. 109  

 

Debiendo cumplir: 

 

 

 

 

 

 

Fig. 110 

 

1.9.6 Esquema general de osciladores: 

El esquema es el siguiente: 

 

 

 

 

 

 

Fig. 111 
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Donde el amplificador puede ser cualquier elemento activo: Transistor bipolar, FET, 

Amplificador operacional, Triodo, Compuerta lógica, etc. 

Suponiendo el siguiente modelo: 

 

 

 

 

                                                      Fig. 112 

Resulta: 

 

Fig. 113 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Sí Zk = jXk entonces: 

 

 

 

Por lo que debe ser: 

X1 + X2 + X3 = 0 

X1 + X3 = -X2 
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A esa frecuencia 

 

 

Debe ser: 

 

 

 

Por lo tanto si gm > 0 (Esto ocurre en conexión emisor común) entonces X1 y X2 deben 

ser del mismo signo y por lo tanto X3 de signo diferente. Obtenemos entonces los 

siguientes tipos de osciladores: 

L1, L2, C3 (HARTLEY) 

C1, C2, L3 (COLPITTS) 

Si gm < 0 (Caso que se presenta en las conexiones en base común y colector común) 

entonces X1 y X2 deben ser de distinto signo y por lo tanto X3 puede ser de cualquier 

signo. 

L1, C2, C3 C1, L2, C3 (HARTLEY) 

L1, C2, L3 C1, L2, L3 (COLPITTS) 

En una forma simplificada podemos mostrar los siguientes esquemas: 

 

 

 

 

 

     Fig. 114 

 

 

Fig. 114 
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1.9.7 Polarización Choques: 

Ejemplificaremos un oscilador Colpitts a transistores. En principio: 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

    Fig. 115 

Los inconvenientes que presenta el circuito anterior son: 

L3 cortocircuita en polarización colector y base, y Rc queda en paralelo con ho, 

reduciéndola mucho, exigiendo por lo tanto un gran gm. 

Como solución se puede presentar el siguiente circuito: 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 116 
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El que en señal representa el siguiente circuito: 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 117 

 

El choke es una bobina que representa una baja impedancia en continua y un circuito 

abierto a la frecuencia de trabajo.  

No puede evitarse la presencia del paralelo de R1y R2 en paralelo con lo cual complica 

las formulas. 

La amplitud de oscilación está dada por la no linealidad más próxima al punto de 

trabajo. 

Supongamos que en lugar del choke hay una red RC, entonces 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 118 
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Si está el choke, la limitación será siempre la saturación del transistor, pues ya no hay 

restricciones para el colector. 

 

 

 

 

 

 

 

   Fig. 119 

 

Trataremos de demostrar que el oscilador con choke cumple las anteriores 

observaciones. 

 

 

 

 

 

 

 

   Fig. 120 

Vemos por lo tanto que: 

 

 

 

Sabiendo también que: 
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La condición para que el transistor no se corte es: 

 

 

 

Si I = ICQ el transistor apenas se corta y por lo tanto: 

 

 

 

Con lo cual obtenemos la condición para que el transistor no sature: 

 

Por lo tanto debe funcionar siempre con: 

 

 

 

Entonces la amplitud de vs es: 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 121 
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En las formas de tensión anteriores vemos que la salida de tensión del oscilador queda 

limitada por la tensión en la saturación y por la corriente nula en el corte. 

Vemos que los mejores puntos de polarización del transistor son: 

a) Tensión de reposo igual a la tensión de alimentación (Choke sin resistencia en el 

colector). 

b) Corriente de reposo lo más elevada posible (Tiene como inconveniente el consumo de 

este oscilador). 

1.9.8 Oscilador sintonizado por colector. 

Se presenta el siguiente circuito: 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 122 

Este oscilador tiene como ventaja el tener un circuito sintonizado en la salida, el LC 

filtra las deformaciones dando una excelente forma de onda senoidal. 

Para analizar este oscilador abrimos el lazo y queda: 

 

 

 

 

Fig. 123 
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Buscamos que: 

 

 

En un transformador: 

 

 

 

 

 

 

 

 

    Fig. 124 

En nuestro caso: 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Además: 
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Haciendo la equivalencia S = j .  

 

 

 

 

 

 

 

 

En esas condiciones: 

 

 

 

 

 

 

 

1.9.9 Aplicaciones: 

Los osciladores LC se aplican para frecuencias mayores de 100KHz, ya que a 

frecuencias menores, el factor de mérito Q de las bobinas es malo y según veremos, la 

estabilidad de frecuencia será pobre. Entre las aplicaciones de estos se encuentran la 

generación de frecuencia intermedia y de portadoras para transmisión de 

radiofrecuencia. 
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1.9.10 Osciladores de baja frecuencia. 

Para frecuencias menores que 100KHz, se trata de evitar el uso de bobinas, surgiendo en 

los osciladores RC. Ejemplo de esto son: 

a) Por rotación de fase 

b) Por puente de Wien 

1.9.11 Oscilador por rotación de fase. 

Consiste en utilizar un elemento activo y una cascada de células RC que producen, cada 

una, una rotación de fase de 90º que sumadas dan como máximo una rotación de fase 

270º. 

 

 

 

 

 

 

    Fig. 125 

Para alguna frecuencia se obtiene una fase de 180º que es lo que se necesita para obtener 

el  ―CRITERIO DE BARKHOUSEN‖. 

La salida se obtiene de la salida del elemento activo. 

 

 

 

 

 

 

    Fig. 126 
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El estudio de este oscilador comienza con la apertura del lazo: 

Puede verificarse que: 

De donde: 

 

 

 

 

Por lo que sí debe ser: 

Entonces se obtiene: 

Bajo esas condiciones  

Para que el circuito oscile debe ser: 

Por lo tanto debe ser un amplificador inversor con ganancia mayor que 29. 
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Fig. 127 

En el ejemplo con BJT debe ser R1//R2//hie = R de lo contrario, si bien oscila, lo hace a 

una frecuencia distinta de la calculada. 

 

1.9.12 Oscilador a puente de Wien. 

  Fig. 128 

Abriendo el lazo se obtiene: 

  Fig. 129 
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En donde debe cumplirse: 

Para que en S = j 0 Vi’/Vi sea real, basta conque el segundo termino lo sea, y como su 

numerador es imaginario, basta conque su denominador sea imaginario. Por lo tanto: 

 

Por lo tanto: 

 

Si se elige: 

 

Por lo que resulta: 
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Simplificando el calculo de la frecuencia 

En esta frecuencia: 

 

Por lo que para que el circuito oscile: 

 

Observar que si a > 0, la realimentación positiva es mayor que la negativa (la máxima 

realimentación positiva es para w = w0) 

 

1.9.13 Diagrama de polos y ceros del puente de Wien. 

Algunas veces se toma R3 = R4 con lo que C3 = C4. En ese caso, haciendo los cálculos, 

tenemos: 

 

 

Donde se observa que tiene dos polos y dos ceros 

 

 

Normalmente la relación entre R1 y R2 es aproximadamente 2 (R1/R2 ~ 2), pues de lo  

contrario resulta que la relación entre Vi’ y Vi es mucho mayor que 1 (Vi’/Vi >> 1). 

Entonces los ceros son, aproximadamente: 
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Por lo tanto para que el circuito oscile debe ser: 

 

Con lo que el lugar de las raíces será: 

 

 

Fig. 130 

La ganancia a debe ser suficientemente alta como para que los polos estén en el 

semiplano real positivo. 

 

1.9.14 Estabilidad en Osciladores. 

Hay cuatro tipos de inestabilidad en osciladores: 

i) La inestabilidad inherente al oscilador 

ii) La inestabilidad que puede ocasionarse a causa de la presencia de otros polos en 

el amplificador, que al realimentarse se vuelve inestable generalmente en alta 

frecuencia. 

iii) La inestabilidad de frecuencia 

iv) La inestabilidad de amplitud 
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1.9.15 Inestabilidad debido a polos del amplificador. 

Supongamos que además de los polos de la red de realimentación el amplificador aporta 

otros polos, que es la situación que ocurre en la practica. Ejemplificando con el puente 

de Wien, el nuevo lugar de las raíces será: 

 

 

 

 Fig. 131 

 

Por lo tanto si la ganancia en continua del amplificador es suficientemente alta, de modo 

que cuatro polos pasen al semiplano real positivo, se tendrán dos modos naturales de la 

forma:    e
at
. sen(. t)   para a > 0 

 

con lo cual la salida será: 

 

 

Mientras funcione linealmente. Cuando entre en saturación, las amplitudes se 

acomodaran de modo que se tenga: 
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CAPITULO    II 

 

 

 

 

PRACTICAS DE LABORATORIO 
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2.1 PRACTICA 1    

 

UNIVERSIDAD DE EL SALVADOR 

FACULTAD DE INGENIERIA Y ARQUITECTURA 

ESCUELA DE INGENIERIA ELECTRICA 

DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA 

LABORATORIO DE: 

 

 

Polarización de un transistor bipolar y JFET 

 

1.- Objetivos 

 

 

Polarizar a un transistor significa fijar unas tensiones y corrientes DC en sus terminales 

para que opere en un punto de trabajo concreto. En esta práctica se analiza la 

polarización de un transistor bipolar y JFET en las tres  zonas de funcionamiento: lineal, 

saturación y corte, y se extrae experimentalmente algunas de las características más 

significativas de estos dispositivos en las diferentes regiones de operación. 

 

 

2.- Realización 

 

 

A) Realizar el montaje en el laboratorio del circuito de polarización del transistor bipolar 

que se muestra en la figura P1.1. Determinar el valor de la resistencia RB2 que fije la 

VCE a 5 V. Calcular teórica y experimentalmente el punto de trabajo del transistor. 

Estimar el valor de hFE. 
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B) Calcular el valor de RB2 para que la intensidad de base sea 3 veces la mínima que 

sature al circuito. 

 

 

Calcular teórica y experimentalmente el punto de trabajo del transistor. Determinar el 

valor de hFE (sat)=IC (sat)/IB (sat). Nota: Hacer las aproximaciones que se consideren 

oportunas justificándolas. 

 

 

C) Con el anterior valor de RB2, retírese la resistencia RB1 del circuito. Calcular teórica 

y experimentalmente el punto de trabajo del transistor. ¿En qué región opera el 

transistor? Determinar teóricamente el valor de RB1 que haga entrar al transistor en 

conducción. Medir las tensiones y corrientes en los diferentes componentes del circuito. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P1.1. Circuito polarización de un transistor bipolar. 
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D) Realizar el montaje en el laboratorio del circuito de polarización del transistor JFET 

de la figura P1.2.  Proponer un experimento para obtener los parámetros IDSS y VP de 

este transistor. Medir la IDSS y VP para tres transistores distintos y observar la 

dispersión de valores. Comprobar que los valores están dentro de los rangos máximos: 

1mA < IDSS < 5mA y -6 V < VP < -0.5 V. 

 

E) Representar gráficamente VGS e ID variando el potenciómetro RS; comparar está 

gráfica con la proporcionada por el fabricante. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P1.2. Circuito polarización de un transistor JFET. 
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2.2 PRACTICA 2    

UNIVERSIDAD DE EL SALVADOR 

FACULTAD DE INGENIERIA Y ARQUITECTURA 

ESCUELA DE INGENIERIA ELECTRICA 

DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA 

LABORATORIO DE: 

 

 

Análisis y diseño de amplificadores monoetapa 

 

1.- Objetivos 

 

El objetivo de esta práctica consiste en diseñar, analizar y caracterizar una etapa 

amplificadora basada en un transistor bipolar y en un JFET. Esta práctica tiene dos 

partes: polarización y amplificación. En primer lugar es preciso determinar el valor de 

las resistencias que fijen el punto de trabajo de acuerdo a unas condiciones impuestas y 

posteriormente se realiza la medida experimental de los parámetros de ganancia de 

tensión y corriente, impedancia de entrada y de salida que van a caracterizar la etapa 

justificando las desviaciones existentes con los valores obtenidos de forma teórica. 

 

2.- Realización 

A) Determinar el valor de las resistencias del circuito de la figura P2.1 para que su punto 

de trabajo se encuentre en la mitad de la recta estática de carga y la tensión de colector 

sea VC=7 V. Comprobar experimentalmente el resultado. 
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Figura P2.1. Circuito amplificador monoetapa. 

 

B) Determinar teóricamente la impedancia de entrada en el rango de frecuencias medias 

(observar el desfase de 180º entre la entrada vi y la salida vo). Comprobar este valor en 

el laboratorio de modo experimental, usando para ello el esquema de la figura P2.2; la  

resistencia R debe ser de un valor cercano a la impedancia de entrada calculada de forma 

teórica. 

 

C) Determinar teóricamente la ganancia en tensión ΔV=vo/vi y ΔVS=vo/vs. Verificar  

experimentalmente estos valores, y compararlos con los obtenidos de forma teórica, 

justificando si fuesen necesarias las desviaciones existentes entre ambos datos. Para 

obtener tensiones de entrada pequeñas, utilizar el atenuador de 20 dB del generador de 

señales. 
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Figura P2.2. Montaje para calcular la impedancia de entrada y expresión de Zi. 

 

D) Retirar el condensador CS y conectar el generador de señal directamente. Medir el 

punto de trabajo del transistor. Explicar qué ha sucedido en el circuito. 

 

E) Aumentar la amplitud de la señal de entrada hasta que se produzca recorte en la señal 

de salida. Determinar la causa que produce dicho recorte y comprobarlo teóricamente. 

 

F) Determinar teóricamente la ganancia en corriente ΔI=io/ii y comprobar si coincide 

con el resultado práctico Para ello, colocar una resistencia R a la entrada como en la 

figura P2.2 de forma que  
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Comprobar que se verifica ΔI=ΔVZi/RC. 

 

G) Medir experimentalmente la impedancia de salida utilizando el montaje de la figura 

P2.3. Para ello, realizar los siguientes pasos: 

• Medir la tensión de salida para una amplitud de entrada, con la llave abierta. 

 

• Relacionar mediante ecuaciones la tensión de salida antes y después de conectar la 

resistencia R con la impedancia de salida. Nota: verificar que al cerrar la llave la señal 

de entrada vi del amplificador y la tensión en v’o tiene el desfase correcto; si esto 

ocurriese se debe aumentar el valor de C, o bien la frecuencia de trabajo. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P2.3. Montaje para calcular la impedancia de salida. 

 

 

H) Diseñar un amplificador basado en NJFET 2N5457 que tenga las siguientes 

características: Zi > 300kΩ, 

 

 

Realizar el montaje del circuito y la comprobación experimental de los resultados. 

Nota: Ver fotografía del circuito armada en Anexo 2 
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2.3 PRACTICA 3    

 

UNIVERSIDAD DE EL SALVADOR 

FACULTAD DE INGENIERIA Y ARQUITECTURA 

ESCUELA DE INGENIERIA ELECTRICA 

DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA 

LABORATORIO DE: 

 

Respuesta en frecuencia de un amplificador 

 

1.- Objetivos 

 

Todos los amplificadores tienen limitación en frecuencia debido principalmente a los 

efectos capacitivos. 

Generalmente, los condensadores externos, si existen, fijan la frecuencia de corte 

inferior del amplificador, y los condensadores parásitos e internos a los dispositivos la 

frecuencia de corte superior. El análisis en frecuencia de un amplificador permite fijar 

las tres zonas de operación: frecuencias bajas, frecuencias medias y frecuencias altas. En 

esta práctica se estudia el diagrama de Bode de un amplificador para caracterizar su 

respuesta en frecuencia y establecer sus frecuencias de corte inferior y superior. Se 

comprueba como estas  frecuencias se pueden obtener a partir de una onda cuadrada que 

permite además analizar  su respuesta en frecuencia por simple inspección de la señal de 

salida. 
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2.- Realización 

A) Realizar el montaje del amplificador de la figura P3.1. Determinar teóricamente la 

frecuencia de corte inferior suponiendo que los condensadores CB y CE limitan esta 

frecuencia. Determinar teóricamente la frecuencia de corte superior suponiendo que CC 

fija esta frecuencia; despreciar los efectos de los condensadores internos al transistor. 

CC se ha introducido de una manera artificial para reducir la frecuencia de corte superior 

y que pueda ser medida con el equipo de laboratorio; esta frecuencia es de 30MHz sin 

este condensador. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P3.1. Amplificador 

 

B) Obtener experimentalmente la respuesta en frecuencia del amplificador y comprobar 

los resultados con los obtenidos en el anterior apartado. Dibujar la repuesta en dos 

formatos: escala semilogarítmica y escala logarítmica; utilizar las gráficas de las hojas 

adjuntas. Describir como se identifican las dos frecuencias de corte en ambas gráficas.  
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C) Si el condensador CE se sustituye por otro de valor 200nF, representar gráficamente 

la respuesta en frecuencia utilizando las mismas gráficas del apartado 

 E). Explicar brevemente el motivo de la nueva respuesta en frecuencia justificando los 

distintos tramos y compararlos con los obtenidos en el apartado 

 

3.- Análisis de respuesta en frecuencia basado en una onda cuadrada 

Un análisis aproximativo de la respuesta en frecuencia puede ser realizado 

experimentalmente aplicando una onda cuadrada a la entrada del amplificador y 

observando y midiendo la forma de onda de salida. Esta forma de onda revela el 

comportamiento a bajas y altas frecuencias del amplificador; este proceso se denomina 

verificación mediante onda cuadrada. En la figura P3.2.a se muestra la señal de entrada y 

las figuras P3.2.b a P3.2.e las diferentes señales de salida en función del tipo de 

respuesta en frecuencia del amplificador. Las figuras P3.2.b y P3.2.c indican que el 

amplificador tiene una frecuencia de corte inferior alta o muy alta, respectivamente. De 

una manera similar, las figuras P3.2.d y P3.2.e indican que el amplificador tiene una 

frecuencia de corte superior baja o muy baja, respectivamente. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P3.2.a. Señal de entrada. 
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Pobre respuesta a baja frecuencia.  

Figura P3.2.b 

 

 

 

 

 

 

 

 

Muy pobre respuesta a baja frecuencia. 

 Figura P3.2.c. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Pobre respuesta a alta frecuencia.  

Figura P3.2.d 
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Muy pobre respuesta a alta frecuencia. 

 Figura P3.2.e 

 

Esas frecuencias de corte se pueden obtener analizando con detalle la respuesta del 

amplificador cuando se aplica una onda cuadrada de periodo T. En la figura P3.3 se 

muestra los puntos que definen la ƒH y ƒL como 

 

 

 

 

Frecuencia de corte superior  

 

 

 

 

Frecuencia de corte inferior  
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Figura P3.3. Respuesta del amplificador a una entrada cuadrada. 

D) Aplicar una onda cuadrada de 20kHz y 30mV de amplitud al circuito de la figura 

P3.3. Analizar la salida resultante utilizando las indicaciones sobre impresionadas en la 

pantalla del osciloscopio de la figura P3.4. 

 

Obtener las frecuencias de corte superior e inferior utilizando las fórmulas de la 

ecuación  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P3.4. Visualización en el osciloscopio de la señal de salida. 

Nota: Ver fotografía del circuito armada en Anexo 2 
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2.4 PRACTICA 4   

 

UNIVERSIDAD DE EL SALVADOR 

FACULTAD DE INGENIERIA Y ARQUITECTURA 

ESCUELA DE INGENIERIA ELECTRICA 

DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA 

LABORATORIO DE: 

 

Amplificador multietapa: Efecto de realimentación negativa 

 

1.- Objetivos 

 

Los amplificadores multietapa permiten obtener características de amplificación que no 

es posible obtener con una etapa básica. Esta práctica tiene como objetivo el análisis de 

un amplificador constituido por dos tipos diferentes de etapas básicas (EC y CC) 

conectadas en cascada. La respuesta en frecuencia y limitaciones en la amplitud máxima 

serán también consideradas. Por último, se añade a este amplificador una realimentación 

para estudiar su efecto sobre las características amplificadoras del circuito. Esta práctica 

exige un estudio teórico previo del circuito, imprescindible para comprender los datos 

experimentales que se van a obtener. 

 

2.- Realización 

A) Realizar el montaje en el laboratorio del amplificador multietapa de la figura P4.1. 

Determinar teórica y experimentalmente las tensiones colector y emisor en DC de cada 

transistor. Obtener teóricamente el modelo equivalente en tensión a frecuencias medias y 

verificarlo experimentalmente. 
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Figura P4.1. Amplificador Multietapa. 

B) Determinar de forma teórica y experimental la frecuencia de corte inferior de este 

amplificador. 

 

C) Aumentar la amplitud de la señal de entrada hasta que se produzca recorte en la señal 

de salida. Analizar individualmente cada etapa amplificadora básica para determinar la 

causa que produce dicho recorte. 

 

D) Realimentar este amplificador multietapa con la red de realimentación que se muestra 

en la figura P4.2. Obtener de forma teórica el modelo equivalente en tensión. Medir 

experimentalmente la ΔV y Zi; la Zo no es posible medirla. ¿Por qué la ganancia en 

tensión es prácticamente la misma? 
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Figura P4.2. Esquema de la realimentación introducida en el amplificador multietapa de 

la figura P4.1. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Nota: ver fotografía del circuito armado en anexo dos. 
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2.5 PRACTICA 5 

 

UNIVERSIDAD DE EL SALVADOR 

FACULTAD DE INGENIERIA Y ARQUITECTURA 

ESCUELA DE INGENIERIA ELECTRICA 

DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA 

LABORATORIO DE: 

 

Fuentes de corriente: Carga activa 

1.- Objetivos 

Las fuentes de corriente son unos de los circuitos de polarización más utilizados en 

circuitos integrados. En esta práctica se van a analizar dos tipos de fuente de corriente 

más comunes: fuente de corriente basada en un espejo de corriente y fuente de corriente 

Widlar. La primera proporciona niveles de intensidad de salida más altos que la segunda, 

pero su resistencia de salida es mucho más baja. Estas limitaciones se van a poner de 

manifiesto al medir experimentalmente las características de ambas fuentes. Por último, 

se analiza un amplificador que utiliza un espejo de corriente como carga activa que pone 

de manifiesto los problemas de polarización y la alta ganancia que se pueden obtener 

con este tipo de estructuras. 

 

2.- Realización 

A) Realizar el montaje en el laboratorio de la fuente de intensidad de la figura P5.1. Para 

este circuito, se pide: 

 

1) Utilizando una resistencia variable de 50kΩ, representar gráficamente la Io en función 

de RL. ¿Cuál es el valor máximo de RL para que se comporte como fuente de 

intensidad? ¿Por qué? 
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2) Calcular teóricamente el modelo equivalente Norton de la fuente. Medir  

experimentalmente los parámetros del equivalente Norton a partir de dos puntos de 

operación: Vo=1 V y Vo=10 V. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P5.1. Espejo de corriente. 

B) Realizar el montaje en el laboratorio de la fuente de corriente Widlar de la figura 

P5.2. Representar gráficamente la Io en función de RL. Obtener los parámetros del 

equivalente Norton a partir de dos puntos de operación. 

 

C) Comparar ambas fuentes de corriente y comentar sus ventajas e inconvenientes. 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P5.2. Fuente de corriente  

                       Widlar. 
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D)  Montar el amplificador con carga activa de la figura P5.3. Determinar teóricamente 

el valor aproximado de la tensión OFFSET necesaria para la correcta polarización del 

circuito. A continuación se comprobará experimentalmente este valor. Para ello, es 

preciso utilizar la opción DC OFFSET del generador de señal que permite introducir una  

componente DC a su salida. Pulsar el botón de atenuación 20dB del generador de señal y 

reducir al mínimo la amplitud de salida en alterna. Variando el potenciómetro DC 

OFFSET obtener una tensión DC en vo cercano a VCC/2; este ajuste resulta un poco 

costoso. A continuación medir la componente en continua de la base del transistor NPN; 

este valor debe ser próximo a la tensión OFFSET teórica obtenida anteriormente. 

 

E) En las anteriores condiciones medir la ganancia en tensión (vo/vi) procurando evitar 

el recorte de la tensión de salida. ¿Cuál es la ganancia teórica aproximada de este  

amplificador? 

 

F) Medir las frecuencias de corte superior e inferior. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P5.3. Amplificador con carga activa. 
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Importante: Para que las anteriores fuentes de intensidad funcionen correctamente es 

necesario que los transistores BC547 tengan la misma letra (A, B o C). Sin embargo, es 

posible que se detecten discrepancias respecto a los valores teóricos debido a las 

diferencias que pueden existir entre los transistores. 

 

 

 

 

 

 

 

 



 229 

2.6 PRACTICA 6 

 

UNIVERSIDAD DE EL SALVADOR 

FACULTAD DE INGENIERIA Y ARQUITECTURA 

ESCUELA DE INGENIERIA ELECTRICA 

DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA 

LABORATORIO DE: 

 

Análisis de un amplificador diferencial 

 

1.- Objetivos 

El amplificador diferencial es un circuito muy versátil que sirve como etapa de entrada 

típica de los amplificadores operacionales y en circuitos integrados tan diversos como en 

comparadores y circuitos lógicos ECL. En esta práctica se realiza el montaje y análisis 

de un amplificador diferencial sencillo donde se va a estudiar sus características de 

amplificación de modo común y modo diferencial. 

 

2.- Realización 

A) Realizar el montaje en el laboratorio del amplificador diferencial de la figura P6.1. 

Calcular teórica y práctica la tensión en continua de los nudos de salida para vi1=vi2=0 

V. Aplicar una tensión DC a la entrada y obtener la VTC del circuito; representar el 

resultado de ambas salidas en una misma gráfica. Si la fuente de entrada no proporciona 

la suficiente sensibilidad utilizar un divisor de tensión a la entrada. 
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Figura P6.1. Amplificador diferencial. 

B) Calcular teórica y práctica la ganancia en modo diferencial. Para ello, aplicar una 

tensión a vi1 con vi2=0. 

La ganancia en modo diferencial viene dada 

 

 

 

 

 

Utilizar la opción que existe en el osciloscopio para restar dos señales analógicas y 

obtener directamente el numerador. 

 

 

C) Calcular teórica y práctica la ganancia en modo común. Para ello, conectar ambas 

entradas a una misma tensión vs. La ganancia en modo común viene dada por 
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D) Calcular la relación de rechazo en modo común (CMRR) definida en decibelios 

como 

 

 

 

Importante: Un amplificador diferencial está basado en la simetría. Este amplificador 

realizado con transistores discretos puede perder este factor y, por consiguiente, sus 

características tan particulares. Es preciso utilizar transistores de la misma letra y es 

posible que los resultados de la práctica no sean los esperados debido a la divergencia 

en los transistores. 
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2.7 PRACTICA 7 

 

UNIVERSIDAD DE EL SALVADOR 

FACULTAD DE INGENIERIA Y ARQUITECTURA 

ESCUELA DE INGENIERIA ELECTRICA 

DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA 

 

LABORATORIO DE: 

Etapa de salida de la clase B push-pull 

 

1.- Objetivos 

Las etapas de salida de cualquier amplificador deben ser capaces de suministrar potencia 

a una carga y deben tener una resistencia de salida baja. La etapa de salida push-pull o 

de clase B es una de las más utilizadas por su alta eficiencia y su bajo consumo de 

energía en ausencia de señal de entrada. En esta práctica se analiza las características 

eléctricas de esta etapa de salida, y su modo de operación estudiando las formas de onda 

de las tensiones y corrientes en los transistores. El montaje de dos versiones diferentes 

de esta etapa permite estudiar el efecto de la distorsión de cruce y técnicas de 

eliminación para obtener circuitos más lineales. 

 

2.- Realización 

Las figuras P7.1 y P7.2 muestran dos tipos de polarización de una etapa de salida push-

pull o clase B formada por los transistores complementarios 2N3904 y 2N3906. La 

figura P7.1 presenta a una etapa con distorsión de cruce, y la figura P7.2 una etapa clase 

AB con dos transistores en configuración de diodo que eliminan ese problema. En 

ambos circuitos es preciso ajustar el potenciómetro de forma que en ausencia de señal de 

entrada (nudo vi desconectado) la salida sea nula (vo=0). 
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Figura P71. Etapa clase B con distorsión de cruce. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P7.2. Etapa clase AB sin distorsión de cruce. 

Para el circuito de la figura P7.1, se pide: 
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A) Representar gráficamente la VTC del circuito. Para ello, utilizar una fuente DC a la 

entrada. Medir los niveles de tensión de entrada que producen distorsión de cruce. 

 

B) Aplicar una señal sinusoidal a la entrada de 5V de amplitud y visualizar vo, IC1 e 

IC2. Representar gráficamente el resultado. Nota: Para medir las corrientes de colector 

en los transistores utilizar la caída de tensión en las resistencias de 100Ω. 

 

Para el circuito de la figura P7.2, se pide: 

 

A) Calcular teórica y experimental la corriente de colector en reposo de cada transistor. 

 

B) Repetir el apartado 

 

C). Comparar los resultados. 
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2.8 PRACTICA 8 

 

UNIVERSIDAD DE EL SALVADOR 

FACULTAD DE INGENIERIA Y ARQUITECTURA 

ESCUELA DE INGENIERIA ELECTRICA 

DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA 

 

LABORATORIO DE: 

Caracterización y aplicaciones básicas del amplificador operacional 

 

 

1.- Objetivos 

El amplificador operacional es un amplificador diferencial de altas prestaciones, con una 

elevadísima ganancia en tensión cuando trabaja en lazo abierto (sin realimentación). Su 

uso está extendido en una gran variedad de aplicaciones lineales y no lineales. Ofrece 

todas las ventajas de los circuitos integrados monolíticos tales como pequeño tamaño, 

bajo precio, versatilidad, etc. Uno de los objetivos de esta práctica es tomar contacto con 

los amplificadores operacionales y comprobar sus prestaciones y limitaciones. Para ello, 

se analizan algunas configuraciones básicas que van a permitir comprobar aspectos 

relativos a las tensiones de polarización, efecto de las resistencias externas, limitaciones 

frecuenciales, ―slew-rate‖, etc. 

 

 

 

 

 

 

Figura P8.1. Amplificador Operacional 741. 
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2.- Realización 

Realizar el montaje del amplificador inversor basado en el Am.Op 741 de la figura P8.2, 

utilizando tensiones de polarización ±12 V. Las resistencias Rf y Ri tienen valores de 

100KΩ y 10KΩ respectivamente. 

 

Figura P8.2. Amplificador. 

 

A) Medir la ganancia de este amplificador a frecuencias bajas. 

B) Representar gráficamente la respuesta en frecuencia del amplificador y determinar la 

frecuencia de corte superior y comprobar que coincide con la teórica. Nota: utilizar 

amplitudes de las señales suficientemente bajas para eliminar el efecto del ―slew-rate‖ 

.C) Aplicar una onda sinusoidal o cuadrada alrededor de 10kHz a la entrada y medir el 

‖slew-rate‖ del amplificador. Para ello, es necesario aumentar la amplitud de salida hasta 

que se observe con claridad el ‖slew-rate‖. 

D) Demostrar teóricamente si la frecuencia de corte superior limita la frecuencia máxima 

de operación del amplificador o es el ―slew-rate‖, en el caso de que la salida sea una 

onda sinusoidal de 5 voltios de amplitud y 10KHz de frecuencia. Comprobar estos 

resultados experimentalmente. 
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E) Colocar una resistencia de carga al amplificador de 100 Ω. Aumentar la amplitud de 

entrada hasta que se produzca recorte en la tensión de salida. ¿Qué produce recorte y por 

qué? Calcular teóricamente la resistencia mínima de carga para Vo=4 V.y comprobarlo 

experimentalmente. 

 

 

F) Un potenciómetro de 250kΩ Am.Op elimina 

los efectos ―offset‖. Montar el circuito de la figura P8.3 y ajustar el potenciómetro hasta 

que 

 

 

Figura P8.3 

 

 Vo = 0 V. Se puede observar que si se calienta el Am.Op con el dedo se produce un 

desplazamiento de Vo debido a su deriva térmica. 

 

G) Escriba sus propias conclusiones sobre la práctica, para la elaboración de un reporte. 
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Nota: ver fotografía del circuito armado en anexo dos. 

2.9  PRACTICA 9 

UNIVERSIDAD DE EL SALVADOR 

FACULTAD DE INGENIERIA Y ARQUITECTURA 

ESCUELA DE INGENIERIA ELECTRICA 

DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA 

LABORATORIO DE: 

Detector de nivel de luminosidad 

 

1.- Objetivos 

Los comparadores son circuitos no-lineales que permiten, como su propio nombre 

indica, comparar dos señales para determinar cual de ellas es mayor o menor. El 

resultado de la comparación es una señal binaria y básicamente se comporta como un 

convertidor analógica-digital de 1 bit. Como aplicación típica de un comparador, esta 

práctica tiene como objetivo analizar un circuito que permite detectar si la intensidad de 

luz en el ambiente supera o no un determinado valor indicado a través de un LED: 

intensidad de luz alta el LED estará encendido o, en caso contrario, estará apagado. Los 

elementos básicos de este circuito son el fototransistor BPX99 para medir la intensidad 

de luz y el comparador LM339 para realizar la comparación respecto a un nivel de 

referencia. En esta práctica se incluye además la realización de la fuente de alimentación 

regulada que proporciona la tensión de polarización necesaria a este circuito. 

 

 

 

 

 

1. Fuente de alimentación regulada. 

Figura P9.1. Fuente de alimentación regulada. 
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2.- Realización 

En la figura P9.1 se indica el esquema de una fuente de tensión regulada basada en el 

regulador de tensión fijo positivo 7805 que proporciona una tensión de salida fija de 5 

V. La fuente de alimentación no regulada con entrada de 220V (rms) a 50 Hz está 

constituida por un transformador, un puente de diodos (rectificador) y un condensador 

C1 de filtrado, y el circuito monolítico 7805 que regula y estabiliza la tensión de salida a 

5 V. 

Realizar el montaje de este circuito y comprobar la tensión de salida. Observar que el 

rizado que aparece a la entrada (V1) del regulador es eliminado a la salida (V2). 

Realizar el montaje del circuito de la figura P9.2 en donde la tensión de polarización es 

proporcionada por la fuente de alimentación de la figura P9.1. Para este circuito se pide: 

 

A) Comprobar el funcionamiento del circuito. Para ello, tapar el fototransistor con un 

objeto (por ejemplo, un capuchón de un bolígrafo negro) y observar el estado del diodo 

LED en función de la mayor o menor intensidad de luz que recibe el fototransistor. 

 

B) Variando la intensidad de luz que recibe el fototransistor, representar gráficamente la 

VTC (Vi, Vo) de este circuito.  

 

C) Si conecta la resistencia R4 a masa en vez de a 5 V, ¿funciona el circuito? ¿Por qué? 

 

 

 

 

 

 

         Figura P9.2. Detector  

         de luminosidad. 
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2.10 PRACTICA 10  

 

UNIVERSIDAD DE EL SALVADOR 

FACULTAD DE INGENIERIA Y ARQUITECTURA 

ESCUELA DE INGENIERIA ELECTRICA 

DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA 

LABORATORIO DE: 

Oscilador de puente de Wien 

 

1.- Objetivos 

Los osciladores o fuentes de excitación sinusoidal son piezas fundamentales en muchos 

sistemas electrónicos. Un sistema realimentado oscilará si la señal transmitida a lo largo 

del amplificador y red realimentación tiene desfase 0+2kΩ, y si la ganancia en magnitud 

del amplificador por el factor de la red de realimentación es ligeramente superior a 1. En 

esta práctica se analiza un oscilador de puente de Wien constituido por un amplificador 

lineal a tramos y una red basada en un puente equilibrado de Wien. Se analizarán 

individualmente ambos circuitos y se comprobará que cuando se conectan (y se verifican 

las anteriores condiciones) el circuito comenzará a oscilar con la frecuencia de 

oscilación establecida. 

 

2.- Realización 

La figura P10.1 describe un oscilador de puente de Wien constituido por una 

amplificador lineal a tramos, para estabilizar y linealizar la onda sinusoidal de salida, y 

una red de realimentación en puente de Wien. Esta red de realimentación define la 

frecuencia de oscilación como  

 

Cuando 
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Que es equivalente a expresarlo de la forma 

 

 

 

La tensión Vpp (pico a pico) de la señal de salida viene definida por el instante en que 

los diodos entran en conducción y verifica la siguiente relación 

 

 

 

 

Se recomienda al alumno que demuestre las ecuaciones (1), (2) y (3). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P10.1. Oscilador de puente de Wien. 

A) Realizar el montaje en el laboratorio del amplificador de la figura P10.1. Escoger los 

valores de resistencia  adecuados para que verifiquen las anteriores ecuaciones, siendo 
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Vpp=8 V y la frecuencia de oscilación de 1kHz. Se recomienda que la resistencia R2 sea 

variable para ajustar las condiciones de oscilación. 

 

Comprobar que el circuito empieza a oscilar a partir de un determinado valor de R2 con 

la frecuencia establecida y amplitud pico a pico fijada. 

 

B) Retirar los diodos del esquema y observar la onda resultante. Comparar ambas 

señales sinusoidales. ¿Qué ha ocurrido? ¿Por qué? 

 

C) Aislar el amplificador desconectando la red de realimentación del circuito. 

Representar gráficamente la VTC de este amplificador. 

 

D) Aislar la red de realimentación del amplificador. Representar gráficamente el desfase 

y la ganancia entre la entrada (nudo A) y salida (nudo B) en función de la frecuencia 

(entre 100Hz y 20kHz). Para ello, aplicar una onda sinusoidal a la entrada y medir el 

desfase con respecto a la salida para diferentes frecuencias; comprobar que el desfase es 

de 0 a la frecuencia indicada por la ecuación (1) 
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2.11 PRACTICA 11 

 

UNIVERSIDAD DE EL SALVADOR 

FACULTAD DE INGENIERIA Y ARQUITECTURA 

ESCUELA DE INGENIERIA ELECTRICA 

DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA 

LABORATORIO DE: 

 

Generador de diente de sierra y cuadrada basado en un disparador de Schmitt 

 

1.- Objetivos 

 

La integración de la salida de un disparador Schmitt con retroalimentación es un circuito 

que permite obtener simultáneamente una onda cuadrada y triangular; ésta última puede 

derivar en una onda en forma de diente de sierra (onda triangular no simétrica). El 

objetivo de esta práctica consiste en montar y analizar un generador de estas 

características en base a dos circuitos muy comunes y de fácil realización con 

amplificadores operacionales: un disparador de Schmitt y un integrador RC. 

 

2.- Realización 

En el circuito de la figura  P11.1 se muestra un comparador regenerativo también 

denominado comparador con histéresis o disparador de Schmitt. Para ello, se utiliza uno 

de los 4 OA que contiene el circuito integrado TL084C. Para este circuito, se pide: 

 

A) Calcular su VTC teórica y experimental.  

B) Aplicar a la entrada del disparador una onda sinusoidal de 10 V de amplitud y 1KHz 

de frecuencia. 
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Representar gráficamente el resultado. 

 

C) Repetir los apartados A) y B) retirando la resistencia R1 del circuito. Discutir las 

diferencias obtenidas en  ambos casos. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P11.1. Disparador de Schmitt. 

 

Con el disparador de Schmitt anterior construye el circuito generador de diente de sierra 

y onda triangular de la figura P11.2. Para este circuito se pide: 

 

D) Determinar la forma de onda teórica del circuito calculado las amplitudes de Vo1 y 

Vo2 y el periodo de la señal. 

 

E) Comprobar el resultado experimentalmente y representar gráficamente Vo1 y Vo2. 

 

F) Observar el efecto de sustituir la resistencia de R3 de 100  
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Figura P11.2. Circuito generador de diente de sierra y onda cuadrada basado en un 

disparador de Schmitt. 
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2.12 PRACTICA 12 

 

UNIVERSIDAD DE EL SALVADOR 

FACULTAD DE INGENIERIA Y ARQUITECTURA 

ESCUELA DE INGENIERIA ELECTRICA 

DEPARTAMENTO DE ELECTRONICA 

LABORATORIO DE: 

Regulador de luz basado en un SCR 

 

1.- Objetivos 

 

En esta práctica se pretende introducir los conceptos básicos de la regulación de potencia 

basada en SCRs. Para ello, se estudia un circuito práctico que permite variar, en función 

de un potenciómetro, la potencia entregada a una bombilla de baja tensión. El circuito de 

disparo seleccionado está basado en un transistor uní unión (UJT)  que actúa como 

oscilador de relajación. Este circuito permite fijar el ángulo de conducción (en fase con 

la red eléctrica) del SCR y, por consiguiente, la potencia disipada por la bombilla que se 

observa fácilmente por la intensidad luminosa que emite. 

2.- Realización práctica 

En primer lugar se estudiará un oscilador de relajación basado en el UJT 2N2646 que 

constituirá la base del circuito de disparo del SCR. En la figura P12.1 se muestra este 

oscilador cuya frecuencia está fijada por la constante de tiempo (R1+R2) C. Para este 

circuito, se pide:  

 

A) Determinar teórica y experimentalmente la frecuencia máxima y mínima de 

oscilación. 
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B) Ajustar R1 para que la frecuencia de oscilación sea de 700Hz; comprobar si este 

valor de R1 coincide con el valor teórico. Representar gráficamente el valor de VC1, 

VOB1 y VOB2.  

C) Variar R1 hasta que el circuito deje de oscilar. Comprobar si este valor de R1 

coincide con el valor teórico  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P12.1. Oscilador de relajación basado en un UJT. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura P12.2 .Regulador de luz. 
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En la figura P12.2 se muestra un regulador de luz basado en el SCR C106D. El circuito 

de disparo está constituido por un oscilador de relajación, similar al estudiado en la 

figura P12.1, que genera pulsos que, por eficacia, deben estar sincronizados con la 

alimentación alterna. La constante de tiempo de la red (R1+R2) C determinará el tiempo 

necesario para que la tensión de emisor alcance el valor de pico (Vp) y produzca el 

primer pulso que disparará al SCR; esta constante definirá el ángulo de disparo. Una vez 

disparado el SCR, el condensador se mantendrá descargado hasta que se inicie un nuevo 

semiciclo. Montar el circuito de la figura P12.2 y realizar las siguientes medidas: 

 

D) Variar R1 y observar los diferentes niveles de luminosidad de la bombilla. 

 

E) Ajustar R1 para que el ángulo de conducción sea de 90º. Representar gráficamente las  

tensiones V1 a V6. 

 

F) Medir el valor máximo y mínimo del ángulo de conducción. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Nota: ver fotografía del circuito armado en anexo dos. 
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CAPITULO    III 

 

 

 

 

CONCLUSIONES Y 

RECOMENDACIONES 
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CONCLUSIONES: 

1. Se elaboraron 12 prácticas de laboratorio para las materias de Electrónica I y  

Electrónica  II, las cuales cumplen con los requerimientos internacionales de otras 

Universidades y de la Universidad de el Salvador. 

2. Se elaboraron 4 Módulos que servirán como muestra para los alumnos de cómo se  

montan los circuitos propuestos y de cómo utilizarlos. 

3. La elaboración de las prácticas se ha hecho de una forma sencilla y de fácil manejo 

para la utilización del mismo. 

4. Las prácticas encierran los objetivos de los temas vistos por la cátedra. 

5. Para el modulo de Diseño y Análisis de un Amplificador Monoetapa, el presupuesto 

para la elaboración del mismo fue de 20 dólares americanos; dentro del cual 

observamos: 

a)- La ganancia del amplificador se determina dividiendo el voltaje de salida entre el 

voltaje de entrada. 

b)- La señal de salida esta desfasada 180 grados con respecto a la señal de entrada. 

c)- Cuando la señal se acerca a su frecuencia de corte inferior o a su frecuencia de 

corte superior, disminuye el voltaje de salida. El límite de la frecuencia de corte 

se determina cuando se acercan al valor de 0.707,  esta es la frecuencia de corte. 

6. Para el modulo de Amplificador Multietapa: Efecto de realimentación negativa, el 

presupuesto para la elaboración del mismo fue de 50 dólares americanos; dentro del 

cual observamos: 

a)- La  ganancia del amplificador se determina dividiendo el voltaje de salida entre el 

voltaje de entrada. 

b)- La ganancia es el múltiplo de cada etapa, si uno tiene un valor de 10 y la segunda 

etapa también tiene un valor de 10, entonces la salida será el múltiplo que es 100.  

c)- La señal se invierte dos veces la salida esta en fase con la entrada. 
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7. Para el modulo de Caracterización y aplicaciones básicas del amplificador 

operacional, el presupuesto para la elaboración del mismo fue de 45 dólares 

americanos; dentro del cual observamos: 

a)- El amplificador posee muchas ventajas sobre los transistores, dentro de las cuales 

se observan su facilidad de uso, su tamaño compacto y su precio accesible. 

b)- Existe una caída en la salida que se refleja al utilizarlo con carga y con forma 

ideal. 

8. Para el modulo de Regulador de Luz basado en un SCR, el presupuesto para la 

elaboración del mismo fue de 50 dólares americanos; dentro del cual observamos: 

a)- Si la entrada bipolar se realiza mediante un Auto transformador se tiene que 

polarizar al osciloscopio para poderlo utilizar. 

b)- El SCR es un dispositivo controlado y se puede decidir en que momento 

conduzca y eso hace que a través de pulsos por el UJT y se varia por  un 

potenciómetro y así se modifica la cantidad de pulsos y con esto se varia la señal 

de la salida. 

c)- El SCR se utiliza como interruptor pero este tiene la gran  ventaja de que como es 

electrónico entonces no se desgasta, es compacto y es de muy fácil manejo. 

 

RECOMENDACIONES: 

1. La utilización de los módulos prácticos será hecha por parte del instructor o del 

profesor encargado, el cual antes de cada práctica realizara exámenes para que 

entiendan mejor. 

2. La búsqueda de la actualización de la tecnología para una mejor aplicación de los 

laboratorios. 

3. seguir la indicaciones mostradas en las practicas para la elaboración del las practicas, 

para un mejor y rápido entendimiento de las mismas. 

4. continuar con la elaboración de los módulos lo cual le da realce a cada practica, por 

su metodología y fácil montaje. 
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ANEXO 1 : Hojas características de los 

componentes 

 

• Transistor NPN de propósito general. BC546/548 

 

• Transistor JFET de canal N de propósito general. 2N5457 

 

• Transistor NPN de propósito general complementario. 2N3903/04 

 

• Transistor PNP de propósito general complementario. 2N3905/06 

 

• Amplificador operacional de propósito general. OA741 

 

• Fototransistor. BPX99 

 

• Comparador de tensión. LM139/LM239/LM339/LM2901/LM3302 

 

• Regulador lineal de tensión fija. 78XX 

 

• Amplificador operacional de propósito general con entrada JFET. TL081/82/84 

 

• Transistor uniunión. 2N2646 

 

• Tiristor SCR. C106 
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ANEXO 2: FOTOGRAFIAS DE LOS MODULOS 

 

Fotografías del Módulo del Laboratorio No 2 
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Fotografías del Módulo del Laboratorio No4 
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Fotografías del Módulo del Laboratorio No 8 
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Fotografías del Módulo del Laboratorio No12 

 

 

 

 

 


