DEPARTAMENT DE TEORIA DEL SENYAL
I COMUNICACIONS

ESCOLA TECNICA SUPERIOR D’ENGINYERS
DE TELECOMUNICACIO

CONTRIBUCION AL ESTUDIO Y DISENO
DE OSCILADORES SINTETIZADOS DE MICROONDAS
DE GRAN PUREZA ESPECTRAL

FRANCESC TORRES TORRES

DIRECTOR: Dr.IGNASI CORBELLA SANAHUJA

TESIS DOCTORAL PRESENTADA A LA
UNIVERSITAT POLITECNICA DE
CATALUNYA PARA LA OBTENCION DEL
TITULO DE DOCTOR INGENIERO DE
TELECOMUNICACION

BARCELONA, OCTUBRE DE 1992

©0e
00
080

UPC

UNIVERSITAT POLITECNICA DE CATALUNYA



Capitulo VI

Caracterizacion de los subsistemas
no ideales

V1.1 Introduccion

Los capitulos anteriores se han dedicado a la caracterizacién del ruido de fase de los
subsistemas de un PLO. En este capitulo se estudiard, también con un enfoque practico, la
segunda causa de no idealidad de dichos subsistemas, es decir, su funcion de transferencia
real. La respuesta real del PLL siempre se aparta, en mayor o menor grado, de su
comportamiento ideal por dos motivos fundamentales:

-La denominada variacion de pardmetros, causada por la tolerancia de los
componentes, envejecimiento, cambios de temperatura, etc. Se prestard especial
atencion a la variacién de la constante del VCO K, muy dependiente del punto de
trabajo cuando la respuesta tension-frecuencia del VCO es poco lineal. La constante
del detector de fase K, también puede sufrir importantes variaciones si cambian las
_condiciones de carga del detector o la potencia de senal a su entrada. La variacién de
ky y K, se minimiza con la medida de dichas constantes en condiciones idénticas a las
de trabajo.

-Efectos pardsitos de alta frecuencia. La respuesta frecuencial de los diversos
subsistemas tiene que tenerse en cuenta siempre que se disefien lazos con anchos de
banda elevados. Dichos efectos pardsitos elevan el orden de las funciones de
transferencia involucradas y pueden llevar el lazo a la inestabilidad. Se prestard
especial atencion a la respuesta frecuencial del VCO -K (s)- y a las limitaciones de los
amplificadores operacionales utilizados, que se incluyen en el filtro de lazo F(s).
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Figura VI-1 Diagrama de bloques lineal de un PLL tipico

V1.2 Funcidn de transferencia real de los subsistemas

Antes de estudiar cada subsistema por separado, es conveniente recordar los resultados
mds importantes obtenidos para el PLL de segundo orden tipo II. Tal y como se vio en el
capitulo III, éste es el disefio mds habitual y es el que se utilizard para ilustrar el efecto de
los componentes reales sobre las funciones ideales. La figura VI-1 muestra el diagrama de
bloques lineal de un PLL genérico. El filtro de lazo utilizado por el PLL de segundo orden
tipo II es la célula de retardo avance

Fly= 28 (VI-1)

T,

Si se considera que el VCO es ideal, esto es K (s)=K,, la funcién de transferencia en lazo
cerrado del PLL es de segundo orden. Su expresion es

K. )KV(S)
H-2e®_ Vs N 2EonSt @ (VI-2)
5)= = = = )
78,9 1 K(s) s2+2¢ w,s+ wi

1+—=K,F(s)——
N ¢ ©) S

Donde w,, es la frecuencia natural del bucle y £ su coeficiente de amortiguamiento. El disefio
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del PLL consistird en determinar las constantes de tiempo del filtro de lazo para el par » -§
deseado, a partir de las relaciones

K,K, (VL3)
N

T =3§ con K=
(‘)n

Lo cual fija el valor de los componentes del filtro de lazo R,, R, y C (fig.VI-2). En el caso
ideal, la estabilidad del lazo estd tedricamente garantizada sea cual sea el ancho de banda y
coeficiente de amortiguamiento elegidos para el disefio. Sin embargo, a medida que el ancho
de banda del PLL aumenta, los efectos pardsitos de alta frecuencia se hacen progresivamente
mds importantes, y deben ser tenidos en cuenta para garantizar la estabilidad del bucle.

Por lo tanto, al disefiar lazos PLL con ancho de banda elevados -el caso de un PLO
de bajo ruido- es necesario caracterizar la respuesta frecuencial de los componentes mds
conflictivos. La naturaleza pardsita y poco previsible de estos efectos aconsejan que la
caracterizacion se realice de forma experimental, y que se establezca algiin método para
verificar el funcionamiento de los disefos.

Ademds, al estudiar un PLL real, hay que tener en cuenta que los diferentes circuitos
fisicos no siempre se corresponden directamente con los bloques lineales de la figura VI-1.
Asf, la figura VI-2 muestra el esquema habitual de un PLO, en el cual los circuitos fisicos
se hallan recuadrados por una linea discontinua. Las marcas X, Y, Z establecen los puntos
entre los cuales deberian medirse las funciones de transferencia correspondientes a los bloques
lineales de la figura VI-1. Obsérvese que el detector de fase se ha modelado como un
generador cuya tension es proporcional al error de fase. -Se ha definido en circuito abierto
-punto X- para evitar que el valor de K, dependa de la impedancia de carga R,. El filtro de
lazo (X-Y) engloba la impedancia interna del detector de fase. Y, finalmente, el VCO
comprende sus propias redes de polarizacion, asi como la etapa conversora de continua,
fisicamente incluida dentro del filtro de lazo.

A continuacion se describird la forma adecuada de caracterizar el comportamiento real
de los subsistemas mds conflictivos: el VCO, el filtro de lazo y el detector de fase. También
se presentard un técnica original para la medida de la funcién de transferencia del PLL en
lazo cerrado, con la cual verificar los disefios realizados.
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Figura VI-2 Diagrama de bloques de un PLO. Los circuitos reales (linea discontinua) no coinciden con los
bloques lineales de la figura VI-1, que estdn delimitados por X, X-Y,e Y-Z.

VI.2.1 Caracterizacion del VCO

Un VCO ideal es un dispositivo que genera una sefial cuya frecuencia incremental es
proporcional a la tensién aplicada a su acceso de control. Asi, si la frecuencia nominal de
oscilacion es w,, la frecuencia absoluta de oscilacion serd

w=0,+A0 con  Ao@®=Kyv() (V14)

donde K es la constante del VCO (sus unidades son rads'V" o bien Hz-V'). La funcién

de transferencia lineal del VCO se puede calcular sencillamente si se tiene en cuenta que la
frecuencia es la derivada de la fase. De este modo

Aw(s)=K,V.(s); 6(s)=—2V.(s) con Aw(s)=sB(s) (VI-3)
A\

En la prictica, es obvio que el VCO presentard un cierta respuesta frecuencial K (s), de tipo
paso bajo -no puede seguir perfectamente a un escalén de frecuencia-. Asi, por ejemplo,
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modelando K,(s) en la forma mds sencilla se tendrd

Aw(s)= % OB Ok V.(s) (VI-6)

[+
T,s+1 (tvs + 1)

La funcién de transferencia del VCO se puede determinar modulando el VCO con un
tono de amplitud constante y frecuencia variable, para estudiar el espectro de la sefial FM
resultante. Asf, supdngase un VCO cuya frecuencia nominal es f,, modulado a través de su
acceso de control por un tono V_(t), de frecuencia variable f, y amplitud constante A,

V. (H=A,cos(w,t) (VI-7)

Dicha sefial FM podrd escribirse como

Vp(t)=V0cos 2nf t+ %Icos( 2nfmt+ym) (VI-8)

m

Cuya frecuencia instantdnea de oscilacion es

1 do
e =f + -9
f(2) o fLotAfsen2uf t+v,) (VI-9)

Légicémente la desviacion de pico de la frecuencia Af y la fase del tono modulador v,
dependen del la funcién de transferencia real del VCO K (s), segtin

Af=IK, (fa)ido Y, =AT8K,(1,)) (VI-10)

La sefial V(1) tiene por tanto el espectro de una seiial FM -constituido por infinitas
componentes espectrales separadas en f_- y cuya amplitud es proporcional a las funciones de
Bessel J (B), siendo 8 es el indice de modulacién

(VI-11)



144 Capitulo VI. Caracterizacién de los subsistemas no ideales

LINEA DE RETARDO

Vm(t) V&) X

(A0 ==

O™.® w7

fm fo FPB
DESFASADOR  Y2®

Vii)

Volt)

Figura VI-3 Medida de Kv(s). Diagrama de bloques de un demodulador FM realizado con linea de retardo
para cancelar las derivas del VCO.

El valor |K,(f,)| puede determinarse ficilmente a partir del espectro de la sefial FM, si se
utiliza un indice de modulacién reducido. En este caso es suficiente utilizar tnicamente la
relacion entre la primera raya espectral y el armdnico fundamental, que ademds se puede
aproximar segun

J AI} 1Af
1 1
Afl 1 2 f,
J|=<
S

Sin embargo, este procedimiento tiene el inconveniente de que las derivas del VCO limitan
la medida de K, (s) para frecuencias offset reducidas. Ademds, al variar la frecuencia del tono
modulador f, se debe corregir el factor 1/f_ en la medida -en realidad se estd midiendo la
funcion de transferencia del VCO para las fases-. Estos problemas se evitan demodulando la
seflal FM de test y efectuando la medida en banda base.

VI1.2.1.1 Demodulador de FM con linea de retardo

A continuacidn se describe el funcionamiento de un demodulador de FM realizado con
una linea de retardo. La figura VI-3 muestra el diagrama de bloques de este tipo de
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demodulador. Obsérvese que la realizacién del mismo es sencilla y que ademds permite
solventar el problema de las derivas del VCO -se autocancelan en el detector de fase-. Si la
sefial de test utilizada es la seial V (t) de la ecuacién VI-8, entonces las sefiales a la entrada
del detector de fase pueden escribirse como

V,®=Vcos2r f,(t-1,) + %Icos(Zn f,@-T)+ ym)] (VI1-13)

m

V,0) =Vcos{21r fir+ ﬁ;—f cos@nf, 1+ ym)] (VI-14)

m

donde 7, es el retardo relativo entre las dos ramas. El filtro elimina el término de frecuencia

2f,, quedando tnicamente el término de banda base - o término diferencia- que se escribird
como

m m

V.()=K, cos[Zﬂ ft-t )+ —?—'—fcos(Zﬂ £,-5) 1) -2k - i;-fcos(zn fit+ ym)}

V. (©)=K,cos

-2n fy v, +2-—¢—fsen(21tfm (¢ —%5 )+ Ym)Se"(ﬂf,,,T,) ] (VI-16)

m

Asumiendo cuadratura
“2nft, =% (VI-17)

y desarrollando el coseno de la suma, se tiene

V (5)=+K,sen

m

2—?1sen(1rfm t,)sen(Zﬂfm(t - 12'-) + ym) } (VI-18)
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-si la sefial de test utiliza un indice de modulacién bajo, en la expresién anterior se puede
aproximar el seno por su argumento, obteniéndose finalmente

A <,
Vo(t)sinZ—}-Isen(n f,t,)sen|2n f,, (t - -E] + ym] (VI-19)

m

En conclusién, a la salida del discriminador de frecuencia se obtiene un tono a la frecuencia
moduladora f cuya amplitud viene dada por la expresion

A(f,)=2nK T Afsinc(r f, t,)=2nK, 7, A K (f, ) sinc(x £, <) (VI-20)

y cuya fase es irrelevante en esta aplicacién.

El valor de la constante del VCO en continua -K (0) o K_- puede obtenerse ficilmente
por medio de medidas en continua. Asi, si se normaliza la funcién de transferencia del VCO
a K, no se requerird la calibracién del discriminador -se evita tener que determinar K,
(detector del discriminador) y el retardo 7.-. La amplitud del tono demodulado, tras la
normalizacién propuesta, viene dada por

AU 2Kt KAy sinl ) KU e o) vy
A(0) 2n K, 1,1 K(0)|A, sinc(0) K,

Esta expresién puede simplificarse para el caso habitual en que se cumple que f_«1/7_. En
este caso, la funcién sinc puede aproximarse por la unidad, y no se necesitard efectuar la
correccion de este término. Asi, manteniendo constante la amplitud del tono modulador, la
amplitud del tono demodulado es proporcional al médulo de la constante del VCO:

A(f,)=cte - |K,(f,)I (V1-22)
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Figura VI-4 Medida de Kv(s) de un VCO a 2.4 GHz. Demodulacién de FM mediante el conversor
HP11729C. La demodulacién con linea de retardo se realiza a frecuencia intermedia,

VI1.2.1.2 Realizacién del discriminador y medidas.

La figura VI-4 muestra el esquema de medida de un VCO a 2.4 GHz, basado en el
conversor HP11792C (cap. V-2). Este incorpora un conversor de frecuencia que permite
realizar la medida a frecuencia intermedia, un divisor de potencia, un detector de fase, los
accesos necesarios para incorporar una linea de retardo coaxial externa, y un monitor de
cuadratura. La cuadratura se consigue intercalando un desfasador variable en serie con la linea
de retardo, o bien variando ligeramente la frecuencia de oscilacion del VCO.

-Para generar el tono modulador a f | se utiliza un generador de baja frecuencia. Este
se carga con 50 Q -en paralelo con la entrada del VCO- para asegurar que suministra la
misma tension de pico A, a todas las frecuencias de interés. La sefial moduladora se inyecta
en el punto Y (figura VI-2) para incluir en la medida los efectos de toda la circuiteria
posterior al filtro de retardo avance. La sefial modulada es convertida a 480 MHz para
facilitar su demodulacion. '

En la figura VI-5 se observa un tono demodulado de 2.71 MHz, correspondiente a la
primera raya espectral de la sefial FM. Se comprueba que el indice de modulacién es reducido
pues la segunda raya espectral ya se halla por debajo del umbral de ruido del analizador.
Efectuando un barrido lento de la sefial moduladora, en el margen de 0.1 MHz a 10 MHz,
y almacenando el valor mdximo de cada lectura, se muestra claramente el comportamiento
paso bajo de Kv(fm),fﬁgura VI-5-,



148 Capitulo VI. Caracterizacién de los subsistemas no ideales

RLY48.BB dBm__  _ MKR ®1 FRQ 2,71 MHx AL YB.8B_dSa o . MKR 31 FRQ 2.55 MHz
TATTEN sB 'dy ™| ] ! -2.90 ¢8a ! [ATTEW 5878 ~3.17 dBa
18.88 9B/0IV_ ;. ; U ISR O 1M1 J:177 Y RS VU SO DU S SN
! i T SANPLE ! P0SIPK
HNARKER .. 2 i ; i 1 _—
112,78 MHz I i ' |
{}-2.98 dBn| ! I ] —
| : : : ' i
| . | : ! l
Hlg t - e e - i -
AN A | = =
- L I o - ; i TS S L o) TN S
i : I | i \\\;Mﬁ
. B e LU NSRS VOV SR IS SRR ST R ey
! : | i i ! i ]
H ’ i ]
B I ! T W ‘\lr‘v”"nr*r; alnl | -!L- e _4"“ o ;- . - ) In
I i cde et e S TSR RN SV SR SO IO S|
] ; : : ! | | ' I
R BT SRR P IS N SR PR NS SN AU N DN i
START "B Hz STOP 1.0 MH» = START B Hz STOP 18780 HH:
RB 188 kHz B 1P8 kH2 ST 10.88 ssec BB 18D kHz UB 108 kH: ST 18.88 »sec

Figura VI-5 Tono modulador de 2.71 MHz a la salida del discriminador de frecuencia. El barrido en
frecuencia permite visualizar el comportamiento paso bajo de Kv(s).

Los datos obtenidos en el apartado anterior se utilizan para ajustar una funcién de
transferencia, paso bajo y de primer o segundo orden, con la cual caracterizar analiticamente
el comportamiento del VCO. En este ejemplo la caida de 40 dB/dec y el
sobreamortiguamiento que aparece en la curva (linea discontinua en la figura VI-6) indican
un comportamiento de segundo orden. La funcién que mejor se ajusta (linea continua en la
figura VI-6) tiene la expresion

2
®
K,(s)=K, B (VI-23)
sT+2E @, S+ W,

con K,=40 MHz/V (medido en continua), f_,=2.8 MHz y £, ,=0.35. Este comportamiento
de segundo orden estd motivado por el efecto de carga del acceso de modulacién del VCO
sobre la etapa conversora de continua del filtro de lazo.

Para verificar el método propuesto para la medida de K (s), se utiliza en un caso
facilmente previsible. Para ello se aumenta la ganancia de la etapa conversora de continua de
0 dB a 10 dB. Esta etapa estd realizada con el amplificador operacional LF356 que tiene un
GBW tipico de 4.5 MHz. Obsérvese en la figura VI-7 que, ahora, el K (s) medido se ajusta
perfectamente a una curva de primer orden con un ancho de banda a -3 dB de f, %450 KHz.
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Figura VI-6 La expresién de la funcién K (s) se obtiene ajustando la medida a una funcién paso bajo de
segundo orden. Se obtiene f ,=2.8 MHzy £ =0.35.
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Figura VI-7 Aumentando Ja ganancia en 10 dB de la etapa de continua se aumenta K, del VCO, pero se
reduce su ancho de banda a 450 MHz. Ahora el factor limitador es el A.O. LF356 -GBW=4.5 MHz-.
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. Esto estd de acuerdo con la ganancia de 10 dB del conversor de continua, que se convierte
en el elemento limitador del ancho de banda del VCO.

Otra aplicacion de la medida de K (s) es la de monitorizar el efecto del filtrado de
interferencias a la entrada del VCO. Recuérdese que cualquier sefal indeseada en el acceso
de control del VCO se convertird en una modulacion de FM a la salida del mismo.
Generalmente se utiliza un condensador para desacoplar el VCO, pero ello puede reducir
drésticamente el ancho de banda de modulacién. La medida de K (s) permitird llegar a un
compromiso entre ambos objetivos.

VI1.2.2 Filtro de lazo F(s).

En la figura VI-8 se muestra la realizacién tipica del filtro de lazo de primer orden
(célula de retardo avance) que proporciona una respuesta del PLL en lazo cerrado de segundo
orden tipo II. Para el caso de que el amplificador operacional sea ideal -ganancia en lazo
abierto infinita-, F(s) viene dada por

1+1,8
F(s)=

- con t,=CR, 1,=CR, (VI-24)
1

En realidad, el amplificador operacional presenta una ganancia en continua A, finita, con un
polo de baja frecuencia en f:

A(s)——2o con 1,=— (VI-25)
T, s+1 ¢ 2nf,
Asi, la funcién de transferencia real del filtro de lazo es
T,5+1
F(s)=A, (VI-26)

2Ty +Ty) T, +S(Ty + Tty AT H L

La funcidn F(s) real puede obtenerse analiticamente a partir de los datos suministrados
por el fabricante del amplificador operacional. En la figura VI-9 se muestra la funcién de
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Figura VI-8 Realizacién fisica del filtro de lazo de primer orden, de retardo-avance; y ganancia real del
amplificador operacional.

transferencia real del filtro de lazo, para un disefio tipico. El amplificador operacional
utilizado es el LF356 que presenta una ganancia en continua de A,=106 dB y un polo en
f,=20 Hz -curva a-. La curva b muestra el caso de F(s) ideal, mientras que la curva ¢
representa el caso real. Obsérvese que el margen de frecuencias en el cual el comportamiento
del filtro real se aproxima al ideal, es aquel en el cual la curva F(s) ideal se mantiene por
debajo de la ganancia en lazo abierto del AO. En estos gréficos, sin embargo, no se tiene en
cuenta el desfase introducido por el polo del AO, y por tanto su efecto en la estabilidad del
PLL. Esto es, no sirven para predecir el mdximo ancho de banda del PLL que se puede
realizar con un amplificador operacional dado.

De las graficas anteriores se deduce que para el disefio de PLL con anchos de banda
elevados se requieren amplificadores operacionales con ganancia elevada en continua y con
el polo f, lo mayor posible. El pardmetro que resume estas especificaciones es GBW
-producto ganancia ancho de banda-, que deberd ser lo mayor posible. Para los AO
comerciales GBW se sitia en el rango de 1 MHz a 10 MHz para los circuitos tipicos, y puede
ser de 60 MHz para los modelos mds recientes (cap.IV.3.1).



152 Capitulo VI. Caracterizacion de los subsistemas no ideales

120

| F(jw)] an

Figura VI-9 Respuesta del filtro F(s) real (c), ideal (b) y ganancia en lazo abierto del amplificador
operacional LF356 (a).

VI1.2.3 Detector de fase.

En la figura VI-2 el detector de fase se ha modelado como un generador cuya tensién
K,0,, es proporcional al error de fase -implicitamente supone la realimentacién-, y con una
cierta resistencia interna Ry. Hay que hacer notar que tanto R; como K, dependen de los
niveles de potencia de las sefiales a la entrada del detector. En general, dichos niveles de
potencia deben ser lo mayores posibles para que el detector esté en saturacién y sea poco
sensible a la variacién de potencia. Ademds, de este modo se logran valores de K, elevados,
necesarios para reducir el ruido de fase equivalente del detector.

Otro inconveniente importante que presenta un detector de fase real es que la constante
K, depende del ancho de banda del PLL a través de R,. Una forma de solucionar este
problema es definir K, en circuito abierto, e incluir R en la constante de tiempo del filtro
de lazo 7, (figura VI-2). La grédfica de la figura VI-10 muestra la caracterizacién del
mezclador balanceado SRA-1 de MINICIRCUITS actuando como detector de fase analdgico
a 100 MHz. Variando la impedancia de carga R, se ha obtenido el valor de K, en circuito
abierto -K;=262 mV/rad- y el valor de su resistencia interna -R,=80 Ohm-. El nivel de
potencia en los dos accesos del detector es, en esta aplicacion, de 0 dBm.
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CARACTERIZACION DEL DETECTOR DE FASE: Kd, Rd
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Figura VI-10 Constante del detector K, en funcién de la resistencia de carga R;. Asi K, en circuito abierto
es K;=262 mV/rad y Ry=80 Q. (- - -) curva tedrica.

V1.3 Medida de la funcidn de transferencia en lazo
cerrado del PLL

En el apartado anterior se ha visto que existen numerosas causas que pueden hacer
diferir la respuesta real del PLL, H (s), de su comportamiento esperado. Cuando se utilizan
lazos PLL con anchos de banda elevados, es conveniente poder verificar los disefios, pues los
problemas descritos pueden hacer el lazo inestable, producir un pérdida frecuente de
sincronismo, o un comportamiento deficiente en cuanto al ruido de fase. Existen diversos
métodos de medida que permiten caracterizar el funcionamiento del PLL. A continuacidn
se realizard una breve descripciéon de los mds interesantes, resaltando sus ventajas e
inconvenientes. Se verd que ninguno de ellos permite caracterizar adecuadamente el
comportamiento de alta frecuencia del PLL, y que por ello se ha hecho necesario desarrollar
una técnica de caracterizacién propia.

Tradicionalmente, los métodos de medida se dividen en métodos temporales y métodos
frecuenciales. Los primeros se basan en el estudio de la respuesta del PLL a una excitacién
transitoria determinada -escalén, rampa, impulso, etc.-. Este estudio permite determinar los
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- pardmetros de una funcién H (s) cuya forma se conoce -generalmente de segundo orden)
Obviamente este método no es util para el objetivo propuesto de determinar una H (s)
desconocida. Los métodos frecuenciales miden directamente el médulo de la funcién de
transferencia. Para ello, utilizan como senal de excitacién una sefial modulada con un tono
de frecuencia variable, o bien modulada con ruido blanco -matemdticamente ambas
posibilidades son idénticas-

La figura VI-11-a muestra el diagrama de bloques de un método muy original de
determinar H (s) [B9]. Como sefial de excitacién se utiliza la sefial de referencia del PLL
modulada en FM con un tono de amplitud constante y frecuencia variable. En régimen lineal
-para las fases- dicha excitacién se escribird como

Jord (VI-27)
S

H,(s) se determina a partir de la tensién de control del VCO, que es una sefal en
banda base, cuya expresion viene dada por

AF
Kd F(S) Kd F(S)—s—'
015 (9= ) % 6,(5)= . 7 (VI-28)
1+—=K,F(s)—2 1+—K, F(s)—2
N ¢ ©) s N ¢ ) S

Si se compara este resultado con la expresién de H(s) (ec.VI-2), se observa que la densidad
espectral de potencia de la sefial medida es

Sresr (f)=cte - | H (£, (VI-29)

Es decir, la tensién de control del VCO es proporcional al médulo de la funcién de
transferencia en lazo cerrado del PLL. Esta medida es sencilla de realizar pues requiere
unicamente un generador modulable en FM y un analizador en banda base (0o un
osciloscopio, en su defecto). Sin embargo, este método solamente es vdlido si el VCO es
ideal, es decir si se cumple que K (s)=K,. Ya se ha visto en los apartados anteriores que el
ancho de banda de modulacién del VCO es uno de los principales causantes del aumento del
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Figura VI-11 Métodos frecuenciales para la medida de la funcién de transferencia de un PLL. 8,(s), es la
sefal de excitacién -tono modulador o sefal ruidosa- y 8ppop(s) la sefial medida.

orden de la funcién de transferencia del PLL, y precisamente es su efecto el que se quiere
determinar.

Una forma indirecta de verificar el funcionamiento del PLL consiste en determinar la
funcién de transferencia para el ruido del VCO, H,(s). Esta puede determinarse fiacilmente
inyectando ruido blanco en cualquier punto del lazo y midiendo la respuesta en lazo cerrado
en dicho punto. El sistema HP3048A efectia esta medida cuando utiliza el método del
detector de fase. En este caso, el sistema utiliza un PLL para garantizar la cuadratura de las
sefiales a la entrada del detector de fase, y la medida de H,(S) se necesita para corregir la
atenuacion que sufre el ruido medido dentro del ancho de banda del PLL del sistema. La
medida la realiza en banda base, inyectando ruido blanco a la salida del detector de fase
(figura VI-11-b). La funcién de transferencia medida vendrd dada por

8150 (5) - 1

8,(s) 1
! 1+=K, F(s)—2
N ¢ ()s

_H (s)=1-L
=H,(5)=1-—H,(5) (VI30)

Asi, si la serial de excitacidn tiene una densidad espectral de potencia constante, la densidad
de potencia medida serd proporcional al cuadrado del médulo de la funcién de transferencia
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en lazo cerrado del VCO. Esto es

Sres(fy)=cte - 1H, (£, ) (VI-31)

Este método de medida tiene la ventaja de que se realiza integramente en banda base,
donde es sencillo realizar el procesado de la sefial. Sin embargo, tiene el enorme
inconveniente de que debe romper el lazo para introducir el sumador, lo cual puede modificar
drésticamente los pardmetros del lazo. Ademds, el circuito sumador intercalado en el bucle
tendrd su propia respuesta frecuencial que puede distorsionar la medida. Hay que resaltar, no
obstante, que este procedimiento es perfectamente védlido para el sistema HP3048A, pues
siempre utiliza lazos PLL de ancho de banda muy reducidos (por debajo de 10 KHz) y por
tanto no se enfrenta con problemas de ancho de banda.

Otra posibilidad para medir la funcién de transferencia del PLL hace referencia a su
propia definicién (ec. VI-2). Si se utiliza como referencia del PLL una sefial modulada en fase
con un tono de amplitud constante y fase variable, cuya expresion en régimen lineal es

0,(s)=A0 (VI-32)

Entonces, la densidad espectral de fase de la sefal sintetizada serd proporcional al cuadrado
del médulo de la funcién de transferencia

S,(f,)=cte - |H (j2n £,)? (VI-33)

De este modo, el médulo de H (s) podrd medirse directamente sobre el espectro de la senal
sintetizada -utilizando un indice de modulacién reducido-, o bien demodulando la seiial
sintetizada y midiendo en banda base. Este método tiene el inconveniente de precisar un
modulador de fase, de frecuencia variable, y con el suficiente ancho de banda para efectuar
la medida, el cual no siempre estd disponible en el laboratorio.

Una posibilidad, derivada de la anterior, es la de utilizar el ruido de fase de la
referencia como seiial de excitacién, en substitucién del tono modulador de frecuencia
variable. Veamos a continuacion qué propiedades debe cumplir dicha seiial de excitacién para
que la medida sea ttil. Asi, si se realiza un andlisis del ruido a la salida del PLO
(figura VI-1), éste viene determinado por la contribucién del ruido del VCO y de su
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referencia, segun

S, (f)=H (2rf, )28 (f,) +11 - %H,(J? T, S, (VI-34)

En un PLO, el ruido de la referencia, en general, es dominante dentro del ancho de banda
del PLL, y el ruido del VCO lo es fuera del mismo. Sin embargo, si se dispone de una
referencia suficientemente ruidosa para que el ruido del VCO sea siempre despreciable para
el margen de frecuencias de interés, se tendrd que

S,(f)=H (j2nf WS (f,) (VI-35)

Con lo cual, si el ruido de la referencia es conocido, se podrd obtener el mddulo de la
funcion de transferencia del PLL en lazo cerrado.

En la figura VI-12 se describe el diagrama de bloques de la referencia ruidosa de test,
de 100 MHz, utilizada para evaluar los diferentes disefios de un PLO a 2.4 GHz. Para
obtener una sefial de referencia muy estable, pero con un ruido de fase elevado y
aproximadamente constante, se le suma ruido térmico amplificado a una sefial sintetizada. La
referencia ruidosa de test consta de una primera etapa que amplifica 57 dB el ruido térmico
de una resistencia de 50 Q. Esta etapa esta muy bien apantallada, y alimentada con baterias,
para evitar que cualquier interferencia pueda ser amplificada excesivamente y sature los
amplificadores posteriores o pueda contaminar la sefial de referencia. Los amplificadores
utilizados tienen una ancho de banda de 350 MHz para poder ser utilizados con las sefiales
de referencia de frecuencia mds habituales. La etapa final consta de un sumador de banda
ancha -red resistiva en Y realizada en microstrip) que amplifica el ruido 42 dB
-BW =350 MHz-, y lo suma a una senal de referencia externa. Para asegurar el enganche del
PLL, el ruido total de la referencia de test estd limitado mediante un filtrado pasobanda
-BW =20 MHz- alrededor de la frecuencia de interés. Un atenuador variable permite regular
el nivel de ruido de la referencia. Ademds, para monitorizar el buen funcionamiento del PLL,
un interruptor ON/OFF en la bateria permite efectuar el enganche del PLL. CON/SIN ruido,
sin necesidad de efectuar conexionados adicionales.

La medida de H(s) puede realizarse con un analizador de espectro directamente sobre
el espectro de la senal sintetizada, pues retine las dos condiciones necesarias para ello: es una
sefial con ruido de fase elevado, pero de frecuencia muy estable. En este trabajo, sin
embargo, se ha utilizado el sistema de medida HP3048A para aprovechar sus rutinas de
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GENERADOR DE RUIDO ETAPA SUMADORA
filtro
57 dB paso banda A=0 38 dB 6 dB 10 dB
-174 dBm/Hzx |> %/ —-[:L" ‘> R D ~75 dBm/Hz
atenuador
50 Oh alimentado fo=100 MHz R R
a bateria BW=20 MHz
AMPLIFICADORES
DC-350 MHz REFERENCIA
100 MHz

Figura VI-12 Diagrama de bloques de la referencia de test para la medida de H (s). A la sefal de referencia
de 100 MHz se le suma ruido térmico amplificado y filtrado al ancho de banda de interés.

medida automdtica y de tratamiento de datos. Las medidas se han efectuado a frecuencia
intermedia, utilizando el método del discriminador de frecuencia.

La figura VI-13 muestra el espectro de la sefial de test. Como puede observarse, se
obtiene una referencia de 100 MHz con un ruido de fase plano de aproximadamente
-78 dBrad/Hz, en una ancho de banda de 20 MHz. El ruido de AM presente en estd seiial no
va a distorsionar la medida, pues es rechazado en aproximadamente 30 dB por el detector de
fase balanceado del PLO.

La figura VI-14 muestra diversas medida realizadas sobre un PLO de 2.4 GHz que
utiliza la referencia ruidosa de 100 MHz. El ruido de fase ha sido medido utilizando el
sistema HP3048A. La curva (a) se ha medido con el PLO enganchado a la referencia ruidosa,
y por tanto representa una medida del mddulo de la funcién de transferencia, en escala
logaritmica. Se observa claramente el ancho de banda del PLL, aproximadamente 100 KHz,
y los efectos de alta frecuencia a partir de 1 MHz.

La curva (b) corresponde a la medida del ruido de fase de la propia referencia de
100 MHz. Esta curva se utilizard para la correccién de errores sistemdticos de medida.
Obsérvese que se tiene ruido plano para frecuencias offset bajas, y el efecto del filtrado del
ruido para la banda superior del margen de medida. Se observa también, una diferencia de
27 dB entre esta curva y el ruido del PLO motivada por el factor 24 de multiplicacién del
PLL.
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Figura VI-13 Medida de la referencia de test 2 100 MHz. Se obtiene un nivel de potencia de ruido de fase
de -78 dBm/Hz en un ancho de banda de 20 MHz.

Figura VI-14 Medida de H (s) en un PLO a 2.4 GHz: (a) Ruido del PLO con la referencia de test; (b) ruido
de la referencia ruidosa de 100 MHz; y (c), medida con referencia no ruidosa.
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La curva (c) representa el ruido del PLO de 2.4 GHz, con el interruptor del ruido de
la referencia en OFF. Esto permite comprobar que el ruido de la referencia de test es
dominante en todo el margen de medida, y que por tanto se estd midiendo realmente la
funcién H,(s). Para frecuencias offset bajas, el margen util de medida estd limitado por el
ruido flicker de la sefial de 100 MHz, que en algin punto serd superior al ruido de fase de
origen térmico. Para frecuencias elevadas el factor limitador lo constituye el ruido del VCO.
Obsérvese que en este caso -frecuencias offset elevadas- 1a curva (a) estd constituida por ruido
de la referencia atenuado por H,(s), mientras que la curva (c) es ruido del VCO sin atenuar.
Obviamente, el ruido de test no puede aumentarse indefinidamente pues el enganche seria
imposible

Este método de medida de H,(s), tiene la ventaja de que las medidas pueden realizarse
sin tener que interrumpir el lazo, evitando asi problemas de repetibilidad, de variacién de
los pardmetros del PLL, o de tener que diseiiar circuiteria adicional para efectuar la misma.
Se ha comprobado, ademds, que este método tiene la suficiente sensibilidad como para
detectar los efectos de alta frecuencia de la funcién de transferencia. En el capitulo siguiente
se efectian diversos disefios de PLO con componentes reales, que permitirdn validar tanto los
modelos reales de éstos, como la validez del método de medida propuesto.
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Capitulo VII

Diseno de PLOs con subsistemas
no ideales

VII.1 Introduccion

En los capitulos anteriores, correspondientes a la parte II del presente trabajo, se han
caracterizado los diferentes subsistemas que integran un PLO, tanto desde el punto de vista
de ruido de fase afnadido, como de su funcién de transferencia. El estudio tedrico y
experimental de los componentes ha servido para determinar las prestaciones que se pueden
esperar de los mismos, asi como para identificar aquellos que puedan ser mds conflictivos.
Una vez caracterizados los subsistemas, en esta parte III de la tesis se tratard el disefio de
PLOs con subsistemas no ideales. El problema puede abordarse desde dos puntos de vista:

-Reduccién de los efectos pardsitos de los componentes de modo que el disefio pueda
realizarse como si éstos fuesen ideales. La caracterizacion de los componentes serd
necesaria tinicamente para garantizar que el comportamiento real del sistema no difiera
‘excesivamente del ideal.

-Incorporacion de los efectos pardsitos de los subsistemas en el método de disefo del
PLO. De este modo podrdn obtenerse las mdximas prestaciones de un conjunto de
componentes dado.

El proceso de diseifio en el primer caso es evidente: se diseiia el PLO considerando que
todos los componentes se comportan de una forma ideal, y después se analiza el sistema
teniendo en cuenta el comportamiento real de dichos componentes, para verificar que no
introducen ninguin efecto nocivo. Asi, los siguientes apartados de este capitulo estudiardn
exclusivamente el segundo punto de vista. Al considerar los efectos no ideales en el mismo
proceso de disefio, podremos obtener el mdximo provecho de unos componentes dados, sin
necesidad de substituirlos por otros de prestaciones superiores. El problema de los efectos
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- pardsitos de orden superior -que dan funciones de transferencia de orden superior al ideal- es
tratado por medio del método de las lineas de margen de fase constante, propuesto en esta
tesis. En cuanto al ruido de fase afiadido por los diversos componentes que integran el PLO,
serd tratado segun el método de los osciladores equivalentes, método empleado de forma
implicita en las referencias habituales sobre el tema [B1][B2][S1]

VII.2 Método de las lineas de margen de fase
constante

Una vez que se han caracterizado todos los componentes que integran un PLO, y se
dispone de su funcién de transferencia real, ya se puede realizar el disefio del mismo. Hay
que hacer notar que éste consistird unicamente en determinar el tipo de filtro de lazo que se
va a utilizar y la posicion de sus ceros y polos, pues las caracteristicas del resto de
componentes vienen preestablecidas. El método de disefio que se propondrd a continuacion
es totalmente general para cualquier tipo de realizacién con componentes no ideales. Sin
embargo, dado que el disefio mds habitual es el de segundo orden tipo II, nos referiremos
unicamente a éste. El filtro que se debe realizar es el de primer orden de retardo avance

1+1:2s

F(s)= (VIL-1)

T,

Las constantes del filtro de lazo ideal 7, y 7, son los tinicos pardmetros de disefio de
que se dispone -en realidad los valores de los componentes R,, R, y C del filtro (fig. VI-8)-.
La funcién de transferencia en lazo cerrado del PLL real serd de orden superior al segundo,
y por tanto los pardmetros ®, y & ya no tienen sentido. Sin embargo, como estdn
sencillamente relacionados con 7, y 7,, y ademds son mucho mds intuitivos, o,y & se siguen
utilizando como pardmetros de disefio. Recordemos que la relacion entre los tres conjuntos
de pardmetros es

t,=CR,= ﬁzJ 1:2=CR2=(%E—) (VI1-2)
w, n

El andlisis, en especial para determinar la estabilidad de los lazos, deberd realizarse,
por supuesto, segun las funciones de transferencia de orden superior.
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La figura VII-1 nos muestra el efecto de los polos pardsitos en el comportamiento de
H/(s), que aparece cuando se intentan realizar anchos de banda elevados. Las gréficas
presentan la funcién [H (jw)] para los disefios £=0.7 y f,=50 KHz, 250 KHz y 500 KHz,
representados para el caso ideal y el caso real. Los pardmetros de disefio son los
correspondientes al PLO24:

VCO: Ko=40 MHz/V f,=2.8 MHz §&,=0.35
DETECTOR: K,=262 mV/rad  R,=80 Ohm

DIVISOR: N=24

A.O: A,=199.5€3 f,=22.5 Hz

Para el caso ideal, todos los disefios presentan el mismo aspecto, independientemente
de la frecuencia natural de disefio. Para el caso real, al aumentar la frecuencia natural del
filtro de lazo f_, los disefios se apartan progresivamente del caso ideal, observdndose el efecto
de los polos de alta frecuencia, que producen un sobreamortiguamiento -peaking- en la
respuesta del filtro.

La figura VII-2 muestra la fase de la funcién de transferencia en lazo abierto, para el
caso ideal y real, de los tres disefios anteriores. En el caso ideal, el margen de fase asociado
a £=0.7 es de 65°, y es independiente de w,. El margen de fase real, sin embargo, se reduce
drdsticamente al intentar aumentar el ancho de banda del filtro, quedando en MF=63°,
MF=51° y MF=32° respectivamente.

Las graficas anteriores ponen de manifiesto que si se pretende garantizar la estabilidad
de un diseiio -especificando un margen de fase dado, por ejemplo- es imprescindible tener en
cuenta las funciones de transferencia reales de los componentes del PLL. La figura VII-3
muestra el margen de fase real obtenido para el PLO24, disefiado para distintas f_ y £ ideales.
Nétese que para garantizar un MF > 60° se debe disefiar para f, <200 KHz. Desde el punto
de vista de disefio, esta grdfica es poco 1til, pues se observa que para f, constante,
simplemente aumentando £ no se tiene un aumento sostenido del margen de fase, que pasa
por un valor maximo. Para solucionar este problema, en la figura VII-4 se han representado
las lineas de MF real constante en el plano de disefio f - ideales. Se observa que para
MF=60° se obtiene un ancho de banda mdximo con £ =0.9

Las lineas de MF real constante proporcionan unas sencillas reglas de disefio que nos
serdn muy ttiles para estudiar la estabilidad de diferentes realizaciones de PLOs, pues
permitirdn comparar las prestaciones de diferentes prototipos para mdrgenes de fase reales
preestablecidos. En este caso, si solamente se pretende garantizar la estabilidad, tomando
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Figura VII-1 Funcién de transferencia en lazo cerrado ideal y real del PLO de 2.4 GHz. Disefios de segundo
orden con £=0.7 y f =50 KHz, 250 KHz y 500 KHz.
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PLL2 IDEAL: FASE DE LA GANANCIA EN LAZO ABIERTO
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Figura VII-2 Fase de 1a funcién de transferencia en lazo abierto ideal y real del PLO de 2.4 GHz. Disefios
de segundo orden con £=0.7 y f =50 KHz, 250 KHz y 500 KHz.
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VARIACION DEL MARGEN DE FASE CON fn Y psi
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Figura VII-3 Margen de fase del PLL de orden 2 realizado con componentes reales, en funcién de los
pardmetros de disefio f -§ del PLL de segundo orden ideal.

MF=60°, por ejemplo, cualquier par de valores f -£ sobre la linea de MF=60° constituird
un posible disefio.

Para realizar un estudio de la sensibilidad de los disefios a la variacién de los
pardmetros del PLL, en la figura VII-4 se han marcado tres posibles realizaciones:

- DISENO A: f =125 KHz £=0.7
DISENO B: f,=180 KHz £=0.9
DISENO C: f,=200 KHz £=1.2

Una vez elegidos estos tres disefios -todos ellos con MF=60°-, vamos a determinar
cudl de ellos es el menos sensible a la variacién de los pardmetros del PLL. Supdngase que
el filtro de lazo se ha disefiado para un par de valores w’ -£’a partir de una constante del lazo
estimada K’. En este caso, las constantes de tiempo del filtro que se realizan son
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SENSIBILIDAD DEL PLL A LA VARIACION DE PARAMETROS
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Figura VII4 Lineas de margen de fase -MF- real constante en el plano de disefio w -€. A, B y C son tres
posibles realizaciones con MF=60°,

Recordemos que 7, y 7,, calculados de este modo, fijan el valor de los componentes del
filtro de lazo. Sin embargo, el valor estimado K’ -utilizado en el calculo de 7, y 7,- puede
ser distinto de su valor real K. Las razones son multiples: cambio en la potencia de las
senales del detector de fase, cambios de temperatura, no linealidad del VCO, tolerancia de
los componentes, etc. Asi, si escribimos el valor real K en funcién de su valor estimado K’
como

K=k, K’ (VII4)

donde k, es un pardmetro de dispersidn, los valores w,-£ que realmente se han realizado son

K / 1 ; (VII-5)
w,= | —=/kw E=—0w 71 =,/k
n Tl (4 n 2 n-"2 QE
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Figura VII-5 Respuesta H (s) real de los disefios del PLO24 A, By C de la ﬁoura VII-4. El anilisis se ha
realizado considerando los efectos de orden superior.

Esta no es mds que la ecuacién paramétrica de la recta en el plano de disefio w_-£ dada por

E/
= — o (VII-6)

En consecuencia, la dispersién de la constante K del PLL no provoca una variacién
completamente aleatoria del par w -£ disefiado, sino que éste estard restringido a la recta
anteriormente descrita, que pasa por el punto (0,0) y por el punto de disefio (w’,-8")
-condicién de no error, o de k,=1-,

La figura VII-4 muestra claramente que el disefio B se halla muy préximo al méximo
margen de fase asequible en su linea de dispersién asociada, que corresponde, légicamente,
a un minimo de sensibilidad en dicha linea de dispersién. Ademds, si es posible acotar el
valor de k,, se podrd tener una estimacién de la degradacién mdxima -en términos de margen
de fase- que puede sufrir el disefio debido a la dispersién de K.
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VII.2.1 Validacién del método de diseno

Para validar tanto el método de diseiio de PLOs reales, como el modelado del
comportamiento real de los subsistemas -efectuado en el capitulo VI-, es conveniente realizar
la medida de la funcién de transferencia en lazo cerrado para los tres disefios A, By C. La
figura VII-5 muestra la simulacién del médulo de H. (s) para los tres casos, en la cual se
observa un comportamiento aproximado de segundo orden para frecuencias bajas -incluida
la zona de transicién-, y el efecto de los polos pardsitos para frecuencias elevadas, ya en la
banda atenuada del filtro. Nétese que, al asegurar un MF de aproximadamente 60° para los
tres disenos, todos ellos presentan un sobreamortiguamiento reducido y de valor similar entre
si.

El método de medida de la funcidén de transferencia en lazo cerrado del PLL, expuesto
en el capitulo anterior, permite la comparacion de los resultados experimentales con las
simulaciones tedricas. La figura VII-6 muestra la medida de los disefios A, By C propuestos
para el PLO24. También presenta la curva de ruido de la referencia de test de 100 MHz, que
se empleard para efectuar la correccion de los errores sistematicos de la medida. La diferencia
de 27 dB a frecuencias bajas corresponde al factor de multiplicacion N=24 del PLL.
Ademds, también se observa muy buena concordancia con las previsiones tedricas a
frecuencias offset mds elevadas.

La figura VII-7 presenta las medidas realizadas, una vez han sido importadas por el
programa "PLL" y efectuadas las correcciones. Se observa una ligera disminucion de la
frecuencia natural de disefio f, -con respecto al caso ideal- en los tres casos. Esto se
corresponde con un k,<1, e implica una disminucién del margen de fase del diseno C,
paraddjicamente el que menor f, utilizaba y por tanto parecia mds estable a priori. Obsérvese,
que segun ec.VII-5, una disminucién de w, implica también una disminucién de £. Aunque
el disefio se halle en la zona ideal, esto supone un aumento del sobreamortiguamiento.

La figura VII-8 compara la medida de H,(s) del disefio B con la previsién tedrica
realizada. La buena concordancia entre las dos curvas indica que, efectivamente, el diseiio
B es poco sensible a la variacién de pardmetros.

Como conclusién, la concordancia de los resultados obtenidos con las previsiones
tedricas ha servido para validar el método de disefio propuesto, que permite el tratamiento
de PLLs realizados con subsistemas no ideales. También ha quedado demostrada la validez
de los modelos adoptados para los componentes reales y los métodos de medida utilizados
para obtenerlos. Ademds, se ha probado la eficacia del método para la medida de la funcién
de transferencia en laZo cerrado del PLL -desarrollado en el capitulo anterior-, que posee la
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Figura VII-6 Medida de H (s) del PLO24 (disefios A, B y C de la figura VII-4) utilizando la referencia de
test de 100 MHz y ruido de ésta.
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Figura VII-7 Las medidas de la figura VII-6 han sido procesadas para obtener la respuesta en lazo cerrado
Hr(s) de los disenios A, By C del PLO de 2.4 GHz.
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Figura VII-8 funcidn de transferencia en lazo cerrado Hr(s) para el PLO24 del disefio B. Comparacién entre
el resultado medido y la prediccién tedrica.

suficiente sensibilidad para mostrar los efectos de los polos de alta frecuencia, y que permite
verificar los disefios realizados con un minimo de circuiteria adicional.

VII.3 Método de los osciladores equivalentes

El apartado anterior se ha dedicado a estudiar el disefio de un PLO cuando las
funciones de transferencia reales de los subsistemas que lo integran introducen efectos de
orden superior. Ahora se tratard el problema del ruido afiadido por dichos subsistemas. El
ruido total a la salida del PLO puede estudiarse, segin lo visto en el capitulo 1V, a partir de
la referencia y el VCO equivalentes:

S, () =S, (S I G2n [, )P + S, (f,)H 27 f, ) (VI-7)

donde H,(s) y H,(s) -en el caso de que sea necesario- deberdn considerar los efectos pardsitos
mds importantes introducidos por los subsistemas, y por tanto serdn funciones de orden
superior al caso ideal.
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Figura VII-9 Flujograma del programa "PLL" de andlisis y sintesis de PLOs. "PLL" permite estudiar los
subsistemas no ideales de un PLL, en cuanto a su ruido de fase y a sus efectos pardsitos de alta frecuencia.

El programa "PLL", cuyo flujograma se muestra en la figura VII-9, se ha desarrollado
para facilitar el andlisis y sintesis de PLOs con subsistemas no ideales. "PLL" se ha
desarrollado con la utilidad matemdtica "MATLAB™" de Mathwork,Inc, que permite el
andlisis de sistemas realimentados lineales. "PLL" estd estructurado en forma de pantallas de
menus que permiten, primero, realizar la sintesis de las funciones de transferencia no ideales,
para un margen de fase predeterminado, y posteriormente la prediccion del ruido de fase del
PLO disefiado.

Para ilustrar el proceso de disefio de un PLO, se describird el flujograma de la figura
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Figura VII-10 Ruido de los subsistemas del PLO de 2.4 GHz a dicha frecuencia: (a) referencia a cristal de
100 MHz; (b) detector SRA-1; (c) Filtro de lazo; (d) divisor ECL y (e) referencia equivalente.

[ 4

VII-9, y se disefiard un PLO a 2.4 GHz utilizando algunos de los subsistemas caracterizados
en los capitulos anteriores, correspondientes a la parte II de esta tesis.

VII.3.1 Determinacién de la frecuencia de corte.

'El primer paso en el diseiio del PLO es el estudio de la curva de ruido de la referencia
y del VCO equivalentes. Para ello nos moveremos por la columna de la izquierda del
flujograma de la figura VII-9. Esto permitird determinar la frecuencia offset w_ a la cual
ambas curvas se cortan, y establecer el ancho de banda necesario para el PLL. En este
apartado se podrd determinar qué subsistemas contribuyen de forma dominante al ruido del
PLO, y si se debe proceder a su optimizacién o substitucién. La figura VII-10 muestra la
curva de ruido del VCO y de la referencia equivalentes, calculadas a partir de las
contribuciones de ruido mds significativas de los subsistemas del PLO de 2.4 GHz,
normalizadas a dicha frecuencia. Estas son:

(a) Referencia a cristal de 100 MHz
(b) Detector SRA1: R;=800, NTR=1.3 y K,=0.257 V/rad
(c) Filtro de lazo: Ruido dominante del AO :e,=12 nV/YHz
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(d) Divisores ECL
(e) Ruido de la referencia equivalente
(f) Ruido del VCO de 2.4 GHz en oscilacién libre

Obsérvese que el ruido de los divisores ECL es practicamente el ruido dominante en
la referencia equivalente, a efectos de calcular la frecuencia de corte. Esta tltima resulta ser
de aproximadamente 1.2 MHz. Como quiera que el ruido del divisor no se ve afectado por
la constante k, del detector, no hay ningin medio de reducir su contribucion. Ademads, por
ser el ruido dominante, tampoco es efectivo optimizar el ruido del resto de los componentes.
El AO utilizado es relativamente ruidoso y, en otros disenos, probablemente deberia ser
reemplazado. En cuanto al ruido del VCO, en este caso no se ha considerado ninguna
contribucién de ruido adicional.

VIL.3.2 Disefio de H (s).

Una vez se ha determinado el ancho de banda del PLL, se pasard a la columna de la
derecha del flujograma de "PLL", correspondiente a la sintesis y andlisis de las funciones de
transferencia. Estas pueden ser de segundo o tercer orden y, optativamente, tener en cuenta
los efectos no ideales de los diferentes subsistemas. Para este segundo caso, el cdlculo de las
lineas de margen de fase constante permitird obtener los pardmetros de disefio del PLL ideal,
para un margen de fase real -considerando los efectos pardsitos- preestablecido. A partir de
los pardmetros de disefio del PLL de orden 2 o 3, se podrd realizar un estudio de las
estabilidad real, obtener los elementos circuitales que realizan el disefio, y calcular las
funciones de transferencia para el ruido de la referencia y del VCO, H(s) y H,(s)
respectivamente. Estas son almacenadas para, posteriormente, calcular el ruido total del PLO.

En el apartado VII-2 ya se puso de manifiesto que el mdximo ancho de banda
realizable, con los componentes disponibles, se halla en el margen de 200 KHz a 400 KHz,
dependiendo del margen de fase que se desee garantizar. Por este motivo, un ancho de banda
de 1.2 MHz es excesivo para el PLO de 2.4 GHz del ejemplo, pues los efectos pardsitos del
amplificador operacional y del VCO lo llevardn a la inestabilidad, sin que este efecto pueda
ser compensado. Supongamos, a efectos ilustrativos, que no existieran limitaciones de ancho
de banda. En este caso se elegiria f =1.2 MHz y £=0.7 -por ejemplo-, con lo que
obtendrfamos las funciones de transferencia del PLL, y podriamos predecir el ruido de fase
total del PLO. La curva (c) de la figura VII-11 muestra el ruido de este hipotético PLO, junto
a la curva de la referencia equivalente (a) y del VCO (b). Se observa que dentro del ancho
de banda del PLL el ruido de la referencia es dominante, pero también lo es fuera de éste,
a pesar de estar filtrado paso bajo.
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Figura VII-11 Ruido de PLO24. (a) referencia equivalente, (b) VCO equivalente y (c) Ruido del PLO si
f,=1.2 MHz y §£=0.7 fuesen realizables.

Acabamos de poner de manifiesto un hecho que a menudo se obvia; esto es, que tanto
H,(s) como H,(s) no son filtros ideales, con un flanco abrupto que separe la banda de paso
de la banda atenuada. Para un disefio de segundo orden, H,(s) cae con 20 dB/dec debido a
la presencia de un cero en su numerador, mientras que H,(s) 1o hace con 40 dB/dec. Ademds,
las curvas de ruido presentan también una cierta pendiente, que deberd sumarse o restarse -en
dB/dec- a la atenuacidn de los filtros. Para el ejemplo en cuestidn, el ruido de la referencia
es plano en la zona de interés, y caerd en 20 dB/dec una vez filtrado. Es por tanto dominante
para f >f, pues el ruido del VCO cae en 30 dB/dec en este mismo margen de frecuencias.

El efecto descrito anteriormente puede agravarse, para el caso del VCO, para el
margen f <f,. El PLL de orden 2 atenta el ruido del VCO en 40 dB/dec, que a su vez tiene
una pendiente de 30 dB/dec -para frecuencias decrecientes-. Asi, el ruido del VCO cae
solamente en 10 dB/dec dentro del ancho de banda del PLL. Si la atenuacién de H,(s) fuera
de sélo 20 dB/dec, entonces el ruido de fase del VCO crecerfa en 10 dB/dec, siendo
dominante dentro del ancho de banda del PLL, que resultaria excesivamente ruidoso. Esto
ocurriria, por ejemplo, si el PLL fuese de primer orden, o si algun efecto parésito introdujese
un cero en el numerador de H,(s). En este tltimo supuesto, incluso con un comportamiento
estable del PLL, dicho efecto pardsito seria fatidico.
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De cualquier modo, los efectos descritos indican que las propiedades de atenuacion
de las funciones de transferencia deben ser estudiadas para minimizar el ruido filtrado,
especialmente en la zona de transicién, que puede comprender mds de una década alrededor
del ancho de banda del PLL.

VII.4 Rediseno del PLO.

En este capitulo se ha expuesto la metodologia a seguir para el disefio de un PLO de
bajo ruido. El primer paso consiste en estudiar el ruido de los subsistemas para determinar
el ancho de banda del PLL y fijar cudl es el ruido minimo que podrd obtenerse a partir de
los componentes dados. Si se cumplen las especificaciones exigidas al PLO -al menos con un
margen de 10 dB para tener en cuenta el exceso de ruido a frecuencias cercanas al ancho de
banda-, seguidamente se pasa al disefio de las funciones de transferencia. Estas deberdn
proporcionar un funcionamiento estable del PLL, y ademds presentar una respuesta éptima
dl ruido de los subsistemas. En el ejemplo del apartado anterior se ha llegado a la conclusién
de que el ancho de banda 6ptimo para el PLO de 2.4 GHz es de aproximadamente 1.2 MHz.
Sin embargo, también ha quedado manifiesto que con los subsistemas utilizados por este
PLO, el mdximo ancho de banda realizable con un comportamiento estable del bucle es
considerablemente inferior. En el capitulo siguiente se tratan adecuadamente estos problemas,
y se establece el método para tratar las limitaciones de los componentes reales.



Capitulo VIII

Optimizaciéon del ruido de fase
en un PLO

En el capitulo anterior se ha expuesto de forma general cudl es el procedimiento de
disefio de un PLO realizado con componentes no ideales. En este capitulo se ilustrard el
proceso disenando un oscilador sintetizado a 2.4 GHz. Para validar el método, se comparan
las medidas de los sucesivos prototipos construidos con las predicciones teéricas realizadas.
La prediccion del comportamiento del PLO real se realiza a partir de las curvas de ruido y
las funciones de transferencia reales de los subsistemas, obtenidas en la parte II de la tesis.
La optimizacion del comportamiento del PLL puede resumirse en los siguientes pasos, que
deberdn seguirse hasta que el PLO cumpla las especificaciones deseadas:

1) Determinacion del mdximo ancho de banda estable
2) Eleccion del filtro con mejor respuesta al ruido

3) Optimizacion de los componentes criticos del sistema
4) Uso de topologias alternativas para el PLO.

El apartado siguiente se dedica al estudio de los diseiios basados en el PLL de segundo
y tercer orden. Se estudiard su comportamiento frente a los efectos pardsitos mds habituales,
en términos de margen de fase MF y de la frecuencia f,. Se pondrd de manifiesto, de este
modo, la utilidad de éstos pardmetros en la comparacién de realizaciones distintas del PLL.
También se estudian las propiedades de filtrado de los dos tipos de realizaciones.

VIII.1 Propiedades de filtrado de los PLLs de segundo
y tercer orden no ideales.

En una primera aproximacion, el ruido de fase a la salida de un PLO corresponderd
a la referencia -o referencia equivalente- dentro del ancho de banda del mismo, y al ruido del
VCO -o VCO equivalente- fuera de éste. Sin embargo, ya se ha visto que tanto H (s) como
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“H,(s) no tienen una transicién abrupta de la banda de paso a su banda atenuada, y que ademds
las curvas de ruido también presentan una cierta pendiente. Por este motivo, se hace necesario
estudiar las propiedades de atenuacién del comportamiento real de H.(s) y de H,(s), para
determinar qué disefios proporcionan minimo ruido de fase.

En este apartado se estudian las propiedades de atenuacién de los PLL de segundo y
tercer orden -PLL2 y PLL3 respectivamente- realizados con componentes no ideales, y se
comparan los resultados con los expuestos en el capitulo III. La figura VIII-1 muestra el
margen de fase real de PLL2 y PLL3 en funcién de la frecuencia de disefio ideal f,, cuando
el margen de fase ideal disefiado es de 40° y 60°. Se observa que al intentar realizar anchos
de banda elevados, el margen de fase real se degrada de forma muy similar en ambos
disefios. Este se aparta minimamente del caso ideal hasta aproximadamente f,=100 KHz -que
corresponde a f 70 KHz-, y a partir de aqui se degrada rapidamente.

Para el diseiio de tercer orden, la caida del margen de fase real puede compensarse
de forma similar al caso de segundo orden. La figura VIII-2 muestra las curvas de margen
de fase real constante, en el plano de disefio f,-MF, ideales. Para el caso ideal el margen de
fase mdximo realizable segin ec.IlI-18 es de 90°. Asfi, a cada f; el margen de fase real
asociado a MF_=90° es el mdximo margen de fase real realizable, y consiguientemente el
limite del ancho de banda realizable. Para evitar problemas de realizacién debido a la eleccién
de los componentes del filtro de lazo, se ha limitado el margen de fase ideal a 80°.

A partir de las curvas de margen de fase constante del PLL3 y PLL2 (figuras VIII-2,
VIII-3 y VIII-4), puede determinarse cudl es el maximo ancho de banda realizable para un
margen de fase real preestablecido. Si se eligen diseiios sobre una de estas lineas, al aumentar
la frecuencia de disefio f, el margen de fase real permanece constante y el ancho de banda
del filtro aumenta. En las figuras VIII-5 y VIII-6 se ha representado |H (Gw)| y |H,Gw)|
para distintos disefios de PLL2 y PLL3. Se ha variado f, manteniendo el margen de fase real
de 40° 6 60°. Se observa, efectivamente, que el ancho de banda aumenta para frecuencias de
disefio f, mayores. Sin embargo, a diferencia del caso ideal, a pesar de que el margen de fase
permanece constante, el ancho de banda creciente va asociado también a un ligero incremento
del sobreamortiguamiento. Cuando el valor de f; es elevado, al incrementar mds su valor se
observa una mejora muy reducida en la atenuacién de |H (w)| y |H,(jw)| -las curvas de los
diferentes disefios estdin muy poco espaciadas- mientras que el sobreimpulso crece muy
rdpidamente. Asi, podemos considerar que se obtiene una ancho de banda préximo al
mdximo, con un sobreamortiguamiento razonable, con los siguientes disefios:

PLL2 MF=40° f,=400 KHz £=0.75
PLL2 MF =60° f,.=200KHz  £&=1.0



Capitulo VIII. Optimizacién del ruido de fase en un PLO. 181

0 PLL2(-) Y PLL3(-): MARGEN DE FASE IDEAL DE DISEND 40 Y 60
(a8 : o ; A I
(a4 60 .
2
4]
2 4
Z
S 30
& )
<
= 20F
10+
b T JE T
FRECUENCIA DE DISENO fo [Hz]

Figura VIII-1 Margen de fase real para el PLL de segundo y tercer orden, en funcién de los pardimetros de
disefio f) y MF .
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Figura VIII-2 Lineas de margen de fase real constante en el plano de disefio f, MF,. Disefio de tercer orden
-PLL3- cont componentes no ideales.
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Figura VIII-3 PLL2: Lineas de margen de fase constante en el plano de disefio f.,€. Realizacién con
MF=60° y minima sensibilidad a la variacién de pardmetros A.
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Figura VIII4: PLL2: Lineas de margen de fase constante en el plano de disefio f.,€. Realizacion con
MF=40° y minima sensibilidad a la variacién de pardmetros B.
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PLL3 MF=40°  f,=450 KHz MF,=56"°
PLL3 MF=60°  f,=400 KHz MF,=75°

En la figura VIII-7 se comparan los disefios anteriores -en los cuales se ha maximizado
el ancho de banda realizable para un margen de fase preestablecido-. Para el margen de fase
de 60° el comportamiento de ambos disefios es muy similar, especialmente en la zona de
transicidn. Para frecuencias offset reducidas, H,(s) es unos 5 dB mejor en PLL2 que en
PLL3, lo cual también ocurre en el caso ideal. Sin embargo para el caso de margen de fase
40° PLL2 permite anchos de banda superiores a PLL3, con 10 dB de mejora para H,(s).
Ademads, hay que hacer resaltar que la ventaja que se cita tipicamente del PLL ideal de orden
3 es la mejor atenuaciéon de H (s) para frecuencias offset elevadas. En el caso real, sin
embargo, los efectos de alta frecuencia en H (s) -que se observan alrededor de 3 MHz- hacen
que ambos diseiios presenten curvas de atenuacién muy similares.

La figura VIII-8 compara el disefio dptimo -en cuanto a ancho de banda médximo- del
PLL2, con el que corresponderia al mismo margen de fase si el disefio se realizara para
minima sensibilidad a la variacién de los pardmetros del PLL (figura VIII-3). Como las
propiedades de atenuacion de ambos disefios son muy similares, se elige la realizacion que
minimiza la sensibilidad a la variacién de pardmetros. Asi, para la validacién prictica del
método de diseno propuesto, los prototipos de PLO elegidos son

PLL2 MF=40°  f =325 KHz £=0.6
PLL2 MF=60°  f =160 KHz £=0.9
PLL3 MF=60°  f =400 KHz MF,=75°

En la misma figura VIII-8 se muestra el médulo y la fase reales de la ganancia en lazo
abierto de los tres diseiios propuestos. Se comprueba, que el margen de fase realizado es,
efectivamente de 40° y 60°.

En Ja figura VIII-9 observamos una concordancia muy buena entre la prediccion
tedrica de la funcién de transferencia en lazo cerrado H(s) de los tres disefios propuestos, y
~ la medida de dicha funcion. Nétese que la curva PLL2 MF=40° es la que presenta mayor
sobreamortiguamiento, mientras que para MF=60° el disefio de orden 2 presenta mayor
atenuacion de la referencia que el de orden 3.

La figura VIII-10 compara la prediccién tedrica de H (s) para los tres disefios
propuestos. Obsérvese que el disefio con menor margen de fase es el que permite una mayor
atenuacion” del ruido del VCO para frecuencias offset bajas, a costa de un mayor
sobreamortiguamiento en la zona de transicion. Aunque H(s) no se puede medir, la medida



Capitulo VIII. Optimizacién del ruido de fase en un PLO.

184

(zH) VIONINDTY:
Ol o.o~

sOL

T TrYy——r— T

i
ER N
1

At N PSS S S

f

YTy

i N

n

YA

-4oz-

. Wﬁl

(zH) VIONINDTUA

OJA T4d OQINY T3d NOIDVNNILLY ‘09 SV 34 NI

DUV

€T1d

PETEE A

A

PR

N

HSNOJSTY FANLINOVIA FSION 0DA dOOT daSOT10 ‘T11d

(ap) KshHi

]

(@p)z

(zHD) VIONTNOT U

i
i
|

i
i
Ly
|

i

e —— o/ S 01 A,

<0l

10t

-10T

1
'
h

|-
S TR B

' . i ! : '
[ :

Pyt b

. i i ] N

O R - A A Ad i )

40¢

PR n

VIONIUIITA VT 3d OdINY T3 NODVANILY:09

(zH) YIONINOTYA

.

* ! oy
ASVd A NADUVIW:ETId

o ——

S U

|
)
!
I
i
'
I
1
i

[
Adodod 4 4 i A

-10¢

Lt a

VIDONTUZSSY VT 30 OdINY Tdd NOIDVNANELY

! + oy
09 dSVd 3d NIDYVWITId

(ap) KmWuy |

(ap) Kw1H |

Figura VIII-5 PLL2 y PLL3: comparacién de la funcién de transferencia real para la referencia y el VCO

para varias realizaciones con margen de fase 60°,



185

Capitulo VIII. Optimizacién del ruido de fase en un PLO.

(z11) VIONTNDTUA

. :

PP I

; //.7 ! A I
1 "y i PUTES S

(z1) vIONaNOIUA
501

Op=(1ea1) 4N ISNOJSTY "DVIN 0DA dOOT AASOTIETId

ML S et ma
P

" =% PR . Add s a 4

2

op=(1e33) 1N FASNOISTY DVIN ODA dOOT AASOTDT

T1d

(gp) Kw»H |

CONGIE

(zH) VIONTNDTUA

"

R

m
|
|

. i

FUTET U B

P "

N " i

0p=([e21)IN :ASNOJSTY "DV SONTUIITY d

(zH) VIONENDTUA

001 Q3

SOTO¥TId

o¢-

A aa 4

Ata gy i

—

or=(IzandW *ISNOJSTY BONTUTIAY 0DA dOOT QZSOTDTTd

oy

(gp) N1y |

(gp) K™LH I

Figura VIII-6 PLL2 y PLL3: comparacién de la funcién de transferencia real para la referencia y el VCO

para varias realizaciones con margen de fase 40°.



Capitulo VIII. Optimizacién del ruido de fase en un PLO.

186

- VIONZNOTUL

- :
n Y a4 L FOVETI T S Y

-3ap pp=(1ea1)IN  SOWILAO SONZSIQ €114 £ 7T1d

VIONINDTYL

bbbk Lo s A S 4 a ‘

I
o

3ap p9=(jea1)JN SOWILLIO SON3SIA €11d £ TT1d

(ap) KWrHI

(ap) WWH |

VIONZNDTUI

h
;
{
_,
i
]
i
i
_

!
I
!

it ol daa e L

A

82p op=(1e21).5N  SOWILLJO SONZSIA €T1d £ T11d
VIONANOTU

501

or

a1

83p 09=(1ea1)4N SOWILIO SONASIA :cT1d £ 7174

114

(gp) KweH|

(ap) WhH |

Figura VIII-7 PLL2 y PLL3: comparacidn de los disefios Sptimos -en ¢l sentido de méximo ancho de banda

realizable para un margen de fase preestablecido-



187

Capitulo VIII. Optimizacién del ruido de fase en un PLO.

- [zH] vIONTENOTL

{z

501

H] VIONZNOI U
s01

2

~0LT-

o9t-
ost-
op1-
o¢t-

ozl

- 401t

(=) 09=dW €TId (=) 09=dW ZT1d (=) Op=aIW TT1d
[zH] vIONTNDOTud

06*

P FETUT T T

Aia At

C-)09=dW €13d (=) 09=dW ZTd (=) Op=aW TTd

oy

{59p] oLY¥3IAVY OZV1 NI VIONVNYD ISV

{gp] OL¥AIGY OZVT NI VIONVNVYD

S R U S S H

"

1

(A

2,

PRSP

"XV VANVE OHONV (=) avartgisNas VIAINIA () op=dW TT1d
[zH] VION3NOT UL

501

s01

4

Y

T T TTTY

T

102

ot

XV VANVE OHONV (-

) QvargIsNas VNl

NI (=) :09=d T71d

114

[ n |

(W |

{way |

{wWrH )

sensibilidad a la

3

ho de banda y minima
seleccionados.

senos

s

fi0s para maximo anc

Figura VIII-8 PLL2: comparacién de los dise

tros. Determinacién de f, y MF de los di

de los pardme

variacion



188 Capitulo VIII. Optimizacién del ruido de fase en un PLO.

-de las curvas de ruido para los tres casos permite validar la prediccién. Para frecuencias
offset muy bajas o muy altas domina el ruido de la referencia y del VCO respectivamente,
mientras que en la zona de transicién se notan claramente los efectos del filtrado.

En la figura VIII-11 se compara el diseiio menos ruidoso -PLL2 con MF=40°-a la
prediccidn tedrica. Esta se ha realizado utilizando la curva del VCO de 2.4 GHz medida, la
prediccién del ruido de fase de la referencia y las curvas H(s) y H,(s) disefiadas. La
concordancia entre la medida (c) y la prediccion (b) es notable. En la zona correspondiente
al ruido del VCO atenuado el ruido medido es ligeramente superior al predicho, debido a que
el ancho de banda realizado también es ligeramente inferior a la prediccién. Esto se observa
también en la figura VIII-9. En el extremo superior de la banda, correspondiente al ruido del
VCO, también se nota una ligera discrepancia entre las curvas, que se analizard en el apartado
siguiente.

Finalmente, la curva (a) representa el ruido que se predeciria si se considerara que el
VCO y la referencia son los Unicos elementos ruidosos del sistema. Se comprueba, por tanto,
que la zona plana de la curva de ruido medida -aproximadamente entre 1 KHz y 10 KHz-
corresponde al ruido residual del divisor de frecuencia, tal como se predijo en el capitulo
anterior. El resultado principal que podemos extraer de los disefios descritos en este apartado
es la validacién del método de disefio propuesto para tratar las no idealidades de los
subsistemas que componen un PLO de microondas. Este método permite realizar un disefio
controlado del PLO, y determinar cudl es el minimo ruido obtenible a partir de un conjunto
de subsistemas determinado. Se ha puesto de manifiesto también la necesidad de estudiar las
propiedades de filtrado de las distintas realizaciones del PLL. Para el ejemplo expuesto, se
observa que el maximo ancho de banda realizable es inferior al que seria ideal para obtener
el mdximo rendimiento del ruido del VCO y de la referencia. El siguiente paso consistird en
determinar qué componente o componentes deben ser substituidos para mejorar el ruido del
PLO.

VII.2 Identificaciéon y mejora de los componentes
criticos.

En el apartado anterior se ha realizado un disefio del PLO24 que garantiza un margen
de fase real de 40°, el minimo recomendable para asegurar la estabilidad del lazo. Asi, se han
obtenido las mejores prestaciones asequibles con la configuracién y los componentes
preestablecidos. Sin embargo, se observa que no se aprovechan totalmente las propiedades
de pureza espectral del VCO y de la referencia, pues el ancho de banda realizado es
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seleccionados. Se observa un ligero desplazamiento hacia frecuencias offset reducidas.
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RUIDO DE FASE DEL PLO DE 2.4 GHz MEDIDA Y CURVAS TEORICAS
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Figura VIII-11 Ruido del PLL2 MF=40. (c) curva medida, (b) curva simulada a partir del ruido del VCO
medido, y la referencia equivalente simulada. (a) simulacién sin considerar el ruido de los subsistemas.

ligeramente inferior al que se requiere para minimo ruido. Ademds, se observa que los
componentes del lazo introducen ruido dominante en algiin rango de frecuencias offset -los
divisores de frecuencia alrededor de 10 KHz-. El estudio anterior ha permitido, no obstante,
identificar los componentes criticos, asi como indicar las posibles vias de solucién.

'VIII.2.1 Limitaciones del ancho de banda del PLL

El amplificador operacional utilizado, el LF356, cuyo producto ganancia ancho de
banda es GBW=4.5 MHz, es el principal responsable en la limitacién del ancho de banda
realizable para el PLO24. La figura VIII-1 proporciona una regla aproximada para el uso de
amplificadores operacionales en filtros de lazo: si se quiere realizar los disefios sin tener en
cuenta la limitacién de banda del operacional, el ancho de banda médximo para el PLL debe
ser del orden de GBW/100 -unos 50 KHz en este caso-. Utilizando el método de las lineas
de margen de fase constante, es posible la realizacién de anchos de banda estables del orden
de GBW/10 -unos 500 KHz-. El disefio del PLO24 puede mejorarse utilizando cualquiera de
los amplificadores operacionales referenciados en IV.3.1, cuyo GBW es superior a 50 MHz,
y que ya permiten anchos de banda cercanos a 1 MHz.
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Hay que resaltar que utilizar operacionales al limite de su posibilidades de ancho de
banda tiene la ventaja de permitir filtrados mejores de la referencia para frecuencias offset
elevadas, tal y como se observa claramente las figuras VIII-5 a VIII-7.

VIII.2.2 Limitaciones de la referencia equivalente

La figura VII-10 muestra que la gran pureza espectral de la referencia a cristal de
100 MHz se aprovecha unicamente para frecuencias offset inferiores a 1 KHz. A una
frecuencia mayor, el ruido de fase dominante corresponde al ruido de los divisores ECL.
Dado que este tipo de divisores es el iinico utilizable por encima de 100 MHz, y que el ruido
residual de los mismos (-145 dBc/Hz) es inherente a la tecnologia, y por tanto es de esperar
pocas variaciones de unos modelos a otros, el limite de -118 dBc/Hz a 2.4 GHz es
infranqueable. La unica alternativa es la de cambiar la topologia del PLO.

La ecuacién IV-4 muestra que el ruido de los divisores en el lazo de realimentacion
se compara directamente con el ruido de la referencia, y por tanto tampoco se puede actuar
sobre la constante del detector. Fijémonos que si el ruido de la referencia equivalente hubiera
provenido del filtro de lazo, éste es optimizable facilmente, tal y como se ha visto en las
figuras IV-12 y IV-13. Ademds, el ruido del filtro de lazo viene amplificado por la inversa
de la constante del detector de fase, y aumentando ésta, se reduce el ruido en la proporcién
correspondiente.

VIII.2.3 Limitaciones del VCO

La figura IV-6 muestra las prestaciones aproximadas que se pueden esperar de un
VCO de 2.4 GHz realizado con transistor bipolar y sin resonador dieléctrico. Si observamos
la curva de ruido del VCO utilizado en el ejemplo del PLO24, veremos que tiene unas
prestaciones relativamente pobres. En la figura VII-10 se observa que la curva del VCO
intersecta a la curva de la referencia equivalente para f,=1,2 MHz. Este deberia ser el ancho
de banda del PLL para minimizar el ruido de fase del PLO, pero es irrealizable debido a las
limitaciones del amplificador operacional. Sin embargo, si se utilizara otro VCO, con una
mejora de 10 dB o 20 dB con respecto al VCO disponible, la frecuencia de corte f, se reduce
drdsticamente, llegdndose a anchos de banda que ya son realizables. Aunque utilizar un AO
con un ancho de banda mayor es una solucién mucho mds sencilla, si se optimiza el VCO,
la reduccién del ruido de fase del PLO24 serd mucho mayor.
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Disefiar un VCO cuyo ruido de fase esté cercano al estado del arte actual excede de
los objetivos de la presente tesis. No obstante, seguidamente se compara el ruido de fase de
varias configuraciones de un VCO a 2.4 GHz, realizadas con el mismo transistor a partir de
un prototipo disponible en el laboratorio. Ello nos permitird poner de manifiesto la
importancia de la medida del ruido de fase de un VCO para seleccionar el prototipo
adecuado. El ruido de fase depende enormemente del tipo de disefio y se puede obtener una
mejora sustancial con ligeras modificaciones sobre un disefio dado. Las configuraciones
estudiadas son:

DISENO A: SALIDA POR BASE Vg =-12 V I;=35 mA
DISENO B: SALIDA POR BASE V;=-15 V I;=35 mA
DISENO C: SALIDA POR EMISOR V;=-12 V I;=35 mA
DISENO D: SALIDA POR EMISOR V=-15 V I;=35 mA

La configuracién A es la del prototipo inicial, que utiliza un transistor bipolar en
colector comiin (HXTR4104 de HP). Los disefos se diferencian en el acoplo a la carga y en
la tension de polarizacién de emisor. El control de la frecuencia de oscilacion se realiza por
medio de la tensién de base. La tensién nominal de emisor es de -15 V; sin embargo, debido
a que la tensidén negativa que puede suministrar el amplificador operacional estd limitada, Vg
se ha reducido a -12 V en los dos casos (la tension de control realmente es Vg, pero debe ser
proxima a V). La frecuencia y potencia de oscilacién practicamente no varian con este
cambio. Sin embargo la figura VIII-12 muestra que los efectos sobre el ruido de fase son
drdsticos. Aunque los disefios B y D son los que proporcionarian menor ruido de fase, no
pueden ser utilizados debido a la limitacién de tensién mdxima negativa impuesta por el
sistema. El disefio C presenta una mejora superior a 10 dB en la zona de interés con respecto
al disefio A (prototipo inicial). Utilizando el disefio C, la frecuencia de corte de la curva de
ruido del VCO con la referencia equivalente se produce alrededor de 400 KHz, que ya
permite el disefio de un filtro de lazo estable con ancho de banda suficiente.

Para determinar el disefio correcto del filtro de lazo, es conveniente calcular por
separado el ruido de la referencia y el VCO equivalentes a la salida del PLO. La figura
VIII-13 muestra dos realizaciones tomadas sobre la linea de MF=40° del PLL de segundo
orden. La grdfica superior, por ejemplo, muestra un disefio en que el ruido del VCO es
dominante pricticamente en toda la zona de transicion, y por tanto el ancho de banda
realizado es insuficiente. En el disefio representado en la curva inferior de la figura VIII-13,
la contribucién del VCO y de la referencia se reparten aproximadamente por igual en la zona
de transicién. Un ancho de banda mayor, llevaria a que el ruido de la referencia fuera
dominante en esta zona.
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Figura VIII-12 Ruido de fase de varios prototipos de VCO a 2.4 GHz realizados con el transistor bipolar
en colector comiin HXTR4104,

En la figura VIII-14 se muestra la medida del nuevo PLO de 2.4 GHz (que utiliza el
prototipo de VCO optimizado C), donde se observa la clara mejora respecto del mejor disefio
realizado con el primer prototipo de VCO (disefio A). Obsérvese que ambas curvas solamente
se diferencian en la zona de transicién, donde el exceso de ruido del nuevo disefio ya tiene
un valor aceptable de aproximadamente 10 dB. Sin embargo, para frecuencias offset elevadas,
donde el ruido dominante corresponde al VCO, las curvas deberian diferenciarse
apreciableménte (segun -fig. VIII-12). Ademds, aparece un exceso de ruido alrededor de
3 MHz que hasta el momento no puede ser justificado.

Las incongruencias citadas anteriormente han sugerido la repeticién de la medida del
VCO de 2.4 GHz, pero utilizando Ia tensién de control suministrada por el propio filtro de
lazo. Esto equivale a medir directamente S,4(f). Logicamente, el filtro de lazo se utiliza sélo
a modo de fuente de alimentacidn: punto X e Y en cortocircuito y control del VCO a través
de V_ (fig. VI-2). La figura VIII-15 muestra claramente que el filtro de lazo introduce ruido
en el VCO para frecuencias offset elevadas, en contra de la suposicién inicial de que esta
contribucién era despreciable. En el apartado IV.2.1. se calcul el ruido de tensién a la salida
del filtro de lazo utilizado, aproximadamente 30 nV/YHz. Con K, =40 MHz/V, af_=1 MHz
el ruido de fase equivalente es de -120 dBc/Hz. En la figura VIII-16 se simula el ruido
equivalente del VCO, con un ruido en el acceso de control algo mayor -60 nVN Hz- y
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CONTRIBUCION DE LA REFERENCIA Y EL VCO AL RUIDO DEL PLO
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Figura VIII-13 PLO24 con MF=40°. Simular el ruido de la referencia equivalente y del VCO a la salida
del PLO, permite elegir el par f,-MF  (fig.VIII-4) que minimiza el ruido.
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PLO24: VCO DE 2.4 GHz: PRIMER PROTOTIPO Y OPTIMIZADO
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Figura VIII-14: Comparacién del PLO de 2.4 GHz realizado con el VCO optimizado (disefio C, fig. VIII-12)
y el prototipo anterior (fig. VIII-11).
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utilizando la funcién de transferencia real K (s). Ahora, la simulacidn se ajusta muy bien a
la curva de ruido del VCO medida, observandose perfectamente el efecto del ancho de banda
del amplificador operacional, que a partir de aproximadamente 3 MHz introduce una gran
atenuacién al ruido del filtro de lazo.

El exceso de ruido medido, con respecto a la simulacién del apartado IV.2.1, puede
ser debido a que el amplificador operacional estd proporcionando una tensién negativa muy
elevada, casi en el limite especificado para el mismo. De cualquier modo, se ha vuelto a
poner de manifiesto la absoluta necesidad de monitorizar el ruido de cualquier disefio de un
PLO para detectar posibles fuentes de ruido insospechadas. En el caso del filtro de lazo, los
circuitos de control son fuentes potenciales de ruido -transistores en saturacién, diodos
limitadores, etc..- que deben tenerse en cuenta en el disefo.

Finalmente, la figura VII1-17 muestra la comparacién entre la curva de ruido del PLO
de 2.4 GHz medida y la curva de ruido simulada. La prediccién ha utilizado las funciones
de transferencia de orden superior de los subsistemas y las curvas de ruido de la referencia
y el VCO equivalentes. Se observa que la concordancia de resultados es excelente en todo el
margen de medida, validando el método de disefio propuesto.
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PLO24: SIMULACION DEL RUIDO DEL VCO EQUIVALENTE Svq(fm)
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Figura VIII-15: Medida del VCO optimizado, utilizando como tensién de control una fuente de alimentacién

o el propio filtro de lazo -en circuito abierto a su entrada-.
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Figura VIII-16: Simulacién del ruido del VCO equivalente: ruido equivalente a la salida del filtro de lazo

de 60 nVA Hz y K (s) el medido.
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PLO DE 2.4 GHz: MEDIDA Y SIMULACION DEL RUIDO DE FASE
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Figura VIII-17: Comparacién del ruido del PLO (medida de la figura VII-14) con el ruido simulado. La
simulacién utiliza el ruido del VCO equivalente (fig. VIII-15) y el disefio de la figura VIII-13.

VII.3 Cambios en la topologia del PLO de 2.4 GHz.

EL método de disefio propuesto en los apartados anteriores permite obtener el mdximo
provecho de un conjunto de componentes dado. Ademds, también permite identificar los
subsistemas que limitan las prestaciones del oscilador sintetizado. Una vez identificados los
componentes criticos, la reduccién del ruido de fase puede ser relativamente sencilla -por
ejemplo, cuando el VCO o el filtro de lazo son injustificadamente ruidosos-, o por el
contrario ser dificilmente realizable -cuando los componentes ya tienen unas prestaciones
cercanas al estado actual de la tecnologia -la referencia a cristal, o los divisores de
frecuencia-. En este tltimo caso, la reduccién del ruido de fase del PLO requiere realizar un
cambio en la configuracién del sistema.

El ruido de los divisores ECL constituye la principal limitacién del prototipo
estudiado. Este ruido se ve amplificado a la salida del sistema por el factor de multiplicacién
del PLL (N=24). La figura VIII-18 muestra dos topologias alternativas para el PLO de
2.4 GHz. En el primer caso, se evita la utilizacién de divisores efectuando la deteccién de
fase a la frecuencia del VCO. La sefal de referencia se multiplica en el factor deseado
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Figura VIII-18: Topologias alternativas para el PLO24: realizacién con multiplicadores -detectores de fase
muestreados- y sin divisores (diagrama superior); y solucién mixta (diagrama inferior).

utilizando un multiplicador de sefial o un detector de fase arménico. La otra posibilidad
utiliza una solucién mixta, con divisores y multiplicadores.

La figura VIII-19 muestra el ruido de fase que se predice para las tres
configuraciones. Desde el punto de vista del ruido de fase, la configuraciéon con
multiplicadores de frecuencia es la mejor solucién porque evita el uso de divisores. Estos son
muy ruidosos y ademds su ruido se ve afectado por el factor de multiplicacién del PLL. En
el capitulo IV ya se vio que el ruido aiiadido por un multiplicador de frecuencia es muy
inferior al de un divisor, especialmente en la zona de interés, a frecuencias relativamente
alejadas de la portadora. Sin embargo, dicho configuracién todavia es una opcién que
presenta problemas tecnoldgicos derivados de la realizacién de multiplicadores eficientes -que
permitan constantes elevadas del detector de fase- y a la necesidad de utilizar amplificadores
de potencia. Existe ademds el problema del filtrado del de los arménicos de la referencia, que
es tanto mds grave cuanto mayor es el factor de multiplicacién (en este ejemplo, los
armonicos estdn separados 100 MHz de la sefial util de 2.4 GHz).

La configuracion mixta, aunque con un ruido de fase ligeramente superior al anterior,
tiene la ventaja de que actualmente presenta menores problemas tecnoldgicos. Se basa en el
hecho de que el ruido a la salida de los divisores ECL es bastante independiente de la
frecuencia de operacién de éstos (cap VI). Si previamente al detector de fase se utiliza un
multiplicador de frecuencia, el factor de division necesario se reducird en la misma magnitud,
asf como el factor de multiplicacién del ruido de éste. En este ejemplo, un factor de
multiplicaciéon de 4 es fdcilmente realizable y no producird problemas de filtrado de
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RUIDO DE FASE DE DIVERSAS CONFIGURACIONES DEL PLO DE 2.4 GHz
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Figura V];[I-IQ: Curva de ruido medida del PLO realizado con divisores (a), simulacién del PLO mixto (b);
y simulacién del PLO realizado con multiplicadores de frecuencia (c).

armonicos (éstos estdn separados 100 MHz de la sefial util de 400 MHz), y la mejora del
ruido de Ia referencia equivalente serd de unos 12 dB.



Capitulo IX

Otros métodos de reduccion
del ruido

IX.1 PLOs con detectores de fase armonicos

En los capitulos anteriores se ha puesto de manifiesto el principal inconveniente de
realizar un PLO con una cadena divisora. Al realizar la deteccién de fase a la frecuencia de
la referencia el ruido generado por el detector, por el filtro de lazo y por los divisores es
amplificado por el efecto multiplicador del PLL. En este apartado se describe el diseio de
un oscilador sintetizado que realiza la deteccién de fase a la frecuencia del VCO. Para ello,
la sefial de referencia debe ser trasladada a la frecuencia de microondas mediante el uso de
un multiplicador de alto indice. También se puede efectuar una deteccién arménica (o
deteccién por muestreo, en el dominio temporal), consistente en efectuar un batido entre la
sefial de microondas y el arménico mds préximo de la sefial de referencia. En este tipo de
PLOs la principal dificultad reside en el disefio de un multiplicador con la suficiente eficiencia
para que la constante del detector sea ttil.

IX.1.1 Multiplicadores con diodos SRD

El diodo SRD -step recovery diode- tiene una estructura muy similar a la del diodo
PIN (fig.IX-1) y, de forma aproximada, su funcionamiento puede describirse a partir del
comportamiento de éste. Consta de dos zonas fuertemente dopadas P* y N* separadas por
una zona intrinseca I, o con bajo dopado N. En polarizacién inversa, la z.c.e -zona de carga
espacial- existente a ambos lados de la zona I crece rdpidamente, creando un campo eléctrico
intenso que barre la zona intrinseca de portadores y la convierte en aislante. El diodo se halla
asi en un estado de alta impedancia, con una corriente despreciable y absorbiendo en bornes
la tensién del generador de polarizacién. En polarizacién directa, la z.c.e a ambos lados de
la zona I précticamente desaparece, permitiendo que un gran nimero de portadores invadan
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Figura IX-1 En polarizacién directa ¢ inversa el SRD se comporta de forma muy similar a la de un diodo
PIN. Ejemplo simplificado del SRD como rectificador de RF.

por difusién dicha zona intrinseca, que pasard a ser altamente conductora. En este caso el
diodo se halla en un estado de muy baja impedancia y la corriente por el mismo crece
rdpidamente. Si el circuito de polarizaci6n utiliza un resistencia limitadora, ésta absorberd
pricticamente la tensién del generador, y la tensién sobre el diodo serd muy reducida, de un
valor cercano a su potencial de contacto. En estado de equilibrio, la corriente suministrada
por el generador externo se utiliza para reponer la carga que desaparece por recombinacién
en la zona intrinseca. Esta corriente depende del tiempo de vida medio 7, de los portadores
y de la longitud de dicha zona.

Esta descripcién simplificada del funcionamiento de un SRD permite ilustrar su
funcionamiento en conmutacién. Asf, en el circuito de la figura IX-1, cuando el diodo estd
sometido al semiciclo positivo del generador, el diodo se halla en el estado de baja
impedancia y la tensién cae basicamente sobre la resistencia limitadora R,. Cuando se inicia
el ciclo negativo, el diodo no puede pasar inmediatamente a un estado de alta impedancia ya
que primero se debe vaciar la zona intrinseca de portadores. Asi, durante un cierto tiempo
-que dependerd de 7, y de la intensidad de los campos que barren la zona I- el diodo se
mantiene en un estado de baja impedancia. Su tensién en bornes seguird siendo reducida
debido al efecto limitador de R,. Cuando por fin la carga de la zona I desaparece, el SRD
se abre -pasa a un estado de alta impedancia- absorbiendo toda la tensién del generador.
Durante el intervalo de tiempo empleado en vaciar la zona I de portadores la tensién del
generador ha ido progresando hacia su tension de pico negativa. Asi, al producirse la
conmutacién se generard un flanco de tensién muy abrupto en bornes del diodo. Este es el
denominado efeeto "sharpener” que permite mejorar el tiempo de subida de una sefial, acosta
de un cierto retardo.
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tensién sobre el SRD- de gran generada por un SRD a partir de una referencia de 100 MHz,
intensidad y cortisima duracién. Por segun los trabajos de F.Rocadembosch [D8].

este motivo al SRD se le denomina

también generador de impulsos. La figura IX-2, extraida de los trabajos de F.Rocadembosch
[D8], muestra el espectro de sefial obtenido a partir de un SRD convenientemente polarizado
y bombeado con una sefial de 25 dBm a 100 MHz. Obsérvese que se obtiene una sefial cuyo
espectro se acerca a los 20 GHz, con componentes espectrales cada 100 MHz. Se obtiene una
eficiencia aceptable aproximadamente hasta el arménico 70 -7 GHz- con potencias superiores
a los -30 dBm, a partir del cual la eficiencia cae considerablemente, obteniéndose potencias
inferiores a los -40 dBm a partir del arménico 100 -10 GHz-.

IX.1.2 PLOs con multiplicadores

Una vez se ha conseguido generar un armonico de la senial de 100 MHz de frecuencia
elevada y suficiente potencia, puede utilizarse para sincronizar un VCO de microondas a
dicho arménico. En el diagrama de bloques de la figura IX-3, se muestra el esquema de un
PLL que sincroniza un VCO de 9.8 GHz al armdnico 98 de una sefial de gran pureza
espectral de 100 MHz. Como multiplicador se utiliza el chip MSP2-102-E50 de METELICS
[D9], que integra un SRD como multiplicador y un detector equilibrado con diodos Schottky.
El chip se ha montado en la configuracién de la figura IX-3 [A8], que permite optimizar su
eficiencia a partir de un circuito de polarizacién externa del SRD y de una eleccién adecuada
de la carga en continua de los diodos Schottky. En el trabajo de C.Pascual -fA8)[A11]
también se ha estudiado el efecto de la potencia de microondas y radiofrecuencia en la
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Figura IX-3 Diagrama de bloques de un PLO a 9.8 GHz sincronizado a un arménico de 100 MHz. Detalle
del detector de fase arménico usado, basado en el chip MSPD-1012-E50 de METELICS [D10][A8].

eficiencia del detector de fase arménico. La constante de deteccién K, se ha mostrado
particularmente dependiente de la potencia de la sefial de 100 MHz ya que pasa por maximos
y minimos al aumentar dicha potencia.

Para estudiar la viabilidad del chip de METELICS en el diseiio de un PLO de
microondas de bajo ruido, se ha disefiado un lazo con un ancho de banda de aproximadamente
100 KHz. El ancho de banda real, sin embargo, va ha ser muy variable pues ya se ha
comentado anteriormente que la constante del detector arménico puede sufrir grandes
variaciones. Las gréficas IX-4 y IX-5 muestran el ruido de fase del PLO para diversos
niveles de potencia de la sefial de referencia y con una potencia de 0 dBm de sefial de
microondas. Se observa que el ruido de la referencia equivalente -ruido del PLO dentro del
ancho de banda del PLL- es muy dependiente de la potencia de la sefial de 100 MHz. Las
variaciones de ruido de fase son del orden de 20 dB dentro del margen de potencias en el cual
ha sido posible el enganche (P,.;>17 dBm). En todos los casos, €l ruido de la referencia
equivalente se halla muy por encima del nivel de ruido de la referencia a cristal de 100 MHz
(trasladada a 9.8 GHz), poniendo de manifiesto la existencia de un factor limitador de las
prestaciones del multiplicador. También se observa que el aumento de potencia de la sefial
de 100 MHz no se corresponde directamente con una disminucién del ruido, sino que éste
pasa por mdximos y minimos, de forma similar al comportamiento de K. Asf, por ejemplo
el ruido de fase con P,;=23.7 dBm es 5 dB inferior al que se obtiene con P_=26.7 dBm.
Obsérvese en las grdficas que en un caso el ruido diminuye con la potencia de la referencia,
y en el otro caso el ruido aumenta. Este resultado estd en concordancia con los trabajos de
- F.Rocadembosch [D7][D8] y de C.Pascual [A8][A11] que han medido un comportamiento
similar para K,. Sin embargo, la variacién de K, por si sola no es suficiente para provocar
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Figura IX-4 Ruido de fase del PLO de 9.8 GHz realizado con el detector arménico MSPD-1012-E50 de
METELICS [D10]. Medidas para varias potencias de la sefial de 100 MHz [A8].
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Figura IX-5 La potencia de la sefial de 100 MHz afecta muy criticamente al ruido-del PLO de 9.8 GHz. Para
P_.¢=23.7 dBm se obtienen 5 dB menos de ruido que para P (=26.7 dBm.
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Figura IX-6 La polarizacién del SRD permite optimizar el ruido del PLO para cada potencia de la referencia.
Diferentes contribuciones al ruido de la referencia equivalente.

los cambios en el nivel de ruido que se han medido, del orden de 20 dB, y se debe pensar
en un fenémeno acoplado.

Se ha comprobado también, que para cada potencia de la seiial de referencia existe una
tensién de polarizacién del SRD que optimiza el ruido de fase. Asf, para P=28.7 dBm se
obtienen 5 dB de mejora. en el ruido con V ,=-1.448 V (fig.IX-6). Esta tensién de
polarizacién es muy critica y el ruido se aparta rdpidamente del minimo, empeorando
considerablemete incluso respecto del caso sin polarizar. El nivel de ruido también presenta
un comportamiento oscilatorio con respecto de la tensién de polarizacién. En la misma figura
IX-6 se han trazado las curvas correspondientes a la contribucién de ruido de cada
componente de la referencia equivalente. Los cdlculos se han realizado (de forma muy
aproximada) a partir del diagrama de bloques de la figura IX-7. Sélamente han tenido en
consideracidn el ruido aditivo (zona plana). El ruido de la referencia equivalente se calcula
a la entrada del detector de fase, del siguiente modo:

-Ruido de la referencia a cristal. El trazo inferior corresponde al ruido de la referencia

a cristal de 100 MHz trasladado a 9.8 GHz. Esto supone una amplificacién de M=98,
aproximadamente 40 dB.
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Figura IX-7 Diagrama de bloques de la referencia equivalente con las contribuciones de ruido mds
significativas. Se calcula como ruido equivalente a la entrada del detector de fase.

-Ruido del amplificador de potencia. Desde el punto de vista de la fase, un
amplificador se comporta con un bloque de ganancia unidad, con una fuente de ruido.
Si se considera tinicamente el ruido aditivo, para un amplificador con un factor de
ruido de 15 dB (se usa expresamente en el cdlculo un valor elevado) y una potencia
de la sefial de entrada de 0 dBm, el ruido de fase a 100 MHz es de -162 dBc/Hz, que
se convierten en -122 dBc/Hz a 9.8 GHz.

-Ruido del detector de fase. Este ruido englobard tanto el ruido del detector de fase
como del filtro de lazo, y puede estimarse segin

1 1| V.
ﬁa(fm)=584(f,,.)=5[?} con V2=V2+V2+V,? (IX-1)
d

Con V, el ruido del detector, Vp el ruido de las resistencias del filtro de lazo y Vo
el ruido de tension del amplificador operacional. Para calcular una cota superior del
ruido generado por el detector se toman unos valores sobredimensionados, tales como
K,=10 mV/rad y V_=30 nVWHz, resultando un contribucién de ruido de
-113 dBc/Hz, muy inferior a los -80 dBc/Hz que han llegado a medirse.



208 Capitulo 1X. Otros métodos de reduccién del ruido.

-Ruido del multiplicador. El ruido aditivo del multiplicador es dificil de estimar ya
que no se conoce ni el nivel del arménico 98 ni el ruido generado por el SRD. Sin
embargo, ya se ha visto que las contribuciones anteriores estin muy alejadas de los
niveles de ruido medidos para la referencia equivalente, por lo cual es de esperar que
el ruido del multiplicador sea el ruido dominante. Sin embargo, se puede procecer en
sentido contrario, estimando cudl debe ser el ruido del multiplicador para que la
referencia equivalente sea la medida. Asi, se puede tomar un nivel de batido de
-40 dBm (un valor elevado segin las medidas de la figura IX-2, efectuadas sobre un
SRD en unas condiciones similares). En este caso, para que el ruido de la referencia
equivalente sea del orden de -105 dBc/Hz, el ruido aditivo del SRD debe ser de -
142 dBm/Hz, lo cual parece razonable para un diodo sometido a corrientes elevadas
y en el que es de esperar un ruido de recombinacidn alto.

Asi, se ve que el nivel del arménico es determinante en el ruido de la referencia
equivalente. Aun en el hipotético caso de que el ruido del SRD variara poco con la potencia
de‘la senal de referencia, al variar el nivel del arménico cambiard también el ruido de fase
de la referencia equivalente. Como la constante de deteccién arménica también depende de
este nivel, ya se tiene el efecto de acoplo entre las dos magnitudes.

Si se consultan los trabajos citados en el capitulo IV que indicaban una aportacién
insignificante de los multiplicadores al ruido de un PLO, por ejemplo [C6], se observa que
trabaja con un nivel de arménico a 10 GHz del orden de -5 dBm, para potencias de la sefial
de referencia también de 25 dBm. La mayor eficiencia la consiguen utilizando un arménico
muy inferior, generado a partir de una sefial de referencia de 500 MHz -el orden del
arménico se reduce de este modo en un factor 5-. En este mismo trabajo se cita la
importancia de elegir una potencia de la sefial de referencia adecuada. Si es muy reducida la
referencia equivalente se ve degradada por la disminucién del nivel del batido, mientras que
si esta potencia es muy elevada el ruido del SRD aumenta rdpidamente a partir del punto en
el cual los picos del semiciclo negativo de la tensién de referencia llevan al diodo a la zona
de ruptura.

El margen de mejora del ruido del prototipo estudiado, entre 20 dB y 30 dB, se
realizaria mejorando la eficiencia del multiplicador -aumentando el efecto no lineal del SRD
y reduciendo el efecto de filtrado de alta frecuencia que efectiia el circuito-, utilizando una
referencia de mayor frecuencia para reducir el orden del arménico, o bien estudiando y
reduciendo el ruido generado por el SRD.
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IX.2 Lazos enganchados en frecuencia: FLL

Un lazo enganchado en frecuencia, -en inglés FLL o AFC, control automdtico de
frecuencia-, tiene su utilidad tradicional en aquellas aplicaciones que requieren la estabilidad
frecuencial de un oscilador, pero sin que sea necesario un sincronismo de fase, como por
ejemplo en un demodulador incoherente. Su principal ventaja sobre un oscilador sintetizado
o PLO es la de poder ser realizado de forma mucho mds sencilla, ya que no precisa de un
oscilador de referencia ni de costosas cadenas divisoras o multiplicadoras. No obstante, la
estabilidad frecuencial que se obtiene de un FLO es muy inferior a la que presenta un
oscilador sintetizado, y su utilizacién en la generacién de sefiales de microondas se reduce a
aplicaciones muy concretas.

El diagrama (a) de la figura IX-8 muestra el esquema bdsico de un FLO, cuyo bloque
principal es el discriminador de frecuencias. En el capitulo V de este trabajo ya se describia
el funcionamiento del mismo, en relacién con sus aplicaciones en la medida de ruido de fase.
Idealmente, el discriminador, es un dispositivo que proporciona una sefial proporcional a la
diferencia de frecuencias entre la sefial presente a su entrada y la frecuencia de disefio del
mismo. Si la sefial de salida del discriminador, llamada de error de frecuencia, se inyecta
convenientemente filtrada al acceso de control del VCO, se conseguird que éste oscile a la
frecuencia de disefio del discriminador -condicién de error nulo-. Asi, es el cruce por cero
del discriminador el que establece tanto la frecuencia de oscilacién del VCO, como la
estabilidad frecuencial de la misma.

En la figura IX-8 -diagrama (b)- se presenta una aplicacidn interesante de los
osciladores enganchados en frecuencia. En un demodulador coherente de sefiales de muy alta
frecuencia, dada la sencillez de realizacién de un FLO, puede utilizarse como conversor a
frecuencia intermedia para que la sincronizacién en fase se realice a dicha frecuencia de
forma menos costosa. Cuando la diferencia entre la sefial de RF y la FI es muy elevada, el
FLO es necesario para que las derivas de la primera frecuencia intermedia no sobrepasen el
margen de seguimiento del PLO.

El estudio del ruido de fase en un FLO es necesario, pues puede ocurrir que el ruido
de éste sea superior incluso al del VCO en oscilacién libre. En la aplicacién descrita en el
pdrrafo anterior, el ruido del FLO es critico, ya que establece el ruido de fase residual del
conversor a FI, limitando la sensibilidad del receptor. El andlisis del ruido de fase en un FLL
puede realizarse de forma muy similar al caso los lazos PLL, tal y como se realizard en el
siguiente apartado. Mds adelante, se expondrd una técnica de reduccién del ruido de fase
basada en la utilizacién de un doble lazo PLL-FLL. -
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Figura IX-8 Diagrama de bloques de un oscilador estabilizado con un lazo FLL y aplicacién a la
demodulador coherente de sefiales de muy alta frecuencia.

IX.2.1 Estudio lineal del FLL.

La figura IX-9 muestra el modelo lineal de un FLO, junto a las contribuciones de
ruido més significativas. Estas son: el ruido equivalente del VCO 8y, y el ruido equivalente
del discriminador 6y,,. El término "equivalente" tiene el mismo significado que en el estudio
de los PLOs; es decir, el ruido del VCO englobard las contribuciones de ruido en su acceso
de control, mientras que el ruido del discriminador dard cuenta también del ruido en el filtro
de lazo. El modelo lineal de los subsistemas, como es habitual, se realiza a partir de las
frecuencias offset. En este caso se definen como f =f-f, donde f es la frecuencia de
oscilacién del VCO y f, la frecuencia de disefio del discriminador. La funcién de
transferencia lineal de éste con respecto a f, serd su propia constante de proporcionalidad kp,.
En cuanto a la fase, la funcién de transferencia del discriminador serd, obviamente, la de un

derivador ideal.

La funcién de transferencia para el ruido de fase del VCO y del discriminador, es,

respectivamente:

H(s)

) 8,(s) ) 1
0,(5) 1+KK,A(s)

(X-2)
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Figura IX-9 Modelo lineal de un FLL con las contribuciones de ruido mds importantes, y realizacién tipica
del filtro A(s).

0,(5) -1 K K, A(s)

3
8,() Kps 1+K,K,A(s) 3

H D(S) =

El filtro de lazo habitualmente utilizado es el de primer orden, con un tnico polo
(figura IX-9), que no presenta problemas de estabilidad y proporciona una respuesta al ruido
satisfactoria. En este caso, la funcién de transferencia del VCO puede reescribirse como

s+w,
s+(w,+K K, G)

H (s)= (IX-4)

Obsérvese, que para frecuencia elevadas el ruido del VCO no sufre atenuacién,
mientras que para frecuencias inferiores a wy la atenuacién es de

Yo Wo Yo

o = -5
w,*K K, G K K,G BW., %)

AR N

donde se ha definido el ancho de banda del FLL como

BW,,, =K K,G (IX-6)
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FLL: FUNCION DE TRANSFERENCIA PARA EL RUIDO DEL VCO
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Figura IX-10 Respuesta del lazo FLL al ruido del VCO. Con ganancias BWp, | /w, elevadas, se comporta
como un filtro paso alto, con una caida de 20 dB/dec en la banda atenuada.

ya que si interesa que el ruido del VCO esté muy atenuado, se deberdn elegir anchos de
banda elevados. Para frecuencias inferiores al ancho de banda, el ruido del VCO se halla
atenuado en 20 dB/dec, hasta el cero de baja frecuencia w,, que establece la atenuacién
méxima. La figura IX-10 muestra un ejemplo en el cual se ha elegido BWg =1 MHz y
wo=1 KHz, obteniéndose una atenuacién méxima de 60 dB.

Con el filtro A(s) de primer orden, la respuesta del lazo FLL al ruido del
discriminador puede reescribirse como

-1 K K,G -1 KK,G
Kps s+(w,+K K, G) K5 s+K K,G

H D(S) =

que es la versién paso bajo de la funcién de transferencia del VCO, pero afectada por el
término 1/(Kps). Asf, para frecuencias mayores que el ancho de banda del FLL, el ruido del
discriminador se halla atenuado en 40 dB/dec, mientras que para frecuencias inferiores lo es
en 20 dB/dec. Sin embargo, dado que el factor K, es de valor muy reducido, el ruido del
discriminador estd fuertemente amplificado, lo cual establecerd la principal limitacién en el
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FLL: FUNCION DE TRANSFERENCIA PARA EL RUIDO DEL DISCRIMINADOR
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Figura IX-11 Respuesta def lazo FLL al ruido del discriminador. Para f =BWy, | éste se halla amplificado
en un factor 1/(2KpBWYp, 1), que para valores de Ky, reducidos, puede ser muy elevado.

disefio de un FLO. En la figura IX-11 se representa la respuesta del lazo FLL al ruido del
discriminador, para el mismo caso que en la figura IX-10 (BWy,, =1 MHz y w,=1 KHz).
Tomando un valor tipico de la constante del discriminador de K,=6-107 V/rads™ se
obtiene que a la frecuencia correspondiente al ancho de banda el ruido del discriminador ya
se halla amplificado en 25.46 dB.

En la figura IX-12 se simula la respuesta del FLL al ruido del VCO y del
discriminador, para un caso tipico. Se utiliza el VCO de 2.4 GHz correspondiente al disefio
(c) del apartado VIII.2.3 (fig. IX-12 curva (a)). La curva (d) de la figura IX-12 muestra el
ruido del VCO a la salida del lazo FLL, cuando se utiliza un ancho de banda de 1 MHz. La
curva (b) corresponde al ruido del discriminador a la salida del lazo, con e, =30 nV/VHz
y Kp=6-10° V/rads*. Obsérvese, que aunque se consigue cierta mejora respecto del VCO
en oscilacién libre, el ruido del discriminador es dominante en el rango de frecuencias de
interés. Reduciendo el factor e, /Ky, en un factor de 10 (por ejemplo con e, =15 nV/V Hz
y Kp=30-10" V/rads), se consigue una mejora de 20 dB en el ruido del discriminador
-curva (c)- y se aprovecha mejor la atenuacién del ruido del VCO por parte del lazo.

En-la figura IX-13 se repite la simulacién del pérrafo anterior, pero utilizando un
ancho de banda del FLL de 10 MHz. Obsérvese que el ruido del VCO estd mucho mds
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FLL: CONTRIBUCION DEL RUIDO DEL VCO Y DEL DISCRIMINADOR
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Figura IX-12 Respuesta un FLO al ruido. (a) ruido del VCO; (d) VCO a la salida ; (b) y (c) discriminador
con Kp, 6:10% V/rads? y e =30 y 15 nVA Hz.

FLL: CONTRIBUCION DEL RUIDO DEL VCO Y DEL DISCRIMINADOR
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Figura IX-13 Respuesta del FLO al ruido para BW=10 MHz. Al aumenta el ancho de banda se atenta el
ruido del VCO, pero no el del discriminador.
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atenuado -ahora a partir de frecuencias inferiores a 10 MHz- pero que el ruido del
discriminador -(b) y (c)- no se ve afectado en la banda de interés. Se concluye, por tanto, que
la reduccién del ruido del VCO, por medio de un lazo FLL estd fuertemente limitado por el
ruido y la constante del discriminador, pudiendo ser, incluso superior al ruido del VCO en
oscilacién libre.

En cuanto a la estabilidad de un FLO, la ganancia en lazo abierto, para el filtro de
lazo de primer orden puede escribirse como

K,K,G
Stw,

G,(5)=K, K, A(s)= (IX-8)

y la estabilidad estd garantizada con un margen de fase que siempre es superior a 90°.

Un FLO también puede disefiarse teniendo en cuenta la respuesta de orden superior
de los subsistemas, de forma similar a como se realiza en un PLO. Las principales no
idealidades estdn constituidas por el ancho de banda finito del amplificador operacional y del
acceso de modulacién del VCO. Sin embargo, al utilizar un filtro de lazo A(s), idealmente
de primer orden, dichos efectos pardsitos son menos criticos. En la figura IX-14 se muestra
la medida y la simulacién del ruido total de un FLO realizado con el VCO de 2.4 GHz. Los
datos de disefio son:

K, =23 MHzZ/V BW,; =1 MHz
Kp=5-10° V/rad s w,=500 Hz
VCO 2.4 GHz -disefio c-  e,=15 nVAHz

El discriminador de frecuencia utilizado se ha realizado mediante una linea de retardo
coaxial y un mezclador SRA-1 de MINICIRCUITS utilizado como detector de fase.
Obsérvese que se obtiene una substancial mejora del ruido con respecto al VCO en oscilacién
libre. El ruido del discriminador es dominante para frecuencias inferiores a 10 KHz, mientras
que el ruido del VCO lo es para frecuencias mayores, ligeramente atenuado entre 10 KHz y
1 MHz. En las proximidades de 2 MHz se observan claramente los efectos de limitacién en
banda del amplificador operacional utilizado. El principal inconveniente de este tipo de bucles
es la linea de retardo, que debe tener una considerable longitud (de 1m a 10 m) para obtener
una constante del detector suficientemente elevada. Ello hace también que este tipo de bucles
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RUIDO DE FASE DE UN VCO (a) Y DEL FLO (b)
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Figl'xm IX-14 Medida y simulacién del ruido de un FLO a 2.4 GHz. El discriminador de frecuencia se ha
realizado mediante una linea de retardo y un detector de fase SRA-1 de MINICIRCUITS.
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Figura IX-15 Discriminador de Foster-Seeley realizado en microstrip [A13]. Curva tensién frecuencia y ruido
del FLO de 2.4 GHz enganchado utilizando dicho discriminador.
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sean muy sensibles con la temperatura debido a la dilatacién de la linea.

El discriminador de frecuencia tambien puede realizarse mediante la utilizacién de un
resonador equilibrado tipo Foster-Seely [B8]. En este caso se utiliza la pendiente de la curva
de resonancia para efectuar la deteccién de frecuencia. En general estos discriminadores
tienen una constante de deteccién muy reducida debido a las pérdidas del circuito resonante,
ya que la utilizacién de factores de calidad elevados reducen el margen de sintonia. En la
figura IX-15 se muestra un discriminador de este tipo realizado en microstrip {A13]. Se
obtiene un margen de sintonia de unos 20 MHz, aunque ligeramente desplazados de la
frecuencia de disefio, 2.4 GHz. En la zona lineal se obtiene una constante de 4-10° V/Hz,
que estd en el limite de los valores aceptables. Obsérvese, ademds, que la constante depende
enormemente del punto de trabajo y que es necesario corregir el offset existente. No obstante
la curva de ruido medida mejora ligeramente el ruido del VCO de 2.4 GHz.

IX.2.2 Estudio del doble lazo PLL-FLL

Si nos fijamos en la grifica de la figura IX-14, vemos que el lazo FLL ha permitido
reducir el ruido del VCO en oscilacién libre. Si se quisiera utilizar dicho FLO como un
nuevo VCO menos ruidoso para realizar un PLO, para obtener el beneficio de la reduccién
del ruido del VCO por parte del FLL, el ruido de éste y la curva de ruido de la referencia
deben intersectar a una frecuencia mucho menor que el ancho de banda del FLL. Asi, el PLL
tendrd siempre un ancho de banda mucho menor que el FLL y su respuesta serd mucho mds
lenta, pudiéndose considerar efectivamente al FLO como un nuevo VCO menos ruidoso.

Aunque los anchos de banda del PLL y el FLL sean muy distintos, 16gicamente no
estdn desacoplados, sino que se influyen mutuamente. Para estudiar el comportamiento del
doble lazo PLL-FLL se deben estudiar conjuntamente. La figura IX-16 muestra el modelo
lineal del doble lazo, con las contribuciones de ruido mds significativas. La respuesta del
doble lazo al ruido de la referencia puede escribirse como

FOKK,
S
|, FOKK,

H(s)= 1X-9)

+K K, As)
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Figura IX-16 Modelo lineal del doble lazo PLL-FLL con las contribuciones de ruido mds significativas. F(s)
es el filtro de lazo del PLL de segundo orden, y A(s) del FLL de primer orden.

para el ruido del VCO la funcién de transferencia es

1
H(s)=
v F(s)K K -10)
1+ _ﬁ..z_ﬁ +K K A(s) (x
Ns
y en cuanto al ruido del discriminador
1 K K,s
H. (s)=
o) K,s .~ FKK, (IX-11)
1+————=+K K A(s)
Ns

Antes de estudiar la respuesta del PLL-FLL a las distintas fuentes de ruido, es
conveniente estudiar la estabilidad del mismo. Aunque por separado el PLL ideal de segundo
orden y el FLL ideal de primer orden son estables, ahora ambos lazos se estdn influyendo
mutuamente. Rompiendo los bucles por los lazos de realimentacién, se puede obtener
facilmente la ganancia en lazo abierto en los dos casos. El doble lazo serd estable si cada uno
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INFLUEN
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Figura IX-17 Influencia del FLL en la estabilidad del lazo PLL. PLL con w =1 §=0.7. Curvas (a)
BWg,; 1 =1000w,; (b) BWg, =100w, y (c) BWg, =10w,

de ellos lo es por separado. Asf, la ganancia en lazo abierto para el lazo FLL es

A T 0] @x-12)

mientras que para el lazo PLL es

KK, F(s)
Ns (IX-13)

O Tx K 46)

apL

Se comprueba que el PLL influye minimamente en la estabilidad del lazo FLL. Sin
embargo, la estabilidad del lazo PLL de segundo orden se ve seriamente afectada por la
respuesta del lazo FLL. La figura IX-17 muestra cémo varfa elamargen de fase del lazo PLL
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RESPUESTA DEL LAZO FLL-PLL AL RUIDO DE LA REFERENCIA

40 ¥ !?1171'7! :llf‘ll?? ‘"l ¥ ITI1|
30+
20}
)
) AR
é 10k i
T
- 0}
-]0-..
EEA
Ay 105 104 10° 106 10

FRECUENCIA [Hz]

Figura IX-18 Respuesta PLL-FLL a la referencia. (a) BWg,; =1 MHz, w
(b) con w, =100 KHz; y (c) respuesta al PLL solo con w, =100 KHz.
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Figurd4X:19 Respuesta PLL-FLL al VCO. (a) BWg, =1 MHz, w_=10 Hz, w,_ =25 KHz y £ =0.7; (b)
con w, =100 KHz; y (¢) respuesta al PLL solo con w_ =100 KHz.
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RESPUESTA DEL LAZO FLL-PLL AL RUIDO DEL DISCRIMINADOR
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Figura IX-20 Respuesta PLL-FLL al discriminador. (a) BWg =1 MHz, w =10 Hz, w =25 KHz y
£=0.7; (b) con w,=100 KHz; y (c) respuesta al PLL solo con w,=100 KHz.

de una realizacién de segundo orden con w,=1y £ =0.7 -que idealmente tendria un margen
de fase de 65°- en funcién de los pardmetros de disefio del lazo FLL. El eje horizontal
representa la posicién del polo de del filtro de lazo A(s), normalizado a la frecuencia natural
del PLL w,. Las curvas (a) (b) y (c) parametrizan el ancho de banda del FLL, también
normalizado a w,: BWg,; =1000w,, BW;, =100w, y BWy;; =10w, respectivamente. Se
observa que el margen de fase cae rdpidamente cuando el polo w, de A(s) se aproxima a la
frecuencia natural del PLL w,. Este efecto es tanto mayor cuanto menor es w, en relacién
al ancho de banda del FLL -curva (a)-. En consecuencia, se observa de las gréficas que si se
cumple que

w BWH_L
© ©

4 n

(IX-14)

el margen de fase se mantiene por encima de 50°, aumentando répidamente a medida que la
desigualdad se acentiia. Asf , manteniendo esta regla de disefio, que mds tarde se verd que no
€s restrictiva, es de esperar una realizacién robusta del doble lazo PLL-FLL.
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Una vez estudiada la estabilidad del doble lazo ya se puede representar su respuesta
a las diferentes fuentes de ruido. Las figuras IX-18 y IX-19 muestran la funcién de
transferencia del ruido de la referencia y del VCO respectivamente. El FLL estd disefiado con
un ancho de banda de BWg,; =1 MHz y w,=10 Hz; mientras que para el PLL se ha tomado
£=0.7 y w_ =25 KHz -curva (a)- y w,=100 KHz -curva (b)-. Se muestra también en trazo
discontinuo lo que serfa la respuesta de un tnico PLL con £=0.7 y w, =100 KHz -curva (c)-.
Se observa en ambos casos que la respuesta del doble lazo PLL-FLL se halla siempre por
debajo de la respuesta del PLL sélo. Ademds la mejora es tanto mayor como menor es el
ancho de banda del PLL en relacién con el del FLL -30 dB de mejora en el caso (a) y solo
20 dB en el caso (b). Falta considerar sin embargo la respuesta al ruido del discriminador.

La figura IX-20 presenta la respuesta del doble lazo al ruido de discriminador en los
mismos ejemplos (a) y (b) del caso anterior. La curva (c) muestra la funcién de transferencia
para el FLL solo. Obsérvese que en este caso, el ruido del discriminador se halla tanto méds
amplificado cuanto menor es el ancho de banda del PLL, en conflicto con la regla de disefo
para el ruido de la referencia y del VCO. Asi el ancho de banda del PLL deberd elegirse
como un compromiso entre ambas reglas de disefo.

Segiin lo expuesto anteriormente, el disefio del doble lazo PLL-FLL se realizard del
siguiente modo:

-Eleccién del mayor ancho de banda posible para el FLL, que estard limitado por el
amplificador operacional del filtro de lazo, A(s), y por la respuesta frecuencial del
VCO. De esta forma se conseguird atenuar el ruido del VCO al médximo.

-Eleccién del minimo w, posible, que vendrd limitado por la mdxima ganancia del
amplificador operacional. Sin embargo, como los anchos de banda necesarios para el
PLL suelen ser elevados, la regla de estabilidad expuesta anteriormente puede
cumplirse con facilidad.

-Eleccién del ancho de banda del PLL que iguala la contribucién del ruido del
discriminador y de la referencia a la salida del doble lazo.

Como ilustracién del método de disefio expuesto supongamos que se quiere realizar
un doble lazo con el VCO utilizado en la simulacién del apartado anterior y la referencia
equivalente utilizada en el capitulo VIII. Se elige BWg, , =10 MHz y w_ =100 Hz. Si se toma
un ancho de banda del PLL excesivamente reducido w,=100 KHz (fig.IX-21) el ruido del
discriminador (b) es dominante frente al ruido de la referencia. Temando w,=300 KHz la
contribucién de ambas fuentes de ruido son similares (fig.IX-22). En la figura IX-23 se
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Figura IX-21 Con w, 100 KHz el ruido del discriminador (b) domina sobre la referencia (a). BWg; ; =10
MHz, w,=100 Hz, £=0.7, Kp=30e-9 y ep,=5e-9.
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Figura IX-22 Con w, =250 KHz la contribucién de la referencia (a) y del discriminador (b) al ruido total
son similares. BW,, =10 MHz, w, =100 Hz, £=0.7, Kp=30e-9 y ep, =5e-9.
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Figura IX-23 El ruido del doble lazo (a) es inferior al ruido de la referencia (b) y del VCO (c) en la zona
de corte de éstas curvas, mejordndose el ruido de un PLL solo.

simula el ruido total a la salida del doble lazo PLL-FLL (a). Si observamos las curvas de
ruido de la referencia (b) y del VCO (c), vemos que con éste disefio se obtienen unos 20 dB
de mejora en la zona de transicién con respecto a un disefio que utilice un tnico lazo PLL.



226 Capitulo IX. Otros métodos de reduccién del ruido.




PARTE CUARTA

CONCLUSIONES



228




Capitulo X

Conclusiones y lineas futuras
de investigacion

X.1 Objetivos y resultados

El presente trabajo trata de modo general el problema de la pureza espectral en un
oscilador de microondas sintetizado con técnicas PLL, abreviadamente PLO. Se ha estudiado
exclusivamente la contaminacién frecuencial de origen aleatorio, utilizando para ello el
concepto de ruido de fase. En este sentido, los métodos de disefio propuestos estdn basados
en criterios de minimizacién del ruido de fase del oscilador sintetizado. Un problema derivado
del anterior, que también ha sido abordado, es la necesidad de disefiar lazos PLL de ancho
de banda elevado. Si se tiene en cuenta que el ruido de fase en un PLO se puede estudiar en
régimen de pequeiia sefial, la teorfa de sistemas lineales realimentados -bien conocida- permite
tratar adecuadamente el ruido de fase afiadido por cada subsistema del PLO. Asi, la principal
dificultad que se presenta en el disefio de un PLO de bajo ruido es fundamentalmente de tipo
tecnolégico, y cualquier estudio se deberd basar en la disponibilidad, prestaciones y
limitaciones de los componentes reales del PLO.

De un modo global, la principal aportacién de esta tesis ha consistido en establecer
una metodologia de disefio de un PLO que tenga en cuenta las principales no idealidades de
sus subsistemas, basicamente el ruido de fase aiiadido y su funcidén de transferencia real. La
metodologia de disefo propuesta se ha complementado estableciendo los métodos de medida
necesarios para caracterizar todos los componentes de un PLO -desde el punto de vista de
ruido y funcién de transferencia-, asi como para verificar experimentalmente los disefios
realizados. Finalmente, se han construido y evaluado diversos prototipos a fin de poder
validar las técnicas de disefio propuestas.

Para que la metodologia de disefio que se presenta sea completa -estudio de viabilidad,
estimacion de prestaciones, eleccion de dispositivos; eteecion de topologias, etc.-, se requiere



230 Capitulo X. Conclusiones y lineas futuras de investigacién

un conocimiento actualizado de los componentes que ofrece el mercado. Asi, teniendo en
cuenta que 1os subsistemas que integran un PLO han sufrido una evolucién muy répida en los
ultimos afios, la revisién tecnoldgica realizada en el capitulo IV constituye una tarea
imprescindible, previa a cualquier otra consideracién de disefio. Desde el punto de vista del
ruido de fase de los componentes, la préctica totalidad de los datos publicados en los afios 80
-incluidos los catdlogos y notas de aplicacién- se remiten a los trabajos realizados por
V.F.Kroupa [S1], W.P.Robins [S3],[B2] y U.L.Rohde [B1], de principios de la década. Ya
en la entrada de los afios 90, la creciente demanda de osciladores de gran pureza espectral,
asi como el desarrollo de instrumentacién que permite una caracterizacién adecuada del ruido
de fase, han propiciado la reciente aparicién de diversos articulos -[D1][D6][V20][{V23][...]-,
notas de aplicacion -[C4][C7][C8][C15][...]}- y catdlogos comerciales -[C18][C24][C25][...]-
que ya incluyen la curva de ruido de fase como una especificacién fundamental de los
componentes, y que han permitido realizar una revisién de las referencias bdsicas citadas
previamente.

Como aportaciones puntuales mds concretas, se debe citar el método de las lineas de
margen de fase constante que, de forma sencilla, incorpora al método de disefio los efectos
de alta frecuencia en la funcién de transferencia de los subsistemas. Este método es vélido
para cualquier aplicacién que requiera un ancho de banda elevado, y para cualquier tipo de
disefio del PLL. Permite determinar cudl es el mdximo ancho de banda realizable con un
determinado conjunto de subsistemas reales, garantizando la estabilidad por medio de un
margen de fase real preestablecido. Para el caso del disefio basado en el PLL de segundo
orden tipo II, se ha desarrollado una técnica que permite minimizar la sensibilidad del margen
de fase del PLL a la variacién de pardmetros, aumentando de este modo la robustez del
disefio.

También se ha propuesto una técnica para la medida de 1a funcién de transferencia en
lazo cerrado del PLL, que es original. A diferencia de los métodos tradicionales [B9], dicha
técnica permite caracterizar los efectos de alta frecuencia del PLL. Tiene la ventaja adicional
de que no requiere abrir el lazo -evitando asi una fuente de error muy importante-, y de que
puede realizarse con un minimo de circuiteria adicional. La medida de la funcién de
transferencia es indispensable para verificar los disefios realizados, especialmente en aquellos
lazos que utilizan anchos de banda elevados, que pueden tener problemas de estabilidad. Esta
técnica de medida de la funcién de transferencia en lazo cerrado del PLL, junto con el
método de las lineas de margen de fase, ha dado lugar a una publicacién en una revista
internacional [A1l].

Por otra parte,_en este trabajo se ha puesto de manifiesto la utilidad del método de los
osciladores equivalentes en la elecci6n de la topologia y los componentes de un PLO. Se ha
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visto que la importancia del ruido de fase de cada subsistema no se debe evaluar de un modo
absoluto, sino en relacién con el ruido del resto de los componentes. Asi, este método, que
es utilizado de forma implicita en diversas referencias bdsicas [S1][B4], permite identificar
facilmente los componentes que limitan las prestaciones del PLO. Hay que resaltar, ademds,
que no se trata de un método de andlisis, sino de sintesis, pues debe ser utilizado
inexcusablemente a la hora de determinar el ancho de banda éptimo del PLL.

También se debe resaltar que la caracterizacién experimental de componentes ha tenido
un enorme peso en el desarrollo de este trabajo -capitulos V y VI-. Se ha instalado un sistema
automdtico de medida de ruido de fase, basado en el sistema HP3048A, que ha permitido
realizar la medida sistemdtica de los diferentes subsistemas que integran un PLO. De este
modo se han evaluado tanto los métodos de medida, como las prestaciones de dichos
subsistemas, y se ha elaborado una "biblioteca” de curvas de ruido que sirva de referencia
para realizar disefios posteriores. También se han establecido diversos métodos de medida
para determinar la funcién de transferencia real de los componentes mds conflictivos: el
detector de fase y el acceso de modulacién del VCO. El banco de medidas se ha
complementado con el desarrollo del programa "PLL" -basado en la utilidad matematica para
PC "matlab” de Mathwork-, que tiene acceso a las medidas y permite procesar los datos e
incorporarlos a las rutinas de andlisis y sintesis de osciladores sintetizados de bajo ruido.

Si bien en una primera estimacién de las prestaciones del oscilador, se pueden utilizar
los datos presentados en la revisién tecnolégica realizada en el capitulo IV, cuando se quiere
un funcionamiento controlado, que asegure un margen de fase robusto y con un ruido de fase
predecible, es necesario realizar un disefio basado en la caracterizacion experimental de los
componentes. La caracterizacién del ruido de fase requiere un proceso de medida laborioso,
y en general cada tipo de componente precisa un método de medida y un montaje propio. Por
este motivo es conveniente disponer de un banco de instrumentacién especifico, basado en
la demodulacién del ruido, con la suficiente versatilidad y prestaciones para la realizacién de
los diversos métodos de medida habituales, -en el capitulo V ya se vio que el analizador de
espectro presentaba fuertes limitaciones para las medidas de ruido de fase-. Las principales
conclusiones que se han extraido de las medidas de ruido realizadas pueden resumirse en los
siguientes puntos:

-Dada la dificultad de la prediccion del ruido de fase de un VCO, es absolutamente
necesario realizar la medida del mismo. La medida se efectuard mediante el método
del discriminador de frecuencia, que permite cancelar las derivas del oscilador. Este
es un método relativamente poco sensible, especialmente para frecuencias offset
reducidas, pero un oscilador con grandes derivas suele ir acompaiiado también de un
ruido de fase elevado .
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- La medida del ruido de la referencia a cristal raramente puede realizarse, pues
requiere tres dispositivos -método de los tres osciladores [C8][B18]-. Sin embargo,
las referencias utilizadas estdn bastante estandarizadas y actualmente los fabricantes
incluyen la curva de ruido como una especificacién importante [C18].

-La medida de ruido residual -ruido a la salida de un dispositivo independientemente
del ruido a su entrada- es una tarea laboriosa y dificil. En general, el ruido que se
pretende medir es muy reducido, lo cual obliga a optimizar el montaje de medida para
cada tipo de componente, a fin de asegurar una sensibilidad suficiente del montaje.
Sin embargo, las medidas realizadas en este trabajo han permitido comprobar que es
posible estimar, con suficiente precisién, el ruido residual en la zona plana
-frecuencias offset elevadas-, que suele ser la zona de interés. Asi, en diversos
dispositivos -amplificadores, detectores, multiplicadores..-, se puede realizar una
prediccién del ruido a partir de cdlculos de ruido térmico. Para otros dispositivos
-divisores, detectores digitales,..- el ruido es muy dependiente de la tecnologia en la
cual estdn realizados -ECL, CMOS, TTL,..- pero es bastante independiente de otros
factores como la frecuencia de salida, factor de divisién, fabricante, etc.. En este caso
puede utilizarse, como buena aproximacién, el nivel de ruido medido en un
componente similar -capitulo IV-,

-Obviamente, también es indispensable la medida del PLO disefiado. Esta se realizard
por el método del detector de fase, que es el mds sensible. Esta medida permitird
evaluar el prototipo, e identificar posibles problemas, tales como fuentes de ruido
insospechadas o desviaciones en las funciones de transferencia realizadas.

-La medida de la funcién de transferencia de los subsistemas no plantea, en general,
excesivos problemas, aunque debe realizarse en las condiciones de trabajo nominales.
La constante del detector de fase y la constante del VCO son especialmente sensibles
a cualquier cambio en dichas condiciones. En cuanto a los efectos de alta frecuencia,
la ganancia real del amplificador operacional se incluye en el filtro de lazo y puede
calcularse tedricamente a partir de los datos suministrados por el fabricante. La
respuesta paso bajo del VCO es muy dificil de predecir y debe medirse
inexcusablemente. La medida debe considerar el efecto de cualquier etapa posterior
a la célula de retardo avance del filtro de lazo -circuitos de control, sumador de
continua, pasamuros, etc.-.

Finalmente, el diseiio y verificacion de varios prototipos de un oscilador sintetizado

a 2.4 GHz, asi como laaracterizacion experimental de todos.sus subsistemas, ha permitido
validar la metodologia de disefio propuesta.
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X.2 Lineas futuras de investigacion

La constante necesidad de sefiales de microondas con una pureza espectral cada vez
mayor hace que la evolucién de los componentes que integran un PLO sea muy rdpida. A
continuacién se realiza una breve descripcion de la evolucién que se espera para dichos
componentes, asi como de las lineas de investigacién que, a juicio del autor, seria
conveniente seguir.

-Referencias de frecuencia. La frecuencia méxima de operacién de los resonadores a
cristal de factor de calidad elevado estd aumentando continuamente, y ya alcanza los
200 MHz en dispositivos comerciales [C18]. Utilizar una referencia a frecuencia elevada
permite aumentar la eficiencia de los multiplicadores, que trabajardn con un arménico de
orden inferior, y reduce también el problema del filtrado de los arménicos adyacentes. Los
osciladores realizados con resonadores SAW -utilizados como referencias de frecuencia muy
elevada- han superado la barrera de los 2 GHz [V5] con factores de calidad elevados. Tienen
el inconveniente, sin embargo, de que precisan una estabilizacién muy estricta a una
temperatura elevada. Posiblemente, la utilizacién de resonadores con materiales
superconductores, cuyo factor de calidad es extraordinariamente alto, permita la realizacion
de referencias con una substancial mejora de su pureza espectral. En la actualidad, su uso
viene restringido por la necesidad de habilitar un voluminoso sistema de refrigeracién que
garantice la temperatura de superconductividad.

En general, utilizar una referencia a mayor frecuencia supone una mejora del ruido
de fase para frecuencias offset elevadas, debido a la menor amplificacién que sufre el ruido
de origen térmico. Sin embargo, para frecuencias offset reducidas esta mejora no es suficiente
para compensar el aumento de ruido flicker debido a la pérdida de eficiencia de los -
dispositivos activos y al aumento de las pérdidas en los elementos pasivos. Asi, por ejemplo,
un cristal de 100 MHz sincronizado a un cristal de 10 MHz serd mejor que un solo cristal de
100 MHz, o que uno de 10 MHz multiplicado. Queda claro, pues, el compromiso existente
entre la complejidad del PLO y su pureza espectral.

-Mejoras en el VCO. El VCO es siempre el elemento mds critico de un oscilador
sintetizado. Por este motivo se seguird investigando en una mejora continuada de todas sus
prestaciones. El VCO deberd ser més lineal, con un margen de sintonfa mayor, con derivas
bajas, menor sensibilidad con las condiciones de carga, etc. En relacién con su pureza
espectral y a corto plazo, ya se ha visto que seguir unas simples consideraciones de disefio
permite reducir substancialmente el ruido de fase de un oscilador respecto de un disefio que,
por ejemplo, maximice la potencia de salida. En este sentido, es importante una adecuada



234 Capitulo X. Conclusiones y lineas futuras de investigacion

eleccién del dispositivo activo, asi como de una topologia del VCO que minimice el ruido
de fase -uso de resonadores, bajo acoplo a la salida, etc.-. La medida del ruido de los
diversos prototipos permitird, de forma experimental, mejorar sus prestaciones. A largo
plazo, el disefio de un VCO de bajo ruido se basard en un modelo no lineal del dipositivo que
incluya las fuentes de ruido y el mecanismo de generacién del ruido multiplicativo -noise
upconvertion-.

En la actualidad, para disefiar un VCO de bajo ruido se utiliza generalmente un
transistor bipolar -en configuracién simple o dobladora- estabilizado con un resonador
dieléctrico. Un diodo varactor de silicio y unién abrupta garantiza un margen de sintonia del
orden del 1%, suficiente para compensar las derivas del disefio, sin degradar excesivamente
el factor de calidad del resonador. Desde el punto de vista del dispositivo, ya se ha visto en
el capitulo IV que se debe evitar el uso de transitores MESFET o HEMT. Ademds, se
recurrird a los diodos Gunn o IMPATT iinicamente cuando la frecuencia de aplicacién los
haga imprescindibles. Un dispositivo con gran futuro es el transistor de AsGa de heterounién
-HBT-, que posee un ruido comparable al de un transistor bipolar, pero con eficiencia y
frecuencia de aplicacién similar a la de un transistor MESFET.

La realizacién de osciladores de microondas con elementos concentrados constituye
una tendencia novedosa [V1]. Como ventajas mds evidentes se pueden citar las siguientes:
disefio inherentemente de banda ancha, margen de sintonfa muy elevado y sin oscilaciones
espireas, pérdidas comparables a las de un circuito en gufa -evita las pérdidas de las lineas
impresas-, y mayor facilidad para el andlisis no lineal. Ademds, la técnica de disefio con
elementos concentrados constituye un paso natural hacia el disefio de osciladores monoliticos
-MMIC-. Légicamente, la principal dificultad de esta técnica es la miniaturizacién de los
circuitos.

-Amplificadores operacionales. El amplificador operacional sigue siendo un elemento
importante en aquellas aplicaciones que requieren un ancho de banda elevado. En los
catdlogos mds recientes [C26] aparecen dispositivos con un ancho de banda del orden de
GBW=75 MHz. Sin embargo, en general soportan mal la carga reactiva que pueda
presentarles el acceso de modulacion del VCO. Otros problemas que se presentan en algunos
modelos son la imposibilidad de usar una ganancia en lazo cerrado unitaria, y dificultades
para suministrar una tension continua elevada. En general, se debe elegir un AO con el
mdximo ancho de banda posible -y bajo ruido de fase cuando la deteccién se realiza a la
frecuencia de la referencia-.

-Detector de fase. A frecuencias de microondas, la unica posibilidad vdlida estd
constituida por los detectores analdégicos equilibrados, cuyas prestaciones son excelentes y es
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de prever que sufran pocas modificaciones.

-Estudio de los multiplicadores de frecuencia. Desde el punto de vista del ruido de
fase, la utilizacién de divisores de frecuencia debe restringirse a aquellos casos en los cuales
su uso es imprescindible -los sintetizadores de frecuencia variable, por ejemplo-. Para el
disefio de PLOs de bajo ruido es necesario el desarrollo de multiplicadores de frecuencia
eficientes, que requieran una potencia de sefial relativamente baja y que permitan indices de
multiplicacién elevados. En este sentido, los multiplicadores basados en los diodos "step
recovery " -SRD- tienen un gran futuro, como se ha puesto de manifiesto en el capitulo IX.
Los multiplicadores de frecuencia de bajo indice -multiplicadores x2, x3, x4-, a frecuencias
elevadas, tienen interés en la sintesis subarménica. Asi, por ejemplo, un VCO a 10 GHz
realizado con un transitor bipolar -mdxima frecuencia de utilizacién para un transitor
habitual-, seguido de un doblador, presentard del orden de 10 dB menos de ruido en la zona
flicker que si el VCO se realizara directamente a 20 GHz con un transistor MESFET. En este
sentido, los multiplicadores activos utilizando transistores MESFET ofrecen grandes ventajas,
pues permiten obtener una cierta ganancia de conversion y ademds realizar un disefio muy
repetible. Los multiplicadores con diodos varactores constituyen otra posibilidad. En general
el disefio es mds sencillo, pero siempre presentan unas ciertas pérdidas de conversién y
requerirdn una amplificacién posterior.

-Utilizacién de prescalers de alta frecuencia. En la actualidad, los divisores digitales
comerciales ya han superado la barrera de los 15 GHz [C25], y los analdgicos -de tipo
paramétrico- la barrera de los 20 GHz [C24]. Aunque un PLO realizado con una cadena
divisora es muy ruidoso, debido a que el ruido generado por el divisor es amplificado por el
factor de multiplicacién del PLL, una combinacién de divisor de alta frecuencia con
multiplicador tiene la ventaja de conjugar las mejores caracteristicas de ambos dispositivos.
El multiplicador puede trabajar con un arménico inferior -lo cual lleva a una menor potencia
de sefial, mayor eficiencia, menores problemas de filtrado-, y el ruido del divisor sufre una
amplificacion menor al efectuarse la deteccién de fase a una frecuencia intermedia. Desde el
punto de vista del ruido de fase, en esta configuracién mixta la deteccién de fase deberia
realizarse a aquella frecuencia a la cual el ruido residual del prescaler utilizado sea del orden
del ruido de la referencia multiplicada. Ldgicamente, esta configuracién serd vdlida si
representa una disminucién de complejidad respecto de utilizar dnicamente un multiplicador
de frecuencia.

-Integracién. La necesidad de reducir el volumen y el peso de los equipos de
comunicaciones ha propiciado la tendencia a una progresiva reduccién del tamaiio de los
circuitos. En este sentido, se observa una enorme evolucién de los circuitos monoliticos de
microondas -MMIC-. Ofrecen un gran nivel de integracion, bajo consumo y una gran
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repetibilidad de fabricacién que los hace especialmente indicados para producciones de tipo
medio o alto. Para producciones més reducidas, los circuitos realizados en substratos de alta
permitividad y los disefios con pardmetros concentrados pueden constituir alternativas vélidas.

-Otros métodos de reduccién del ruido. En el capitulo IX se ha visto que la utilizacién
del doble lazo PLL-FLL estd muy limitada por el ruido del discriminador de frecuencia, por
lo que la mejora en el ruido del sintetizador no justifica, en general, el incremento de
complejidad del disefio. El ruido del discriminador puede reducirse utilizando lineas con un
retardo muy elevado -de gran longitud-. En este caso, sin embargo, existe el problema del
enorme volumen que ocupan y de la dependencia de la longitud de la linea con la
temperatura. Esta es una opcién vélida en un sintetizador de instrumentacién, en el cual se
puede incorporar una estabilizacién en temperatura. La utilidad de los lazos FLL puede
aumentarse si se consiguen realizar lineas con un retardo elevado pero de pequefio volumen
y poca dependencia de la temperatura, utilizando, por ejemplo, lineas impresas en substratos
de alta permitividad. En este sentido, las lineas SAW tienen un tamafio reducido y
proporcionan retardos muy elevados. Sin embargo las pérdidas de insercién son
excesivamente elevadas -del orden de 20 dB-.

Finalmente, a lo largo de este trabajo se ha puesto de manifiesto que unas sencillas
consideraciones de ruido de fase en el disefio de un PLO pueden suponer una dréstica
reduccién del ruido respecto de otro tipo de disefios. Sin embargo, disefiar una sefial de
microondas con una pureza espectral ya cercana a las posibilidades de la tecnologia actual
supone un esfuerzo importante. Una mejora de unos pocos decibelios en un PLO de bajo
ruido puede suponer un aumento de complejidad considerable de los circuitos y un coste
incremental proporcional. Es muy importante, pues, que las especificaciones de un PLO para
una determinada aplicaciéon se realicen de forma rigurosa. Unas especificaciones
sobredimensionadas pueden llevar a un disefio irrealizable o a un encarecimiento innecesario
de los equipos de comunicaciones. En este sentido, es de prever que se realice un enorme
esfuerzo de investigacién en estudiar el efecto del ruido de fase en la calidad de las nuevas
aplicaciones y de los nuevos sistemas de comunicacién.
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GLOSARIO

PLL, PLO (ing) Lazo enganchado en fase, oscilador enganchado en fase

FLL, FLO (ing) Lazo enganchado en frecuencia, oscilador enganchado en frecuencia

CAF (esp) Control automdtico de frecuencia -FLL-

PLO2, PLO3 (ing) Prototipo basado en el disefio de orden 2 6 3, ideal o real.

PLO24
VCO, OCT
DR, DRO
XTAL
DFA,HFD
DAM,DUT
TRT

SAW

SRD

SNR, SN_R
BW, GBW
B,

OL, FI, RF
AM,PM,FM
AO,Op.Amp
E(s), A(s)
H(s), H,(9)
G,(5)

MF, MG

f,

f, f,

[+

-

’

mm
’ (n)n
o,

S g

g, psi
@(f)
S(,)
S(f, 6,

(ing) Prototipo de oscilador sintetizado a 2.4 GHz.

(ing, esp) Oscilador controlado por tensién

(ing) Resonador dieléctrico, oscilador estabilidazo por resonador dieléctrico
(ing) VCO con resonador a cristal

(esp,ing) Detector de fase armdnico

(esp,ing) Dispositivo a medir

(ing) Transistor

(ing) Onda aciistica superficial

(ing) Diodo step recovery

(ing) Relacién sefal a ruido, relacién sefal a densidad espectral de ruido
(ing) Ancho de banda, producto ganancia ancho de banda

Ancho de banda equivalente de ruido

Frecuencia del oscilador local, de la frecuencia intermedia y de la sefial
Modulacién de amplitud, de fase o de frecuencia

(esp,ing) Amplificador operacional

Funcién de transferencia del filtro de lazo

Funcién de transferencia en lazo cerrado de la referencia y el VCO
Ganancia en lazo abierto de un sistema realimentado

(esp) Margen de fase (de ganancia) en un sistema realimentado
Frecuencia a la cual la ganancia en lazo abierto es de 0 dB

Frecuencia absoluta, frecuencia nominal o frecuencia de oscilacién
Frecuencia de modulacién, frecuencia offset o frecuencia en banda base
Frecuencia natural del PLL de segundo orden

Frecuencia de cruce de dos curvas de ruido o de cambio de pendiente
Coeficiente de amortiguamiento del PLL de segundo orden

Pot. de ruido en una banda lateral de 1 Hz relativa a la portadora (dBc/Hz)
Densidad espectral de fluctuacion de fase (dB/Hz 6 dBrad/Hz)

Ruido del oscilador de referencia
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Ruido del VCO

Ruido del oscilador de referencia equivalente

Ruido del VCO equivalente

Ruido de la sefal de error

Ruido del detector de fase

Ruido del discriminador de frecuencia

Ruido del filtro de lazo

Ruido del acceso de control del VCO

Ruido del divisor de frecuencia del lazo de realimentacién
Ruido del divisor/multiplicador de la referencia

Varianza del ruido de fase de la referencia (equivalente)
Varianza del ruido del VCO (equivalente)

Varianza del ruido de fase de origen térmico

Varianza del error de fase

(ing) Factor de calidad de un resonador cargado, descargado y externo
Constante de Bolzman 1.37 x 102 J/grado

Constante de detector de fase y constante del VCO
Constante del PLL

Constante del discriminador de frecuencia
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