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INTRODUCCION

El disefioc de un equipo destinado a cubrir un determinado servicio de
Telecomunicacién precisa, en adicién a la utifizacién de otros subsistemas, la incorporacion
de osciladores tanto para aplicaciones de oscilador local como de portadora de la sefai de
informacién. En el proceso de seleccion de estas fuentes de sefial intervienen ademas de los
obvios criterios respecto a sus valores nominales de frecuencia de oscilacion, otros aspectos
de importancia relativos a su estabilidad en frecuencia (derivas a largo pfazo) asi como los
concernientes a su pureza espectral (derivas a corto plazo.

Estos Ultimos criterios se hacen mucho mas restrictivos conforme aumenta la
frecuencia de operacion del equipo, especialmente cuando nos desplazamos hacia el margen
de microondas y en handas milimétricas. En este caso, a fin de proceder a una ocupacion
optima de un recurso limitado como es el espectro radioeléctrico, debe garantizarse
plenamente que las frecuencias reales de emisién de los equipos se ajustan, con unas
tolerancias estrictas, a los valores nominales previamente asignados. Al margen de esta
limitacién, que podria interpretarse como una restriccién impuesta por un entorno "externo” al
sistema y que en caso de incumplimiento no tendria porque degradar sus prestaciones
generales, se mantienen los criterios relativos al ruido de fase, es decir, la cuantificacion del
grado de pureza espectral del oscilador, que si repercuten de forma directa e importante
sobre las caracteristicas globales del equipo.

El efecto es especialmente notorio en aquellos sistemas que tienen como objetivo
proporcionar una buena sensibilidad y gran margen dindmico. Tal puede ser el caso de
equipos que operan con sefiales de débil intensidad, como por ejemplo sucede en sistemas
de comunicacién por satélite, sistemas de medida del campo eléctrico difractado por objetos
(Holografia de microondas), sistemas de radiolocalizacion, asi como en sistemas de
reconccimiento de formas o radares de imagen; en los que ademas de unas restrictivas
especificaciones acerca del ruido térmico en dispositivos activos y en los niveles de potencia
de las sefiales interferentes, es crucial disponer de osciladores altamente estables y de ruido
de fase minimo.



Toda esta sefie de condicionantes aconseja finalmente la utilizacion de los
denominados sintetizadores de frecuencia.

Por sintesis de frecuencias entendemos aquel proceso mediante el cual se genera
una sefial sinusoidal de amplitud constante y frecuencia determinada, que se caracteriza
ademas por una gran pureza espectral y excelente estabilidad en frecuencia; éstos pueden
clasificarse en sistemas de sintesis directa y de sintesis indirecta.

La utilizacion de los de sintesis directa suele restringirse mas bien a aplicaciones de
baja frecuencia. Como se ver mas adelante, el hecho de que su pureza espectral decrezea
con la frecuencia desaconseja su aplicacion a frecuencias elevadas, prefiriéndose entonces la
utilizacién de los de sintesis indirecta.

El sistema de sintesis indirecta de frecuencia mas cominmente empleado se basa en
la realizacion de un bucle de enganche de fase o P.L.L. (Phase-Locked Loop), por ser el que
permite una mayor versatilidad asi como gran facilidad de adaptacion a cualquier margen de
frecuencias, mas otras interesantes propiedades. El sistema puede hacer uso de divisores de
frecuencia, hecho que permite realizaciones muy compactas, especialmente cuando la
sintesis no supera la banda de UHF; por encima y ya en el margen de microondas, existe una
carencia importante de divisores, debida Unicamente a limitaciones de tipo tecnolégico, que
conduce a un notable incremento de complejidad en el desarrollo de este tipo de
sintetizadores, respecto a la que se tiene a frecuencias menores. Como més adelante
comentaremos, al inicio de los trabajos de investigacion gue han conducido a la presente
tesis, la maxima frecuencia que se alcanzaba con divisores digitales se situaba alrededor de
los 2.2 GHz (7985), mientras que en la actualidad (1988) han aparacido en el mercado
divisores de frecuencia comerciales que alcanzan frecuencias de hasta 10 GHz. Por esta
razdn no ha sido practica habitual hasta este momento, la utilizacién de sintetizadores de
frecuencias en microondas, puesto que en la mayoria de aplicaciones, los requisitos de
pureza espectral no eran tan severos y podian cubrirse en base a un cuidadoso proceso de
disefio de los osciladores, seleccionando adecuadamente tanto los dispositivos activos como
la topologla del circuito para consequir el menor ruido de fase posible, en el bien entendido de
que esta alternativa no comportase un grave detrimento en las especificaciones requeridas.



La fuerte tendencia actual hacia la utilizacion de las bandas de 20/30 GHz para el
establecimiento de la nueva generacion de comunicaciones por satélite, hace inevitable el
tener que recurtir a la realizacion de sintesis indirecta de frecuencias en microondas, adn
a pesar de la complejidad que ello supone.

El objetivo de la tesis ha sido el de dar una respuesta global a este problema a partir
de la resolucién del mismo en una aplicacién concreta: el disefio de un receptor coherente
para las balizas que a 12/20/30 GHz van a ser emitidas por el satélite Olympus de la Agencia
Espacial Europea cuando se produzca su puesta en orbita, prevista para finales de 1988. Su
finalidad va a ser la caracterizacion de los efectos de atenuacion y transpolarizacion que
gjerce la atmosfera sobre el camino de propagacion radioeléctrico en estas bandas de
frecuencias, en el marco de un experimento de propagacion propiciado por la propia Agencia,
puesto que en la actualidad apenas se dispone de datos suficientes que permitan una
planificacién precisa de enlaces tierra-satélite a 20/30 GHz. Este objetivo se ha plasmado en
la realizacidn de una serie de multiplicadores de frecuencia de sintesis indirecta mediante
PLL y circuiteria asociada, en un margen de frecuencias comprendido entre 1y 30 GHz, para
su utilizacién como osciladores locales dentro del mencionado receptor coherente. No
obstante y como se vera, los resultados obtenidos permiten la extension de las técnicas
desarrolladas hacia la sintesis en bandas de frecuencias mayores, simplemente adecuando a
cada margen los componentes a utilizar.

La tesis se estructura en cuatro partes diferenciadas. La primera, con un cariz
eminentemente tedrico, se ofrece a modo de revision del tema del ruido de fase y de los
sistemas de sintesis de frecuencias existentes. La segunda parte aborda las cuestiones
derivadas de la sintesis de frecuencias en microondas mediante PLL's, con descripcion de los
componentes utilizados, para pasar a fratar de los aspectos de disefio del mencionado
receptor coherente, sus requisitos y aplicaciones. En la tercera parte se presentan los
multiplicadores de frecuencia realizados, su descripeion, esquema de blogues y resultados
experimentales obtenidos. Y por Ultimo, en la cuarta parte se incluyen una serie de
realizaciones derivadas de la utilizacion de sistemas PLL a frecuencias de microondas, con
sincronizacion por inyeccion del VCO a la sefial de referencia, en aplicaciones de




combinacion de potencia y de control electrénico de fase en sistemas phased-arrays con
elementos activos.

En la primera parte, el primer capitulo se dedica integramente al desarrollo del
problema del ruido de fase en osciladores, abordando los aspectos relativos a su
caracterizacidn tanto en el dominio temporal como frecuencial, muy dispersos en ia literatura,
incluyendo una clasificacion de sus origenes; asimismo se incluye el anélisis del ruido de fase
de osciladores debido al ruido térmico en el propio dispositivo, aunque ofreciendo una
presentacion distinta basada en un modelo de sistema realimentado. El capitulo finaliza con
una exposicidn de las técnicas de medida del ruido de fase utilizadas tanto en el dominio
temporal como frecuencial. El capitulo 2 trata el problema de la sintesis de frecuencias en
microondas, describiendo los sistemas de sintesis directa, tanto coherentes como
incoherentes, asi como los de sintesis indirecta, entre los que se incluys la sincronizacién por
inyeccion (Injection Locking Synchronization), aunque profundizando en los basados en
sistemas PLL; en este aspecto se incluye una revisién de la teoria de PLL's orientada hacia la
sintesis de frecuencia, con descripcion de los componentes habitualmente utilizados,
abarcando desde detectores de fase a sistemas de ayuda a la adquisicién, pasando por los
osciladores controlados por tension e indicadores de lock. El capitulo finaliza comentando su
aplicacion como sintetizadores, donde se incluye una descripcidn de los divisores de
frecuencia, tanto digitales como analdgicos habitualmente utilizados.

En la segunda parte, compuesta también por dos capitulos, el tercero incluye una
descripcién de fos componentes de un sistema PLL operando a frecuencias de microondas,
analizando especialmente en profundidad los detectores de fase realizados con tecnologia
microstrip, para pasar a describir o que ha sido una de las aportaciones m s relevantes de la
tesis: el detector de fase arménico y su aplicacion a la sintesis de frecuencias. Mediante este
sistema ha sido posible sintetizar sefiales de hasta 30 GHz a partir de multiplicacion por 3 de
una referencia de 10 GHz sin necesidad de utilizar ningun tipo de divisor de frecuencia.
Asimismo se incluye Ja descripcion de un sistema original que permite cancelar la tensién de
offset a la salida de un detector. También se describen los tipos de osciladores controlados
por tension en los que se modifica su frecuencia en base a la variacidn que experimentan las
capacidades de las uniones en el dispositivo semiconductor con la tensién de polarizacion. El




capitulo finaliza con la descripcion de otra de las aportaciones importantes de la tesis, un
circuito indicador de "lock” para PLL en los que la deteccién de fase se realiza a frecuencias
de microondas; el sistema, con una filosofia de disefio innovadora surge como alternativa al
detector fase-cuadratura habitualmente empleado para esta funcion. El capitulo 4 trata del
disefio del receptor coherente para el mencionado experimento de propagacion (OPEX). Se
inicia con una descripcién del paquete de propagacion del satélite y de los experimentos de
propagacion propuestos por la Agencia asi como los requisitos minimos que deber satisfacer
el receptor; a continuacion se presenta el esquema de bloques del receptor y su descripcion,
finalizando con una evaluacion de los errores en los canales de medida debidos a los efectos
de ruido térmico y ruido de fase de las sefiales involucradas.

La tercera parte, compuesta de un Unico capitulo, describe las realizaciones
relacionadas con el receptor coherente; es decir, los aspectos de disefio de los
multiplicadores de frecuencia que sintetizan 1os primeros y segundos osciladores locales del
receptor, construidos y comprobados experimentalmente en los mencionados margenes de 1
a 30 GHz, en los que se han incorporado la totalidad de los componentes descritos en el
capitulo 3. Lamentablemente no ha sido posible incluir en ésta tesis medidas de ruido de
fase, aspecto retrasado por el problema de consecucion de instrumentacion adecuada en el
laboratorio.

Y ya por Ultimo en la cuarta parte, compuesta también por un Unico capitulo, se
describen otros resultados relacionados con los sistemas PLL de microondas, basados todos
ellos en el control electrénico de fase en osciladores sincronizados por inyeccion. En primer
lugar se estudia el comportamiento de un sistema PLL con el VCO sincronizado por
inyeccion, lo que admite una visién como sistema de ayuda a la adquisicién en PLL's. Sin
embargo, el mismo sistema puede aplicarse a la combinacion de potencia de osciladores en
microondas, es decir sistemas capaces de sumar coherentemente las sefiales de salida de
dos 0 mas osciladores con el efecto neto del aumento de potencia del conjunto; el sistema se
ofrece como alternativa valida a la generacion de potencias moderadas evitando la utilizacion
de amplificadores de potencia de estado s6lido en bandas de milimétricas, especialmente de
cara al disefio de pequefias estaciones emisoras de comunicaciones por satélite a 30 GHz. El
sistema, que es otra de las aportaciones de fa tesis, fue comprobado experimentalmente con



éxito a las frecuencias de 2,5 y 30 GHz, cuyos resultados se incluyen. Asimismo el sistema
sugiere una posible aplicacion al control de fase de los elementos de un sistema phased-
array, todavia en fase de experimentacién. Finaliza la tesis con un capitulo de conclusiones.
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Capitulo 1. RUIDO DE FASE EN OSCILADORES

1.1 INTRODUCCION

En los dltimos afos, los recientes avances tecnolégicos que han
experimentado los sistemas de Radiolocalizacién y de Comunicaciones
han situado sus prestaciones en niveles de gran calidad. Asimismo el
creciente aumento en el uso del espectro radioeléctrico por parte de
los diversos servicios de radiocomunicacién, ha requerido una
reduccién en la tolerancia de Tlas frecuencias nominaies de Tlos
equipos, a fin de conseguir una dptima ocupacién del espectro, sin
detrimento de 1a calidad de los servicios y evitando interferencias y
productos de intermodulacidén entre canales adyacentes.

De otra parte, aspectos concernientes a sensibilidad, margen
dindmico y selectividad en frecuencia toman una creciente
consideracién. Sin embargo con el aumento de 1las frecuencias de
operacidn han surgido nuevas limitaciones a este desarrollo, que si
bien siempre habian existido, su vrepercusién era minima para
frecuencias de trabajo suficientemente bajas obviandose sus efectos,
1o cual en Ja actualidad es de ningln modo posible. De entre éstas
Timitaciones la que por sus efectos es mds importante corresponde al
ruido de fase de osciladores. Minimizar el ruido de fase de un
oscilador a frecuencias de microondas y especialmente en milimétricas
requiere un complejo disefio, que en Ta mayoria de los casos suele
resolverse con Tla utilizacién de multiplicadores de frecuencia de
sintesis indirecta.

Es de notar que modulaciones esplreas en la amplitud y fase de Ja
portadora se transmiten a la frecuencia intermedia durante el proceso
de mezcla con la sefial de interés, pudiendo en algunos casos llegar a
enmascarar totalmente a la sefial util.

Este efecto se hace patente en receptores muy selectivos y con
gran margen dindmico, en Tos que las caracteristicas de ruido de fase
de los osciladores Tocales determinan las prestaciones finales del
receptor.




De entre los sistemas de telecomunicacién en los que el efecto del
ruido de fase de 1los osciladores se hace mds patente son Tlos
siguijentes [1]1{2]1[3]:

Radares de onda continua o de efecto Doppler.

Medida de distancias.

Radares chirp o de FM lineal.

Comunicaciones por satélite de un canal por portadora.

]

Comunicaciones por multiplex en frecuencia.
Comunicaciones PSK,

En este capitulo trataremos de las definiciones de ruido de fase
de osciladores, su clasificacién y causas, para finalizar tratando los
sistemas de caracterizacién existentes.

1.2 EL RUIDO DE FASE Y SU CARACTERIZACION

La sefial proporcionada por un oscilador puede expresarse como
sigue:

(1) ={2Ccos|w  t+¢(1)] (1.2.1)

siendo w, Tla frecuencia angular de oscilacién, ¢¢) una variable
aleatoria que caracteriza a las fluctuaciones o "jitter" de fase y C
la potencia, referida sobre 1 ohmio, de la portadora. La pulsacidn
instantdnea w, (t) se obtendrd como

d¢(t)
dt

wi(t)=§i[w0t+¢(t)]=w0+ (1.2.2)

que se relaciona directamente con la derivada de las fluctuaciones de
fase ¢¢t).

Se pueden distinguir dos tipos de variaciones de frecuencia:
derivas a corto y derivas a largo plazo. Por derivas a corto plazo
entendemos aquellas variaciones de la frecuencia de oscilacidn que se
producen en cortos intervalos de tiempo, del orden del segundo o
inferiores, asocidndose normalmente con la variable ¢(1). Las derivas a




jargo plazo son las variaciones que se aprecian sobre la frecuencia
media de oscilacidn, observadas en grandes perfodos de tiempo {horas,
dias, etc), y que suelen asociarse con w,.

Nuestro interés va a centrarse unicamente en la caracterizacidn de
las derivas a corto plazo, para lo cual supondremos que en lo que
sigue las derivas a largo plazo son nulas; ésto equivale a suponer un
intervalo de medida suficientemente pequefio. En términos estadisticos
lo podemos expresar postulando un valor constante para w, y un valor
medio cero para d¢/dt.

Se tratara pues, de caracterizar las fluctuaciones de frecuencia o
de fase de un oscilador a partir de medidas efectuadas tanto en el
dominio temporal como frecuencial.

la caracterizaciéon en el dominio temporal consistird en Tla
obtencién de las propiedades estadisticas de las fluctuaciones de
frecuencia mediante el cdlculo de su varianza. Las diversas técnicas
existentes se basan en la medida de 1la frecuencia del oscilador
durante un intervalo de tiempo « con un frecuencimetro y de forma
repetida, obteniéndose un nlmero finito de muestras. Este es en
definitiva el motive por el cual no va a ser posible obtener el valor
exacto de la varianza, si no tan sélo una estimacidn de la misma, como
mds adelante veremos.

En el dominio frecuencial, la caracterizacién consistird en la
obtencidn de la densidad especiral de potencia de las fluctuaciones de
fase, a partir de medidas realizadas sobre el espectro de la sefial del
oscilador, que se relacionard directamente con ¢¢).

A continuacién procederemos a la descripcién de las principales
propiedades de ambos sistemas.

1.2.1 CARACTERIZACION DEL RUIDC DE FASE EN EL DOMINIO TEMPORAL

E1 problema consiste en la caracterizacidn de las fluctuaciones de
frecuencia de w,t) a partir de su varianza, para relacionarla
posteriormente con sus funciones de autocorrelacion y densidad
espectral de potencia.




Recordando que el valor medio de una sefial en un intervalo de
tiempo = se define como

<f(t)>=i F()dt (1.2.3)

podemos calcular el valor medio de l1a frecuencia del oscilador como

<w.-(t)>=ifi[wwd———q;(tt:)]dﬁw0+¢(t+5);¢(t_5) (1.2.4)

1
2

Con una adecuada eleccidn del origen de tiempos es posible anular
el segundo término en (1.2.4), por lo que nos queda

<w (t)>=w, (1.2.9)

siendo w, una constante, por haber despreciade las derivas a largo
plazo de la frecuencia de oscilacidén. Se puede calcular la varianza
del valor medio de las fluctuaciones de frecuencia ¢?*[<w (2)>] mediante
la siguiente expresion [4]

o?’[<w,(1)>]=<wi(t)>-w] (1.2.6)

sustituyendo (1.2.4) en (1.2.6) se llega a
2
¢(t+r>-¢<z>>+{@(Hrgwm} o
T

o’[<w (£)>] =wi+2w,< we
2 +
m<¢_(£5f_)>—%<¢(¢+r)¢(t)>+i2<¢2(t)> (1.2.7)
T T T

Recordando que Tla funcién de autocorrelacién de una variable
aleatoria se define como

Ry(r)=<¢(t+7)¢(t)> (1.2.8)

sustituyendo y admitiendo Ta estacionariedad del procesoc ¢(t), se 1lega
3

a2[<w,.(z)>]=T%[R¢(0)—R¢(r)_] (1.2.9)
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de donde se observa que la varianza de las fluctuaciones de frecuencia
estd vrelacionada con Tla funcién de autocorrelacién de las
fluctuaciones de fase del oscilador. Recordando que la funcidén de
autocorrelacién y la densidad espectral de potencia S,(w) de un
proceso son pares transformados,

1 + o W
R¢(T)=—f Sy(w)e’Tdw (1.2.10.a)
20 J
5¢(w)=f R,(1)e ®"dw (1.2.10.5)
sustituyendo

o*l<w (t)>] = nizf_jsé(w)h —e"|dw

1 + w0 . .
— 2f S¢(w)e”°”2{e Jwr/2_ejwr/2]dw
T -®

2
7?2

[fms,,(w)sin%wr/z)dw

—jfmSé(w)cos(wr/2)sin(wT/Z)d,a)] (1.2.11)

oW

La segunda integral es nula, dado que su integrando contiene el
producto de una funcidén par S,(w), por una impar cos(wr/2)sin(wv/2); de
modo que hos queda

2 + o0
o?[<w (t)>] = 2[ Sy(w)sin*(wr/2)dw
T -

2
=;[R¢(O)—R¢('r)] (1.2.12)

También se puede expresar en funcidén de la densidad espectral de
potencia de Tas fluctuaciones de frecuencia; una derivada en el
dominio del tiempo equivale a multiplicar por «?® en el dominio
frecuencial, por lo que

Sel(w)=w?5 (w) (1.2.13)

sustituyendo en (1.2.12)
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o [<w (t)>]-= ‘f 5, (w)2m gﬁ;;z)da) (1.2.14)

Se puede definir una varianza de las fluctuaciones de fase ¢(¢) en
la siguiente forma

O[] =<p2(t) > —[<p(t) > (1.2.15)

como el valor medio de ¢(t) es cero, nos queda entonces que

o [$(t)1=<¢”(1)> (1.2.16)

que expresado en términos de la funcidn de autocorrelacidén y de Ta
densidad espectral de potencia se convierte en

) _ =_1_[+eo
o [¢(L)]=R,4(0) ) Se(w)daw
mi S(w)dw (1.2.17)
JJo
lLas expresiones (1.2.12) y (1.2.17) son de utilidad para el
cdlculo de 1la varianza a partir del comportamiento espectral del
oscilador. Es bien conocido en teoria de osciladores que la densidad
espectral de potencia de las fluctuaciones de fase se puede modelar
mediante funciones que siguen una determinada ley cuadrdtica [5][6],
es decir

Sy(w)=h, w" (1.2.18)

siendo « un parametro que puede tomar valores comprendidos entre 0 y
-4, segln sea el tipo de ruido que se caracterice. En la tabla I se da
una clasificacién de las diversas modelizaciones; dado que en
situaciones reales todos ellos pueden llegar a darse simultaneamente,
a veces se suele caracterizar a S$,(w) como una combinacién Tineal de
todos ellos, es decir

-4
S¢Uu)w§:hﬁu“, 0w w,

-0, f>w, (1.2.19)
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CLASE DE RUIDO Se(w) Su(w)
Ruido blanco de fase ho how?
Ruido flicker de fase hiw™ hyw
Ruido blanco de frecuencia haw™ R
Ruido flicker de frecuencia haw™ haw”
Camino aleatorio de hyw ™ hyw™?
frecuencia

La explicacién acerca de los origenes de los diversos tipos de
ruido que aparecen en un oscilador se discutirdn en un posterior
apartado.

Todo 1o que ha sido tratado hasta aqui se referia a una situacidn
ideal, en 1a cual se disponia de un ntmero ilimitado de muestras del
valor medio de Tas fluctuaciones de frecuencia de un oscilador durante
un intervalo de tiempo v. Sin embargo, en una situacién real, ésto no
va a ser cierto, porque sélo se dispondrd de un nimero M finito de
muestras, con independencia de la técnica de medida utilizada, To que
imposibilitard la obtencién de un valor exacto de la varianza del
proceso aleatorio, pero no una estimacidén de 1a misma.

Supongamos que medimos en un frecuencimetro con una periodicidad T
la frecuencia de un oscilador, utilizando un intervalo de medida de
duracién w<7T; como resultado obtendremos un conjunto finito de M
muestras de Ta frecuencia del oscilador, que denotaremos como fk.
Sobre este conjunio podemos calcular la frecuencia media de la sefal
como

1 M
<f>-ﬂ—/{k;fk (1.2.20)

que serd una estimacidn del valor real fo=1/2rw,

<f>=Ff, (1.2.21)
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Podemos calcular 1a desviacién respecto a Ta media de cada una de
Tas medidas como

6fw="Ffv—Fo (1.2.22)

y calcular su varianza

, 1 A
U[(MrT!T) =m;(fn*f0)2

M

1 1
- 12( ZE} ) (1.2.23)

k=

y obtener un valor medio de 1a misma

<cr,(M T,7)>= <

Z(fn——Zf) > (1.2.24)

Asimismo podemos definir una varianza para la frecuencia angular

1 M 1 M 2
<G (M, T,t)>=< - o> .2.25
o ) M_IZ(wn M;wkj (1.2.25)

n=1

que es una estimacidn de o*[<w,(t)>]

E1 estudio de estos datos en relacién con Tlas densidades
espectrales de potencia fue practicado por D. Allan [6], 1legando a la
importante conclusién de que manteniendo M constante, y suponiendo que
el parédmetro « del modelo espectral de ruido del oscilador se mantiene
a su vez constante con v, es posible determinar la densidad espectral
de potencia del ruido de fase en base unicamente a la variacién del
intervalo de medida . Normalmente el cdlculo de ésta varianza se
realiza sobre la desviacién fraccional de la frecuencia instantanea,
definida como

yo- 2t (1.2.26)

fo

con lo que el valor medio de la varianza se expresa come
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M

IZ _li 2> (1.2.27)
M"‘ln_l yﬂ Mk=l:yk rae

En un articulo de J. Barnes [7] que sentaba Tas bases para una
definicién standard del I.E.E.E. sobre 1la caracterizacién de la

<oX(M,T,1)>=<

aestabilidad de frecuencia de osciladores, se recomendaba Ta eleccidn
de M=2 y 7=+ en (1.2.27), dando origen a lo que se conoce CoOmo
Varianza de Allan, definida como

(Ykn" yk)z

> 1.2.28
5 ( )

2 p—
o, (r)=x<
y demostrando que el proceso es convergente incluso para aquellos
modelos de ruido cuyas densidades espectrales de potencia no lo eran
para M->«, es decir, vdlido para cada una de las leyes cuadrdticas
definidas en Ta Tabla I.

1.2.2 CARACTERIZACION DEL RUIDO DE FASE EN EL DOMINIO FRECUENCIAL

Las inestabilidades en la frecuencia de Tla sefial de un oscilador
también pueden caracterizarse en base al andlisis de su espectro,
relacionando su densidad espectral de potencia con 1la variable
aleatoria ¢¢t). E. Baghdady [8] define dos tipos de aproximaciones
validas para ésta modelizacién espectral: Aproximacién causal y
Aproximacidn caja-negra.

La aproximacién causal se basa en asumir la disponibilidad de un
oscilador ideal, al que se le afaden distintas inestabilidades de
causas conocidas y previamente postuladas. Evidentemente ésta
aproximacién require un buen conocimiento de los origenes de las
inestabilidades, 1o que le confiere una gran utilidad en el proceso de
desarrollo de fuentes de sefial altamente estables y de ruido de fase
minimo.

En  la  aproximacién por caja-negra, se modelizan 1las
inestabilidades en la salida, y para diversos margenes de frecuencia,
a fin de encontrar cual de elles o que combinacidn, mejor aproxima a
la oscilacién real. En [8] se detallan distintas modelizaciones
empTeando ambos métodos.
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Mediante la aproximacidén causal es posible modelizar el problema
de forma sencilla partiendo del modelo propuesto por Robins [2] y que
a continuacidén se desarrolla.

Se trata de demostrar Ta equivalencia entre una situacién dada por
una portadora de frecuencia f, y potencia C, acompafiada por dos bandas
laterales de ruido blanco, de ancho de banda 1 Hz y potencias
unilaterales Ny, localizadas a unas frecuencias angulares woe+p y we-p
, tal y como se muestra en Ta Figura 1.1; y una sefial modulada en
amplitud y fase por ruido, cuyos indices de modulacidén se relacionan
directamente con Ng.

‘F’v( w)
c
IHz ‘ 1Hz
L e <+
N Ng
=== W
@ w-p W wip

figura 1.1.- Espectro de potencia wunilateral de una portadora
acompafiada de dos bandas Taterales de ruido de banda estrecha.

Admitiendo una modelizacién para el ruido, de tipo blanco,
gaussiano de media cero, éste puede representarse como

v, (1) =2Nysin[(w + pit+yp,] (1.2.29)

siendo N, su densidad espectral de potencia unilateral, constante e
independiente de Ta frecuencia, y p, un término de fase, con funcién
densidad de probabilidad uniformemente distribuida en el intervalo
(-7,7)1. Al aplicar una representacién paso banda para el ruido, la
situacidén de Ta Figura 1.1 puede expresarse analiticamente como:

V(L) ={2Csin(wt)+J2No[sin[(w+ p)t+p,|+sin[(w-p)t+p,]]
(1.2.30)
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Nuestro objetivo consistird en demostrar que V(t) puede expresarse

de Ta forma
V(t)y=V2C[1+R,cos(pt+py)]sin(wt+¢,sin(pt+¢,)) (1.2.31)

que corresponde al caso de una sefial modulada en amplitud y fase, con
indices de modulacién dependientes de Ja densidad espectral Ny de
potencia de ruido.

Descomponiendo fasorialmente (1.2.30), y después de sucesivas
manipulaciones se 1lega a una expresién del tipo

V(t) - gM(t)[ef(w“ﬂ(!))me!‘(wl"é(!))]
=J2CM()sinfwt+¢(t)] (1.2.32)

siendo el valor del mdédulo al cuadrado de M

IN
MAE) =1+—2

o es(2p00)
— 0S5
C P

+24/%[cos(pﬁw{,%cos(pt—wo)] (1.2.33.a)

y el de 1a fase ¢, como

\/?[Sin(pt+w0)—8iﬂ(Pt‘WG)]
1+ @[cos[pt*‘!uo)“‘cos{l)t_w")]

Para proceder a la identificacidn de las expresiones (1.2.32) con

tan¢(t) = (1.2.33.b)

(1.2.30), igualaremos el valor cuadrdtico medio de la primera,

<VAHt)> =2C<M>(t)sin®(wt+¢ (L)) >

2N
=C<Mz(t)>=(:[1+ C"J (1.2.34)

con el de la segunda
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<V1)> a“.2(;<(1 +Rmcos(pt+w0))2.sin2(wt+¢msiﬂ(pt+¢l))>

=c[1+%<R;>} (1.2.35)

entonces identificando, se obtiene el valor cuadrdtico medio eficaz de

Rms

<R, ? »>=-—2 (1.2.36)

<R >= (1.2.37)

en consecuencia podemos reescribir (1.2.30) de 1a forma

V(t)=\/55|:1 + 2gocos(pt+?po):|sin(out+qf)(t)) (1.2.38)

Al considerar unicamente el efecto del ruido AM en V(t), a partir
de su espectro podemos estimar cual va a ser la potencia de cada una
de Tas bandas laterales de ruido AM, siendo el de una banda lateral,

2
| 2N N
Pm{?/zc C"} =71$=N0a_ (1.2.39)

mientras que para una espectro de frecuencias unicamente positivas se
expresaria como

(1.2.40)

Oages 2
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e WViw)

i %P

B L a % um

ngura 1.2.- Espectro bilateral de la sefial V(t)
Volviendo ahora a 1la fase, admitiendo ahora las siguientes

I No
!
c

tang(t) = ¢(t) (1.2.41)

aproximaciones

la expresidn (1.2.38.a) queda reducida a

N
qﬁ(t)%'.,f?o[sin(pt+wo)—sin(pt—rpo)] (1.2.42)

descomponiendo en fasores y tras una posterior elaboracidn se 1lega a

N .
¢(t)=\/;R'Sln(pt+¢l) (1.2.43)

siendo

R’*=4sin?p (1.2.44)
¢}

con valores cuadrético medio y de pico

<R?*>=2 <R’ >=42 (1.2.45)
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que sustituyendo en (1.2.43) se convierte en

2Ny
OEN, - sin{ pt+¢,) (1.2.46)

Sustituyendo esta expresién en la ecuacién (1.2.38) se 1lega a

V(t)=ﬁ[1+ %-COS(M+W0)J81n(wt+ﬁsin(ptﬂ'fi’:))

(1.2.47)

de donde se obtiene el siguiente indice de modulacién de fase

12Ny
¢mpico= C (1'2'48)

y por tanto una amplitud de pico de las bandas laterales de PM de

2—"‘@=m (1.2.49)

por To que el valor eficaz de una banda lateral de ruido PM a a ser :

1 Nop
=y No=4| = 1.2.50
M=) 5 ( )

de modo que la potencia de una banda lateral de ruido PM sera

N
PSSB'"“NOp:_ZE (1.2.91)

valor que coincide con el valor medio de Ta potencia de ruido AM, Npj.
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Del andlisis de éstos interesantes resultados se desprende que la
potencia de ruido inicial 2N,, se descompone equitativamente en
idénticas potencias de ruido AM y ruido PM, definiéndose entonces las
potencias de ruido unilateral de fase y de amplitud, siempre para
frecuencias positivas solamente, como

PM: Ny, =

i~

SISES

AM:

Z
I

f2

(1.2.52)

Como hemos visto, el valor de pico del "jitter" de fase es:

2N,
C

O = (1.2.53)

su valor eficaz es:

2N
B rme= A C‘”’ (1.2.54)

y de valor cuadratico medio:

2 2N op
<pg>==2 (1.2.55)

Recapitulando, hemos demostrado que una situacidén de partida dada
por una portadora de potencia C acompafiada de dos bandas Taterales de
ruido, de potencia Ny, a una frecuencia angular p, ecuacién (1.2.30),
es equivalente a una sefial modulada en amplitud y fase de la siguiente

forma:
V(E)=\E§E[l4—Rmcos(pt+wo)]snﬂcut+¢msin(pt+¢])] {(1.2.96)
siendo
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R, = .= (1.2.57)

cuyo espectro, admitiendo la hipétesis de bajo indice de modulacidn de
fase, estard compuesto de una portadora mis cuatro bandas laterales de
ruido, dos de ellas correspondientes a ruido AM y las otras dos
correspondientes a ruido PM, de potencias Ngq ¥ Nop respectivamene,
dadas por

2
(\EE%) - Mo (1.2.58)

Dado que nuestro interés se centra en la medida del ruido de fase,
va a ser preciso eliminar el ruido AM de la sefial V(t), To cual puede
realizarse introduciéndola en un Tlimitador de amplitud, por lo que a
su salida tendremos

V(t)=y2Csin[wt+ ¢, sin(pt+e,)] (1.2.59)

cuyo espectro de potencia unilateral se muestra en moduTlo en la
siguiente figura

APV (w)

Nop Nop=Nao2

=

B w-p w wip

Figura 1.3.- Espectro de potencia unilateral de la sefial V(t).
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mientras que la densidad espectral de potencia del proceso aleatorio
#(t) vendrd dada por

2

Ng
<Prms > = =

¢ =

e (1.2.60)

R

AS, (w)

S5B

No/C

— T~ w
B P

Figura 1.4.- Espectro de potencia unilateral de s5,(w).

Se define un tipo de medida de ruido de fase sobre Vp(t) [9][10]
como el cociente entre la potencia de ruido de una banda lateral de
Vp(t) medida a una distancia f,, de 1a portadora y con 1 Hz de ancho de
banda de resolucién y la potencia de 1a portadora, es decir

P S3B

PC lfm

L(fn)- (1.2.61)

expresandose usualmente esta relacidén en dBc.

Podemos por tanto relacionar 1a medida realizada de i(w) sobre una
sefial sin ruido de amplitud, con la densidad espectral de potencia del
ruido de fase

_NO,U NO
Hw) =202 50
Ny .
g ssp(W)= C =2L(w)=<¢p> (1.2.62)

Y calculando la varianza de ¢¢) en funcién de
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2 _ l + o0 _ 1 * 0
qu —'2'"};‘[_” S¢Dss(a))dw~g . 3¢sss(w)dw

1 + 00 +w
=Efo L(oo)dw—2j; LA/ (1.2.63)

Con lo visto hasta aqui se cubren las especificaciones que acerca
del ruido de fase de un oscilador pueden darse, tanto en el dominio
frecuencial como temporal.

1.3 FUENTES DE RUIDO EN OSCILADORES.

Son diversas las causas que provocan la aparicién de componentes
de ruido alrededor de Ta portadora en un oscilador; atendiendo a sus
origenes fisicos y propiedades espectrales, podemos establecer Tla
siguiente clasificacidn:

1.3.1 RUIDO GENERADO INTERNAMENTE EN EL OSCILADOR.

Bajo este concepto entenderemos todas aquellas contribuciones al
ruido que acompafia a la portadora, inherentes al propio oscilador, que
se encontrarfan presentes aln y cuando el oscilador estuviese
totalmente aislado del exterior.

Atendiendo a su emplazamiento en el espectro de frecuencias,
podemos a su vez clasificarlo en ruido de BF y ruido de RF, con el
bien entendido de que esta segunda clasificacién cbedece unicamente al
origen del ruido; sobreentendiéndose que en el caso del ruido de BF,
éste sufriré posteriormente un proceso de modulacién que To situara en
las inmediaciones de la portadora, adiciondndose entonces con el ruido
de origen RF.

1.3.1.1 RUIDO CON ESPECTRO DE B.F.
Generado en el mismo oscilador, presenta un espectro de BF, que a

través de un proceso de intermodulacién es trasladado a RF, situandose
alrededor de la portadora.
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a) Ruido flicker

Estd asociado con los contactos e irregularidades de la superficie
en dispositivos semiconductores; se origina por las variaciones de
conductividad en el medio. Se caracteriza por un dependencia
frecuencial del tipo 1/f, aunque en forma mds estricta se puede
expresar a través de su densidad espectral de potencia de Ta forma

S(f)=}@; 0.85v<1.5 (1.3.1)

Este tipo de ruido puede adoptar valores apreciables, que al
mezclarse con la propia portadora en cualquiera de las alinealidades
del dispositivo, puede generar una banda de ruido muy cercana a
aquella y de amplitud considerable, 1legando a ser en seglin que casos,
1a contribucién més importante al ruido generado en el oscilador.

b) Ruido térmico

Se trata del conocido ruido blanco, con funcidn de densidad de
tipo gaussiano y media cero, omnipresente en cualquier dispositive, ¥
que presente en baja frecuencia sufre el mismo proceso de modulacién
gue el vruido flicker, trasladindose a Tas inmediaciones de Tla
portadora, aungue con efectos poco importantes. Se origina por el
movimiento térmico de Tos electrones libres en un conductor, generando
una tensién alterna de valor eficaz

e2 =4kTRAB (1.3.2)

n,rmes

siendo k la constante de Boltzmann, T Tla temperatura del dispositivo
en Kelvins, R el valor de la resistencia equivalente en ohmms y 458 el
ancho de banda de medida.
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¢) Ruido shot

Aparece en dispositivos activos y es debido a Ta variacion que con
el tiempo experimenta el flujo de corriente de electrones a través de
una seccidn del semiconductor. Su funcién de densidad es de tipo
gaussiano, siendo el valor eficaz de la corriente de ruido generada,
el dado por la siguiente expresién:

i =2qlAB (1.3.3)

n,rmse

siendo g la carga del electrdn, I la corriente que lo atraviesa y 438
el ancho de banda de medida. Al igual que 1los anteriores, puede
mezclarse con la portadora wutilizando Tlas alinealidades del
dispositivo para trasladarse en frecuencia alrededor de Ta misma.

1.3.1.2 RUIDO CON ESPECTRO DE R.F.

Es aquél que sin haber sufrido ningin tipo de mezcla, aparece
alrededor de Ta portadora, ya que su presencia se debe a su propia
naturaleza,

a) Ruido térmice y shot

De idéntico comportamiento estadistico que los anteriores, se
sitia en el entorno de la portadora, pudiendo minimizarse sus efectos
mediante un filtrado paso-banda. Aunque puede Tlegar a mezclarse con
la portadora, las bandas laterales generadas pueden o no, caer dentro
del ancho de banda del oscilador, siendo ademids en 1a mayoria de los
casos de pequefia amplitud, con lo que sus efectos suelen ser
despreciables.

Asimismo, si el oscilador no presenta grandes alinealidades, los
productos de mezcla entre diversas componentes de ruido a frecuencias
distintas serdn despreciabies, excepto aquellos, que como ya hemos
mencionado, incluyan a la portadora.

-26-




E1l andlisis detallado del ruido de fase de origen térmico
producido en un oscilador serd presentado en el siguiente apartado.

b} Fluctuaciones en la frecuencia de resonancia del circuito
sintonizado.

Son aquellas pequefias variaciones que afectan a la frecuencia de
resonancia del circuito reactivo empleado en el oscilador. En 1la
mayoria de los casos puede deberse a factores externos al resonador,
tales como variaciones con la temperatura, humedad, dilataciones
mecédnicas, etc, 1llegando a producir modulaciones esplreas de
frecuencia en la portadora.

1.3.2 RUIDO GENERADO EN DISPOSITIVOS EXTERNOS AL OSCILADOR.

Dentro de este apartado englobaremos aquellas componentes de ruido
que no son inherentes al propio oscilador, si no que son generadas por
otros dispositivos tales como amplificadores, controles automdticos de
ganancia, etc, que usualmente acompafian al oscilador, en los que sélo
pueden minimizarse sus efectos mediante un cuidadoso disefio de Tos
mismos.

1.3.2.1 RUIDO CON ESPECTRO DE B.F.

Al igual que en el apartado A.1) de 1la seccién precedente,
englobaremos aqui aquellos fendmenos ruidosos cuyo espectro se sitda
en BF, pero que a través de algiin proceso de modulacién es trasladado
en frecuencia, perturbando la oscilacidn.

a) Ruido en Jla tensidn de control del VCO.

Es evidente que para el caso de osciladores controlados por
tensidén, cualquier sefial que se superponga a la tensién de control,
por ejemplo Ta tensidon de red, generard una modulacidn esplrea de la
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frecuencia del oscilador, provocando bandas Tlaterales de ruido. Puede
evitarse este efecto mediante un buen apantallamiento de la sefial de
control.

Es bien conocido que en osciladores de microondas que utilicen
transistores unipolares MESFET de AsGa, 1la capacidad pardsita
puerta-fuente presenta un fuerte comportamiento no Tineal con 1la
tensién aplicada, actuando a modo de varactor[ll]; en consecuencia,
cualquier perturbacién en Tla tensién de polarizacién del oscilador
repercutird directamente en una variacién de capacidad y por tanto de
la frecuencia de oscilacién, provocando, el mismo efecto que en el
caso anterior. Se puede evitar con un buen filtraje de 1a tensidn de
polarizacion,

¢) Vibraciones mecdnicas.

Cualquier wvibracién mecdnica transmitida al resonador del
oscilador, modulard de forma indeseada su frecuenciaj; por tanto todo
buen disefic deberd incluir un buen sistema de fijacidn mecdnica del
conjunto.

d) Ajustes mecdnicos de frecuencia

Si en un oscilador el ajuste de frecuencia se realiza mediante una
variacién de alguna dimensidén mecdnica de Ta cavidad, puede ocurrir
que debido a pequefios cambios microscépicos de fuerzas entre el
plemento de ajuste y el vresonador se produzcan variaciones
considerables en la frecuencia de oscilacidn. Por consiguiente, sdlo
deberdn utilizarse sistemas en 1os que el ajuste mecdnico no implique
ningtn tipo de contacto eléctrico entre las partes méviles, evitando
de esta forma éste efecto nocivo.
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1.3.2.2 RUIDO CON ESPECTRO DE R.F.

Se trata de aquellas fuentes de ruido con contenido espectral en
RF, que no han sufrido ningin tipo de modulacidén. Entre ellas podemos
mencionar a las siguientes:

a) Alinealidades propias del dispositivo

Cualquier alinealidad en el dispositivo semiconductor implica una
posible produccidén de arménicos y frecuencias indeseadas, pudiendo
minimizarse este efecto mediante una reduccién en las amplitudes de
Tas sefiales involucradas en el oscilador, compensando posteriormente
dicha disminucién mediante una amplificacidén externa.

b) Ruido aditive en amplificadores

En 1a mayoria de los casos, dado que Tas amplitudes de Tas sefiales
proporcionadas por un oscilador suelen ser débiles, a efectos de
reducir los fendmenos provocados por las alinealidades comentadas en
el anterior apartado, suele ser preciso afiadir un amplificador que,
ademds de amplificar 1la sefial, Tlo aisle de variaciones de 1la
impedancia de carga que alterarian la frecuencia de oscilacidn.

E1 ruido generado en el proceso de amplificacién n(t), se afiadira
a la sefial atil, resultando en

V (t)= Acos(wot)+n(t) (1.3.4)

que si lo descomponemos en sus componentes en fase y cuadratura, se
convertira en

V() =[A+n (t)]cos(wqt)+n (t)sin(w,t) (1.3.5)

que se podrd aproximar para amplitudes de ruido suficientemente
débiles como
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VO(I)EA[I+ncjt)]cos(a)ot+nqj§t)) (1.3.6)

que corresponde a la expresién de una sefial moduiada en amplitud y
fase por ruido. Suponiendo para n(t) una densidad espectral de
potencia unilateral Ny, las densidades espectrales de potencia de los
procesos nq(t) y nc(t) tendran por valor No/2, y por tanto la densidad
espectral de potencia del ruido de fase introducido por el
amplificador serad

No
247

Sa(w)= (1.3.7)

pero que serd en parte filtrado por el propio filtro paso-banda del
amplificador, adoptando por tanto una forma préxima a la de la figura

S, (w)

No2R?

2B w

&~

Figura 1.5.- Espectro de potencia unilateral de S,(w).

c) Variaciones en la impedancia de carga del oscilador.

Cualquier variacién en 1la impedancia de carga del oscilador
repercutird en una variacién del factor de calidad Q del resonador,
que a través de la vrealimentacién positiva del transistor del
oscilador, provocard una variacién de la impedancia de entrada del
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transistor, y por consiguiente en su cifra de ruido. Este efecto se

evita o bien mediante el empleo de circuladores o aisladores, o bien
mediante amplificadores o buffers,

En la siguiente figura,
densidad espectral

reproducida de [8] se esquematiza la
de potencia del

ruido de fase de un oscilador,
considerando todos Tas posibles contribuciones al ruido con sus
respectivas dependencias con Ta frecuencia.
'y S&(w]
o
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( H
L] / ,
"Random-walk] [/
{nonzero den- i
sity at w30} } |/ J'i"l'
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Figura 1.6.- Densidad espectral de potencia del ruido de fase de un
oscilador,

considerando todas Tas posibles contribuciones al ruido.
(Extraido de [8]).

1.3.3 EVALUACION DEL RUIDO DE FASE EN UN OSCILADOR DEBIDO Al RUIDO
TERMICO DEL DISPOSITIVO.

En este apartado se trata de estimar la densidad espectral de
potencia del ruido de fase que aparece en

un oscilador, debido
unicamente al ruido térmico presente en el dispositivo, ya comentado
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en el apartado a.2.1. El1 estudio, al parecer realizado previamente por
W. P. Robins [2], aunque publicado en primer lugar por D.B. Leeson
[12], parte de un modelo Tineal para el oscilador, que asume una
ganancia unitaria para el amplificador, asi como que la potencia
existente en Ta salida se debe al ruido amplificado y filtrado por el
0 efectivo del conjunto, existiendo adaptacién a la frecuencia de
resonancia. Este estudio se resumird a continuacidén, aunque utilizando
un procedimiento de andlisis mediante funciones de transferencia
distinto del utilizado por 1os Tos mencionados autores.

ET modelo de partida del oscilador se muestra en la siguiente
figura:

L1

t:1
>z >

! Vout

Rin -

R c L2
L.

Figura 1.7.- Circuito equivalente de un bsci?ador, tratado como
amplificador realimentado.

La salida de un amplificador de transconductancia G se sintoniza a
una frecuencia angular w, con el circuito resonante formado por el
conjunto L, C, en el que se incluye ademds Ta resistencia de carga
RL. E1 amplificador se realimenta positivamente a través de un
transformador formado por L; y L2, con una relacidén de transformacién
t:1 que a fin de garantizar la adaptacién de impedancias deberd
elegirse de valor :-Jrv/r,; esto se Jjustifica si en el transformador
trasladamos la resistencia de entrada a una resistencia equivalente de
salida, tal y como se muestra en Ta siguiente figura:
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Vi tel Vo Vi t:l Vo
! E " ) 1 I
Ri 3 R, ;é ? ?RL % Ri/t®
— | . .
N~ —
R /2

Figura 1.8.- Circuito equivalente de un transformador.

podremos entonces modelar al sistema mediante el siguiente esquema de
bloques:

Vils) + Val(s)
G —P Zo(s) o

Figura 1.9.- Esquema de bloques del osciladeor de la Figura 1.6.

siendo
/C
Z(8)=— 2 > (1.3.8)
g+ 28 Wwes+wy
con
N SR gy
N R,V C
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donde hemos utilizado 1la nomenciatura habitual de servosistemas.
Obtendremos Ta funcién de transferencia a partir de

Vo(s)_ GZ,(s)

)= sy T 1=Ciz.(5)

(1.3.9)

sustituyendo (1.3.8) en {1.3.9) se llega a

sG/C
82+ 28 wes+wi

(1.3.10)

siendo ahora el nuevo coeficiente de amortiguamiento

Gt
2C W,

g =¢- (1.3.11)

que podemos vrelacionar con el factor de calidad Q del circuito
resonante como

1[R[
2@-@-[2 LJ (1.3.12)

R,
=Bl 1-GtF (1.3.14)

siendo B el ancho de banda del circuito resonante. La conclusién que
se desprende a Tla vista de estos resultados es la siguiente: el
comportamiento del sistema es equivalente al de un filtro paso banda
de segundo orden, con una factor de calidad Q’ efective, mucho mayor
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que el del circuito resonante, puesto que su valor se ha incrementado
merced al efecto de la realimentacidn positiva. Por tanto, el ancho de
banda relativo equivalente del conjunto, se ha visto reducido en gran
medida, por el mismo efecto.

A continuacion estamos interesados en calcular la relacidn
portadora a ruido obtenida a 1a salida del oscilador, en funcién de la
ganancia del sistema y de la cifra de ruido del amplificador.

La densidad espectral de potencia de ruido a Ta salida del
amplificador serad

N VoD _VunHuH|?
° Ru/2 R,/2

(1.3.15)

que a efectos de ruido se reduce a la situacidn de Ta figura; la
densidad espectral de potencia de ruido a Ta entrada del amplificador
serd Njn=kTF sobre una resistencia de valor R /2, ya que se tiene en
cuenta el efecto del transformador, por consiguiente, la tensidén de
ruido a la entrada serd

Nin _ Nout

L=

Ri~2 RL/E

wr

Figura 1.10.- Circuito equivalente para el cdlculo de la potencia de
ruido.

Rin
Vin=a] Nix 5 =JkTFR,/2 (1.3.16)

por lTo que sustituyendo, Ta potencia de ruido a Ta salida va a ser
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KTFR./2

o T Rmyp HDE=RTECIH D] (1.3.17)

El médulo al cuadrado de la funcidn de transferencia se obtiene
como

H (w0’ (awoﬁuz)? (wﬁ “’)2 (wo)z ! (s
w)|=| —Z = — - + .3,
0 @ o)

en las proximidades de la resonancia podemos expresar la frecuencia
como una pequefia desviacidén respecto de w,, es decir

w=w,(1+86) (1.3.19)

y utilizando 1a siguiente aproximacidn

=16
1+6 :
reemplazando en (1.3.18) se obtiene
. (GR/2N*( o 1\ (GR,/2)°
|H(w)|?= 0 46 +67E = 260 (1.3.20)

Esta expresidn sustituida en (1.3.17) se convierte en

kTF  kTF{ w,\?
- (w ) (1.3.21)

0m4‘Q262_ 4Q2

Ahora bien, en la seccién anterior hemos demostrado 1la
distribucion equitativa del ruido térmico que acompafiaba a un
oscilador, entre una componente de ruido de amplitud y otra de ruido
de fase: en consecuencia, obtendremos el ruido de fase del oscilador
como
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Ly KTE(ToY
Nop—zNo—SQg(fm) (1.3.22)

y de hecho, como To que nos interesa es precisamente la relacién ruido
a portadora, tendremos finalmente que

NopY,  kTF (f.Y
( c )[’mmscqﬂ(fm) (1:9:29)

1.4 TECNICAS DE MEDIDA DEL RUIDO DE FASE EN OSCILADORES

Existen basicamente dos sistemas de medida del ruido de fase, de
dominio temporal y de dominio frecuencial, que enlazan directamente
con los sistemas de caracterizacién descritos al inicio de éste
capitulo.

Se puede encontrar una extensa bibliografia acerca de cada uno de
éstos sistemas, dado que sobre un esquema de medida inicial, es
posibie realizar diversas mejoras y modificaciones que contribuyan a
un aumento de la sensibilidad del sistema.

1.4.1 DE DOMINIO TEMPORAL

L.S. Cutler [13] propone el método de medida denominado del
multiperiodo, cuyo diagrama de bloques se muestra en la siguiente
Figura 1.11; consiste en disponer de dos fuentes de sefal,  de
caracteristicas similares, incorreladas, pero con frecuencias
nominales ligeramente distintas, que se someten a un proceso de mezcla
mituo, obteniéndose una frecuencia intermedia de muy baja frecuencia,
que puede introducirse en un contador o frecuencimetro, midiendo
durante un intervalo « el nlmero de transiciones; esto lo podemos ver
de Ta siguiente forma:
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Q)

V1

Vo
o — =+ —®» CONTROOR

va

)

Figura 1.11.- Esquema de bloques de sistema multiperiode para Ja
medida del ruido de fase en el dominio temporal.

Sean vl(t), vo(t) Tas sefiales proporcionadas por cada oscilador,
que expresaremos Como

vl(t)=,41008(a);t+¢,(t))

vy (1) = Aycos(w i+ ¢,(t)) (1.4.1)

Por tanto a la salida del mezclador Ta sefial obtenida serd, una
vez filtrados Tos términos de frecuencia doble,

(1) = Acos{{w  —w,Jt+¢, (1)~ 9,(t)[= Acos(w t+¢()) (1.4.2)

Supongamos ahora que en t=0 se inicia la cuenta durante un
intervalo de duracidn = al cabo de este tiempo habremos detectado un
fotal de M pasos por cero de vy(t); haciendo

2rM=w t+¢(T)r—¢(0) (1.4.3)
con
20 M
T,= o (1.4.4)
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y con el cambio r=7,-47r, nos quedard que ¢(x)-¢(0)-w,dr, que es
precisamente 1o que interesa, dado que debe variarse el intervalo de
medida a fin de calcular la variancia de Tas fluctuaciones de fase;
para un numero suficientemente grande de medidas podemos hacer

¢(7)-¢(0) w4t
444}2———~-<¢>hr;. - (1.4.95)

Obtendremos la varianza de las fiuctuaciones de fase del oscilador
como

off<p>, . |- = (1.4.6)

Nétese que en éste sistema y bajo las hipétesis de partida de
fuentes similares e incorreladas, el ruido de fase medido corresponde
a Jz veces el ruido de fase de cada oscilador, dado que al sustraerse
incoherentemente sus fases, el valor de varianza medido corresponderi
a la suma de Tas varianzas individuales de cada oscilador, supuestas
iguales; el sistema es equivalente por tanto, a suponer un oscilador
ideal, sin ruido, sobre el que se mide un oscilador real distinto de
fos anteriores, tal que sus fluctuaciones de fase serian Jz veces las
de uno de los dos anteriores. Informacién adicional sobre éste sistema
puede encontrarse en [8].

1.4.2 DE DOMINIO FRECUENCIAL

En el dominio frecuencial podemos encontrar basicamente dos tipos
de medida, sistemas de medida de la desviacién de frecuencia o FM
residual [14], y sistemas de medida de la densidad espectral de
potencia unilateral de las fluctuaciones de fase.
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1.4.2.1 MEDIDA DE LA F.M. RESIDUAL

Se trata simplemente de introducir la sefial a caracterizar, en un
discriminador de frecuencia, conectando a su salida un filtro paso
bajo. En éste método, l1a sensibilidad del sistema queda fijada por 1la
del discriminador, dada por [15]

P, -1
Szﬂﬁkﬁlog (L/20)Q, (1.4.7)
UD fﬂ
Vi(t) Vo (t)
ANAL .
@—P f — > %2 — P £SPECT.
S H(w)

Figura 1.12.- [Esquema de bloques del método de medida de Ta FM
residual.

siendo 47 desviacion de frecuencia, v, la desviacién en Ta tensién
discriminada, k 7la constante del discriminador, P; la potencia de
entrada, L las pérdidas en dB del sistema, Q, el factor de calidad del
discriminador y f, Ta frecuencia de 1a portadora.

Por consiguiente, para una sefial de entrada de 1a forma

v, (1) = Acos(w t+¢(t)) (1.4.8)

a la salida obtendremos

ad¢(t)

o )*h(t) (1.4.9)

%Kt)=(3ﬁf)*h(t)=(3
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A la vista de ésta expresidén se desprende que para proceder a Ja
medicién de pequefias variaciones de frecuencia, es preciso disponer de
un valor grande para S, Jlo cual puede conseguirse aumentando Ta
potencia de entrada Pj, aumentando el factor de calidad del
discriminador y reduciendo las pérdidas. De otra parte, dado que en la
expresidén para S interviene el valor de la potencia de entrada, es
preciso mantener constante éste wvalor tanto en el proceso de
calibracién como en Tla propia medida, lo cual no deja de ser
problemdtico en segin que casos.

El filtro paso-bajo que sigue al discriminader suele tener un
ancho de banda especificado entre 300 Hz y 3 KHz, de modo que sélo se
podrdn medir Tas fluctuaciones que caigan dentro de éste ancho de
banda de post-deteccién, debiendo especificarse el mismo a efectos de
comparacién de medidas. Este efecto Jo podemos ver calculando 1la
densidad espectral de potencia,

Vo(f)=ff(fYTF[é%¢(ti}=f2ﬂfff(f)¢(f) (1.4.10)

Y por consiguiente

2

Vo (f)
H(f)

1
4 f?

(1.4.11)

S (Fy=le(f)i*= ’

Es decir, el espectro de potencia del ruido de fase medido estari
ponderado por el médulo al cuadrado del filtro de post-deteccidn H(f).

J. R. Ashley en [15] presenta un detallado estudio de un sistema
de medida real basado en este sistema.

La principal ventaja de este método frente a otros, reside en su
simplicidad y en evitar la utilizacién de un oscilador de referencia
sobre el que comparar las fase del de test, ya que dicha comparacién
1a efectia el propio discriminador.

-4]-



Las prestaciones del sistema vienen fijadas por el discriminador
utilizado; sobre su concepcidn existe una muy abundante bibliografia
detallando dispositivos en los que se ha incrementado en gran manera
su sensibilidad, con capacidad para ser utilizades en distintos
mirgenes de frecuencia. De entre ellos podemos destacar el sistema
propuesto por J. G. Ondria [16] para la medida tanto de ruido AM como
FM a frecuencias de microondas, cuyo esquema de blogues es el
siguiente:

Vi

> |—» borcr,

V4

s

~c

v3

Figura 1.13.- Esquema de bloques del sistema de medida propuesto por
J. Ondria.

Este sistema consiste en dividir la potencia del oscilador en dos
caminos, en uno de Tlos cuales es posible adicionar un desfasaje
ajustable, mientras que en el otro se efectia un filtrado para Ja
eliminacién de 1la portadora, a través de un cavidad de alto Q,
conectada con un circulador; las sefiales involucradas en el sistema,
son segun Ta notacidén de T1a figura:
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v, ()= Alcos(wot+¢(t))
0,(t) = Aycos(w,t+g(t)+p)
va(t) = Agp(t)cos{w t)

U, (£) =0, ()ua(t) = Ay (t)cos(d(t) +p) (1.4.12)

La sefial vo{(t) corresponde a 1a sefial del oscilador acompafiada de
su ruido de fase, mds el desfasaje adicional introducido; por otra
parte, la sefial v3(t) consiste en una sefial modulada en amplitud por
el ruido de fase y con portadora suprimida; por consiguiente al
mezclar ambas sefiales, la salida resultante vg(t) serd el ruido de
fase demodulado, por tanto si hacemos »=90°, entonces

va(1)= A,9(1)¢()sin(d(1)) = A497(¢) (1.4.13)

Obviamente en este caso, la sensibilidad viene impuesta por las
caracteristicas el filtro de supresién de portadora, que es en
realidad quien estd actuando a modo de discriminador.

1.4.2.2 MEDIDA DEL ESPECTRO DE POTENCIA UNILATERAL DEL RUIDO DE FASE

Como anteriormente hemos demostrado, la medida en banda Tlateral
dnica del espectro S,(f) se vrelaciona con la medida de Tas
inestabilidades a corto plazo del oscilador, como si se tratase de una
modulacién de fase de bajo indice de 1a portadora por el ruido.

Este método es el que aporta una informacién mds completa acerca
de la estabilidad frecuencial de una sefial, siendo posible derivar la
desviacién de frecuencia fraccional (caracterizacién en el dominio
temporal) y también Ta FM residual, siendo por tanto el mis comunmente
utilizado. E1 principio de funcionamiento se muestra en la siguiente
figura [131[7]:
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ANAL. .
ESPECT.

Figura 1.14.- Esquema de bloques del sistema de medida del ruido de
fase mediante detector de fase.

Es decir, se dispone de dos osciladores, uno de los cuales se
utiliza como referencia mientras que el otro es el de test. Admitiendo
una sincronizacién de frecuencia entre ambos osciladores y una
relacién de fases en cuadratura, entonces

v, ()= A, (t)cos(w,t+ ¢, (1))

va(t) = Ay(t)sin(w t+p,(t)) (1.4.14)

Para una pequefia diferencia de fases entre ambos osciladores y
suponiendo despreciable el ruido de amplitud, podemos aproximar 1la
sefial de salida del detector de fase por:

A A, () (1.4.15)

N | —

ROLEYIVACROEYROIE

Debido a que usualmente el detector de fase, en general un
mezclador equilibrado, presenta una caracteristica sinuscidal, sucede
que sélo es posible aproximar Ta Tinealidad del detector en un margen
de ns/6. Bajo ésta suposicidén, la sefal de salida del detector puede
Tlevarse a un analizador de espectros de baja frecuencia donde se
puede medir.
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La obtencién del sincronismo de frecuencia y la cuadratura de
fases entre ambos osciladores puede realizarse mediante Ta
introduccidn de un PLL (Phase Locked Loop) tal y como se muestra en la
siguiente figura:

ANAL .
D —® £sPECT.

ABR

=%

FILTRO
LAZO «

Figura 1.15.- Esquema de bloques del sistema de medida de la Fig.
1.13, utilizando un lazo PLL.

En este caso se usa un VCO (Voltage Controlled Oscillator) como
oscilador de referencia, del que se controla su frecuencia a partir de
la sefial de error proporcionada por el detector, previamente filtrada
por el filtro de lazo.

Como veremos en capitulos siguientes, se trata de un sistema
realimentado conh una frecuencia de corte, tal que por debajo de ella,
el espectro del VCO es idéntico al de la sefial de test, mientras que
por encima de ella su espectro es el del propio VCO. En consecuencia,
para frecuencias superiores a la de corte del PLL, la sefial v’(t)
corresponderd al efecto conjunto de Tas fluctuaciones de fase de Tos
osciladores de referencia y test.
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Nétese que para una diferencia de fases nula, la salida del
detector serd

A (1) A, (L) (1.4.16)

B[

ROEEYROYROL (NORROIE

que corresponde al producto de amplitudes de los osciladores, es decir
el sistema se convierta ahora en un sistema de medida de ruido AM.

En este sistema, la salida del detector de fase proporciona una
sefial que combina el ruido de fase de ambos osciladores, tanto del de
referencia como del de test. Por consiguiente, si queremos realmente
medir uno sélo de ellos, va a ser necesario disponer de una referencia
de gran pureza espectral y bajo ruido de fase; aunque finalmente 1la
sensibilidad del sistema Ta va a imponer el umbral de ruido del
detector y el ruido de fase de la referencia [17][3][9].

D. Scherer [9] considera al igual que L. S. Cutler [13] cuando
hablaba de los métodos temporales, y al igual que A. L. Lance [18],
que ésta ambigliedad en 1a medida puede eliminarse si a priori se
conoce que el ruide de fase de 1a fuente dominante (l1a de test) no se
desvia mis de 3 dB de Tas medidas obtenidas. Por otro tado, si no se
dispone de una fuente de vreferencia adecuada, 1o cual es
extremadamente complicado de obtener a frecuencias de microondas, es
posible calcular con precisién el ruido de fase de la fuente siempre
que se disponga de tres fuentes de caracteristicas similares e
incorreladas, en base a efectuar tres medidas distintas entre ellas,
intercambiando los papeles de referencia y test.

Este G1timo método, descrito por D. G. Meyer [19] consiste en lo
siguiente, supongamos que se dispone de tres fuentes de sefial A, B, C,
de caracteristicas similares e incorreladas. Se realizan tres medidas
de ruido de fase: de Ta medida entre las fuentes A y B se obtiene Vpp,
de entre B y C se obtiene Vgc y de entre A y C se obtiene Vacs bajo la
hipotesis de independencia, podremos expresar los valores eficaces de
éstas sefiales como
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rms Brms
2 2 2
= +
BC s B rins 4 C rms
2 2 2
o + + I
[/Acl‘ms [/Arms Vcrms (l 4 17)

por tanto, resolviendo éste sistema de ecuaciones se 1lega a:

V2 +V2 __V2
VA=\/ AC AB BC

2
Voo Vic+Vis-Vic
o 2
V2 +V2 _VZ
Vc“\/ AC 230 AR (1.4.18)

que seria equivalente a lo que medirfamos caso de disponer de una
fuente de referencia ideal.

Sobre 1a medida de ruido por el método de las tres fuentes, existe
abundanie bibliografia espcificando sistemas de medida, ademds de los
mencionados [18], [19] y [20]. Recientemente ha sido publicado por G.
V. Love [21] un sistema de calibracidén para medidores de ruido de
fase, consistente en la introduccidén de una modulacién de fase de baja
frecuencia, conocida, en la fuente de RF bajo test; al ser conocidos
los parametros de la modulacién de fase, es posible calibrar el
sistema de medida con precisién, para posteriormente medir el ruido de
1a seflal de test sin modular.

Una vez conocida Ta densidad espectral de potencia del ruido de
fase del oscilador de test, podemos proceder a calcular el "jitter" de
fase integrado o FM vresidual; a este fin puede encontrarse
bibTiografia documentando programas de cdlculo de tal valor [2], [22];
el cual se obtendrd como

f2 Ia 2Nop
a¢* = [ “sanar=| ( 7o) ap
1 1 !

]2 n
“f (zNop) (&) df (1.4.19)
n\ ¢ SN\
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E1l procedimiento descrito en [2] aproxima por rectas la curva en
dB de S4(r), 1o que equivale a supoher una curva de ley cuadrética de
la forma

(NO,) m(Nop) (Q) (1.4.20)
¢ / ¢ FE !

siendo el exponente n

N

£,

0.1(Ng”)f1(d3)—o.1(

o 7)

Por d1timo comentar que en un trabajo publicado recientemente por

. (1.4.21)

M. Olivier [23] se comparaban las medidas de ruido de fase de un mismo
oscilador, wutilizando el método del discriminador y Tuego el del
detector de fase; del andlisis de Tos resultados se desprendia una
coincidencia de valores por ambos métodos, excepto para frecuencias
muy proximas a la portadora, asi como una mayor sensibilidad en el
sistema del detector de fase.
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Capitulo 2. SINTESIS DE FRECUENCIAS EN MICROONDAS

2.1 INTRODUCCION

Por sintesis de frecuencias entendemos aquel proceso mediante el
cual se genera una sefial de frecuencia especifica, con una muy pequefia
tolerancia y gran pureza espectral.

Los procedimientos habitualmente utilizados se pueden clasificar
en:

- sistemas de sintesis directa.
- sistemas de sintesis indirecta.

Los primeros generan la frecuencia requerida por un complejo
proceso de sumas y restas de frecuencias en mezcladores, utilizando
ias sefiales de baja frecuencia proporcionadas por diversos osciladores
de referencia de frecuencia fija y muy bajo ruido de fase; pudiendo a
su vez distinguir entre sistemas coherentes e dincoherentes. Por
coherentes entenderemos aquellos sistemas en los que todas Tas sefiales
involucradas se derivan de un dnico oscilador principal o maestro;
mientras que serdn sistemas incoherentes aquellos que en el proceso de
sintesis utilizan sefiales de osciladores de frecuencias distintas e
independientes entre si.

Los de sintesis indirecta, como su nombre indica, se basan en
sincronizar, mediante algun determinado mecanismo, la frecuencia de
oscilacion libre de un oscilador a la de otro de referencia de gran
pureza espectral, habitualmente de frecuencia menor, sintetizando 1a
frecuencia requerida con las caracteristicas de tolerancia y ruido de
fase especificadas.

Si bien algunos de los métodos que se describirdn pueden 1legar a
ser de por si extremadamente complejos, el hecho de situarnos en el
margen de frecuencias de microondas agrava aln mds el problema, tanto
por los dispositivos que se utilizarén, en algunos casos muy limitados
en comparacién con la disponibilidad y versatilidad de medios con que
se cuenta a frecuencias mucho mds bajas, como por el hecho de que en
cualquier proceso de multiplicacidén de frecuencias, las excursiones de

-49-



fase se ven magnificadas, por 1o que se incrementa el ruido de fase de
lTa sefial multiplicada. Este fendmeno puede verse muy facilmente de 1la
siguiente forma: en un multiplicador de frecuencia de indice N como el
de Ta figura, al que se aplica la sefial vi(t) proporcionada por un
generador, de la forma

v (ty= A cos{w t+¢ (1)) (2.1.1)

@—pr—~>

Vi) Vait)

Figura 2.1.- Multiplicador ideal de frecuencia.

con una densidad espectral de potencia de ruido de fase S,(f), a su
salida se obtendra:

v, (1) = Aycos[ N{w , t+9(1))]= A,cos(w,t+ ¢, (1)) (2.1.2)

siendo w,=Nw, y ¢.(t)=N¢,(t), de modo que la densidad espectral del
ruido de fase a la salida va ser:

§4,([)=N*S, (F) (2.1.3)

Este capitulo se iniciard describiendo a grandes rasgos 1los
sistemas de sintesis directa, para continuar con el andlisis detallado
de los de sintesis indirecta, situando el énfasis en Tos que utilizan
sistemas PLL.

2.2 SINTESIS DIRECTA DE FRECUENCIAS
Un sistema de sintesis directa de frecuencias se caracteriza

principalmente por Ta no disponibilidad de ninglin oscilador cuya
frecuencia de oscilacién Tibre esté préxima a la de sintesis. Por este
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motivo, la sintesis deberd efectuarse mediante un procesado aritmético
de frecuencias, con profusa utilizacién de mezcladores,
multiplicadores de frecuencia, filtros, amplificadores y demds
dispositivos.

2.2.1 SISTEMAS INCOHERENTES

Utilizan diversos osciladores de referencia de distintas
frecuencias e independientes entre si. Un esquema de bloques de un
sistema de sintesis directa incoherente, se muestra en la siguiente
figura:

@ Vi(e)

A0
+0F
| |

vs Eaég ve v? Eaég vd ;;jm Egé; ~;23

- @ vace)
i @ Vite)
] @ V4iL)

Figura 2.2.- Esquema de bloques de un sintetizador de frecuencias de
sintesis directa incoherente.

En é1 se dispone de cuatro osciladores independientes, en Tlos
cuales es posible conmutar su frecuencia de oscilacién mediante el
intercambio de los cristales de cuarzo que conforman el resonador. Las
sefiales proporcionadas serdn por tanto,
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v, (t)=A,cos|w 1+¢, (1)
U, ()= Agcos{w b+ ¢,(1)

( )
( )
v5(1) = Agcos(w, i+ 9,4(1))
( )

v(t)=Azcos{w t+¢,(1) (2.2.1)
ta salida del primer mezclador sera:
vs(t)= --A Ag[eos[(w +w,Jt+d () +¢5(1)]
veos{{w, ~w, )i+ ¢, (1)~ 9,(0)]] (2.2.2)
filtrando paso banda a la frecuencia suma, nos queda:
K,
06 (1) =5 Ay Azcos[ (@, +w, )t+ ¢, () + ¢5(1)] (2.2.3)

Repitiendo el mismo poceso en el segundo mezclador se obtiene:

MO Lx K, A, 4,4 2008 (W +w,+ w i+ ¢, (1) +0,(1)+p5(t)] (2.2.4)

y por (ltimo en el tercer mezclador se obtiene:

NOL —KKKAAAA

cos| (W, + W, +wy+ W, Jt+d, (1) +d,()+d5(t)+ ¢, ()] (2.2.5)

Eligiendo adecuadamente las frecuencias w,,w, w; w, mediante una
seleccidén de cristales, es posible sintetizar la frecuencia deseada en
un margen relativamente grande.
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E1 problema asociado con este tipo de sintetizadores es que la
obtencién de Ta frecuencia de interés requiere generar otras numerosas
frecuencias, que podran superponerse a la sefial de salida, degradando
sus prestaciones; en consecuencia para minimizar este efecto serd
preciso realizar un cuidadoso filtraje y apantallamiento de esplreas
sobre Ta seftal de salida para preservar su pureza espectral, lo que
repercutird en un aumento de la complejidad cuanto mayor sea el margen
de frecuencias a cubrir,

Al tratarse de un sistema hetereodino, el ruido de fase de la
sefial de salida corresponderd a la suma de los ruidos de fase de cada
una de las fuentes. Este factor condiciona su utilizacidén a
frecuencias de microondas, puesto que el ruido de fase que se
obtendria seria demasidado grande.

2.2.2 SISTEMAS COHERENTES

En Tos sistemas coherentes de sintesis directa, al derivarse todos
los generadores involucrados de Ta misma frecuencia de referencia, la
contribucidén al ruido de fase en la sefial de salida se deberd
unicamente al oscilador maestro, salvo los factores de multiplicacién
mencionados. V. Manassewitsch [24] distingue entre sistemas de
aproximacidn por "fuerza bruta" y de aproximacidén arménica.

La aproximacidén por "fuerza bruta" se utiliza para generar un
reducido nulmero de frecuencias. En el proceso se utilizan tanto
multiplicadores y divisores de frecuencia como mezcladores, ademds de
la imprescindible fuente de referencia. Un esquema de bloques es el
siguiente:
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x N1 x Ng X > {1

x N3 17N4 b ' - 2

3

Figura 2.3.- Esquema de bloques de un sintetizador de frecuencia
coherente de sintesis directa por "fuerza bruta”.

donde las frecuencias involucradas se obtienen como:

Ny Ny
fl“erlNz"'frm:fr N[Nz"“N“:

N
f2=f,+N3f,=f,,[N3+NIN2+~“N“E}
4

N
f3=fz+er1=fr[N.+N3+N1N2+AT”} (2.2.6)

4

sintetizandose las frecuencias deseadas, simultaneamente, mediante una
cuidadosa seleccién de los factores de multiplicacién y divisién. EIT
disefio consiste en optimizar el nimero de componentes; debiendo
realizarse, al dgual que en los incoherentes, un cuidadoso filtrado y
apantallamiento, a fin de evitar que Jlas frecuencias espdreas
generadas en Tlos dispositivos no lineales incidan sobre la sefial de
salida.

La aproximacién arménica consiste en introducir Ta sedal del
oscilador de referencia en un dispositivo no lineal capaz de generar
un gran contenido de arménicos, para posteriormente mediante filtrado,
seleccionar el arménico de interés. Un esquema de bloques simplificado
se muestra en la siguiente figura:
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fo Nfo

@——DD.N.L.——? % —P
“ - ]ln. 1 n

Figura 2.4.- Esquema de blogues de un sintetizador coherente de
sintesis directa por aproximacidn arménica y frecuencia fija.

E1 sistema es muy UGtil para el disefio de sintetizadores de
frecuencia fija, en aplicaciones de osciladores locales en equipos de
telecomunicacién. Si se desea obtener un frecuencia de salida
variable, se puede introducir sobre el modelo anterior la modificacioén
de 1a figura:

fer Nfa
@——»D.N.L. %
Vr V1
f
v
v.C.0.
CONTROL

Figura 2.5.- Esquema de bloques de un sintelizador coherente de
sintesis directa por aproximacién arménica y frecuencia variable.

donde el conjunto de armdénicos de la referencia se mezcla con la sefial
de un oscilador controlado por tensidén (VCO); del contenido espectral
de la salida unicamente pasard a través del filtro de FI aquél
arménico m tal que cumpla,

mf,—fv=Fp (2.2.7)
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mezclando otra vez la sefial de salida del filtro con la del VCO
obtendremos,

fo=:fFl4'fu==anr__fr+'fr==anr (2-2-8)

donde se observa una contribucidén nula del VCO al ruido de fase de la
sefial de salida. Actuando sobre Ta frecuencia del VCO se selecciona el
arménico m de interés, con la ventaja de que al ser fija la frecuencia
intermedia, el filtro de FI puede ser muy selectivo. A pesar de ello,
sigue siendo dificultoso el apantallamienio de Ta sefial de salida con
respecto a las frecuencias esplreas generadas.

Los dispositivos no lineales habitualmente wutilizades a
frecuencias de microondas suelen ser diodos varactores y diodos
step-recovery [25], siendo preferible la utilizacidn de éstos Gltimos
por su gran eficiencia de conversidn. Un esquema de bloques tipico de
un multiplicador de frecuencia se muestra en la siguiente figura:

[ F 1>

Figura 2.6.- Esquema de bloques de un multiplicader de frecuencia con
diodo.

Ejemplos de disefio de sintetizadores de sintesis directa pueden
encontrarse en Manassewitsch [24] y R. C. Stirling [26] y de
multiplicadores de frecuencia con diodos varactores en [24][26][27]
[28].
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2.3 SINTESIS INDIRECTA DE FRECUENCIAS

La sintesis indirecta de frecuencias consiste en generar 1la
frecuencia deseada a partir de la sefial proporcicnada por un oscilador
de frecuencia préxima, al que se sincroniza mediante alglin sistema a
la sefial de un oscilador de referencia, adoptando Tas caracteristicas
espectrales de vruide de fase de esta (ltima, con Tlas debidas
constantes de multiplicacién.

A frecuencias de microondas los métodos habitualmente empleados
son la sincronizacidn por inyeccidén y la sincronizacidén mediante bucle
PLL (Phase Locked Loop).

2.3.1 SINCRONIZACION POR INYECCION

La sincronizacién por inyeccién de un oscilador consiste
basicamente, en Ta introduccidén de una sefial externa de referencia, de
suficiente potencia y de frecuencia prdoxima a la de oscilacién Tibre
del dispositivo a sincronizar. Después de un corto periodo
transitorio, el oscilador 1libre adoptard 1a frecuencia de la sefial
externa de referencia {29].

Si consideramos al oscilador como un amplificador realimentado
(seccidn 1.3.3), entonces es posible introducir en algdin punto de 1a
red de vrealimentacién 1la sefial externa de sincronizacién y de
frecuencia proéxima; se obtiene entonces un batido de frecuencias,
combinacién de ambas sefiales.

La sincronizacidén por inyeccion de osciladores de estado sélido a
frecuencias de microondas ha sido ampliamente estudiada por diversos
autores, de entre los cuales cabe destacar el excelente trabajo de K.
Kurokawa [30] al que me remito.

A frecuencias de microondas el sincronismo por inyeccidn se suele
realizar a través de un circulador, utilizando el montaje de Ta
siguiente figura:
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@ OSCILADOR
SINCRONIZADO

s

REFERENCIA

Figura 2.7.- Sincronizacidn por inyeccidn de osciladores a frecuencias
de microondas.

Si representamos al oscilador 1libre mediante el circuito de 1la
siguiente figura:

-Z(A) Z(w)

Figura 2.8.- Modelo circuital de un oscilador.

donde Z(4) corresponde a la linea del dispositivo utilizado como
elemento activo y Z(w) corresponde a la impedancia del circuito de
sintonia, la condicidén de oscilacidn se especificard como

(Z(w)=Z(A)][=0 (2.3.1)

Al afadir la sincronizacidén por inyeccién, el circuito de la
Figura 2.8 se modifica resultando en el siguiente:
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(P*v

Figura 2.9.- Modelo circuital de un oscilador sincronizado por

fnyecciadn.

siendo ahora 1a nueva condicién de oscilacién, Ta dada por

[Z(w)-Z(A) =V (2.3.2)

demostrdndose que 1la diferencia de fases entre Tla sefial de
sincronizacién y la de salida del circulador estd acotada en =50°,

Asimismo, a partir de 1a condicién de oscilacién es posible
obtener el margen de sincronizacién, definido como 1a mixima
diferencia de frecuencias entre la del oscilador libre y 1a del de
referencia para que pueda producirse la sincronizacién; se puede
obtener analiticamente a partir de la siguiente ecuacién:

A ©o [Pl 2.3.3
W, == — .3,
: Qrxr P,cos0 ( )

siendo Py Ta potencia del oscilador Tibre, P; Ta potencia de la sefial
de inyeccidn, Qgxt el factor de calidad externo del circuito
resonante, y ¢ el 4angulo que forma la linea de dispositivo con Ta

perpendicular al Tugar geométrico de Tla impedancia del <circuito
resonante; de donde se observa que el margen de sincronizacién aumenta
con la potencia de la sefial de inyeccidn asi como en aquellos
osciladores con circuitos resonantes poco selectivos.
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E1l ruido de fase del oscilador inyectado se cobtendrd a partir de
la siguiente expresién:

(Nap) w2(P,/P,) 5, (@) w2 Q2 5. ()
C Ju,  wiE P @i W w3 (P 7P whor *
1 Uum/wLV
= 29 (W) 554 (W) (2.3.4)

1+ (w7 w,) 1+ (W, /w,)

donde s,(w) corresponde a la densidad espectral de potencia del ruido
de fase de la sefial de sincronismo, y S,(w) a la del oscilador
sincronizado. Analizando ésta expresién se ve que la sincronizacidn
por inyeccién actia a modo de filtro paso-bajo sobre el ruido de fase
de Ta referencia, mientras que efectia un filtrado paso-alto sobre el
ruido del oscilador 1libre, siendo la frecuencia de corte en ambos
casos, la del ancho de banda de sincronizacidn.

Por tanto podemos concluir que dentro del ancho de banda de
sincronizacidén, el ruido de fase de la sefial de salida correspondera
al de Ta sefial de referencia y que fuera de é1, corresponderd al ruido
que tendria el oscilador en caso de oscilar libremente.

A menudo también suele hablarse de "Injection Locking Amplifiers"
(I.L.A.) vrefiriéndose a osciladores sincronizados por inyeccidn
utilizados en aplicaciones de amplificacién de potencia, dado que el
sistema puede contemplarse como un amplificador de portadora, en el
que se aumenta la potencia de la misma, pero preservando Ja
informacidén de frecuencia de la sefial de inyeccidén [31].

Por altimo solo recordar que se trata de un sistema en el que el
sincronismo va a ser s6lo de frecuencia y no de fase, pudiendo por
tanto variar T1ibremente 1la diferencia de fases entre osciladores,
siempre dentro del margen de =90°,

2.3.2 SINCRONIZACION MEDIANTE BUCLE P.L.L.
E1 control y seguimiento de la frecuencia de un oscilador puede

realizarse mediante la realizacidén de un servomecanismo que actie
sobre algtn pardmetro del oscilador, a fin de variarle la frecuencia.
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E1 sistema habitualmente empleado es el "Phase Locked Loop" (P.L.L.) o
bucle de seguimiento de fase, cuyo esquema de bloques se muestra en la
siguiente figura:

DETECTOR FILTRO
DE FASE DE LAZO

E@ V. C.O. >

REFERENCIA

Figura 2.10.- Esduema de blogues de un sistema P.L.L.

Se dispone de un oscilador controlado por tensién (VCO) cuya
salida se 1leva a un detector de fase donde se compara con la sefial de
referencia. La sefial de error obtenida, una vez filtrada paso-bajo en
el filtro de lazo, actia sobre 1la tensidén de control del VCO
corrigiendo su frecuencia hasta anular Tla sefial de error, momento en
el cual se dice que el PLL estd "enganchado", es decir, las
fluctuaciones de fase del VCO son idénticas a las de la referencia
dentro del ancho de banda del sistema, pudiendo entonces aplicar el
siguiente modelo 1ineal para permitir su andlisis.

2.3.2.1 MODELO LINEAL DE UN P.L.L. SIN RUIDO

El modelo lineal de un PLL sincronizado, se muestra en Ja
siguiente figura [32]:
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Kd ——» F(s) F—» Kv/s

Figura 2.11.- Modelo lineal de un sistema P.L.L.

siendo o.s) vy @.(s) las transformadas de Laplace de las fases de Tas
sefiales de entrada (referencia) y salida (VCO}. La accion del detector
de fase se modela mediante una sustraccién de seifiales, mas una
constante de proporcionalidad Kd, de dimensiones (V/rad). El filtro de
lazo, de caracteristica paso-bajo, se modela mediante su funcidn de
transferencia F(s); y por Gltimo el VCO aparece modelado como un
integrador de constante Kv de dimensicnes (rad/s/V). Se puede
justificar esta ultima modelizacién de Tla siguiente forma: Ta
frecuencia proporcionada por 1a sefial de un VCO se obtiene como:

w (1) =K, x (1) (2.3.5)

siendo x{t) la sefial de control; por consiguiente, la fase instantanea
del VCO sera

Gi(t)=fwi(t)dt=[{vfx(t)dt (2.3.6)

tomando la transformada de la Laplace en la anterior ecuacion se
obtiene

K,
@.-(8)=?X(8) (2.3.7)

y por tanto su funcidn de transferencia serd
9,(s) K,
X{(s8) s

(2.3.8)
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Siguiendo con el anterior modelo lineal, podemos obtener la fase
de salida en funcidn de la de entrada, como

- G(s)
&,(s) @‘(S)Hc(s) (2.3.9)
siendo G{s) 1a ganancia en bucle abierto del sistema, de valor
G(s)=K F(s)K,/s) (2.3.10)
al sustituir nos queda
KqF(s)K,
@,(s)=8,s) (2.3.11)

s+KaF(s)K,

definiéndose entonces la funcién de transferencia H(s) del PLL como

0,(s)_ KqF(s)K,

H(S)=@,-(s)_s+KdF(s)Kv (2.3.12)
Asimismo se puede calcular la fase de error @,(s) como
Q,(s)=0,(s)-0,(s)=0,(s)[1-H(s)] (2.3.13)

sobre la que podemos definir de forma andloga, una funcién de
transferencia como,

() 01 hcey]- 5 (2.3.14)

") 50 s+ KaF(5)K,

de donde se deduce que tanto la fase de Ta sefial de salida @.(s) como
Ta de error @,(s) son versiones filtradas de la fase de la sefial de
entrada o,s), pudiendo aplicarse por tanto, todas las herramientas de
andlisis existentes para sistemas lineales.
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Utilizando la nomenclatura habitual de servosistemas, se puede
clasificar un sistema en base al orden de la funcién de transferencia,
es decir, 1a mayor potencia de la variable s del denominador de H(s);
en el caso concreto de un PLL, debido al cardcter de integrador del
VCO, el orden del sistema serd el del filtro de lazo més uno. También
se clasifica por su tipo, es decir, el nimero de integradores (polos
en el origen) que presenta Ta funcidn de transferencia de 1a ganancia
en bucle abierto, G(s)=K4F(s)Ky/s; por consiguiente cualquier PLL va a
ser como minimo de orden 1 y tipo I. A modo de ejemplo si consideramos
un PLL con F(s)={1+7,s)/(1+7,5) este serd de segundo orden y tipo I y por
el contrario, si rF(s)=(1+7,s)/st, se clasificard como de segundo orden y
tipo II.

Es posible mediante Tla wutilizacidén de técnicas habituales en
servosistemas, establecer cual va a ser el valor final de la respuesta
del PLL a una serie de excitaciones tipicas, unicamente en base ‘al
comportamiento de la fase de error o,s) y del tipo del sistema. Para
ello recurriremos al empleo del teorema del valor final de Laplace,
que se expresa Como:

limo,(t)=lims® (s) (2.3.18)
tHe §30

Las excitaciones que vamos a analizar van a ser las funciones
escaldén, rampa y pardbola, aplicadas a Tla fase @.s), que
corresponderdn & los errores de posicidn, velocidad y aceleracién de
servosistemas.

Respuesta al escaldn de fase:

4
6:(t) = (4¢)u(t), @,(s)=?¢
- il .
©p =m0 =limer s Hols) =R A9 . (5) (2.3.16)

Respuesta a la rampa de fase (escaldn de frecuencia):

/
0,(1) = dwt, 0.(s)="%
5
y Y
@,=1imo,(t)=lims = H (s) = lim == H (s) (2.3.17)
{3 540 g s=30 &
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Respuesta a la pardbola de fase (rampa de frecuencia):

0,(4) = =(Adb)t?, 0,(s)=2%
2 s
Ad Ad
0,=lime,(t)=lims = H,(s)=lim =2 H (s) (2.3.18)
t=o §30 g =30 8§

En la Tabla II se resumen los valores que adoptan estos errores
atendiendo a Tla clasificacién del PLL, de donde se observa gue por
ejemplo, un PLL de primer orden seguird con un cierto error los saltos
de frecuencia que se produzcan en una sefial, pero serd incapaz de
seguir cualquier cambio de frecuencia; por el contrario, un PLL de
segundo orden y tipo II seguird sin error cualquier salto de
frecuencia de Tla sefial, siendo este motivo el que To hace ser el
sistema mas comunmente empleado.

TABLA 11

TIPO DE ERROR DE ERROR DE ERROR DE ACELERACION

P.L.L. POSICION VELOCIDAD
Primer orden 0 Aw %
Tipo 1 Kaky
Segundo orden 0 AW e
Tipo 1 K. F(O)K,
Segundo orden 0 0 AT,
Tipo 11 KaK,
Tercer orden 0 Aw o0
Tipo I KaK,
Tercer orden 0 0 Add
Tipo II KqK,

A continuacidén vamos a calcular los principales parametros de un
P.L.L. de segundo orden con funcidn de transferencia para el filtro de
lazo de la forma:

l+7,8

F(s)= -

(2.3.19)

al sustituir en (2.3.12) y (2.3.14) se 1lega a:
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K K, 1+s7,
Ty $2+ KK (1,/7,)s+KaK,/T,

H(s)=

82

s2+ KoK, (1,/7,)8+KaK,/T,

H, (s)= (2.3.20)

que con la terminologia de servosistemas pueden expresarse en forma
candénica como,

sy = 1+s{2¢/w,)
s 2w, s+ w?

32

H,(s)= (2.3.21)

s?+2¢w, s+w?

estando definido el coeficiente de amortiguamiento ¢ y la frecuencia de
resonancia w, por

1
w, = , E=5Taw, (2.3.22)

observéndose un comportamiento de filtrado paso-bajo y paso-alto para
las funciones de transferencia H(s) y He(s) respectivamente, siendo la
frecuencia de corte a 3dB 1a dada por:

1

%wn[2§2+1+\/(2§2+1)2+1J“2 (2.3.23)

Baap=

Por tanto, bajo situacién de enganche, Ta fase de salida del PLL
corresponderd a la versidn filtrada paso-bajo de la fase de entrada;
en consecuencia podremos expresar la densidad espectral de potencia de
la fase de salida como

So,(F)= 5o (FUH(NI? (2.3.24)

donde se ha supuesto un comportamiento ideal para el VCO, es decir sin
ruido de fase. Si ahora eliminamos ésta suposicidn, podremos
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modelizarlo como si se tratase de uno ideal, a cuya salida se afiade un
cierto ruido de fase, con densidad espectral de potencia S,.(f), tal y
como se muestra en la figura:

Kd —» Fl(s) Kv/s Baaes 2

Figura 2.12.- Esquema de bloques de un PLL con ruido de fase en el
veo.

de donde se obtiene Ta fase de salida como

B,(8) =0,(s)H(8)+Oyco(s)[1 - H(s)]

=0, (s)H(s)+Byeo(s)H (8) (2.3.25)

donde vemos que la fase de salida se compone ahora de dos términos, el
primero ya conocido, que responde a la versién filtrada paso-bajo de
la fase de entrada, y un segundo término que corresponde al ruido de
fase del VCO filtrado pasc alto por He(s), de modo que Ta densidad
espectral de potencia de 1a salida serd ahora

So,(FI=Se (IDIHN+Sg, (H-H(HI (2.3.26)

vco

ecuacidn que explicita de forma muy clara la funcién del PLL: dentro
de su ancho de banda reemplaza el ruido de fase propio del VCO por el
de la sefial de entrada, dejandolo por el contrario, intacto fuera de
1. En este sentido su comportamiento es andlogo al de la
sincronizacidén por inyeccibn, pero sin embargo veremos que lo supera
en gran medida ofreciendo unas propiedades mucho mds interesantes.
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La realizacién de la funcidén de transferencia {2.3.19) para el
filtro de lazo reviste cierta dificultad, aunque puede obtenerse una
buena aproximacién mediante el empleo de un amplificador operacional
[32] seglin el montaje de l1a figura:

R2 C
I A/\A/\_+}______
o
[*
Figura 2.13.- Circuito prdctico de un filtro de lazo con ganancia
infinita en continua.

Si suponemos que la ganancia A del amplificador operacional es de
valor considerable, se obtiene Ta funcién de transferencia del

circuito:

Froy ~A(sCR,+ 1) _ 1+sCR, 1+7,s

(s) sCR,+1+(1+A)YCR,s  sCR,  1,s

con 1,=R,C, 7T,=R,C (2.3.27)

De otra parte, también podemos considerar explicitamente una
ganancia finita de continua para el filtro de Tlazo, usando el
siguiente circuito:
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R3

R2 c

W

Rl

Figura 2.14.- Circuito prdctico de un filtro de lazo con ganancia
finita en continua.

siendo ahora su nueva funcidén de transferencia 1a dada por

Ryl +71,s8
F(s)=-—
Ril+7,s
con T,=(R,+R,)C, T,=R,C (2.3.28)

que sustituida en (2.3.12) proporciona para H(s} el valor:

K4 K, 1+7,8
H(s)=—"(Ry/R,] 2

1 s2+ 2w, s+w?

(2.3.29)

siendo ahora la nueva frecuencia de resonancia y el coeficiente de
amortiguamiento Tos dados por:

Kak,Rq & ! T, +K K Ry 2.3.30
=l =W v o b 3.
wn R]Tl 2 n 2 d Ra ( )

con To que el PLL se ha convertido en uno de segundo orden y tipo I,
de modo que el error de velocidad (escalén de frecuencia) va a ser

Ao
0,=
KaK,(R3/R))

(2.3.31)
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que puede 1legar a ser suficientemente pequefio, si se elige una
ganancia de continua elevada.

2.3.2.2 MODELO LINEAL DE UN P.L.L. CON RUIDO TERMICO

£n este apartado vamos a estudiar el efecto que sobre un sistema
PLL provoca la existencia de ruido térmico aditivo en la sefial de
entrada o referencia. Sea el sistema de la Figura 2.10, en el que
expresamos 1a sefial de entrada y(t) de 1a forma:

y(t)=Asin(wt+6i)+n(t) (2.3.32)

sjendo n{t) un proceso estocistico de ruido bianco, con funcién de
densidad gaussiana Yy media cero, con densidad espectral de potencia
unilateral (espectro positivo) No ¥ handa estrecha, que admite por
tanto, una representacion en sus componentes fase-cuadratura,

n(t)==nl(t)sin(cot)4—n2(t)cos(0)t), (2.3.33)

siendo entonces ni(t) ¥ np(t) dos procesos de baja frecuencia, también
gaussianos, estacionarios y de media cero, €on densidades espectrales
de potencia bilaterales No (Figura 2.15).

(a) * Nlw)

Nos2 No-2
-y —P w
— 2 —r
W W
th)
?Nl (w) Nz (w)
No No
- —p W -y g— —P w
W2 2 W2 2

Figura 2.15.- Densidades espectrales de potencia de ruido térmico: a)
n(t), b) componentes en fase y cuadratura.
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y de valores cuadriticos medios dados por
<ni(ty>=<ni(t)>=<n?(t)>=N W (2.3.34)
Suponiendo un detector de fase de tipo multiplicativo en el PLL,
la sefial de error serd:

u(t)y=y(t)yx(t) (2.3.35)

siendo yp(t) Tla sefial generada por el VCO, que supondremos de la
forma,

yr(t)=Beos(wit+0,) (2.3.36)

Por tanto sustituyendo en (2.3.35) y wuna vez filtrades Tlos
términos de frecuencia doble se llega a

u(t) = %ABsin(Gi—GR)+%BR2(UCOSBR—%Bn,(t)sinek (2.3.37)
e identificando la constante del detector como Kd = AB/2, se tiene que

w(ty=Kysin(6,-0,)+K n" (1) (2.3.38)

siendo

n,(t) n,(4)

y cosf, -

n’(ty= sinfd, (2.3.39)

con media cero y de valor cuadrdtico medio:

2

6R ]

A2

- _cos®0y sin . _
<> = gt <ng(n> <n?(ty>-= (2.3.40)

AQ

y por tanto con una densidad espectral de potencia de valor NO/AZ,
uniforme en el intervalo [-W/2, +W/2].
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Hemos 1legado a descomponer la sefial de error en dos términos, el
primero proporcional al seno de la diferencia de fases, mds un segundo
término de rvuido n’(t). Este resultado puede interpretarse bajo el
punto de vista de la sefial de error, como si aparentemente la sefial de
entrada y(t) estuviese modulada en fase por una sefial equivalente ¢.(t),

y(t)= Asin{wi+0,)+n(t)= Asin{wt+0,+¢,(1))

¢, (t)=n"(t) (2.3.41)

Por consiguiente, si admitimos ahora una diferencia de fases
pequefia, podemos aproximar el seno por el arco, de modo que 1la sefial
de error se convierte en:

w(t)=Ky(0,-0,)+ K 6,(t) (2.3.42)
pudiendo entonces calcular la fase de la salida a partir de la funcidn

de transferencia del P.L.L., y por tanto su densidad espectral de
potencia

N, \
Saa(f)=A2lH(f)l (2.3.43)
y su varianza
2 (" ) #NO W2 ,
oi= [Csanlrplar ==z [ ncnPar (2.3.4)

Como usualmente el ancho de banda de H(f) va a ser menor que W/2,
podemos extender los limites de la anterior integral al infinito, de
modo que nos queda

0§°=f_w |H (| drf (2.3.45)
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Este resultado permite definir el ANCHO DE BANDA EQUIVALENTE DE
RUIDO DEL P.L.L. mediante

1 +e
Bﬁif_w | H(HI?df (2.3.46)

Al sustituir en (2.3.44),

0F =—22B,= 2B, = (2.3.47)

que depende de la potencia de la sefial de entrada Ps, del ancho de
banda del PLL y de la densidad espectral de potencia del ruido a la
entrada.

Para un PLL de segundo orden con integrador imperfecto en el
filtro de Tazo (2.3.19), se puede calcular (2.3.46) obteniendo

Bl=lwn(c+i) (2.3.48)

que presenta un valor minimo para el caso particular de ¢=0.5,

Podemos obtener la relacién sefial a ruido a la entrada como:

SNR="S2=_‘Z_ (2.3.49)

como hemos asociado el ruido n’{t) con un jitter de fase equivalente,
géste presentard una varianza tal como

) , O 1
<p?>=¢g?="1= (2.3.50)
¢ A% 28NR

expresado en funcién de 1a relacién sefial a ruido en la entrada. Por
analogia con esta definicién, podemos también definir una "ficticia”
relacién sefial a ruido en el PLL de 1a forma
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1 A2/ P,

SNR), =—= = 2.3.51
( z 202 2B,N, 2B,N, ( )

que puede interpretarse como la relacidn sefial a ruido que tendria un
sistema equivalente paso banda, de ancho de banda 2B; centrado
alrededor de una portadora, de potencia Ps, acompafiada de ruido con
una densidad espectral de potencia unilateral No.

A
%Ps
No
> f
a ‘ 25&'
fo

Figura 2.16.- Ancho de banda equivalente de ruido de un sistema P.L.L.

De esta forma es posible predecir una cota minima para la SNR del
lazo, por debajo de Ta cudl no va a ser posible obtener el
sincronismo. Algunos autores sitdan éste Timite (drop-lock) en 1la
vecindad de 0 dB, pero se recomienda un margen de seguridad de 6 dB a
fin de garantizar siempre el enganche.

2.3.2.3 MODELO NO LINEAL

Hasta aqui todo To descrito se referia al estudioc de un PLL en el
que se habia producido el sincronismo. No obstante queda por ver cudl
es el mecanismo que produce la auto-sincronizacién en un P.L.L. y
cuales son las ecuaciones que describen el proceso, conocido por el
nombre de Pull-in. E] estudio de este fendémeno no 1lineal ha sido
tratado ampliamente por Viterbi [33] y Blanchard [34], cuyos
principales resultados, analizados para sistemas de primer y segundo
orden se presentan a continuacién.
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a}) PLL de primer orden:

Supongamos un sistema cuyo esquema de bloques es el de la Figura:

y(t) uy (8D Yo (t)
> —v.c.o. >

Fa)

Figura 2.17.- P.L.L. de primer orden con ganancia de continua.

en el que utilizaremos como detector de fase un multiplicador
analégico. En un cierto instante de tiempo, las sefiales involucradas
se pueden expresar de la forma:

v (t)= Acos(wih@‘.(t))

y,(£)= Beos{w ,t+9,(1)) (2.3.52)

admitiendo el valor w, para la frecuencia del VCO cuando ujp=0,
entonces podemos expresar las variaciones de su frecuencia como

dg,
Aw = — 2= K1, (t) (2.3.53)

y por tanto a Tla salida del detector de fase, una vez filtrados los
términos de frecuencia doble, tendremos

w (8 = K goos[(w = w, Jt+8,(t) = ¢,(1)] (2.3.54)

Al sustituir en (2.3.53) se 1lega a

d¢,

i =K K geos[(w,-w,Jt+0,-¢,] (2.3.55)
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Llamando n,=w,-w, a la diferencia inicial de frecuencias, y al
hacer ¢(t)=0,+8,-¢,(t) se tiene que:

do_n 9%

2.3.56
dt °dt ( )

que una vez sustituida en (2.3.55) y después de sucesivas
manipulaciones se convierie en

_ a¢
D,-KgK,cos¢

dt (2.3.57)

que es Tla ecuacion diferencial que rige el sistema. Analizéndola
adecuadamente se 1lega a las siguientes conclusiones:

- para 0,>K,K.F(0)y- no se produce el enganche.
- para Q,<K,K.F(0)~ Se produce el enganche siempre.

tomando las fases los siguientes valores asintéticos:

#() = —COS'I(A———DO )
K, KaF(0)

©) = +0. + - 4_“0
P (0)=0,t+0,+cos (K,,KdF(O)) (2.3.98)

de donde se deduce que el sincronismo se producird siempre que la
diferencia inicial de frecuencias entre el VCO y la sefial de entrada
sea menor que el valor de 1a ganancia de continua del PLL,
produciéndose en este caso el enganche con un error de posicidn
constante en la fase del VCO, que se corresponde con los resultados
obtenidos al aplicar el teorema del valor final (Tabla II).

b) P.L.L. de sequndo orden:

E1 esquema de bloques para un P.L.L. de segundo orden se muestra
en la siguiente figura,
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F(s)

v, Yo lt)
% — V. C. 0. >

Figura 2.18.- Esquema de bloques de un P.L.L. de segundo orden.

estando involucradas Tas siguientes sehales,

y ()= Acos{w t+6,)
vy, ()= Beos(w,t+¢,)
v, (t)= chos[{w,.—wo)t+9!.—¢o]= K cos(@(t))

dé,
dt

= K ,v.(1) (2.3.59)

Al utilizar las funciones de transferencia (2.3.19) y (2.3.28)
para los filtros de lazo, después de diversas manipulaciones se 1legan
a obtener las siguientes ecuaciones diferenciales que gobiernan el
sistema PLL para cada uno de los filtros,

d¢ KdKu T2 .

e cosp—-—K K, sing=0

d¢ 1,9 T, ¢

dp KqK, (1-71,K4K,sing) 0,

—— =+ cosg+ = 2.3.60
d¢ 1, T Ty ( )

respectivamente, que permitirian mediante el diagrama del plano de
fase, calcular las trayectorias de la fase de error ¢ para conocer si
puede o no producirse el sincronismo, en funcién de la diferencia de
frecuencias inicial 0, y de la frecuencia de resonancia y coeficiente
de amortiguamiento del sistema.
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$i se analizasen las trayectorias para ambos casos, se obtendria
que para el PLL con integrador perfecto en el filtro de Tlazo, el
enganche siempre se poduciria con independencia del valor de Ta
ganancia del bucle, siendo posible predecir el tiempo de adquisicidn
mediante Ta siguiente férmula aproximada,

QZ

T
2tw3

acq

1

(2.3.61)

que es de gran exactitud para valores de 0, del orden de 4 o 5 veces

Wy,

Para el caso del PLL con ganancia finita de continua en el filtro
de lazo, los resultados que se obtienen muestran que sdélo podra
producirse el sincronismo para diferencias de frecuencia inicial
menores que la ganancia del PLL, es decir:

0, <K K,F(0)~ LOCK

Q,> K K,F(0)=UNLOCK

siendo el valor 1imite para que se poduzca la adquisicién el dado por

Q, =2\/;,,Kdﬁ(0)(§wn+i) (2.3.62)
aeq 27,

de modo que el valor final de la diferencia de fases entre osciladores

adopta por expresidn:

Q,

iFw) om0 @

¢(w)=snfl(

que se corresponde con el valor previamente obtenido en Ta Tabla II.
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Se puede encontrar en [35] y [36] un estudio mis completo,
encaminado a la obtencidén el margen de pull-in o de adquisicidn de
frecuencia para un PLL de segundo orden con detector de fase
sinusoidal.

La adquisicidén del sincronismo en un.PLL mediante el mecanismo de
pull-in, parece a primera vista un procedimiento muy atractivo, dado
que es inherente al sistema; sin embargo, en segln que circunstancias,
en que por ejemplo el ancho de banda del PLL sea estrecho, o bien que
la diferencia de frecuencias incial sea muy grande, puede resultar
jmpracticable la adquisicién de frecuencia por éste método; entonces
pueden utilizarse otras técnicas conocidas que aumenten Ta velocidad
en la obtencidn del sincronismo y que seran descritas en una seccién
posterior.

2.3.2.4 DEFINICIONES Y CLASIFICACION

Tras haber establecido el funcionamiento de un sistema P.L.L. en
régimen Tlineal (sincronizado) y en no lineal (adquisicién), vamos a
resumir las clasificaciones que se pueden realizar sobre los mismos,
definiendo Tos mdrgenes de frecuencia y denominaciones asociadas.

Hemos visto que podemos clasificar a un sistema PLL por su orden
(potencia méxima de s del denominador de H(s)) y por su tipo, es
decir, por el nimero de integradores (polos en el origen) que contiene
la ganancia en bucle abierto G(s).

También podemos clasificarlos atendiendo al tipo de detector de
fase; ademds del de respuesta sinusoidal, pueden utilizarse tanto
circuitos analdgicos como digitales, con caracteristicas Tineales en
intervalos de [0,7] 0 en [0,2x] ¥ que a la vez pueden 0 no ser sensibles
a la diferencia de frecuencias entre las sefiales del VCO y de
referencia [37].

Se define el margen de HOLD-IN 4w,, como aquél margen de
frecuencia de la sefial de referencia para el cudl el PLL es capaz de
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mantener el sincronismo, partiendo de una situacién de enganche. Este
margen corresponde a la ganancia en continua del lazo, y se obtiene a
partir de

Aw = +K K, F(0)=%K (2.3.64)

siendo K la constante de velocidad. Este valor se deriva del siguiente
razonamiento: habiamos visto que el error de velocidad en un PLL
(error estético de fase o loop stress) se obtenia como

Ao

@ -
Y K4K,F(0)

(2.3.65)

siendo 4w el valor del escalén de frecuencia. Ahora bien, en ésta
expresién se encuentra implfcita la suposicién de un error de fase
pequefio, que permite aproximar el seno de la diferencia de fases por
el arco, para un detector de fase de tipo sinusoidal; en realidad si
se elimina ésta suposicidn, tendremos mds exactamente gue

sin®@,= o (2.3.66)

donde por razones obvias el seno de @, deberd estar acotado entre t I,
por tanto aplicando ésta condicién se llega a la expresion (2.3.64).
Nétese que para un PLL de primer orden, este margen es finito puesto
que F(0)=1, mientras que para uno de segundo orden con integrador
perfecto, éste se hace infinito.

Se define el margen de PULL-IN 4w, como aquél margen de
frecuencias de la sefial de entrada para el cudl el PLL, partiendo de
una condicién de desenganche, acabard sincronizéndose por si sdélo tras
un cierto perfodo de tiempo. Este margen depende en gran manera del
tipo de detector de fase utilizado y del filtro de Tazo. Para un PLL
de primer orden se tiene que:

Aw =K K, = Aw (2.3.67)
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mientras que para uno de segundo orden tipo I con F(s) del tipo
(2.3.28) se convierie en:

1
Awp=2\/KdKU(§wn+?) {(2.3.68)
1

y para uno con F(s) de la forma (2.3.19) éste es infinito, pudiéndose
aplicar la expresién (2.3.61).

Se define el margen de PULL-OUT Aw,, como aquél margen de
frecuencias de Ta sefial de entrada para el cudl, habiendo partido de
una situacion de enganche, se pierde el sincronismo para iniciar acto
seguido un proceso de pull-in, finalizado el cudl el PLL volverd a
sincronizarse por si sélo. Existe una férmula empirica que permite
obtener este margen para un detector sinusoidal, dada por

Aw pp=1.8w,(1+¢) (2.3.69)

Por Gitimo se define el margen de LOCK-IN Aw, como el maximo salto
en la frecuencia de la sefial de entrada, para el cudl habiendo partido
de una situacidén de enganche, el PLL es capaz de seguir dinamicamente
a la frecuencia de referencia sin perder el sincronismo. Para un PLL
de primer orden, éste se corresponde con el margen de Hold-in,
mientras que para un PLL de segundo orden con detector de fase
sinusoidal adopta por expresidn:

Aw = +K K, F(®) (2.3.70)

De 1o expuesto se deduce que siempre va a cumplirse la relacion:

WyZWp2 w2 w, (2.3.71)

que se representa en la siguiente figura:
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Figura 2.19.- Margenes de frecuencia en un sistema P.L.L.

2.3.2.5 DETECTORES DE FASE

En los apartados previos utilizabamos detectores de fase de tipo
multiplicativo, con caracteristica sinusoidal. No es éste obviamente
el dnico detector de fase disponible; existe una gran variedad de
dispositivos aplicables con distintas caracteristicas, presentando
algunos de ellos sensibilidad no tan sélo a la fase si no también a Ta
frecuencia. En este apartado vamos a describir las caracteristicas mds
notables de los detectores de fase utilizados habitualmente

En primer lugar podemos distinguir entre detectores de fase de
tipo multiplicative y de tipo secuencial. Los primeros se basanh en las
formas de onda de Tlas sefiales involucradas, generando una sefial
proporcional al valor medio del producto de Tas formas de onda de las
sefiales de entrada, siendo su principal ventaja su operatividad con
sefiales fuertemente envueltas en ruido. Los detectores del segundo
grupo operan con los pasos por cero de las sefiales apliicadas, con
capacidad para generar caracteristicas Tineales en el intérvalo [0,2n];
al ser menos inmunes al ruido, obligan a operar con relaciones (S/N)
mayores que las del anterijor grupo.

Como CIRCUITOS MULTIPLICADORES tenemos los siguientes:
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a}) Mezclador equilibrado:

Como es conocido, un mezclador equilibrado es un dispositivo tal
que genera una salida proporcional al producto de Tas sefiales de
entrada. En aplicaciones de deteccidén de fase, las sefiales serdn de la
misma frecuencia y por tanto a la salida se obtendra:

1
v,(1) =vl(t)vz(t)=éABK{cos(zwot+¢.(r)+¢2(t))

+cos(¢, (1) - 9,(1))] (2.3.72)

siendo entonces el segundo término el de interés, cuya representacién,
en funcién de Tla diferencia de fases se muestra en la siguiente

figura: - 'DIFERENCIA DE FASES lgrados)

100 200 300

SALIDA

-

ENSION D

._11 -
Figura 2.20.- Caracteristica tensién/fase en un detector de fase
stnusoidal.

La principal ventaja de este tipo de detector reside en su
posibilidad de wutilizacidon en cualquier margen de frecuencias,
incluido el de microondas y milimétricas donde es imposible 1la
utilizacidén, con Ta tecnologia actual, de cualquier otro tipo de
detector.

Sin embargo también presenta ciertos inconvenientes. En primer
Tugar 1a sefial generada consta de dos términos, el de interés, mds uno
indeseado que corresponde a la frecuencia doble de las sefiales. Para
una frecuencia de deteccién elevada, este efecto podrd cancelarse
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facitmente mediante filtrado; ahora bien, para frecuencias de
deteccién bajas, el filtrado del término indeseado serd mds complejo
para evitar que no alcance, incluso a través del filtro de lazo, 1la
sefial de control del VCO, pues en caso contrario provocaria una
modulacién FM esplrea en 1la portadora. Al ser la sefial de error
proporcional al coseno de Ta diferencia de fases, aunque para valores
pequefios de Ta misma no es problemdtico puesto que puede aproximarse
el coseno por =/2 mids el arco, no deja de ser un inconveniente, puesto
que finalmente el margen de utilizacidn (til del dispositivo va a
estar Timitado en 180 grados.

Otra desventaja es la dependencia que con Tas amplitudes de las
sefiales experimenta la constante del detector, puesto que al
utilizarse en un PLL, cualquier variacidn de Kd provocara un cambic en
los parametiros del sistema. Para paliar este efecto suele incluirse un
Timitador o un control automdtico de ganancia a la entrada del mismo,
para independizar la constante del detector de Tas variaciones de
amplitud de 1la entrada; obviamente no va a ser necesaria su
utilizacién, en el caso de sefiales de amplitud constante, como suele
darse en los procesos de sintesis de frecuencias.

Otro de los efectos a considerar es el del aislamiento OL/RF a FI,
puesto que a su salida ademds de la sefial detectada puede aparecer un
término correspondiente a la frecuencia de referencia, que para el
caso de frecuencias de deteccién bajas, puede pasar a través del
filtro de Tazo y provocar modulaciones esplreas en el VCO.

Y ya por Gitimo mencionar la superposicidén en la sefial de salida
de una tensién continua de offset, debida a imperfecciones y
desequilibrios en el reparto de potencias que sobre los elementos no
lineales realiza el detector, provocando la no cancelacién de Tos
términos de continua rectificados. E1 efecto es especialmente nocivo
en PLL’s de tipo II, puesto que provoca la saturacién del amplificador
del filtro de Tazo con el consiguiente bloqueo del sistema.

En 1a siguiente figura se muestran distintas configuraciones de
detectores de fase con diodos.
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Figura 2.21.- Configuraciones de detectores de fase como mezcladores
equilibrados.

E1 circuito de 1a figura a) asume que los diodos son ideales, asi
como una resistencia de generador nula para vz mientras que la de vj
se incluye en R. Suponiendo idénticas las amplitudes de ambas sefiales,
analizando el circuito se 1lega a que el valor medio de Ta sefial de
salida sera:
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<vo(t)>=%/lcos(g+%), O<¢p<n

<vo(t)>=—%Acos(g—%), n<¢p<2mn (2.3.73)

siendo A la amplitud de las sefiales y ¢ la diferencia de fases, de
donde se obtiene el siguiente valor para la constante del detector:

duv, A
Ka=\gp |¢=m=n~—5 (2.3.74)

Para el caso de que v >> v] entonces el valor medio de la sefial
de salida adopta por expresién:

<vo(t)>=§cos¢ (2.3.75)
siendo ahora A la amplitud de Ta sefial mis débil; en consecuencia la
constante del detector es ahora:

K,= (2.3.76)

=2

proporcional a esta amplitud, con el ya comentado efecto nocivo que
implica. Analizando el circuite de 1tla figura b) con Tas mismas
suposiciones anteriores, se obtiene para el valor medio de Ta tension
de salida el valor:

<Uo(t)>=—\/7§/icos(g+%), O<¢p<n
V2 (qs

T
< ty>=-"— Acos| ——— |, n<o<2n 2.3.77
v,(8) n”zz.;) ¢ ( )

y para el caso de vp >> vy se llega a la misma expresion (2.3.75)
salvo un cambio de signo. La ventaja de este circuito frente al
precedente consiste en la existencia de una resistencia de generador
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en la sefial de bombeo vp que facilita Ta realizacidén, sin embargo,
aunque la resistencia de generador en v es muy baja al ser su
amplitud pequefia, Ta potencia suministrada va a ser mucho menor.

Si se duplica el circuito se obtiene el mezclador doblemente
equilibrado de la figura c), que para el caso de amplitudes idénticas
el valor medio de la sefial de salida se convierte en:

{2 (qﬁ n)
>=-21= Sy <¢<
<v,(t) 2”/‘1608 2+4 ; O<¢<n
V2 (qb n)
>=2— ==, <p< 3.
<v,(t) QHACOS 57 n<$ps2m (2.3.78)

que para vp >> vi se reduce a

24
<vo(t)>=?cos¢ (2.3.79)

Ademds de Ta ventaja que supone doblar la sensibilidad del
sistema, la tensién en Tos puntos 1 y 2 se hace independiente del
estado de conduccidén de los diodos. Una presentacién mas usual del
mismo circuito es 1a que se muestra en la figura d), donde se utiliza
un transformador hibrido para aplicar las tensiones con las debidas
polaridades a cada uno de los diodos; de este circuito existen varias
versiones comerciales encapsuiadas, capaces de cubrir un extenso
margen de frecuencias. E1 valor tipico de la tensidn de offset
generada es de 1 mV.

Otro circuito comunmente utilizado es el de Ta figura:

|
%]

v1@ | ’\JVE ::

Figura 2.22.- Detector de fase con bobina hibrida.
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que no es mas que una versién practica del circuito de Ta Figura b);
el transformador hibrido genera las sefiales suma y diferencia que se
aplican a los diodos con las debidas polaridades. Sin embargo en este
circuito es dificil reducir la tensién de offset en la sefial de
salida, dado que la sefial G1til no es mids que la diferencia entre dos
sefiales de valor medio elevado, de modo que cualquier desequilibrio,
bien sea por desigualdades de los diodos o en los niveles de potencia
gue les inciden, reprecutird en un aumento de la tensidn de offset. A
pesar de todo ello, la ventaja de este circuito es su facil
realizacién a frecuencias de wicroondas, manteniendoe una elevada
sensibilidad aln con sefiales fuertemente inmersas en ruido. Una parte
importante del siguiente capitulo va a estar dedicado a su estudio.

Ya por dltimo sdélo mencionar que es posible Tinealizar la
caracteristica sinusoidal de este detector en el margen de 0 a =,
aplicando sefiales cuya forma de onda sea cuadrada, generandose una
caracteristica triangular. Como mds adelante veremos, es posible
obtener también una caracteristica de este tipo, utilizando circuitos
digitales secuenciales.

b) Multiplicadores analdgicos:

Se basan en Ta utilizacién de dispositivos con ley cuadratica en
su funcién de transferencia entrada/salida en una configuracidén tal
como la que se muestra en la siguiente figura:

VIi—T—> . | ()
+
Vo
g ¢ )
| - e
v —dp

Figura 2.23.- Detector de fase como multiplicador analdgico.
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Sobre esta idea existen diversas variantes que consideran otros
términos de error en los dispositivos no Tineales utilizados.

c) Detector de fase conmutado:

Es un variante de un circuito multiplicador tal que Tla
multiplicacién se produce entre la sefial de referencia y la funcidn
signo de Ta sefial del VCO, es decir,

v, ()= Asin{w t+¢,)

vo(t)mi?sgn[cos(a)ot+¢o)] (2.3.80)

actuando esta Gltima a modo de conmutador de polaridad de 1a sefial de
referencia, con lo que se obtiene una especie de rectificacidén de la
sefial de entrada, pero de tal forma que el valor medio de la salida
es:

<vo(t)>=%Asin(¢»f—¢o) (2.3.81)

siendo Ta constante del detector:

24

K= (2.3.82)

de forma que el comportamiento es idéntico al caso de los mezcladores
equilibrados. Ejemplos de algunos circuitos précticos son Tos de Ta
figura:
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Figura 2.24.- Detectores de fase conmutados.

d) Detector de fase Tanlock [38][32]:

Es una variante del detector de fase sinusoidal, que Tlinealiza
apreciablemente 1a caracteristica del detector en el margen de 0 a 2,
pero sin conseguir una caracteristica totalmente triangular. EI
esquema de blogues se muestra en Ta siguiente figura:

14y

v

—_ — Yo

va
9@*
o

Figura 2.25.- Detector de fase Tanlock.
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las sefiales en cuadratura proporcionadas por los detectores de fase se
procesan analogicamente segun el anterior esquema, de tal forma que al
divisor analdgico le Tlegan las sefiales:

Uo=(l+vy)sing
U,=1+vycosg (2.3.83)

con 1o que a su salida se obtiene:

- K (l+y)sing

Vo= fa 1+ycos¢

(2.3.84)

siendo y un factor comprendido entre 0 y 1, que para y=0 se transforma
en un detector de fase sinusoidal. E1 circuito es poco empleado debido
a la complejidad que supone la utilizacidén de un divisor analégico de
sefiales; aunque en segln que casos puede ser de gran utilidad.

e) Sample & Hold de alta velocidad:

Realiza un muestreo de la sefial de referencia, utilizando como
sincronismo la sefial del VCO. Un esquema tipico es el de 1a figura:

-V

.-
Ri C

W 3
SIZ%RE

RIS =& ¢
% T

+V

Figura 2.26.- Esquema de bloques de un detector de fase Sample & Hold
de alta velocidad.
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Se trata de aplicar a un mezclador equilibrado un pulso de pequefia
duracién vp; cuando incide sobre Tlos diodos, éstos entran en
conduccidén propiciando la carga de los condensadores a Ta tensidn dada
por la diferencia entre vy y vo. En ausencia de pulso, el valor medio
de la tensién de los condensadores corresponde a vy. Desde un punto de
vista espectral su funcionamiento es como sigue: al muestrear a una
frecuencia fg (la propia del VCO) la sefial de referencia de frecuencia
fry el espectro de la seflal muestreada (salida del detector)
consistird en un espectro de deltas equiespaciadas, situadas en los
multiplos impares de 1la frecuencia de muestreo, frecuencia cero
incluida; de modo que cuando la frecuencia del VCO sea idéntica a 1la
de referencia, aparecerd un término de continua, proporcional al
coseno de la diferencia de fases, puesto que hemos supuesto una forma
de onda sinusoidal para la sefial de referenciaj; en consecuencia, la
caracteristica obtenida dependerd de la forma de onda de las sefales
aplicadas.

(a) T I

a fs fr -
(k) | i
NN
I |
— , L% §
a
fr—3fs

Figura 2.27.- Espectro de a) sefiales de referencia y de V(C0; b)
espectro de Ja sefal del detector de fase.

Una gran ventaja que aporta este detector es 1a posibilidad de
sincronizacidén del VCO a un mditiplo de Ta frecuencia de referencia,
dado que siempre se genera una componente continua producida por Ja
interaccidon de cualguier miltiplo de la referencia con la frecuencia
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del VCO, lo que seria de utilidad a frecuencias de microondas, aunque
reviste cierto grado de dificultad Tla generacién de pulsos de muy
corta duracidén a partir de la sefial del VCO.

La utilizacidén de este tipo de detector dentro de un sistema PLL
genera 1o que se ha dado en 1lamar SAMPLED PLL’s o PLL’s DIGITALES
[391[40][41], cuyo andlisis se realiza mediante la transformada z. En
la presente tesis no se tratardn los sistemas PLL digitales, dado que
en el seno del Departamento de Electrofisica no se disponia de medios
e instrumentacidén adecuada para su construccién y medida, No obstante
es de prever que con el desarrollo de nuevas tecnologias que faciliten
la realizacién de estos dispositivos a frecuencias de microondas, se
propicie un fuerte incremento en su utilizacién, de tal forma que en
un futuro préxime su utilizacién sea bastante extendida. '

Dentro de Tos detectores de fase basados en CIRCUITOS SECUENCIALES
0 DIGITALES, podemos distinguir entre los siguientes:

f) Puerta OR exclusiva (XOR):

La puerta XOR puede utilizarse a modo de detector de fase de las
sefiales cuadradas aplicadas a su entrada. La tabla de verdad de esta
puerta es la siguiente

X1 X2 1Y

@ a4 %] X__»

@ 1 1 Y
1 % 1

1 1 a Xe

Figura 2.28.- Detector de fase con puerta XOR.
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donde se observa una salida nula para sefiales de entrada en fase. A
pesar de que opera con seflales digitales, el valor medio de la sefial
digital de salida resultante, es un magnitud analdgica, proporcional a
la diferencia de fases de las entradas, presentando una caracteristica
triangular, es decir, lineal en el intérvalo (0,r), equivalente a la
que se obtendria caso de wutiiizar como detector, un mezclador
equilibrado operando con sefiales cuadradas. E1 inconveniente de este
tipo de detector es el de precisar un ciclo de trabajo del 50% en Tlas
sefiales de entrada, (sefial cuadrada), pues en caso contrario la
caracteristica del detector presentaria una respuesta plana en
determinadas zonas, degradando su comportamiento. Ademds, al igual que
en su equivalente analdgico, cuando Tas frecuencias de Tas dos
entradas coinciden, a Ta salida aparece un término de frecuencia doble
qgue deberd ser convenientemente filtrado.

La constante del detector es ahora

2A

K== (2.3.85)

siendo A el valor mostrado en la figura.

1

\\\\&////Esa'
-..H__m_—._

Figura 2.29.- Caracteristica del detector de fase XOR.

Es posible encontrar realizaciones de esta puerta en diversas
familias 1d6gicas, incluida 1a E.C.L. {(Ldégica de Emisor Acoplado), 1o
que facilita su utilizacién hasta frecuencias del orden de 300 MHz.

-94-



g) Flip-Flop:

También puede utilizarse como detector de fase un circuito
biestable (flip-flop), obteniendo en este caso una caracteristica
tineal en el margen de 0 a 2x. E]l circuito actda en los flancos
(ascendentes o decendentes) de las sefiales de entrada. Para ello debe
hacerse previamente una conversién de sefiales sinusoidales a pulsos
utilizando el circuito de Ta Figura 2.30, aplicdndolos entonces a las
puertas R y S (reset y set) de una bdscula biestable, a la salida se
obtendrd wuna sefial proporcional a la diferencia de fases, con
caracteritica del tipo diente de sierra.

= b
N —= dodt — [

|
i

I

dsdt -

— =

Figura 2.30.- Detector de fase con bdsculas biestables.
ET valor medio de la sefial de salida es:

<vo(t)>=§(¢—n) (2.3.86)

siendo 1a constante del detector:

Kdm

ISR IN

(2.3.87)

E1 margen lineal del detector estd ahora centrado en 180 grados,
al contrario de los anteriores que se situaba en 90 grados. Un
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inconveniente que presenta es la existencia en Ta salida, bajo
condicidn de sincronismo, de una sefial de la misma frecuencia que Ta
de referencia, cuyo ciclo de trabajo depende de la diferencia de
fases, y que deberd ser cuidadosamente filtrado.

Sin embargo, otra de sus ventajas es su sensibilidad con 1la
diferencia de frecuencias; cuando ésta toma valores importantes [37],
el signo de Ta sefial de salida, supuesta simétrica con respecto a 0V,
se corresponde con el signo de la diferencia de frecuencias, con lo
cual mantiene al VCO en su limite de frecuencia menos distante de 1la
frecuencia de referencia.

h) Sample & Hold:

Se basa en el mismo principio que el de alta velocidad, pero
difiere en su forma de cperacidn. Presenta asimismo un margen Tineal
de 360 grados, aunque de operacién mias lenta que el anterior. Su
funcionamiento es el siguiente: a partir de la sefial de referencia se
genera otra en diente de sierra, del mismo periodo, que
secuencialmente dispara un interruptor que descarga la tensién de un
condensador cargado previamente con corriente constante; con la sefial
del VCO se dispara otro interruptor de muestreo, que transfiere 1la
carga del primer condensador C; a otro Cp, en bornas del cual se
genera la sefal de salida del detector. E1 circuito utilizado se
muestra en la Figura 2.31.

Es de notar que en circuitos précticos, el margen lineal que se
obtiene suele ser menor de 360 grados, puesto que las anchuras de Tos
pulsos involucrados son distintas de cero. Al igual que el de alta
velocidad, el espectro de la sefial de referencia se transfiere al
origen, por lo que cualquier compcnente de ruido situada alrededor de
la frecuencia de referencia se demodulara, trasladandose directamente
a la sefial de salida.
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Figura 2.31.- Detector de fase Sample & Hold.

i) Phase-Frequency detector:

Este es un circuito que integra ademds de la deteccidén de fase una
sefial sensible a la frecuencia, 1o que lo convierte a su vez en un
circuito de ayuda a la adquisicidén para sistemas PLL, extendiendo al
infinito el margen de pull-in del conjunto. Esta propiedad es
aplicable en todo el margen de frecuencias, al contrario de 1los
basados en flip-flops. Estd formado por un sofisticado circuito
digital, proporcionando dos salidas, que en versiones integradas
(Motorola MC4044 [42]) incluye ademds wun circuito denominado
"charge-pump" [43][44] que puede incluirse directamente en el filtro
de Tlazo. Su caracteristica es lineal en =2, To que afladido a su
sensibilidad con la frecuencia, lo configura como un circuito de gran
utilidad, aunque estd limitado por la mixima frecuencia de operaciodn,
en la actualidad alrededor de los 80 MHz, Informacién mis detallada
acerca de su utilizacidn puede encontrarse en [42] y [45].
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2.3.2.6 OSCILADORES CONTROLADOS POR TENSION

Otro de los elementos clave de cualquier sistema PLL es el VCO. Su
frecuencia deberd situarse en un cierto margen alrededor del valor a
sintetizar; en consecuencia serd éste el factor determinante a la hora
de seleccionar el tipo de VCO para la aplicacién requerida. Los VCO’s
habitualmente utilizados a frecuencias de microondas serdn descritos
en el siguiente capitulo.

En este apartado trataremos de forma genérica Tos aspectos
relativos al ruido de fase y su influencia en el bucle PLL.

NormaTmente los requisitos que deberd satisfacer un VCO ademis del
anterior, son una gran estabilidad en frecuencia con bajo ruido de
fase y capacidad de sintonia en un amplio margen de frecuencias. Sin
embargo ambas condiciones son simultaneamente imposibles de cumplir,
ya que el ruido aumenta con el margen de sintonia; basta con recordar
la expresién (2.3.17) que habiamos obtenido para el ruido de fase en
un oscitador, donde se hacia patente la dependencia con el inverso del
Q externo del circuito resonante, aunque siempre es posible hallar una
férmula de compromiso entre ambas condiciones.

Se puede establecer Ta siguiente clasificacidn para VCO’s:

- osciladores a cristal VCXO.

- osciladores con resonador.

- multivibradores (astables) RC.
- osciladores con esferas YIG,

Los VCXO son osciladores con resonador a cristal, en los que se ha
afiadido un control de frecuencia mediante un diodo varactor que
sintoniza el circuito dentro de un pequefio margen de frecuencias. Las
frecuencias de trabajo de estos dispositivos se sitlan por debajo de
los centenares de MHz, siendo los que aportan una mayor pureza
espectral, aunque también el menor margen de sintonia.

Los osciladores con resonador LC permiten un mayor margen de
sintonia; utilizan configuraciones standard tipo Colpitts, Hartley,
etc, en Tlas que se afade un diodo varactor para controlar su
frecuencia.
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Los de tipo astable (multivibradores) cubren un mayor margen de
sintonia, aunque con un ruido de fase mayor. Su frecuencia maxima de
operacién se sitda en las centenas de MHz.

Para obtener una gran excursién de frecuencia y ademds en el
margen de microondas, se suele vrecurrir a la utilizacién de
osciladores en cavidad en guia de onda, sintonizados mediante una
esfera YIG. Al basarse la sintonizacién en Ta modificacién del estado
magnético de un material, la respuesta del dispositivo va a ser lenta,
en comparacién con los anteriores. Ejempios de disefios de VCO’s pueden
encontrarse en [24][34] y [45].

Otro factor a tener en cuenta en el momento de la eleccidn de un
VCO, es la Tlinealidad de la frecuencia con la tensién de control. Una
variacion considerable de la misma repercutird en un cambio local de
Kv y por tanto modificard los pardmetros del PLL previamente
establecidos. E1 efecto puede compensarse con la inclusién de un
circuito linealizador,

Aunque a primera vista pudiera pensarse que un valor grande para
la constante del VCO serfa beneficioso a efectos de incrementar la
ganancia de continua del bucle y expandir el margen de pull-in, este
efecto puede 1legar a ser nocivo. Considérese que si Kv adopta valores
del orden de 20 MHz/V, el riesgo de aumentar el ruido de fase del
oscilador por medio de sefiales esplreas en la tensién de control se ve
incrementado; por ejemplo un acoplamiento de 50 Hz (frecuencia de red)
de 10 mV, provocaria una modulacién esplrea de 200 KHz de la
portadora.

En el siguiente capitulo se describiran los tipos de VCO's
utitizados en microondas, detallando T1a aplicacidon controlada del
efecto de '"pushing" del dispositivo semiconductor; es decir, Tla
variacién que con la tensidn de polarizacién experimenta dentro de un
pequefio margen, la frecuencia del oscilador, evitando asi y segln el
tipo de aplicacién el uso de varactores.

Nétese que al elegir un VCO para un determinado sistema PLL,
podria pensarse que aunque el oscilador fuese muy ruidoso, éste podria
compensarse elegiendo un ancho de banda suficientemente grande; sin
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embargo, recordando la ecuacidn (2.3.26) para 1a densidad espectral de
la fase de salida, 1la varianza en funcién de Tlas densidades
espectrales de la entrada y del VCO es de 1a forma,

0§n=LHUOWIH(w)PSm(w)dw+f0m| 1 —H(w)|23¢mde (2.3.88)

donde se observa que un aumento del ancho de banda del PLL,
ciertamente reduce la contribucidon del ruido de fase del VCO, pero
también provoca un aumento de ruido debido al ruido de fase de 1la
entrada, de tal forma que el efecto neto resultante puede ser
negativo. Por tanto es conveniente, siempre que el objetivo que se
persiga sea la sintesis de frecuencias, utilizar VCO’s con el menor
ruido de fase posible.

2.3.2.7 DETECTORES DE LOCK

Aunque no es éste un circuito esencial para el funcionamiento de
un lazo PLL, si es recomendable su utitizacidén para dar una indicacién
acerca del funcionamiento del PLL y para actuar como circuito de
control para iniciar o detener el funcionamiento de circuitos
adicionales de blisqueda y ayuda a la sincronizacién del P.L.L.

El método generalmente utilizado es el denominado del detector
fase-cuadratura o del detector de fase auxiliar. Consiste en afadir
otro detector de fase al PLL bdsico, pero aplicdndole la sefial del VCO
con un desfase de 90 grados, segin se muestra en la Figura 2.33.

E1 funcionamiento es el siguiente: l1a sefial de ervor obtenida a la
salida de primer detector es proporcional al seno de la diferencia de
fases, tomando un valor préximo a cero para la condicién de
sincronismo. Al desfasar 90 grados Tla sefial del VCO aplicada al
segundo detector, su salida serd entonces proporcional al coseno de la
diferencia de fases, adoptando un valor cercano a la unidad para la
condicidén de sincronismo, o bien una una sefial de batido, de valor
medio menor que el anterior para el caso contrario. Si emplazamos un
filtro de "smoothing" a su salida, obtendremos una sefial de continua
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que presentard dos niveles claramente diferenciados segin cual sea 1la
condicién de enganche del P.L.L.; se habrd obtenido asi una indicacién
de lock.

______.@__. %_:, »V.C.O. —

3g°

Figura 2.32.- Detector de lock utilizando detector fase-cuadratura.

La construccidén de un indicador de lock no es Unica, existen en el
mercado numerosos circuitos integrados que junto al detector de fase
incorporan esta funcién. Sin embargo para frecuencias de deteccién
elevadas no existe tal disponibilidad, siendo preciso entonces
recurrir a este tipo de circuitos.

Cuando se disefian PLL’s en Tos que Ta deteccidn de fase se realiza
a frecuencias de microondas, esta realizacién puede suponer un serio
inconveniente atendiendo a consideraciones de volumen y peso,
especialmente importantes cuando el sistema debe instalarse en 1la
propia antena. Este problema motivé el disefio de un sistema
alternative de indicacién de lock en PLL’s de microondas, que ha sido
otra de Tlas aportaciones originales de la presente tesis; ha sido
utilizado con éxito en PLL’s en los que la deteccién de fase se
realizaba a 2.5, 27 y 29 GHz. Su principio de funcionamiento vy
andlisis se describird en el siguiente capitulo.

2.3.2.8 AYUDAS A LA ADQUISICION

Cuando hablébamos del modelo no tineal del PLL habiamos visto Ta
autoadquisicidén del sincronismo mediante el mecanismo de pull-in, con
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un margen infinito para sistemas de segundo orden y tipo II, aunque el
tiempo de adquisicidon dependia directamente de la diferencia inicial
de frecuencias e inversamente con el ancho de banda del PLL.

Sin embargo, en segin que tipo de aplicaciones puede no ser
conveniente utilizar éste mecanismo de adquisicién, bien para evitar
un excesivo tiempo de adquisicidn, o bien porque que el margen de
pull-in existente no cubra la méaxima diferencia de frecuencias
permitida. Para subsanar este problema se han desarrollado una serie
de técnicas encaminadas a establecer una ayuda adicional a Jla
adquisicidon en sistemas PLL. Entre las mds usuales podemos mencionar
las siguientes [24][32][34]:

barrido de la frecuencia del VCO.
variacién de los parametros del PLL.
adicién de discriminadores de frecuencia.
sincronizacidn por inyeccién del VCO.

Las dos primeras suponen acciones que se toman durante un cierto
intervalo de tiempo, finalizando su actuacidén una vez se ha producido
el enganche, situacidén que se detecta con un indicador de Tock;
mientras que Tlas dos restantes son acciones que se 1incluyen en el
sistema, cuyo funcionamiento no depende en absoluto de la condicidn de
enganche.

a) Barrido en frecuencia:

Consiste en realizar un barride en la frecuencia del VCO, con una
velocidad inferior al Timite mdximo impuesto por el error de
aceleracién (error dinémico de seguimiento o dynamic lag), es decir,
la respuesta de un servomecanismo a una variacién Tineal con el tiempo
de la frecuencia (ec. 3.3.24), que para un sistema de segundo orden
tipo II era de la forma:

(2.3.89)
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donde eliminando la aproximacién del seno por el arco, tenemos ahora
que:

sin@, = (2.3.90)

S&

y por tanto éste deberd estar acotado en *+ 1, de modo que Tla cota
mdxima para una rampa de frecuencia va ser:

Adr = w? (2.3.91)

n

Estudios realizados por Viterbi [33] indican que en casos
practicos es preferible no exceder el siguiente Timite:

2
n

!
A € s (2.3.92)

para garantizar un sincronismo de forma satisfactoria. Circuitos
practicos que realizan esta técnica pueden encontrarse en [24] y [34].

b) Variacidn de los pardmetros del PLL:

Consiste esta técnica en producir un aumento del ancho de banda
del PLL mientras dura la adquisicidén, incrementando de este modo el
margen de puli-in y acortando su duracidén, para una vez obtenido el
sincronismo, restituir los valores iniciales. El inconveniente de esta
técnica es la de precisar de una buena (S/N) sobre la sefal de
referencia, puesto que el incremento del ancho de banda del PLL
repercute en un aumento de la varianza de 1a fase de error debida a la
contribucién del ruido térmico de Ta entrada, que puede 1llegar a
impedir el enganche del sistema.

Una posible realizacidén consistiria en cambiar de algGn modo las
constantes de tiempo del filtro de lazo, o bien cambiar la ganancia de
continua. A efectos practicos debe tenerse en cuenta que es preferible
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modificar unicamente Tlos valores de resistencias que no los de Tos

condensadores, puesto que en éstos se produciria un cambio en
carga, generando transitorios de efecto nocivo.

Otra alternativa es mediante la utilizacidén del circuito de
figura, propuesto por Egan [45]

su

Ta

Figura 2.33.- Circuilo de ayuda a la sincronizacién por variacién de

los pardmetros del PLL.

E1 circuito puede utilizarse como filtro de lazo conecténdolo a la
salida del detector de fase, produciendo el siguiente efecto: con el

PLL enganchado, Ta tensién de error es muy pequefa e incapaz
provocar Ta conduccién de 1los diodos, con lo que su efecto
inapreciable; por el contrario, 1la sefial de batido presente a
salida del detector bajo condicién de unlock, si que provoca

de
es
la
su

conduccidn, disminuyendo la resistencia equivalente del filtro y por

tanto sus constantes de tiempo.

Un estudio mis completo de este mismo circuito, aplicado a

un

filtro de Tazo activo fue realizado por B. Glance [46] y se muestra en

la siguiente figura:
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Figura 2.34.- Circuito de ayuda a la sincronizacidn, basado en Ja
modificacidn de las constantes de tiempo del filtro de lazo.

Su principal ventaja es la de no requerir ninguna sefial de control
que To ponga en funcionamiento, en ausencia de sincronismo.

c) Adicidn de discriminadores de frecuencia:

Esta técnica se basa en la adicién a la tensidn de control del
VCO, de una sefial proporcicnal a la diferencia de frecuencias entre el
VCO y la entrada. Se podria interpretar como un control automdtico de
frecuencia. Un posible esquema de bloques es el siguiente:

p »% VCO >
S =

Figura 2.35.- Circuito de ayuda a Ja sincronizacién mediante un
discriminador de frecuencia.
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Bajo condicidn de enganche, Tla respuesta del discriminador es
nula, sin apenas efecto sobre el PLL; mientras que en caso contrario,
generard una tensidn proporcional a la diferencia de frecuencias,
actuando para conseguir su reduccién.

Otra alternativa es la utilizacidén de un phase-frequency detector,
que como ya hemos visto, afiadia a 1a funcidén de deteccién de fase, una
gran sensibilidad a 1a diferencia de frecuencia, lo que To convierte
de por si, en un sistema de ayuda a la adquisiciodn,

d}) Sincronizacién por inyeccidn del VCO:

Hemos visto que la sincronizacidén por inyeccién de un oscilador
mantiene el sincronismo de frecuencia pero no de fase, entre é1 y la
referencia. Su realizacién a frecuencias de microondas es
relativamente fé4cil, puesto que sélo requiere un circulador. Entre sus
caracteristicas mds importantes recordemos que el ancho de banda de
sincronizacion dependia de la relacidn de potencias y del Q externo
del oscilador, puediendo describir su comportamiento en términos
andlogos a los de un PLL de primer orden.

Se puede pensar que una forma posible de aumentar el margen de
pull-in de un PLL y reducir el tiempo de adquisicidén, es sincronizando
al VCO por inyeccién con la referencia. Este procedimiento, propuesto
por Runge [47], fue estudiado para un VCO de baja frecuencia, en el
que Tla inyeccidon se vrealizaba introduciendo una corriente en el
condensador del circuito vresonante del oscilador. En su trabajo
obtenia expresiones para la frecuencia de resonancia del PLL inyectado
(PLLT) y para el coeficiente de amortiguamiento, demostrando que el
comportamiento global del sistema era equivalente al de un PLL de
segundo orden, con la salvedad de que el margen de pull-in se vefia
incrementado en mas de dos ordenes de magnitud y se reducia el tiempo
de adquisicion. Otro aspecto que destacaba era el hecho de poder
aumentar la ganancia de continua del filtro de lazo, ya que ésta no
intervenia entonces en el margen de pull-in del conjunto. E1 sistema
fue experimentado para un repetidor de seftales digitales a 44.6
Mbits/s.
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Esta técnica ha sido aplicada con éxito por el autor en sistemas
PLL de microondas, con detecciéon de fase en Banda X, de cuyos
resultados se derivaron dos publicaciones en congresos internacionales
[48][49] y que serén tratados en un posterior capitulo.

— =

- 3 VCO  fe——

Figura 2.36.- Sincronizacion por inyeccién del VCO en un PLL de
microondas.

No es ésta la Gnica aplicacidén del sistema; una vez sincronizado
en frecuencia el VCO por el mecanismo de inyeccidn, el control de fase
que ejercita el PLL, convertido ahora en uno de primer orden, permite
utilizarlo en aplicacicnes de combinadores de potencia (suma coherente
en amplitud y fase, de Tas sefiales de dos o mds osciladores), o bien
en aplicaciones de phased-array. Estas aplicaciones comprobadas
experimentaimente, asi como su estudio a frecuencias de microondas,
serdn desarrolladas en el capitulo séptimo.

2.3.3 SINTETIZADORES DE FRECUENCIA CON PLL’s

La capacidad que, como hemos visto, presenta un PLL para obtener
el sincronismo de fase entre dos osciladores, asi como la modificacidn
que sobre el ruido de fase del VCO realiza, lo hacen especialmente
Gtil para su utilizacidn en aplicaciones de sintesis de frecuencias.
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Recordemos que bajo sincronismo, el ruido de fase del VCO es
idéntico, dentro del ancho de banda del PLL, al ruido de fase de 1la
sefial de entrada, mientras que fuera de é1 corresponde al del propio
VCO. Es por tanto, un sistema que transfiere las caracteristicas
espectrales del ruide de fase de una sefial a otra, dentro del ancho de
banda del sistema.

Si bien el lazo PLL bdsico es ya de por si un sintetizador de
frecuencias a fundamental, con la inclusién de multiplicadores y/o
divisores de frecuencia en el lazo de realimentacidén va a ser posible
sintetizar sefiales manteniendo una proporcionalidad de frecuencias
entre el VCO y 1a sefial de referencia.

Una configuracidn basica es la que se muestra en la siguiente
figura:

=% » vco -

/M e

Figura 2.37.- Diagrama de bloques de un PLL arménico.

donde vemos que tras haber introducido un divisor de frecuencia en el
lazo de realimentacidén, sucede que ahora la deteccién de fase se
produce entre Ta frecuencia de la sefial de referencia fr y la
frecuencia del VCO f, dividida por M, siendo M un entero; por tanto 1la
condicién de enganche implicard que

foete speuy, (2.3.93)

-108-



y por tanto Ta funcién de transferencia del PLL serd ahora

_KdKuF(S)
= TTTRLK,E()
e
M

H(s) (2.3.94)

que para el filtro de Tlazo con integrador perfecto (2.3.19) se
convierte en:

deu) l+7,s
KyK,t K K
2+ ] 2S+ -2l
Mt Mo,

T, (2.3.995)

y por tanto, la densidad espectral de potencia de la fase de salida
serd ahora:

Sy (L= MAH(OPS, (F)+11-H(HI?S (2.3.96)

tyeo

funcidén de las densidades espectrales de potencia de la fase de 1la
sefial de entrada, del propio VCO y del cuadrado de M, dado que se esta
multiplicando por M Ta fase de la sefial de referencia.

Si se desea obtener una cierta agilidad en la frecuencia de
salida, se puede recurrir a la utilizacién de divisores de frecuencia
pogramables, adoptando el esquema de la Figura 2.38, en el que ahora
la de deteccién de fase se realiza entre f/N y fo/M, por lo que bajo
condicién de enganche tendremos

fo=— 1 (2.3.97)

1o que nos permite una mayor flexibilidad en la sintesis, al poder
seleccionar los valores de M y N,
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Figura 2.38.- Esquema de bloques de un PLL con divisores de frecuencia

en el Tazo de realimentacidn.

Es de notar que la frecuencia a 1a que se realiza la deteccidn de
fase es la que impone el minimo incremento que se obtendri en la
frecuencia del VCO, al incrementar o decrementar en una unidad el
valor de M. Lo podemos ver con un ejemplo: supohgamos que deseamos
sintetizar una frecuencia de 100 MHz utilizando una referencia de 5
MHz; si elegimos N=5, la frecuencia de deteccién va a ser 1 MHz y por
tanto de la ecuacién (2.3.97) obtenemos M=100; si incrementamos ahora
el valor de M en una unidad, entonces el incremento en Ta frecuencia
de salida serd precisamente de 1 MHz, valor que se corresponde con Ta
frecuencia de deteccién.

Esquemas detallados acerca del disefio de sintetizadores de
frecuencia pueden encontrarse en [24] y [45].

Existe una variante a este tipo de sintetizador que se conoce como
PLL HETEREODINO, puesto que contempla el uso de mezcladores armdénicos
en el lazo de realimentacién. Un esquema bdsico se muestra en la
Figura 2.39. Este montaje tiene su razdén de ser, cuando debido a Ta
elevada frecuencia a sintetizar no existe disponibilidad tecnoldgica
de divisores de frecuencia, siendo entonces preciso convertir en
frecuencia la sefial del VCO hasta alcanzar un valor adecuado para la
utilizacion de divisores. A este fin sirven Tos mezcladores armonicos,
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dispositivos en los que la mezcla se produce entre la sefial de
frecuencia mis alta y cierto arménico de la frecuencia mds baja,
generado en el mismo dispositivo.

fri fo
1N Eié; ———» VO —p-

1M Q
41]3 fra

Figura 2.39.- Esquema de bloques de un PLL hetereodino.

Sobre este tipo de montaje existen numerosas variantes en las que
las frecuencias de bombeo fi se obtienen a su vez por sintesis de la
de vreferencia, con el objeto de minimizar el ruido de fase de Ta
salida.

lLa eleccion de la configuracion del sintetizador dependerd en cada
caso de su finalidad; no es 1o mismo disefiar un sintetizador agil en
frecuencia (multitud de frecuencias con incrementos prefijados) que un
sintetizador de frecuencia fija (Phase-lLocked Oscillator) PLO.

En el proceso de sintesis se ha introducido un nuevo elemento
totalmente imprescindible: el divisor de frecuencia. Por su
importancia y debido a la rapida evolucién que estd experimentando en
los Ultimos afios vamos a dedicarle el siguiente apartado; los
clasificaremos entre divisores de frecuencia digitales y analdgicos.

2.3.3.1 Divisores de frecuencia digitales:

Como divisores de frecuencia digitales podemos englobar todos Tos
circuitos contadores (sincronos y asincronos) pertenecientes a todas
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las familias Tégicas TTL, CMOS y ECL [50], asi como aquellos circuitos
especializados, usualmente dencminados "Prescalers" que realizan una
divisién de mdédulo fijo, con capacidad de operacién a frecuencias
mucho mads elevadas que los anteriores.

Se basan en el empleo de puertas 1dgicas y basculas biestables de
los tipos R-S, J-K y D.

Los circuitos de la familia CMOS son Tlos de menor velocidad y
menor consumo, estando situada su frecuencia maxima de operacidn
alrededor de los 50 MHz.

La maxima frecuencia que se puede alcanzar con circuitos de la
familia TTL de alta velocidad (LS) es del orden de 200 MHz.

Sin embargo, con la utilizacién de los circuitos pertenecientes a
ta familia ECL (Légica de Emisor Acoplado), al tratarse de una 1dgica
no saturada formada por etapas diferenciales en las que Tos
transistores operan siempre en su zona activa, es posible alcanzar
frecuencias de operacidén del orden de Tos 500 MHz, aunque con un gran
consumo de potencia.

Los circuitos contadores de cada familia 1dgica estédn formados por
un conjunto de biestables interconectados entre si, de forma que sus
sefiales de vreloj se accionan simultaneamente desde el exterior
(sincronos), o bien Ta sefial de reloj de cada béscula es activada por
la que Te precede {asincronos). Es obvio que la mayor velocidad de
conmutacidn se consigue con los contadores sincronos.

Las bases que utilizan pueden ser decimales o hexadecimales. En el
caso de tener que dividir por un entero no multiplo de ninguna de
ellas, pueden utilizarse contadores programables ("presetables"), en
los que inicialmente se "carga" el valor de Ta divisién en el contador
para iniciar la cuenta o descuenta a partir de ése nlmero,
Desgraciadamente en este modo de operacién, 1la velocidad de
conmutacidén disminuye considerablemente, puesto que entran en juego
los tiempos de propagacién y conmutacién de las sefiales en el interior
del contador; factores que deberédn tenerse en cuenta a la hora de su
disefio.
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Cuando Ta sefial a dividir excede la frecuencia maxima de operacion
de los contadores, puede recurrirse a la utilizacién de Tos
denominados "prescalers" o divisores répidos, circuitos divisores de
médulo fijo, especialmente diseflados para alcanzar frecuencias de
operacidén muy elevadas.

Circuitos integrados de Philips [51] y Plessey [52] alcanzan
frecuencias de hasta 2.2 GHz. Telefunken [53] y Fujitsu [54] presentan
una gama de divisores hasta 5 GHz. Recientemente se han publicado
articulos sobre prototipos de divisores capaces de alcanzar
frecuencias de hasta 10 GHz [55][56]1[57]. En un anuncio publicado en
Octubre de 1987 en Microwaves & RF se presentaba un prescaler
comercializado por NEC, operando hasta 10 GHz. De todo ello se deduce
que el estado actual de la tecnologia de semiconductores se extenderd
progresivamente hacia el campo de los divisores de frecuencia y
detectores de fase de estado sélido operando a frecuencias de
microondas, dado el creciente interés que existe por el problema de 1a
sintesis de frecuencias en microondas, que repercutird directamente en
una reduccidén de la complejidad y coste de estos sistemas.

Informacidn adicional acerca del empleo de divisores de frecuencia
en PLL’s puede encontrarse en [24] y [45].

2.3.3.2 Divisores de frecuencia analdgicos:

Existen basicamente dos tipes de divisores de frecuencia
analégicos, 1os de tipo regenerativo y los paramétricos.

Los divisores de frecuencia regenerativos se basan en la
realizacion de un sistema analédgico realimentado, que en conjunto
realiza una divisidn de frecuencia de la sefial aplicada a su entrada.
Un esquema de bloques del mismo se muestra en Ta siguiente figura [58]
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Figura 2.40.- Divisor de frecuencia regenerativo.

Consiste basicamente en un circuito oscilador a frecuencia
fo=Ffi/2. En el camino directo se incluye un filtro paso-banda centrado
a la frecuencia mitad de la entrada fj, cuya salida se conecta a un
amplificador. Cualquier componente de ruido de frecuencia fi/2 serd
filtrada y amplificada; parte de 1a cudl se realimentard mezclandose
entonces con la seflal de entrada fy, de frecuencia doble, de modo que
a la salida del mezclador se regenera una sefial fj/2 que vuelve a ser
filtrada y amplificada, repitiéndose el proceso.

Mediante este sistema, realizado adecuadamente, han sido
presentados diversos divisores de frecuencia operando a 16 GHz [59]
[59]. Asimismo, en otros trabajos [60], se presentaban divisores de
frecuencia operando hasta 22 GHz. Sobre este esquema bdsico han sido
realizadas algunas variantes [61] a fin de realizar una divisidn por
4, en vez de la habitual por 2.

La realizacién de divisores de frecuencia analdgicos puede también
realizarse mediante diodos varactores, pasando entonces a denominarse
divisores de frecuencia de tipo paramétrico.

E] funcionamiento es andlogo al de Tlos multiplicadores,
demostrandose [62] que Tas ecuaciones para gran sefial, impedancias
dinidmicas y operacién en régimen permanente son idénticas tanto para
multiplicadores como para divisores. Se basa en el efecto no Tineal de
la capacidad en inversa de un dispositivo varactor, que es de 1la
forma:
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c=c(”+¢ )_, (2.3.98)
NVa+¢ o

siendo v la tensidn aplicada a la unién, Vg la tensidn de ruptura, ¢ el
potencial de contacto y vy una constante propia del varactor. Mediante
este sistema se han vrealizado divisores de banda ancha de
aproximadamente 4 a 8 GHz [63]. También, utilizando tiransistores
bipolares en emisor comln, donde el varactor se conecta a la salida
del transistor, es posible construir divisores de frecuencia; esta
nueva arquitectura, operando hasta 5.8 GHz, ha sido recientemente
publicada [64], siendo por tanto otra alternativa de disefio.

2.3.3.3 Caracteristicas generales de un sintetizador:
Las especificaciones y caracteristicas que debe reunir un

sintetizador de frecuencias, se suelen agrupar entorno a Tlos
siguientes parametros:

margen de frecuencias de salida.

- incremento minimo en la frecuencia de salida (resolucidn).

- tiempo de conmutacion.

- nivel minimo de potencia de sefiales esplreas.

- frecuencia del oscilador de referencia.

- ruido de fase de Ta referencia.

- ruido de fase de la sefial sintetizada.

- inmunidad de Ta pureza espectral frente a vibraciones
mecdnicas.

- tamafio fisico del sintetizador.

- aislamiento electromagnético frente a interferencias,
internas y externas.

- modularidad del sintetizador.

- ancho de banda del PLL.

En Ta actualidad pueden encontrarse en el mercado sintetizadores
que en diversas bandas, cubren el margen desde 50KHz hasta un limite
superior de 26.5 GHz. Los incrementos en 1la frecuencia de salida
(resolucién) varian desde 25 KHz a 45 KHz en UHF, y de 1 a b MHz a
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frecuencias de microondas. Normalmente el nivel de Tlas sefiales
pardsitas que acompafian a 1a sefial de salida debe de ser inferior a 60
dBc. La frecuencia de Tlos osciladores de referencia utilizados se
sitGa alrededor de 1 a 100 MHz. El1 ruido de fase tipico de un
oscilador de 10 MHz se muestra en la siguiente tabla [65]:

DISTANCIA A LA PORTADORA |RUIDO DE FASE
(Hz) (dBc)
1 < -90
10 < -120
100 < -140
1000 < -1565
10000 < -160

El ruido de fase en l1a salida deberia corresponderse, dentro del
ancho de banda del PLL al de la referencia mis 20 log N, siendo N el
factor de multiplicacidn; aunque normalmente el valor real que se
obtiene puede llegar a ser algo mayor que el tedérico, debido a que
ciertos dispositivos incliuidos en el sistema adicionan ruido, lo cudl
solamente puede evitarse con un cuidadoso disefio del sintetizador. El
disefio debera contemplar Ta inmunidad del conjunto frente a
vibraciones mecdnicas, especialmente cuando los equipos deban
instalarse en vehiculos. E1 tamafio del equipo es otro factor a
considerar, especialmente cuando éste deba alojarse en el foco de una
antena o en cualguier oftro espacio reducido. Asimismo, 1la
compatibilidad electromagnética con otros equipos puede ser muy
crucial, puesto que pueden degradarse las prestaciones del conjunto.
Un cierto grado de modularidad es también recomendable para facilitar
una deteccidn répida de averias y su reparacién. Y finalmente 1la
eleccién del ancho de banda del PLL es un factor muy importante,
porque de é1 depende no tan sélo el ruido de fase de la salida, si no
también la velocidad de conmutacién {(enganche) de frecuencias.
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Un criterio para determinar el ancho de banda del PLL suele ser
proceder a Ta superposicidon del espectro de oscilacidén libre del VCO
con el de la referencia, escalando esta dltima con el factor 20 Tog N;
se elige el ancho de banda del PLL come la frecuencia en la que se
intersectan ambos espectros. No obstante pueden primar otros criterios
de seleccidn; el tiempo de conmutacién o de enganche se encuentra
asociado con el margen de pull-in y depende del ancho de banda. Ademis
de las técnicas de ayuda a la sincronizacién ya estudiadas, se van
publicando nuevos sistemas destinados a mejorar atn mis el tiempo de
adquisicion [66].

En Ta tabla que sigue, se muestran los efectos de los parémetros
de disefio de un PLL, sobre Tas prestaciones de un sintetizador [67].

Para finalizar, solamente mencionar que en cualquier caso, la
eleccion de los parémetros del PLL dependerd del tipo de aplicacidén a
que se destine y por consiguiente de la especificacidén primordial que
sea necesario cubrir,

PARAMETRO VELOCIDAD | MARGEN DE | RUIDO | RESOLUCION | ESPUREAS
CONMUTACION | FRECUENCIA
Frecuencia de
referencia:
Alta Rapida Grande - Baja Buena
Baja Lenta Pequefio - Alta Pobre
Ancho de banda
del PLL:
Ancho Rapida - Bueno - Pobre
Optimo - - Optimo - -
Estrecho Lenta - Bueno - Buena
Margen de
sintonia
del VCO:
Ancho Répida Ancho Pobre - -
Estrecho Lenta Estrecho | Bueno - -
Factor de
division:
Alto - Ancho Pobre - -
Bajo - Estrecho | Bueno - -
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PARTE |l

SINTESIS DE FRECUENCIAS Y RECEPCION DE SENALES
EN BANDAS MILIMETRICAS



Capitulo 3. COMPONENTES DE UN SISTEMA P.L.L. A FRECUENCIAS DE
MICROONDAS

3.1 INTRODUCCION

E1l principio de funcionamiento de un sistema PLL permite su
aplicacidn en cualquier margen de frecuencia, con la Gnica salvedad de
que obviamente algunos de sus componentes deben adecuarse a la
frecuencia de operacién, especialmente detectores de fase y
osciladores controlados por tensidn,

En este capitulo describiremos Tos componentes de un sistema PLL
habituaimente utilizados a frecuencias de microondas, tratando
especialmente Tos que han sido aportaciones originales de la presente
tesis, es decir los detectores de fase arménicos y los indicadores de
lTock.

3.2 DETECTORES DE FASE

A frecuencias de microondas, debido unicamente a limitaciones de
tipo tecnoldégico, no se dispone de circuitos digitales de los tipos
vistos en el capitulo precedente, que puedan utilizarse en
aplicaciones de deteccién de fase. Si bien es de prever que con los
recientes avances experimentados en la tecnologia del Arseniuro de
Galio se obtendrdn en un futuro préximo este tipo de dispositivos, en
1a actualidad esta funcidn sélo puede realizarse o bien con detectores
de tipo multiplicativo (mezcladores) o bien con circuitos de muestreo
(sample & hold de alta velocidad).

Esta tesis se limitard al estudio de Tos detectores de fase
multiplicativos, dado que su facilidad de realizacién, prestaciones y
bajo coste, los hace extremadamente Utiles y competitivos dentro de
cualquier sistema PLL de microondas. No obstante presentan ciertas
limitaciones (caracteristica senoidal y margen 1lineal reducido) que
deberdn compensarse con algin tipo de <circuiteria adicional,
especialmente en todos Tlos aspectos relacionados con el proceso de
adquisicién o pull-in.
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Es de notar que gracias a la flexibilidad que nos permite el
sistema PLL, podemos elegir 1la frecuencia de deteccién de fase
independientemente de la del VCO, pues mediante conversores y/o
divisores de frecuencia, ésta podrd disminuirse hasta alcanzar valores
apropiados para los detectores de fase digitales. Sin embargo, en
seglin que situaciones este procedimiento no podra aplicarse, obligando
entonces a utilizar como frecuencia de deteccién Ta propia del VCO.
Esquemas ilustrativos de ambos procedimientos se muestran en 1a
siguiente figura:

v 1N %._‘3 VCo >
fo
fr
1/M1 |e % %
P % VCO
(a)  1/M2
Fo=(ME+(MLI/N) 3 Fr

@-——- XN | E@ VCO -

fr

FomNFr

(b)

Figura 3.1.- Sintesis de frecuencias en microondas mediante PLL, con
deteccidn de fase en a} baja frecuencia, b} radio frecuencia.

La realizacién en microondas de un detector de fase multiplicativo
como el de Tla Figura 2.22 puede realizarse de diversas formas,
destacando entre las mds usuales:

* T-migica en guia de ondas.
* Hibridos de 180 y 90 grados en microstrip o stripline.

Jas cuales detallaremos a continuacién.
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3.2.1 T-MAGICA EN GUIA DE ONDAS:

E1 comportamiento de una T-mégica en guia de ondas [68] es anélogo
al de una bobina hibrida, propiedad que le confiere utilidad como
detector de fase mediante el montaje de la siguiente figura:

0O o0 1 1
* sj- L]0 0 1 -1
J211 1 0 ©
17—-7/2 1 -1 0 ©
3
+ | *
va Vi
V4 — =
+....
- va
+
V4
' L
+ Vo
Vi

-[Di // // s K]__L
v /

Figura 3.2.- Detector de fase con T-mdgica.

De su matriz de scattering se desprende que Tos accesos 3 y 4
estan desacoplados, obteniendo en 2 1a diferencia de las sefiales de
los accesos 3 y 4, y en 1 su adicidn, es decir:

L
2

io io iv
vy,=a,e " vz%(aae ‘g0 “)—— (3.2.1)

_ it - ids ity

por tanto si efectuames una deteccidén de amplitud en los accesos 1 y
2, obtendremos el médulo al cuadrado de cada sefial, de valor:
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[a§+aﬁ+2a3a4cmﬂ¢3—¢4ﬂ
[aj+at-2a,a,c08(¢,-9,)] (3.2.2)

y al restar ambas sefiales en el amplificador diferencial, a su salida
obtendremos:

lvliz—lvz|2=2a3a4cos(¢a—¢4) (3.2.3)

proporcional a las amplitudes y al coseno de la diferencia de fases de
las sefiales de entrada. La principal ventaja de este tipo de detector
es que el aislamiento se mantiene en todo el ancho de banda de la guia
(en banda-X de 8 a 12.5 GHz). E1 inconveniente que presenta es el de
precisar para su funcionamiento 1a adaptacidn de sus accesos, lo cual
solo se consigue en pequefios anchos de banda, necesitando ademds de un
buen apareamiento de los detectores cuadrdticos a fin de evitar la
aparicién de una tensidn de offset, aunque este Gltimo efecto no es
demasiado grave puesto que puede compensarse afadiendo una tensién de
referencia en el amplificador diferencial; no obstante en aplicaciones
de banda ancha, es importante garantizar una respuesta constante de
los detectores con la frecuencia, para evitar variaciones en 1la
constante Kd del detector y fluctuaciones de 1a tensién de offset con
Ta misma.

3.2.2 CIRCUITOS INTEGRADOS DE MICROONDAS:

Una alternativa al disefio de detectores de fase con T-magica,
consiste en aplicar la tecnologia planar de guias impresas en
estructuras tipo microstrip o stripline. La principal diferencia entre
estas dos ultimas reside en la dependencia que con la anchura de las
Tineas presenta la ¢, en el microstrip.

Puede realizarse un detector de fase mediante un anillo hibrido
microstrip de 180 grados (ratrace), tal y como se muestra en Ja
siguiente figura:
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Figura 3.3.- Detector de fase mediante anille hibrido de 180 grados.

cuyo comportamiento es equivalente al de una T-mdgica, pero ahora con
un ancho de banda mucho menor, del orden del 10 al 15%; esto se debe a
que tas Tongitudes fisicas de las Tineas serdn mdltiplos de i/4 a una
sola frecuencia. E1 inconveniente que presenta esta estructura es 1la
dificultad de realizar el acceso de salida evitando Tos cruces de
pistas, 1o cudl ha incentivado el desarrollo de estructuras
alternativas.

Es posible obtener el comportamiento de un hibrido de 180 grados,
a partir de uno de 90 grados, alargando uno de sus brazos una longitud
de A/4. La matriz de parametros S de un hibrido de 90 grados se muestra
en la siguiente figura:

1 4

-1
[S]=—+=
Zu\/a— \/5

N4 §

_—— O O
~— = OO

o O = =
O O -

Figura 3.4.- Anillo hibrido de 90 grados.
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presenta un desfasaje de +90 grados entre los acceso 1-3 y 2-4, y un
desfasaje nulo entre 1-4 y 2-3, estando aislados los accesos 1-2 y
3-4; alargando r/4 Tla linea del acceso 4, la nueva matriz [S] del
circuito sera:

1
2

T

[5]

O O o
<

—J

Figura 3.5.- Anillo hibrido de 80 grados con uno de sus brazos
alargado r/4.

de modo que la sefial introducida en 2 1lega dividida en potencia y en
fase a Tos accesos 3-4, y la del acceso 1 To hace en oposicidn.
Conectando dos diodos en los nuevos accesos 3 y 4, tal y como se
muestra en en la Figura 3.6, se obtendrd un comportamiento de detector
de fase.

Figura 3.6.- Detector de fase con anillo hibrido de 90 grades.
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Notese que a efectos de Ta sefial del acceso 1, el punto medio de
los diodos es de hecho una masa virtual, mientras que para la sefial
aplicada en el acceso 2, Tlos diodos se encuentran bombeados por
sefiales en fase, haciéndose en este caso imprescindible Ta colocacién
de un stub en circuito abierto y de longitud r/4 a Ta frecuencia de
deteccidn, para que en el punto medio de los diodos se produzca un
cortocircuito en radiofrecuencia, que posibilite la conduccién de Tos
diodos para ambas sefiales. De esta forma se podrd extraer directamente
en el punto medio de ambos la sefial de baja frecuencia correspondiente
a la diferencia de fases de las sefiales de entrada. Esta situacidn se
muestra en la siguiente figura:

V1<f? (al

Va4 [z vay/z? (b}

stub

Figura 3.7.- Circuito equivalente del detector de fase con anillo
hibrido de 90 grados: a}) circuito para la seial del acceso 1 b)
circuito para la sefial del acceso 2.

Ahora bien, para poder cerrar el circuito en continua y extraer
entonces la informacidn de 1a diferencia de fases, se deberdn conectar
stubs en cortocircuito y de longitud A/4 a l1a frecuencia de deteccion,
que pongan a masa el &node y catodo de D1 y D2 respectivamente, pero
provocando un circuito abierto en RF. Entonces el nuevo circuito
equivalente total serd el de Ta figura:
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Figura 3.8.- Circuito equivalente de un detector de fase con anillo
hibrido de 90 grados.

donde se ha modelado al diodo mediante una unién ideal seguida de una
resistencia Rd y con Rg la resistencia de generador. El circuito To
podemos desdoblar en los siguientes circuitos de RF y de continua:

Figura 3.9.- Detector de fase con anillo hibrido de 90 grados:
circuitos equivalentes de a} continua b) radiofrecuencia

de donde se obtiene la corriente total en cada diodo:

ipr=1,+1, ipy=1,%i,

I,=<ip > [,=<ip,> (3.2.4)
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como superposicidn de Tas corrientes de continua Iy, Iz y de alterna
i1, 12. E1 circuito se analizara, por simplicidad, para el caso de una
impedancia de salida infinita (r.=«), siendo entonces Ij=Ip=I. Si
aplicamos a los accesos 1 y 2 del hibrido sefiales de 1a forma:

v, ()= Asin(wt+¢)a)

v, (1) = Boos(wi+g,) (3.2.5)

la accidén del hibrido las distribuird de tal modo gue sobre los diodos
se aplicaran:

Ug) = %[Acos(wt*fq&a%Bcos[wﬁqbb)]
Vg = é[—ya/‘lcos(wrréa+¢a}+becos(wt+6b+¢b]] (3.2.6)

donde vy..y, son coeficientes de error acotados entre 0 y 1, y 6..6,
acotados entre =x, modelando posibles desequilibrios introducidos por
imperfecciones en el hibrido, que para un caso ideal adoptarian el
valor 1 y 0 respectivamente. Del modelo de RF del circuito, tenemos
que Tas tensiones de RF en cada diodo van a ser:

vy =UGi_(RC+Rl)1JiE

Uz=_vcz_(Rc+R92)i2 (3.2.7a)
y en continua:

V] =—RDII—VD

V2=_RD2[+VD (3-2-7b)

con Yo la tensién de salida del detector; la tensién en cada diodo se
obtendrd como superposicidén de Tas tensiones de continua y alterna, es
decir:

UD:=Uc1“(Rc"'Rm)i1"RDlI_Vo

Um=_Ucz_(Rc+sz)i2_Rozf+Vo (3.2.8)
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L.a ecuacidn que relaciona tensidn-corriente en un diodo es:

4, A,
iD=[S(e"” "—1)513e"” ’ (3.2.9)

en lTa que es Tlicito despreciar el término constante frente a Ta
exponencial, puesto que en un diodo Schottky de microondas Is es del
orden de 10-14 a 10-16 A; al sustituir (3.2.8) en (3.2.9) y 1lamando
a=q/(nkKT) se 1lega a:

ipy =i1+1=IsleXp(a(Ucl _(Rc"'Rm)ii_iRm'Vo”

ioz=iz"']=]szeXp[a(_Ucz_(Rc+sz]iz_]Rm'FVo)] (3.2.10)

En el caso habitual de utilizar un encapsulado en T para ambos
diodos, se podrd admitir que van a presentar idénticas caracteristicas
y por tanto que Rpj=Rp2=Rp e Igi=Igp=Ig, 1lamando r=Rg+Rp se tiene:

, . alve-ri;-IR,-V
LD1=L]+1='{SQ(61 1 bl o]

a(-vcz—ri.l—IRD+ Vo)

ipg=ip+1=1ge (3.2.11)

En el caso de que las potencias de las sefiales aplicadas sobre
cada diodo sean pequefias, se puede suponer una operacidén en pequefia
sefial para cada diodo y por tanto magnitudes pequefias para las
corrientes de RF iy, i2; en consecuencia la caida de tensidn en r va a
ser despreciable y por tanto Ta tensidén del generador va a ser
aplicada directamente sobre la unién; todo ello equivale a aproximar:

e e PRV (3.2.12)

1o que es equivalente a decir arixl1; para un diodo Schottky
Rp=2002,R.=5002, por lo que r=70 ohmmios y a=40V, por lo que se
deberd cumplir que i«3s7u4, e introduciendo (3.2.12) en (3.2.11) y
tomando valores medios en cada miembro de las ecuaciones y dado que
<i(t)>=0, se Tlega a:
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vy~ IR p-V,)

1=13<e°‘(

a(-vg,- IR+ V) N

I=Is<e (3.2,13)

y al dividir ambas ecuaciones, finalmente se llega a:

1_<exp(avm)>exp(—2avo)

<expl-avg,)>

Si ahora descomponemos en términos de las funciones modificadas de
Bessel las exponenciales de las tensiones sinusoidales, es decir:

explave,] - exp[a\%cos(mh¢ﬂ)}xp[a%cos(m+¢b)}
[ 1arr 32§ 1faarBheos(aor )|
[IO(aB/ﬁ)+2’;]n(aB/ﬁ]COS(n(wmqﬁb))}

exp[-avg,] =exp[aya%m(wu5,,%)]exp[_ayb%cw(w“é”m}=
[ rarari2)e 2§ (e ari)ess(ulwi 0,4, |

[fo(abe/Ji)ﬂ Y 1, {oy, B2 )cos(n(wt+ 1+ 6, M]

=1

(3.2.14)

sustituyendo estas expresiones en la anterior se obtiene que:

1+ Z Cncos(n[¢a~¢b))
+1n - ik
) l+Zcn’cos(n[6a+¢a"6b-¢b—ﬂ))

(3.2.15)

siendo
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(3.2.16)

Se ha Tlegado a una expresién que consta de dos términos: el
primero es un término de continua que introduce una cierta tensién de
offset sobre Ta sefial de salida; se cancelaria en el caso de tener un
hibrido 1ideal tal que y,=vy,=1; el segundo término, de interés, no
permite una representacién analitica sencilla, pero si que puede
calcularse numericamente resultando en una funcién proporcional al
coseno de Tla diferencia de fases. En 1la siguiente figura se ha
representado esta funcidén para valores de A y B de 317 mV y 604 mv,
equivalentes a potencias de entrada al hibrido de -6 dBm y -0.4 dBm
respectivamente, obteniéndose una tensién de pico de 217 mV para un
desarrollo con 19 términos. A esta funcidn se Te ha superpuesto en
trazo discontinuo 1la funcién coseno para la misma amplitud,
observéindose un error minimo entre ambas funciones, con lo que se
demuestra la utilidad del
circuito como detector de fase de tipo sinusoidal.

Comprobaremos ahora para estos valores, la validez de Jla
aproximacién (3.2.12), para ello podemos calcular la corriente
instantdnea mdxima en un diodo utilizando la ecuacién (3.2.9),
obteniendo:

0 (0.317+0.604)
9&

i=1071 =20.57uA

por 1o que el error en la aproximacion (3.2.12) serd del 5 %.

En consecuencia deberemos utilizar el detector de modo que las
potencias incidentes sobre Tlos diodos sean suficientemente pequefias
para garantizar la operacién en pequefia sefial y por tanto asegurar la
validez de la aproximacién.
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Figura 3.10.- Desarrollo nudmerico con 19 términos de la tensidn de
salida de un detector, en funcidn de la diferencia de fases, para A=
0.317 V y B= 0.604 V, equivalentes a potencias de entrada de -6 y -0.4
dBm. En trazo discontinuo se superpone la funcién coseno.

No obstante un andlisis mds exacto para el cdlculo de Ta tensidn
que apareceria a la salida del detector para cualquier potencia de
entrada, requeriria considerar los efectos no lineales en la capacidad
de la unidn, asi como Ta utilizacidn de mis términos en el desarrollo
de T1a exponencial; ello obligarfa al empleo de técnicas de andlisis no
Tineal, tales como harmonic balance o desarrollos en series de
Volterra, que escapan al objetivo de 1a presente tesis.

Por 10 que se refiere a Tas pérdidas de retorno del dispositivo,
éstas pueden hallarse a partir de la matriz de parametros [S] y en
funcidén de 1los coeficientes de reflexién r,.r, hacia la carga en los
puertos 3 y 4, que para el caso de dicdos apareados serdn idénticos y
de valor 7,, por lo que se obtendrd:

ry=-r, . r,=I, (3.2.21)

de donde se observa que la adaptacién a la entrada dependerd de 1a de
cada uno de los diodos; este hecho puede ser problemdtico puesto que
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s1 incidimos sobre los diodos con potencias pequefias para garantizar
una caracteristica sinusoidal, la impedancia que presentarén va a ser
alta, produciéndose una cierta desadaptacién, que en segln que casos
va a ser conveniente eliminar mediante circuladores.

Se han disefiado diversos detectores de fase de este tipo, operando
a frecuencias distintas, sobre los que se han realizado medidas de
caracterizacién de su respuesta tensién/fase, utilizando el sistema de
medida de la figura:

) X

Figura 3.11.- Esquema de medida de la caracteristica tensidn-fase de
un detector.

La sefial proporcionada por un generador a Tla frecuencia de
deteccidn se divide en potencia con un divisor resistivo; uno de Tos
caminos ataca directamente una entrada del detector, mientras que en
el otro se inserta un desfasador variable; la salida del detector de
registra en un voltimetro obteniendo una curva de la tensidén de salida
en funcién del desfasaje introducido.

En las siguientes figuras se muestran los resultados obtenidos
para un detector de fase disefiado a 1.8 GHz (Figura 3.12), utilizando
como substrato Epsilam 10, para potencias de entrada de -6 dBm y - 0.4
dBm. Los niveles de tensién de offset que aparecen, del orden de 50 mV
se deben a imperfecciones que en el reparto de potencia de las sefiales
de entrada introduce el hibrido, y que ya habiamos considerado en el
estudio tedrico anterior, asi como a desigualdades entre los diodos;
este efecto, nocivo desde el punto de vista del PLL, ya se ponia de
manifiesto en la ecuacién (3.2.15) mediante el término de continua
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superpuesto a la sefial util, el cudl deberd compensarse bien sea
afiadiendo una tensién de referencia en el filtro de lazo que cancele
este efecto, o bien mediante el sistema que describiremos en un
apartado posterior. E1 valor de pico medido de la tensién de salida
fue de 172 mV, que vemos se aproxima al predecido por la ecuacidn
(3.2.15) y representado en 1a Figura 3.10,

r

L&

Figura 3.12.- Mdscara de un detector de fase operando a 1.8 GHz.
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Figura 3.13.- Caracteristica del detector de fase de la Fig. 3.1%2,
medida para potencias de entrada de -0.4 dBm y -6 dBm.
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3.3 DETECTOR DE FASE ARMONICO

La sintesis de frecuencias en microondas precisa suplir la
carencia de divisores de frecuencia digitales con el empleo de a
menudo sofisticados y complejos sistemas, en los que Ta presencia de
mezcladores u otros cualesquiera dispositivos conversores de
frecuencia se hace imprescindible. Sin embargo vamos a demostrar que
es posible construir multiplicadores de frecuencia PLL de forma muy
simple y compacta, sin necesidad de vrecurrir a Jlos sistemas
mencionados.

E1 detector de fase con anillo hibrido de 90 grados visto en el
apartado precedente, presenta la intereresante propiedad de conservar
su funcionamiento de hibrido no tan sélo a su frecuencia de disefio, si
no también a sus mdlitiplos 1impares, es decir, a todas aquellas
frecuencias para las que las longitudes de interconexidn entre accesos
sean miltiplos de a/4,

En consecuencia, para sefiales de frecuencias distintas pero de
relacién arménica impar, introducidas en los accesos 1 y 2 del
detector, serdn divididas en potencia y aplicadas en fase y en
oposicién a los accesos 4 y 3, donde se ubican los diodos. De esta
forma y debido a Tla caracteristica no 1lineal de los mismos, se
generaran arménicos de la sefial de frecuencia méds baja, apareciendo
diversos productos de intermodulacidn, pero de los cuales sélo serd de
frecuencia cero aquél que corresponda a la diferencia de fases entre
el miltiplo impar de la de frecuencia mds baja y la sefial de Ta de mis
alta.

Por consiguiente podremos disefiar un multiplicador de frecuencias
de indice impar mediante PLL, utilizando un esquema andlogo al de 1a
figura:
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Figura 3.14.- Multiplicador de frecuencias PLL con deteccién de fase
arménica.

donde el detector de fase arménico se modela como un multiplicador de
frecuencia pasivo seguido de un detector de fase, pero todo ello
integrado en el mismo dispositive, lo que le d& una interesante
utilidad a frecuencias de microondas y muy especiaimente en banda Ka.

3.3.1 PRINCIPIO DE FUNCIONAMIENTO

A partir de Ta matriz de parémetros [S] del detector de fase de Ta
figura 3.5, obtenida a frecuencia fundamental f,, podemos calcular su
valor a 3fy, obteniendo:

1

5 = 3.
(S%r,~ 751 (3.3.1)

— - 0 O
o o
S O .

que sigue manteniendo su comportamiento de hibrido.

Si repetimos el cdlculo tedrico del apartado anterior, pero ahora
para sefiales de entrada de la forma:

v, (t)= Asin(wt+¢a)

vz(t)=Bcos(Nwt+¢b), con N impar (3.3.2)
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se tendrd para cada diodo:

Vo, = %[Acos[a)t+¢u)+Bcos(Nwt+¢b)]
Vg = \f—l—a[—yaflcos(wt+6a+¢G)+becos(Nwt+6b+¢b)} (3.3.3)

que tras sufrir idéntico proceso que el anteriormente descrito se
Tlega a:

2aV =in| —° a%)lo(a%) +1n 1+;C"C°S(”(¢«“¢b))
Io(a}’a%)fo(ayb%) ]+ Z cnfcos(n(6d+ ¢a_5b_¢b_n))
=1

(3.3.4)

pero siendo ahora los coeficientes:

imeg)i(ad) t{or)ifans)
QPR TH ey N oy ey

con To que se demuestra su utilidad como detector de fase arménico,
siendo igualmente vélidos todos los comentarios anteriores realizados
scbre la expresion (3.2.19), pero con la salvedad de que ahora el
indice N interviene como subindice de Tlas funciones de Bessel
modificadas, razdén que permite disponer de una mayor potencia en la
sefial de frecuencia menor, para una misma cota de error.

La figura 3.15 muestra una representacidén numérica con un
desarrollo de 9 términos, de la tensién de salida de un detector
arménico x3, para potencias de entrada de -0.1 dBm a fundamental y 1.5
dBm al tercer arménico, obteniéndose una tensién de pico de 93.6 mV.
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Figura 3.15.- Desarrollo numérico de Tla ecuacién (3.3.4}) para un
detector de fase de indice 3, con potencias de -0.1 dBm y 1.5 dBm a
fundamental y arménico, respectivamente.

:3.3.2 RESULTADOS EXPERIMENTALES

Esta técnica se ha aplicado al disefio de multiplicadores de
frecuencia de indice 3, que sintetizan sefiales de 27.03 GHz y 29.65
GHz a partir de referencias de 9.01 y 9.985 GHz y de indice 5 para
generar una sefial de 9 GHz a partir de otra referencia de 1.8 GHz. En
Ja siguiente fotografia se muestra al segundo de ellos. Nétese gue la
sefial de 29.65 GHz se aplica a través de una doble transicidén tipo
Ridge (guia-microstrip-guia), y un acoplador direccional en microstrip
de 15 dB en sustrato Cuclad 2.17; la sefial de 9.9 GHz se introduce
directamente al hibrido a través de un conector SMA.
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Figura 3.16.- Fotografia de un detector de fase arménico de indice 3,
operando entre 9.9 y 29.65 GHz.

E1 principal inconveniente de disefio reside en el problema de 1la
dispersion asociado con la linea de transmisién microstrip, es decir,
la variacién que experimenta Ta velocidad de propagacién con 1la
frecuencia. En consecuencia, aunque la longitud eléctrica de una linea
sea de i/4 a frecuencia fundamental, ésta puede no ser ~Nis/4 a N veces
el fundamental, To que provocaria un ligero descentrado del hibrido.
En sustratos tales como Cuclad de ¢,=2.17 el efecto de dispersién es
despreciable, mientras que en Epsilam 10, el efecto es muy importante.

ET fenémeno de dispersidn puede en cierto modo compensarse, si se
disefia el hibrido de modo que Tlas Tlongitudes de interconexidén entre
accesos sean de Tongitud ~rs4 a Tla frecuencia més alta. Nétese que al
conservarse 1los anchos de banda absolutos en un hibrido, a 1la
frecuencia miltiplo superior el ancho de banda relativo es menor que a
fundamental, por 1lo que es preferible centrar el hibrido a 1a
frecuencia mas alta.
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En los prototipos construidos y a efectos de conseguir un buen
apareamiento de Tlos diodos, se opté por elegir para los mismos un
encapsulado en T con diodos Schotkky de AsGa, referencia NEC 587-3B.

La caracterizacidén de un detector de fase arménico supone un
cierto grado de complejidad, pues es preciso disponer de dos fuentes
de sefial de frecuencias distintas pero de multiplicidad impar entre
si. E1 problema sélo puede resolvarse mediante la utilizacidén de otro
detector de fase armdénico dentro de un lazo PLL para sintetizar Tla
frecuencia mdltiplo, en un montaje como el de 1a siguiente figura:

(::) fo > Qﬁ

————— R

TEST |DFA 7~

SINTETIZADOR

Figura 3.17.- Esquema de bloqgues del sistema de caracterizacidn de un
detector de fase arménico.

La sefial del oscilador de frecuencia menor se introduce en un
desfasador variable, cuya salida se conecta a una de las entradas del
detector de fase a medir. Por su otro acceso se conecta directamente
la sefial del oscilador de frecuencia mayor. Si se registra en un
voltimetro 1la tensidén de salida del detector se obtendra 1a
caracteristica de tensidén en funcién del desfasaje ¢ introducido. En la
siguiente figura se muestran las resultados obtenidos con Tos diversos
detectores.
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Figura 3.18.- Caracteristica de un detector de fase arménico x3 de 9.9
a 29.65 GHz, con potencias de -0.1 dBm y 1.5 dBm respectivamente,
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Figura 3.19.- Caracteristica de un detector de fase arménico x5 de 1.8
a 9 GHz, con potencias de 11 dBm y 5 dBm respectivamente.

Dado que el desfasaje se introduce a través de Tla sefial de
frecuencia mids baja, para una excursién de 360 grados se obtendrd una
tensién proporcional al coseno de Nx360, siendo N el indice del
detector. E1 valor de pico obtenido en la Figura 3.19 fue de 75 mV,
préximo al valor calculado teoricamente en la Figura 3.15. E1 nivel de
tensién de offset que aparece en este casc es de 25 mV.
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De estos trabajos, dado su interés dentro del proceso de
sintesis de frecuencias en microondas, se han derivado dos
publicaciones [69][70], una de ella en un congreso internacional, que
ponen de manifiesto la relevancia de este sistema, que ha sido una de
las mas importantes aportaciones de la presente tesis.

3.4 SISTEMA DE CANCELACION DE LA TENSION DE OFFSET EN UN
DETECTOR DE FASE DE MICROONDAS.

3.4:1 PRINCIPIO DE FUNCIONAMIENTO

En las ecuaciones que habiamos obtenido en el andlisis de Tos
detectores de fase aparecfan unos términos de continua que se
superponfan a la sefial Gtil, relacionados con las amplitudes de sefial
incidentes sobre los diodos, cancelédndose unicamente en el caso de que
éstas fuesen idénticas. No obstante se observa que si de alguna manera
se pudiese modificar de forma independiente Ta corriente que circula
por cada diodo, serfia factible obtener su cancelacién. Veamos que
sucede si polarizamos con corrientes externas a cada uno de Tlos
diodos, de Ta forma como se muestra en la figura:

C—->
Ry — _R_d T — __Rci_. Rg
W e W e i

vl

s

O,
eren
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g

_

I
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'

)ng

Figura 3.20.- Circuito equivalente de un detector de fase con
polarizacion externa e independiente para cada diodo.
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En este caso el circuito equivalente de radiofrecuencia sigue
siendo e1 mismo que el de la figura 8.9, pero el de continua queda de
la siguiente forma:

I 12
— —
+Vi- Rd +va - Rd
_ — - _ O
[y W LA
- — — e m —

Rx Vi Ry ! —

=]
Vx Vy
i 0P

Figura 3.21.- Circuito equivalente de continua de un detector de fase
con polarizacion externa en cada diodo.

Es de noiar que es preciso afiadir la resistencia Rp, usuaimente de
valor elevado, a efectos de poder cerrar la corriente que circula por
el amperimetro y medir Ta tensidén de salida Vo con respecto a masa. La
tensidn de continua que aparecera sobre cada diodo sera:

vy Re I”RDR,,+RX(RD+RPJ R,
VOUYRLAR, R.+R, "R.+R,
V2=V3,—Ri————[2 RpRy+ Ry(Rp+ R,) +Vo”"]3l—_
R,2+R, ?| R,+R, R,+R,
(3.4.1)
que para Rp grande, se reduce a:
V|=Vx“]1(RD"'Rx)
V=V, ~1,(Ry+R,)
y la tensidn global serd pues:
UDlﬂvcl_(RG+RD)il+Vl
Uazmmvcz_(Rc:*RDJiz'*Vz (3.4.2)
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Si repetimos el proceso anterior, con idénticas aproximaciones
1legaremos al siguiente resultado:

y RolVy(Ra*Ro)=V(Ry+ Rp))* VaR(Ri+ Ro) =V Ry Ry Ry ) o
o 2(Rs+ Ro)(R, Ro) o

y siendo

1 I
IV, =—=In
a 18<exp(avmj>

1 I
V,=—In 2 (3.4.4)
a [s<exp(_aUc2)>

Para el caso de que Rx=Ry=R, entonces 1a ecuacién (3.4.3) se
reduce a 1o siguiente:

Va="_R—D——)(Vy_Vx)+

R
2(R+RD )(VZ—VI) (3.4.5)

2{R+R,

y sustituyendo (3.4.4) en la anterior, se 1lega a:

v - M[RD(%- VJ*%‘“(%H

} 1+ icncos[n(tpa—tﬁb}]
+1n ozl
)

> c ecos[n(6,+¢,~ 6,9, - 7))

a=1

R lo(as

+ in
2a(R+ Rp) Io(aya%
(3.4.6)

con las constantes ¢’y y ¢ las definidas por (3.2.16). Esta expresidn
no permite llegar a una fdérmula cerrada, puesto que se desconoce el
valor del Jogaritmo del cociente de las corrientes de continua en cada
diodo; sin embargo vemos que hemos sido capaces de introducir un
elemento de ajuste independiente para cada diodo, de tal forma que va
permitir la cancelacidén de la tensidén de continua presente a la salida
del detector de fase.

E1 mismo resultado puede obtenerse si en vez de utilizar unas
tensiones de polarizacidén externas, hacemos variables a Rx y Ry; en
este caso tendremos pues que la tensién de salida va a ser:
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v VaR (R, +Rp)-V R, (R,+R,)
° 2(R.+ Rp)(R,+Rp)

(3.4.7)

aunque analogamente al caso anterior, no va a ser posible obtener un
férmula cerrada.

3.4.2 RESULTADOS EXPERIMENTALES

La comprobacidén experimental de este sistema de ajuste se ha
realizado sobre 1los dos detectores de fase arménicos x3 y x5,
descritos en el apartado anterior para tas mismas potencias de

entrada, obteniéndose Tos resultados que se muestran en Ja siguiente
figura:
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Figura 3.22.- Caracteristica de un detector de fase arménico x3 (de
9.9 a 29.65 GHz) con ajuste por tensidn de Ta tensién de offset.
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Figura 3.23.- Caracteristica de un detector de fase arménico x5 (de
1.8 a 9 GHz) con ajuste por tensidn de la tensidn de offset.

Fste mismo efecto de cancelacién de la tensidn de offset puede
conseguirse de forma pasiva mediante el ajuste de Tas resistencias Ry,
Ry segin el montaje de la siguiente figura:

11 12
- -
+ V1~ Rd +V2 - Rd
I PSR Tl
I — ] P |

o -

Rx Ry
Rp % Vo % Ro

Figura 3.24.- Circuito de ajuste de Ja tensidn de offset en un
detector de fase, mediante potencidmetros.

Este sistema también ha sido comprobado experimentalmente sobre
los anteriores detectores, obteniendo los resultados que se muestran
en Ta siguiente figura:
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Figura 3.25.- Caracteristica de un detector de fase arménico x3 (de
9.9 a 29.65 GHz) con ajuste resistivo de la tensidn de offset.
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Figura 3.26.- Caracteristica de un detector de fase armdnico x5 (de
1.8 a 9 GHz) con ajuste resistivo de la tensidon de offset.

En la siguiente tabla se resumen los resultados obtenidos para
cada detector: '
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Pg.ogHz=-0.1 dBm [Vx=Vy=0V, Rx=Ry=1K1 Rx=153

P29 ggHz=1.5 dBm |Rx =Ry =< Vx=0.5V, Vy=0.39V |Ry=914
Offset 25 mv (Y oV

Kd 75 mV/rad 45 mV¥/rad 22 mV/rad
P9 gHz=5 dBm Vx=Vy=0V, Rx=Ry=1K3 Rx=97

P1.8 gHz=11 dBm [Rx=Ry= Vx=8.8V, Vy=10.5V |Ry=125
Offset 167 mV oV oV

Kd 67.5 mV/rad 75 mV/rad 30 mV/rad

3.5 OSCILADORES CONTROLADOS POR TENSION

Los dispositivos activos comunmente utilizados en el disefio de
osciladores a frecuencias de microondas son los transistores
unipolares de AsGa (MESFET), asf como los diodos Gunn e Impatt,
predominando el empleo de estos dos (1timos dispositivos en bandas K y
Ka.

Durante Tos d1timos afios, el espectacular avance realizado en el
campo de los semiconductores ha permitido producir dispositivos con
dimensiones submicrométiricas en sus terminales, obteniéndose unos
tiempos de transito del orden de los picosegundos; asimismo se ha
podido introducir, en el propio sustrato, elementos de adaptaciédn
para compensar los efectos pardsitos del encapsulado.

Para transistores bipolares, la frecuencia de trabajo méxima se
situa alrededor de los 8.7 GHz. La tecnologia empleada es de unién
planar de silicio (n-p-n), siendo las configuraciones de emisor comin
y base comin, las utilizadas en funcion del objetivo a cubrir, gran
ganancia o0 potencia. Su frecuencia de corte es inversamente
proporcional al tiempo de trdnsito v, que corresponde al total de los
tiempos de carga en la unidén base-emisor, de trénsito en Ta base, de
trédnsito en la regién de deplexidn de Ta unidén base-colector y del
tiempo de carga en la unidén base-colector.
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La tecnologia wutilizada en Tla fabricacién de transistores
unipolares es planar de Arseniuro de Galio con uniones de tipo
metal-semiconductor (Schottky) en Ta puerta, con 1o que el transistor
obtenido pasa a denominarse MESFET (Metal Semiconductor Field Effect
Transistor). La frecuencia de corte puede estimarse a partir de la
siguiente fdérmula [71]:

ﬂp(VP+VbJ
= e 3.9.1

siendo z, la movilidad de los portadores ~0.5 m2/Vs, Vp 1a tensién de
"pinchoff", Vb 1la tensidén de Ta unidén Schottky y Lg Ta Tongitud
efectiva de la puerta, siendo este (1timo pardmetro el de mayor
repercusién en el aumento de 1la frecuencia de operacién. En 1la
actualidad, las dimensiones de puerta que se obtienen, se sitlan entre
0.5 y 0.25 micras.

La ventaja de los transistores unipolares frente a los bipolares
no es tan solo la de alcanzar una frecuencia de operacién mucho mayor,
si no también bajo el punto de vista del ruido. Si recordamos que el
ruido "shot" es proporcional a la corriente que atraviesa una unién
semiconductora, este serd mayor en bipolares, ya que en ellos toda Ta
corriente generada atraviesa Tlas dos uniones, mientras que en
unipolares, aparte de que sélo existe una unidén, en ésta la corriente
es muy pequefa y por consiguiente el factor de ruido serd menor.

Los diodos Gunn e Impatt (Impact Avalanche and Transit Time),
pueden wutilizarse en el disefio de osciladores, aprovechando 1las
propiedades de resistencia negativa que presentan.

E1 dispositivo Gunn a pesar de su denominacién de diodo, no
presenta ninguna unién; se basa en mecanismos de generacién y
evanescencia de dominios en el interior de una barra de semiconductor,
usualmente AsGa, que se reproducen con un periodo proporcional a su
tamafio, presentando por tanto, un fendmeno de resistencia negativa de
banda estrecha. Las tensiones de polarizacidén requeridas se centran
alrededor de 5V, con corrientes del orden de 1A; la potencia de RF
generada suele ser del orden de 20 dBm, por To que son dispositivos de
muy baja eficiencia (alrededor del 2%).
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E1 dispositivo Impatt originariamente consistia de wuna unién
abrupta ntp, seguida de wuna zona de semiconductor intrinseco,
finalizando en una zona pt para conexionado, aunque sobre este esquema
de partida se han ido realizando diversas modificaciones a fin de
incrementar sus prestaciones. Desde el punto de vista de sistema,
este dispositivo es muy similar al Gunn, con la salvedad de que
presenta una impedancia mucho mayor, precisando tensiones de
polarizacién elevadas, del orden de 70 a 100 V, aunque generando
potencias de RF del orden de watios, por lo que su eficiencia es
mucho mayor que el anterior. No obstante son mucho mas ruidosos.

3.5.1 PRINCIPIO DE DISENO DE OSCILADORES

La condicién para Ta generacién de oscilaciones estables en
amplitud y frecuencia de un dipositivo de un acceso, es aquella que
hace que 1las partes real e imaginaria de la red de carga del
dispositivo sean iguales en médulo y en oposicién de fase a las del
elemento activo [72].

Zd ZL

i

Z =-2d

Figura 3.27.- Condicién de oscilacidn de un dispositive activo.

Esta condicidn es directamente aplicable tanto a diodos como a
transistores realimentados, pues en estos @ltimos el efecto de Ta
realimentacién los convierte en dispositivos de un acceso y de
resistencia negativa [73].
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El problema involucrado en el disefio reside en la caracterizacion
del dispositivo no Tineal, cuya alinealidad se manifiesta en Tla
variaciéon de sus parametros S con 1la potencia. Normalmente 1los
fabricantes especifican los parémetros S del dispositivo en pequefia
sefial, por 1o que se deberd proceder a 1a medida de Tos mismos con los
niveles de potencia que requiera la aplicacidén a que se destinen.

Una vez montado el dispositivo en un circuito no oscilante que
optimice Ta resistencia negativa del conjunto en pequefia sefial, se
mide con el analizador de redes la impedancia de entrada del conjunto
para un cierto margen de potencias de entrada. A la potencia
reflejada, mayor'que lTa incidente, se le sustrae esta tdltima con lo
gque se obtiene la potencia afiadida por el dispositivo, que presentara
un mdximo para una determinada impedancia del dispositivo. Se tratara
pues, de sintetizar un red de carga que cumpla la condicién de
oscilacién para este dTtimo valor de impedancia.

Existe una abundante bibliografia acerca del disefio de osciladores
a partir de la medida de la linea de dispositivo [74]1[75]}, que no serd
aquf descrita, puesto que escapa al objetivo de la presente tesis.

3.5.2 CONTROL DE FRECUENCIA EN OSCILADORES

La anterior condicidén de oscilacién, a fin de garantizar una
oscilacidn estable, sélo debe de satisfacerse a una dnica frecuencia.
No obstante, los dispositivos activos normalmente utilizados presentan
un comportamiento de resistencia negativa en un amplio margen de
frecuencias, 1o que les da capacidad de actuacién como osciladores en
dicho margen. Dado que 1a seleccién de frecuencia la realiza la red
de adaptacidén externa, puede pensarse en introducir un elemento de
ajuste en dicha red, de modo que pueda seleccionarse de forma fécil la
frecuencia de oscilacién,

A modo de ejemplo podemos pensar en un oscilador a diodo Gunn,
montado en una cavidad en guia de onda; si mediante un tornillo o
cualquier otro elemento de ajuste mecdnico, somos capaces de modificar
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las dimensiones de la cavidad resonante, la frecuencia de oscilacion
se verda entonces modificada, pudiendo por tanto 1levarla al valor
deseado.

Bajo el punto de vista de un sistema PLL, éste requerird el poder
controlar de forma eléctrica la frecuencia del oscilador. Existen
diversos sistemas que permiten cumplir este objetivo; el mds utilizado
consiste en incluir diodos varactores en el circuito de sintonia [76],
siendo posible cubrir anchos de banda de hasta una octava entre 6 y 18
GHz. Existen numerosas referencias acerca de circuitos osciladores de
frecuencia variable, a las que acudir para su disefio [77][78][79].

Para el caso de que sea necesario cubrir un margen de frecuencias
mayor de una octava, debe recurrirse a la utilizacién de esferas YIG
(Yttrium Iron Garnet) en el circuito de sintonia, Tlo que permite
cubrir un amplio margen con una excelente Tinealidad del orden del
0.08 % [80].

S$i el margen de frecuencia a cubrir no es excesivo, puede evitarse
la utilizacién de dispositivos externos aprovechando las alinealidades
propias del elemento activo del oscilador, a efectos de variar su
frecuencia.

En dispositivos semiconductores, 1los elementos que integran el
circuito equivalente de RF presentan variaciones de sus valores
nominales con Ta tensidén de polarizacién. Desde el punto de vista de
impedancia, una frecuencia de operacidn elevada magnifica los pequefios
cambios experimentados en las capacidades, provocande en suma un
efecto varactor apreciable, interno al dispositivo. De este modo y
dependiendo de cual sea el Q externo del oscilador, va a ser posible
mediante pequefias variaciones de la tensidn de polarizacidén, crear un
efecto VCO que en segln que casos puede ser suficiente para la
aplicacidn deseada, a pesar de que ello produza pequeiias variaciones
de amplitud en 1a sefial generada.

La siguiente figura muestra el modelo equivalente de un transistor
bipolar [81]:
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Figura 3.28 .- Circuito equivalente de un transistor bipolar.

en que el valor de la capacidad base-emisor Cg se obtiene a partir de

la expresiodn:
EoequBE
Cp= ———— DO,
r= Ag4 2V +$) (3.5.2)

siendo Ap el drea del emisor, Ngp la concentracidn de impurezas, ¢ el
potencial de contacto ( alrededor de 0.7 V ) y V Ta tensién de
polarizacién; esta capacidad toma un valor préximo a 1 pF, denotédndose
su dependencia no lineal con la tensién de polarizacidn.

Analogamente para un MESFET se obtiene el siguiente circuito
equivalente:
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—— Csd

Figura 3.29.- Circuito equivalente de un MESFET.

donde el valor de la capacidad puerta-fuente Cgg es funcidén, entre
otros parémetros, de la tensidén Vgg [81].

CCSEZEOE,Wf(VGS) (3.5.3)

siendo W Ta anchura de la puerta.

La misma situacidn se di& en diodos Gunn, habiendo sido estudiada
por M. J. Lazarus [82] y aplicada con éxito a la sintesis de
frecuencias en milimétricas. Resultados andlogos pueden encontrarse en
[83].

lLas gréficas que siguen, muestran Tlas medidas efectuadas sobre
osciladores MESFET y a diodo Gunn (montado en cavidad), de sus
variaciones de frecuencia y potencia con las tensiones de puerta y de
polarizacion, respectivamente. [84][85].
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Figura 3.30.- Variacidn de la a)‘frecuencfa y b) potencia, en funcidn

de Ta tension
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3.6 MEZCLADORES ARMONICOS

Otro de los elementos de gran utilidad en Ta sintesis de
frecuencias en microondas es el mezclador arménico. Se trata de un
dispositivo conversor de frecuencias, en el cual la mezcla se realiza
entre una sefial de frecuencia elevada y un armdénico de la sefial de
frecuencia menor generado en el propio dispositivo. E1 esquema de
blogues se muestra en la siguiente figura:

MEZCLADOR ARMONICO

Fo=(NFf1+—F2)

fe

Figura 3.32.- Esquema de blogues de un mezclador arménico.

Este dispositivo puede realizarse mediante un sélo diodo Schottky
y adecuadas redes de adaptacién selectivas en frecuencia [86]. Las
elevadas pérdidas de conversién que se obtienen no permiten su
utilizacién como mezcladores en receptores, pero si en aplicaciones
de sintesis de frecuencias. Si se pretende mejorar las pérdidas de
conversidn, debe de recurrirse a una configuracién que utilice diodos
step-recovery asi como a un disefio mas cuidadoso [87].

La utilizacidn de este tipo de mezcladores dentro de un proceso de
sintesis permite evitar el empleo de divisores de frecuencia, pero
manteniendo Ta deteccién de fase en baja frecuencia. Un esquema tipico
de aplicacién es el siguiente:

-154-



fr

»  xM

Mfr
.I.‘
F1 MEZCLADOR

| % . ® ARMONTCO

arden N

E}é; vco b/ —
fa

Figura 3.33.- Esquema de bloques de un multiplicador de frecuencia
PLL, con mezclador arménico.

La sefial de veferencia, dividida en potencia, puede ser
multipiicada en frecuencia mediante un dispositivo pasivo, o bien
mediante un proceso de sintesis indirecta, para generar una sefial de
frecuencia Mf, que se introduce en un acceso del mezclador arménico;
en el otro acceso se aplica Ta sefial de frecuencia mas elevada,
procedente del VCO, Ta cual deseamos sintetizar. Suponiendo que el
indice de multipiicacién del mezclador arménico es N, a Ta salida del
mismo se va a obtener una sefial de frecuencia fpp=N(Mf,)+f,. Mediante
un fittro paso banda se selecciona la frecuencia suma o diferencia,
conecténdose l1a salida a un detector de fase donde se realiza la
deteccién con la sefial de referencia. La sefial de error, filirada por
el filtro de lazo, actla sobre el VCO, hasta conseguir el enganche.
Bajo esta condicién se deberd cumplivr que:

fFI=fr=MNfrﬂ:fo

fo=F (MN=1) | (3.6.1)

donde el indice de multipiicacién es precisamente MN # 1.
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Este sistema ha sido utilizado para sintetizar sefiales de 9.01,
11.325 y 9.9 GHz por multiplicacién por 34 y 43 de referencias de 265
y 290.7 MHz, respectivamente. Los detalles de estos multiplicadores se
describirdn en capitulos posteriores,

3.7 INDICADOR DE LOCK

En el capitulo anterior habiamos comentado 1a importancia de
disponer de un indicador de Tlock para un sistema PLL, tanto en su
aspecto de indicacién como en el de control de los posibles sistemas
de ayuda a la adquisicidén. En el desarrollo de PLL’s de microondas, en
los que la deteccién de fase se realiza a frecuencias muy elevadas con
detectores de fase del tipo mezclador equilibrado, 1a obtencién de una
indicacidén de lock precisa de un detector de fase adicional, en el que
la sefial del VCO se introduce desfasada 90 grados con respecto al
detector principal (Figura 3.34), <con el incremento que en
complejidad, tamafio y coste que ello supone, puesto que no es posible
utilizar los circuitos integrados de baja frecuencia que incorporan
esta funcidn.

Figura 3.34.- Defector fase-cuadratura, como detector de fase més
indicador de Tock.

Una alternativa vdlida a este sistema ha sido desarrollada en la
presente tesis, con una filosofia de disefio totalmente innovadora.

-15b6-



Cuando se observa en un osciloscopio 1a sefial de salida de un
detector de fase, unicamente por inspeccidn visual es posible detectar
la existencia o no de sincronismo en el PLL; esto quiere decir que la
informacidn acerca de la condicién de Tock estd contenida en Ta propia
sefial de error, por tanto el problema consiste en la extraccién de
esta informacidén mediante alglin circuito electrénico.

El circuito que se presenta realiza una  conversidn
frecuencia-tensién de Ta sefial de saiida del detector de fase de
microondas del PLL principal, en un sistema PLL secundario de baja
frecuencia, que utiliza como sefial de referencia ésta sefial de error,

proporcicnando una sefial digital acerca de la situacidén de sincronismo
en el PLL de microondas.

| i
LooP v >
\D FILTER c.e I
I |
| |
] |
S - = wm e LOCK INDICATOR
(secandary P.L.L.J
( Vref I
X COMP. — TTL out

L0oP
1 v.C.0.
L= D’ \p FILTER ,

— — o wve b et G e

Figura 3.35.- Esquema de blogues del indicador de lock.

Bajo condicién de sincronismo, al aplicar el modelo Tineal del
PLL, se obtenia la fase de error como una versién filtrada paso-alto
de la fase de la sefial de entrada, por la funcién de transferencia
He(s) (3.3.26). En Tla siguiente figura se muestra el mdédulo al
cuadrado de Tas funciones de transferencia H(s) y He(s), para un PLL
de segundo orden y tipo II, con frecuencia natural 10 KHz vy
coeficiente de amortiguamiento 0.707.
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Figura 3.36.- Mddulo al cuadrado de las funciones de transferencia a)
H(s) b) He(s).
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Habiamos visto que el espectro de potencia de la sefial de
referencia presentaba una caracteristica tipo paso-bajo; ésto puede
comprobarse en la Figura 3.37 donde se muestra el ruido de fase tipico
de un oscilador en banda-X. En consecuencia, el espectro de la sefial
de error serd en este caso de tipo paso-banda, de frecuencia central
préxima a la frecuencia natural del PLL.

Al ser ésta una sefial paso-banda, admite una representacidén de la
forma:

0,(t)=A(t)cosp(t)=a(tdcos(w t+¢(t)) (3.7.1)

donde la envolvente a(t) y 1a fase instantdnea p(+) se obtienen como:

e 2 + 2 — 4 -1 ae(t)
A =02 +B2(1) w(t)=1an (ea(t)) (3.7.2)

siendo 8,(¢t) 1a transformada de Hilbert de ¢,(t), definida como [88]:

1[0,

0,()=—1 —S—di (3.7.3)
0 a través de su espectro:

O, (f)=-jsgn([)0, (/) (3.7.4)

entonces podemos obtener la frecuencia instantdnea de w(:) como :

dV)(t)= Ba(t)@e’(t)_ae(t)e’a(t)
dt AZ(O)

wi(t) =

W, + (3.7.5)

donde se ha elegido w, como el valor medio de Tla frecuencia
instantdnea w(¢).
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Figura 3.37.- Ruido de fase tipico de un oscilador en Banda-X.
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Figura 3.38.- Espectro de potencia de la fase de error del PLL
principal.
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Una alternativa al cdlculo de «, puede encontrarse como Ja media
ponderada del espectro de potencia de ¢, [89], es decir:

[ rlenl®ar
W, = " - (3.7.6)
[ CREIR,

En ausencia de sincronismo, la sefial que aparece a la salida del
detector de fase es un batido entre Tas frecuencias del VCO y de la
referencia, relaciondndose su margen de variacidén con los de lock-in y
hold-in del PLL; es decir, Ta frecuencia minima de batido
corresponderd al margen de Tock-in, mientras que el valor mdximo
dependera de la maxima distancia frecuencial entre Ta frecuencia del
VCO y Tla referencia. Esta situacion se esquematiza en la siguiente
tabla:

PLL (principal) Salida del detector de fase

Sincronizado Ruido paso-banda

No sincronizado|Batido (diferencia de frecuencias)
* frecuencia minima: margen de Lock-in.
* frecuencia mdxima: max [ VCO - Ref. ]

En consecuencia, la condicién de enganche estard determinada por
la presencia o ausencia de una sefial de batido en Ta salida del
detector de fase en el PLL principal.

Atendiendo a éste criterio, se ha desarrollado un circuito capaz
de distinguir entre ambas situaciones; opera a modo de demodulador de
fase con Tla sefial de error, proporcionando como resultado, una sefal
TTL asi como una indicacién visual mediante LED.
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| Figura 3.39.- Esquema de bloques del indicador de lock.

E1 circuito utiliza como detector de fase un circuito secuencial
activado por flancos, tipo biestable, precedido por un limitador, de
forma que el circuito es sensible a la diferencia de frecuencias. Esto
garantiza que la sefial de control del VCO permanezca en un nivel alto,
aln cuando este PLL secundario no esté enganchado a la sefial de
batido, en el caso de que ésta exceda la frecuencia madxima del VCO. Su
margen de variacidén de frecuencia se extenderd desde un valor mayor
gue el margen de lock-in, hacia un valor menor que la frecuencia de
resonancia del PLL principal.

E1 funcionamiento es como sigue: cuando el PLL principal estd
desenganchado, el secundaric trata de sincronizarse con la sefial de
batido, con lo que la sefial de control dei VCO se mantiene en un nivel
alto; por el contrario, cuando el PLL principal esta enganchado, el
secundario mantendrd a su VCO a la frecuencia media del espectro de
0.(1), es decir, se mantendrd en w,. Si se elige un ancho de banda
pequefio para el PLL secundario, éste no podrd seguir Tas fluctuaciones
réapidas de la sefial, de modo que la sefial de control del VCO se
mantendrd en un nivel bajo. Si introducimos esta seflal de control en
un filtro amortiguador (smoothing) seguido de un comparador, se
obtendra una sefial digital sobre la condicién de enganche del PLL
principal.
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Este circuito ha sido utilizado con éxito en los multiplicadores
de frecuencia PLL que se describirdn en el capitulo VI, en los que 1la
deteccidén de fase se realizaba a 290 MHz, 2.55 GHz, 27 GHz y 29.7 GHz;
sus principales caracteristicas se muestran en la siguiente tabla:

Amplificador:
- Ganancia: 66.5 dB
- Ancho de banda: 20 MHz

PLL:
- Margen de frecuencia del VCO: de 18 KHz a 85 KHz
- Tensidn de salida del detector de fase: de 0 V a 13 V
- Ancho de banda del filtro de lazo: 14.4 H

Comparador:
- Ancho de banda del filtro de smoothing: 1.3 Hz
- Margen de ajuste de la tensién de referencia: 13.8 a Q0 V
- Salida TTL: Sincronizado --> "g"
No sincronizado --> "1"

La siguiente figura muestra el espectro medido de la sefial de
entrada al PLL secundario, procedente de la salida de un detector de
fase arménico que sintetizaba 27 GHz a partir de una referencia de 9
GHz, con una frecuencia de corte del PLL de 20 KHz, coeficiente de
amortiguamiento de 1.14 y un margen de Lock-in de t 277.7 KHz., El
valor medioc que se obtuvo para su frecuencia utilizando Ta ecuacidn
(3.7.5) fue de 73 KHz.

Una vez conectada esta sedal al PLL secundario, la sefial de
control del VCO adopté el valor de 3.8 V, que correspondia a una
frecuencia de 70 KHz, verificéndose el comportamiento tedrico del
sistema. Ajustando el nivel de comparacion a 4.4 V, cualquier sefial de
entrada de frecuencia superior a 100 KHz seria considerada sefial de
batido, denotando una situacién de desenganche. En la siguiente figura
se muestra la sefial de control del VCO en funcidn de la frecuencia de
entrada.

Este sistema ha sido motivo de un articulo en una revista de
difusidn internacional [90].
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Capitulo 4, RECEPTOR COHERENTE PARA EL EXPERIMENTO DE PROPAGACION
OPEX

4.1 INTRODUCCION

Dentro del programa espacial de la Agencia Europea del Espacio
(ESA), estd previsto el lanzamiento de un satélite experimental de
telecomunicaciones denominado OLYMPUS (anteriormente L-SAT), para
fomentar el desarrollo de la tecnologia que precisardn los futuros
satélites y equipos de comunicaciones asociados.

Estd compuesto por Tos siguientes paquetes:

- paquete para experimentos de propagacion a 12/20/30 GHz, cuya
finalidad es 1a de ofrecer una oportunidad para realizar
investigaciones a largo plazo sobre las caracteristicas de
propagacidn radioeléctrica de Ta atmésfera a 20 y 30 GHz,
relaciondndolas con las caracteristicas de Ta misma medidas
a 12.5 GHz.

- paquete de servicios especializados a 12/14 GHz para
experimentos de comunicaciones avanzadas entre
pequefias estaciones terrestres,

- paquete de radiodifusién de TV con dos canales, uno de
cobertura unicamente italiana y el segundo de cobertura
europea en general.

- paquete de comunicaciones a 20/30 GHz para teleconferencias
punto a punto, o multipunto, u otras aplicaciones
experimentales.

En el seno del anterior Departamento de Electrofisica se decidié
1levar a cabo un proyecto de investigacién consistente en el
desarrollo y construccién de un equipo receptor para el paquete de
propagaciéon a 12/20/30 GHz, dado el interés que suscitaba el
experimento por diversas razones: de una parte la atractiva idea de
desarroltar una nueva tecnologia en banda de milimétricas, y de otra
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parte el poder llegar a disponer de un equipo operativo, vdlido para
su utilizacién como instrumento de medida de 1los fendmenos de
propagacién  atmosférica, especialmente los de atenuacion vy
transpolarizacién en la banda de 20/30 GHz, de Tos cuales apenas se
disponen datos, pero que sin embargo, dade la tendencia a la
utilizacidn de esta banda en comunicaciones via satélite, va a ser del
todo imprescindible su conocimiento en un futuro inmediato.

E1 emplazamiento del satélite serd en drbita geoestacionaria de
Tongitud 19 grados Oeste, con una precision de + 0.07 grados a lo
largo de todo su tiempo de vida, programado para 5 afios, aunque el
satélite ha sido disefiado para operar durante un periodo de 10 afios.

E1 satélite se abastecerd de Tla energia obtenida en sus
generadores solares, aunque durante los eclipses de sol se dispondra,
en baterias, de energia suficiente para garantizar el funcionamiento
de los paquetes de propagacidén, comunicaciones a 20/30 GHz y parte de
los servicios especializados a 12/14 GHz.

ET control del satélite se realizard desde una central de
telemando, telemetria y seguimiento, con enlaces satélite-tierra a 2
GHz.

4.2 PAQUETE DE PROPAGACION

4.2.1 DESCRIPCION Y ESPECIFICACIONES

E1 paquete para los experimentos de propagacién lo forman tres
balizas emitiendo sefiales de onda continua, de frecuencias distintas
pero coherentes entre si, obtenidas por multiplicacién de frecuencia a
partir de una referencia comiln, tal como se detalla en la siguiente
figura:
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Figura 4.1.- Esquema de bloques del proceso de sintesis de las balizas
del paquete de propagacion del satélite Olympus.

Las frecuencias de emisién, potencias y polarizacidén para cada una
de las balizas, se detallan en la siguiente tabla [91]:

CANAL | FRECUENCIA (GHz) | POTENCIA E.I.R.P. POLARIZACION

BO 12.501866 > 10 dBw Lineal vertical, =0.5°
Bl 19.770393 > 24 dBw Lineal, conmutada en X,Y
B2 29.655589 > 24 dBw Lineal vertical, =0.5°

Las balizas sobre las que deberd realizarse el experimento de
propagacién son Bl y B2, pudiéndose relacionar Tas medidas realizadas
en esas balizas, con las que se obtengan a frecuencia menor con BO, To
que permitird estudiar el escalado en frecuencia de Tas
caracteristicas de propagacidén. También puede pensarse en utilizar BO
como fuente de seguimiento del satélite por Tas estaciones terrenas,

Los aspectos en los que se ha extremado el cuidado durante el
proceso de disefio del paquete de propagacidn, han sido todos Tos
referentes a las caracteristicas de estabilidad en amplitud, pureza de
polarizacién y estabilidad en frecuencia ¥ ruido de fase de 1as
balizas.

La estabilidad en amplitud se especifica en la siguiente tabla:
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PERIODO |VARIACION DE LA E.I.R.P.
l s. + 0.05 dB

24 h. + 0.5 dB

1 afio + 1.0 dB

7 afios t 2.0 dB

La polarizacién de Tas tres balizas serd Tlineal, con Ta
peculiaridad de que 1la baliza Bl estara conmutada entre dos
polarizaciones lineales ortogonales X, Y, a una velocidad de 1866 Hz,
de modo que el ciclo de conmutacién total serd de 933 Hz, con una
estabilidad mejor de + 3.5 partes por 1015 sobre el tiempo de vida del
satélite. La orientacién de BO y B2 se harda con relacidn a Tla
polarizacidén en Y de Bl. Las precisiones y orientaciones de las mismas
se muestran en la siguiente tabla:

CANAL | POLARIZACICON ORIENTACION

Bl Y (90+2)° respecto al plano ecuatorial terrestre,
X (90£0.5)° respecto a Bl-Y

B2 Y (0+0.5)° respecto a B1-Y

BO

Se especifica la discriminacién en polarizacién de Ta antena
emisora en 30 dB. La estabilidad en frecuencia a Targo plazo de las
balizas se presenta en Ta siguiente tabla:

PERIODO BO Bl B2

24 h, |+ 1.2 KHz| £ 2 KHz t 3 KHz
1 affio | £ 36 KHz | £ 60 KHz | £ 90 KHz
7 afios |+ 120 KHz [+ 200 KHz [ £ 300 KHz

La estabilidad a corto plazo, o ruido de fase de las balizas, se
especifica de Tla siguiente forma: La desviacién tipica de Tlas
fluctuaciones de fase de las sefiales serdn menores de 0.1 rad cuando
se midan con un PLL ideal, sin ruido de fase en el VCO, de ancho de
banda de ruido 2B = 50 Hz.

Esta especificacién se puede interpretar en términos de densidades
espectrales de potencia de ruido de fase, del siguiente modo: Sea el
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sistema PLL de la figura, en el que suponemos un VCO ideal, a cuya
entrada conectamos la sefial de la baliza ¢,, que presenta una densidad
espectral de potencia 5,(w).

»  Kd el F(5) —® Kv/s >

Figura 4.2.- Sistema de medida mediante PLL, del ruido de fase de una
baliza.

La densidad espectral de potencia de la sefial de error ¢, serd por
tanto:

84, (w)=5, (w)|1-H(w)|? (4.2.1)

siendo H(w) la funcidén de transferencia del PLL; si calculamos ahora
su varianza obtenemos:

1 + 0
C‘ifﬂf_m Sy ()1 -H(w)|*dw (4.2.2)

y para un PLL de segundo orden y tipo II, con funcién de transferencia
(3.3.26) se tiene que:

w4

(w2-w?)?+4t2wiw?

|[1-H(w)|*= (4.2.3)

Admitiendo que la sefial de la baliza presenta ruido flicker de
frecuencia, lo cual es 1licito suponer en las inmediaciones de la
portadora, podemos entonces escribir para la densidad espectral de
potencia bilateral:
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3,,((w)=f§ (4.2.4)

y sustituyendo esta expresidn junto con (4.2.3) en (4.2.2) se obtiene:

K 1 b4 2¢%-1
0? =— ——tan’ ypara & <1
" 2%%1—(2@2-1)[ (\/1— 2¢7- 1 ﬂ

2¢%2-1 202-1)%-1
o§=~£ 1 In 3 'Hj( ¢ ) ,para  ¢>1
"4 )2-1 1

2¢%-1-4/(282-1)*-

(4.2.5)

utilizando Ta expresién (3.3.53) para el ancho de banda equivalente de
ruido Bl y sustituyendo para 2B.=50Hz, £=0.707 y 07=(0.1)*, S€ obtiene:

88.9

(4.2.6)

de modo que el ruido de fase expresado en dBc, que se mediria en las
proximidades de la portadora seria:

L(f)=101o (—53?41) (4.2.7
N@myr 27

y concretamente a 10 Hz de Ta portadora seria de -44.46 dBc, resultado
que debe interpretarse como una cota minima del ruido de fase de Ta
baliza del satélite.

Posteriormente la Agencia ditribuyé un documento en el que se
especificaba el ruido de fase medido sobre cada una de las balizas,
cuyos resultados se muestran en Ta siguiente tabla, donde puede verse
que estas especificaciones superan holgadamente Tlas previstas
incialmente.

-170-



L (f) (dBc)

OFFSET (Hz) BO B1 B2
1 -22 -18 -15

10 -53 -50 .45

100 -81 -78 -75
1000 -94 -92 -90

A partir de estas medidas es posible proceder a la inversa y
calcular la varianza de las fluctuaciones de fase para cada baliza,
cuando ésta se mide en un PLL ideal, sin ruido.

Admitamos ahora un comportamiento de ruido flicker de frecuencia
para las fluctuaciones de fase de Ta entrada, de la forma:

K

ww®

Sy (w)= (4.2.8)

siendo n un ndmero préximo a Ta unidad. A partir de las medidas
realizadas podemos obtener el valor de n y el de la constante K, de
forma similar a la descrita por las ecuaciones (1.4.20) y (1.4.21), de
modo que nos queda:

a

K= 2L(wo]w(2+”)

Dpe IOlogL(wl)— lO[ogL(wz)

10log(w,/w )
2L{w,)w"
Sefw)=—" G (4.2.9)
obteniendo entonces para la varianza:
o =2 (T 1{w, w2 w" daw (4.2.10)
b wdo 0 (wi-w?) 4w lin?

calculando esta integral por tramos, para t=0.707 y B = 25 Hz se
Tlega a los siguientes resultados:
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BO Bl B2
o, (rad) |0.0125|0.018|0.030

gque soh mucho menores que la anterior cota de 0.1 radianes.

4.2.2 EXPERIMENTOS PROPUESTOS

La Agencia ha propuesto una serie de experimentos a realizar con
las balizas emitidas por el paquete de propagacidén, citdndose a
continuaciodn:

a) Medida de la atenuacidn absoluta:

Para 1o cual es preciso disponer de un gran margen dindmico,
siendo por tanto 1la condicién Timitadora la pérdida de
sincronismo de la estacibn receptora con el satéiite.

b) Medida de Ta atenuacion y desfasajes relativos:

En la cual es preciso disponer de una relacidén sefial a ruido
mejor que la que se precisa en la anterior medida, la condicidn
limitadora es, por tanto, el ruido en deteccidn.

c) Medida de 1a polarizacidn cruzada:

A realizar unicamente sobre B0 y B2, con un receptor sincronizado
a la componente copolar; en este caso la condicidn limitadora es
la pérdida de sincronismo de esta (ltima.

d) Medida de Ta polarizacidén cruzada (dual):

A realizar sobre Bl, para 1o cudl es preciso disponer de cuatro
canales de recepcién que midan Tas dos componentes co-polares y
cross-polares, sincronizdndose con la sefial de conmutacién de
polarizacién del satélite; 1la condicién restrictiva es la
relacidn sefial a ruido requerida para mediciones muy precisas.

e) Medida del centelleo o velocidad de desvanecimiento:

Lo cual sdlo podrd realizarse si se dispone de un receptor capaz
de seguir correctamente estas fluctuaciones répidas; Ta condicidn
restrictiva serd pues el ruido en deteccién.
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4.2.3 REQUISITOS MINIMOS DEL RECEPTOR

La realizacién de este tipo de medidas unicamente va a ser posible
en un receptor que realice una deteccidn coherente de Ta sefial
recibida, implicando por tanto el establecimiento de un Tazo PLL que
sincronice en fase el oscilador local del receptor con Ta sefial de
antena. Por tanto, uno de los principales parédmetros del receptor serd
el ancho de banda de ruido de este PLL.

La Agencia define tres tipos de estaciones terrenas atendiendo al
tamafioc de Tas antenas, de las cuales sélo consideraremos la de tipo 1
(Smail Station) por ser Ta que mejor se adapta a nuestiras necesidades.
La especifica como una estacidén compuesta por una antena de 1 metro de
didmetro, en la que el <c¢abezal se conecta, sin amplificador,
directamente a Ta entrada de un mezclador, acotando la cifra de ruido
del cabezal en 10 dB para Bl y B2, y en 7 dB para BO, pudiendo recibir
tanto polarizacién simple como dual.

Asumiendo una temperatura de antena de 290K, con una eficiencia
del 50%, se puede establecer un balance de potencias previo como el
que se muestra en la siguiente tabla, donde no se ha considerado ni el
ruido de fase de las balizas ni el de Tos osciladores Tocales;
asimismo se ha supuesto un ancho de banda de ruido del PLL del
receptor de 50 Hz, valor que por supuesto deberd optimizarse cuando se
consideren los anteriores efectos. Como margen de seguridad se ha
supuesto una minima relacién sefial a ruido de 10 dB en el PLL, de
forma que los mirgenes dindmicos de que se dispondrd van a ser
pequefios.

Nétese que estos cdlculos se han realizado suponiendo tres
receptores independientes, es decir un PLL para cada canal, To cual da
un balance de potencias algo pesimista.
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BO Bl B2
Frecuencia 12.5 GHz 20 GHz 30 GHz
E.I.R.P. 10 dBw 24,0 dBw 24 dBw
Atenuacién del 207.5 dB 211.5 dB 215 dB
espacio libre
Diametro antena Im I m Im
Ganancia n=50% 39.5 dB 43.5 dB 47 dB
Cifra de ruido 7 dB 10 dB 10 dB
{front-end)
Temperatura antena 290 K 290 K 290K
Temperatura receptor 31.6 dBK 36.6 dBK 37.6 dBK
G/T 7.9 dB/K 6.9 dB/K 9.4 dBK
k = 1.38 10-23 -228.6 dBK/HzK|-228.6 dBK/HzK| -228.6 dBK/HzK
C/No 39 dBHz 48 dBHz 47 dBHz
BL = 50 Hz 17 dBHz 17 dBHz 17 dBHz
S/N (dB) 22 dB 35 dB 30 dB
(S/N) minima 10 dB 10 dB 10 dB
Margen dinamico 12 dB 21 dB 20 dB

A Ja vista de estos resulitados, 1a Agencia sugiere que las

especificaciones a cumplir por las estaciones receptoras deberdn estar
muy prdximas a las del

satélite,

a los siguientes puntos:

a fin de garantizar un maximo
aprovechamiento de las mismas; en especial se deberd prestar atencidn

a) precisidn en el apuntamiento de la antena, estabilidad en el

anclaje y en la ganancia del receptor.

b) ruido de fase de los osciladores locales del receptor
comparable al de las balizas, a fin de obtener un buen margen

dindmico.

c) adecuacién del ancho de banda de ruido del PLL al ancho de

banda de post-deteccidn.

Teniendo en cuenta estas consideraciones

es

posible entonces

plantear el disefio de un receptor coherente para estas sefiales.
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4.3 RECEPTOR COHERENTE PARA EL EXPERIMENTO DE PROPAGACION

4.3.1 PRINCIPIO DE DISERO

En el proceso de disefio de cualquier receptor, cuyas principales
prestaciones sean las de garantizar una excelente sensibilidad, asi
como un gran margen dindmico, se hace imprescindible recurrir a Tla
utilizacion de las técnicas de deteccidn coherente.

Consisten basicamente en sincronizar en frecuencia y fase el
oscilador Jocal del vreceptor y la sefial recibida en antena, para
posteriormente realizar una deteccidén sincrona entre ambas. Un esquema
de bloques simplificado puede verse en la siguiente figura, donde el
mecanismo de sincronizacidn lo efectlla un lazo PLL que garantiza la
cuadratura entre ambas sefiales, por lo que al desfasar 90 grades Ta
sefial del VCO y volviéndola a mezclar con la sefial recibida, ambas
estardn entonces en fase y por tanto la deteccién serd sincrona.

o > e

V3
22

ve

—  VCO

Figura 4.3.- Esquema de bloques de un receptor coherente mediante PLL.

Recordando que Tlas tres balizas emitidas por el satélite se
generan a partir de una misma referencia y por tanto son coherentes
entre si, es posible pensar en plantear el receptor con una filosofia
de disefio aniloga, en la que los osciladores locales de cada canal
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estuviesen sincronizades a una misma referencia la cual se habria
obtenide a partir de una Gnica baliza y por tanto poder garantizar,
siempre que se mantenga el sincronismo con la referencia, la recepcidn
en los restantes canales, aln en el caso de desvanecimientos
profundos.

Para este fin se hace iddéneo elegir la baliza BO como canal de
referencia por dos razones: En primer Jugar, al no estar conmutada en
polarizacion simplifica en gran manera el disefio del PLL; en segundo
lugar, a pesar de que la potencia emitida es menor que en los
restantes canales, la atenuacién atmosférica por 1Tluvia sobre esta
baliza es del orden del 4 % de la que existe a 20 GHz, por To que la
probabilidad de pérdida de sincronismo es menor utilizando BO que con
Bl o B2.

La principal condicién limitadora va a ser, por tanto, 1a pérdida
de sincronismo de esta sepal; el disefio del receptor deberd
encaminarse hacia la consecucidn de un sistema que garantice el
sincronismo con BO alin en el peor de los casos.

4.3.2 ESQUEMA DE BLOQUES DEL RECEPTOR

La configuracién elegida para nuestro receptor fue la de un
sistema coherente con tres frecuencias intermedias para cada canal,
que guardan la misma proporcidén que las frecuencias de las balizas, en
las que el sincronismo se obtiene a partir de BO mediante un sistema
PLL que actda directamente sobre el (ltimo oscilador local. El resto
de osciladores locales no estarian controlados, pero serian obtenidos
por sintesis indirecta a partir de un patrén de frecuencia de 5 MHz.
E1 esquema de bloques se muestra en la Figura 4.4.

E1 disefio del receptor se realizé conjuntamente por Tos
departamentos de Electrofisica y Radiocomunicaciones de Tas E.T.S. de
Ingenieros de Telecomunicacidn de Barcelona y Madrid respectivamente,
con la siguiente reparticién de tareas: La ETSIT de Barcelona se
encargaria del disefio y construccién de las dos primeras FI de Tos
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tres canales, mientras que la ETSIT de Madrid finalizaria la tercera
FI asi como el disefio del PLL principal o maestro, incluyendo todos
los sintetizadores de baja frecuencia.

Pasaremos a continuacidn a describir el esquema de bloques del
receptor.

La sefial de antena se conecta directamente al mezclador tanto en
Bl como en B2, mientras que en BO esta conexién se realiza a través de
un amplificador de bajo ruido, con filtros de entrada y salida.

Los primeros osciladores Tocales para cada canal se sintetizan por
multiplicacidén indirecta por 43, 68 y 102 a partir de una misma
referencia de 265 MHz, sintetizada a su vez a partir de un patrdén de 5
MHz, no estando prevista Ta incorporacién de ninguna correccidén de
frecuencia sobre estos osciladores.

Por consiguiente, las primeras frecuencias intermedias deberén
absorber todas Tlas derivas de frecuencia de las tres balizas del
satélite. Cada una de ellas consta del correspondiente amplificador y
filtro, conectdndose su salida al segundo mezclador. Los segundos
osciladores locales se generan también por multiplicacidén por 43, 68 y
102 a partir de una misma referencia, en este caso de 25 MHz, pero que
ahora si va a estar corregida en frecuencia a través de un control
automdtico de frecuencia que seguiré Tlas derivas a largo plazo de
todos Tos osciladores del satélite, a fin de mantener en todo momento
las segundas FI’s en sus valores nominales. Esto se hace debido a que
en estas segundas FI’s, Tlos filtros paso-banda utilizados son de
cristal para conseguir anchos de banda estrechos y reducir el ruido.
Después de este filtraje y tras una amplificacidén previa, se introduce
la sefial en el tercer mezclador. De forma andloga, los terceros
osciladores locales se generan también por multiplicacidén por 43, 68 y
102 a partir de una referencia de 685 KHz, que actiua a modo de VCO
dentro del bucle PLL maestro, donde Ta deteccidén de fase se realiza
entre la referencia patrén de 5 MHz dividida por 204 y l1a tercera FI
de B0, con lo que se obtiene el sincronismo entre todas las terceras
FI's de cada canal y Ta referencia de 5 MHz dividida por 204.
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Figura 4.4.- Esquema de blogues del receptor coherente para el
experimento de propagacion.
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La sefial patrén de 5 MHz, dividida por 204, 129 y 86 se lleva a
unos detectores sincronos para cada canal (fase-cuadratura en Bl y
B2}, donde finalmente se detectan coherentemente las terceras FI’s,
consiguiendo para los canales Bl y B2 dos salidas proporcionales a las
partes Real e Imaginaria de cada baliza, mientras que para BO sélo se
obtendrd una sefial proporcional a su amplitud.

La ventaja que presenta esta configuracién de receptor, en el que
1a GTtima FI se mantiene fija adecuando constantemente Ta frecuencia
del Gltimo oscilador local, es la de permitir un filtrade mucho més
estrecho de la sefial, de modo que la relacién sefial a ruido a la
entrada del detector de fase es mayor que en el casc de que la
deteccién de fase se realizase entre esta sefial de FI y un arménico
del VCO, puesto que todas las derivas de frecuencia de las balizas
deberian ser absorbidas por ésta G(ltima FI, con el consiguiente
aumento de su ancho de banda y el empeoramiento de 1la relacién
sefial/ruido.

E1 plan de frecuencias elegido se muestra en Ta siguiente tabla:

BO Bl B2
Frecuencia baliza (GHz)|12.501866}19.770393 | 29.655589
ler. OL (GHz) 11.395 18.020 27.030
la, FI (GHz) 1.106866 | 1.750393 [ 2.625589
20. OL (GHz) 1.077057 | 1.703254 | 2.554880
2a. FI (MHz) 29.809 47.139 70.709
3er, OL (MHz) 30.0 47.442 71.163
3a. FI (MHz) 0.191 0.302 0.454

Como cabezal en BO, dada Ta proximidad de la frecuencia de esta
baliza con las habituaimente empleadas por Tlos sistemas de
radiodifusién directa de TV por satélite (ECS), se pensé en utilizar
ta misma unidad externa de estos receptores, con los pertinentes
retoques de frecuencias, puesto que ésta habfa sido desarrollada
conjuntamente por el Departamento de Electrofisica y dos empresas del
sector, dentro de un plan de investigacién subvencionado por 1la
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CAICYT. La principal diferencia respecto de la unidad de TV, reside en
gue en este caso el oscilador local debe ser sintetizado a partir de
la referencia de 265 MHz.

E1 resto de los cabezales de radiofrecuencia, asi como el disefio
del alimentador primario serfian disefiados y construidos por completo.

Esta tesis es fruto de Tos trabajos de investigacidn llevados a
cabo para el desarrollo de 1los sintetizadores de frecuencia de
microondas que generan los primeros y segundos osciladores locales del
receptor, sobre  cuyos aspectos de diseifio, construcciéon vy
caracterizacién versard el siguiente capitulo.

4.3.3 EVALUACION DE PRESTACIONES: SINCRONIZACION CON BO

Una vez visto el esquema de bloques del receptor pasaremos a
estudiar los efectos que el ruido térmico de los amplificadores y
mezcladores, asi como del ruido de fase de Tos osciladores Tlocales,
ejercerdn sobre la sensibilidad y margen dinamico del conjunto.

En primer Tugar trataremos Unicamente del canal B0, considerando
ios aspectos concernientes al PLL principal y de cara a 1la
optimizacién de su ancho de banda. Para ello consideraremos el esquema
de bloques de Ta Figura 4.5.

E1 conjuntoe amplificador-mezclador-amplificador de la primera FI,
se encuentra integrado en una misma wunidad (unidad externa de
recepcidon de TV por satélite), con lo cual podemos considerar al
conjunto una caja negra, de ganancia G; y factor de ruido Fj.

La sefial recibida en antena vi{(t) consta de dos términos, la sefial
iti1 mds un término de ruido térmico aditivo, paso-banda que
supondremos con funcidn de densidad gaussiana y media cero, con una
densidad espectral unilateral de potencia uniforme No dada por:

N,=KT, (4.3.1)

siendo T, la temperatura de antena, que supondremos de 290 K.
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Figura 4.5.- Esquema de bloques simplificado de un canal del receptor.
Podemos escribir entonces:

v, (1) = A(t)cos(w 1+, (1)} + ny(t)

=.A(t)COS(U)at*'¢G(t))4‘noq(t)COS(Uot4'RDS(I)SUIU)ot (4.3.2)

donde se ha utilizado una descomposicién fase-cuadratura para ruido
que suponemos de ancho de banda estrecho. La sefial del primer
oscilador local vgj(t) Ta podemos expresar como:

Vo, (£) = B, cos{w t+¢,(t)) (4.3.3)

donde ¢,(t) corresponde al ruido de fase del oscilador, cuya varianza
supondremos va a ser idéntica a la de la baliza; por fanto a la
entrada del segundo mezclador tendremos:

U (t) =G v (v, (1) + 1o (1)

=, B cos((w,—w,)t+do(t) =9, (1)) +n, (1) (4.3.4)

donde ahora el nueve término de ruide ny engloba al ruido de la
entrada amplificado, mas el ruido np] generado en el receptor, con Gj
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Ta ganancia del bloque definido en la Figura 4.5. Siguiendo el proceso
podemos calcular la sefial v3(t) de entrada al tercer mezclador, de la
forma:

Us (1) = LyCavg(DUg (1) + gy (1) icon ve,(t) = Bycos(w,t-9,(0))

va(1)=C LGB By A(t)cos((w,~w, =, )t+9,(1) =9, (1)~ 9,())+ny(1)

(4.3.5)

y por UGitimo denominando vpo(t) a Ta sefial del VCO, entonces al
detector de fase le va a Tlegar vgq(t),

005 (1) = Bycos{w,t+,())
V(1) =GC LyGglGsB By By A(L):
COS((wo“w 1 "wz—wa)t+¢o_¢l _¢2_¢3)+n03(t) (4.3.06)

El sistema PLL bajo condicién de enganche garantizard el
establecimiento de 1a condicién:

W, — W, —W,= =W, (4.3.7)

siendo w, la frecuencia de Ta sefial de referencia v,(t)=8,sin(w,t), donde
suponemos que el ruido de fase de Ta referencia serd despreciable
frente al ruido de fase de la sefial vg(t), ya que ésta . se encuentra
afectada por - . un factor multiplicativo.

En consecuencia, esta situacién es andloga a 1a de un PLL al que
Te 1legase una sefal con ruide de fase propio estando acompafiada
ademis de un cierto ruido térmico, por lo que el sistema de la Figura
4.5 seria entonces equivalente a:
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"
=2

Figura 4.6.- Esquema de blogues del sistema equivalente al de Ja
Figura 4.5.

donde vamos a calcular Ta relacién sefal/ruido a Tla salida del
cuadripolo en funcién de la relacién sefial/ruido de Ta entrada. Para
B0, de la tabla de l1a seccién 4.2.3 se obtiene:

C
(ﬁ)=%JOdBw~2075dB+395dB)~h22&6+24ﬁ2)=4598dBHz

1

donde se ha supuesto una ganancia de antena de valor 39.5 dB, a una
temperatura de 290 K.

A continuacién podemos calcular la cifra de ruido y la ganancia
total de 1a cadena receptora, adoptando los siguientes valores:

F1 =3dB F2=17dB F3
Gl = 45 dB L2 = -7 dB G3
y por tanto obtendremos:

10 dB F4
35 dB L4

7dB F5 =10 dB
-7 dB8 G5 = 35 dB

i

n
n
It

F2""]. F3_1 F4_1 FS'—I
~+ + +

F,=F + =1.997=3d8B
L A G,Ly G \L,Gy G LGyl
G,=45-7+35-7+35=101d8B.
(C/NY,
(C/N)Y, = = 45.98dBHz~3dB=42.98dBHz.

1+ (F=-1){T,/T)
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Recordando Tos valores que se habfan medido para el ruido de fase
de las balizas, podemos aproximar la densidad espectral de potencia
del ruido de fase de BO de la forma:

1og"(o.1L(f))f,,%6.31 1073
f3 j:3

84, (f)=

Admitiendo para el ruido de fase de nuestro primer oscilador local
un valor comparable al de la baliza, es decir densidades espectrales
similares, podremos aproximar la densidad espectral de potencia del
conjunto éo-¢,-¢.-¢5 por:

Se(f)=8,4,,* 96 (J)+5,,(I+ S5, (f)=25, (f)

donde se han supuesto despreciables los efectos de Tos segundos y
terceros osciladores locales en comparacién con el primero, por tante,

0.01266

Sof)= =53

La varianza de la fase de vgq en funcién del ruido térmico y de
fase de la baliza y de los osciladores locales y del ancho de banda
del PLL se obtendrd como suma de las varianzas debidas al ruido
térmico y de fase, es decir:

N,\2B, 4n?
oim(w) 2"+ - [(£)0.01266 (4.3.8)
wﬂ.

donde para esta Gltima se ha utilizado una versidén mas compacta [34]
de la anterior ecuacidn (4.2.5), siendo entonces
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Jpara ¢2>1

f y1-e?
tan [ : )

= ypara ¢<1 (4.3.9)

efi-t?

derivando esta expresidén con respecto a w, se obtiene un minimo de o}
para

1672 f(e)e0.01266(c/N,)\'"°
ah:( F(E)E ( )) (4.3.10)

1+4¢°

entonces fijando w, y derivando con respecto a ¢, se encuentra un
minimo para ¢=1; no obstante, la variacién de o2 en funcidén de ¢
alrededor de 1 es muy pequefia, no siendo critica la eleccidn de ¢
siempre y cuando se cumpla la condicidn:

0.25<¢<4 (4.3.11)

lo que deja Tibre en cierto modo la eleccién de ¢ seglin otros
criterios. Sustituyendo los valores anteriores y tomando ¢=0.707 se
ilega a: ’

w,=24.49rad/s B,=13Hz

0;=1.96210"raad? 0,=0.0443rad

De este resultado se deduce que el efecto Timitador mas importante
va a ser el ruido térmico que acompafia a la sefial, mds que el ruido de
fase de los osciladores locales. Por tanto, la relacidn sefial a ruido
en el PLL va a ser:

1

2
¢

=24.06d8

(SNR),= 5

~185-



tomando como margen de seguridad el valor de 10 dB en esta relacién
(S/N) para T1a pérdida de sincronismo, entonces el margen dindmico de
que dispondremos para BO serd 24.06-10=14.06 dB, que equivale a
(C/N)o=28.51 dBHz, es decir, seremos capaces de mantener el
sincronismo aln para el caso de desvanecimientos de 14.47 dB sobre la
potencia nominal de BO.

4.3.4 EVALUACION DE PRESTACIONES: CANALES DE MEDIDA

En esta seccién trataremos de evaluar para cada canal, Tlos
margenes dindmicos y sensibilidades disponibles, bajo la hipétesis de
que se ha obtenido el sincronismo en BO.

4.3.4.1 CANAL BO

En el apartado anterior hemos visto que la (C/N) de que
disponiamos a la entrada al detector sincronc era de 42.98 dBHz,
siendo 1a potencia de Ta sefial y la densidad espectral de potencia de
ruido las siguientes:

S =40 dBm - 207.5 + 39.5 + 101 = -27 dBm

Nog = -69.98 dBm/dBHz

tomando 1 Hz como ancho de banda de deteccidn, entonces tendremos
(S/N)=42,98 dB y la minima sefial detectable va a ser
-27dBm-14.,47dB=-41,47 dBm siendo entonces el margen dinamico de 14.47
dB.

De otra parte, en el detector sincrono tendremos, de acuerdo con
el esquema de bloques de la Figura 4.7, Tas sefiales:

Uo(t) =0, (1B, cos(w,t)= A (1ycos(Po~9,~ @y~ d5)*+ no(t) (4.3.12)

donde vemos que la sefial Gtil A’(t) viene multiplicada por un término
de error debido al ruido de fase de los osciladores involucrados, més
una componente de ruido térmico.
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Vaict) Vo(t)
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Figura 4.7.- Esquema de blogues simplificado del detector sincrono.

Como hemos visto que el ruido de fase es pequefio, podemos
desarrollar en serie de Taylor el coseno, de modo que nos quedara:

no(t)

=A —l 2 " [=A +
v, (1) A(t)[l 5478 A’(t)] A(E)(1+e(t)) (4.3.13)

si calculamos ahora el valor medio y la desviacién tipica del término
de ervor e(t),

0,$5.017107°

Desde el punto de vista del error relativo en la medida de A’(1),
&ste serd pues, expresado en dB:

2010g(1 +e(D=0,) (4.3.14)
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por lo que una cota superior para su valor eficaz serd
2010g(1-981107°-5.01710"%)=0.05245, Es decir, la incertidumbre en Ta medida
de A’(t) serd menor de = 0.052 dB.

4.3.4.2 CANAL BI

Las sefiales que Tlegardn a cada uno de Tos detectores sincronos
del canal Bl seran las siguientes:

v(t)= A’(t)cos(w,,t+¢o—¢, —¢52—¢3)+naq(t)cos(wrt)+nos(t)sin(wrt)
v, () =sinw I

vo(t)=cosw i (4.3.19)

por tanto una vez multiplicadas se obtendra:
Lr,. .
vy (1) =S[A"()sin{do= 91~ 92 d5)+ no(®)]

v, (1) = %[/l’(t)cos(géo—qbl — =Py )t ()] (4.3.16)

Suponiendo una ganancia de 30 dB en el froni-end, asi como un
factor de ruido de 10 dB, obtendremos una relacién sefial/ruido para 1
Hz de ancho de banda de deteccidén de (S/N) = 49,98 dB. Para las fases
de vy y vp podemos suponer que tendrén una varianza debida a Tlos
efectos del ruido de fase propio de la baliza, y del primer oscilador
local, que supondremos similares, con Jo que Ta podremos aproximar
como:

+1
o§=2f 107%d f=63.410"rad?
-t

Estamos ahora en disposicién de calcular los errores en la medida
de T1a amplitud y fase de Bl.
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a) Medida de amplitud:

La medida de T1a amplitud de Bl se obtendrda a partir del médulo de
V1 Yy v2, es decir:

IR X 1O
4 A1) A{e)

(rge(t)sin(@(e))+ n  {t)cos(¢(t))

con  P{t)=¢ (t)-¢ (t}-0,(t)-¢,(t) (4.3.17)

Si calculamos ahora el valor medio y la desviacidn tipica de e(t)
tendremos:

2 NO -3
0?<o| =2 0,<4.48210

y por tanto el error en la medida de amplitud va a ser:

10log(1+e(M0,) (4.3.18)

que adopta una cota superior para su valor eficaz de 0.019 dB.

b) Medida de 1a fase:

Esta medida estard fuertemente condicionada por el ruido de fase
del primer oscilador local; en concreto tenemos que:

v, (t)= A(t)sin(p,— ¢, )+ n,(t) (4.3.19)
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donde ¢.¢t) corresponde a la fase de la sefial recibida, englobando los
efectos de ruido de fase de Ta baliza y los de desfasaje atmosférico,
mientras que ¢, se corresponde con el ruido de fase del oscilador
local. Recordando 1o que habiamos visto en el capitulo 1 de que una
sefial acompafiada de ruido térmico podia expresarse como una sefial
modulada en amplitud y fase, podemos entonces reescribir la anterior
ecuacién como:

v, (t)= A()sin{g, ()~ 6, (t)+¢,(t)) (4.3.20)

tal que

o} =(N,/C) (4.3.21)
dado que el valor medio de Tlas sefiales ¢, v ¢.(t) es cero, el error en
la medida de fase sera:

0,+0,=10.2°

4.3.4.3 CANAL B2

Las mismas conclusiones obtenidas con respecto a Bl, se deducen
para B2, con la salvedad de que aparte de que la relacidén sefial/ruido
en deteccidn sigue siendo 1a misma, 49.98 dB, Ta varianza del ruido de
fase del oscilador local seréd:

+ 1
o§=f 31.62107%df=63.25107°
-1

por 1o que el error de fase sera:

l—%q(o¢+a”)=l4-.4-l°
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Ya para finalizar, en la siguiente tabla se resumen los errores en
la medida gue se preveen para el sistema:

ERROR BO Bl B2
Amplitud |+ 0.052 dB{+ 0.019 dB |+t 0.019 dB
Fase -- 10.2° 14.41°

En el siguiente capitulo pasaremos a describir el proceso de
sintesis de Tlos primeros y segundos osciladores locales, con el
objetivo de Tograr obtener un ruido de fase menor o igual al medido en
Tas balizas.
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REALIZACIONES RELACIONADAS CON EL
RECEPTOR COHERENTE



Capitulo 5. DISERO DE MULTIPLICADORES DE FRECUENCIA MEDIANTE P.L.L.

5.1 INTRODUCCION

En el capitulo precedente hemos tratado del receptor destinado a
la recepcién de las balizas a 12/20/30 GHz del satélite Olympus,
dentro del marco de un experimento de propagacidén. En la descripcidn
del esquema de bloques del receptor aparecian una serie de
multiplicadores de frecuencia que sintetizan Tos primeros y segundos
osciladores locales del receptor, a partir de dos referencias de 265
MHz y 25 MHz respectivamente, cuya principal caracteristica debfa ser
la de presentar un ruido de fase comparable al de las balizas a bordo
del satélite y a ser posible menor.

En este capitulo trataremos del disefio de dichos multiplicadores
de frecuencia mediante sistemas PLL, basdndonos en los conocimientos
qgue acerca de Ta sintesis indirecta de frecuencias en microondas se
han ido desarrollando en los capitulos precedentes.

En Ta siguiente tabla se resumen Tlas frecuencias e 1indices de
multiplicacidn de las sefiales a sintetizar:

PRIMERA FRECUENCIA
INTERMEDIA

REFERENCIA INDICE DE FRECUENCIA | CANAL
MULTIPLICACION | SINTETIZADA

265 MHz X 43 11.395 GHz BO
X 68 18.02 GHz Bl
x 102 27.03 GHz B2

SEGUNDA FRECUENCIA
INTERMEDIA

REFERENCIA INDICE DE FRECUENCIA | CANAL
MULTIPLICACION | SINTETIZADA

25 MHz X 43 1.075 GHz BO
X 68 1.7 GHz Bl
X 102 2.55 GHz B2
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También fue necesario sintetizar una sefial que simulase la baliza
B2 para su wutilizacidén como seflal de prueba y calibracién del
receptor, vrealizando para ello una multiplicacién por 102 de una
referencia de 290.7 MHz.

Todos Tos multiplicadores utilizan filtros de lazo activos de
primer orden, pero con ganancia de continua finita, del tipo de 1la
Figura 2.14 (ec. 2.3.28), To que los convierte en PLL’s de segundo
orden y tipo I.

Desgraciadamente no ha sido posible presentar medidas de ruido de
fase de cada uno de los multiplicadores frecuencia construidos, puesto
que en el Departamento no se disponia de instrumentacién adecuada. Por
esta razén los resultados experimentales que se presentaran unicamente
consistirdn en la medida del espectro obtenida en un analizador. Sin
embargo queda abierta la posibilidad de poner en marcha un sistema de
medida de ruido de fase en microondas, basado en el método del
detector de fase descrito en el capitulo 1, gque precisaria de una
fuente de sefial sintetizada de muy bajo ruido de fase.

5.2 MULTIPLICADOR x43

La funcidn de este multiplicador es la de sintetizar una sefial de
11.395 GHz correspondiente al primer oscilador local de B0, a partir
de una referencia de 265 MHz. Al estar integrado el oscilador en el
front-end de BO, puesto que se utilizaba una unidad externa comercial
de TV directa por satélite, fue necesario practicar en ella diversas
modificaciones. Las modificaciones consistieron en afadir un divisor
de Wilkinson que proporcicnase una salida auxiliar de la sefial del
oscilador para poder ser comparada en fase en el bucle PLL y en
permitir el acceso directo a las tensiones de drenador y puerta del
transistor MESFET del oscilador, para su utilizacidn como sefales de
control de frecuencia.

Dada T1a imposibilidad de disponer de divisores de frecuencia a 11
GHz, se opté por recurrir a una configuracién de multiplicador que
inciuyera conversiones de frecuencia en mezcladores arménicos. EI
esquema de bloques adoptado fue el de Ta figura:
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265 MHz £1
x 4 X >
fr

© < b 22 )| omee;

(x11)
265 MH=z

11.395 GHz E%é;
Egé; VCo — -

11,395 GH=
fo

INDICAD
DE: LOCK

Figura 5.1.- Esquema de bloques del multiplicador x43 que sintetiza
11.395 GHz. '

La sefial de referencia f, se divide en dos caminos, en uno de
e1los se cuadruplica en frecuencia en un dispositivo pasivo comercial
(doblador RK-2 de Mini-Circuits), cuya salida se sintoniza al cuarto
arménico mediante un filtro interdigital stripline, obteniéndose unha
sefial de frecuencia f] que posteriormente amplificada se introduce en
un mezclador arménico de indice 11. A este mezclador Te 1lega una
muestra de la sefial de salida del VCO, de frecuencia f, seleccionando
a la salida del mezclador el producto de 1a mezcla entre el armdnico
11 de f1 y fy obteniendo:

fa= 11y fo=11-4f. =], (5.2.1)

esta sefial fq cuya frecuencia estard situada alrededor de Tos 265 MHz,
filtrada y amplificada se detecta en fase con la sefial de referencia
fp en un detector comercial (SRA-1 de Mini-Circuits) de tipo mezclador
balanceado. La seiial de error resultante actia sobre el filtro de
lazo, cuya salida controla la tensién de puerta del MESFET del
oscilador para obtener el sincronismo del conjunto. Esta situacion
impone la condicidn:

fo=la=44f, = f, (5.2.2)
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de donde se obtiene que:

Fo=(344-1)F =43 [, (5.2.3)

La indicacion del sincronismo se realiza a partir de la sefial de

error introducida en el indicador de Tock del tipo descrito en el
anterior capitulo.

La adicion de un filtro paso-banda entre la sefal del VCO y el
mezclador arménico se hace para mejorar el aislamiento entre f] y f,
del mezclador, puesto que la frecuencia intermedia obtenida en el
cabezal es de valor 1.106 MHz. muy préxima a f1, con lo cual podria
producirse un enmascaramiento de la FI por f; ademds de una posible
saturacion de Tos amplificadores de T1a cadena receptora.

_CABEZAL RF BO &Y, ; 4 w !
Figura 5.2.- Fotografia del cabezal de BO que engloba ademds de las
primera y segunda mezclas, la totalidad del multiplicador x43.
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5.3 MULTIPLICADORES x68 Y x102

Ambos multiplicadores se engloban en el mismo apartado, dado que
se generan por multiplicacidén por 2 y por 3 de 34, l1o que permite una
utiTizacién conjunta de recursos, tal y como se muestra en Ta Figura
5.3.

Como paso previo se sintetiza una sefial de 9.01 GHz obtenida por
multiplicacién por 34 de 1a referencia de 265 MHz. lLa sedal de 18.02
GHz se obtiene por sintesis directa utilizando el segundo arménico de
9.01 GHz generado en el propio oscilador; para aumentar su potencia se
incluye un iazo PLL usando como referencia esta Gltima sefial. La sefial
de 27.03 GHz se genera por multiplicacidén indirecta por 3 mediante
PLL, a partir de 1a misma sefial de 9.01 GHz.

Pasemos pues en primer lugar a describir el multiplicador x34. La
filosofia de disefio es similar a la del apartade 5.2, con la salvedad
de que ahora debe de realizarse una multiplicacidén previa por 5, lo
cual se efectla mediante otro lazo PLL. En definitiva, el esquema de
bloques queda como se muestra en la Figura 5.4.

—® x 2 F—» 1B8.092 GHz

—® x 3 » 27.03 GHz

265 MHz 9.81 GHz

Figura 5.3.- Esquema de blogues del proceso de sintesis de Tas sefiales
de 18.02 GHz y 27.03 GHz.

Al igual que en el caso anterior, la sefial de referencia de 265
MHz se divide en potencia y se aplica en primer Tlugar a un
multiplicador de frecuencia x5, realizado con divisores de frecuencia
y lazo PLL, donde se sintetiza una sefial de 1.325 GHz. Esta sefial se
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Figura §.4.- Esquema de bloques de los multiplicadores x68 y x102 que

sintetizan las sefiales de 18.02 GHz y 27.03 GHz.
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aplica a un detector de fase armdnico que realiza la mezcla entre el
séptimo arménico de ésta y la sefial de 9.01 GHz del VCO, siendo por
tanto Ta frecuencia intermedia:

[r8:7-fo=35f,~[o=33/,-34f. = F; (5.2.4)

Ta de referencia, la cual una vez filtrada y amplificada se conecta a
un detector de fase donde se compara con la otra muestra de la sefial
de referencia. La sefial de error resultante se aplica a través del
filtro de lazo al VCO, cerrandose por tanto el bucle.

Para l1a sfntesis del multiplicador x5 se ha optado por dividir por
2 la referencia y por 10 la salida del VCO, lo que permite utilizar
una puerta XOR de la familia E.C.L. como detector de fase al ser Ja
frecuencia de deteccion 132.5 MHz. Asimismo esta configuracidn
posibilita Ta construccién de un indicador de lock de una forma muy
simple y fiable, distinta a las anteriores. Recordemos que 1a salida
del detector de fase bajo condicién de enganche, estd compuesta de una
sefial de frecuencia cero mids una de frecuencia el doble de la de
deteccidn, que en nuestro caso es de valor 265 MHz coincidente con Ta
de referencia; por tanto si efectuamos una deteccién de fase entre
esta sefial y 1a de referencia se obtendrd una sefial de valor cero para
la condicién de enganche y un cierto batido de frecuencias en caso
contrario, presentando valores medios distintos en ambos casos, que si
se introducen en un comparador se obtendrd una indicacidén digital
sobre Ta condicidén de enganche.

La sefial de 18.02 GHz se sintetiza a partir del segundo arménico
de Ta sefial de 9.01 GHz generada en el propio oscilador, la cudl se
aumenta de potencia a través de otro Tazo PLL, en el que la deteccién
de fase se realiza a 18.02 GHz con un detector de fase con anillo
hibrido microstrip de 90 grados utilizando un VCO con diodo Gunn
montado en microstrip, en el cudl se utiliza para variar su frecuencia
su propia tensidén de polarizacidn. La indicacién de lock se obtiene
utilizando el indicador descrito en el anterior capitulo. Sin embargo,
en el momento de la redaccidn de Ta tesis no habia sido aun construido
este sintetizador, motivo por el cual no se dispone de resultados
experimentales.
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Por el contrario, la seifial de 27.03 GHz ha sido obtenida a su vez
por sintesis indirecta utilizando un detector de fase armdnico, del
tipo visto en el capitulo precedente. La sefial del oscilador de 27.03
GHz, consistente en un diodo Gunn montado en cavidad en guia de onda,
se introduce mediante una doble transicién guia-microstrip-guia a un
circuito microstrip que a través de un acoplador direccional de 15 dB
se aplica a una de 1as entradas del detector de fase arménico,
constituido por un hibrido de 90 grados disefiado a 9.01 GHz. La sefial
de error obtenida, procesada por el filtro de lazo, controla 1la
frecuencia del VOO0 a través de la polarizacién del diodo Gunn,
cerréandose por tanto el bucle.

De este sistema se realizé otra versidn con idéntica filosofia y
esquema de bloques, pero utilizando una frecuencia de referencia de
290.7 MHz, de modo que sintetizaban sefiales de 1.45 GHz, 9.88 GHz y
29.65 GHz, correspondiendo esta ultima a Ta sefial de T1a baliza B2. Su
finalidad era para su utilizacién como sefial de prueba o calibracién
de la cadena receptora de B2. Los resultados que se muestran
corresponden a éste multiplicador. Las principales caracteristicas del
sistema se resumen en la siguiente tabla:

Multiplicador xb:

Kv = 190.4 106 vad/s/V{Kd = 407.4 mV/rad | F(0) = 54 dB
f,, = 300 KHz ¢=1.14 Bl = 1.2 MHz

Multiplicador x34:
Kv = 359 106 yad/s/V | Kd = 92.5 mV/rad | F(0) = 54 dB
i, = 250 KHz ¢=1.14 By = 1 MHz

Multiplicador x3:

Kv = 75.4 106 vad/s/V| Kd = 20 mV/rad | F(0) = 54 dB

fn = 6.4 KHz ¢=1.14 By = 27.3 KHz

En Tas siguientes figuras se muestran los espectros de las sefiales
sintetizadas de 1.45 GHz, 9.88 GHz y 29.65 GHz.
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Figura 5 5 - Esnectro de Ta sefal 31ntetizada de 1.45 GHz.
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Figura 5.6.- Espectro de la sefial “sintetizada a 9.88 GHz.
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Figura 5.7.- Espectro de la sefial sintetizada a 29.65 GHz.

-200-



2PLL-@, FREQUENCY DIVIDERS

PHASE DETECTOR ©° e

ngﬁfa 5.8~ Fofagréffa del circuito conteniendo los divisores &é
frecuencia y detector de fase del multiplicador por 5.

FILTER, BUFFER , PHASE DET,

Figura 5.9.- Fotografia del circuito conteniendo Tos amplificadores y
detector de fase a 265 MHz.

-201-




£ JEM(A.E&. ._ *:u B -

Figura 5.10.- Fotografia del conjunto del cabezal de B2, conteniendo
las  primera y segunda frecuencia intermedia asi como Tlos
multiplicadores x34 y x3.

Figura 5.11.- Fotografia del conjunto multiplicador que sintetiza la

sefial de 29.65 GHz, para su utilizacién como sefRal de prueba 'y
calibracion.

202~




':\lé‘?“;" -
| . - 2 ) "" » 2 = = b L. ahLL
Figura 5.12.- Diversos aspectos del conjunto multiplicador que
sintetiza ]a sefial de 29.65 GHz, para su utilizacién como sefial de

prueba y calibracidn.
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5.4 MULTIPLICADOR x43

E1 disefio de este multiplicador se ha realizado exclusivamente
mediante circuiteria ECL. La sefial de 1075 MHz del VCO se divide en
frecuencia por 43 y por 160, y la de referencia de 25 MHz solamente
por 160. La razdén de la eleccién de un nlmero de divisién tan elevado
se fundamenta en los siguientes argumentos:

Si bien la velocidad de conmutacidn de un contador ECL se situa
alrededor de los 500 MHz, como ya habiamos comentado ésta se reduce
drasticamente en el momento en que se realimenta el contador, lo cual
es en este caso imprescindible al tener que dividir por 43; en
consecuencia, previo a esta divisidén es necesario dividir
suficientemente hasta alcanzar un valor adecuado.

En segundo lugar, el ciclo de trabajo de 1a sefial dividida depende
principalmente del valor de la divisidén, siendo del 50 % cuando ésta
es un mOitiplo de 2; al realizar la deteccién de fase con una puerta
XOR, es conveniente desglosar ambas divisiones por bloques, de modo
que el G(1timo sea siempre miltiplo de dos. E1 esquema de bloques del
sintetizador queda por tanto distribuido en Ta siguiente forma:

25 MHz 1875 MHz
1718} —2{ 1./16 ——»f XOR > % VCO *

172 1743 i-8 1/12|1—-'

Figura 5.13.- Esquema de bloques del multiplicador de frecuencias x43
que sintetiza 1075 MHz
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Dado que 1a frecuencia de deteccidn es de 156.25 KHz, se debera
filtrar paso-bajo la salida del detector previamente a su conexién al
filtro de Tlazo, a fin de eliminar la frecuencia doble de 312.5 KHz
generada en el detector bajo condicidén de enganche, 1o cual se realiza
por medio de un filtro activo con frecuencia de corte alrededor de 100
KHz, pues de no hacerlo, se produciria una modulacidén espirea de Ta
sefial de salida.

Para construir un indicador de Tlock, se puede recurrir a un
sistema similar al que se realizaba en el anterior multiplicador x5,
haciendo una funcidén XOR entre el bit de peso 2 del divisor por 16 del
canal de referencia y y la sefial de salida del detector de fase,
puesto que bajo condicidn de enganche el valor medio de este producto
va ser practicamente nulo, mientras que en caso contrario aparecerd
una sefial batido de frecuencias de valor medio mayor, de modo que
filtrando paso-bajo e introduciendo esta sefial en un comparador se
obtendrd una indicacién en niveles 1dgicos de Ta condicién de
sincronismo.

5.5 MULTIPLICADORES x68 Y x102

Al igual que en el apartado 5.3, englobamos aqui ambos
multiplicadores, dado que se generan a partir de Ta multiplicacidn por
2 y por 3 de Ta salida de un multiplicador x34. Su esquema de bloques
se muestra en la Figura 5.14.

La sefial de 1.7 GHz de un VCO se divide en frecuencia por 68 en
dos etapas, una por 2 y otra por 34, compardndose en fase en un
phase-frequency detector con la sefal de referencia de 25 MHz. Lla
sefial de salida del primer divisor por 2, es decir la correspondiente
a 850 MHz, dividida en potencia y amplificada se utiliza como
referencia en un multiplicador x3 que utiliza un detector de fase
arménico, en este caso un circuito comercial de Mini Circuits, en el
que se detecta la fase del tercer arménico de 850 MHz con la sefial de
un VCO a 2.55 GHz, cerrdndose de esta forma el bucle. Asimismo se
incluye un indicador de lock en este (ltimo Tazo, mientras que en el
anterior esta funciéon estd incluida en el propio phase-frequency
detector.
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Figura 5.14.- Esquema de bloques de los multiplicadores x68 y x102 que
sintetizan Tas sefiales de 1.7 GHz y 2.55 GHz.

Las principales caracteristicas de estos multiplicadores se
muestran en la siguiente tabla:

Multiplicador x68:
Kv = 188.5 106 rad/s/V] Kd = 120 mV/rad | F(0) = 54 dB

fn = 19.57 KHz &=1.23 B = 88.12
KHz

Multiplicador x102:
Kv = 251.3 108 rad/s/v| Kd = 30 mV/rad | F(0) = 54 dB
fn = 20 KHz ¢=1.25 BL = 91.1 KHz
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Figura 5.15.- Fotografia del conjunto VCO a 2.55 GHz, con el detector
de fase arménico SRA-2000 de Mini-Circuits.

nguré- 5.16.- Fotografia del circuito conteniendo los divisores de
frecuencia y detector de fase del multiplicador por 68.
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Figura 5.18.- Fotografia del VCO a 1.7 GHz.
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Figura 5.19.- Fotografia del conjunto multiplicador x68 con todos sus
elementos interconectados.

5.6 CONCLUSIONES

Para finalizar y a modo de resumen, se incluye una lista de Tos
componentes que ha sido necesario desarrollar para la construccién de
los mencionados sintetizadores.

- 2 filtros de lazo para control de osciladores con diodo Gunn.
- 3 filtros de lazo para control de osciladores con transistor
MESFET.
- b filtros de Tazo para control de osciladores con transistor
bipolar.
- 3 circuitos protegidos para Ta alimentacién de drenador en
MESFET’s.
- 1 oscilador con transistor bipolar y diodo varactor.
- 2 buffers para osciladores a 1.3 y 1.45 GHz.
- 4 circuitos conteniendo divisores de frecuencia y detectores
de fase digitales.
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- 2 filtros paso-banda tipo stripline SCTL.
- 3 circuitos con amplificadores y detectores de fase de RF.
- 5 circuitos indicadores de lock.

Asimismo han sido utilizados 1os siguientes circuitos que habian
sido ya desarrollados por otras personas del grupo, para su empleo en
esta aplicaciodn:

2 osciladores a diodo Gunn.
2 osciladores con transistor MESFET.

T

1

4 osciladores con transistor bipolar.
3 mezcladores arménicos.

2 detectores de fase.

r
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PARTE IV

OTROS RESULTADOS RELACIONADOS CON PLL’s



Capitulo 6. CONTROL DE FASE EN OSCILADORES SINCRONIZADOS
POR INYECCION: APLICACIONES.

6.1 INTRODUCCION

Cuando tratdbamos de los sistemas que permitian el aumento del
margen de pull-in y Ta reduccién del tiempo de adquisicién en PLL,
habiamos visto que una posible forma de realizacién era mediante 1la
sincronizacidn por inyeccidén del VCO con la propia referencia.

No es ésta la unica aplicacién que presenta Ta utilizacidn
conjunta de Tlas técnicas de sincronizacién por inyeccién con las de
control y seguimiento de fase de un sistema PLL; es también posible
aplicarlas para Jla combinacién de potencia de osciladores de
microondas. E]1 desplazamiento hacia la banda de 20/30 GHz de 7los
sistemas de comunicaciones por satélite, asi como el desarrollo de
pequeiias estaciones transceptoras VSAT’s (Very Small Antenna
Transceivers) impone la necesidad de desarrollar sistemas de
generacion de potencia para emisién, de bajo coste y a ser posible
basados en dispositivos de estado sélido, para su utilizacidn en las
mismas. Dada la carencia existente en Tla actualidad de amplificadores
de potencia de estado sélido en este margen de frecuencias, 1la
combinacidn de osciladores se manifiesta como alternativa vélida para
la generacién de potencia en Tas mencionadas estaciones terrenas.

Los combinadores de potencia suelen hacer uso de la sincronizacién
por inyeccion de varios osciladores de caracteristicas similares a una
inica referencia, procediendo posteriormente a la adicién en fase de
sus sefiales en un circuito pasivo. Sin embargo, como es conocido, la
sincronizacién por 1inyeccién garantiza un sincronismo estable de
frecuencia, pero la relacidn de fases puede alterarse con el tiempo
debide a cambios de temperatura o a pequefias variaciones en 1la
impedancia de carga del oscilador, con lo que el ajuste inicial de
fase puede cambiar con el tiempo, provocando una consecuente pérdida
de eficiencia en el combinador.
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En este capitulo trataremos pues de las aplicaciones derivadas del
control de fase mediante PLL de osciladores sincronizados por
inyeccidn, con énfasis en las aplicaciones de combinadores de potencia
y en phased-arrays.

6.2 SISTEMA PLL DE MICROONDAS CON EL VCO SINCRONIZADO POR INYECCION

En el capitulo 2 habiamos presentado Ta técnica de sincronizacion
por inyeccidén de osciladores de microondas como método de sintesis
indirecta de frecuencias y a su vez como método de ayuda a la
adquisicidn en lazos PLL, en Tos que se sincronizaba por inyeccidn al
VCO con Ta sefial de referencia. En este apartado trataremos de 1la
modelizacién de este Ultimo caso, como paso previo a la descripciones
de sus aplicaciones.

Partiendo de la situacion dada en la Figura 3.37, podemos obtener
el modelo 1ineal de un sistema PLL con el VCO sincronizado por
inyeccién, tal y como se muestra en la siguiente figura:

€)VCO

— 1-M(3)

M(=)

Ocer |+

Kd Fis)

Figura 6.1.- Modelo 1ineal de un sistema PLL con el VCO sincronizado
por inyeccidén a la referencia.

siendo Kd Ta constante del detector de fase en V/rad, F(s) la funcién
de transferencia del filtro de lazo y Kp, de dimensiones rad/V, la
constante del oscilador inyectado, que ahora ha perdido el cardcter de
integrador que le era habitual en Tos sistemas PLL cldsicos. Este
cambio obedece a To siguiente al estar el VCO sincronizado por
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inyeccion, su frecuencia de oscilacién esta ahora fijada por la sefial
de referencia, por tanto al actuar sobre la tensién de control sélo se
podra producir una variacidén en su fase pero no en su frecuencia, de
modo que el oscilador ha dejado de ser un VCO para convertirse en un
oscilador de frecuencia fija y fase controlable por tensidén. No
obstante el margen de variacién de fase va a estar limitado en 180
grados, puesto que el establecimiento de una sincronizacién por
inyeccidén estable impone que el angulo de interseccién de la linea de
dispositivo con 1a Tinea de carga sea menor de t+ 90 grados. La funcidn
de ftransferencia M(s) que aparece en el esquema es una funcidn
paso-bajo correspondiente a la modelizacién de la sincronizacién por
inyeccién, transfiriendo a la salida, dentro de su ancho de banda, Tas
caracteristicas de fase de Ta sefial de entrada. Y por (ltimo el ruido
de fase propio del VCO se representa por Tla sefial 6,,(s), pero aparece
en la salida filtrado paso alte por 1la funcién [1-M{s)]. En
definitiva, en ausencia del lazo PLL, 1a fase de salida del oscilador
se obtendria como:

0,(8)=0,(s)M(8)+0yco(s)[1-M(s)] (6.2.1)
siendo
Iy _ 1 1~ M _os/wy
(s) l+s/w, (5)= l+s/w,
Wy Pi
con w,= o ;; (6.2.2)

Si englobamos ahora ambos efectos, obtendremos que 1a fase de
salida del conjunto seréd:

Oo(8)=0,(s)IM(s)[1-H(s)]+H(8)]+Oycol 1 -M(s)][1-H(s)] (6.2.3)

siendo H(s) Ta nueva funcidén de transferencia del PLL, dada por:

o KaKpE(s)
H(s) T KK F(s) (6.2.4)
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de orden el impuesto por el filtro de lazo, que si es de primer orden
y de 1a forma de la ecuacién (2.3.25), entonces se convierte en:

H(s)= 520 iendo vy = 7,4 — (6.2.5)
(s) 1+r35’81en 0 Ty, 5 KoK, 2
que sustituido en (6.2.3) se transforma en:
§24 g 20t

() T, T, T, s?
0,(5)=0,(s) =" T Oreo ()| 1 | — -

3 g +S(wl+;—3)+; 3 8 "'S(GUL"';‘;)"'?;

(6.2.6)

que expresado en forma candénica queda como:

6,(5)=0,(s) 2. T2 ST W o )(1 ”) 32
§)=0,(s)—- + s -
’ Ty 82+2¢w,8+w? vee Ta) s2+2¢w, s+w?
(6.2.7)
siendo:
w, ] w
W,= sl — E=zl W, T3+ —
T3 2 Wy
w o1
P pat &= mTw (6.2.8)
Ta

Al analizar estas expresiones se observa que el conjunto sigue
realizando un filtrado paso bajo de la sefial de entrada, predominando
el efecto de la sincronizacidn por inyeccidn, puesto que vemos que la
frecuencia del par de polos complejos conjugados toma un valor mayor
que el del ancho de banda de sincronizacién w, puesto que
habitualmente v, va a ser menor que la unidad; mientras que se mantiene
un filtrado paso alto del ruido de fase del propio VCO.
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La varianza de la fase de salida, se obtendrd en funcidén de Tas
densidades espectrales de potencia de Tas fases de entrada y del VCO
COmo:

(o) - (557)
‘e 2 = +| —
3 1 a o T2 Yz
T AL ) o R T e L4
ER oD O %

+M
T3

1 + o w4
o+ —— Se (W) 5 5 dw (6.2.9)
2]—[ . veco Wy 2 1 2

e
3

3

Para comprobar la utilidad del conjunto como sistema de reduccidn
del tiempo de adguisiciéon y aumento del margen de pull-in de un
sistema PLL, se procedid a medir la tensién de control del VCO en
funcidén del tiempo para el caso de un mismo PLL sin y con
sincronizacidén por inyeccidn [2B][26]. E1 experimento se realizé a
11.43 GHz, utilizando como oscilador un MESFET de AsGa en el cual se
le controlaba la frecuencia a través de la tensidn puerta-fuente; como
detector de fase se utilizé un mezclador equilibrado con anillo
hibrido de 90 grados en microstrip. E1 experimento se realizé para dos
anchos de banda de PLL distintos. Sus caracteristicas principales se
resumen en las tablas siguientes. Las medidas obtenidas se muestran en
las Figuras 6.2 y 6.3, de donde se observa que para el PLL con ancho
de banda de 10 KHz, se pasa de un tiempo de adquisicidn para una
diferencia incial de frecuencias de 20 MHz, de 60 s a 10 s
obteniéndose un factor de reduccidén de 6; mientras que para el PLL con
ancho de banda 52 KHz, se pasa para una diferencia inicial de
frecuencias de 300 KHz, de 2 s a 0.5 s. Obviamente estos valores se
podrian reducir aln mds si se seleccionase adecuadamente el ancho de
banda del filtro de lazo en el PLL con inyeccién.
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PLL sin inyeccién

PLL con inyeccidn

Pi= 3.5 dBm, Py = 14 dBm

Qe = 30
Kd 0.381 V/rad 0.381 V/rad
Kv 4.08 106 vad/s/V -
Kp - 20.7 103 rad/v
BL 10 KHz ---
¢ 1 ---
7, 8.6 ms 8.6 ms
T, 0.15 ms 0.15 ms
s - 151.1 10-6s
Diferencia inicial 20 MHz 20 MHz
de frecuencias
Tiempo de 60 s 10 s
adquisicién
Margen de 21.8 MHz 227 MHz
pull-in
PLL sin inyeccidn PLL con inyecciodn
Pi= -12 dBm, Po = 14 dBm
e = 14.5
Kd 0.381 V/rad 0.381 V/rad
Kv 71.5 106 rad/s/v —--
Kp .- 0.055 rad/V
BL 52 KHz ---
¢ 1.15 ---
T, 1.2 ms 1.2 ms
75 30 10-6s 30 10-65
Ts --- 57.3 ms
Diferencia inicial 300 KHz 300 KHz
de frecuencias
Tiempo de 2 s 0.5 s
adquisicion
Margen de 2 MHz 78 MHz
pull-in
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Figura 6.2.- Tiempo de adquisicién de fase a) PLL de segundo orden b)
con el oscilador sincronizado por inyeccidn.
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Figura 6.3.- Tiempo de adquisicidn de fase a) PLL de segundo orden b)
con el oscilador sincronizadoe por inyeccion.
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Al margen de esta interpretacién, el sistema también puede
contemplarse come un modulador de fase y/o desfasador de ajuste
electrénico. Esto se consigue introduciendo wuna tensidén (fija o
variable) a la salida del detector de fase, segln se muestra en la

siguiente figura: Vim ()

Ref
— % vCo
+

Out
Figura 6.4.- Modulacion y/o ajuste de fase en un PLL con el oscilador

sincronizado por thyeccidn.

que admite el siguiente modelo Tineal:

€)VCO

—® 1-M(x)

Vm(s)

M(s)

Fis)

Figura 6.5.- Modelo lineal del sistema de la Figura 6.4.

adicionando el término Vpy(s) H(s) a la ecuacién (6.2.3), nos queda
que:

B,(s) =0 (s)[M(s)[1-H(S)I+H(8)]+Oyco[1 -M(s)][1 - H(s)]

+V n(8)YH(Ss) (6.2.10)

en este caso podemos definir Ta funcién de transferencia H(s) como:
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0,(s)
Vin(s)

H(s)= (6.2.11)

particularizado para @(s)=@,,(s)~0, que para el caso de un filtro de
lazo de primer orden, el valor de H(s) se corresponde al dado por
(6.2.5), que presenta un ancho de banda a 3 dB de:

W 34p = 3 T
i 1%2 2
2 2+2KK '_T2

KdKﬁ ahp

(6.2.12)

Por tanto, el sistema va a ser de capaz de seguir cualquier
modulacién de fase introducida electronicamente por la sefial Vy(t),
cuyo espectro esté contenido en este ancho de banda, con el bien
entendido de que la méixima desviacién de fase permitida serd de 180
grados. Asimismo, para el caso de que Vm sea una tensién continua, se
podrd ajustar la diferencia de fases entre osciladores a un cierto
valor, que se mantendra siempre fijo gracias a la accién del PLL,
actuando a modo de desfasador electrdnico ajustable por tensidn. Esta
importante caracteristica es 1o que dara pié a su utilizacién en
combinadores de potencia.

6.3 COMBINACION DE POTENCIA EN OSCILADORES DE MICROONDAS

La idea de wutilizar un sistema combinador de potencia para Ja
generacién de potencias moderadas, especialmente en banda de ondas
milimétricas, surge como alternativa ante 1la carencia actual de
amplificadores de estado sélido. Esta aplicacién se ha visto reforzada
debido al incremento que en un futuro inmediato experimentardn 1las
estaciones de comunicaciones por satélite de tipo VSAT, en Tlas que se
va a requerir potencias de emisidén del orden de watios. Recuérdese que
el satélite Olympus dispone de un paquete para comunicaciones en la
banda de 20/30 GHz, que fomentard la utilizacidén de este tipo de
estaciones.
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E1 principio de funcionamiento es el siguiente: se trata de
generar potencia en base a Ta suma de las potencias de diversos
osciladores, lo cual precisa de una coherencia de fase entre todos
ellos. Los sistemas descritos en la Titeratura se basan unicamente en
la sincronizacidén por inyeccidn de los osciladores a combinar a una
misma referencia, para posteriormente sumar sus sefiales en circuitos
pasivos, tales como divisores de potencia, acopladores direccionales o
hibridos, ajustando previamente sus fases de forma cuidadosa. En 1la
mayoria de dichos dispositivos las eficiencias de sitlan alrededor del
80% [92] utilizando circuitos pulsados con potencias de pico de 20 w
en banda W (96.2 GHz) y diodos Impatt. En estos sistemas el ajuste de
fases es inherente al circuito combinador, realizdndose Tas
correciones menores de fase a través del ajuste de los tiempos de
retardo de fase en el modulador de pulsos.

Recientemente han sido publicados dos trabajos de Karl D, Stephan
[93]1[94] acerca del comportamiento de osciladores inter-sincronizados
por inyeccidn, para aplicaciones en phased-arrays y en combinadores de
potencia. En estos sistemas, probados experimentalmente en VHF con
tres osciladores acoplados, el ajuste de fases en el combinador se
realizaba mediante un uUnico desfasador, que si bien desde un punto de
vista tedrico debia presentar una eficiencia del 100%, en la practica
se producian ciertas desavenencias con vrespecto a la teoria; el
problema se achacaba a ligeras variaciones que se experimentaban en la
impedancia de carga de cada oscilador, repercutiendo en un pequefio
desajuste de fases suficiente para reducir drasticamente la eficiencia
del combinador. De otra parte, se contemplaba Ta utilidad del sistema
en aplicaciones de control de fase en cada uno de Tos elementos
integrantes de grandes estructuras radiantes.

Esta problemdtica se originaba en el propio mecanismo de
sincronizacién por inyeccién, que recordemos una vez mis, se trata
unicamente de un sincronismo de frecuencia, puediendo variar con el
tiempo la relacidn de fases en un cierto margen.
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Figura 6.6.- Circuito de control de fase de tres osciladores propuesto
por K. D. Stephan.

Para resolver este problema se planted Ta posibilidad de afiadir un
control automatico de fase a un combinador, utilizande para ello un
lazo PLL con el VCO sincronizado por inyeccidén. E1 esquema de bloques
del sistema propuesto, que ha sido otra de Tas aportaciones relevantes
de Ta presente tesis, se muestra en la siguiente figura [95]:

ouT
1

VCO ¢ -

LooP
FILTER

Vaj.

(:E) REF .

Figura 6.7.- Combinador de potencia wutilizando sincronizacién por
inyeccidén y lazo PLL.

La combinacién de potencia se realiza en un hibrido de 90 grados,
a cuyos puertos aislados (1,2) se conectan los osciladores a combinar,
La sefial de referencia se introduce en el puerto 3 a través de un
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aislador, de modo que una vez dividida en potencia por el hibrido
alcanza a ambos osciladores sincronizéndolos por inyeccidn, aunque con
una relacidon nominal de fases de 90 grados. Al realizarse una
deteccidn de fase entre las sefales de ambos osciladores, el bucle PLL
establecerd una relacidén permanente de cuadratura entre Tas fases de
ambos osciladores, con lo que en el puerto 4 se adicionardn en fase
las sefiales introducidas en los puertos 1 y 2, sumandose
coherentemente las potencias de ambos osciladores. Introduciende una
tension de ajuste que se adicione a Ta sefial de salida del detector de
fase, va a ser posible ajustar de forma muy precisa esta relacidn de
fases, a fin de obtener 1a maxima eficiencia de combinacidn. Notese
que en el caso de que esta tensidén fuese variable, se produciria una
modulacidén de amplitud en la sefial de salida en el puerto 4.

En este caso, las caracteristicas de pureza espectral de la sefial
de referencia se transfieren a la salida unicamente a través de 1la
sincronizacidén por inyeccién. Asimismo puede pensarse en sincronizar
subarmonicamente los osciladores, basta recordar la periodicidad del
hibrido con los multiplos impares de frecuencia; en consecuencia, si
disefiamos el hibrido combinador a frecuencia 1/3 Tla misma estructura
seguird permitiendo Tlas mismas funciones de sincronizacién por
inyeccién y de combinacién.

Es de notar que un desequilibrio en las potencias de entrada al
hibrido en las sefiales de los osciladores a combinar, repercutira en
una pérdida de potencia en 4 con respecto a 1a maxima disponible,
debido a que la potencia en 3 no va a ser nula, sino que presentard un
minimo. Sin embargo, este efecto no es muy importante, puesio que para
un desequilibrio de 3.1 dB en las potencias de los osciladores, 1la
pérdida de potencia con respecto a la suma tedrica en 4 sélo serd de
0.13 dB, mientras que la potencia en 3 con respecto a la maxima,
estard 12 dB por debajo.

La verificacidon experimental de este sistema se Tlevé a cabo
mediante dos prototipos distintos. En primer lugar la experiencia se
realizé a 2.5 GHz utilizando osciladores con transistores bipolares,
sincronizados por inyeccién a fundamental. Y en segundo Jugar este
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sistema se verificéd a 30 GHz utilizando osciladores con diodos Gunn en
cavidad, en un montaje experimental en guia de ondas, como paso previo
al disefio tentativo de un sistema mds compacto.

A continuacién describiremos Tos vresultados experimentales
obtenidos:

6.3.1 PROTOTIPO A 2.55 GHz

La verificacién del sistema se ha efectuado sobre dos V.C.0.’s
disefiados con  transistores bipolares en colector comin y
realimentacién paralelo en stubs en circuito abierto. E1 control de
frecuencia se efectia a través de 1la tensidn de polarizacién
base-colector. La frecuencia de trabajo elegida fue de 2.5 GHz. E1l
hibrido de 90 grados utilizado fue un anillo microstrip en Epsiiam 10,
disefiado a esa frecuencia, con Jo que al no ser posible una
sincronizacidén subarménica, ésta se efectud a fundamental segln el
montaje de la Figura 6.8,

Previo a ello se efectué una medida del Q exterior de Tlos
V.C.0.’s. E]1 procedimiento consistid en sincronizar por inyeccién y
medir el ancho de banda de sincronizacién conocidas las potencias de
referencia y salida. Los resuitados son los siguientes:

VCo 1 vVeo 2
Po = 9.7 dBm {Po = 8.2 dBm
Pi = -13.3 dBm[Pi = -10 dBm
Bw = 46 MHz Bw = 72 MHz
Qe = 7.79 Qe = 8.6

En la realizacidén, en el VCO 1 el acceso al transistor se hacia
por medio de un acoplador resistivo de 3.3 dB, para proporcionar una
muestra de Tla sefial del oscilador al detector de fase también
integrado en el conjunto, mientras que en VCO 2 el acceso al
transistor era directo.
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A fin de equilibrar Tlas potencias de ambos osciladores a 1la
entrada del hibride, se incluydé un atenuador de 6 dB en VCO 1, tal
como aparece en la Figura 6.8, de modo que las potencias en Tlos
accesos 1 y 2 fueron de +3 dBm y +1 dBm respectivamente. La potencia
de inyeccidn en el acceso 3 era de -10 dBm, con lo que los anchos de
banda de sincronizacidn obtenidos en VCO 1 y VCO 2 fueron de 16 MHz y
25 MHz respectivamente. Una vez ajustado el sistema a fin de compensar
las diferencias de fase y maximizar la potencia en 1a puerta 4 y
minimizarla en la puerta 3, Tlas potencias ocbtenidas fueron +5 dBm y
~-17 dBm respectivamente. E1 valor del mdximo se corresponde con el
valor tebérico esperado de +5.12 dBm.

5 dB
VW VCO 2
& dB}%
PHASE LOOP
BETECTOR [~ ™| FILTER
cy
18 «B
4 i
OUT ] - ?“‘ WA VCO 1 jat——o
3.3 dB
6 dB
3
WA
2.5 GHz In

Figura 6.8.~ Esquema de bloques del prototipo combinador de potencia a
2.55 GHz.

6.3.2 PROTOTIPO A 30 GHz

Una segunda verificacidn experimental de este sistema fue
realizada a Ta frecuencia de 29.5 GHz, utilizando como osciladores,
diodos Gunn con montaje en cavidad en guia de onda. E1 control de
frecuencia se realizaba a través de su tensién de polarizacidn. EIl
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montaje experimental se construyé totalmente en guia, para lo cual se
utilizé como detector de fase una T-mdgica (hibrido de 180 grados). la
suma de potencias se realizd en un acoplador direccional, mediante el
montaje de la figura:

REFERENCE INPUT

= MAGIC T
V.C.O. ‘“’ (—' :__1 -
*

*

QUTPUT == —Z

L.OOP
FILTER

V.C.O. B

Figura 6.9.- Esquema de bloques del prototipo combinador a 30 GHz.

La eficiencia obtenida fue del orden del 100% frente al 73.2 % que
se obtenia para el caso de combinar unicamente mediante sincronizacicn
por inyeccidén. Estos resultados demuestran la validez del sistema, lo
que incita a pensar en desarrollar un sistema compacto en microstrip
de combinacidn de potencias a 30 GHz.

Se propone como principio de partida de un disefio compacto de
combinador el circuito de la Figura 6.10, en el que se utilizardn como
osciladores diodos Gunn montados en microstrip y sincronizados por
inyeccidn subarménica a frecuencia 1/3. La combinacidén de potencia se
realizard en un hibrido de 90 grados disefiado a 10 GHz, en el cual
mediante acopladores direccionales de 15 dB se tomardn muestras de las
sefiales a combinar, 1levéndose a un segundo hibrido disefiado a 30 GHz,
que realizard Ta deteccidén de fase.
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Figura 6.10.- Prototipo de partida para el disefio de un sistema
combinador de potencia compacto en microstrip a 30 GHz.

6.4 APLICACIONES EN PHASED-ARRAYS

La creciente tendencia hacia el desarrollo de sistemas RADAR en 1la
banda de milimétricas para aumentar la resolucidn del conjunto, pasa
por el desarroilo de sistemas radiantes con barrido electrénico del
haz, lo cual se consigue mediante 1a utilizacién de phased-arrays.
Consisten en seleccionar adecuadamente las fases de las seflales con
que se alimentan los elementos de una agrupacidn de antenas, realizado
habitualmente mediante desfasadores digitales. Ademds del barrido
electrénico del haz, estos sistemas reunen en un mismo conjunto todos
los anteriores conceptos de pureza espectral, potencias de emisidn
elevadas y por supuesto incorporacidn de sistemas de modulacién de
ampiitud, fase y frecuencia.

En este apartado se presentan con cardcter tentative y abierto,
una serie de aplicaciones innovadoras del sistema anterior al disefio
de phased-arrays con elementos activos. Cada elemento de la agrupacidn
se compone de un VCO sincrenizado por inyeccidén a una misma
referencia, que le transfiere las caracteristicas de pureza espectral
asi como una posible modulacidn de frecuencia. La deteccidén de fase se
realiza ahora entre 1la sefial de cada oscilador y la referencis,
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afiadiendo a la sefial del salida del detector una tensién de control
que permitird el ajuste analégico de la fase de cada oscilador con
respecto a Tla referencia en un margen cercano a 180 grados. Este
inconveniente puede solucionarse afiadiendo a la salida del oscilador
un desfasador digital de 1 bit, a modo de ajuste grueso, que
introduzca o no un desfasaje de 180 grados, realizéndose el ajuste
fino mediante 1a tensién de control, lo que permitiria cubrir el
ajuste en un margen de 360 grados.

Un esquema de bloques tentativo es el de 1a siguiente figura:

| e

+ W

=

@, 180° —<

==

REF . *

| VCO &

o e |

Figura 6.11.- Esquema de bloques de un sistema phased-array utilizando
sincronizacidn por inyeccién y lTazo PLL.

Es de notar que puede introducirse una modulacién de fase en cada
elemento de forma independiente, afiadiendo a la sefial de control 1la
correspondiente sefial de modulacién.

Ya por dltimo, comentar que en el caso de precisar potencias de
emisién moderadas y especialmente en banda Ka, puede pensarse en
utilizar en cada elemento radiante, el anterior sistema combinador de
potencia, en el cudl se podria introducir ademds una modulacidén de
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ampTitud. La configuracién propuesta se muestra en el siguiente
esquema de bloques, donde se presenta un sistema que engloba Tlas
propiedades de pureza espectral, modulaciones de frecuencia, fase y
amplitud, ajuste electrénico de fases y aumento de potencia en

emision.
E— i Y L “dd~<<:
FM

Reaf.
—— B°, 1802° ————<<:

Figura 6.12.- Esquema de bloques de un sistema phased-array con
sincronizacién por Tnyeccidn y lazo PLL, incorporando combinadores de
potencia en los elementos activos.
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CONCLUSIONES

E1 objeto de esta tesis ha sido tratar el problema de la sintesis
de frecuencias en microondas, enlazdndolo con los conceptos de pureza
espectral, estabilidad en frecuencia y ruido de fase.

En primer Tugar se ha presentado a medo de revisidn, una
descripcidén del ruido de fase en osciladores y su medida, tanto de
dominio temporal como frecuencial, recopilando y exponiendo de forma
ordenada una serie de conceptos muy dispersos en la literatura. En
este mismo apartado se ha incluido un resumen de las diferentes causas
que lo generan, profundizando en el cdlculo del ruido de fase de un
oscilador debide al ruido térmico del dispositivo. Finalmente se han
presentado las técnicas habituales de medida, tanto de dominio
temporal como frecuencial.

A continuacién se ha expuesto una revisién de Tas técnicas mds
frecuentes de sintesis de frecuencia, pero centrando la atencidn en
las de sintesis indirecta mediante PLL. En este sentido se han
descrito las propiedades basicas de estos sistemas, funcionamiento en
régimen lineal y no Tineal, clasificaciones y descripcidn exhaustiva
de los componentes que lo integran.

Una vez establecidos los principios bdsicos de la sintesis de
frecuencias, se realizé una extrapolacidn de sus propiedades en vistas
a su utilizacién a frecuencias de microondas, describiendo Tlos
componentes habitualmente empleados en ese margen. Se ha tratado tanto
de Tos osciladores controlados por tensidén, como de los divisores de
frecuencia digitales ("prescalers") y analégicos (regenerativos); pero
el énfasis se ha puesto en la descripcidn del funcionamiento de Tos
detectores de fase de microondas, llegando a Ta obtencién de una
férmula para el cdlculo de 1a tensidn de salida, en funcidén de las
potencias de las sefiales incidentes. En este punto es donde se ha
introducido 1a que ha sido una de las mds importantes aportaciones de
la tesis, la deteccidn de fase arménica. Mediante este sistema ha sido
posible construir multiplicadores de frecuencia de indice impar, de
forma muy compacta, evitando Ta utilizacidn de divisores de frecuencia
en el lazo de vrealimentacién. De este modo ha sido posible sintetizar
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sefiales de hasta 30 GHz a partir de seflales de referencia de 10 GHz.
Asimismo y en este contexto se ha propuesto una técnica para la
cancelacidn de 1a tensidn de offset existente a la salida del detector
de fase; el método consiste en modificar de forma pasiva o activa, el
punto de trabajo de cada uno de los diodos del detector, de forma
independiente.

Siguiendo con el tema, se ha desarrollade un circuito de baja
frecuencia, para la indicacidn de la condicién de enganche en sistemas
PLL, en los cuales la deteccién de fase se realiza a frecuencias de
microondas y en bandas de milimétricas. E1 sistema se ofrece como
alternativa a los habituales detectores fase-cuadratura utilizados
para esta funcidn, vreduciendo considerablemente el volumen de Ta
circuiteria de microondas, puesto que este conjunto permite su
instalacidn a una cierta distancia de Ta misma. Se basa en realizar
una conversion frecuencia-tensidn, a partir de 1la informacidn
contenida en 1a sefial de salida del detector de fase.

Asentadas las bases de 1a sintesis de frecuencias en microondas,
se ha tratado de los aspectos de disefio de un receptor coherente para
las balizas que a 12/20/30 GHz serdn emitidas por el satélite OLYMPUS
de la Agencia Europea del Espacio, en el marco de un experimento de
propagacién, encaminado a la caracterizacién de Tla atenuaci6n y
transpolarizacién de la atmdsfera en los enlaces tierra-satélite a
20/30 GHz. Dada su aplicacidén, se realizé una evaluacidn de Tos
errores en la medida, debidos a Tos efectos de ruido térmico aditivo,
y de ruido de fase en todos Tlos osciladores involucrados, hecho que
obliga a 1a utilizacién de sintetizadores en todos sus osciladores
Tocales.

En concordancia con estos aspectos, se han presentado Tlos
resultados experimentales obtenidos al construir un conjunto de
multiplicadores de frecuencia mediante PLL, de indices x43, x68 (34x2)
y x102 (34x3), que generan sefiales de 1075 MHz, 1325 MHz, 1.45 GHz,
1.7 GHz, 2.55 GHz, 9.01 GHz, 9.88 GHz, 27.03 GHz y 29.65 GHz, a partir
de vreferencias de 25 MHz, 265 MHz y 290.7 MHz. Esta serie de
multiplicadores, construidos en su totalidad y operativos, en algunos
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de ellos se incorpora tanto la deteccidn de fase arménica de indice 3
en los pasos de 850 MHz a 2.55 GHz, de 9.01 GHz a 27.03 GHz y de 9.88
GHz a 29.65 GHz, como el anterior indicador de Tock.

Y por dltimo, relacionado con los sistemas PLL estudiados, se ha
presentado una técnica consistente en la utilizacion de 1la
sincronizacidén por inyeccion del VCO dentro del Tazo PLL. Este sistema
que habia sido propuesto con anterioridad en PLL’s de UHF [47], para
1a mejora del margen de pull-in y del tiempo de adquisicidn, se ha
utilizade a frecuencias de microondas, presentando resultados
experimentales a 11 GHz acerca de esta aplicacién. Ademds se han
presentado otras interesantes aplicaciones orientadas hacia la
combinacién de potencia de osciladores en bandas de milimétricas, con
resultados experimentales a 2,65 GHz y 30 GHz, asi como a su
utilizacidén con caracter tentativoe, para el control electrénico de la
fase de los elementos activos en phased-arrays, proponiendo un sistema
integral que vreune Tla combinacidén de potencia con sistemas de
modulacidon de amplitud y fase, basados en esta técnica,

Las lineas de investigacidn que quedan abiertas se pueden englobar
en varios aspectos. De una parte, a lo largo del desarrollo de 1la
tesis, se ha verificado un notable cambio en Tla disponibilidad de
componentes para su utilizacién en PLL’s de microondas. Como ya fue
mencionado, la maxima frecuencia de operacidn que alcanzaban los
divisores de frecuencia digitales era de 2.2 GHz en 1984, mientras que
en la actualidad estos alcanzan ya frecuencias de 10 GHz. Esta
tendencia que se espera siga en aumento a lo largo de los préximos
afios, simplificard notablemente 1la realizacién de Tlos mencionados
sintetizadores, previéndose a corto plazo la obtencién de detectores
de fase digitales en banda X. Estos avances tecnolégicos facilitaran
la implantacidn de los PLL’s digitales (Sampled PLL’s), que quiza
podrén desplazar en algunos aspectos a los sistemas analdgicos
utilizados mayoritariamente hasta ahora.

Otro tema que queda abierto es el del desarrollo de detectores de
fase a frecuencias de microondas con margen lineal de 360 grados,
doblando asi el margen de los ya existentes. Este objetivo podrd
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alcanzarse de dos formas, o bien con el desarrollo de Tos anteriores
detectores digitales, o bien a partir de nuevas estructuras pasivas de
microondas.

Otra de las lineas a seguir seria el desarrollo de detectores de
fase arménicos, pero de 1indice par, wutilizando algin tipo de
estructura adecuada, lo que simplificaria en gran medida el problema
de Ta sintesis.,

Pero quizds el tema mds importante que convendria continuar seria
el del desarrollo de las ya mencionadas y otras de nuevas aplicaciones
de la sincronizacién por inyeccidén del VCO en PLL’s. Se trataria de
disefiar un sistema combinador de potencia compacto, para su
utilizacién como etapa de potencia en pequefias estaciones emisoras de
comunicaciones por satélite (VSAT’s) a 30 GHz, asi como continuar con
el desarrollo de sus posibles aplicacicnes en phased-arrays.

Y para finalizar s6lo mencionar la conveniencia de desarrollar un
sistema de medida de ruido de fase a frecuencias de microondas, que
permita la cuantificacién de la pureza espectral de las fuentes de
sefial.
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