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RESUMEN

El objetivo de este trabajo es el desarrollo de técnicas para la simulacion y
optimizacion del disefio de circuitos osciladores y lazos de enganche en fase de
microondas. La intencion de estas técnicas es que puedan ser utilizadas por el
disefiador para optimizar las prestaciones de este tipo de circuitos durante la etapa de
disefio. Por este motivo, se ha intentado que en todo momento las técnicas puedan ser
utilizadas en combinacidon con un programa comercial de simulacion de circuitos de
microondas.

En el caso de los circuitos osciladores, inicialmente se han optimizado sus
prestaciones cuando se utilizan como osciladores controlados por tension. De esta
forma, se han desarrollado una serie de técnicas que, en combinacién con
simulaciones en un programa comercial, permiten la linealizacion y extension de la
caracteristica tension-frecuencia. Mediante una técnica de control de estabilidad, se
ha optimizado la respuesta dindmica del oscilador ante entradas variantes en el
tiempo. En concreto, se ha aumentado la rapidez de respuesta eliminando transitorios
lentos oscilantes que distorsionan la sefial de salida deseada. Esta técnica se ha
aplicado al caso particular de osciladores controlados por tension utilizados para
generar sefiales chirp, como puede ser en radares Frequency Modulated Continuos
Wave (FMCW).

Se ha analizado también el fendémeno del ‘injection-pulling’, en el que una
sefal interferente desplaza la frecuencia de oscilacion. Para ello, se ha desarrollado
una formulacidén tipo transitorio de envolvente cuyos coeficientes pueden ser
identificados mediante simulaciones de balance armonico en un simulador comercial.
La técnica permite incrementar la robustez del circuito oscilador ante estas sefiales
interferentes. Dados los problemas observados en el simulador comercial para
simular la caracteristica de ruido de fase en osciladores con estructuras acopladas, se
ha desarrollado una técnica de simulaciéon de ruido de fase que solventa estos
problemas. La técnica obtiene la caracteristica de ruido de fase a través de
simulaciones de transitorio de envolvente en combinacion con el uso de generadores
auxiliares. Estas simulaciones pueden realizarse sin problemas usando un simulador
comercial. Los resultados de todas las técnicas han sido corroborados mediante
medidas en varios tipos de osciladores de microondas. Finalmente, se ha realizado un
estudio preliminar para combinar el uso de series de Volterra con la técnica de
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transitorio de envolvente para la simulacién de la respuesta transitoria de los
osciladores.

En el caso de los lazos de enganche en fase, se ha desarrollado un programa
propio que realiza un analisis no lineal de lazos acoplados o ‘Coupled Phase-Locked
Loops’ (CPLL). Estos sistemas son utilizados en aplicaciones tales como en control
de apuntamiento de antenas ‘phased-array’. El programa, basado en una formulacién
tempo-frecuencial del sistema, permite la obtencion de los rangos de operacion del
CPLL mediante una caracterizacion no lineal de los elementos que componen el lazo.
Se delimitan los rangos de histéresis, y se analiza la variacion de estos rangos en
funcion de los pardmetros del sistema. Se analiza la estabilidad de las soluciones
estacionarias, teniendo en cuenta parametros tales como el retardo del lazo. Mediante
el control de la estabilidad y un analisis de tipo transitorio de envolvente, se optimiza
la rapidez del sistema en el seguimiento de entradas moduladas. Finalmente, se
analiza el ruido de fase, separando la perturbaciéon en fase en distintas componentes.
Esta separacion permite clarificar el efecto del ruido en el control de apuntamiento de
un array de antenas. Las predicciones de las técnicas han sido validadas mediante
medidas en un sistema CPLL a 2 GHz.
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ABSTRACT

The objective of this work is the development of techniques for the
simulation and optimization of the design of microwave oscillator circuits and phase-
locked loops. The intention of these techniques is that they can be used by the
designer to optimize the features of these kinds of circuits during the design stage.
For this reason, a lot of effort has been put along this thesis to ensure that the
techniques can be used in combination with commercial microwave -circuit
simulators.

In the case of the oscillator circuits, initially, their features have been
optimized when used as voltage controlled oscillators (VCO). In this way, different
techniques are proposed for the computer aided design of these circuits. The first
technique allows setting the operation frequency band for specific values of the
tuning voltage. The second technique imposes a linear frequency-voltage
characteristic with the aid of an auxiliary generator. To follow this characteristic, the
circuit is solved in terms of an ideal capacitance, synthesized, at a later stage, with
the tuning varactor embedded in a linear network. In the third technique, the
oscillator response to a sawtooth input, used to generate a chirp signal, is improved,
eliminating spurious frequencies, not observable in steady state. To illustrate the
techniques, a VCO operating in the C-band has been optimized and used to generate
a chirp signal with low nonlinear frequency distortion.

The injection-pulling phenomenon in oscillator circuits has been also
analyzed. Injection pulling by interference signals is an undesired phenomenon in
front-end oscillators, which causes a shift of the oscillation frequency and degrades
the output spectrum. A semi-analytical formulation for the insightful analysis of
injection-pulling phenomena in the presence of a modulated carrier or chirp signal is
presented. The formulation enables an efficient analysis of interference problems
difficult to simulate with harmonic balance or standard envelope transient. It allows
the modification of the original design in order to reduce the injection pulling to the
desired levels. The techniques have been applied to an oscillator at 6 GHz.

Considering the problems found in commercial software to simulate the phase
noise characteristic of coupled oscillator topologies, a numerical technique for the
determination of the phase-noise spectrum of free-running oscillators is presented.
The technique is based on envelope transient and can be applied to any commercial
simulator on which this analysis method is available. The main advantage of the
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technique is that it allows simulating the near carrier phase noise spectrum, including
possible resonances. The elements providing the oscillator phase-noise spectrum are
obtained from envelope-transient simulations of low-computational cost.
Comparisons are performed between the presented technique and other existing
techniques, such as the carrier modulation approach. The technique has been
successfully tested on the simulation of the near carrier phase noise spectrum of an
oscillator circuit at 6.3 GHz. Finally, a preliminary study has been carried out to
combine the use of Volterra series with the envelope transient technique for the
simulation of oscillator transients.

Regarding the phase-locked loops, in this thesis, harmonic-balance (HB) and
envelope-transient formulations of coupled phase-locked loops (CPLLs) are
presented. The CPLL has the added difficulty of its autonomous behavior since no
reference oscillator is present. The new formulation takes into account the autonomy
of the system, introducing a special set of state variables, which depend on the
autonomous frequencies. The hysteresis phenomenon in CPLLs is analyzed in detail,
efficiently obtaining the pull-in and hold-in ranges through HB. The pole analysis of
the perturbed HB system enables an accurate prediction of instabilities and
resonances. Due to the CPLL autonomy, there exists an inherent noise accumulation
effect. This effect is taken into account, analyzing the perturbation in terms of
accumulation and deviation components. The envelope formulation allows
simulating the CPLL behavior in presence of modulation signals. The influence of
the stability of the steady-state solution on the modulated signals is investigated. The
simulation results have been successfully compared with the measurements in a
manufactured CPLL system at 2 GHz.
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Introduccion general

En los sistemas modernos de comunicaciones, existe una demanda creciente
de componentes de radio-frecuencia con altas prestaciones. En el caso de los
circuitos de caracter autonomo, tales como osciladores y lazos de enganche en fase,
existen limitadas herramientas de disefo. Estos circuitos trabajan necesariamente en
régimen no lineal, indispensable para el mantenimiento de la auto-oscilaciéon. Como
consecuencia, el andlisis de estos circuitos requiere de técnicas de simulacion que
permitan al disefiador predecir su comportamiento no lineal. En los circuitos de
microondas, las técnicas de simulacion del dominio de la frecuencia son las mas
comunmente utilizadas [1]-[4]. Ademas de permitir el uso de modelos frecuenciales
de los elementos lineales, estas técnicas son capaces de converger directamente al
estado estacionario, evitando los transitorios de larga duracion que a menudo
presentan estos circuitos.

Los simuladores comerciales actuales de circuitos de microondas
proporcionan varias técnicas del dominio de la frecuencia, tales como balance
armonico [5],[6] y transitorio de envolvente [7]-[10]. Estas técnicas permiten una
adecuada simulacion de circuitos no auténomos, como por ejemplo mezcladores y
multiplicadores de frecuencia. Sin embargo, en el caso de circuitos de caracter
auténomo, como los osciladores de microondas, estas técnicas no son capaces de
converger por si mismas a la solucidon estacionaria oscilatoria. Esto es debido a la
coexistencia de dicha solucidén con otras soluciones no oscilatorias e inestables, es
decir, no observables fisicamente [11]-[14]. Los algoritmos de optimizacion
utilizados en estas técnicas convergen por defecto a las soluciones no oscilatorias
[11],[15],[16], por lo que se hace necesario el uso de técnicas adicionales para
asegurar la convergencia a la solucion oscilatoria [11][17]-[19]. Entre estas técnicas
se encuentra el uso de generadores auxiliares [11]. La combinacion de generadores
auxiliares con las citadas técnicas del dominio de la frecuencia evita la convergencia
a las soluciones inestables no oscilatorias. Esta técnica ha significado un gran avance
para la simulacién de circuitos autonomos. Ademas de asegurar la convergencia a la
solucion oscilatoria, permite optimizar el disefio del circuito, fijando caracteristicas
tales como la frecuencia de oscilacion o la potencia de salida [11],[20].

El objetivo de esta tesis ha sido avanzar en las técnicas mencionadas a fin de
extender su capacidad para enfrentarse a comportamientos y sistemas mas complejos.
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El primer paso ha consistido en extender el uso de la técnica del generador auxiliar
para hacerla aplicable a la optimizacion del comportamiento del circuito oscilador en
un rango completo de trabajo. Esto supone un avance respecto a los trabajos
realizados hasta el momento en el grupo de investigacion, en los que el generador
auxiliar se usaba para optimizar un punto del rango de trabajo [21],[22]. Esta nueva
técnica se ha aplicado a la linealizacion y prefijado de los extremos de la
caracteristica frecuencia-tension de osciladores controlados por tension (VCO). Se ha
comprobado la utilidad de esta aplicacion para osciladores utilizados en radares
Frequency Modulated Continuous Wave (FMCW), donde el VCO se utiliza para
generar sefiales chirp [23]. Se ha utilizado esta técnica en combinacion con la técnica
de analisis de estabilidad desarrollada en la Universidad del Pais Vasco [24] para
estabilizar la respuesta dindmica del VCO a lo largo de toda su caracteristica,
eliminando de esta forma posibles distorsiones en la sefal chirp generada [25].
Siguiendo con esta linea de investigacion, se ha realizado un trabajo preliminar para
evaluar la posibilidad de combinar la técnica de transitorio de envolvente con el uso
de series de Volterra, a fin de modelar la respuesta dindmica del oscilador controlado
por tension ante entradas moduladas.

Las técnicas del dominio de la frecuencia, combinadas con el uso de
generadores auxiliares, permiten al software comercial simular con gran efectividad
la solucién periodica estacionaria de los circuitos osciladores. Sin embargo, existen
ciertos modos de operacion de estos circuitos que el simulador no es capaz de
resolver con precision. El uso de modelos comportamentales reducidos del oscilador
que reproduzcan fielmente el comportamiento del circuito dentro de los rangos
deseados de funcionamiento, es una buena solucion a este problema. Estos modelos
puede ser programado en un software propio y resolverse utilizando la técnica de
simulacion mas apropiada en cada caso. En este trabajo se ha utilizado Ia
formulacion semianalitica [26] desarrollada por la profesora Almudena Suarez para
construir un modelo reducido del oscilador. Este modelo se ha utilizado para simular
el fenémeno del injection-pulling [27], en el que una sefial interferente modulada
distorsiona la oscilacion periddica. En este caso, el método de transitorio de
envolvente seria el mdas indicado para la simulacion del estado estacionario en
presencia de la sefial interferente. Sin embargo, si el ancho de banda de la sefal
interferente es lo suficientemente grande, el transitorio de envolvente del simulador
comercial basado en una base fija de frecuencias no es capaz de simular la solucion
estacionaria, ni siquiera ayudado por el uso de generadores auxiliares. La
formulacion semianalitica proporciona un sencillo sistema de ecuaciones
diferenciales en el dominio tempo-frecuencial que puede ser resuelto en un simulador
propio. Por otro lado, este modelo, al presentar una dependencia clara e intuitiva con
los pardmetros de circuito, ha permitido aumentar la robustez del oscilador ante este
tipo de interferencias.

Otra situacion en la que el simulador comercial presenta problemas es el
calculo de ruido de fase en osciladores con estructuras acopladas. Estos sistemas
pueden ser por ejemplo arrays de osciladores acoplados utilizados en el control de
apuntamiento de antenas phased-array [28],[29], o también osciladores del tipo N-
push [30], en los que la simetria del sistema cancela en el terminal de salida los N-1
primeros armoénicos para dar una oscilacion al N-ésimo armoénico de la oscilacion
individual de cada oscilador. El problema proviene del hecho de que para aplicar la
técnica correspondiente de célculo de ruido de fase, bien sea matriz de conversion o
modulacion de portadora, el simulador necesita calcular primero la solucion
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estacionaria sin permitir la ayuda del generador auxiliar. En los tltimos tiempos, los
simuladores comerciales actuales han evolucionado de forma que son capaces de
converger a la solucidn periodica estacionaria del oscilador individual sin necesidad
de la técnica del generador auxiliar, aunque en ciertas situaciones puede presentar
problemas de convergencia. Sin embargo, en el caso de las estructuras acopladas
mencionadas, en ausencia de dicho generador auxiliar, el simulador suele converger
a la solucion no oscilatoria inestable [31][33]. Por lo tanto, en este tipo de estructuras
el célculo de ruido de fase mediante matriz de conversion o modulacidon de portadora
suele resultar problematico. Para solventar este problema se ha desarrollado una
técnica de simulacion de ruido de fase basada en simulaciones de transitorio de
envolvente, las cuales pueden realizarse sin problema en el simulador comercial, con
la ayuda de la técnica del generador auxiliar. A partir de un conjunto de simulaciones
de bajo coste computacional, la técnica proporciona el espectro de ruido de fase tanto
cerca como lejos de la portadora.

Respecto a la simulacion de lazos de enganche en fase o Phase-Locked Loops
(PLL), la simulacién eficiente de estos sistemas en simuladores comerciales presenta,
a dia de hoy, fuertes limitaciones. La solucidon estacionaria del PLL contiene
componentes frecuenciales de, al menos, tres 6rdenes de magnitud muy distintos.
Estos 6rdenes corresponden a la frecuencia sintetizada, que pueden ser del orden de
GHz, a componentes espurias provenientes de la no linealidad del detector de fase,
que suelen ser del orden de MHz, y finalmente al ruido y sefiales de modulacion de
baja frecuencia [34]-[37]. La presencia de mas de dos componentes frecuenciales de
ordenes diferentes limita la efectividad de la técnica de transitorio de envolvente del
simulador comercial, basada en una base de altas frecuencias con armonicos
lentamente variables en el tiempo. El trabajo preliminar [35] realizado por el grupo
de investigacion propuso una nueva formulacion de las ecuaciones diferenciales del
PLL, de forma que tanto la técnica de balance arménico como de transitorio de
envolvente pudieran ser aplicables a este sistema, utilizando un software propio.

Continuando en esta linea de investigacion, en esta tesis se ha desarrollado
una nueva formulacion tempo-frecuencial para la simulacion de un sistema de lazos
de enganche en fase acoplados o Coupled Phase-Locked Loops (CPLL). La
motivacion de este trabajo ha sido la reciente proposicion en la literatura [38] de
introducir los CPLL para el control de apuntamiento de antenas ‘phased-array’. La
principal ventaja del uso de estos lazos es su robustez y estabilidad, ya que en estos
sistemas las relaciones de fase entre los PLLs son independientes de la amplitud de la
oscilacion. Sin embargo, en la literatura no existen andlisis realistas de estos
sistemas, que tengan en cuenta simultdneamente las fuentes de modulacion, ruido y
componentes espurias. La nueva formulacidon tiene en cuenta la autonomia del
sistema, y permite la simulacion y el andlisis de estabilidad del estado estacionario en
presencia de ruido y modulacion.
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Capitulo 1

Calculo del estado estacionario en
circuitos y sistemas autdnomos

1.1 Introduccion.

En este capitulo se introducen las principales técnicas de simulacion
utilizadas durante el desarrollo de esta tesis. En primer lugar, se introduce los
diferentes tipos de soluciones que se tratan a lo largo de este trabajo. Aunque existen
mas tipos de soluciones que las presentadas en este capitulo, como por ejemplo las
caoticas, solo se trataran aqui los que resulten de interés para comprender las técnicas
desarrolladas. A continuacion se introduce la técnica de balance armoénico (HB), la
cual nos permite obtener la solucion de estado estacionario de un sistema, en general
de forma eficiente, mediante un analisis en el dominio de la frecuencia. Tratamos la
resolucion de sistemas no autdnomos y sistemas autonomos, estos ultimos mediante
el uso de generadores auxiliares entre otras técnicas. El generador auxiliar permite
obtener y forzar la convergencia a soluciones autébnomas mediante técnicas de
optimizacion.

Seguidamente se introduce el método de transitorio de envolvente, el cual
permite analizar de forma eficiente sistemas con diferentes escalas temporales vy,
simular entre otros regimenes sefiales moduladas, transitorios y estados estacionarios.

Finalmente se incluye una seccion que presenta las series de Volterra. Este
tipo de series permiten modelar sistemas no-lineales con efectos de memoria. Se
presenta la formulacion continua de las series de Volterra, asi mismo como la
discreta. Esta ultima tiene gran importancia en sistemas con técnicas digitales de
simulacion.

1.2 Diferentes tipos de soluciones.

Soluciones de DC.

Siendo el sistema de ecuaciones general de un circuito autonomo:

#(t) = F(&(1)) (1.1)
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(4, indica la derivada respecto al tiempo de la variable x)

La solucién mas simple se da para el caso de DC donde z(t) = 0 y la solucion
se corresponde con un punto fijo en el espacio de fases.

Solucion periodica.

Para el caso de un circuito autébnomo dado por (1.1), la solucion en el espacio
de fases es una orbita cerrada, denominada en el caso de los osciladores libres, ciclo
limite. Si definimos la solucién desplazada un tiempo t, como u.(t) = Zy(t + 7)

tenemos:

U (t) = Bt + 7) = Fla(t + 7)) = Fli (1)) (1.2)

Por lo tanto u(t) también es solucion del sistema (1.1) para vr € ®. Esto
indica que este sistema es independiente del origen de tiempos y la solucion xo(t)
tiene independencia de la fase.

En el caso de general de un circuito forzado mediante un generador periddico,
tenemos una dependencia directa con el tiempo en F:

z(t) = F(z(t),1) (1.3)
Cumpliéndose que F(z(t),t) = F(z(t),t + T) , debido a la frecuencia

fundamental del generador externo m; = 27/T. Las soluciones periodicas cumplen que
7y(t) = Ty(t + T) siendo la representacion en el espacio de fases una oOrbita cerrada.

Solucion cuasi-periodica.

Para el caso del sistema no-lineal forzado por un generador periddico (1.3),
no tenemos independencia con la fase ya que, 7,(t + ) solo es solucion del sistema

para t = T, dada por el periodo del generador externo. Podemos eliminar la
dependencia temporal haciendo el sistema auténomo, expresando (1.3) como:

(1.4)

Cuando dos frecuencias tienen una relacion i/, irracional, se dice que las
frecuencias no estan relacionadas. En el caso del sistema anterior cuando la solucion
ademas de la frecuencia externa ®; contiene una frecuencia m, no relacionadas entre
si, se dice que la solucion es cuasi-periodica.

1.3 Método de balance armédnico.

El balance armonico [1],[2] es una técnica de simulacion frecuencial para
circuitos no lineales. Un sistema se puede definir identificando inicialmente el

conjunto de P no-linealidades 7 [3], sus Q variables de estado 7z, y sus S
generadores independientes g de la forma:

10
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T(t) = (21 (4),25(1),..., 79 (1)) (1.5)

Si suponemos un circuito con k frecuencias fundamentales [®, ...,0k], los

vectores y(t), z(t), g(t), se pueden expresar en funcion de una nueva base formada
por esas frecuencias aplicando las series de Fourier. Esta técnica supone que existe
un conjunto de frecuencias reducido con el cual se puede expresar la solucion
estacionaria. Para poder implementar el sistema de ecuaciones (1.5) en simuladores
reales, las series deben estar limitadas a un cierto orden N, ademas éste puede ser
distinto para cada una de las frecuencias de la base:

Ny
?7(15): Z Z ?nlmnk6]'(711W1+-~+n1.¥w'k)

m=—N  nm=—N;

Ny N
Z(t) = Z Z X,y et mie) (1.6)
m=-N n=—Nj
N Ny

7(t) = Z Z anlmnk6j(711w1+..4+nkwk)

m=—N;  nm=—N;

Por lo tanto se trabajara con 2N;+1 harmoénicos (incluido el de DC) por cada
frecuencia de la base ;. El nimero de armonicos N;j necesarios es un aspecto dificil
de estimar en muchos circuitos. Para simplificar este analisis, podemos suponer que
es el mismo para todas las frecuencias de la base, con lo que, N; = N,... =Ny =N.

Una vez obtenidos los coeficientes de Fourier, se pueden definir tres nuevas
matrices Y, X y G:

V =[(Vy ¥ ) (VoY) = [Towe o]
X = (X X5 ) (X% X = [Kowoon X (1.7)
G =[(C'yy Gy ) (GO GS)] = [Gw,e,Gy]

El siguiente paso, es la resolucion del sistema aplicando las leyes de Kirchoff,
agrupando los términos no lineales y las fuentes de ruido [4]:

F<7> :[Ar(w)]yqt[Ay(w)}?(Y)Jr[Aq(w)]a: 0 (18)

Siendo A (®), Ay(®) y Ag(m) matrices lineales que dependen de la frecuencia
de ordenes QxQ, QxP y QxS respectivamente. El nimero total de ecuaciones del
sistema es (2N+1)xQ y el nimero de variables desconocidas es (2N+1)xQ. La
soluciéon del sistema se obtiene para un cierto X, ya que Y[X] depende de X de
forma no lineal.

El método de balance armoénico solo ofrece soluciones estacionarias sin
evaluar su estabilidad. Por ello, podemos obtener soluciones matematicamente
correctas pero no observables bajo condiciones reales. Esto quiere decir que ante una
pequefia perturbacion, la solucion inestable es desplazada. Ademas, el método de

11
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balance armoénico no analiza el transitorio de las variables de estado hacia la
solucion, al contrario que un andlisis transitorio temporal. Por todo ello, el método de
balance armoénico se debe combinar con otras herramientas y técnicas de simulacion,
y asi obtener todas las soluciones del sistema y analizar su estabilidad. Esto se puede
realizar mediante el uso de generadores auxiliares, tal como se describe mas adelante
en este capitulo.

1.3.1 Sistemas no auténomos.

En los sistemas no auténomos la dependencia temporal viene impuesta
mediante los generadores externos. Por ello, el sistema de ecuaciones diferenciales
que describe el sistema en funcidn de sus variables de estado 7, tiene la forma:

z(t) = F(z(t),1t) (1.9)

Donde el término de la derecha tiene una dependencia explicita con el tiempo.
Este sistema de ecuaciones viene descrito en el dominio de la frecuencia mediante el
caso general del sistema de balance armoénico (1.8). Para resolver este sistema y
obtener asi X°, que se correspondera con las tensiones en los nodos o las corrientes
de las ramas en estado estacionario, se debe aplicar un método iterativo de
minimizacion de la norma de H. A continuacion, se plantea una posible via de
solucion mediante la aplicacion del método de Newton-Raphson, utilizado para la
seleccion del conjunto de variables de estado en cada iteracion a partir de la iteracion
anterior.

En primer lugar se debe fijar el umbral &, posteriormente calcular H , y repetir
este proceso de forma iterativa hasta llegar a la condicion impuesta de solucién || H ||
< &. Se pueden distinguir cinco etapas iniciales junto con la generalizacion para cada
iteracion:

e (Calcular una estimacion inicial de las variables de estado con Y = 0
> X' =-[AJ'[AL G.

e Calcular ¥° = 7° = F*I(Yo) -y =5(z")->Y =F'(y")
e Evaluar ambos X' e V" en (1.8).
e Evaluar la norma || Z"||.

. g . ., —0 .
e Decidir si se ha llegado a la solucion para || H || < €. En caso contrario
1
obtener X .

(Generalizando este proceso para la iteracion j se sigue)

e Aplicar un método para seleccionar el siguiente conjunto de las
variables de estado X’"'a partir de X’ . Por ejemplo, el método de
Newton-Raphson X’ = X/ — [JH] H(X).

e Calcular
7,j+1 — il — pl (yﬂ-l) - g]’+1 _ ?7<fj+1) N 17]‘+l — p! (ngrl).

e Evaluarambos X’ "'e Y/ en (1.8).

e Evaluar la norma || 7’|

12
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. . . .y —+1
e Decidir si se ha llegado a la solucién para || H' || < e. En caso
contrario, proceder al paso 6.

4 LR B . . —0
En este proceso se podria haber utilizado otro criterio para obtener el X, el
cual puede ser decisivo para asegurar la convergencia del algoritmo.

1.3.2 Sistemas autdénomos.

En el caso de sistemas autonomos, no tenemos la dependencia explicita con el
tiempo presente para el caso no auténomo (1.9), ya que no existen generadores
externos que fuercen una cierta respuesta periddica. Tenemos ahora el siguiente
sistema de ecuaciones diferenciales que describe la dindmica del circuito:

B(t) = F(Z(t)) (1.10)

Se puede demostrar facilmente que si 7,(t) es solucion del sistema, una

version desplazada un tiempo 1, u(t), también es solucion. Para ello, sustituimos en
(1.10):

() = F(m(t
. ;ffo() (ifo()) (1)
u(t) = z(y) = Fm(y)), y=t+r7
Calculamos el valor de u(t) aplicando la regla de la cadena y se demuestra la
indeterminacion de la solucidn respecto el tiempo:

_dn(ydy -

u(t) = dy dt Z(y) = F(@(y)) = F(Z(t + 7)) = F(u(?)) (1.12)

La solucion del oscilador se puede representar en el espacio de fases formado
por algunas de sus variables de estado. En la Figura la se representa de forma
orientativa en el espacio de fases formado por (z,#), dos soluciones habituales en

circuitos osciladores. Teniendo ahora en cuenta la formulacion (1.19) podemos
expresar la solucidn estacionaria en una base de frecuencia que coincida con la de
oscilacion fy, teniendo:

N
To(t) = Y memHit (1.13)
k=—N

Notar como en (1.13), las componentes armoénicas no dependen del tiempo,
ya que hemos alcanzado la solucion estacionaria del oscilador. Por otro lado, como
ya hemos demostrado, una version desplazada también es solucion del sistema (1.10)
, la cual expresada en la base de frecuencias anterior resulta:

N N N
f() (t + 7_) — Z fkejQka‘h(H-T) — Z fkeﬂwkﬁweﬂﬂk?fﬂt _ Z Hk (T)ejQka‘ht (1 . 14)
k=0 k=0 =0

La expresion (1.14) relaciona la indeterminacion respecto al tiempo, propia
de circuitos osciladores, con la indeterminacién respecto la fase. Este aspecto se
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tratard mas en profundidad en el capitulo 6 dedicado al analisis del ruido de fase en
osciladores, debido a su relacion directa con este fendmeno. El término exponencial
funciéon de 1, da lugar a una rotaciéon de la solucion en el plano complejo,
describiendo una circunferencia de radio determinado por el moédulo de cada
componente armonica, Figura 1b. De esta forma, para diferentes valores de la parte
real del primer armdnico que cumplan X; < |X,| se obtienen diferentes soluciones
para ese armonico X{ + jX| .

A X a A Imag b)
SOle) ) Xl T=1
=0
Real
>

T():27Z'/(0

Figura 1 (a) Representacion en el espacio de fases (z,2) de las soluciones tipicas de un oscilador.

(b) Plano complejo de la circunferencia de soluciones para la componente del primer arménico,
se indican dos soluciones particulares para dos valores diferentes de 7.

El problema fundamental a resolver cuando utilizamos el método de HB, es
evitar la convergencia a soluciones inestables, como la de DC, Figura la. Esta
solucion siempre estd presente en los circuitos autonomos y es facilmente alcanzable
por el simulador. La solucion de DC siempre existe debido a la presencia de los
generadores externos de polarizacion. Se demuestra facilmente a partir de (1.10) que
esa solucidon cumple:

Zpe(t) = 0 = F(@pe(t) = 0 (1.15)

Por otro lado, recordando el caso general (1.8) teniamos que, en un sistema
con generadores independientes, el conjunto de variables a resolver mediante balance
armonico es (2N+1)xQ con (2N+1)xQ ecuaciones. Sin embargo en el caso de
sistemas autébnomos, como por ejemplo un oscilador libre, se debe afiadir Ila
frecuencia de oscilacion g, por lo que tendremos (2N+1)xQ+1 variables. Mas aln,
si tenemos k frecuencias autonomas, ;. . g, el numero de variables sera
(2N+1)xQ-+k. Anadir estas nuevas incognitas al sistema de HB (1.8) da lugar a un
sistema indeterminado, por ello, necesitamos k nuevas ecuaciones para compensar el
sistema. En el caso de un oscilador libre con una frecuencia autdbnoma, podemos fijar
la parte real de uno de sus armoénicos a X1 = 0. Sin embargo, esta condicion no evita
que la solucion converja a una solucién inestable como la de DC, puesto que también
para esta solucion se cumple X1 = 0. Una forma de resolver esta situacion es fijar la
parte real del armonico a un valor muy pequefio, X{ = ¢ <|X;|, dejando la parte
imaginaria como variable a optimizar. De esta manera se evita la convergencia a la
solucioén de DC, siendo la condicidn fijada compatible con la solucion oscilatoria. Se
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ha representado en la Figura 1b la solucion oscilatoria, la cual queda contenida en
una circunferencia en el plano complejo.

El método de solucion para el caso no autonomo es similar al caso general
mediante Newton-Raphson, teniendo ahora en cuenta que la funcién de error (1.8)
debe incluir las k ecuaciones afadidas, para compensar el sistema:

, con X = [Xg,wi,...,wg] (1.16)

Donde el término Hy(X) engloba las nuevas ecuaciones para evitar la
convergencia a soluciones inestables.

Generadores auxiliares.

Una forma mucho mas flexible de afadir ecuaciones y evitar la convergencia
a la solucion de DC, es el uso de generadores auxiliares (AG) [5]-[7]. El AG nos
permite emplear en el proceso de optimizacion, una funcion de error mas adecuada
para el caso de circuitos autonomos. Por otro lado con el mismo generador auxiliar
también es posible fijar las condiciones iniciales del proceso de optimizacion.

Se pueden plantear dos tipos de generados auxiliares, de tension o de
intensidad, Figura 2.

o]0 t<t Z,(t)= ooteh
t()_ o, t>t, t © 12k
A AG * o
V CD |Fi|tro Y(a))l |Yt(t)| @ (Vac,fac ¢AG)
(lac:fac ¢AG) o
0 w =, O’ T
Y(w)=1 " :
(@) 0, %, oene

Figura 2 Generadores auxiliares de intensidad y de tension. Se incluyen en la figura los filtros
Y(®), Z(®), los cuales en analisis frecuenciales eliminan la influencia del AG a frecuencias
distintas de @y, También se representan los ‘switchs’ Y(t), Z«(t) que ‘desconectan’ el efecto de los
AG para t > t; en analisis temporales.

Puesto que un generador de intensidad a w, es un abierto para w = w;, €s
necesario conectar un filtro ideal, de admitancia Y(), en paralelo que cierre el lazo
para w = w;, con el objeto de no perturbar el circuito a otras frecuencias. Para el caso
del generador de tension, se da una situacion similar, y por ello incluye otro filtro
ideal que presenta una impedancia Z(w), la cual deja en abierto la rama del generador
auxiliar para w = w,. Del mismo modo, se utilizan dos filtros temporales en forma de
“switch” temporal, cuyo proposito se explica en la seccion de transitorio de
envolvente.
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La funcion de error H,, mas sencilla que se puede fijar mediante el AG, al
sistema (1.8) determinado por H, estd formada exclusivamente por la intensidad que
circula por el AG, en el caso de fuente de tension, o por la tension que cae en el AG,
en el caso de fuente de intensidad:

Hr (Y, Iig,w, ) =0, conHy; =V,, (paraelgenerador de intensidad) (1.17)

Hr (Y, VAG,wp) =0, conHye = I,, (para el generador de tensién)

Siendo H,., las funciones de error para el caso del AG de intensidad y de
tension, y Hr la nueva funcion de error a partir de la combinacion de H y H, . Esta
nueva funcion de error, fuerza el mismo tipo de soluciones que en el caso ya
comentado de X{ = ¢ < |X,|, evitando asi la solucién de DC para V,, o I, no nulos.

Otra forma de resolver el problema de convergencia a la solucion inestable de
DC, es incluir el término de intensidad/tension del AG en el caso de generador de
intensidad/tension, definiendo de esta forma la funcion de error como una
impedancia/admitancia:

- _ vV,
Hr (X,IAg,wp ) =0, con Hy; =2, (para el generador de intensidad)
Iya
(1.18)
Hr (Y, Vag w, ) =0, conHy; = V—p, (para el generador de tensién)
AG

Con la definicion en (1.18), se sigue cumpliendo la condicion de no
perturbacion cuando Hr = 0, no obstante, para la solucion de DC ambos, dividendo
y divisor de H, se anulan, por lo que Hr = 0. Esta condicion no se da en el caso
de la solucion oscilatoria donde los denominadores, I,; =0 0 V,; = 0, para el
generador de intensidad o el de tension respectivamente.

Por otro lado, debido a la indeterminacion en el origen de fases no es
necesario tener en cuenta la fase inicial del generador auxiliar, por ello, no ha sido
incluida es las expresiones anteriores y se puede fijar a un valor nulo.

Generadores auxiliares en osciladores sincronizados.

El efecto de sincronizacion de un oscilador libre a una fuente externa de
tension o intensidad, se puede producir dependiendo de los pardmetros tension,
intensidad, frecuencia y fase (Vy/Ig,fs,0,) de la fuente de inyeccion. En este sentido,
se desarrolla, en el capitulo 4, un analisis del efecto de inyeccion de una fuente
externa a un oscilador, y en el capitulo 5, un andlisis detallado de sincronizacion
entre lazos enganchados en fase. Por las mismas razones que en un oscilador libre,
no podemos aplicar la funcion de error (1.17) para obtener la solucion sincronizada
para V,=001,=0.

Se representan de forma esquematica, sobre la Figura 3, los dos conjuntos de
soluciones tipicas en un oscilador sincronizado, dada la potencia de la fuente de
inyeccion (Vy/I,) y su fase ¢.

Podemos ver en la Figura 3 dos conjuntos de soluciones que se dan en los
osciladores sincronizados. El primer conjunto, corresponde a la solucion deseada,
formada por el conjunto de fases ¢°, para las cuales, dada la potencia del oscilador
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inyectado (Vag 0 Iag), existe una cierta fase ¢°, a la cual se produce sincronizacion a
una frecuencia de inyeccion .. En el caso de la soluciéon sincronizada una vez
finalizado el proceso de optimizacion, dado por la condicion de convergencia para la

funcion de error, se cumplird Vag = Vn 0 Iag = In, fag = fy y dac = ¢".

A Vn
I
0% 9% . .
— Sol. sincronizada
1 < o
\/ 02
] — . )
Sol. no oscilante
| >
LIS ) fq

Figura 3 Conjuntos de soluciones tipicas para un oscilador sincronizado fijada la potencia de la
fuente de inyeccion de tension o intensidad. Se representan dos casos particulares para cada
conjunto de soluciones, variando la fase para ambos conjuntos ¢° y ¢°, en el rango [0,27]. Para el
caso no oscilatorio el cambio de fase es muy lento, siendo en el ejemplo de la figura ¢01 ~ ¢°2.

El otro conjunto corresponde con la soluciéon no oscilante, similar a la
solucion de DC en osciladores libres, pero ahora perturbada por el generador de
inyeccion. En este segundo caso, el conjunto de fases ¢° varia lentamente con la
frecuencia de inyeccion y, dos valores de frecuencia de inyeccion muy separados dan
lugar a fases muy proximas ¢°; ¢°,. Esto quiere decir que, fijada una fase mediante el
AG, la solucion converge mas facilmente a la solucion sincronizada en nuestra banda
de frecuencias que a la solucidén no oscilante, cuya frecuencia de sincronismo puede
estar extremadamente alejada.

De esta forma se puede utilizar un generador auxiliar para obtener la solucion
del oscilador libre, optimizando su tension/intensidad y su frecuencia hasta cumplir
la condicién de no perturbacion. Ademads se puede proceder de forma inversa, que
consiste en fijar la frecuencia y amplitud de operacion optimizando parametros del
circuito de forma iterativa, hasta cumplir la condicion # = 0. Con ello, se puede
modificar la frecuencia de oscilacion dentro de las limitaciones de la arquitectura de
nuestro sistema.

La resolucion iterativa de los parametros a optimizar para alcanzar la
condicién de no perturbacion, se puede realizar mediante cualquier método iterativo,
como por ejemplo, el Newton-Raphson.

En el capitulo 3, se mostrara el uso de generadores auxiliares en circuitos
reales, tanto para obtener soluciones estables, como para forzar algunas especificas
optimizando parametros del circuito.
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1.4 Método de transitorio de envolvente.

El método de la envolvente compleja [8]-[11], ha sido utilizado a lo largo de
este trabajo de investigacion, por ello dedicamos esta seccion para introducir sus
fundamentos desde un punto de vista teorico/practico.

Cada variable de estado se representa, al igual que en balance armonico,
sobre una base formada por un conjunto de frecuencias y sus armonicos. La
diferencia fundamental del transitorio de envolvente, es que ahora se permite que los
coeficientes de Fourier sean variables en el tiempo. De esta forma se puede
interpretar el método de transitorio de envolvente como una generalizaciéon del
balance armonico, es decir, como un andlisis tempo-frecuencial.

Tal como se acaba de explicar, la base de frecuencias se debe fijar
previamente, pero se afiade flexibilidad a la solucion mediante los coeficientes
complejos variables en el tiempo. El uso mas directo de este método de andlisis, es el
estudio de modulaciones de banda estrecha. En la Figura 4 se hace una
representacion tipica de banda estrecha, de una sefial de WLAN 802.11 (2.4GHz)
analizada mediante transitorio de envolvente.

10
0
-10

Potencia (dBm)
A
o

-90

| | | | | | I | I
-20 -10 0 10 20
Frecuencia (MHz)

Figura 4 Envolvente compleja, sefial de ejemplo: WLAN 802.11 GHz. El eje de frecuencias se
referencia siempre a un cierto armonico k. En este caso, la frecuencia central de la figura, se
corresponde a la frecuencia de WLAN correspondiente a la portadora (k =1) = f; =2.45 GHz

Permitiendo esta variacion temporal de los coeficientes de Fourier, la
formulacion para la tension en un nodo [11],[12], se corresponde con:

N
v(t) = Y Vi (t)e it (1.19)

k=—N

Donde los coeficientes Vi(t) pueden sufrir cualquier tipo de variacion de
banda estrecha, lo que modela una modulacion sobre la portadora fx y sus N
armonicos. Por lo tanto, aplicando la FFT, estos coeficientes Vi(t), se pueden
representar en el dominio frecuencial centrados en su respectiva fy. Este analisis sera
mas eficiente cuanto mas estrecha sea la banda de cada armonico. Si la banda de un
armonico es excesivamente ancha, puede llegar a solaparse con las de sus armonicos
cercanos.
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En un andlisis de envolvente de N portadoras existen, al incluir la de DC,
N+1 bandas. Siendo el término de DC el tinico cuyo coeficiente de Fourier variable
en el tiempo solo tiene parte real.

La simulacion de envolvente combina caracteristicas del tiempo y la
frecuencia ofreciendo analisis rapidos de sistemas complejos con distintas escalas
temporales. Se pueden identificar cuatro etapas diferentes en este tipo de analisis.

e Transformar la sefial de entrada. Cada sefial modulada puede ser
representada por A(t)e’”, donde los valores de fase y amplitud son
utilizados en analisis de balances armonicos.

e Analisis en el dominio del tiempo. De esta forma se obtiene una
solucion no estacionaria del circuito por medio de los coeficientes de
la serie de Fourier que varian en el tiempo.

e Extraer datos del dominio del tiempo. Fijando la frecuencia a la que
queremos obtener los resultados podemos representar valores
diversos, como por ejemplo, tension, intensidad y fase frente al tiempo
o frecuencia.

e Extraer datos del dominio de la frecuencia. Aplicando el algoritmo de
la FFT es posible obtener datos sobre el espectro de las sefales del
circuito.

A continuacion profundizaremos un poco mas en este método mediante su
formulacion teorica.

1.4.1 Resolucidén del sistema de envolvente.

Vamos ahora a desarrollar matematicamente un sistema sencillo, definido por
un sistema de ecuaciones diferenciales, y mostrar cada uno de los pasos necesarios
para su resolucion utilizando una base de Fourier con coeficientes variables en el
tiempo. Analizamos un sistema con las siguientes caracteristicas:

T = Ty
e (1.20)

m'n = f($1,$2...,$n,€(t))

El vector de las fuentes de ruido e(t), el de la solucion x(t) y el término no
lineal f(...) pueden expresarse en funcion de la base formada por ®,, como:

N
e;(t) = Z Ei(t)et:  i=1,...,s
k=—N
N
x(t) = Z Xj(t)ett: i=1..n (1.21)
o—

N
f@ g, mp e(t)) = > Fp(t)e™!
k=—N
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Esta es la etapa 1, descrita al inicio de la seccion 1.4, donde obtenemos los
valores de la envolvente de cada sefial. Podemos ahora definir la matriz compleja de
armonicos como:

X =" A (1.22)

Xo) X{@) - XK

Para un estado t = t;, substituyendo las variables de (1.21) en (1.20) y
teniendo en cuenta la matriz compleja de armdnicos, podemos identificar a ambos
términos de la igualdad los términos que contienen los arménicos del mismo orden k
=0,...N.

(1.23)
X (t;) + gkw, X} (t;) = Fi(t))

Este es un sistema de balance armoénico pero que depende del tiempo por
medio de la derivada de cada armonico. Teniendo en cuenta que estamos realizando
un andlisis discreto en el tiempo, la derivada en un intervalo [0,T¢], se puede
aproximar dividiendo el intervalo en M+1 puntos con un At = Tf/M, y su expresion
resulta:

Xi(t;) — Xi(t; 1)

Xi ~ A (1.24)
Expresando las derivadas de esta forma el sistema (1.23) resulta:
XAt g+ ) = 35 XH0) = X2 ()
XR() (5 + ) — 55 Xt = XE() (1.25)

; . L oyn
X/ (tJ)(E + Jw,) — EXJC (tj-1) = Fi(t))

La resolucioén de este sistema no lineal de nx(N+1) ecuaciones y nx(N+1)
incognitas (la matriz compleja de armonicos (1.22)), es la resolucion de un balance
armonico a lo largo del tiempo.

Uso de AG.

Mediante el uso de generadores auxiliares podemos obtener la solucion
mediante un rapido andlisis de HB y posteriormente utilizar esa solucién para
inicializar el andlisis temporal de transitorio de envolvente [13], reduciendo asi los
largos transitorios que puedan aparecer hasta la solucién estacionaria [14]. Para
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desactivar el AG tras un breve instante de inicializacion se incluye un filtro temporal
(ver Figura 2), el cual no influye en el AG para t < ty. Sin embargo para t > t;, en el
caso del AG de intensidad, se cortocircuita la fuente de intensidad, de forma dual el
AG de tension es desconectado del resto del circuito.

1.5 Series de Volterra.

1.5.1 Series de Volterra continuas.

En los sistemas lineales invariantes en el tiempo (LTI), la salida puede
expresarse en funcidon de su entrada mediante la convolucion:

y(t) = Th(r)x(t ~7)dr (1.26)

donde la funcién h(t) es conocida como la respuesta al impulso. La funcion
h(t) se define como la salida que presenta el sistema aplicando a la entrada una delta
de Dirac 4(t). La relacion entrada/salida (1.26) se puede interpretar de forma que, la
salida del sistema es la suma de todos los infinitos valores pasados de la entrada
ponderados por la funcion de respuesta al impulso.

Por otro lado representando la expresion (1.26) de un LTI en el dominio de la
frecuencia, tenemos:

Y(0) = H ()X (0) (1.27)

Coincidiendo asi la respuesta al impulso con la funcion de transferencia en el
dominio de la frecuencia.

Se puede realizar una generalizacion de (1.26) para diversos productos
retrasados de la sefal de entrada [15]-[18], resultando infinitas funciones de
respuesta al impulso:

~+00 +00

y(t) :Thl(fl)x(t—rl)dr1 + J- J- h,(z,,7,)X(t—7)X(t—7,)d7r,dz, +...
e . (1.28)
+I _[ _[h3(z'1,z'2,z'3)x(t—z'1)x(t—rz)X(t—TS)dz'ldz'szS+...

—00 —00 —00

Estas generalizaciones de la funcién de respuesta al impulso reciben el
nombre de nucleos de Volterra [19]. Definiéndose el n-nicleo de Volterra como
h,(z,,7,,...,7,) . De la misma forma que para la respuesta al impulso, el n-nucleo de

Volterra en el dominio de la frecuencia resulta H,(®,,®,,...,®,), siendo este una
funcion de transferencia multi-armonica.

Una forma més conveniente de expresar (1.28) es:
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y(t) = i Y, (t)
) (1.29)

+00 +00

=1 [ .. J'h (7, Tsse rn)ﬁx(t—ri)ﬂdri

—00 —00

En el caso de un sistema sin memoria los nicleos de Volterra son la unidad y,
afladiendo un término hy constante a (1.28), se convierte en una expansion en serie de
potencias:

y(t) = h, +h (0)x(t) +h,(0,0)x*(t) +... (1.30)

1.5.2 Series de Volterra discretas

A partir de (1.29) se puede obtener la formulacion en series de Volterra
discretas, mas conveniente para su uso en simuladores comerciales que utilizan
técnicas digitales de procesado. Si tomamos muestras con un intervalo de muestreo
T, tenemos:

y(nT):iyp(nT) (1.31)
p=1

Convertimos en (1.29), las integrales continias a sumatorios discretos de las
muestras nT, y teniendo en cuenta (1.31) eliminamos la dependencia temporal,
resultando las ecuaciones discretas:

Y=y, ()

+00 400 +00 p
y,(m=> > > hp(il,iz,...,ip)Hx(n—ij)

ij=—0i=—0 Q=

(1.32)

Finalmente para realizar la implementacion de (1.32), lo habitual es truncar el
conjunto infinito series y,(n) a un valor finito P, el cual indica el orden de la no-
linealidad. Por otro lado, suponiendo el caso de sistemas causales se limitan los
sumatorios en i, a valores no negativos. Por tltimo, es necesario limitar el maximo
de muestras pasadas M, que se toman para el célculo de la salida. Este parametro M
indica el orden de memoria de la serie de Volterra. Aplicando estas condiciones a
(1.32), tenemos:

y(n) =Z

yk<n=_22 Zh(u,lz, il Ixn-ip)

i,=0 i,=0

(1.33)

Las series de Volterra también se pueden analizar como filtros FIR, ya que la
salida depende de potencias y convoluciones lineares de valores de la entrada. De
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esta forma, un esquema para la representacion de la serie de Volterra con P=2, M=3,
se muestra en la Figura 5.

Orden no-lineal P=2
Orden de memoria M=3

x(n)x(n)
x(n)x(n-1)

K

1 k=2 x(n)x(n-2)

ha(0 x(n-1)x(n)

x(n-1) iy, @ y1(n) Y2 (n) x(n-1)x(n-1)
i x(n-1)x(n-2)

x(n-2)x(n)
x(n-2)x(n-1)

y(n) x(n-2)x(n-2)

=y =y =a =p =p = =y =y =
[ [ [ [ [ > > > ~

— — -~ -~ -~ -~ Py Py -~
g N~ N < s < o o o
N - o N - o N - o
~ ~ - ~ ~ - - ) -

Figura S Esquema del cilculo de y(n) para una serie de Volterra con P=2 y M=3. Los productos
de x(n-i) vienen ponderados por los niicleos de Volterra. Esta dependencia de y(n) con términos
de x(n-i) se puede expresar mediante la convolucion lineal como un filtro FIR.

1.5.3 Series de Volterra de envolvente compleja.

En el caso que la entrada y la salida estdn definidas en el dominio de la
envolvente compleja, es posible emplear la version paso-bajo de las series de
Volterra. Expresamos X(t) e Yy(t) mediante la representacion en envolvente

compleja al primer armoénico:

X(t) = Re{X(t)e’" |

_ (1.34)
y(t) =Re{§(t)e™"}

En [18] se puede encontrar el desarrollo para llegar a la expresion equivalente
de (1.33) en envolvente compleja. Es decir, suponiendo que el sistema a modelar
mediante la serie de Volterra compleja es causal y podemos truncar el orden no-
lineal de la serie a P, y el orden de memoria a M:

k=1

M-1M-1 M-1 . 2k+1 (135)
yk(n): z h2k+1(|1=' 2k+1)HX (n_l )H X(n_l )

=0 i,=0  iy,=0 s=k+1
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Siendo X(n—i,) el valor la muestra pasada i; de la envolvente compleja de la

entrada. Teniendo X (N—i ) el mismo sentido pero en este segundo caso para el

valor conjugado de la muestra pasada i,. La expresion (1.35) es similar a la version
discreta (1.33), con la diferencia que ahora se calculan los productos cruzados
conjugando las k primeras muestras. Para tener en cuenta estos productos cruzados el
numero de kernels aumenta, existiendo ahora 2k+1 kernels para cada serie del orden
no-lineal k.

1.5.4 Extraccion de los kernels de Volterra.

Existen técnicas para extraer los kernels de Volterra en el dominio del tiempo,
de la frecuencia o mixto. En esta seccion introducimos la técnica temporal que ha
sido utilizada en este trabajo y que estd ampliamente detallada junto a otras técnicas
en [18].

El sistema (1.33) es un sistema lineal respecto los kernels de Volterra.
Podemos formar un sistema lineal de ecuaciones donde estén implicados todos los
kernels de Volterra h (i, i,,...,i,) . El sistema tiene la forma general:

V=X-H (1.36)

Donde Y =[y(M +1),...,y(L)]", siendo L la longitud total de las muestras de

la salida. El vector H contiene todos los kernels de Volterra, y la matriz X contiene
todos los productos de la forma x(n—i,)---x(n—i,) para n=M+1,...,L.

Por lo tanto, si se asume que el sistema del que se van a obtener los kernels de
Volterra, presenta errores en los vectores de entrada y de salida la ecuacion (1.36),
pasa a convertirse en:

Y=XH+E (1.37)
Donde E, es el vector de la secuencia de error E =[e(M +1),...,e(L)]". El

problema planteado en (1.37) tiene como solucidn habitual la aplicacion del método
de minimos cuadrados. Con este método, se obtienen los valores de los kernels de

Volterra que minimizan la norma de E, siendo la solucion de la forma:

H=(X"X)'XTY (1.38)
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Capitulo 2

Analisis de estabilidad de las
soluciones estacionarias de
sistemas no lineales y efectos del
ruido en circuitos osciladores

2.1 Introduccion.

El analisis de estabilidad es fundamental en circuitos no lineales debido a la
coexistencia de distintos tipos de soluciones estables e inestables, las cuales ya
hemos presentado en el capitulo anterior. Por otra parte, en circuitos autonomos, el
analisis del efecto de las fuentes de ruido ha de ser no-lineal, ya que algunas
componentes de la perturbacion crecen con el tiempo, y el sistema no es linealizable
respecto a ellas.

En este capitulo, presentaremos en primer lugar, el analisis de estabilidad en
el dominio del tiempo y de la frecuencia de las soluciones de DC y las soluciones
periddicas. En segundo lugar, se introducen los efectos del ruido en circuitos
osciladores. Se explicara la separacion de la perturbacion producida por las fuentes
de ruido en componentes de fase y amplitud, y se presentan diferentes técnicas para
evaluar sus contribuciones. Las técnicas tratadas en este capitulo para analizar el
ruido de fase y amplitud se pueden clasificar en: técnicas en el dominio de la
frecuencia, como la matriz de conversion y la modulacion de portadora, o técnicas en
el dominio tempo-frecuencial, como la técnica que se presenta basada en transitorio
de envolvente.

2.2 Analisis de estabilidad.

2.2.1 Analisis de estabilidad en el dominio del tiempo.
Solucion de DC.

Partimos de la expresion general de un sistema auténomo:

z(t) = F(z(t) 2.1)
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Para analizar la estabilidad de una solucion de DC, z,, substituimos z, = 0 en
(2.1), y aplicamos una pequefia perturbacion n(t):

Iy + n(t) = n(t) = F(z, + n(t)) (2.2)

Esta pequefia perturbacion puede ser debida al ruido presente en el sistema,
rizados en las fuentes de alimentacion, vibraciones mecanicas... Podemos realizar
una linealizacion de (2.2) en torno a la solucién de DC, despreciando los términos no
lineales:

n(t) = DF(zy)n(t) (2.3)

Donde la matriz de términos constantes DF(Xy), es el Jacobiano del sistema
F(z,). El sistema (2.3) es un sistema lineal invariante en el tiempo (LTI), por lo que

se puede obtener la solucidn a partir de sus valores y vectores propios:
at) = > cueM (2.4)
i1=1

Se puede distinguir para cada autovalor, tres posibles rangos de valores para
la parte real de los autovalores: Re{A;} = 0, Re{Ai} <0 y Re{Ai} > 0. Se pueden
definir distintos tipos de soluciones en funcion del conjunto de autovalores obtenido
del sistema (2.3):

e Centro < Re{)\} =0,Vi € [I,n]: Es decir, la parte real de todos los

valores propios es nula, la solucion una vez perturbada mantiene la
perturbacion.

e Nodo estable < Re{)\ } <0,Vi € [1,n] : Todos los valores propios
tienen parte real negativa, la perturbacion serd atenuada y la solucion
sera fisicamente observable.

e Nodo inestable < Re{)\ } > 0,Vi € [I,n]: Todos los valores propios
tienen parte real positiva, la perturbacion hace que la solucion diverja
y esta no sera fisicamente observable.

e Silla — (35,Re{\} > 0,)N(3j,Re{\;} <0),i,j €[Ln]: Este es el caso
mixto donde algin autovalor tiene parte real negativa y alguno parte

real positiva. Esto quiere decir que una perturbacion hace que la
solucion diverja debido a los autovalores positivos.

Soluciones periodicas.

En esta situacion nuestro sistema estd forzado por un generador periddico, de
periodo T:

z(t) = Flz(t),t] = F[z(t),t + T] (2.5)

30



Capitulo 2: Analisis de estabilidad de las soluciones estacionarias de sistemas no lineales y
efectos del ruido en circuitos osciladores

De la misma forma que el caso anterior, se considera una perturbacién de
pequeio valor n(t):

Io(t) + n(t) = FZ(t) + n(t), 1] (2.6)

Podemos aproximar la expresion anterior por una serie de Taylor para valores
pequetios de 7(t) . Despreciando los términos cuadraticos en 7(t) :

o(t) + (t) = Flz(t). 1) + D, Flz (), (1) 2.7)

Esta aproximacion deja de tener validez si n(t) crece indefinidamente, por
ello, se limita su validez a un periodo con 7(t,) lo suficiente pequefio. Teniendo en
cuenta que 7,(t)es solucion la ecuacion (2.7) resulta:

(t) = D, Fl3(t), (t) = AW)a() (2.8)

Donde ahora tenemos una dependencia temporal en el Jacobiano de F
respecto 7, DyF. Al igual que el caso anterior, podemos expresar la solucion al
sistema (2.8) como:

=
3

3|

() = Son@ M = Yn(0mi() (2.9)

Donde w;(t) y my(t) estan definidos en funcién de los vectores y valores
propios de A(t). La estabilidad de la solucion z;(¢) se analizara en funcion del valor
que tome n(t) para t—o0. Podemos distinguir cuatro situaciones:

e Centro < |m;(t)] = 1,Vi e [L,n]: Es decir, todos los multiplicadores
estan sobre el circulo unidad. La solucién una vez perturbada
mantiene la perturbacion.

e Nodo estable « |m,(t)] < 1,Vi € [1,n]: Todos los multiplicadores estan

dentro del circulo unidad. La perturbacion serd atenuada y la solucion
serd fisicamente observable.

e Nodo inestable < |m;(t)| > 1,Vi € [1,n] : Todos los multiplicadores

estan fuera del circulo unidad. La perturbacion hace que la solucion
diverja y esta no sera fisicamente observable.

o Silla < (3i|m;(t)| > 1,)N(3j|m;(t)] <1),4,5€[Ln]: Este es el caso
mixto donde por lo menos un multiplicador estd fuera del circulo
unidad pero también hay multiplicadores dentro del circulo unidad.
Esto quiere decir que una perturbacién hace que la solucion diverja
debido a los multiplicadores con médulo mayor que la unidad.

Recordamos que en el caso de sistemas autonomos donde no tenemos
dependencia temporal directa en F, z(t) = F[z(t)], se cumple que si 7,(¢) es solucion,
7o(t + 7) también lo es para cualquier 1. Derivando la ecuacion general respecto al
tiempo y evaluandola en 7,(t) tenemos:

31



Capitulo 2: Analisis de estabilidad de las soluciones estacionarias de sistemas no lineales y
efectos del ruido en circuitos osciladores

Fo(t) = D, Flm®li() (2.10)

Esto indica que z;(t) es solucion de (2.8) y ademas z,(t) = zy(t + T). Por ello
7,(0) es un vector propio de D,F[z,(t)] con valor propio de valor la unidad. Esto
quiere decir que la solucidon oscilatoria de un sistema auténomo tiene siempre
asociada un multiplicador |m;| = 1 asociado al vector z;,(0) . Esta solucion es de tipo
centro y como acabamos de indicar, cualquier perturbacion en el sentido del vector
propio asociado a este multiplicador, en este caso en el sentido de la derivada, es
decir, en el sentido del ciclo limite de la solucion 7,(0), no sera atenuada en un
sistema auténomo. Esto tendra implicaciones directas sobre el ruido de fase haciendo
que las perturbaciones en fase no sean atenuadas en sistemas autonomos.

2.2.2 Andlisis de estabilidad en el dominio de la frecuencia.

Se introduce a continuacion, el analisis de estabilidad en el dominio de la
frecuencia que estd ampliamente detallado en [1], [2]. Este andlisis permite realizar
un estudio de bifurcaciones en funcion de algin parametro del circuito 1.

Estabilidad de la solucion de DC.

Las ecuaciones de HB pueden ser evaluadas respecto algiin parametro del
circuito, de esta forma la formulacion de HB resulta:

H(Xg.m) =0 — Xy =Xu.0) (2.11)

Siendo )ch el vector solucion de las variables de estado conteniendo solo
términos de DC. Este vector depende del parametro que se va a modificar n. La
estabilidad en torno a la soluciéon de DC puede ser analizada introduciendo una
pequefia perturbacion en la amplitud con la frecuencia compleja """, Podemos

linealizar el sistema de ecuaciones (2.11) en torno a la soluciéon de DC una vez
aplicada la perturbacidn, ya que esta se considera de pequefio valor:

[JH(o+ jo, Xy.n) |AX =0 (2.12)

Siendo JH la matriz del Jacobiano de H respecto a las variables de estado en
torno a la solucién X, . Para analizar la estabilidad del sistema linealizado (2.12), es

necesario estudiar la localizacion de sus polos dados por las raices del determinante
de JH:
det{JH (o + jo, Xy.m)} =0 (2.13)

El sistema (2.11) sera estable si todos los polos tienen parte real negativa. La
bifurcacion se producird cuando una variacion del parametro 1 de lugar al cruce de
uno de los polos a la parte derecha del plano complejo.
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Estabilidad de la solucion oscilatoria periodica.

En este caso se considera que la solucion del sistema tiene una caracteristica
periddica a una cierta frecuencia ®,. El vector de las soluciones X, contiene los

términos de los armoénicos kw,, siendo k el indice del armonico.
H(X,(7).7)=0 (2.14)

Al igual que el caso anterior, X , s funcion del pardmetro n. Teniendo en

cuenta la perturbacion en amplitud de la forma e“* " se producen bandas laterales
en torno a los armoénicos de la solucidén periddica kwo,+®. Podemos linealizar el
sistema de ecuaciones (2.14) en torno a la solucion oscilatoria, ya que la perturbacion
se supone de pequefia amplitud:

[ JH(o+ j(key, + @), X,,17) | AX =0 (2.15)

Para analizar la estabilidad de las soluciones periddicas se debe estudiar el
signo de los polos de (2.15). Estos polos vienen dados por las raices de la ecuacion
caracteristica:

det {JH (o + j(ke, + w), X,,m)} =0 (2.16)

La solucion sera estable si todos los polos estan situados en la parte derecha
del plano complejo. Al variar el pardmetro 1 un polo real G, o un par de polos
complejos conjugados ctjm, pueden cruzar el eje imaginario del plano complejo
dando lugar a una bifurcacion.

2.3 Ruido en osciladores.

2.3.1 Separacion de la perturbacion en componentes de fase y
amplitud.

Una de las principales caracteristicas de un oscilador es su pureza espectral.
Esta viene afectada por el ruido que existe en los circuitos semiconductores. Este
ruido puede modular la fase del oscilador y generar bandas de ruido laterales. El
efecto es el cambio aleatorio sobre la fase del oscilador, esto es, de su frecuencia
instantanea, lo que se aprecia como un ensanchamiento del espectro del oscilador.

Esta modulacion aleatoria debida al ruido, degrada el funcionamiento de los
sistemas de comunicacion basados en modulaciones de fase o amplitud. Una posible
formulacion para tension generada por un oscilador es:

o(t) = Al + «at))cos(2mf,t + ¢(t)) (2.17)
Esta representacion de una sefial sinusoidal tiene en cuenta un ruido de fase

#(t) y ruido de amplitud o(t). El ruido se genera principalmente en los dispositivos
activos y en los elementos resistivos del oscilador. Estos dos ruidos se suponen, en
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general, de baja potencia, |a(t)| <1y |¢(t)] <1, que es el caso practico de los

sistemas de telecomunicacion. Aunque, como veremos mas adelante, el ruido de fase
no tiene porque estar acotado.

Otra forma mas general de representar la dinamica del ruido de fase en un
oscilador libre, es utilizar su espacio de fases [3]. Si se supone la ecuacién normal del
circuito del oscilador como:

& = f(z,&y1,---ynr) (2.18)
& = f(z) + ((z)

La primera ecuacion de (2.18) estd compuesta por, x que son las variables de
estado del sistema, € que describe las fuentes de ruido debido a elementos resistivos,
e y1 a ym que representan las fuentes de ruido flicker. La segunda expresion es otra
forma de representar la solucion del oscilador, separando las perturbaciones de las
fuentes de ruido, ¢((z). La solucidn del oscilador no perturbado ((t) = 0, x(t), es un

ciclo cerrado en el espacio de fases, Figura 6.

A Xn

Figura 6 Solucién perturbada representada sobre una desviacion del ciclo limite. La solucion
x(t) se expresa como la perturbacién sobre el ciclo limite x'(t+9(t)) mas una perturbacion
Ax(t+3(t)) transversal.

Al aplicar una perturbacion transversal al ciclo limite, puesto que este es
estable, el efecto de la perturbacion disminuird hasta volver a converger al ciclo
limite. Sin embargo, una perturbacion desde x’(t) a x(t) en la direccion del ciclo
limite puede aumentarse indefinidamente, debido a que es un sistema auténomo, tal y
como se comenta en la seccion de analisis de estabilidad.

El conjunto de perturbaciones se pueden descomponer en su componente
tangencial y transversal, tal como esta representado en la Figura 6:

z(t) =3 (t+ () + Azt +9(t))

2.19
con Az << |2 1) =

Esta forma de descomponer la perturbacion no es unica debido al
desplazamiento en el tiempo ¥(¢) . Este desplazamiento se convierte en una
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modulacion en fase sobre la solucidon no perturbada. Por lo tanto, el efecto de la
perturbacion 9 (¢) describe una perturbacion sobre la fase y Az (¢) sobre la amplitud.

El oscilador es perturbado debido a dos efectos. En primer lugar, las
componentes de ruido muy cercanas a la portadora, modifican ligeramente las
ecuaciones de nodos del sistema lo que se traduce en una modulacion del oscilador.
Por otro lado existe un proceso de conversion de frecuencia entre la sefal del
oscilador y sus armonicos, el resto de sefiales presentes en el circuito y la propia DC.
Este proceso sobre circuitos no lineales es similar al que se da en mezcladores, y es
una importante contribucion al ruido de fase del oscilador, debido principalmente al
ruido 1/f presente en los dispositivos activos. Otro pardmetro importante que afecta
al ruido de fase, es la dependencia de la frecuencia de oscilacion con la sefal de
alimentacion.

Por todo ello, se prefiere utilizar componentes activos con bajo ruido 1/f, y
resonadores con una Q alta. También se procura minimizar el efecto de las redes de
polarizacion sobre el ruido de fase, estabilizando y filtrando las sefales de
alimentacion.

La forma mas sencilla de evaluar el ruido de fase de un sistema, es mediante
su densidad espectral de potencia referida a la portadora. Esta distribucion de
potencia en torno a la frecuencia de oscilacion libre, se integra en anchos de banda de
1Hz, y se refiere a la potencia de la portadora expresando su diferencia respecto a
ella en dB llamados dBc, donde la ‘¢’ indica ‘carrier’. Esta forma de medir el ruido
de fase es equivalente a realizar la transformada de Fourier sobre la expresion (2.17)
y calcular su potencia a una determinada distancia de la portadora. Este método para
estimar el ruido de fase no diferencia entre perturbaciones en fase y perturbaciones
en amplitud. Este es el procedimiento habitual cuando, se utiliza un analizador de
espectros comercial, el cual, incluye un modulo extra para estimar ruidos de fase.

2.3.2 Técnicas en el dominio de la frecuencia.

Matriz de conversion.

El método de analisis de matriz de conversion [4]-[7], también llamado de
gran-sefial/pequenia-sefial, se utiliza para otros problemas, no sélo los relacionados
con el ruido de fase. Esta clase de problemas comparten todos unas caracteristicas
similares, en ellos un dispositivo no lineal es alimentado simultdneamente por dos
sefiales una de alta y otra de baja potencia. El comportamiento que se desea evaluar
es la respuesta lineal a la pequefia sefial superpuesta a la gran sefal. Este tipo de
problemas tiene cierta similitud con el andlisis lineal de circuitos, donde, sobre una
sefial de DC se aplica una pequeiia sefial sinusoidal, siendo éste el caso habitual de
aplicacion de los parametros S. Sin embargo, en el caso de la matriz de conversion,
la sefial sobre la que aplicamos la sinusoidal de pequefia amplitud no es de DC, sino
sinusoidal y de gran amplitud. De esta forma, el concepto de la matriz de conversion
aplicado a osciladores, se entiende como una linealizacion de la respuesta a la sefial
de pequefia amplitud sobre la solucion estable oscilatoria, considerada esta ultima la
componente de alta potencia.

Teniendo en cuenta la formulacion en serie de Fourier a ®q, la solucidn
estable de un oscilador x((t), se puede expresar como:
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N
n(t) = 3 Xpeitetto) (2.20)

k=—N

En (2.20) cada armoénico k viene definido por su término de amplitud Xy y su
término de fase k. Podemos extender (2.20), teniendo en cuenta ahora, las

perturbaciones en fase y en amplitud, de forma similar a como se habia presentado en
(2.17):

N
p() = Y (X + Ad(r))/heattotal) (2.21)

k=—N

La ecuacion (2.21) introduce los términos AAy(t) y o¢k(t), siendo ambos
valores reales. Estos términos se corresponden respectivamente, con la perturbacion
en amplitud y la perturbacién en fase del armonico k para un nodo dado. Notar, como
la solucidn estacionaria toma ahora la forma de transitorio de envolvente, debido a
los términos de la perturbacion dependientes del tiempo.

Se recuerda que la expresion (2.21) describe el valor de la variable de estado
x(t), la cual puede ser la tension en un nodo especifico o la corriente a través de una
rama dada. Los valores de AA(t) y ¢k(t) son en general diferentes en cada nodo o
rama 1. Se ha omitido por claridad en esta formulacion un subindice i1 que indique el
nodo/rama, siendo los términos de (2.21) para el caso general en un nodo/rama i:

o' (1), AAL(L), i (1) -

El método de matriz de conversion supone que las perturbaciones en fase,
Ox(t) son muy pequenias. Esto como veremos mas adelante, no es necesariamente
cierto. Teniendo en cuenta esta suposicion podemos simplificar el término de la
exponencial compleja como:

O (t) Ll = e ~ 14 jgy (t) (2.22)

A partir de (2.22), la ecuacién (2.21) se puede expresar como:

N
p(t) = mo () + Y (AAE) + foy(£) X e/ Te0) (2.23)

k=—N

Donde en (2.23) se ha despreciado el término de segundo orden joy(t)AAk(t).
Si se admite que las fuentes de ruido se introducen a una frecuencia Q:

ny, (t) = AN (£)e™ con  ANy(t) = Ni(Q)e/* (2.24)

Q — frecuencia de ruido

Tendremos que las perturbaciones de amplitud y fase se situaran también a la
misma frecuencia de ruido Q:

A4 (1) = AAE™ 4 AdLe M ¢y (1) = B/ 4 Bpe M (2.25)

Sustituyendo ahora (2.25) en (2.23), tenemos:
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N
p(t) = wp (1) + Y (Ad + o X )Mot 4 (A4 o+ j@y X el o) =
k=—N
mo () + Y [e77 (A4 + O, X ) et e (AL + jOL X ) eI ] = (2.26)
k=—N

N
— g () + 3 [ayet ot o gy o0
k=—N

En (2.26) se pueden identificar como los términos Xy y Xi, se corresponden
con las bandas laterales debidas al ruido y situadas respectivamente por encima y por
debajo de cada armonico kwy, [8]:

1y = e (A4, + jB,X,) (2.27)
z, = e (AAL + jBLX, ) |

A partir de las bandas laterales se pueden obtener las perturbaciones de
amplitud y de fase:

,6-7’*9“55* — e kg
e (2.28)

) * —
AAk — ejw,l-L +e .J»QA-IU

Con objeto de ilustrar el método de matriz de conversion en el caso de
perturbaciones sobre elementos no lineales, se resume un ejemplo ampliamente
detallado en [6]. Dada la ecuacion general (2.26), la variable de estado x, representa
ahora, en este ejemplo ilustrado por la Figura 7, el valor de la intensidad que circula
a través del elemento no lineal I = f(V). A continuacion se detalla el proceso para
obtener la matriz de conversion, la cual relaciona las componentes armonicas de la
variable de estado, i(v) en este caso particular, con los armonicos de la perturbacion
de entrada v(t).

v(t)
- r'\+
-/
+
Vo O &
1=f(V)

Figura 7 Esquematico para el analisis de matriz de conversion sobre un elemento no lineal I =
f(V), a la que se aplica una perturbacion v de pequeiia sefial sobre una tension V.

Suponiendo que tenemos una fuente V, de alto valor, sobre la que se

superpone una componente de pequefia amplitud v(t), podemos expandir la serie de
Taylor de f(V) en torno a V,,.
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1 d?
v+

d
FOo+0) = fVo) + g D[ w5

fan V2 +
= (2.29)

1 d°
Z—— ()
+ dV3f

3
6 7+ ..

V=W

La pequena senal se corresponde con la intensidad i(v) debida a la tension v,
y se puede obtener restando la contribucion de la componente de gran sefial:

i) =I(Vy +v)—I(Vp) (2.30)

En primer lugar simplificamos en la serie de Taylor (2.29), los términos de
segundo orden y superiores (v, v, ...) suponiendo que v(t)<<V,. Vj, como ya
hemos mencionado, no tiene porque ser un voltaje de DC, puede ser una componente
de gran senal variable en el tiempo V(. (t).

. d
i) = (V) = g(t)v(t) (2.31)

V=Vi(t)

La conductancia variable en el tiempo g(t) en (2.31), es la derivada de un
elemento I/V en gran sefial. Se podria seguir el mismo razonamiento para mas de un
voltaje de control, desarrollandose en series de Taylor de n dimensiones, el resultado
seria de la forma,

(1) = gy (D) vy (1) + gy (£ vy (1) + g3 (1) v (1) + ...

_9 V=V, (1)
gi (1) = B_Vif(vlaVQa-HVN) Ve—vi(t) (2.32)
Vy=Vn(t)

De la misma forma se podria aplicar a una capacidad Q = fo(V), obteniéndose
la carga q(t) y la intensidad que la recorre i(t),

q(t) = ¢ (D) (8) + ¢ () vy (£) + 5 (E) vy (£) + ...
o d B d d
i) =—q) =a®—u ) +u®)zad)+ (2.33)

d d
+ & (t)%UQ(t) +5 (t)%CQ(t)U + ...

Por otro lado, desde el punto de vista del dominio de la frecuencia, se aprecia
de forma intuitiva que un elemento no lineal al que se le apliquen dos tonos, genera
los términos de la mezcla nw, + mw,,,¥k,m € ®. Suponiendo que el tono a w,, es de
pequena sefial, tal como se ha tenido en cuenta a lo largo de esta seccion, podemos
despreciar sus armonicos. De esta forma, s6lo tenemos componentes frecuenciales a
nwo y +om,. Definiendo g = | - oy, se pueden representar las frecuencias de la
mezcla como:

W, = nwy + wy (2.34)
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La ecuacion (2.34) incluye solo la mitad de las frecuencias de mezcla, pero la
otra mitad se podria evaluar por separado, ya que el andlisis es lineal. Para una
conductancia variable en el tiempo g(t) como la presentada en (2.32), tenemos la
siguiente expresion en forma de serie de Fourier:

i'(t) = g(t)v'(t)

o0 00 00
i'(t) = Z Ieint  g(t) = Z Grelt | () = Z v, edent

n=-—00 k=—00 n=-—00

(2.35)

Reemplazando 1’(t), g(t) y v’(t) por los términos en sumatorios tenemos,

[o¢]

i [nejw,,t _ Z i Gkvnejwwkt (236)

n=—00 k=—0c0 n=—-o0

Esta ultima ecuacion se puede expresar en forma matricial truncandola para n
= N y k = 2N. Los elementos para n < 0 estd expresados conjugados debido al
cambio en la definicion (2.34). Las tensiones y corrientes de las componentes
frecuenciales, estan relacionadas por medio de una matriz de conversion:

I'y Gy G, - Gyl Vi
IjN+1 Gl GO G72N+1 VjNJrl
N : 237
Iy Gy Gy - Gy Vo ( )
Iy Goy  Goyo1 Go Vi

Esta matriz relaciona fasores de la tension de perturbacion con cada
componente armoénica de la corriente sobre el elemento no lineal, para cada
frecuencia de mezcla. El andlisis de matriz de conversion linealiza los elementos no
lineales del sistema, para crear elementos variables en el tiempo, lineales y de
pequeiia senal. Por ello, no se puede utilizar este método para analizar efectos no
lineales como saturacién o intermodulacion.

Por otro lado, para el caso particular de elementos constantes en el tiempo
pero sensibles a la frecuencia, tenemos una matriz diagonal, de la forma I,,= G(®,)Vy
paran>0y I, = G(-mn)Vn* para n < 0. De esta forma se pueden integrar las
herramientas conocidas aplicadas en circuitos estaticos, para circuitos cuyos
elementos dependen del tiempo.

Hemos obtenido la banda superior en (2.37) y se puede aplicar el mismo
proceso para obtener la banda inferior debida a la perturbacion. Estas bandas pueden
utilizarse junto a (2.28) para obtener las perturbaciones en fase y en amplitud
presentas en (2.21).

El método de matriz de conversion presenta limitaciones debido, en primer
lugar, a la aproximacién en (2.22), que supone que la perturbacion en fase tiene un
pequeio valor. Como se menciona en el capitulo 2 dedicado al analisis de estabilidad,
la perturbacion en fase no es atenuada debido a la dinamica del sistema, al contrario
que la perturbacion en amplitud. Mas adelante en el capitulo 6, dedicado al analisis
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del ruido de fase en osciladores, se mostrard como una perturbacion en fase cercana a
la portadora, presenta claramente una respuesta no lineal en el espectro de ruido de
fase. La principal consecuencia de que estas suposiciones no sean validas para
entornos cercanos a la portadora, es que el método de matriz de conversion no es
recomendable para analizar ruidos de fase en esas regiones.

Por otro lado, al aplicar el método de matriz de conversion en osciladores, los
simuladores comerciales presentan problemas numéricos. El proceso para analizar el
ruido de fase en simuladores comerciales mediante el método de matriz de
conversion, requiere en primer lugar, obtener la solucion oscilatoria, lo cual puede no
ser sencillo y exige técnicas especiales, como ya se ha presentado en el capitulo
previo. La solucién estacionaria se da para o y 7, , expresada en formulacion de
balance armoénico como:

H(Xy,wp) = Ar(wp) Xy + A, (wo)Yy = 0 (2.38)

La matriz A4 relaciona las componentes armonicas de los elementos lineales
respecto a las variables de estado. La matriz A, tiene el mismo sentido que Ay, pero
para los términos de los elementos no lineales, cuya no linealidad viene descrita por
la funcién Y, = Y[X,]. Las componentes armonicas de todas las variables de estado

se ordenan como:

To(t) = Z Xl = Xo = [aly -akaty 2] (2.39)

k=—00 (1) , (1)

Asumimos como en (2.25), que la solucion perturbada dada en (2.26),
contiene bandas laterales a la frecuencia de ruido €, y que estas bandas laterales son
de pequena amplitud. De esta forma la formulacién en balance armoénico (2.38),
resulta la expresion ya presentada en el capitulo 1:

H(X,w) = A, (w)X + 4, (W)Y = 4,(w)G (2.40)

Debido a la perturbacion las variables de estado (2.39) presentan bandas
laterales a la frecuencia del ruido:

T(t) = > (Xpo + AXp,(t)) et (2.41)
k=—00
donde AX;,(t) son las bandas laterales complejas debidas a la perturbacion.

Para obtener la bandas a las frecuencias kw, + 2, podemos substituir (2.41) en (2.40)
y linealizar la funcion Y en torno a la solucion estacionaria:

{ (A (bwy + Q)] + [, (kwy + Q)]TV0 } AXp (kwy + Q)

2.42
= [Ag(kwo + Q)}@(kwo +Q) ( )

Donde aparece ahora el Jacobiano de las no-linealidades JY . Despejando las
bandas laterales tenemos:
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A, [ Ko ko + 9] = { [A,(kwy + Q)]+ [4, (ko + Q)] IF0}

- . - (2.43)
AXT(]CCL)O + Q) = HZ.[X(),]CLUO —+ 9}71 [Aq(kCLJO + Q)}G(k(.L)O + Q)

De esta forma, se expresan los arménicos de las bandas laterales en funcion
de las fuentes de ruido mediante una matriz de conversion. Para resolver (2.42) es
necesario calcular la matriz inversa de H,[X,,kw, + Q] . Recordando la ecuacion

general de un oscilador:
z(t) = Flz(t)] (2.44)
Demostramos en el capitulo 2 dedicado al andlisis de estabilidad, que dada

una solucion xo(t), Xo(t+1) también es solucion de (2.44). Ambas soluciones en el
dominio de la frecuencia tienen la forma:

To(t) = Y. Xl = gt +71) = Z X ekt gk (2.45)

k=—00 k=—o0

Introduciendo la solucidn desplaza xo(t+t), en (2.38), tenemos:

H[U(7),wy] = Ay (wo)[e"7 | Xo + A (wo)7 ([¢™7 | Xy ) = 0,97 (2.46)
(r) U(r)

En (2.46), el desplazamiento temporal queda determinado por la matriz
[e/7 ], definida como:

[E(-N)] --- 0 e Jhwor L. 0
[efFnr | = : i |, con E(k) = : : (2.47)
0 [E(N)] 0 e—jkon

Si ahora calculamos la derivada respecto t de (2.46) obtenemos:
OH[U(7),wo]

= [Aw(wo) + A, (wo)?}[jkon][j(T) =0,V7 (2.48)
or

H,[0(7).w0]

Esto indica que la funciéon H,[U(7),kw,] tiene un vector propio nulo, lo que
implica que |H,[X,,kw]| = 0. Por lo tanto, el calculo de la inversa de H,[X,,kw, + €]

necesario en (2.42), para valores Qll, esto es, para frecuencias cercanas a la
portadora, presentard problemas numéricos al tratar con determinantes cercanos a 0.
Dependiendo de la precision de calculo, para una cierta Q < ) el determinante sera
independiente de Q y constante de valor |H,[X,,kw]| = ¢, siendo & el valor mas

pequeiio capaz de ser representado en ese simulador. Esto se traduce en un
aplanamiento del espectro del ruido de fase en un rango de frecuencias = (2 en torno
a la portadora. Esta problemadtica es inherente a los osciladores, y representa de
nuevo su caracteristica autdnoma, esto es, la indeterminacion respecto al tiempo. Por
ello, cualquier desplazamiento siguiendo el espacio generado por el vector propio
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[jkwyT]U(T), es decir, cualquier desplazamiento de la solucidén en tiempo/fase, es

también solucion del sistema y no es atenuado por la dindmica del oscilador, la
consecuencia de este fendmeno es conocido como ruido de fase.

Para el caso de senales de baja amplitud, como es generalmente el nivel del
ruido, la matriz de conversion es un método muy eficiente para evaluar el efecto de
conversion del ruido sobre la portadora, aunque es necesario combinarlo con otras
técnicas. Sus limitaciones principales son dos, en primer lugar, evaluar ruidos de fase
en osciladores en entornos de frecuencia cercanos a la portadora, y en segundo lugar,
requieren la obtencion previa de la solucion estacionaria de un oscilador, lo cual
puede no ser sencillo.

Modulacion de portadora.

A continuacion se desarrollan brevemente las bases tedricas la técnica de
modulacién de portadora [9].

Si tomamos la ecuacién nodal de un oscilador no perturbado dada en [10]
tenemos:

t

i[70)+ (70 + [ Bt-7Er) +7 =0 (2.49)

—00

Por un lado, las intensidades i dependen de las variables de estado z(t),
ademds tenemos la influencia de las cargas que puedan existir . También se
incluyen en esta expresion, p(t) la matriz de respuesta al impulso de los elementos
distribuidos y las fuentes independientes i,. Se puede expresar z(t) en la forma
habitual de Fourier, con una base formada por los armonicos de my:

N
Ty = Y Kpelet (2.50)
k=N

Reemplazando (2.50) en (2.49), obtenemos la funciéon de error H, que es
solucion para mg y sus armonicos:

(X, ko] = T[X] + [fFoo] Q[X] + P(fog)X + T, =0 2.51)

Del mismo modo se puede obtener la ecuacion nodal para el oscilador perturbado:
ilzM)] +—qlzt)] + f h(t — () + (1) = gz(t)]a(t) (2.52)

Ahora tenemos en cuenta en la parte derecha de (2.49), las fuentes de ruido
n(t) y el Jacobiano de ellas respecto a las variables de estado, g[z(t)]. Para expresar

ahora las variables de estado (2.50), se tiene en cuenta que la solucion reflejara ahora
una perturbacion en fase y en amplitud, con Aw(t) = Ag(t):
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N
T(t)= S [Kp + AT (f)]eltht+ 200 (2.53)

=N

La técnica de modulacion de portadora supone que las frecuencias de ruido
son bajas por lo que AX,(t) ~ 0.Si substituimos (2.53) en (2.52), teniendo en
cuenta la suposicion anterior, tenemos:

H[X+AX(t) , jkoy + Ao(t)] =T N(t) (2.54)

Es una expresion similar al caso sin perturbar teniendo en cuenta las
perturbaciones y el Jacobiano frente a las fuentes de ruido, T. Extendiendo la serie de
Taylor para las dos variables y despreciando los términos de segundo orden:

H[X+AK(0) oy + do(t)] ~ HLE K6 [+ HedXTO) +HxAK() + Hdot) = ) o)

HgAX(t) + H,Ao(t) = T N(t)

Es un sistema con n variables de estado con N armonicos cada una, lo que da
lugar a n x (2N+1) ecuaciones y n x (2N+1)+1 incognitas debido al termino Aw(t).
Para resolverlo es necesario fijar un rango de libertad. Si fijamos la perturbacién de
la parte real del primer armoénico, AX{" = 0 tal como se sugiere en [6], la solucion de
este sistema de ecuaciones tiene la forma:

(2.56)

Donde las perturbaciones en fase y en amplitud estan desacopladas. Ambas
ecuaciones poseen términos constantes que multiplican a las fuentes de ruidoN(t).

Para expresar el ruido de fase en el dominio de la frecuencia es necesario aplicar la
transformada de Fourier, obteniendo:

Ao(Q) =S[Hg H,[ T N©Q) =I,N©) 257
AX(Q) =S,[Hg H,]'TN©Q)=1,N©)

Estas expresiones se pueden utilizar para evaluar el ruido de fase teniendo en
cuenta que Ag¢(t) = Aw(t) . Habitualmente el ruido de fase viene expresado en
términos estadisticos, por lo que se utilizan sus densidades espectrales de potencia,
A6 y [AXL(Q)

Como ya se ha mencionado, esta técnica sOlo es aplicable para valores
pequetios de las fuentes de ruido y cercanas a la portadora. Ademas, al igual que el
método de matriz de conversion, es necesario un calculo previo para obtener la
solucidn estacionaria del oscilador.
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2.3.3 Técnica en transitorio de envolvente.

A continuaciéon desarrollamos brevemente la técnica de analisis de ruido de
fase presentada en [11]. Recordando la formulacion de transitorio de envolvente
presentada en el capitulo 1, para un nodo dado tenemos:

H)= 3 Xe(tpeha (2.58)

k=—oc0

En el caso de un oscilador, podemos descomponer el armonico variable en el
tiempo en su solucidn estacionaria y un término variable en el tiempo:

Xi(t) = Xpo + AXL(2) (2.59)

De esta forma, modelamos la variable de estado a partir de su solucién
estacionaria X, y perturbaciones en torno a ella AX,(¢):

I(t) = Z (XkO + AXk(t))ejk“’“t (260)

Podemos expresar el término de perturbacion en funcion de una perturbacion
en fase A¢,(t) y una perturbacion de amplitud AV, (¢):

AX,(t) = AV, ()e!2o® (2.61)

De forma similar a la técnica de matriz de conversion en el dominio de la
frecuencia, suponemos que las fuentes de ruido estan situadas a una frecuencia Q.
Por lo tanto, las perturbaciones se pueden expresar en funcion de la frecuencia de
ruido como:

AVi(t) = AVie ™ 4 AV e 0.6
Agy(t) = Agye 7 + Aglel™ :

Reemplazando (2.62) en (2.60) obtendriamos una expresion similar a (2.26)
con dos bandas laterales:

z(t) = Z (Xkoejk'““'ot + Xy (t)elFwo Dt 4 XL(t)ejk(”“"Q)t) (2.63)

k=—o00

En [11], se presenta la expresion para el ruido de fase de un oscilador, en
funcién de los voltajes de las bandas laterales en un nodo:

|‘7k+- |2 + |‘7ik |2 - 28‘%6{171 (Vik )*eﬂe"’“’ }

Vio

Agi (Q) = (2.64)
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donde 6, y Vio son la fase y la amplitud del armoénico kwo en estado

estacionario sin perturbacion. Siendo Vi la envolvente compleja de la banda lateral
positiva Q del arménico k. Dada por la expresion:

Vi = AV +

kVio
o Aw, (2.65)

Con Aw, la frecuencia del jitter y AV,* la componente de frecuencia de la
banda lateral positiva al arménico k (2.62).

De esta técnica [11], cabe destacar que toma como variable la frecuencia de
oscilacion por medio de un término de jitter Amy(t), y ademads, utiliza un simulador
propio.
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Capitulo 3

Técnicas de optimizacion de
osciladores controlados por
tension

3.1 Motivacion y antecedentes.

En circuitos autonomos la frecuencia de oscilacion depende de todos los
parametros del circuito, por lo tanto, es dificil controlar la banda completa de
operacién de un oscilador controlado por tension (VCO). Un VCO es un circuito
oscilador cuya frecuencia de salida puede ser controlada, tipicamente mediante una
tension externa. Esta formado tipicamente por una red resonadora que contiene un
elemento de capacidad variable funcion de la tension aplicada. La parte activa del
resonador amplifica una sefial de entrada, ruido blanco en el caso de osciladores. Esta
amplificacion solo se da para aquellas frecuencias incluidas en el rango de trabajo de
la parte activa. Sobre toda la banda de frecuencias, la parte resonadora actiia de filtro,
seleccionando una banda estrecha, la cual pasa a ser de nuevo amplificada cerrdndose
asi el lazo del sistema, Figura 8a.

En el caso de los VCOs, la red resonante se disefia como un filtro variable
controlado por tension, mediante el cual se puede seleccionar la frecuencia de
oscilacion del circuito. El parametro que permite controlar la resonancia es
habitualmente una capacidad. Uno de los dispositivos mas utilizados, que presenta
una capacidad variable con la tension, es el diodo varactor o varicap, Figura 8b. Este
diodo funciona polarizado en inversa y estd disefiado para ofrecer un rango de
capacidades especifico.

l Vi a) b) Vi

Cs(]\;t) Rs(Vo)
|

A |

= :UO

!

Figura 8 (a) Esquema de un circuito oscilador, divido en parte activa y en resonador variable
mediante una tension de control V.. (b) Circuito equivalente de un diodo varactor incluyendo
parasitos de empaquetado.
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El modelo de diodo varactor de la Figura 8b, incluye una bobina L, y
capacidad C,, que tienen en cuenta los elementos parasitos del empaquetado. La
resistencia serie del diodo, Ry(V;), también presenta una variaciéon con la tension
inversa aplicada. El parametro de interés para implementar circuitos resonadores con
posibilidad de sintonia, es la capacidad variable con la tension Cy(V,). Esta capacidad
presenta una caracteristica de la forma:

Co

“CEwmey

(3.1)

El pardmetro @ es debido al potencial interno del diodo y depende de la
tecnologia utilizada de fabricacion tomando valores en torno a 0.7 V (silicio) y 1.3 V
(arseniuro de galio). El exponente y tiene un valor ideal de 0.5 y Cy modela la
capacidad para Vi = 0. Teniendo en cuenta la relacion no lineal (3.1), Cs es
proporcional a la inversa de Vi, tomando valores iniciales desde Cy y decreciendo
con la tension de control aplicada.

La frecuencia de salida del VCO viene determinada por la frecuencia de
resonancia, la cual es debida principalmente a la capacidad del varactor Cs, y su
relacion con el resto de capacidades y las inductancias presentes. Por este motivo, los
VCOs presentan habitualmente una caracteristica frecuencia frente tension, no lineal
ya que la propia dependencia de C; es no lineal. En sistemas radar, donde se desea la
mayor linealidad posible, se puede resolver aplicando lazos enganchados en fase
mediante métodos de correccion digitales sobre la tension de control del VCO, o
generando las sefiales ‘chirp’ a partir de sintetizadores digitales (DDS), ejemplos de
estas técnicas se resumen en [1].

3.1.1 Ejemplo de radar modulado en frecuencia por onda
continua (FMCW).

Para mostrar la problematica de la no-linealidad frecuencia/tension de un
VCO, podemos evaluar cualitativamente el impacto que tiene si se utiliza
directamente sobre un sistema radar modulado en frecuencia por onda continua
(FMCW) sencillo, Figura 9.

A continuacién se presenta un breve resumen, sobre las bases de los sistemas
radar de FMCW, un tratamiento mas detallado se puede encontrar en [2]. Las sefales
implicadas en estos sistemas son la sefial del VCO local, y un eco recibido debido a
la sefial reflejada sobre el objetivo.

VCO

Acoplador
&

Analizador de eco
espectro

Figura 9 Sistema FMCW radar basico. Se utiliza una muestra de la sefial transmitida modulada
linealmente en frecuencia para mezclar con el eco recibido y estimar la distancia al objetivo.
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Tal como se muestra en la Figura 10, transmitimos la sefial del sistema local
continuamente, y a la vez, recibimos los ecos reflejados. Aunque no vamos a realizar
un estudio sobre potencia del eco recibido, lo habitual, es que el eco recibido tenga
muy baja potencia lo que complica su recepcion. En [3] se presenta un estudio de los
efectos de ruido y los valores de la potencia recibida tras ser reflejada en un objetivo
de cierta superficie.

En un sistema FMCW, se genera una sefal modulada linealmente en
frecuencia, Figura 10, por lo tanto, para la derivada de la fase tenemos:

H(t) = w, + Ayt (3.2)

Siendo A, la pendiente de la variacion en frecuencia. La senal ‘chirp’
generada tiene la expresion temporal:

Vehiry () = Accos(fqg(t)) = Accos[wct + %ﬁ] (3.3)

Donde A. indica la amplitud de la sefial transmitida. Si calculamos la mezcla
de la sefial original por una copia suya retrasada T, tenemos:

Vot (£) = Uchirp (t)vchirp (t - Tp)

Az COS[QwC t—I—A;,tQ —I—[ T ]] (34)
Vout (t) = 7 Ab
—|—cos[A¢,Tpt + [wCTp ) ]]
A a)c
o i
= |
3 Wy
3 |
o |
o
L a)C' v
D ——— Tiempo ]

Tp

Figura 10 Fundamentos de sistemas radar FMCW. La variacion lineal de la frecuencia con el
tiempo, permite estimar la distancia al objetivo conociendo la diferencia de frecuencias
instantanea de transmision-recepcion.

El primer término de (3.4), es una sefal chirp de alta frecuencia a 2w, el cual

no es de interés para la deteccion y serd filtrado. El segundo término, por el
contrario, es de baja frecuencia y tiene una frecuencia fija de valor:

5 :%%[Mpw[w +ﬂT2]] S, (3.5)
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Si tenemos en cuenta que la pendiente de la modulacion de la chirp, se puede
expresar segun su excursion total en frecuencia Af'y su duracion Ty, tenemos:

4 _AFL

h=5eT =3, (3.6)

Por otro lado, se puede expresar la frecuencia de batido f;, (3.6), en funcion de
la distancia R, desarrollando T, como el tiempo de transito que tarda la sefial en ir y
volver en el caso ideal a la velocidad de la luz:

7 2R _AI2R (3.7)

Es decir, podemos calcular la distancia al objetivo y su resolucion, a partir de
la frecuencia de batido f, despejando R de (3.7) y derivando respecto fi:

T,c
Rzzgff”
Tyc c (3'8)
— ~ - =
6R_2Af5fb’ Of, =~ 1/Ty,— 6R SAf

Para ilustrar el efecto de la no linealidad frecuencia-tension de un VCO
particular, realizamos simulaciones de envolvente para estimar la distancia al
objetivo situado a 1000 A, con una frecuencia F = 6.15 GHz, Figura 11. Utilizamos
una linea de retardo para simular la distancia al objetivo. El VCO utilizado, en el
caso ideal, presenta una respuesta lineal con una sensibilidad de 50 MHz y la chirp
generada varia en el rango 6 - 6.3 GHz.

ky =50MHz/V
f, =6GHz

—

V=06V LT g 6 15z

T,=1us

Figura 11 Sistema para simular objetivo a 1000 . mediante una linea de retardo a A, Los
parametros de la figura se corresponden con una caso ideal de VCO con f, = 6 GHz, y k, = 50
MHZ/V.

En los resultados de la simulacion, mediante el método del transitorio de
envolvente Figura 12, podemos observar la sefial chirp generada y el resultado de la
mezcla con una copia suya retrasada en el tiempo. El espectro de una sefal chirp
ideal se aproxima a un espectro plano entre las frecuencias minima y méaxima de
variacion de la chirp. Esto es debido a que la energia se distribuye de forma uniforme
en el tiempo a lo largo de todas las frecuencias. Realizando la mezcla en recepcion
obtenemos el espectro de la Figura 12b. Se aprecia claramente la frecuencia de
batido, en torno a 1000 A, para este caso ideal.
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Figura 12 (a) Espectro de sefial chirp generada para el VCO ideal, con BW = 300 MHz, (b)
Espectro de 1a mezcla de la sefial en transmision con la sefial recibida tras la linea de retardo. El
eje horizontal representa la distancia al objetivo en A obtenido a partir de (3.8).

A continuacidn, obtuvimos la caracteristica frecuencia tension de un VCO
real no lineal y desarrollamos un sencillo modelo comportamental que ajusta esa
caracteristica mediante un polinomio de grado cuatro:

f,(v) = 6000 4 317.9v — 130.00* + 23.72v° — 1.57v*  (MHz) (3.9)

En la Figura 13, se puede ver la caracteristica original del VCO con linea
negra punteada, y el buen ajuste del modelo del VCO obtenido, linea continua. En
este caso, el espectro de la sefial chirp ya no presenta un espectro plano, ya que la
energia se concentra en mayor medida en la zona de saturacion del VCO.

Es necesario comentar que el modelo comportamental no reproduce el
cambio en la amplitud de salida con la frecuencia/tension de control. Este es otro
problema que presenta la generacion de sefiales chirp mediante VCOs reales que se
puede mitigar afiadiendo un bufer de salida.

6.4

6.3

6.2

Frecuencia (GHz)

6.1

0 1 2 3 4 5 6
Tension de control (V)

Figura 13 Caracteristica frecuencia-tension del VCO real y ajuste realizado mediante un
polinomio de grado n =4.

Reemplazado el modelo de VCO ideal del sistema radar, por este VCO no
lineal, obtenemos la siguiente sefal chirp y frecuencia de batido, Figura 14.
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Figura 14 VCO no lineal, (a) Espectro de sefial chirp transmitida con el modelo no lineal, (b)
Espectro de la mezcla transmision-recepcion con el eje horizontal escalado en A, al igual que la
Figura 12.

Como se puede observar la degradacion en la sefial detectada debido a la no-
linealidad del VCO es demasiado grande para estimar una distancia correcta. Por ello
los VCO utilizados en este tipo de sistemas deben presentar caracteristicas muy
lineales en frecuencia y ademas ser estables en amplitud.

3.2 Objetivos.

En la literatura se han propuesto diferentes técnicas con balance armonico
para el disefio 6ptimo de circuitos osciladores [4]-[6]. En algunos de ellos, por medio
de técnicas basadas en un generador auxiliar (AG) se impone la frecuencia de
oscilacion, la potencia de salida, se reduce el transitorio de la oscilacion o se
eliminan frecuencias espurias [5],[6]. Sin embargo, estas técnicas solo tienen en
cuenta osciladores con frecuencia fija.

El objetivo de este capitulo es desarrollar un conjunto de técnicas aplicables a
osciladores controlados por tension (VCOs), para optimizar el comportamiento en
todo el rango de frecuencias.

Aspectos esenciales como, la banda de frecuencia, la linealidad, o la respuesta
dinamica frente a sefiales de modulacion, seran tenidos en cuenta. Una diferencia
fundamental frente a los trabajos desarrollados anteriormente, es que se tiene en
cuenta la banda completa de oscilacion con todas sus soluciones estacionarias

Se describiran tres técnicas diferentes. La primera de ellas sirve de
introduccion, y tendrd como objetivo la extension del ancho de banda de trabajo del
VCO, definido como la diferencia en frecuencia para dos valores extremos de tension
de control del varactor. Esta primera técnica se extendera a toda la banda de trabajo
lo que nos permitira prefijar una cierta relacion (V, f), que suele ser habitualmente
lineal [7].

La segunda técnica, tiene como objetivo fijar una cierta respuesta
frecuencia/tension en toda la banda de trabajo. Por ejemplo, la ganancia de lazo de
un PLL, depende, entre otros factores, de la respuesta del VCO. La funcién mas
habitual con la que se aproxima esta ganancia, es una pendiente constante ki
(MHZz/V), a pesar de que el comportamiento real suele saturarse a partir de una cierta
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tension de control siguiendo una forma de tangente hiperbolica. Esta variacion de la
ganancia del VCO afecta directamente a la ganancia del PLL, y puede para algunas
aplicaciones, ser una limitacion importante del sistema. En el caso de la generacion
de sefiales chirp, es deseable la mayor linealidad posible del VCO aunque se
compense con lazos de linealizacion, tal como se demuestra en [3]. Esta segunda
técnica combina los principios experimentales propuestos en [8] con el uso de AGs.
Con objeto de fijar la caracteristica lineal de frecuencia de oscilacion frente a tension
de control, mediante el generador auxiliar, se debera desarrollar un método de
optimizacion para cumplir la condicion de oscilacion en toda la banda de operacion.

La tercera técnica mejora la respuesta dinamica temporal del VCO frente a
sefiales moduladas, como las diente de sierra o ‘sawtooth’, utilizadas para la
generacion de sefales ‘chirp’. Incluso cuando el oscilador es estable, su respuesta
dindmica frente a la tension de control puede dar lugar a frecuencias transitorias que
no se atentian suficientemente rapido. Estas frecuencias espurias, observadas sobre la
frecuencia de oscilacion, son debidas a su pequefio margen de estabilidad en el
estado estacionario. Se mostrara una técnica para corregir la respuesta transitoria de
un generador de sefiales ‘chirp’ y eliminar los espurios presentes en amplitud y las
modulaciones de la frecuencia de salida.

3.3 Analisis del circuito original.

Las técnicas desarrolladas en este capitulo seran aplicadas sobre un VCO
basado en un MESFET en la banda 4.5 - 5.3 GHz, el cual se muestra en la Figura 15.

B
=

= VGate

Figura 15 VCO basado en MESFET. Salida por drenador y resonador conectado en gate (linea
discontinua). El resonador esta formado por un diodo varactor embebido en una red LC,
polarizado en inversa mediante la tension de control V..

Para obtener el estado estacionario del oscilador se ha utilizado el simulador
comercial ADS© en combinacién con un generador auxiliar (AG) [9]. El AG se
conecta en la puerta de MESFET a la frecuencia de oscilacion (fag = f,). La
respuesta original tension frente frecuencia se calcula barriendo la sefal de control
V., indicada en la Figura 15. Se optimiza para cada valor de Vi, la amplitud Vag y
frecuencia fog con el objetivo de cumplir la condicién de no perturbacion. Esta
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condicién se alcanza, como ya se ha presentado en el capitulo 1, cuando se anula la
relacion de la intensidad de entrada que circula a través del AG, frente a la tension en
el nodo donde esta conectado, es decir, Yag = 0. La caracteristica inicial se
representa en la Figura 16.
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Figura 16 Simulacion de la caracteristica original tension de control frente frecuencia al primer
armoénico para el VCO de la Figura 15.

Tal como se puede ver en la caracteristica original, se aprecia la no linealidad
alcanzando la saturacion para una tensioén de control, en torno a Vi= Vg =2.5 V. Por
ello, nuestra banda préctica de operacion se limita a las frecuencias entre 4.3 - 5.34
GHz.

3.4 Extension del ancho de banda.

Esta primera técnica permite imponer la banda de operacion del VCO. Para
este proposito se fijan dos puntos de la caracteristica del VCO con los valores
deseados de tension y frecuencia. El limite inferior se obtiene para el valor maximo
de capacidad del varactor, obtenido con una tension inversa de polarizacion V= 0.
El limite superior lo fijaremos para una tension de control Vi, = V= 2.5V, para el
cual ya se aprecia una saturacion en el valor de la frecuencia de salida debido a la
saturacion de la capacidad del varactor.

Para optimizar simultdneamente los dos puntos (Vi =0, f1) y (Vi =V, ), se
duplica el circuito del VCO, y se introduce un AG para cada copia. En el primero de
los VCOs se fija, mediante su AG, el extremo inferior de la banda (V; = 0, f;). Para el
segundo VCO, de igual forma mediante el AG se fija, en este caso, el extremo
superior de la banda (Vi = Vi, f;). Ambos circuitos sin embargo, comparten los
mismos parametros de sus componentes.

Las frecuencias son fijadas mediante los AGs, por lo tanto, las condiciones de
no perturbacion se alcanzan por medio de la optimizacion simultdnea de pardmetros
sensibles del circuito para esas dos soluciones frecuencia/tension. Para nuestro VCO
particular, se selecciond el conjunto de parametros p = [L;,L,,L;,C;] tal como
aparecen en la Figura 15. Se lleva a cabo una optimizacion de HB con el objetivo:

0, i=1

voils (10

_ 2 — 2
H(p)EZi:llyAG(VYI‘, :uvf;ap)l :Ov con ‘/7 =
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A pesar que soOlo se fijan dos puntos sobre la caracteristica del VCO, es de
esperar obtener entre ellos un comportamiento suave. Para resolver la ecuacion
(3.10) se utiliza un método de optimizacion por gradiente. En cada iteracion k, los
parametros del circuito son fijados a un valor p = p,, comenzando desde el valor

inicial p, . Se calcula la funciéon de error H(p,) fijando los parametros (V1))
correspondientes y obteniendo el valor de Y, (V;,f,p,). Debido a la naturaleza
cuadrica de H (p), la solucidn se obtendra cuando se anule el gradiente 6H (p)/p .

Para mostrar la capacidad de esta técnica, la banda del VCO se ha modificado
de varias formas.

g9 -
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0 0.5 1 1.5 2 25

Tension de control V;(v)

Figura 17 Técnica para imponer diferentes bandas de operacion del VCO. (a) Caracteristica
original. Desplazamiento (b) Af = 300 MHz y (c) 2Af, del limite superior de la banda
manteniendo fijo el limite inferior. Desplazamiento (d) Af = 300 MHz y (e) 2Af, del limite
inferior de la banda manteniendo fijo el limite superior.

En la Figura 17 mostramos las diferentes bandas de operacion seleccionadas.
Se muestra la caracteristica original del VCO, (a)(ver Figura 17). Aplicando esta
técnica se modifican los parametros del circuito, y con ello se extiende el limite
superior un cierto Af = 300 MHz (b), y 2Af (c), manteniendo en todo el proceso fijo
el limite inferior. Del mismo modo, se desplaza el limite inferior de la banda ese Af
(d) y 2Af (e) manteniendo de la misma forma el limite superior fijo. De esta forma,
demostramos cémo se puede optimizar un cierto parametro como es el limite
superior o inferior de frecuencia de oscilacion del VCO, manteniendo estable el resto
de su comportamiento.

Puesto que esta técnica no modifica la disposicion de los componentes de
nuestro circuito, puede darse el caso de que la respuesta deseada no sea alcanzable
debido a las propias limitaciones impuestas por la topologia del circuito. En ese caso,
se pueden aplicar otras técnicas de disefio conocidas para incrementar los grados de
libertad de nuestro disefio, como por ejemplo, introducir una induccién en paralelo
con el diodo varactor [10]. Posteriormente, se puede volver a aplicar la técnica aqui
presentada del mismo modo.

Se obtuvieron como se ha mostrado, diferentes respuestas, y como era de
esperar, con una progresion suave entre los limites de la banda. Forzando estos
limites también se cambio la linealidad de la caracteristica pero sin tener un
verdadero control sobre ella.

57



Capitulo 3: Técnicas de optimizacion de osciladores controlados por tension

3.5 Linealizacion de la caracteristica del VCO.

La segunda técnica presentada aqui tiene por objetivo la linealizacion del
VCO y es una extension natural de la técnica anterior. En [8], se presenta un trabajo
que determina experimentalmente la reactancia requerida en la conexion del diodo
para mejorar la linealidad. Tomando esta idea como punto inicial, el circuito varactor
y su polarizacion son reemplazados momentaneamente por una capacidad no lineal
C, introducida en paralelo.

in |C
DC2 Drain DC3

Figura 18 Esquemaitico del VCO de la Figura 15 modificado. Se ha reemplazado la parte del
resonador que incluia al varactor, por una capacidad no lineal C(f,,V,). Ademas se muestra la
disposicion del AG que se utilizara para llevar a cabo la optimizacion.

Esta capacidad sera sintetizada mas adelante por el diodo varactor incluido
dentro de una red lineal. A continuacion, se detalla el proceso para obtener esta red
lineal. En primer lugar, elegimos una caracteristica lineal como objetivo de esta
técnica, teniendo en cuenta las razones que ya se comentaron en los antecedentes y
motivaciones sobre sistemas radar. Esta tendré la forma:

f;) = kvvvf + f;;[) (311)

Esta relacion sera impuesta fijando la frecuencia del AG de la misma forma
faic (V;) =k\V, + f,. Se variara Vi, optimizando la capacidad no lineal C, con el
objetivo de cumplir la condicién de no perturbacion Yag[C ,Vag] = 0, para cada uno
de las frecuencias fag(V). Este proceso de optimizacion se realiza al primer
armonico y permite obtener un conjunto de valores de la capacidad no lineal C(f,,Vy).

El siguiente paso serd utilizar este conjunto de capacidades para sintetizar una
red, que contenga al diodo varactor original, de forma que se ajuste a la reactancia
deseada R(f,V,) = 1/(joC(f,,V)). Notar, que aunque la capacidad depende de dos
parametros diferentes, f, y Vi, ambos estan relacionados a través de la relacion (3.11)
. Finalmente la red sintetizada a partir de la capacidad ideal, sera optimizada de
nuevo incluyéndola dentro del VCO original, mediante un analisis armdnico
multipunto.
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Para ilustrar este proceso, se implementard un caso particular. Tomamos una
sensibilidad de k, = 336 MHz/V y deseamos una linealizacion de la banda entre 4.5 y
5.34 GHz. Resolviendo para Yag=0 con f, = k,V; + f,, frente a V, obtenemos la
capacidad C deseada.

Reactancia (Q)

-160 - - - .
3

3.5 4 4.5 5 5.5 6 6.5 7
Frecuencia (GHz)

Figura 19 Capacidades obtenidas tras el proceso de optimizacion descrito. Los valores unidos
mediante el trazo grueso son los necesarios para que el VCO de Figura 18 exhiba una respuesta
frecuencia tension lineal. Los trazos finos muestran la reactancia de la capacidad necesaria para
que cada tension de control de lugar a una frecuencia f, = k, V.

En la Figura 19, se muestra en trazo grueso la reactancia deseada para que el
VCO muestre una caracteristica lineal sobre las capacidades equivalentes necesarias
para cada punto de tension. Cada una de las curvas indicadas mediante trazos finos
muestran la reactancia para cada una de las capacidades obtenidas en el proceso de
optimizacion. El valor de capacidad obtenido para cada valor de V; es el necesario
para fijar la frecuencia de salida definida por la relacion impuesta f, = k,V; + f,.

Puesto que los valores obtenidos de reactancia/frecuencia, trazo grueso Figura
19, no pueden ser reproducidos mediante una capacidad lineal, es necesario sintetizar
una red que ajuste esa reactancia. Para ello, se incluye el varactor junto con sus
elementos parasitos en una red lineal similar a la propuesta en [8]. Esta red se
muestra en la Figura 20.

Figura 20 Red de linealizacion sintetizada a partir de los valores de C(f,,V;) representados en la
Figura 19. Varias topologias son posibles para esta red siempre que presenten la flexibilidad
necesaria y no influyan en la polarizacion del circuito original.

La reactancia asociada al primer armoénico —1/(2x£C(f,V;)) y la red

sintetizada tras ser optimizada sélo al primer armonico, se muestra en la Figura 21.
Como se observa se ha obtenido un buen ajuste.
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Tensién de Control V;(v)

Figura 21 Reactancia requerida y reactancia obtenida tras el ajuste por la red de linealizacion
de la Figura 20.

Tras obtener esta primera solucion para la red de linealizacion, se procede a
incluirla dentro del VCO. Tras evaluar el resultado no se obtiene toda la linealidad
que se habia previsto, Figura 22, esto es debido a que la red sintetizada s6lo tenia en
cuenta el primer armodnico en la optimizacion, y no podia evaluar de forma completa,
el efecto de introducir esa red sobre el VCO.
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Figura 22 Caracteristica objetivo (lineal ideal) y caracteristica obtenida tras incluir la red de
linealizacion sintetizada al primer armoénico. La linealidad mejora respecto a la respuesta inicial
pero se siguen apreciando de forma clara no linealidades.

A continuacion, se optimiza la red de linealizacion de nuevo, por medio de un
HB teniendo en cuenta ahora los armoénicos superiores dentro del circuito del VCO.
Al igual que en el inicio de esta técnica, se utiliza el AG para imponer la relacion
f, = k\V, + f,, optimizando ahora, los parametros de la red lineal.

2
H(pp) =Y Yag(V, = Vi Br)l =0 (3.12)

La ecuacion (3.12) es la funcion de error que se obtiene en la optimizacion de
la red de linealizacion, por medio del AG, para algunos valores de V, en la banda de
trabajo. Los parametros relevantes de esta ecuacion son:

o(V,,1): son los puntos en los que se impone una relacion fo(Vy).
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oN: es el numero de puntos en que se impone.
e 7, : contiene los parametros de la red de linealizacion para ser optimizados.

Este proceso que se ha detallado, se ha desarrollado en los dos pasos
explicados, primero obteniendo la reactancia deseada, y luego reajustandola dentro
del VCO mediante una optimizacion multipunto. Es necesario realizar estas dos
aproximaciones de forma consecutiva, puesto que, es muy dificil obtener una
estructura de red de linealizacion adecuada, cuyos parametros iniciales estén cerca de
la solucion final deseada. El paso previo con la optimizacién de la capacidad no
lineal C, nos permite obtener unos buenos valores iniciales para sintetizar la red de
linealizacion.

Se muestra en la Figura 23 los resultados del proceso de linealizacion. Se
presenta por un lado la caracteristica inicial, y superpuesta en trazo grueso la
linealizacién mediante la red sintetizada tras varias iteraciones.
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Figura 23 Comparacion de la caracteristica final linealizada con la respuesta inicial del VCO. Se
aprecia como gracias al ultimo paso de reoptimizacién multipunto, se realiza un ajuste mas fino
de la linealidad del VCO obteniéndose un buen resultado.

3.6 Mejora de larespuesta dinamica.

Un VCO puede utilizarse para generar una sefial de frecuencia modulada
lineal (LFM) o sefial chirp. Para ello, es necesario utilizar una sefial diente de sierra o
triangular en el terminal de control del diodo varactor. Esta sefial tendra tipicamente
una alta amplitud, para aprovechar asi todo el recorrido en frecuencia disponible
hasta la saturacion del varactor, y en el caso de sefiales diente de sierra, presentara
una abrupta caida. Por ello, la calidad de la sefial chirp dependera de forma
importante de las dinamicas internas del VCO.

Como ejemplo, el VCO linealizado en la seccion anterior, se ha utilizado para
generar una sefial chirp con un tension de diente de sierra Vi(t) de periodo T = 50ns,
cubriendo el rango 0 - 2.5 V. Tal como se muestra en la Figura 24.
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Figura 24 Chirp generada por VCO original, resultado de aplicar la sefial diente de sierra,
mostrada en primer plano en trazo oscuro, en el terminal de control de polarizacion del
varactor.

Se puede observar en el andlisis temporal de la respuesta del VCO, la
presencia de transitorios no deseados que degradan la amplitud y frecuencia de la
chirp generada. Estos transitorios no deseados son observables, debido a la caida
brusca en la tension de control.

Para estudiar este fenomeno, se lleva a cabo un analisis de estabilidad en
torno al punto V; = 0 donde se produce la caida de tension, por medio de la técnica
de identificacion de polos y ceros desarrollada en el software STAN [11]. Para
realizar esta identificacion, en primer lugar utilizamos el AG para obtener la solucion
oscilatoria estacionaria. En segundo lugar, obtenemos la funcion de transferencia
para una perturbacion de corriente de pequefia sefal Z(w) = V(w)/I(w). A partir de
esa impedancia Z(w), se realiza la identificacion de polos y ceros mediante STAN
[11]. Ademas de un par de polos imaginarios a la frecuencia de oscilacion jf,,, debido
a la solucidon auténoma, hay un par de polos criticos a f, ~ 10MHz con una parte real
negativa de valor absoluto muy pequeio, |-c|. Estos son los responsables del lento
transitorio que se atentia con una constante temporal o = 1/—o.

Para reducir la duracion de este transitorio no deseado, debemos alejar el par
de polos conjugados del eje imaginario. Su parte real depende de muchos parametros
del circuito, pero tras analizar el circuito, la dependencia mas importante es respecto
a la resistencia Rg.
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Figura 25 Movimiento de los polos criticos que generan los transitorios de baja frecuencia. Se
aprecia una clara sensibilidad de estos polos con la resistencia en serie R, .
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Con objeto de mantener la amplitud y frecuencia de la oscilacion original, se
reoptimiza el circuito, fijando el AG a Vag =V, y fag = fo. Una vez se ha modificado
el valor de Rg, se reajustan dos parametros del circuito, C; y Ls, obteniendo una
condicion de oscilacion de la forma Yag(Ci,L3) = 0. Se muestra en la Figura 25, el
movimiento de par de polos conjugados con Rg variando desde 0 Ohm a 5 Ohm.

Aumentando Rs reducimos la constante de tiempo del transitorio. Se puede
ver ese efecto observando la frecuencia instantanea de la sefial chirp, Figura 26.
Coémo se puede ver el transitorio debido a la caida brusca es muy pequeio, asi se
comprobard mas adelante en la sefial de salida cobmo se ha mejorado la caracteristica
temporal de la oscilacion.

5.5

4.5 1

Frecuencia (GHz)

50 75 100 125 150
Tiempo (ns)

Figura 26 Frecuencia instantanea tras el proceso de estabilizacion, desplazando los polos criticos
lejos del eje imaginario R, = 5 Q. Todavia se aprecia un ligero transitorio, sélo presente tras el
brusco cambio de la tension de control en cada periodo negativo del diente de sierra.

Los resultados de la estabilizacion se presentan en la Figura 27. La sefal
temporal de la chirp generada tras el proceso de optimizacion del VCO, se superpone
con la chirp original de la Figura 26. Se aprecia claramente la mejora en la
estabilidad de la amplitud, debido a la reduccion del transitorio obteniendo una
amplitud mucho mas constante sin arménicos apreciables a f;.

Tension de control

Respuesta original

Respuesta estabilizad

50 75 100 125 150
Tiempo (nsec)

Tension de salida (V)

Figura 27 Chirp generada tras el proceso de estabilizacion superpuesta a la chirp original. Se
aprecia la reduccion de transitorios en el espectro, dando lugar a una envolvente mas robusta y
con menores variaciones en amplitud.
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3.7 Caracterizacién experimental.

Se realiz6 la implementacion mediante software comercial y la fabricacion de
ambos circuitos, linealizado y original. Seguidamente se compararon las
caracteristicas frecuencia-tension entre ambos osciladores. En la Figura 28 se
muestran ambos circuitos, la red de linealizacién no aumenta de forma apreciable las
dimensiones del circuito.

IEUC
] s bl BT

Jjcuc U

Figura 28 Implementacion del VCO original (izquierda) y con red de linealizacion (derecha). La
red de realimentacion no hace crecer apreciablemente las dimensiones del circuito.

Como se puede observar en las medidas de la caracteristica del VCO, se ha
incrementado con muy buenos resultados la linealidad del VCO.

5.3

Frecuencia (GHz)

—e— Caracteristica original
—— Caracteristica linealizada

05 1 15 2 25
Tensién de control (V)

Figura 29 Medidas VCO original y linealizado, se observa una muy buena mejora en la
linealizacion de la respuesta, eliminando completamente la saturacion en la banda de trabajo.

Con objeto de evaluar la generacion de sefiales chirp se introdujo una senal
diente de sierra como moduladora del VCO. Esta sefial variaba entre 0 - 2.5 V con
una frecuencia de cientos de kHz. En la Figura 30 se representan las medidas
obtenidas con el analizador de espectros.

Se aprecia como el espectro del VCO linealizado, trazo grueso, se aproxima
mas al caso ideal de una sefial LFM, que consiste en un espectro rectangular en la
banda de trabajo. Las frecuencias espurias presentadas en simulacion no son
observables debido a la técnica de estabilizacion y a la lenta variacion de la senal
diente de sierra aplicada.
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Figura 30 Espectro de sefial chirp, del original y linealizado. El espectro del circuito linealizado
tiende a un espectro plano en la banda de trabajo, al contrario que el espectro del circuito
original, cuyas componentes frecuenciales principales se encuentra en la parte alta de la banda.

3.8 Conclusiones.

En este capitulo se han presentado tres técnicas multipunto basadas en
balance armonico, y el uso de un generador auxiliar, para mejorar el comportamiento
y facilitar el disefio de osciladores controlados por tension. El generador auxiliar es
aplicado con diferentes objetivos, lo que nos permite fijar la banda de operacion
frecuencia-tension y linealizar esa respuesta en la banda deseada.

También se ha mostrado la problematica del analisis de la respuesta dindmica
del VCO cuando se utilizan sefales diente de sierra muy abruptas. Finalmente se
eliminan las frecuencias transitorias responsables de la degradacion de la sefial chirp
generada, mediante combinacion de la técnica de identificacion de polos y ceros [11]
con el AG. De esta forma, se incrementa el margen de estabilidad del circuito en su
estado estacionario.
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Capitulo 4

Formulacion semi-analitica para el
analisis y lareduccion del
‘injection-pulling’ en osciladores de
sistemas transmisores y receptores
de comunicaciones

4.1 Introduccion.

En este capitulo vamos a tratar el efecto no deseado de ‘injection-pulling’.
Este fendmeno, se produce por ejemplo, en los osciladores de los front-end de los
sistemas de comunicaciones, cuando una sefial interferente con frecuencias cercanas
a la del oscilador, desplaza la frecuencia de oscilacion y degrada el espectro de salida

[1]-[3].

Mediante un trabajo de colaboracion con la profesora Almudena Suarez, se ha
utilizado su formulacién semi-analitica [4]-[6], con objeto de analizar el problema
del injection-pulling en el caso de portadoras moduladas o sefales chirp. La
formulacion utilizada permite un analisis eficiente del caso de sefales interferentes.
Este andlisis seria mas complejo de realizar con balance armoénico o transitorio de
envolvente. Ademas permite de forma intuitiva, la modificacion del disefio original
para reducir el efecto de injection-pulling.

En general, ante la presencia de una sefial interferente vi(t) un oscilador de
microondas a fj, operard como un mezclador auto-oscilante. En el caso que el
espectro de vi(t) esté relativamente cerca de fy, se producirda un efecto de
desplazamiento de la frecuencia de oscilacion [1], conocido como ‘injection-pulling’.
Ademas, el espectro del oscilador también sufrird una degradacion debido a la
interferencia.

La interferencia puede acoplarse al oscilador mediante radiaciones
electromagnéticas. Sin embargo, en general los osciladores poseen un apantallado
adecuado, por lo que la contribucion mas importante de la interferencia se produce a
través de los puertos entrada/salida. Otra posible via de interferencia se da a través de
las lineas de alimentacion, causada por la conexion de otros elementos del sistema, o
un acoplo electromagnético no deseado sobre esas lineas.
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En la Figura 31 se representa un esquema del Front-End de un sistema de
comunicaciones y una posible via para las interferencias externas sobre el oscilador
local.

( Transmisor

Tx

Ref Osc VCO

CONTROL LOOP @
ecepto Pext

R M

Figura 31 Esquema simplificado de un Front-End, se muestra una posible via de acoplo de
sefiales interferentes sobre el oscilador local.

En este esquema, una sefal interferente Py en la banda de trabajo, es
amplificada por el amplificador de recepcion (LNA). Un pequeio nivel de
interferencia Pj,, alcanza finalmente al oscilador a través del mezclador de bajada [2].
Esta situacion se puede dar por ejemplo, en un sistema iluminado por un radar de
onda continua (FMCW) cercano. En este caso, la sefial interferente es una senal
‘chirp’ modulada linealmente en frecuencia (LFM) dentro del ancho de banda de
operacion, y es esa seilal modulada la que interfiere sobre el oscilador local [3].

El anélisis de injection-pulling, se ha realizado habitualmente, sobre modelos
simplificados del circuito oscilador [1]. Por el contrario, también es posible utilizar
balance armoénico para simular el régimen de mezclador auto-oscilante, tal como
opera el oscilador frente a los tonos de interferencia. Este andlisis requiere una
simulacion multitono de HB, con una inicializacion adecuada de la auto-oscilacion
[7],[8]. Sin embargo, cerca de la condicion de sincronizacion, se incrementan los
errores de este método, debido principalmente, a la pequefia diferencia entre las
frecuencias presentes en el sistema y al alto nimero de productos de intermodulacion
requeridos para obtener un espectro preciso. El uso del transitorio de envolvente
resuelve este problema, ya que la frecuencia fi,, debido a la sefial interferente
posiblemente modulada, y la frecuencia del oscilador f,, se pueden analizar como un
conjunto de envolventes complejas en torno a los armonicos k-fi,. Por otro lado, el
transitorio de envolvente implementado en la mayoria de los simuladores, mantiene
una frecuencia fundamental constante a lo largo de todo el intervalo de anélisis. Esto
hace mas complejo el andlisis de sefiales chirp, en las cuales la frecuencia fi, varia
periddicamente siguiendo una forma triangular o de diente de sierra [9].

En este capitulo se presenta un procedimiento diferente. En primer lugar, se
tiene en cuenta que, la potencia de la sefial interferente posee habitualmente mucha
menor potencia que la fundamental del oscilador libre. En segundo lugar, se emplea
una formulacidén de transitorio de envolvente de orden reducido, basada en una
expansion en serie de Taylor de la funcion impedancia o admitancia, en el nodo
donde la interferencia se inyecta en el circuito. Los diferentes términos de las
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derivadas de impedancia/admitancia, se obtienen mediante simulaciones de HB [4].
Al contrario que trabajos previos [4], [5], analizaremos el circuito oscilador en
régimen de mezclador auto-oscilante. Mas aun, dado que la desviacion en frecuencia
con respecto a la interferencia, puede ser relativamente grande, se usaran un orden
superior de derivadas [10]. El sistema de transitorio de envolvente de orden reducido,
serd resuelto externamente al simulador de HB, esto permitird un estudio intuitivo de
los efectos de diferentes tipos de sefiales interferentes, incluyendo sefiales chirp. Los
fendmenos de injection-pulling, ‘quasi-locking’ y sincronizacion serdn analizados
sobre un oscilador a 6 GHz.

4.2 Formulacion semi-analitica para injection-pulling.

La sefial interferente, de frecuencia wi,, puede estar modulada tanto en fase
como en amplitud, y serd modelada mediante su circuito equivalente Norton, con
corriente iy(t). Puede tratarse, sin pérdida de generalidad, de una sefial de banda
ancha tal como las sefales chirp de un radar FMCW. En este trabajo no se pretende
estimar el valor equivalente de corriente de interferencia. Por el contrario, el objetivo
es analizar el efecto de la interferencia sobre el oscilador. La interferencia daré lugar
a una modulacién de las variables del circuito, que se podra expresar en su forma
paso banda. En la Figura 32 se representa la inyeccion que sufre un oscilador de una
sefial interferente en un cierto nodo n, modelada mediante una fuente externa I;.

v

Nodo n
|
I Yoot Y (V,0) Yy (o)
i T 1

Figura 32 Modelado de la inyeccion a un oscilador incluyendo el equivalente Norton que modela
la seiial interferente. Y, e Yy modelan la admitancia lineal y la no-lineal respectivamente.

En la Figura 32 tenemos Y1, que representa la admitancia del bloque lineal, e
Yy, la funcidon corriente-voltaje que modela la parte no lineal. La inyeccion se
modela por el equivalente Norton formado por una fuente de intensidad equivalente,
con una modulacién en fase ¢m(t), junto a una admitancia en paralelo Y, Esta
admitancia se puede incluir, sin pérdida de generalidad, dentro de Yy, por lo que no
se tendra en cuenta a lo largo del analisis.

Podemos fijar la referencia de fase respecto al oscilador por lo que la fuente
de intensidad tendra la forma:

i,() = Re[l,e/@n () +en)] (4.1)

La tension en el nodo n tiene un cierto desplazamiento en la frecuencia ¢(¢),
que es el valor que se quiere obtener:
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v(t) = Re[V(t)e/?1)+ent)] (4.2)

En el estado estacionario, en ausencia de inyeccion podemos plantear la suma
de intensidades en los nodos:

YV, wolVo =0 (4.3)

A continuacion, tenemos en cuenta la interferencia por medio de una fuente
I;. Para valores pequeios de I, la solucion del oscilador puede expresarse por
V)=V, + AV(t), donde V, es la amplitud de voltaje de la oscilacion libre. Al

introducir I, la ecuacion perturbada en el dominio de la envolvente de la Figura 32,
es ahora [7],[10]:

Y(Vo + AV(t), jwi, + 8)(Vo + AV(1))e??® = I, () (4.4)

Con, Y(V,jo) la relaciéon corriente-tension al primer armoénico, la cual incluye
a Yn, YL € Yeer, ¥ s un derivador temporal. Siendo AV (t) y ¢(t), el incremento en

amplitud y la fase del voltaje respectivamente. Se supone que AV(t) y ¢(t) varian

lentamente en el tiempo. A continuacion, podemos expresar la funcién admitancia
alrededor del estado estacionario en una serie de Taylor [10] en (AV,s), obteniendo:

Hy [A )]:[YVAV(t)‘f' Yw(min' - jAV(t)/V0)+

V(). ot

4.5
ii,g—y L0 (v, + AV = 1, *2)
=1

0

Donde la frecuencia libre de oscilacion wg, Yy=0Y/0V|,, Y,=0Y/0w|, y la

condicion Y(Vy,jmg) = 0, se han tenido en cuenta. La diferencia entre mj,-m, es la
llamada frecuencia de ‘detuning’ [12]. La ecuacion compleja (4.5), estd compuesta
por dos ecuaciones diferenciales de orden M. Esta ecuacion se resuelve externamente
al software de HB mediante una técnica numérica de integracion, e.g., Backward-
Euler.

En el caso general de una interferencia modulada, el espectro del oscilador

estard situado en la banda [w;, ®,]. La derivada temporal de la perturbacion de la
fase sera expresada como:

O(t) = du(t) + Aw + §(1), Ao = wy- wiy (4.6)

Donde, w, esta definida como la media aritmética de [®1, ®,], A® se define
como la frecuencia de batido, ¢m(t) es la modulacion en fase de la interferencia y
$,(t) es una desviacion adicional de la frecuencia. Un orden mayor de las derivadas

temporales de las componentes de la fase permite la consideracion de modulaciones
PM o FM de banda-ancha.

Siguiendo la técnica de [4],[7] para obtener estas derivadas, simulamos el
oscilador libre con la ayuda de un generador auxiliar (AG), ya presentado en los
capitulos previos. Se debe cumplir la condicion de no perturbacion, es decir, que la
admitancia Y g, relacion entre la corriente del AG y la tension en el nodo aplicado,
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alcance un valor Y,; = 0. A partir de la solucidn libre de oscilacion se calcularan las
derivadas de la admitancia total Y, que coinciden con Yg, mediante incrementos
[4]. Teniendo en cuenta que los valores en estado estacionario son V, y o, la
derivada de Yy se calcula considerando un incremento en la amplitud V, + AV,
manteniendo la frecuencia constante a w, . Las derivadas con respecto a la frecuencia
se calculan por medio de la funcion Y(V;,jw) , obtenida del simulador HB,

manteniendo la tension del nodo a Vj y variando ® en torno a wy. Se realiza un ajuste
polinomial sobre esta funcidn del que se obtienen directamente las derivadas.

Hay que tener en cuenta que el efecto de la interferencia depende del nodo
donde se inyecta al circuito, por lo tanto, el analisis de (4.5) se aplica en ese punto.
Este nodo suele ser la entrada y salida de la RF. Dependiendo de la arquitectura
particular de nuestro oscilador, obtendremos diferentes precisiones utilizando un AG
de tension o un AG de corriente. Cuando utilicemos un AG de corriente, la
formulacion serd la dual de (4.5), reemplazando Y con la funcién impedancia Z, V
con la corriente de la rama I, e I; con la tension de entrada V.

Para tener una estimacion de los rangos de sincronizacion del oscilador,
asumiremos una interferencia no modulada y el estado estacionario sincronizado,
haciendo las derivadas de la fase cero en la expresion (4.5). Esta expresion pasa a ser
la ecuacion del oscilador en régimen sincronizado [13],[14]. Este estado se ha
analizado en [13],[14], mediante modelos aproximados, sin embargo, en este caso,
las derivadas se calculan de forma precisa mediante HB en el puerto donde se inyecta
la interferencia al circuito. La variacion del ancho de banda de sincronizacion
oA, con I es:

21

20w, (I )=—r—"T"TS——
(W)=, o)

vy, =argumento{ Yy Y, } 4.7)

En presencia de una modulacion, el ancho de banda de sincronizaciéon se
modifica con respecto a la prediccidn estatica 2Aw,(I,) .

En las secciones siguientes, la formulacion (4.5), se ha aplicado a un
oscilador a 5.9 GHz, Figura 33. El oscilador tiene dos puertos de RF. En el caso del
Puerto 1, el analisis se ha realizado en términos de la admitancia total Y, con la
interferencia modelada como un generador de corriente en paralelo con Ry (incluida
en Y). En el caso del puerto 2, el andlisis ha tenido en cuenta la impedancia total Z
(formulacién dual de (4.5)).

Port 1
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Figura 33 (izquierda) Esquematico del oscilador a fy = 5.9 GHz, con dos puertos de interferencia
Port 1, Port 2. (derecha) Implementacion del esquematico del VCO.

4.2.1 Interferencia por una portadora no modulada.

Con objeto de realizar una validacion inicial de la formulacion propuesta,
consideraremos una interferencia debido a una sola portadora sin modulacién. De
esta forma, compararemos los resultados con medidas y con la simulaciéon de HB. En
(4.5) la componente de fase y de amplitud de la interferencia toma valores
constantes, ¢, € I respectivamente. Entonces, la desviacion en frecuencia en (4.6), es
periodica conteniendo una frecuencia de batido Am:

N
Ga(t)= Re[ @kejkA“’t} (4.8)
k=1
Segun se incrementa la potencia de la interferencia a una o, fija, la
frecuencia de batido Am disminuye, y la nueva frecuencia de oscilacion wy’,
finalmente se sincroniza a ®j,, en una bifurcacién nodo-silla [7]. A partir de ese
punto, la frecuencia instantdnea sigue a la de la interferencia, cumpliéndose
o(t) = ¢,,(t) = 0. Por otro lado, para un ‘detuning’ wj,-wo demasiado grande, la
frecuencia de oscilacion my’, practicamente no es afectada por la interferencia y la
frecuencia de batido tiende al valor m;,-®.

Se han considerado dos situaciones diferentes:
1 Una interferencia a fi, = 5.901 GHz, inyectada a través del Port 1.
2 Una interferencia a fi, = 6.225 GHz, inyectada a través del Port 2.

Se ha considerado un ‘detuning’ mas pequeio en el Port 1, debido a su menor
sensibilidad a las interferencias. La Figura 34, muestra la variacion de la frecuencia
de batido Aw, frente a la potencia de interferencia Pj,, en las dos situaciones
diferentes. A través de la expresion (4.5), se puede obtener Aw de la componente de
DC de ¢(t), como se puede ver en (4.6). El oscilador se sincroniza a la interferencia

cuando Ao = 0. También se puede observar que para valores bajos de Pi,, f,” = f, =
5.9 GHz, y la frecuencia de salida no sufre desplazamiento. Los resultados se
comparan con, los obtenidos en una simulacién HB de dos tonos, utilizando un AG a
la frecuencia de oscilacion [7], y con medidas.

También se han incluido en la Figura 34, los resultados de las medidas
realizadas para diferentes potencias de una sefial interferente inyectada en el Port 2.
Del mismo modo se han afadido, los resultados de una simulacion HB para varias
potencias de inyeccidon sobre el Port 1. Ambas medidas y simulaciones tienen una
buena correspondencia con los resultados obtenidos en este trabajo mediante la
formulacion semi-analitica.

ParaAw — 0, la simulacion HB multitono falla en la convergencia, esto es
debido a la complejidad del espectro para una condicién cercana a la sincronizacion.
La simulacion temporal del sistema (4.5), evita este problema, manteniendo un coste
computacional bajo, puesto que solo es necesario muestrear la frecuencia de batido
Ao.
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Figura 34 Evolucién de la frecuencia de batido frente a la potencia interferente para el Port 1y
el 2. Se han incluido las medidas realizadas en el Port 2, y la simulacién de HB realizada en el
Port 1 coincidiendo ambas con los resultados obtenidos mediante la formulacién semi-analitica.
Los puntos negros sobre la curva de la derecha, indican los valores de los parametros para el
analisis de las Figura 35 y Figura 36.

La Figura 35 muestra el espectro obtenido integrando (4.5), con el oscilador
cerca de la condicion de sincronizacion, en la presencia de una sefial interferente con
fin = 6.225 GHz y Py, = 0 dBm, acoplada a través del Port 1. Los resultados se
comparan con los obtenidos de una simulacion de transitorio de envolvente en un
simulador comercial (utilizando un AG para iniciar la oscilacion). Se puede ver como
el espectro denso, tipico de una situacion cerca de la sincronizacion, es predicho
correctamente por medio de la formulacion (4.5).

A ".......:......Frecuencia.de Batido. . .. o

e—— Semi-analitica

-10 [ of = Tranisitoric envolverite comgrcial

Potencia de Salida (dBm)

-18 -16 -14 -12 A1 -0.8 -06 -04 -02 0
Offset de Frecuencia (f-fi) (GHz)

Figura 35 Espectro del oscilador de la Figura 33 en condiciones cercanas a la sincronizacion.
Los resultados de (4.5) se comparan con los obtenidos mediante un transitorio de envolvente del
simulador comercial.
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4.2.2 Interferencia por una portadora modulada.

En este segundo caso, se ha considerado una interferencia con una amplitud
constante y una modulacion periddica de la fase:

G (t) = kyp cOS(2Tft) (4.9)

Con ky, el indice de modulacion y f,, la frecuencia de modulacioén. En esta
situacion fuera del sincronismo, la desviacion de la frecuencia en (4.6), se puede
expresar en una serie de Fourier con dos frecuencias fundamentales:

Q.ﬁd (t) = Re l Z (kaej(kAconm) t ] (4 10)
k,1

Donde ®, y A® son la frecuencia de modulacion y de batido,
respectivamente. La Figura 36 muestra el espectro en presencia de una interferencia
en el Port 2, con una potencia Pj, = -4 dBm y una portadora a f;, = 6.225 GHz. La
modulacién en frecuencia y el indice de modulaciéon son f,, = 50 MHz y ky, = 0.1.
Esta interferencia da lugar a un desplazamiento de la frecuencia de oscilacion y la
aparicion de dos bandas espurias a una frecuencia de offset f,,.

| : : :
0 fo *Efo : : :

Frecuencia de Batido

D I Lq —

Potencia de Salida (dBm)

Offset de Frecuencia (f-fi,) (GHz)

Figura 36 Espectro de salida del oscilador debido a una interferencia con amplitud constante y
fase modulada de forma periddica. La linea discontinua representa la frecuencia de oscilacion
en ausencia de interferencia.

4.2.3 Interferencia mediante una sefial chirp.

La interferencia de la sefial chirp se modela mediante una amplitud constante
L5, y con una frecuencia instantanea que sigue una forma de diente de sierra ¢, () :

bo(t) = 2%@ LKD) — Aw,, KT, <t < (k41T keZ @.11)

C

Tal como se ha explicado previamente, este tipo de interferencia es dificil
aplicarla en la mayoria de los simuladores comerciales de transitorio de envolvente,
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los cuales tienen como base una frecuencia fija. El caso que aqui se trata presenta
problemas en el simulador comercial ADS©. Esto es principalmente, debido a la
generacion y procesado de la sefial chirp, la cual presenta una frecuencia instantanea
variable con un ancho de banda total elevado.

Se ha simulado el efecto de la interferencia chirp a través del Port 2 por
medio de la integracion de (4.5), con los resultados que se presentan en la Figura 37.
Se ha representado el espectro de la sefial de salida para varias Pj,, mientras oy, A®,
y T, se mantienen constantes a los valores w;, = 21°6.225 GHz, Aw, = 2n'50 MHz y
T, = 10 ps. Segun crece la potencia de interferencia Pj,, desde Pi, = -25 dBm, se
observan dos fenomenos. En primer lugar, la frecuencia libre de oscilacion oy’ es
atraida hacia m;,. En segundo lugar, el espectro alrededor de wy’, evoluciona hacia un
rectangulo de anchura 2A®,, que corresponde a la sefial chirp interferente. Utilizando
la representacion en (4.6), la desviacion en frecuencia instantdnea ¢,(t) es la
responsable de ese espectro pseudo-chirp alrededor de ®,’. Finalmente cuando wy’ se
sincroniza con mi,, ambos A® y ¢,(t) desapareceny é(t) ~ ¢,,(t).

% ; ; ; ; T 25¢

!
(&)

A5 b .......... .....................

Potencia de Salida (dBm)

180 200 22 240 260 280 300
Offset de Frecuencia |fi,-f] (MHz)

Figura 37 Efecto sobre el espectro a la salida de la interferencia chirp a f;, = 6.225 GHz. Los
parametros de la sefial chirp en (4.11) son Ao, = 27°50 MHz y T, = 10 ps. Las medidas estan
superpuestas.

De igual forma al caso de una sefial modulada, podemos representar la
frecuencia de batido y su ancho de banda, para diferentes potencias de la chirp
inyectada, Figura 38. La frecuencia de batido en este caso, se obtiene como la media
aritmética de la frecuencia mayor y menor del espectro modulado a la salida. En la
Figura 38 se delimitan dos regiones de funcionamiento. Para valores bajos de la sefial
inyectada, el sistema funciona en régimen auto-oscilante (SOM). Cuando la sefial
inyectada supera un cierto umbral de potencia, el oscilador se sincroniza (S).
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Figura 38 Medidas y simulaciones de la (a) frecuencia de batido y (b) ancho de banda de la sefial
chirp a la salida para diferentes potencias de la sefial inyectada en el Port 2. Cada una de las
figuras ilustra dos regiones de funcionamiento. Para valores bajos de potencia no se ha
producido la sincronizacion y el oscilador funciona en régimen de mezclador auto-oscilante
(SOM). Con potencia suficiente el oscilador se sincroniza a la sefial interferente con f,’ = f;,,
region (S).

4.2.4 Reduccion del efecto de ‘injection-pulling’.

En (4.7) se puede ver que la sensibilidad de la frecuencia libre de oscilacion f
a la interferencia, disminuye con el mddulo de la derivada de la admitancia, |Y|.
Despreciando la perturbacion en amplitud del sistema (4.5) , y fijando el orden M =
1, para un tono interferente iy, se obtiene:

Hy [AV(t), ¢(t)]=[ Yy AV (t)+ Y, (0~ wo- JAV(t)/Vy

j : y (4.12)
+HI)] (Vo + AV (1)) eV = I,(t)eion®
Se puede aproximar el término V;, + AV(t) = V;, y despreciar AV (t):
H AVta¢t :YAVt+Yw in- +¢t Jo(t)
Y [AV(E), 6(6)]=[ Y AV(0)+ Y, (- 0y + 6(1))]e .

= 1,00/ Vi)

Podemos expresar la ecuacion mediante los vectores complejos y resolver
aplicando la regla de Kramer:

Y, = (Y{}',Y&), Y, = (YJ,YJ), &9 = (cos(¢),sin(¢)) (4.14)

Despejando de esta forma se obtiene la derivada de la fase:

do LYy x &
— = Wy — Wiy + —-—-
dt Vo(Yy xY,)
I, sin(¢+ay)
VO‘Yw|Sin(avw)

(4.15)

= Wg- O+ = 0g- 0, +2nF sin(é+a,)
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~ donde oy es el argumento de Yy, y x denota el producto definido como a x b
= a'b-a'’b’ = |a||b|sin(Lb-La) entre vectores. Siguiendo una derivacidon similar a la
presentada en [1], la frecuencia de batido obtenida en (4.15) es:

|Aw] = J(wy = win)® = F? (4.16)

Por lo tanto, segin se incrementa |Y,|, F> disminuye, y se demuestra asi que
la frecuencia de batido es menos sensible a la interferencia. De esta forma podemos
reducir el fendémeno de ‘injection-pulling’ incrementando el modulo |Y |, en el nodo
n en el cudl se inyecta la interferencia al circuito. La admitancia en ese nodo es
modificada introduciendo una componente adicional en paralelo, Y + Y,. De esta
manera (4.5) se convierte en:

Hy [V(t),6(t)] + Hy, [V(t),8(t)] = I,(t)e’*") (4.17)

donde la nueva funcion de admitancia debe cumplir la condicion
|0y +Y,)/0w|, >|0Y /0wl|, . Esta modificaciéon se realiza de forma externa al

simulador de HB, con un coste computacional bajo y gran flexibilidad. Recordar que,
dependiendo de la localizacion de la interferencia, se debe realizar, bien un analisis
en admitancia o en impedancia. Para mostrar esta reduccion de la sensibilidad frente
a interferencias, se ha afiadido un resonador ideal compuesto por lineas A/4 en
paralelo con el nodo interferente. Se ha considerado una interferencia de Pj, = -16
dBm inyectada a través del Port 2, Figura 39. Los resultados se comparan con los de
un simulador comercial basado en HB.

g 300_ .......... ........... ........... .......... ........... .......... ]
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250_ ......... +|nyecc|én mod|f|cado ......... _
= ; ; —6— Simulacién HB ; ;
.'.;0 200F o) S L L L /SN .
() : : : : : : :
S : : : : : : :
"&; 150_ ........... ........ ........... .......... ........ ........... -
m : : : : : : :
L z z z z z z z
g 100_ ........... .......... \ ......... .......... ' _ ........... _
o : : : Y, : :
c : : AN : : : :
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3 : : : N : : :
- X X . \ .7 X
L ol— i i Nt i i i
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Frecuencia de ‘Detuning’ (fin-fo)) (MHZz)

Figura 39 Reduccion del ‘injection-pulling’ incrementando el modulo |Y,|. Las lineas
discontinuas indican el limite |Af] = |f;,-f,|.

En la Figura 39 se aprecia la reducciébn en el ancho de banda de
sincronizacion debido a la modificacion del oscilador original. De esta forma, para
valores pequefios de fi, - f,, el oscilador permanece sincronizado, pero al aumentar
esta diferencia se produce el desenganche, siendo en un intervalo la frecuencia del
oscilador f,’, distinta de la frecuencia libre de oscilacion f,. Para una separacion
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suficiente de fi,, el desplazamiento que causa esa inyeccion sobre f,” es despreciable,
tendiendo la curva de sincronizacion a la recta de pendiente unidad, ya que |fi,-fo| =
If,” = f, - fin|. Se distinguen en la figura dos bandas de sincronizacion, una para el
caso original y otra para el modificado. Estas bandas reciben habitualmente el
nombre de “lenguas de Arnold” [7], y dentro de ellas el circuito funciona en régimen
sincronizado.

4.3 Conclusiones

Se ha presentado una formulaciéon semi-analitica para el andlisis y reduccion
de los efectos de ‘injection-pulling’ presentes en los osciladores de los front-ends de
comunicaciones. La formulacion exhibe un bajo coste computacional y cubre, de
forma eficiente, las situaciones de interferencias que son dificiles de analizar por
medio de balance armonico o transitorio de envolvente. Los casos de una
interferencia sin modular, una interferencia modulada en fase y una senal chirp han
sido tenidos en cuenta, comparando sus efectos cuando son inyectadas a través de
distintos puertos. Se ha obtenido una buena concordancia entre las simulaciones de
HB (cuando ha sido posible realizarlas) y las medidas.
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Capitulo 5

Analisis no lineal de un sistema de
lazos de enganche en fase
acoplados (CPLL)

5.1 Introduccion.

Los lazos enganchados en fase, conocidos generalmente por PLLs (“Phase-
Locked Loops”) son ampliamente utilizados en diversas aplicaciones, tales como
sintesis de frecuencias, recuperacion de reloj, demodulacion FM, deteccion AM,
acondicionamiento de sefiales mejorando el ruido de fase de VCOs... Todas estas
aplicaciones se basan, de una u otra forma, en las caracteristicas de control que
ofrecen los PLLs, realimentando la sefal de la salida y corrigiendo convenientemente
la frecuencia del VCO. En su dinamica de funcionamiento coexisten sefiales de alta y
baja frecuencia, que originan soluciones de diferentes tipos debido a diversos
parametros y a sus condiciones iniciales. Esto hace de los PLLs, ser elementos
ampliamente utilizados pero, debido a su dindmica, ofrecen un comportamiento
complejo. Esto ultimo obliga a aplicar a estos sistemas diversas técnicas de
simulacion.

Presentaremos en primer lugar la formulacion en el caso de un PLL de orden
1, para posteriormente generalizarla al caso de PLLs acoplados. Los sistemas de
lazos enganchados acoplados en fase, de aqui en adelante CPLLs, ya han sido
presentados en otros trabajos [1]-[7] para aplicaciones de barrido de haz (“Beam-
Steering”) o sincronizacion de reloj. La idea de introducir los osciladores en sistemas
de CPLL para el control de apuntamiento de antenas ‘phased-array’ ha sido
propuesta recientemente en la literatura [4]. La principal motivacion para el uso de
estos lazos es su robustez y estabilidad, ya que en estos sistemas las relaciones de
fase entre los PLLs son independientes de la amplitud de la oscilacion [6]. Sin
embargo, en la literatura no existen andlisis realistas de estos sistemas, que tengan en
cuenta simultdneamente las fuentes de modulacion, ruido y componentes espurias.
La dificultad de este analisis es debida, por una parte, a la autonomia del sistema, y
por otra, a la presencia en la solucion de varias componentes frecuenciales de muy
diferentes ordenes de magnitud. El objetivo de esta linea de investigacion es
desarrollar una formulacidén tempo-frecuencial para el analisis riguroso de un sistema
CPLL. La nueva formulacion se basara en los resultados obtenidos en trabajos
anteriores del grupo en el analisis de lazos enganchados en fase (PLL).
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Para el caso de CPLLs, el trabajo presentando en [4] ofrece una configuracion
adecuada para aplicaciones de barrido de haz, Figura 40. Se puede observar como
cada PLL esté4 acoplado a sus vecinos por medio de los detectores de fase (digitales o
analogicos). En el caso de detectores de fase digitales sera de interés afiadir divisores
de frecuencia tal como se indica en la figura. Por otro lado, cada PLL introduce un
retardo debido a la disposicion fisica del sistema y los retardos propios de los
componentes. Esto puede dar lugar a variaciones de la dindmica del PLL [4]-[8].

En [4]-[6], se han llevado a cabo andlisis de la dinamica del CPLL en el
dominio temporal, utilizando modelos simples de los componentes y despreciando
las frecuencias espurias generadas por el detector de fase. Estas frecuencias pueden
ser debidas a las variaciones de la carga, en el caso de un detector digital, o a los
términos de mezcla en el caso de un detector analdgico. El analisis en el tiempo de
un PLL teniendo en cuenta estas componentes espurias es ineficiente, ya que requiere
en primer lugar, de un pequefio paso de integracién para muestrear correctamente
esas frecuencias no deseadas, y ademds de un largo tiempo de simulacion, dado el
estrecho ancho de banda habitual de los PLLs.

¢r1(t)
m;(t) +
PRl SEanm

A+

)y
i Fos) = [ Vco, oS,

Figura 40 Esquema general de un conjunto de p CPLLs con p-1 detectores de fase. Cada PLL
incluye un filtro de lazo F;(s), un VCO;, un divisor N;.

Debido a los espurios generados, la solucion sincronizada en fase del PLL,
corresponde a una diferencia de fase periddica entre las dos entradas del detector de
fase, en lugar de una diferencia de fase constante. Este cambio en la naturaleza de la
solucion puede tener una influencia importante en la dinamica del sistema [9]-[12].
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En este capitulo, se presenta una nueva técnica tempo-frecuencial para una
simulacion eficiente del comportamiento no lineal de los sistemas CPLL, con un bajo
coste computacional. El punto de partida es la formulacién en balance armoénico del
lazo enganchado en fase (PLL) presentado por los autores [12]. En [12] la frecuencia
fundamental de la solucion enganchada es determinada por una referencia externa.
Sin embargo, en el CPLL no hay oscilador de referencia, ya que como se ha
mencionado, la entrada de cada detector de fase corresponde a la salida del PLL
vecino mas cercano. Por lo tanto, el sistema es autbnomo y la frecuencia fundamental
de la solucién periddica de enganche es una incognita del sistema.

Se presentard una formulacion de balance armoénico (HB) adecuada para este
sistema autonomo. Esta formulacion utiliza un conjunto particular de variables de
estado que dependen de las frecuencias autonomas. El primer objetivo sera calcular
de forma precisa las soluciones enganchadas en fase, teniendo en cuenta los
componentes armonicos de las frecuencias espurias. La formulacion de balance
armonico, también serd extendida para simular la sefial cuasi-periddica autonoma
correspondiente a la solucion desincronizada.

Para el andlisis preciso de la estabilidad de la solucion sincronizada, se
considerara una perturbacion en frecuencia [13], realizando una linealizacion de la
formulacion de HB y obteniendo los polos asociados. Un objetivo, serd analizar la
influencia del retardo de propagacion t4 del CPLL sobre la estabilidad de la solucion
sincronizada, sin restricciones sobre el valor de 14, eliminando asi la necesidad de
cualquier tipo de aproximacion, como Padé [14].

El fenémeno comun de histéresis en los sistemas de PLL sera analizado en
detalle mediante la formulacion de HB. El rango de histéresis esta delimitado por dos
tipos diferentes de bifurcaciones: nodo-silla y conexion silla, asociadas al rango de
hold-in y de pull-in del CPLL, respectivamente. El andlisis en el dominio de la
frecuencia de este fendmeno supone una mejora significativa respecto a las
simulaciones temporales. En el dominio del tiempo este fenomeno es detectado
mediante el andlisis de la forma de onda, lo cual puede llevar a errores. Debido a la
lenta dinamica del PLL, es dificil determinar si la solucion ha alcanzado el estado
estacionario al finalizar el tiempo de analisis, por lo tanto, una solucion de enganche
puede ser facilmente identificada como desenganchada y viceversa.

Otro objetivo, serd el andlisis preciso del ruido de fase del CPLL. Se tendra
en cuenta un analisis basado en la descomposicion de la perturbacion en fase en dos
componentes:

eComponente de acumulacion.
eComponente de desviacion.

Esta descomposicion sera de gran interés para el analisis del efecto del ruido
de fase del CPLL en aplicaciones de barrido de haz. La componente de acumulacion,
que es igual para todos los PLLs, puede incrementarse arbitrariamente de una forma
similar a como sucede en los osciladores libres [15]. A su vez, la componente de
desviacion mide la perturbacion de la diferencia de fase entre dos PLLs adyacentes.
Esta componente es decisiva en las aplicaciones de barrido de haz, debido a que el
desfase entre los PLLs, determina la direccion principal de radiacion.

Finalmente, se analizard la respuesta del sistema de CPLL a sefales de
modulacion a través de una formulacion de transitorio de envolvente, derivada del
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sistema HB previo. Para ello, se integrara un sistema de ecuaciones diferenciales en
las componentes armonicas de las variables de estado del CPLL, teniendo en cuenta
la lenta variacion de las sefiales de modulacion [16]-[18], lo que permite un analisis
eficiente en presencia de estas sefiales de baja frecuencia.

Estas diferentes técnicas seran verificadas sobre un sistema de dos lazos
acoplados en fase a 2GHz. Este sistema ha sido desarrollado y medido verificando
conjuntamente los aspectos tedricos y practicos.

5.2 Analisis del PLL individual.

En primer lugar, analizaremos la estructura de un PLL de orden 1, mostrada
en la Figura 41. En esta estructura sencilla se tienen en cuenta los principales
elementos que conforman un PLL: un detector de fase analogico o digital, un filtro
de lazo que fija el orden del lazo, el VCO que limita la banda de frecuencias y
potencia de salida, y un divisor, generalmente digital, que nos permite cerrar el lazo y
utilizar en ¢; sefiales de menor frecuencia que ¢, .

Ny
N ] n3

| o
b Yo F(s) =, vco A

1/N

Figura 41 Esquema PLL orden 1, se muestran varios puntos intermedios para modelar la
adicion de fuentes de ruido n;. Las sefiales ¢; y ¢, son respectivamente el oscilador de referencia
y la salida del PLL.

Se incluyen en la figura las posibles fuentes de ruido que intervienen en el
sistema, aunque en este analisis de un PLL simple, no se analizard el ruido. Sin
embargo, estas fuentes nos sirven de introduccion para el caso del CPLL, el cual
forma el nucleo de este capitulo, y donde estudiara el ruido de fase del sistema. En
primer lugar, detallaremos los modelos tenidos en cuenta para los distintos
componentes del sistema mostrado en la Figura 41. El caso del detector de fase sera
tratado mas en profundidad, analizdndose la dinamica del PLL para dos modelos
diferentes, teniendo en cuenta o no el término suma.

5.2.1 Filtro de lazo.

El modelo mas habitual para los filtros de lazo es representar su funcion de
transferencia en el dominio de la frecuencia, F(jo), o Laplace, F(s). Esta funcién de
transferencia, en el caso de un mezclador utilizado como un detector de fase
analogico, se define mediante la relacion entre la tension de salida aplicada sobre el
VCO y la tension de entrada generada por el mezclador relacion V,/Vi. En el caso de
los detectores de fase digitales, puesto que estdn basados en fuentes de intensidad
‘charge-pump’, esta relacion se define en funcién de la tension de salida y la
intensidad de entrada generada por el detector de fase V,/I;. Por lo tanto, en ese caso
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la funcién de transferencia tiene dimensiones de impedancia, y coincide con la
definicién del parametro Z,; de la red de dos puertos formada por el filtro.

El filtro de lazo siempre tiene una caracteristica de filtro paso bajo, con el
objetivo de filtrar el término suma. Por lo tanto, su frecuencia de corte se situa
siempre por debajo de dos veces la frecuencia de referencia y para casos practicos en
torno al 5% - 10% de la frecuencia de referencia.

En la Figura 42 se muestran algunos filtros de lazo tipicos. En general, su
implementacién se realiza mediante inductancias, capacidades y resistencias para el
caso pasivo. Por otro lado, si se desea una ganancia del filtro mayor de la unidad, se
utilizan filtros activos implementados mediante amplificadores operacionales. Puesto
que los filtros de lazo trabajan habitualmente a muy bajas frecuencias, no se requiere
que los amplificadores operacionales exhiban caracteristicas muy exigentes en su
respuesta en frecuencia.

Vi R Vo

IC
o L

1
FO = | Pl =R F(s)=1toC
1+sRC I+s(R +R,)C sR,C

Figura 42 Filtros de lazo analdgicos tipicos y sus funciones de transferencia. (a) Filtro pasivo
RC, un polo. (b) Filtro pasivo, un polo y un cero. (b) Filtro activo, un polo en el origen y un cero.

Aunque se implementara un filtro de lazo basado en un filtro con un polo
como el de la Figura 42a, en el andlisis teorico del sistema se tendrd en cuenta un
caso mas general. En ese analisis se modelara el filtro de lazo mediante una funcién
de transferencia con un polo -1/1,, un cero -1/t; y una ganancia o:

N Tstl
F(s) =« P (5.1)

En nuestro caso del CPLL, ademas del filtro de lazo, es necesario incluir un
elemento sumador-restador, para anadir las modulaciones m;j(t) mostradas en la
Figura 40. La topologia del sumador-restador sera implementada mediante un
amplificador operacional, Figura 43.

Rs
Vs [ R
v. . > M\~

R Lo i

Vo

WV

C

Figura 43 Ejemplo de topologia de sumador-restador basado en un amplificador operacional
seguido de un filtro de 1azo con un polo, implementado mediante un filtro pasivo RC.
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Teniendo en cuenta el mismo valor para las resistencias del operacional en su
configuracién sumador-restador y la funcion F(s) para el filtro RC, tenemos:

(Rp + R))Rp _\, Rp . KoV (5.2)
(Be + Rp)Ry '~ Ry T 1+sRC '

Ry=Rp=Ro=Rp

VO(S) = F(S) V+

En el caso del operacional no tendremos en cuenta la influencia de su
frecuencia de corte sobre la funcion de transferencia (5.2), por ser dominante el polo
del RC.

5.2.2 Oscilador controlado por tension y divisor de frecuencia.

En el caso del oscilador controlado por tension, no vamos a entrar en detalles,
ya que este tipo de componente, se trata mas ampliamente en el capitulo 3 de este
trabajo. So6lo comentar que utilizaremos un modelo sencillo basado en una
caracteristica lineal fy = K, V4, con fj la frecuencia de salida al primer armonico, y Vi
la tension de control a la entrada. El componente comercial que utilizaremos en la
implementacidn, presenta una caracteristica muy lineal para un amplio rango de
tensiones de trabajo, por lo que este modelo es suficiente para analizar el sistema del
PLL. Como se verd, la formulacion permite la extension a una caracteristica del VCO
que incluya la saturacion de la frecuencia de salida con la tension de control.

El modelo del divisor de frecuencia, en nuestro caso, tomard una expresion
sencilla definida s6lo por una constante de division N. Siendo por lo tanto f, = fi/N,
donde fi, la frecuencia de entrada y f, la frecuencia de salida. La implementacion
habitual para el divisor de lazo y el detector de fase es mediante circuitos digitales.
Como veremos, utilizaremos un detector de fase basado en mezclador y no sera
necesario integrar un divisor de frecuencia, aunque lo tendremos en cuenta en el
estudio teodrico para no perder generalidad.

5.2.3 Detector de fase: Modelo simple del mezclador.

Para este planteamiento inicial consideraremos un modelo del mezclador sin
término suma y no tenemos en cuenta las fuentes de ruido n; que aparecen en la
Figura 41. La salida del detector de fase viene dada por:

w=Kpsing),  o=6-% (53)

Dominio de Laplace

El sistema de ecuaciones que modela el comportamiento del PLL Figura 41,
resulta:

¢0(5) = W /52 + KUUZ(S)/S

(5.4)
(118 + Duy(s) = (728 + ua(s)

Agrupando ambas ecuaciones en funciéon de u; y la diferencia de fases ¢,
tenemos:
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aK,T ak,

W,
N up(s) | + N :

w(s) = (725 + 1) s01() = =2 (5.5)

T95°p(s) + 5| B(s) +

Dominio del Tiempo

Si tenemos en cuenta una sefial sinusoidal de frecuencia wi/2m para la
referencia del PLL, tenemos que ¢; = w;. Podemos convertir (5.5) al dominio del

tiempo teniendo en cuenta el derivador s, resultando:

O[KTl

9 + |1+ cos(¢) | + %sin(@ = Aw (5.6)

donde la ganancia de lazo resulta K = K;K, y Aw = w; — %

Dominio de la Frecuencia

Por otro lado, a partir de (5.5) mediante los cambios de variable
1 = ¢, 19 =& = ¢, s = jw,, obtenemos el sistema de HB del PLL individual:

D(WU) —I
O TQD((U()) + I

X, 0

XZ] + [TlD(WO) + 171 YIX]+

]Q —0 (5.7)

Los vectores de esta expresion matricial corresponden a los armoénicos de las
variables:

Xi = Z;
Y & y= %sin¢ (5.8)
Q & Aw

De esta forma, el sistema matricial (5.7) queda expresado de la forma:

Alwg)X + B(wy)Y[X]+ G(wy)E =0 (5.9)

Transitorio de Envolvente

Por ultimo, a partir de (5.5) podemos obtener la formulacion en transitorio de
envolvente del PLL individual. Para ello, tenemos en cuenta que s = jwo+Dt, siendo
Dt un derivador temporal. Asi mismo, se toman las siguientes expresiones en
transitorio de envolvente para las variables de estado x;(t) y la funcion no lineal y(t):

zi(t) = Zwik(t)ejkw“t
k
u(t — ) = SVt — el Ta) o Sy (et hara
k

k

(5.10)

En y(t) se ha afladido un parametro 14, el cual modela un cierto retardo del
lazo de realimentacion. Para realizar la aproximacion en (5.10),se ha tenido en cuenta
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que el retardo es despreciable frente a la variacion temporal de los armonicos:
Y. (t — 74) =~ Y, (t). Siendo la ecuacion del sistema en transitorio de envolvente:

A(jwy + DOT(t) + B(jwy + DOy (t) + G(jwy + Dt)e(t) = 0 =

5.11
A(jwo)Z(t) + A, (jwo)Z(t) + B(jwo )y (t) + GLy(t) + G(jwy)e(t) + Ge(t) = 0 ( )

Es importante que la no linealidad Y no dependa de la frecuencia. Para ello,
se puede reemplazar la matriz B del sistema por la matriz B(r;), que tiene la forma:

B(t,) = B-R(1y), R(ry) = e P (5.12)

donde R es una matriz diagonal de orden 2N +1 cuyos elementos son
7j1€w07-d
e .

Analisis de la solucion desenganchada. Rotacion.

Para el caso enganchado la diferencia de fases ¢ es constante. Por otro lado

para el caso de desenganche, en ausencia de término suma, tenemos una frecuencia
autonoma. La variable ¢ diferencia de fases viene expresada como una rotacion de

la forma:

Bt) = wot + > Dpeltal (5.13)
k

En este caso, es necesario un cambio a variables periodicas, el cual permite
plantear el sistema de ecuaciones diferenciales de una forma mas conveniente:

I1:¢_wat7 $2:i1:¢_wa (514)

Sustituyendo ¢ y ¢ en (5.6) llegamos a la expresion:

aKm

ToZy + |1+ cos(zy + wyt) (1 + w,) + %sin(ml + w,t) = Aw (5.15)

Que se puede simular de la misma forma que el sistema (5.7) en el dominio
de la frecuencia, teniendo en cuenta:

Yoy = SR b wd), 0 Aw- g, (5.16)

Todas estas expresiones presentadas hasta ahora, de una forma breve para un
PLL, se pueden extender al caso del CPLL, que sera tratado en las siguientes
secciones. Este analisis previo permite comprender mejor el nicleo de este capitulo
sobre los CPLLs.
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5.2.4 Detector de fase: Mezclador completo.

En este caso se tiene en cuenta la contribucion del término suma en el
detector de fase.

w = Ky cos@) cos(S) = EL{cos(s) + cos(20; — )],
(5.17)
6=0 -2
N
El sistema que modela el sistema en el dominio de Laplace es el mismo que
(5.4) con la diferencia de la expresion de la funcion del detector de fase u;(s). La
expresion en el dominio del tiempo de este sistema, equivalente a (5.6) pero ahora
con el término suma, resulta:

rad + §— ST Ssing) + (29, — §)sin(26, — 6)] + (5.18)
+ S cos(6) + cos(2unt — 9)] = Aw |

En el dominio de la frecuencia este término suma, modifica la matriz de la
funcién no lineal Y que se present6 en (5.7).

5.3 Implementacion del CPLL.

Una vez presentada la formulacion utilizada para el caso de un PLL simple
vamos a presentar, en primer lugar, el esquema del CPLL utilizado para verificar
cada uno de analisis teoricos presentados a lo largo de este capitulo.

La implementaciéon del CPLL ha sido realizada mediante componentes
comerciales. Para ello, se ha optado por utilizar divisores de fase analogicos en lugar
de digitales con objeto de simplificar el lazo de realimentacion. A continuacion, se
comentan algunos de sus elementos mostrados en la Figura 44.

Los dos filtros considerados en la implementacion F(s) = (1 + s7;) /(1 + s7,) (1
= 1, 2), tienen un polo, con 7, =1/(2r810%)(s) y ningin cero, 7, = 7, = 0. Sin

embargo en el analisis tedrico, se planteard un caso mas general, para filtros con un
polo y un cero. El mayor inconveniente del uso de un detector de fase analdgico en
nuestro sistema, serd la dependencia de la ganancia del detector de fase con las
amplitudes de sus sefiales de entrada. Estas sefiales, se corresponden con una muestra
de la sefial de salida de los VCOs, los cuales presentan una pequefia variacion en su
potencia a lo largo de la banda de trabajo.
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|:I|<:c-—'vvv<- Gain/
AUXREF1 Modulation
VCgFOUT OUTI
V-TUN@ ﬂﬁ‘":]
MIX JTOS-2000
@
LO
VCO
& o
VTR[il:NOUT ~offs
JTOS-2000
AUXREF2

Figura 44 Esquematico del CPLL implementado, formado por dos VCOs acoplados mediante
un detector de fase basado en mezclador. Las entradas AUXREF1 y AUXREF2 permiten
introducir fuentes de alta frecuencia para reemplazar cada uno de los PLLs. Las entradas
MOD1 y MOD2 permiten aplicar una modulacion de baja frecuencia. Se incluye en la figura las
referencias de los componentes utilizados.

Como elemento sumador-restador previo al filtro, se utiliza una estructura de
baja frecuencia con amplificadores operacionales de ganancia unidad, o = a, = 1.
Estos amplificadores afiadirdn otro polo al sistema, aunque sera a una frecuencia
mucho mayor que la del filtro, por lo que no se tendra en cuenta.

El detector de fase implementado mediante un mezclador tiene una ganancia
kq con una pequefia variacion a lo largo de la banda de trabajo, y como ya se ha
comentado, dependiente de la potencia de entrada. Un valor medio para nuestro caso
es kq = 177.6 mV/rad. Posteriormente, en el analisis tedrico se tendra en cuenta esta
variacion.

El VCO posee una caracteristica frecuencia/tension con poca variacion
respecto al caso ideal de pendiente constante. En nuestro caso, este valor esta en
torno a k, = 21-4-10" (s-v)"', la variacién en torno a este valor medio se puede incluir
dentro de la variacion de k.

Por tultimo, indicar que estimamos un retardo debido a la geometria del
sistema en torno a tq = 66 ps y puesto que no utilizamos divisores digitales, tenemos
N1 = NZ =1.

Las entradas del mezclador se pueden conectar al resto del circuito o a un
conector externo cambiando la orientacion de resistencias auxiliares. De esta forma,
podemos verificar independientemente el enganche de cada PLL con una fuente
externa.

Se muestra en la Figura 45 el circuito fabricado del CPLL disenado. Se han
afiadido un par de divisores de potencia a la salida de los VCOs, cuyo objetivo es
tomar una muestra para realimentar los detectores de fase y ademas obtener la salida
del sistema en un conector externo.
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MOD2 MODA1

‘. —J‘b §=s
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4 5 » 5 -I
ouT1 ii
AUXREF1 AUXREF2

Figura 45 PCB del CPLL. Posee dos entradas de modulacion de baja frecuencia (MODI,
MOD?2), dos entradas auxiliares de alta frecuencia (AUXREF1, AUXREF2) y dos salidas, una
por cada PLL (OUT1, OUT2).

5.4 Analisis del CPLL en estado estacionario.

El CPLL considerado Figura 40, como ya se ha presentado, se compone en
cada rama por un filtro de lazo Fj(s), un oscilador controlado por tension VCO; y un
divisor de frecuencia 1/N;. Cada par de PLL, esta acoplado mediante un detector de
fase analogico/digital. Por ello se incluyen, en este analisis tedrico, los divisores de
frecuencia para contemplar el posible caso de detectores de fase digitales. El retardo
de propagacién tg de cada lazo, sera modelado como un tUnico retardo en la
realimentacion tras el detector de fase, tal como se realiza en [4].

El sistema es autbnomo con entradas de modulacion mj(t), donde mj =0, 1 #
1, p. El ruido de fase de cada VCO; esta modelado mediante las componentes @,i(t).
Considerando esta estructura, la dindmica de las fases de salida de los VCOs, 0;(t),
viene dada por el siguiente conjunto de ecuaciones diferenciales, expresadas en el
dominio de Laplace:

6,(s) = =+ Ry (s) + s6,(s) =
T R E )T W (5) = w1 (5)) + Tmi(s)] + 6(s)

con, (5.19)
i=1,...,p, T(l) =-1 T(p) =1

Yij = Yji» Vi ]

Yi; =0, s i<Li>pj<Lj>p

Donde el niimero de PLLs p y la funcion de transferencia de cada filtro de
lazo Fi(s) = pi(s)/qi(s), determinan el orden del sistema. En (5.19) la caracteristica de
los VCOs ha sido considerada lineal, con pendiente constante k,, y en general
diferente frecuencia libre ;. La salida del detector de fase yij(t) es una funcion no
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lineal de las fases de entrada. Nosotros tratamos aqui el caso de un detector de fase
mediante mezclador con término suma, tal como se habia introducido en la seccion
del PLL individual. Por tanto la funcion y;;(t) se puede expresar por:

0. 0, K o, 0, o, 0
Yij(t) = ky cos—-cos—- = —l{cos[— + —j] + COS[E - N_]]} (5.20)

N, N, 2 N, ' N, ;

A lo largo de estas secciones se comparardn los resultados tedricos con las
medidas realizadas sobre el CPLL implementado de la Figura 44. En el caso tedrico
tenemos la siguiente funcion de transferencia para los filtros:

N oTsHL opi(s) L
Fi(s) = o4 " = Ok =12 (5.21)

Tenemos dos posibles soluciones para el CPLL:
0 Sincronizado o “enganchado en fase”.
0 Desincronizado o “desenganchado”.

A lo largo de este capitulo se estudiaran estas soluciones, en primer lugar, sin
tener en cuenta el efecto del ruido y las modulaciones externas. Posteriormente,
introduciremos los efectos debido a las modulaciones en la seccion 5.6 y el ruido en
la 5.7. Habitualmente las especificaciones de ruido de fase de los PLLs requieren
filtros de lazo muy estrechos. Esto da lugar a transitorios demasiado largos en la
simulacion. Por ello, se presentard con una formulacion en balance armoénico (HB),
mucho mas eficiente para estos casos.

5.4.1 Analisis de la solucién enganchada, rango de hold-in.

En el estado estacionario, las frecuencias de ambos VCOs estan sincronizadas
a un valor comin ®s. Vamos a analizar en este apartado el rango de hold-in o
sincronizacion. Este rango se define donde existen condiciones de enganche. Se
puede identificar en los PLLs variando la ganancia de lazo. Para ello se parte del
estado enganchado, y con los pardmetros del PLL constantes, modificamos
gradualmente el orden de division N, hasta el punto que la sefial de salida no puede
seguir a la de entrada y se produce el desenganche. Al rango de valores de N para el
cual el sistema se ha mantenido enganchado se denomina Hold-in o sincronizacion.

Mas adelante en este capitulo, analizaremos el rango de pull-in, definido por
el conjunto de frecuencias para el cual siempre se produce el enganche
independientemente de la condicion inicial, es decir, en ese rango solo existe la
condicién enganche. Para obtener este rango partimos del estado de desenganche,
manteniendo los parametros del PLL constantes. En primer lugar, se parte del estado
desengancho con un alto valor del orden de division N, el cual disminuimos
gradualmente, hasta que se produzca el enganche. Este primer valor de N para el cual
se produce el enganche delimita el limite superior del rango de pull-in. En segundo
lugar, repetimos el mismo proceso comenzando también en el estado de desenganche
pero ahora con un bajo valor de N. El valor de N serd incrementado progresivamente
hasta que se produzca el enganche. Este primer valor de N para el cual se produce el
enganche delimita el limite inferior del rango de pull-in.
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Cuando el rango de hold-in es mayor que el rango de pull-in se da un
fendmeno de histéresis, debido al cual el estado enganchado/desenganchado final del
sistema depende del estado previo.

En el caso del CPLL enganchado tendremos en la fase del PLL; una rampa
modulada, cuya pendiente viene definida por la frecuencia de sincronizacion s:

9;\(,?) C bt e, =12 (5.22)

A

Donde las componentes ¢;(t) tienen una dependencia periddica con el periodo

Ts = 2n/ws. Esta dependencia viene dada debido al término suma de salida del
detector de fase (5.20). Si no hubiéramos tenido en cuenta el término suma estas
componentes serian constantes en el tiempo. Aunque este término es parcialmente
atenuado por el filtro de lazo, su influencia es importante en la estabilidad del
sistema [11], tal y como se mostrara en el siguiente apartado 5.4.2.

Para analizar la soluciéon de enganche se utilizaran las nuevas variables
periddicas ¢;(t), en lugar de 6¢;(t). Puesto que ¢;(t) son periddicas, esto las hace

convenientes para ser utilizadas en un analisis de HB o de transitorio de envolvente.
La expresion de estas nuevas variables en su serie de Fourier es:

N

Pi(t) = > dpelat | i=12 (5.23)

k=—N

Donde el superindice ‘s’ indica que los arménicos corresponden a la solucion
enganchada. Si evaluamos la ecuacion (5.19) para p = 2 PLLs, se obtiene el sistema:

i(s) = ZL 4 Ry (9) + s (s) =
= % + k,F(s)[pna(s)e ™ — my(s)] + sy (s)
sta(s) = =2 + hyua(s) + s (s) =

= % + kB (5)[ma(s) = y21(5)e” 7" | 4 5o (s)

(5.24)

Utilizando (5.23), podemos expresar el sistema (5.24) en el dominio de la
frecuencia para el armoénico k, de cada una de las nuevas variables periddicas ¢;(t).

Anulando las sefiales de modulacion y las fuentes de ruido tenemos:

(w808) + o O ) Ny = wnd() + b, 2 sy (@i )
@ (Jwr

(5.25)

. s ‘w, —T 2 JWi s s
(wsé(k) + JW (I)% )NQ = WZ(S(k) - kv%w:;e a2J AYA’:((I)l 7(1)2 )

Con w;, = kw, . Agrupando términos y generalizando para p =i tenemos:

6;(jop ) jur®F = [1‘;— - ]6<k> + ki (jer) (1) e Y (@1, 0%) - (5.26)
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Ahora podemos extender esta expresion para N arménicos:

gi(—jw,N) 0 - 0 —jw,N 0 - 0 Py
0 0 0 0
= Aw; +
0 0 4q; (ngN) 0 0 ]wSN CI)}\}
| (5.27)
pi(—jw,N) 0 - 0 eTajwsN g L. 0
0 0 0 0 _
_"_k“ Y((P187(I)25)
0 0 - pJuN)|| 0 0 - eIl

Que se puede expresar de forma compacta como:

Q;(@)D@)P" = AT; + %f’i(w)eDWw)V@“,é?S] , i=1,2 (5.28)

2
Con & el vector de frecuencias y A, :

w=[w_pwyl, wy, = kws
(5.29)

El sistema de balance armodnico (5.28) estd compuesto por las matrices
diagonales D(&), P(@), Q;(®), cuyos elementos k-ésimos son wg, pi(jok), qi(jowk),
respectivamente. Los componentes de los vectores @', Y, Ax,;, contienen los 2N+1

armonicos de las variables periodicas ¢;(t), la salida del detector de fase y(¢1,¢2) y la
componente constante Aw; = w,; / N; — w,, respectivamente. Resefar, que aunque en

el CPLL implementado se tuvieron en cuenta filtros de orden uno, en la formulacién
no se han impuesto restricciones, y se permite especificar funciones genéricas del
numerador pi(®), y el denominador gi(®), de los filtros.

Se mostrara en la siguiente seccion, que es deseable modelar el CPLL por un
sistema de primer orden en la variable ®, con objetivo de realizar un andlisis de
estabilidad mas eficiente. Para obtener un sistema de primer orden, se introducen las
derivadas temporales ¢, (¢),é, (t) como variables de estado. El sistema (5.28) puede

expresarse como:

A@) ®° + B@) Y[®*] + G(w,) =0 (5.30)

Con @ el vector de armoOnicos de las nuevas variables de estado

[@(t), (;'51(’6)7 ¢2(t)7 ¢2(t)] y:
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B A@) 0 o D(@) -1
A(w)=[ 0 AQ(@] Ai(®) 0 Q@)
@) - [ B,(@) = : (5.31)
(@) = B, (®) (@) = %Pi(aﬁeD(ﬁm) )
_ (_}1(('05) _ 16
O Gon) | E@) = | ag,

Tal como se muestra en las matrices (5.31), la ecuacion (5.30) es una
ecuacion de primer orden de ® para g =0 = ") = |, Esto sera muy adecuado al
realizar el analisis de estabilidad de la siguiente seccion.

Podemos definir una funcion de error en funcion de (5.30) como:

Hlw,, 3] = A@) & + B@®@) Y[®'] + G(w,) (5.32)

La solucion enganchada viene determinada por la frecuencia de
sincronizacion fy = 2nw; y el vector de armonicos, cumpliendo:

., 8] = 0 (5.33)

Debido a que la frecuencia ws es una incdgnita, el sistema anterior a resolver
(5.33), contiene 4(2N+1)+1 incognitas y 4(2ZN+1) ecuaciones. Por otro lado,
eP®%) da lugar a una rotacion sobre la solucion con término suma ®"(t). Esta
solucion en las tensiones de salida, es ahora cuasi-periddica debido a la presencia de
armoénicos de g generados por el término suma. Este término es de baja potencia ya
que, ha sido fuertemente filtrado por el filtro de lazo. En las variables ¢, (¢),4, (¢) la
solucién sincronizada es periodica. La forma de esta solucion en el espacio de fases
se ha representado en la Figura 46.

A O,

>
¢1

Figura 46 Orbita de la solucién perturbada para t = 0, y érbita de la solucién tras un
desplazamiento arbitrario T = 1. El espacio de soluciones perturbadas se mantiene sobre la
recta L, pero debido a la presencia del término suma del PD, los puntos sobre la recta se
convierten en pequefias érbitas.
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En este caso, debido al término suma del PD, la solucion de DC no es
solucion del sistema, pero existe un grado de libertad como en cualquier sistema
auténomo. Para entender este grado de libertad, dada una solucion de enganche 6i(t),
se define la funcion desplazada como 0;(t):

0, (1) = 0;(t +7) = Ni[w-(t +7) + ¢t +7)] , i=1.2 (5.34)

Debido a la autonomia del sistema, la funcién desplazada 0;.(t), también es
solucion del sistema para cualquier t. La correspondiente solucion en términos de las
variables de fase periodica es:

6, =0 i m vt s, =12 (5.35)

Como se puede observar, las soluciones en términos de las variables de fase
periodicas (5.35), ademas del desplazamiento en el tiempo, contienen un incremento
de la forma 1. Esto afiade una ecuacién mas al sistema (5.33):

ﬁ[ms, (T)S(T)] =0,%;

_ o (5.36)
(1) = P@V O+ Dpe(w0y1), i=1,2

Donde @ (o,t)es el vector de armoénicos de la sefial de DC ¢(t) = o5t y
recordamos que e”@Y es una matriz diagonal con los armonicos de ®st. Para
determinar la solucién del sistema de forma tnica, podemos fijar un valor 7, de
forma que @¢ () = ¢, siendo € un valor proximo a cero. El sistema se reduce ahora a:

Hlw,,®]=0 , ®f¥=¢, conel| (5.37)

Abhora el sistema (5.37) queda determinado y la solucion de enganche (w,,®*)
puede ser obtenida por cualquier método de optimizacion, como Newton-Raphson.

Esta formulacion ha sido aplicada para obtener el rango de hold-in del CPLL
de la Figura 44. Este rango se compone del conjunto de valores de desviacidén en
frecuencia libre Af = /N - f2/N; para las cuales, comenzando desde una solucion en
el enganche, el sistema permanece sincronizado [9]. Desde un punto de vista
dinamico, esto corresponde a los valores de Af para los cuales existe una solucién
estable. Este conjunto de soluciones han sido obtenidos resolviendo (5.37) mediante
un método de continuacion. De esta forma, la solucion del punto anterior de Af, sirve
como condicidn inicial para el nuevo punto que se estd calculando. Los resultados se
muestran en la Figura 47.
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Figura 47 Desviacion de la componente de DC de la fase AP, = &' — ®3° vs la frecuencia de

desviacion Af de la solucion sincronizada. Los puntos de retorno T; y T, delimitan el rango de
hold-in. Af ha sido modificada fijando f; = 1.5 GHz y variando f,. Los parametros del CPLL
implementado han sido considerados en el analisis.

La solucion sincronizada ha sido representada por la desviacién en la
componente de DC de las fases ¢y ¢, A®, = & — ®%° . Teniendo en cuenta la
definicion (5.22) de las variables de fase periddicas, AD, determina el
desplazamiento de fase entre las sefiales de los VCO. En la Figura 47 se representa
A, y la frecuencia de sincronizacion f;, frente a la desviacion en frecuencia Af. El
rango de desviacion en frecuencia libre Af se ha obtenido fijando f; = 1.5 GHz
barriendo f,. El resto de pardmetros considerados han sido los dados en la
implementacion. Se aprecia claramente la variacion de la desviacion de la fase segiin
variamos la diferencia de frecuencia entre los dos PLLs.

El rango de hold-in completo se cubre barriendo A®, en [0,27]. Como puede
verse en Figura 47, dos soluciones periddicas coexisten para cada valor de Af. Estas
soluciones limitan el rango de hold-in colisionando en dos puntos de retorno T;y T».
La estabilidad de estas soluciones sera analizada en la siguiente seccion.

Teniendo en cuenta el retardo de propagacion 14, se ha analizado la
dependencia no lineal del sistema (5.37). De esta forma se ha concluido que, para el
tipo de filtro utilizado (5.21), el rango de hold-in permanece invariante frente a 1q.
Sin embargo, la estabilidad del sistema es altamente dependiente de este parametro,
como se muestra en la siguiente seccion.

5.4.2 Andlisis de estabilidad de la solucién sincronizada.

La estabilidad de la solucion sincronizada (w,,®*) se determina en el dominio

de la frecuencia por los polos de la solucion. Estos polos son las raices de la
transformada de Laplace de la respuesta del sistema al impulso linealizada [19], tal y
como se explica en el capitulo 2. La solucion de los polos A, coincide con las raices
del polinomio caracteristico del determinante [13]:
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det { Hp[w, + X, ®°]} = 0 (5.38)

Donde, He es la matriz Jacobiana de la funcion de error H respecto a las
componentes armonicas del vector &. Por medio de las funciones matriciales (5.30)
la ecuacion (5.38) se puede expresar como:

det { A(w, + A) + B(w, + NYy[@°]} =0 (5.39)

Teniendo en cuenta la estructura Toeplitz de las matrices en (5.39), los polos
solucion vienen dados por un conjunto {)\ } que puede expresarse como:

)\f = 0j + J(wl + I'UJS)7 r = 'N7"7N (5'40)

Donde N es el nimero de términos armdnicos considerados. La solucion es
estable si la parte real de los polos cumple o; < 0, Vi. Como se puede ver en la
ecuacion (5.40), el conjunto de los polos solucion pueden dividirse por un factor r en
bandas de frecuencia de longitud ws. Los polos estables e inestables se repiten de una
banda de frecuencia a la siguiente, por lo tanto, para analizar la estabilidad de la
solucion enganchada, es suficiente obtener los polos para una de estas bandas de
frecuencia. En adelante, se analizara la banda de frecuencia en el intervalo
[—w%,w%}. A continuacion se presentaran dos técnicas para obtener los polos

solucion, considerando o no, el retardo temporal 4.
1) Retardo temporal 74 =0

En este caso la matriz exponencial ¢”—“*) es reemplazada en (5.31) por la
matriz identidad I. Las matrices de la ecuacion (5.39) pasan a ser lineales en la
variable frecuencia, y pueden substituirse por la serie de Taylor de primer orden.

0 = det { A(w,+2)+B(0,+1) Yo [@°]} =
= det {A(ws)+B(ms)Y® [(T)b]—i_ {Aw(ws)+Bw(ws)Y<D [(T)b]} 7“} = (541)
= det { Ho[o,,®°|-+Hq, [0,,®° |1 } =det { -Ho, [0, 0° [ He [o,,0°]-AL }

Donde los subindices o, ®, representan derivadas con respecto a la variable
frecuencia y los armoénicos de ¢, respectivamente. El subindice ®w representa la
derivada encadenada primero respecto ® y después respecto w. La ecuacion (5.41)
muestra que los polos solucion vienen dados por los autovalores de la matriz
JH, = —Hy, [w,,® | Hy[w,,®]. El célculo de estos polos se reduce a un simple
problema de autovalores. La matriz JH, tiene estructura Toeplitz. Por ello la
dimension n(2N+1) x n(2N+1) de JH,, indica que hay n polos repetidos en 2N+1
bandas de frecuencia. Utilizando la notacion presentada para un sistema de CPLL,
tenemos n = 2p, con p el numero de PLLs.

Este analisis ha sido aplicado para obtener los polos correspondientes a las
soluciones del rango del hold-in de la Figura 47. La parte real de los n = 4 polos en
[—“54.“54| se muestra en la Figura 48.
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Parte real (1/ns)

0 1 2 3 4 5 6
Desviacion de componente DC de la fase A®, =d; —d;(rad)

Figura 48 Parte real de los polos frente al desplazamiento de la componente de DC de la fase,
A®d,. La estabilidad viene determinada por los puntos de retorno T; y T,. Los parametros del
CPLL implementado han sido considerados en el analisis.

En esta figura se representan los polos de la solucién sincronizada frente al
desplazamiento de la componente de DC de la fase, A®Dy. En la banda de frecuencia
analizada [~ “34,“s4|, se han obtenido n = 4 polos para cada solucion, en acuerdo

con las dimensiones del sistema. A lo largo del rango de hold-in, uno de estos polos
permanece a la izquierda de plano complejo, lejos del eje imaginario. Comparando
con los tres polos restantes, este polo tiene poca influencia en la estabilidad de la
solucion y no ha sido representado en Figura 48.

En toda la banda de sincronizacion, hay un polo A; = 0. Este polo es debido a
la autonomia del sistema, e indica que cualquier perturbacién que desplace la
solucion en un sentido (5.35) no serd atenuada. El polo A, no afecta la estabilidad de
las soluciones, pero tiene grandes implicaciones en el ruido de fase como se mostrara
en la seccion 5.7. Teniendo en cuenta el resto de polos previos al primer punto de
retorno T}, se observa que la parte real es negativa. Esto significa que en este rango
la solucion sincronizada es estable de tipo nodo. La solucion pasa a ser inestable en
Ty, donde el polo (A,) cruza el eje imaginario a la derecha del plano complejo. Entre
T, y T, la solucién es inestable de tipo silla, puesto que no todos los polos son
inestables. Después del segundo punto de retorno T, la solucion sincronizada
recobra la estabilidad. Este andlisis muestra que la solucion sincronizada es estable
en el rango A®, € [-n/2,7/2]. En particular, la solucion en fase, correspondiente a
A®D, = 0, es estable de tipo nodo, mientras que la solucioén en contrafase (ADy = m) es
inestable de tipo silla. Como puede verse en la Figura 47, las soluciones de tipo nodo
y de tipo silla coexisten para cada valor de desviacion en frecuencia Af. La solucion
silla no es fisicamente observable, y determina el rango de hold-in en las conexiones
nodo-silla T; y T».

2) Retardo temporal 14 # 0

Ahora se tendrd en cuenta el caso mas general de t4 # 0. En esta situacion,
debido a la dependencia trigonométrica de la funcién matricial B(w) en la variable
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frecuencia o, esta funcién no puede aproximarse satisfactoriamente por una serie de
Taylor finita. En su lugar, las raices del polinomio caracteristico dado por el
determinante (5.38), han sido obtenidas mediante un procedimiento de optimizacion.

Como demostracion, se ha analizado la estabilidad de la solucidn en fase en
funcién del retardo temporal ty. Para este andlisis, se utiliza un método de
continuacion, realizando un barrido en 14y utilizando los polos obtenidos para tg4;.;
como valor inicial para t4;. Donde el subindice i indica el paso de iteracion del
barrido. Este procedimiento comienza obteniendo la solucion para t4= = 0.

En el andlisis previo se mostré que la solucion para 14 = 0 era estable de tipo
nodo, con el conjunto de polos iy={A;Ay,\5,14 } . Esta solucion se puede utilizar como
valor inicial para tq4; = T40tAtq. Los polos de la nueva solucion son calculados
obteniendo las raices que minimizan el valor absoluto del determinante (5.38),
fijando %, como condicion inicial de la optimizacién. Una vez los polos
correspondientes a 14 han sido determinados, constituyen el valor inicial para tq;.

Este procedimiento se aplica de forma iterativa hasta el valor final considerado t4.
Los resultados de este analisis se muestran en la Figura 49.

Parte real (1/ns)

Ganancia PD kg (dB)

Figura 49 Evolucion de la parte real de los polos para diferentes valores del retardo de
propagacion tq = Ops, SOps y 66ps frente a la variacién de la ganancia del PD k,.

En esta figura, se han calculado los polos de la solucion en fase en funcion de
dos parametros: el retardo temporal t4 y la ganancia kg, del PD. El procedimiento de
continuacion se ha aplicado a ambos parametros. Como puede verse, para tq = 0, la
solucion en fase permanece estable para todo los valores de kq. En el punto C,, dos
polos reales se funden y pasan a ser complejos conjugados. Mas alla de este punto, la
parte real de estos polos permanece constante. Cuando se incrementa tq4, Se observan
dos fenémenos. En primer lugar, los puntos de fusion C; tienen lugar para un bajo
valor de ky. En segundo lugar, tras estos puntos la parte real de los polos complejos
conjugados crece segun se incrementa 14, y finalmente se pierde la estabilidad.

La existencia de un par complejo de polos conjugados A;; = o, £)2nf, cerca del
eje imaginario, reduce el margen de estabilidad de la solucion e implica la existencia
de una larga oscilacion transitoria a frecuencia f,. Como se mostrara en las secciones
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5.6 y 5.7 , este transitorio tiene grandes implicaciones en el tiempo de respuesta del
sistema a la modulacion y el ruido. En la presencia de ruido, este pequefio margen de
estabilidad genera un par de bandas laterales u “hombros” de ruido a una distancia f,
de la portadora [9], [20]. Este fenomeno se comprobd de forma experimental en el
CPLL de la Figura 44, obteniendo los resultados mostrados en la Figura 50.

T T ......... ........ ........ ; ........ ......... .........
O ......... h ........ _ ............ kd:-17dB -
10 F-- - ......... ........ ............. R kd:_23dB

Potencia salida VCO, (dBm)

0 i i i i i | i
-0.2 -015 -0.1 -005 O 005 0.1 015 0.2
Frecuencia (MHz)

Figura 50 Medida del espectro de la solucion enganchada. La frecuencia de resonancia f, = 60
kHz debida a la existencia de un par de polos conjugados A,; = c,j2xf,, aparece tal como
predice el analisis de estabilidad de la Figura 49. La resonancia se reduce al decrementar la
ganancia del PD desde kg =-17 dB a ky=-23 dB.

En esta figura, se ha medido para dos valores de ky, el espectro de ruido de la
solucion en fase del VCO,;. En la Figura 49 existen un par de polos complejos
conjugados A, 3 = o,£j2nf, para los valores kg = -17 dB y t4 = 66 ps, cerca del eje
imaginario. En consecuencia, en el espectro medido de la Figura 50, aparecen unos
“hombros” de ruido a un offset de frecuencia f, = 60 kHz, de la portadora. Cuando
reducimos la ganancia del PD a un valor de kq = -23 dB, estos polos se alejan del eje
imaginario y se reducen las bandas laterales.

El margen de estabilidad de la solucién sincronizada también se modifica a lo
largo del rango del hold-in, tal como se muestra en la Figura 48. Esta figura muestra
como segun se aumenta A®D, de cero a los puntos de retorno T, los polos complejos
conjugados pasan a ser reales. Por lo tanto, la resonancia serd mas apreciable en el
medio de la banda de sincronizacion.

5.5 Andlisis de la solucion desenganchada. Histéresis y
rango de pull-in.

5.5.1 Analisis de la solucion desenganchada y el fend6meno de
histéresis.

Cuando el sistema esta desenganchado, ambos PLLs estan desincronizados, y
la senal estacionaria es cuasi-periodica con dos frecuencias auténomas
fundamentales f,,; y fi,. Tal como mencionamos en 5.4.1, se define el rango de pull-
in, para el conjunto de frecuencias donde solo existen condiciones de enganche.
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Cuando el rango de hold-in es mayor que el rango de pull-in se produce el fendmeno
de histéresis, el cual vamos a estudiar en esta seccion.

En el caso del desenganche, la fase divida 0;(t)/N; tiene la forma:

@N_@ = wut + &), i=12 (5.42)

2

Con o,; = 2xf,;. Debido a la estructura acoplada, las variables de la fase ¢;(t),
son cuasi-periddicas con dos frecuencias f,; y f2. Su expresion en serie de Fourier
resulta:

N
p(t)= > et =12 (5.43)
N

fo by ——

donde oy \,= kjo,+ koo, . Introduciendo (5.43) en la expresion (5.19)
podemos obtener el sistema de HB, ahora en una base cuasi-periddica. La solucion

del sistema puede ser obtenida de forma similar a la solucion enganchada, definiendo
la funcion de error:

H[(/Oulawu%a)u} = A((T)) (T)u + B((’_O) ?[(T)u} + é(wuhmlﬂ) (544)

Donde el vector de frecuencias @ esta ahora compuesto por los productos de
intermodulacién de las frecuencias fundamentales f;; y 2, reordenados para cumplir:

u_) — [w_N...wN} w*l‘ = _Wi

(5.45)

w; = mki~k§ wW_nN < ... < Wy

Para N el niamero de productos de intermodulacion considerados. Por otro
lado, el vector ®“ contiene los armonicos de las variables de estado
[01(t), (1), du(t), d(t)], reordenadas del mismo modo que @. En el caso de la

solucion sincronizada, cada variable periddica ¢; habia sido relacionada con cada fase
dividida por la frecuencia de sincronizacion f; en (5.22). Tal como se puede observar
en la ecuacion (5.42), cada variable cuasi-periddica ¢; estd relacionada con su fase
dividida correspondiente, por medio de las frecuencias fundamentales f,;. Este
cambio se refleja en la dependencia en frecuencia del vector G en (5.44), que ahora
tiene la forma:

— ) C_"'i (wui ) =
GZ (wu2)

0
(m/N » )I] (5.46)

La solucion desenganchada viene determinada por las frecuencias
fundamentales f,,; y f,2 y el vector de armdnicos ®*. Esta solucion cumple:

H[wulku%cf‘“] = 6 (547)

Debido a la existencia de dos frecuencias fundamentales autonomas f;, fio,
existen dos grados de libertad asociados a la solucion desenganchada [21]. Esto
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permite imponer dos condiciones adicionales para determinar el sistema (5.47), el
cual contiene 2(2N+1)+2 incdgnitas y 2(2N+1) ecuaciones:

H[0,,0,0.0"] =0 , Re{®"}=0 , Re{®"}=0 (5.48)

El sistema (5.48) puede resolverse como (5.37) mediante un método de
optimizaciéon, como Newton-Raphson. La solucion desincronizada aparece
tipicamente segun se aumenta la desviacion en frecuencia. Siguiendo un método de
continuacion, en primer lugar se ha obtenido la solucién desenganchada comenzando
por un valor alto de la desviacion en frecuencia Af, posteriormente se ha reducido
este valor hasta que la solucion desaparece de forma abrupta, en lo que se conoce
como una bifurcacion de conexion silla [11], [22]. El 2-torus que representa la
solucion cuasi-periodica en el espacio de fases, colisiona con la solucion periddica de
tipo silla que pertenece al rango de hold-in [22], que fue calculada en la seccion
5.4.1. Esta colision puede ser modelada mediante la distancia entre ambas soluciones
en el espacio de fases:

d; = min |(t) - A{gz}j(t)}L =0, i=1.2 (5.49)

Donde el término A{gi(t)} representa la amplitud de la derivada de la

solucion periddica de tipo silla. Debido a esta simetria del sistema, si la ecuacion
(5.49) se satisface para un valor del indice i, implica que se satisface para el resto de
valores de i. Se presenta en la Figura 51 una representacion de la distancia de
colision d; para dos Af arbitrarios.

Figura 51 Distancia d; de la colision entre la solucion cuasi-periodica y la solucion peridédica de
tipo silla para dos casos diferentes Af;, Af, con Af, < Af;.

Haciendo uso del sistema (5.48), se ha obtenido el camino seguido por la
solucion. Los resultados se muestran en la Figura 52, donde el pardmetro d; se ha
trazado junto al rango de hold-in obtenido en la Figura 47. Para valores elevados de
la desviacion en frecuencia Af, mas alla del rango de hold-in, sélo existe la solucion
desincronizada. Segliin se decrementa Af hacia la region de hold-in, la solucion
desincronizada se aproxima a la solucidon sincronizada de tipo silla. En algin
momento la soluciéon desincronizada desaparece por una bifurcaciéon de tipo
conexion-silla, cumpliendo d; = 0, especificado en la figura por el punto D;.
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Figura 52 Evolucién de las soluciones sincronizada/desincronizada. Fenomeno de histéresis
debido a la coexistencia de ambas soluciones. Rango de histéresis delimitado por los puntos de
retorno T; y las conexiones nodo-silla D; Medidas de los rangos de hold-in y pull-in sobre la
figura.

Mas alld de este punto, para valores pequefios de Af, s6lo existen las
soluciones periodicas correspondientes a la solucion enganchada. Entrando en el area
de las desviaciones de frecuencia Af negativas, la solucion desincronizada aparece en
torno al punto D,, de forma similar al proceso de bifurcaciéon D;.

El rango de frecuencias entre D, y D,, corresponde al rango de pull-in [23].
En esta region, solo la solucion sincronizada existe, y el sistema de CPLL siempre
alcanza el enganche. Por otro lado, en las regiones D, - T; y D, - T, la soluciéon
sincronizada y la solucion desincronizada coexisten, y el estado final del CPLL
dependera de las condiciones iniciales. En la practica, entrar en estas regiones desde
el estado sincronizado o desincronizado, implica que la solucidon permanecerda en
esos estados, dando lugar al fenémeno de histéresis [11].

5.5.2 Modificaciéon de los rangos de histéresis y pull-in

La formulacion en HB puede utilizarse para determinar la influencia de los
parametros del CPLL en los limites de la region de histéresis. Uno de los limites de
esta region viene dado por los puntos de retorno T;, que delimitan el rango de hold-
in. Estos puntos pueden obtenerse resolviendo el sistema (5.37) tal como ya se ha
descrito. El otro limite viene determinado por los puntos de la conexion silla D, > que
puede obtenerse directamente resolviendo el siguiente sistema:

ﬁ[wulawu%&)uaﬁ] = 6 ) Re{@%u }: 0 ’ Re{@%u }: 0

i (5.50)
dl (mulamu%q)uaﬁ) =0

En el sistema (5.50), se ha impuesto la ecuacion adicional para d; (conexion
silla, punto D;). Para equilibrar el sistema, se afiade un parametro adicional B, al
conjunto de las variables de optimizacion (o,;,m,.,®",3). Esta solucion al sistema

especifica el valor de las variables (0,;,0,,,®",3) en el punto de conexion nodo-silla.
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A continuacidn, resolviendo el sistema variando un pardmetro del CPLL, se puede
obtener la evolucion de los puntos de bifurcacion T; y D; que delimitan el rango de
histéresis.

Para mostrar esta técnica, se ha resuelto el sistema (5.50) mediante un
procedimiento de continuacién, para un barrido de la distancia del polo del filtro al
origen f, = 1/1,,. Los resultados se muestran en la Figura 53, donde se traza la
evolucion del pardmetro B = Af en el punto D, frente a f,. El valor de Af en el punto
T; que delimita el rango de hold-in, no es sensible a este parametro.
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Figura 53 Diagrama de bifurcacion en el espacio de parametros constituido por el polo del filtro
y la desviacion en frecuencia funcion (f,,Af). Segiin se incrementa f, el conjunto de valores de Af
para los cuales se produce el fenémeno de histéresis se reduce. Los parametros utilizados son los
del CPLL implementado de la Figura 41. Medidas sobre la figura para f, = 8 kHz.

Como se puede ver en esta figura, el tamafio de la zona de histéresis se reduce
segun el polo se aleja del origen. Esto sin embargo también incrementa el ancho de
banda y el ruido de fase del CPLL [9], por lo tanto es necesario llegar a un
compromiso. Para f, > 47 kHz, la colisiéon de la solucion desincronizada con la
soluciodn silla se produce en el limite del rango de hold-in. Mas alla de este punto la
histéresis desaparece y el rango de pull-in es igual al rango de hold-in. En la figura se
representa ademas el valor f, = 8 kHz considerado para el CPLL implementado.

5.6 Respuesta a modulacion externa.

En esta seccion, se estudiard la respuesta al comportamiento dindmico del
sistema (5.19). En primer lugar, se presentard una formulaciéon en transitorio de
envolvente permitiendo el andlisis del transitorio hasta el enganche. Los resultados
obtenidos seran aplicados en la segunda parte, y se analizara la respuesta del estado
sincronizado a sefales de modulacion.

5.6.1 Formulacién de envolvente para el analisis del transitorio
hacia el enganche.

Cuando el CPLL presenta un estado de transitorio hacia el enganche, varias
constantes de tiempo estan presentes en la solucion del sistema. El pequefio ancho de
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banda requerido por el filtro introduce una pequefia constante de tiempo, la cual,
junto a la alta frecuencia de la solucién de fase enganchada, sugiere el uso de la
técnica de transitorio de envolvente. Recordar, que en la simulacion de envolvente, el
paso de tiempo requerido viene sOlo determinado por las constantes de tiempo
contenidas en las componentes armonicas, evitando simular la frecuencia de
sincronizacion . La solucidon en transitorio de envolvente para las variables
periddicas (5.23) toma la siguiente expresion en serie de Fourier con coeficientes
variables en el tiempo:

N
Gi(t) = > F(t) e | i=12 (5.51)
k=—N

Donde las componentes armonicas varian lentamente en el tiempo. El sistema
que gobierna la dindmica de estas componentes armonicas se obtiene introduciendo
las variables de fase (5.51) en (5.19), y agrupando los términos correspondientes a la
misma componente exponencial de la serie de Fourier:

A(o) Dk () + Bog) Yi[@°(t)] + Gi(o,) +

Q 493 (t) AUV ()] — (5.52)
+ qZ:_lAg(mk) dtljl + B (o) —E 22 =0, k=-N,.N

dt?

Donde o, (t)es el vector que contiene el k-ésimo armoénico del conjunto de
variables de estado [¢(t), &i(t), ¢ (t), ¢(t)]. El subindice ® en las matrices A y B,
indica derivadas con respecto a la frecuencia y, y el superindice q, indica el orden
de derivada. Los términos derivados respecto al tiempo, se obtienen utilizando la
transformada de Fourier de cada componente armoénica @, (t) variable en el tiempo
[12], [24]. En este andlisis, se realiza una expansion en serie de Taylor de las

matrices que dependen de la frecuencia. Cada término de orden q de esta expansion,
contiene la derivada temporal del mismo orden.

La formulaciéon de envolvente permite introducir el retardo temporal del
siguiente modo:

N N
ot — 1) = Z e Rl (t — 1) et ~ Z e MeTal (1) eMet i=1,2 (5.53)
k=—N k=—N

Como puede verse en la ecuacion (5.53), la formulacion considera el retardo
temporal t4 solo en el dominio de la frecuencia, debido a que es tipicamente mucho
mas pequeno que la tasa de variacion de los armonicos. Esta expresion es similar al
caso del PLL simple (5.10), teniendo ahora en cuenta los armonicos de las variables
periodicas ®jf(t) y la base en la frecuencia de sincronizacion ws. Por lo tanto, el
efecto de retardo estd incluido en (5.52) mediante la matriz B. Notar que, en ausencia
del retardo temporal (tq = 0), las matrices que dependen de la frecuencia A y B son
lineales en o, y el sistema se reduce a orden uno (q = 1).

Para que esta técnica sea de interés computacional comparada con las técnicas
habituales de integracion temporal, existe una limitacion inherente en el ancho de
banda de las envolventes @, (t). Esta limitacion se cumple cuando se utiliza la
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técnica para simular el transitorio del estado enganchado. Esto es debido a que las
componentes armonicas varian lentamente en el tiempo, dado el estrecho ancho de
banda del sistema. En este caso, el estrecho ancho de banda permite despreciar las
derivadas de 6rdenes q > 1, resultando en un sistema de primer orden:

A@)BE(t) + Blog) Y@ ()] + Gilo,) + s
+AL (@B} (t) + BL (@) Yi[@ (1)) = 0, k =-N,.N '

Se ha simulado por medio de este sistema, el transitorio para llegar a la
solucion en fase del CPLL. El resultado de la simulacion se muestra en la Figura 54,
donde se ha representado la evolucion de la componente de DC de la diferencia de
fases.

— kq=-17dB
— kg=-25dB

Desviacion componente DC de la
fase Adg(t) (rad)

0 50 100 150 200 250
Tiempo (us)

Figura 54 Simulacion de envolvente del transitorio hacia el estado sincronizado para dos ky. De
acuerdo con el analisis de estabilidad de la seccion 5.4.2, el comportamiento del transitorio es
altamente dependiente del valor de la ganancia del PD, ky. Se ha considerado un retardo tq = 66
ps. Para kq =-17 dB, el par de polos complejos conjugados cercanos al eje imaginario, da lugar a
una frecuencia en el transitorio de f, = 60 kHz. Para ky = -25 dB, los polos se alejan del eje
imaginario y se reduce el transitorio al enganche.

Se han considerado dos casos, en relacion al valor de ganancia del detector de
fase. También se ha tenido en cuenta un retardo temporal de T4 = 66 ps. En el primer
caso, para kq = -17 dB, el estado transitorio se compone de una lenta oscilacion
decreciente, que converge al estado estacionario de valor Ad,, el cual se habia
calculado en el dominio de la frecuencia en la seccion 5.4.1. El analisis de estabilidad
de la solucion enganchada realizado en 5.4.2, explica el caracter oscilatorio del
transitorio. De hecho, esta oscilacion es debido a un par dominante de polos
complejos conjugados G,tj2nf,, cerca del eje imaginario, con f, = 60 kHz. Tal como
se comentd en la Figura 49, esta oscilacion se puede eliminar decrementando la
ganancia del PD a un valor kg = -25 dB, para la cual los polos se alejan del eje
imaginario. Ademas la duracion de este transitorio se reduce con la disminucion de la
parte real de los polos G,. El estado transitorio para kq = -25 dB se ha superpuesto en
la misma figura.

109



Capitulo 5: Analisis no lineal de un sistema de lazos de enganche en fase acoplados (CPLL)

Se muestra asi la facilidad de simulacion de estados transitorios que contienen
bajas frecuencias, con la formulacion (5.54). En el caso de utilizar las simulaciones
temporales habituales, la presencia en la solucion de la frecuencia de sincronizacion
f; = 1.5 GHz, incrementaria el coste computacional excesivamente.

5.6.2 Respuesta fuentes de modulacion.

La formulacion dada en (5.54) también permite simular el comportamiento
dinamico del CPLL en presencia de modulaciones de baja frecuencia. En este caso,
cada una de las fuentes mj(t) de la Figura 40, introduce una sefial que lentamente
modula la fase del estado sincronizado. Estas fuentes se pueden expresar en términos
de los armonicos:

mi(t) = > Mi(t) e | i=1,2 (5.55)

Donde las componentes armoénicas Mj(t) contienen la sefial moduladora.
Tipicamente la modulacion se introduce en banda base, lo que implica que
Mi(t) = 0, para k # 0. El sistema de orden uno (5.54) se puede utilizar para simular
la lenta variacion de la modulacion externa M{(t) . Con este objetivo, se ha

introducido el término correspondiente a las fuentes de modulacién (5.55) en (5.54),
resultando:

Ao )Di(t) + B(oy) Yi[@(t)] + Clo)My(t) + Gi(oy) +

+ Aw((ﬂk)&)i(t) + B (01) Y [@°(t)] + Cy ()M (t) =0, (5.56)
— N,..N
con:
c@=| ) c@ 0 5.57
= o@) O |k (557)

Debido a la estructura del CPLL (Figura 40), cada fuente m;(t), modula la
sefial de control del VCO;. Esta variacion de la senal del control modula la frecuencia
libre fi(t) de cada VCO;, resultando en una modulacion en frecuencia Af(t). Como
resultado de la modulacion, se produce un desplazamiento temporal respecto a la
solucion estacionaria a lo largo del rango de hold-in.

Para ilustrar el efecto de las fuentes de modulacion, se ha introducido en m;(t)
una sefial de pulsos de frecuencia f,, = 0.15 kHz y amplitud A, = 0.4 V, fijando a la
vez my = 0 V. En ausencia de modulacion, la desviacion en frecuencia permanece
constante a un valor Af = 60 MHz, debido a un voltaje de offset aplicado al VCO;.

El sistema ha sido simulado utilizando la formulacion (5.56). Los resultados
obtenidos del arménico de DC Y (t), se muestran en la Figura 55. Dos procesos
determinan la variacion de este armonico. En primer lugar los armonicos Yi(t) son
modulados por la fuente m;(t). Por otro lado, como ya se ha comentado, m;(t)
desplaza la desviacion en frecuencia Af(t), lo que hace evolucionar al CPLL en cada
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instante a una solucion estacionaria diferente, seguida de un estado transitorio. Estas
frecuencias transitorias también modulan a los armoénicos Yi(t).
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Figura 55 Salida del detector de fase en presencia de una modulacién en m;(t) para, ks =-17 dB,
Tq = 66 ps. a) Simulacion de Y(t). b) Medida de tension de salida del PD.

Con objeto de mostrar la capacidad de simulacion de estas técnicas, la
amplitud Ay, de la sefial de pulsos, ha sido seleccionada para desplazar Af por encima
del limite superior de la region de hold-in. En esta zona el CPLL est4 desincronizado,
siendo y(t) una sefial cuasi-periodica, tal y como se explicéd en la seccion 5.5. Puede
verse en la Figura 55 como el armonico Yy(t) oscila en estas regiones (U). Para los
valores mas bajos de mj(t), Af entra en el rango de hold-in y el sistema evoluciona a
la solucién sincronizada. En esta region (S) (ver Figura 55) y(t) es periodica, e Yo(t)
después de un transitorio decreciente, alcanza finalmente un valor constante. Como
ya se ha indicado en la seccidn anterior, este transitorio es debido a la presencia de
un par de polos complejos conjugados c,1j2nf, con una pequefia parte real, con f, =
60 kHz siendo kq = -17 dB y t4 = 66 ps. Los resultados de la simulacion concuerdan
con la tension de salida del PD medida en el dominio del tiempo, Figura 55b. Como
se habia mostrado en la Figura 50, este transitorio genera un par de resonancias a
frecuencia f, = 60 kHz de la portadora. Del estudio realizado en las secciones 5.4.2 y
5.6.1, se deriva que la oscilacion puede ser suprimida reduciendo la ganancia del
detector de fase a un valor kq =-25 dB. Esta reduccion puede verse en la Figura 56.
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Figura 56 Salida del detector de fase en presencia de una modulacion para los parametros k, = -
25 dB, t4= 66 ps. a) Simulacién de Y(t). b) Medida de tension de salida del PD.
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A la salida de los VCOs se puede observar facilmente mediante un analizador
de espectros Figura 57, el efecto de la modulacion cuando nos desplazamos dentro
del rango de hold-in, y cuando se produce el desenganche por un exceso de
modulacion.

ATTEN 30dB MiKR 10.60dBm ATTEN 3048 MKR =19,.37dBwm
RL 16.1<dBm ; lﬂ.dEJ' 1-439"._”'11'* ; AL 16.1dBm lodﬂl' 1":5."_-'..,'

a) ITTn
soan i b i

CENTER 1.4391GHz SPAN 100.0M4z CENTER 1.4391GHz

s
RSW 1.8MHz  VBW 1.0MHz SWP 50.0ms FBW 1.0MHz  VBW 1.0Mdz s . B

SWP SO.0ms

Figura 57 Espectros del CPLL modulados por una sefial externa en los casos (a) enganchado, (b)
fuera de enganche. En (a) se aprecia claramente el ensanchamiento del espectro debido a la
modulacién en frecuencia. En (b) una amplitud excesiva de la sefial modulacién da lugar al
desenganche y la degradacion del espectro de salida.

5.7 Analisis de ruido de fase.

A continuacion, se obtendrd una expresion analitica para la fase de salida de
los VCO. Para este analisis se consideraran las fuentes de ruido ¢,i(t) mostradas en la
Figura 40. La formulacion que se va a presentar se puede extender facilmente a otras
fuentes de ruido, como las del detector de fase o el divisor de frecuencia. En nuestro
caso se desarrollara para dos PLLs acoplados (p = 2).

5.7.1 Componentes de acumulacion y desviacion.

Para analizar las perturbaciones sobre el estado estacionario, se despreciara el
término suma del detector de fase, siendo la salida del detector de fase
y(t) = K, cos(¢y — ¢). Por lo tanto, en ausencia de fuentes de modulacion, la solucion

estacionaria del sistema (5.19) se puede expresar en términos de las variables de fase
definidas en (5.22), expresadas ahora como:

— t
)

S) =& +oR, R=[1 1], &=[0aq]|. aeR (5.58)
Donde q_Sz[qSl b, ]t y Ag, se pueden derivar facilmente de (5.19) en funcion de

la desviacion en fase Af:

2w Af

(851 Qo
ke | 9L 4 Q2
! U[N1+Nz]

A¢y = acos (5.59)
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La ecuacion (5.58) es similar a la expresion dada en (5.36) para el estado
estacionario cuando se considera el término suma. La presencia del pardmetro o en
(5.58), indica que debido a la autonomia del sistema CPLL, la funcién é(a) es una
solucion del sistema (5.19) para cualquier valor real de a. Este conjunto de posibles
soluciones caen dentro de una recta L, en el plano de fases (¢; - ¢»), tal como se
representa en la Figura 58.
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Figura 58 Solucién perturbada a(t) , en funcion de la componente de acumulacion y el vector de

la desviacion a(t), Agg(t) . La componente de acumulacion desplaza la solucién a lo largo de la

recta L, mientras que el vector de la desviacion modela el desplazamiento ortogonal de la
solucién a esta recta.

Cualquier perturbacion en el sentido de la linea L no sera atenuada. Para
poder utilizar lo métodos de perturbacidn, la solucidon estacionaria en presencia de
fuentes de ruido se expresard en componentes separadas como:

o(t) = ¢y + a(t)R + Ad(t) (5.60)

Siendo a(t) y Aé(t) lo que llamaremos, la componente de acumulacion y el

vector de desviacion, respectivamente. Se muestra en la Figura 58, la representacion
grafica de la descomposicion de la solucion perturbada ¢(t) en estas dos

componentes. La componente de acumulacion representa la perturbacion en la
direccion de la recta solucion, y por lo tanto puede incrementarse arbitrariamente. El
vector de desviacion definido en el espacio ortogonal a R tiende a ser atenuado por
el sistema. Por lo tanto, el ruido de fase viene dado principalmente por la
componente a(t), que es comun a todos los PLLs del sistema. Por otro lado, el vector

de desviacion A¢(t), es responsable de perturbaciones en la fase entre los PLLs. El

analisis de este componente es de gran importancia en los sistemas para aplicaciones
de barrido de haz, donde la diferencia de fase entre los PLLs, determina la direccion
del haz principal de radiacién [4]-[7]. Puesto que este vector se sitia en el subespacio
ortogonal de R se puede expresar como:
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RIAG(H) = 0.Vt = AB(t) = AWV, V=[1 —1] (5.61)

donde AA(t), serda designada como la componente de desviacion. En lo
siguiente, mediante métodos de perturbacion, se desarrollaran expresiones analiticas
para estas dos componentes de perturbacion en términos de los parametros del CPLL.

En el andlisis de ruido utilizaremos, como ya se ha mencionado, el modelo
del detector de fase sin término suma. La forma que tomaria la solucion perturbada
de la Figura 58, en el caso de considerar este término, se puede analizar teniendo en
cuenta (5.36). En esa expresion para la solucion del sistema, la componente @ (w,1)
desplazara la solucion un término constante a lo largo de la recta solucién. Por medio
del Teorema del Promedio [25] - [27], se demuestra que, para pequeios valores de
potencia de los armonicos debidos al término suma, las soluciones de la Figura 58,
pasan a convertirse en Orbitas con el mismo tipo de estabilidad y de pequefia
amplitud en torno a la recta, tal como se mostraba en la Figura 46.

5.7.2 Expresiones analiticas para el espectro de ruido de fase.

Expresando el sistema inicial (5.19) en términos de las variables de fase
¢ = [# ] e introduciendo la expresion de la perturbacion (5.60), se obtiene el

siguiente sistema perturbado:

T, [6(OR + AA()V] + a(t)R + AA(H)V +
+ Fgy+a(t-ta)R + AA(t-10)V , &(t-1a)R + AA(t-19)V |= (5.62)

donde:

kVa’l
Ny

vOa

Ny

Nil (Td(b.rl +¢r1)

[Ty (t-1q) +y(t-1q) ]-Aey

[ T2y (t-1q)+y(t-14) ]-Aw,
(5.63)

1\1_2 (Td ¢r2 +¢r2 )

con y(t) la salida del detector de fase. Para realizar una expansion en serie de
Taylor de la funcién no lineal F en torno a la solucion estacionaria, es deseable
eliminar la dependencia de la componente de acumulacion a(t), ya que, no se puede
suponer pequeia. Esto se puede realizar considerando en la definicion (5.63), que la
funcién F permanece invariante respecto los incrementos en la direccion R :

F[o() + mR, 6(t) + R | = F|6(1) , 6(0)], vir,00 (5.64)
Por lo tanto, la funcion F del sistema (5.62), puede aproximarse por una serie

de Taylor de orden uno, en la pequefa perturbacion AA(t):
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T, [6(t)R + AL V] + ()R + AA(H)V +

AA (t-14)V = N(t) (5.65)

B0

OF — OF
0% ( Td)

%0 oo

Donde 9F/d¢ |5 . 815/ 9% L} , son matrices Jacobianas de la funcién no lineal

F, calculadas en el punto de equilibrio (¢,,0). Esta funcion se anula en el punto de

equilibrio. La expresion analitica de las matrices Jacobianas, se puede derivar
facilmente de la expresion (5.63):

CToy  —CTo

—a A OF
- Cy —Cy ’ £

-7 a7
9o |- = _
¢ 0,0 @,0

(5.66)

kak,
con ¢ =~ cos Adhy
N,

El sistema (5.65) esta compuesto por dos ecuaciones diferenciales de
segundo orden acopladas. Para obtener expresiones separadas para las componentes
de acumulacion y de desviacion, se puede proyectar este sistema en los subespacios
ortogonales dados por R y V obteniendo:

T, it R Taa(r) + RIE] Tah(iry) = Ny
153 99155
g A (5.67)
0k AA+ T L TaA(r)+ T R TA (e =Ny
0.0 99155

Con Ny = R'N(t) y Ny = V!N(t), representando las componentes de ruido de

cada subespacio considerado. A continuacién introducimos las matrices del
Jacobiano (5.66) en (5.67).

Ty 004 ( T9Co-T1Cy )AA(t‘Td) +(ca-c1)AA(t-1q9) = Ny

L : _ (5.68)
TI)AA+AA—(T1C1 + T9Co )AA(t-Td)-(Cl +C2)AA(t-Td>:NV
La ecuacion anterior en el dominio de Laplace resulta:
(1,57 +8)a(s)+(p,s+p)e " AA(s)= (18> +s) 1 (s) (5.69)
[tpsQ—(qTe'Tds —1)s-qe ™ |AA(s)= (TPSZ+S) n_(s)
Definiendo los términos:
pP=0 —C, Pr=Ti0 = Ta0, ny(s) = ¢r1/(N1\/§) + ¢r2/(N2\/§) (5.70)

1=a+06, ¢ =70+ Tk, p (5) = ¢,,1/(N1\/§) - QS,.Q/(NQﬁ)

Podemos despejar de (5.69), las componentes de acumulaciéon y de
desviacion:
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(p-stple™
1,8 + (1 — q.e7)s — qe™™

a(s)=n. (s)- n.(s)=n. (s)-H, (s)n_(5)

e (5.71)
AA(s)= — ——n_(s)=H, (s)n_(s)

tps2 + (1= qe7™)s — qe

Agrupando las componentes por las fuentes de ruido:

1-H,(s) 14+H,(s)

a(s) N \/— d)rl N \/— ¢r27 AA(S):HA(S) d)rl - HA(S) ¢r2 (572)

N2 N,+/2

Se pueden suponer las fuentes de ruido ¢, y ¢r2 incorreladas. En el dominio
de la frecuencia, la expresion que relaciona las componentes de acumulacion y de
desviacion con las fuentes de ruido de fase es:

(o) = L@ e BTl )y

o AN? L aF 4|N2 (5.73)

Hy(w Hy(w
<AA( > 4N2 <¢r > s 4N2 <¢r2 >
donde las funciones que dependen de la frecuencia son:
_jw + —JjwTq

Ha(w) = —Tw? + ((f —iuj]Tef;zi’ )jw + ge” 7T

! , (5.74)
H, (w) _ —Tyw” + Jw

o (L gee T o+ ge

Por simplicidad, se asume que las densidades de potencia de ambas fuentes de
ruido de fase en los VCOs son iguales: (¢, (w))* = (¢2(w))’ = (¢, (w)).

En primer lugar, se tendra en cuenta el caso para el cual los divisores de
frecuencia y los filtros de lazo de ambos PLLs son iguales. Para esta situacion la
funcion de transferencia cumple H,(s) = 0, y la densidad espectral de potencia de la

componente de acumulacion viene dada directamente por las fuentes de ruido:

: - 1)
(o) = 2 (5.75)

Esta ecuacion indica que, en este caso, el ruido de fase a la salida de cada
PLL debido a la componente de acumulacion, es exactamente el ruido de fase de
oscilacion libre divido por el nimero de PLLs que constituyen el sistema. En otro
caso la componente de desviacion viene dada por:

1|HA
2

(AAw)) = ) EA (6 (w)) (5.76)

La funcion Ha(®w) corresponde a un filtro paso alto cumpliendo
lim H,(w) =1, que indica que AA sigue las componentes de alta frecuencia de las

fuentes de ruido del mismo modo que (5.75).
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De acuerdo con las ecuaciones (5.73) y (5.74), estas resonancias vienen dadas
por las raices del polinomio denominador de Ha(w). Notar, que ambas componentes
de acumulacion y de desviacion, poseen el mismo denominador. Como se ha
mostrado en [15] y [28], las raices que determinan las ecuaciones que gobiernan la
dindmica de las componentes de perturbacion, concuerdan con los polos del
denominador. Por lo tanto, en un caso general, considerando el modelo completo del
detector de fase (5.20), estas raices coinciden con la solucion de los polos obtenidos
en 5.4.2. El andlisis realizado en esta seccion considera el modelo simple para el
detector de fase, que ha sido util para obtener una expresion analitica del espectro de
la componente de desviacion. Las raices de la funciéon Ha(®) en (5.74) ofrecen una
aproximacion a los polos de la solucion ya obtenidos en la seccion 5.4.2 mediante
una técnica rigurosa.

En la Figura 59, se ha representado el modulo de Ha(w), frente a la frecuencia
de offset respecto a la portadora f = w/2m. Se presentan ademas tres casos en funcioén
del conjunto de parametros (kq, ADy).

Para el conjunto de parametros (1) (ver Figura 59), existen un par de polos
complejos conjugados A, = o,%j2nf,, que dan lugar a una resonancia a f, =~ 30 kHz.
Al incrementar la ganancia del detector de fase kg (2), se observan dos fendmenos.
Primero, los polos se aproximan al eje imaginario, dando lugar a una resonancia mas
alta f,. Este fenomeno concuerda con los resultados de la Figura 49. En segundo
lugar, se incrementa la frecuencia de corte de Ha(w), reduciendo el ruido que afecta a
la componente de desviacion.

20 T :......I T | T ::.....I T | T T
0_..
20t
o
)
- -40F i
©
T
— -60r R R
(1)kg=-20 dB  AD=0 rad [
(2)k¢=-15 dB  Ad=0 rad |
-80f (3)ka=-15 dB  A®y=14 rad |7
_100 MR | . Eiiiii;i . 55;;;;;| H Eiiiiiii . 55;;;;“ . é......
10" 102 10° 10t 10° 1% 10f

Offset de frecuencia (Hz)

Figura 59 Representacion en el dominio de la frecuencia del médulo de H,(®w) para la
componente de desviacion.

Al incrementar la desviacion en fase Ad, (3), nos acercamos al punto de
retorno T, de la Figura 48, y se reduce la frecuencia de corte de Ha(w),
incrementando la proporcion de ruido que modula a AA. Al mismo tiempo, tal como
se mostraba en la Figura 48, los polos complejos conjugados ya mencionados, pasan
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a ser reales y la resonancia desaparece. Este fendmeno ha sido medido en el sistema
del CPLL con los resultados que se presentan en la Figura 60.

-60 N R

—©— kg=-15 dB
—H— kys=-20 dB
—— VCO

O L N U I

AR bt L SRR g

Ruido de fase (dBc/Hz)

AZ0p i NI

-130 . R EEEE . IR EREET
10 10 10 10
Offset de frecuencia (Hz)

Figura 60 Medidas del ruido de fase del CPLL para diferentes valores de la ganancia
del PD k4 =-20 dB, ky =-15 dB y ruido de fase del VCO libre. La ganancia de ky =-20 dB ofrece
mejores resultados para el ruido de fase del CPLL que para el VCO libre, se aprecia una
resonancia para k, =-15 dB.

En esta figura, se presentan medidas del CPLL para dos valores diferentes de
la ganancia del PD. Como comparacion, se ha incluido la medida de ruido de fase
para un VCO libre. Estas medidas fueron obtenidas mediante el analizador de
espectros E4407B de Agilent©. Con el objetivo de minimizar el desplazamiento de
la frecuencia del CPLL durante la adquisicion de los datos, se tomaron precauciones
para estabilizar el sistema. En primer lugar, el sistema se dejé en funcionamiento
hasta que se estabilizé su temperatura. Se anadieron capacidades extras a las fuentes
de alimentacion. Finalmente, ambos sistemas fueron apropiadamente aislados de
interferencias electromagnéticas. Para evitar que los lentos desplazamientos de la
frecuencia de salida afectaran a las medidas, se utiliz la caracteristica de “signal
tracking” que ofrece este analizador de espectros. Ademads para cada valor de kg, se
realizaron diversas medidas de ruido de fase, mostrando en la Figura 60 los valores
medios de los espectros de ruido de fase medidos.

Tal como se puede ver, para kg = -20 dB, la caracteristica de ruido de fase del
sistema de CPLL presenta una mejora apreciable frente al VCO. Cuando la ganancia
del PD es incrementada a kg = -15 dB, aparece una resonancia en el espectro, tal
como se predecia en el andlisis de estabilidad previo.

Finalmente, si los valores de los divisores de frecuencia o los filtros no son
los mismos en todos los PLLs, la funcion Hy(w) no desaparece de la expresion (5.73)
y la componente de acumulacion es afectada por esta funcion. Como se deriva de la
ecuacion (5.74) , Ho(w) modela un filtro paso bajo, con valor maximo en o = 0:
Ny — Ny
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Por lo tanto, la componente H,(w), perturba ligeramente las expresiones
dadas en (5.75) para (a(w))’. Puesto que esta funcion tiene el mismo denominador

que Hpa, esta perturbaciéon solo es apreciable cuando existen las resonancias
analizadas previamente. En ese caso las resonancias, serd apreciable tanto en el
espectro de la componente de acumulaciéon como de desviacion.

5.8 Conclusiones

En este trabajo se ha presentando una formulacion en balance armonico para
lazos de fase enganchados en fase. La autonomia de estos sistemas requiere
considerar la frecuencia fundamental de oscilacion como una incognita a determinar,
por lo tanto la formulacién de balance arménico es de tipo mixto. Esta formulacion
utilizando las nuevas variables periddicas permite, de una forma eficiente y precisa,
analizar los CPLLs teniendo en cuenta la presencia de frecuencias espurias generadas
intrinsicamente por el detector de fase.

El andlisis de estabilidad estd basado en la determinacién de los polos
asociados que perturban el sistema de HB. El sistema de CPLL muestra un fendmeno
significativo de histéresis, que viene delimitado por dos tipos de bifurcaciones: nodo-
silla y conexion silla. Este rango de histéresis se analiza de forma eficiente en este
capitulo con la formulacion de HB presentada.

El andlisis de ruido de fase esta basado en la descomposicion de la
perturbacién en una componente de acumulacion y otra de desviacion. Esto es
conceptualmente similar al analisis de ruido de fase de osciladores libres, basado en
descomposicion de Floquet. Por lo tanto, esta nueva técnica generaliza este tipo de
analisis a lazos enganchados en fase. Finalmente, también ha sido presentada una
formulacion en transitorio de envolvente para el analisis de CPLLs que contienen
sefales de modulacion. Todas estas técnicas han sido exitosamente contrastadas con
un sistema de CPLL implementado a 2 GHz.
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Capitulo 6

Técnica de simulacion de ruido de
fase en circuitos osciladores de
microondas basada en transitorio
de envolvente

6.1 Introduccion.

En este capitulo se presenta una nueva técnica para analizar el ruido de fase
basada en transitorio de envolvente.

En primer lugar, se repasa brevemente el concepto de ruido de fase en
circuitos osciladores ya presentado en el capitulo 2. Seguidamente se presenta una
nueva técnica que se ha desarrollado para evaluar el ruido de fase en estos circuitos,
basada en transitorio de envolvente, aplicable con software comercial. Esta nueva
técnica no necesita de la convergencia de HB a la solucién estacionaria. Esta
convergencia presenta problemas en simuladores comerciales para ciertos circuitos
auténomos, basados en estructuras acopladas (push-push).

La validez de la técnica desarrollada, es evaluada mediante su aplicacioén a un
VCO concreto, al cual se ha reducido su ruido de fase utilizando una realimentacion
de baja frecuencia. De esta forma se evalta la mejora producida. Para ello, primero
se aplican las técnicas ya conocidas de andlisis de ruido de fase. Posteriormente se
comparan esas técnicas con la propuesta en este capitulo, para ambos disefios con y
sin reduccion de ruido de fase.

Finalmente, se implementa el VCO con la reduccion del ruido de fase junto
con el disefio original sin reduccion. Se comprueba de forma experimental la validez
del método de reduccion de fase, realizando una comparativa entre las medidas, las
simulaciones y la nueva técnica de anélisis basada en transitorio de envolvente.

Se presenta también un modelo de una fuente de ruido flicker en el dominio
del tiempo, 1til para futuros analisis.
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6.2 Andlisis tempo-frecuencial del ruido de fase.

Existen diversos trabajos cuyo objetivo es predecir el ruido de fase de una
forma precisa a cualquier frecuencia de la portadora. Los trabajos en el domino del
tiempo [1],[2], se basan en una detallada caracterizacion estocastica de la desviacion
de la ecuacion temporal del oscilador debido a las fuentes de ruido. El problema con
estos calculos, es que requieren un complicado andlisis de perturbaciones del circuito
oscilador. Por otro lado, en el dominio de la frecuencia, la técnica de modulacion de
portadora [3], no puede predecir las resonancias adicionales, que tienen lugar en un
circuito oscilador [4]. Ya que, como se resume en el capitulo 2, esta basada en una
aproximacion en serie de Taylor de primer orden de las ecuaciones de HB en torno a
la solucién libre a fy, donde se desprecian los términos de la derivada de la

perturbacion de amplitud, AX (t). Estas resonancias pueden ser obtenidas mediante la

aproximacion de matriz de conversion [5]. Sin embargo, la determinacidn precisa del
ruido cerca de la portadora, utilizando esta técnica, es problematica [7], tal como
hemos comentado en el capitulo 2. La técnica frecuencial [8], permite determinar las
funciones necesarias, de sensibilidad al ruido de fase, para el célculo del ruido de
fase, por medio de un analisis de HB por partes. Sin embargo, esta técnica requiere
que el usuario tenga acceso explicito a las ecuaciones del oscilador, o a la matriz del
Jacobiano de la ecuacion de HB, lo cual no es habitual en simuladores comerciales.

El objetivo de este trabajo es ofrecer una técnica numérica de facil aplicacion
en simuladores comerciales, con precision similar a la de la caracterizacion temporal
estocastica [1],[2], y con la propiedad de predecir resonancias en el espectro del
ruido de fase. Esta técnica esta basada en simulaciones de transitorio de envolvente
[7], y no requiere que el simulador de HB, obtenga la solucion estacionaria aplicando
sus técnicas internas de convergencia, como el caso del “oscport” del simulador
ADS®©. Esto permite aplicar la técnica aqui presentada a los casos donde los
simuladores comerciales presentan problemas de convergencia, como por ejemplo en
osciladores acoplados, n-push, ...

En la siguiente seccidn, obtendremos las ecuaciones para extraer el espectro
del ruido de fase y de amplitud, a través de los resultados de las simulaciones de
transitorio de envolvente. A continuacion, se presentard la técnica numérica que
obtiene los parametros necesarios para calcular el espectro de ruido de fase, también
mediante simulaciones de transitorio de envolvente. Los resultados de esta nueva
técnica se comparan con aquellos obtenidos mediante la técnica de matriz de
conversion y modulacion de portadora. Analizaremos el ruido de fase de un circuito
oscilador a una frecuencia de 6.3GHz, comparando los resultados de los simuladores
comerciales, las medidas y nuestra técnica.

6.2.1 Técnica de transitorio de envolvente.

La técnica aqui presentada, se basa en el andlisis de transitorio de envolvente
para analizar el ruido de fase. Existen trabajos previos muy rigurosos que también
apuestan por el uso de este método de analisis [7]. La diferencia principal de esta
técnica, es que se puede aplicar directamente en simuladores comerciales. Mds atn,
podemos combinar las simulaciones con el uso de generadores auxiliares (AG), con
objetivo de evitar la convergencia a soluciones inestables.
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La solucion estacionaria de un oscilador libre de periodo Ty, en ausencia de

perturbaciones viene dada por un conjunto de n variables de estado, {z;(t)}}_,, las
cuales pueden expresarse en serie de Fourier como:
N N ‘ ,
(1) = ReZV,% et — ReZVig Rl o) i=1..n (6.1)

k=0 k=0

Donde wo = 2n/Ty, 77 son los términos complejos de los armoénicos y Vii,¢f.,
son valores reales de las amplitudes y de las fases en el estado estacionario. Al

introducir las fuentes de ruido, ambas fase y amplitud, de cada componente arménica
de las variables de estado, se modulan de la forma:

N

_ Z[ 9 +AVzk 0+t)] (Jhwot + jkwod(t))
e (6.2)
Z[ D+ AV ()] et ekt Aen®) i1 g

La primera expresion, considera una desviacion temporal comun 6(t) para
todo el circuito, tal como se ha hecho en [1],[2]. En la segunda expresion de (6.2)
AV(t),Apl(t) son, respectivamente, el valor real de la amplitud y las perturbaciones

de fase totales, en las cuales las perturbaciones de fase comunes han sido incluidas.
Cuando utilizamos el método de transitorio de envolvente, la respuesta del circuito a
las perturbaciones del ruido se obtiene en una forma mas compleja:

N
Xi(t) = RGZ Xik (t)ejkwot (6.3)

k=0

Si igualamos las dos formulaciones (6.2), (6.3) tenemos:

N
Rez [V A+ AV, (t)] eUkeotten(t Rez X (t) ekt (6.4)

k=0

Teniendo en cuenta que en (6.4), ¢;(t) = ¢ + Ay (t) . Los armonicos
variables en el tiempo Xi(t), se pueden descomponer en sus perturbaciones en
amplitud y en fase (ver Figura 61). Las componentes de perturbacién se puede
extraer de X (t) a partir de (6.4):

Apy(t) = arg Xy (1) — % AVy(t) = Xy (e 7+ — v (6.5)

Las variables temporales de la perturbacion AVi(t),A@ik(t), son procesos
estocasticos que dependen del ruido a través de un sistema acoplado de ecuaciones
diferenciales estocasticas [8]. Debido al acoplamiento las resonancias de la
perturbacion en amplitud afectaran a la perturbacion en fase. Esta perturbacion en la
fase se relaciona con las fuentes de ruido mediante una ecuacién no lineal en la
variable fase, A@i(t) [8]. El efecto de la no-linealidad es mas importante a
frecuencias cercanas a la portadora. Esta no-linealidad es tenida en cuenta de forma
directa, en los analisis de transitorio de envolvente del circuito.
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Figura 61 Descomposicion en el plano complejo de la variacion temporal de la componente
armonica X;(t), en perturbaciones de fase y de amplitud.

La obtencion de AVik(t), Agik(t), para una realizacion o “path” dada de las
fuentes de ruido, puede realizarse utilizando simuladores comerciales de transitorio
de envolvente, tal como se explica en la siguiente seccion. Una vez las
perturbaciones de fase y amplitud son obtenidas para diferentes paths de las fuentes
de ruido, el espectro de fase y de amplitud [1], [2] se puede calcular como:

S, () = | VR F (| e/Oruitenaau) Sav, () = F(AVy ()AVi(t + 7) ) (6.6)

Donde, los operadores F y < >, indican la transformada de Fourier y el
promediado sobre el ensamblado. Recordar, que como se ha mencionado
anteriormente, la perturbacion en fase viene dada por una ecuacion no lineal en la
variable A@i(t) [8]. Cuando simulemos el ruido de fase cerca de la portadora, los
pequetios valores de €, dardn lugar a elevados valores en la perturbacion en fase.
Este fendmeno se mostrard mas adelante en la aplicacion practica realizada sobre un
oscilador de microondas. Para un pequefio offset de frecuencia, los analisis
numeéricos basados en linealizacion, pueden resultar muy inexactos. Por el contrario,
el procedimiento que se presenta aqui, tiene en cuenta la dependencia no-lineal de las
ecuaciones del sistema respecto al proceso fase A@i(t).

6.2.2 Procedimiento de simulacion.

Los espectros de fase y de amplitud se obtienen siguiendo un procedimiento
iterativo, el cual calcula las perturbaciones de fase y de amplitud para diferentes
realizaciones de las fuentes de ruido. En un primer paso, se obtiene la solucion
estacionaria (6.1), en ausencia de fuentes de ruido por medio de un andlisis de HB
con ayuda de un generador auxiliar (AG), tal como se ha detallado en los capitulos
iniciales. Recordar, que el uso de un AG evita la convergencia a la solucion inestable
de DC, que siempre coexiste con la solucion oscilatoria [9]. Este analisis previo solo
es necesario para conocer la frecuencia libre de oscilacion g, y ajustar asi los
parametros del analisis de transitorio de envolvente para mejorar su eficiencia
computacional. Al contrario que otros métodos de simulacion de ruido de fase en el
dominio frecuencia, no tenemos una dependencia con las expresiones de HB y por
ello no es precisa la convergencia del método de HB para encontrar la solucién
estable del oscilador. Esto quiere decir que se puede realizar un andlisis de transitorio
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de envolvente, asistido también por un AG [6], para eliminar el transitorio inicial, y
obtener de forma eficiente w( junto a una estimacion de los armonicos en estado
estacionario.

A continuacion, se introducen las fuentes de ruido en el circuito. Cada uno de
los armoénicos variables en el tiempo de la fuente de ruido s, se expresa, como el
sumatorio de diferentes sinusoidales de amplitud y fase aleatorias con frecuencia
determinista Q [7]:

N N
ny(t) = Re Z [N + N el ]ejk“’ot = Re Z N (t) efkent (6.7)
k=N k=N

Cada armonico variable en el tiempo Ng(t), introduce en ng(t), un par de
bandas laterales aleatorias a una frecuencia de offset Q) respecto la portadora km,. Al
final de este capitulo se describird otro modelo estadistico que se puede aplicar para
el caso especifico de una fuente de ruido flicker. Para cada Q, se llevan a cabo un
conjunto de simulaciones de transitorio de envolvente:

Realizacion AV

Realizacion ruido ne(t) / v

Figura 62 Esquema de cada una de las realizaciones o “paths” que se llevan a cabo por cada
fuente. La amplitud y fase de cada la fuente de ruido sigue una distribucién gaussiana.

De cada simulacion se obtiene un conjunto de envolventes peridodicas Xi(t),
con periodo T = 1/(2n€Q2), que corresponde a una realizacion particular de las fuentes
de ruido. La amplitud y fase de Ny, N}, de cada fuente de ruido, varia siguiendo una
distribucion gaussiana. Debido a la periodicidad de las fuentes de ruido, para cada
realizacion las perturbaciones de amplitud y fase se pueden expresar como:

AVy(t) = Re{A4e™ '} | Apy(t) = Re{Adye’ "} (6.8)

Con AAix y A®j amplitudes complejas constantes. En la formulacion de
transitorio de envolvente, la variacion temporal de los armonicos Xi(t), es solo a la
frecuencia Q = 21/Tq dada por los arménicos Ng(t). Esto permite el uso de un paso
temporal At = To/M, donde M, es el numero de muestras por periodo. Ademads se
evita el transitorio inicial gracias al uso del AG, conectado al circuito solamente
durante el primer paso temporal, permite inicializar la solucion para cada realizacion
de las fuentes de ruido. Esto ultimo, reduce el tiempo total de simulacion, T, a un
pequeno numero P de periodos Tq. Por lo tanto, el coste computacional de cada
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simulacion de envolvente es C = M-P, y no varia cuando se reduce la frecuencia de
offset 3. Mas aun, el nimero de muestras M, se reduce de forma significante
considerando que para cada simulacién, los armonicos Ng(t) contienen solo
sinusoidales de periodo Tq,.

Teniendo en cuenta (6.5), se extraen las perturbaciones de fase y de amplitud
de Xik(t) para cada realizacion. Seguidamente, se calculan las funciones de densidad
espectral de potencia S, (Q), Sav, (©), de acuerdo a (6.6).

Aplicacion a un circuito oscilador push-push.

Esta técnica, se puede aplicar, en circuitos complejos donde las técnicas
habituales de HB fallen en la convergencia previa para obtener la solucion
oscilatoria. Como ejemplo de un circuito [10] que presenta dificultades en su
simulacion tenemos el mostrado en la Figura 63. La topologia de este oscilador push-
push hace muy dificil obtener la solucion oscilatoria utilizando el componente
“oscport” en un analisis de HB, dentro del simulador comercial ADS©.

VCC VCC

BFP405 BFP405 I=11.4mm

I=1.3mm I=1.3mm
w=0.75mm w=0.75mm

[=7.8mm 1=7.8mm
w=0.75mm le w=0.75mm
100 Q
M\

Wilkinson
R Combiner R
=
L L
C(Vio) Vout C(Vio)
50 Q

Figura 63 Esquematico de oscilador push-push como ejemplo de una topologia que presenta
dificultades en simulaciones de HB. Principalmente fallos en la convergencia para obtener la
solucién oscilatoria en simuladores comerciales.

A partir de la topologia anterior del oscilador push-push, y aplicando la

técnica aqui presentada, se obtuvieron la simulaciones de ruido de fase que se
presentan en la Figura 64.
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Figura 64 Medidas y simulaciones para el circuito oscilador push-push de la Figura 63. Las
simulaciones se realizaron para dos valores de la polarizacién con la técnica aqui presentada.

6.2.3 Aplicacion a un HEMT-VCO.

El objetivo de este capitulo, no es estudiar los diferentes disefios y técnicas
para reducir el ruido de fase en osciladores. Sin embargo, con el objetivo de poner a
prueba la nueva técnica aqui presentada, aplicaremos una técnica de reduccion de
ruido de fase y evaluaremos la mejora obtenida.

Se propone este ejemplo por que funciona el “oscport” del simulador
comercial ADS© y eso hace posible comparar los resultados de la técnica
presentada, con las simulaciones de ruido de fase mediante modulacion de portadora,
y las medidas.

Disenos para la reduccion de ruido de fase.

Uno de los métodos méas directos para la reduccion del ruido de fase es la
mejora del factor de calidad del circuito resonante, aunque esto no siempre es posible
debido a razones de coste, tamano... Para evitar la influencia de los cambios de
temperatura sobre la deriva en frecuencia, se puede utilizar un circuito estabilizador
externo que controle la temperatura. De esta forma, mediante un elemento activo que
disipe suficiente potencia y un termistor, se puede formar un sistema de control
realimentado, siendo la temperatura el parametro a estabilizar. Este circuito de
control de temperatura, establece una temperatura constante de trabajo,
habitualmente superior a la temperatura ambiente. Una forma mas compleja, pero
con mejor reduccion del ruido de fase, podria servirse de celdas Peltier para controlar
la temperatura a un valor mas bajo que la temperatura ambiente. Se evitan, en
cualquier caso, las fluctuaciones de la temperatura debida al calentamiento y
enfriamiento durante el tiempo que el dispositivo esta activo, y con ello, sus efectos
sobre las lentas desviaciones de la frecuencia de oscilacion. El problema de estas
técnicas es que requieren un disefio cuidadoso de la parte de control de temperatura,
asi como de las caracteristicas térmicas asociada al oscilador. Ademas el consumo
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total crece considerablemente debido al calor generado/disipado para mantener el
control de temperatura.

Uno de los métodos mas habituales es no utilizar osciladores libres aislados,
ya que debido a su comportamiento autonomo, es dificil obtener una frecuencia de
oscilacion lo suficiente estable. Por esta razon y la posibilidad de sintonizar
diferentes frecuencias se implementan lazos enganchados en fase (PLLs).
Recordamos que la arquitectura de un PLL se basa en un oscilador de referencia, el
cual genera una oscilacion de baja frecuencia y muy estable. A partir de esta
referencia se estabiliza, mediante un sistema de control, el oscilador controlado por
tension (VCO) que provee la potencia a la salida del PLL. Este VCO trabaja,
habitualmente a una frecuencia mucho mayor que la referencia. Mediante el
enganche en fase, o también llamado sincronizacion, del VCO a la referencia, se
consigue una mejora del ruido de fase del VCO para valores cercanos a la portadora.
La sefial de error de este sistema realimentado viene dada por un detector de fase, el
cual compara la frecuencia de la referencia y la del VCO. Para poder comparar estas
dos fases en el caso que sean de bandas de frecuencia diferentes, la sefial del VCO es
dividida por un cierto factor N (fycoinre/N = fref), usualmente mediante técnicas
digitales. La senal de error es filtrada y aplicada para corregir la frecuencia de salida
del VCO. El resultado es un sistema mas complejo con una buena mejora del ruido
de fase, principalmente debido a una buena sefial de referencia. Otro aspecto
importante, es que la adiccion de un divisor N variable, afiade una gran flexibilidad
al sistema, permitiendo sintetizar un amplio conjunto de frecuencias.

Para evitar la complejidad de los sintetizadores de frecuencia basados en
PLLs, y mejorar el ruido de fase mediante sefiales de referencia, se aplican técnicas
de inyeccion de osciladores. De esta forma se puede mejorar el ruido de fase,
sincronizando directamente osciladores libres a osciladores externos, de forma
similar a los PLLs, pero sin necesidad de afiadir nuevos elementos al sistema.

Se han presentado en otros trabajos [11]-[14] la viabilidad del uso de lazos de
realimentacion del ruido de baja frecuencia en circuitos desde la banda VHF a UHF.
La base de esta técnica es, afiadir un circuito que realimente el ruido de baja
frecuencia a la salida del oscilador, hacia un terminal de la entrada del elemento
activo. Esta es una realimentacion negativa, dando lugar a una reduccion del ruido de
fase para frecuencias cercanas a la portadora.

La realimentacion consiste, en un filtro de baja frecuencia, el cual toma la
muestra de ruido a la salida, y en una parte activa inversora. En la Figura 65, se
presenta un circuito de realimentacion sencillo.

Vout RP Vin
l NN——o
Cp

Ae I

Figura 65 Esquema simple de realimentacién negativa de baja frecuencia para reducir el ruido
de fase de baja frecuencia. El circuito R,C, toma la muestra de ruido en Vj, La version
invertida y escalada de la muestra de ruido, es aplicada a un nodo sensible del oscilador en V ;.
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Mediante R, y C, se forma un filtro paso bajo que controla el rango de
frecuencias de realimentacion, similar al filtro de lazo de un PLL. El amplificador, se
selecciona para ofrecer bajo ruido y puede tener caracteristicas relajadas, ya que
trabajara a muy baja frecuencia.

Se debe cumplir que Zin sea lo mayor posible para no perturbar el circuito
original que estara conectado en Vin. Se debe prestar especial atencion a la carga de
la salida de la realimentacion, la cual condicionara la ganancia necesaria del
amplificador de realimentacion. También, aunque no se muestra en el esquematico,
la red de polarizacion de la realimentacion debe disefiarse para no modificar el
comportamiento del VCO. La red que conecte este lazo de realimentacion al
oscilador, debe aislar ambos en alta frecuencia. Esta serd la técnica aplicada para
reducir el ruido de fase sobre un oscilador de microondas, al cual se aplicaran los
diferentes métodos de simulacion de ruido de fase junto a la nueva técnica aqui
presentada.

Se presenta en la Figura 66, el VCO [15], al cual se aplico la técnica de
reduccion de ruido de fase mediante realimentacion de baja frecuencia. Esta formado
por un MESFET polarizado por drenador, donde se conecta el resonador basado en
varactor.

X
o

[ |

T
MA46H070 V.

Figura 66 Esquematico del VCO MESFET 6 - 6.3 GHz. Se marca en linea discontinua a la
derecha, el lazo de realimentacién de baja frecuencia.

Se han anadido fuentes de ruido de tension en serie con la puerta del
transistor, para modelar el efecto del ruido ‘flicker’. Por otro lado, para el ruido
‘shot’, se incluye una fuente de corriente con densidad espectral 2qig, en paralelo
con el diodo Schottky a la entrada del transistor. También se incluyen generadores de
ruido térmico con todos los elementos resistivos del circuito.

Presentamos inicialmente una pequeia caracterizacion del VCO propuesto, en
primer lugar sin tener en cuenta el lazo de realimentacion. La caracteristica
frecuencia/tension inicial para este VCO se muestra en la Figura 67. Como se puede
observar, tenemos un ancho de banda de operacion de unos 300 MHz para una
variacion de la tension aplicada al varactor de 0-6 V. Su caracteristica
frecuencia/tension es tipicamente no lineal, saturando en torno a una tension inversa
del diodo varactor de 3 V.
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Figura 67 Caracteristica original frecuencia/tension, del VCO de la Figura 66 sin aplicar la
realimentacion de baja frecuencia. Se aprecia una clara saturacién por encima de 3 V de tension
de control.

El lazo de realimentacion aplicado, tal como se presenta en la Figura 66 en
trazo discontinuo, estd compuesto por un amplificador inversor, R, y C,. Si
optimizamos los parametros de la realimentacion A, C, y R, con el objetivo de
reducir el ruido de fase para frecuencias cercanas a la portadora, podemos obtener
configuraciones que modifican la banda de operacion. El objetivo de la
realimentacion es reducir el ruido de fase, pero es deseable que el lazo de
realimentacion no interfiera en el resto del comportamiento del VCO original. Otra
caracteristica propia de la técnica de reduccion de ruido de fase mediante
realimentacion de baja frecuencia, es que la mejora en ruido de fase no suele ser
gratuita. Lo habitual es elevar el ruido de fase lejos de la portadora debido a los
nuevos elementos introducidos.

Tras diversas simulaciones se seleccionaron un conjunto de valores {A, C,,
R,}, que ofreciendo una buena reduccion del ruido 1/f, no empeoran excesivamente
el ruido de fase a otras frecuencias. Los criterios orientativos de disefio se pueden
resumir en:

e La ganancia del amplificador modifica el ancho de banda del lazo de
realimentacion, de forma similar a como afecta la ganancia de lazo a
un PLL. Un valor inadecuado pueden aumentar el ruido de fase total
en lugar de reducirlo.

e La resistencia R, debe ser lo mas pequeiia posible para no afiadir
excesivo ruido térmico, pero con valor suficiente como para no influir
en el circuito original. En este caso particular, un valor pequefio de R,
modificaria el punto de trabajo del VCO, ya que esta resistencia esta
en paralelo con una resistencia de polarizacion.

e La capacidad C, tiene, al igual que R,, control sobre el ancho de
banda del lazo. Es deseable un valor elevado, para reducir el ancho del
filtro.

Para unos valores en torno a R, = 1 KOhm, C,= 47 pF y A = 10 dB, se
obtiene una reduccion del ruido de fase en simulacion, mayor a 10 dB cerca de la
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portadora. Es necesario comprobar cual ha sido el efecto de la nueva red de
realimentacion, Figura 68, sobre el VCO original. El resultado es que la red de
realimentacion modifica la caracteristica frecuencia/tension de nuestro VCO
extendiéndola, en este caso, de forma no deseada, tal como se muestra en la Figura
69.

Ru
-1l+
iy £ [ w—
= Veontrol Vg
Rs
AY/ \
L, 71 7 MW
c.,. ¢ - [T =°-= |
Lb Rp

7

MA46H070

e 0o 0 060 000060000000 00 0
o
e e 0000000000000

Figura 68 Esquematico del circuito realimentado y linealizado. Se muestra a la derecha en linea
discontinua la realimentacion de baja frecuencia. En la parte izquierda dentro de la linea
punteada se representa la nueva red de linealizaciéon incluyendo al varactor.

Suponiendo que la modificacion de la banda de trabajo no fuera un efecto
deseado, se podria aplicar la técnica de linealizacion, presentada en el capitulo 3
dedicado a la linealizacion y optimizacion de VCOs. El circuito obtenido linealizado,
siguiendo una caracteristica lineal en la banda 6.5-6.8GHZ, y realimentado,
presentaria la topologia mostrada en la Figura 68.
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Figura 69 Modificacion del ancho de banda de trabajo del VCO de la Figura 66. Izquierda: (a)
banda de trabajo original, (b) trazo discontinuo nueva banda de trabajo debido a la
realimentacion de baja frecuencia. Derecha: (a) linealizaciéon sin red realimentacién, (b)
linealizacion con red realimentacion, (c) caracteristica objetivo.

En la parte derecha de la Figura 69, se muestra la caracteristica
frecuencia/tension resultante del circuito realimentado y linealizado. Se ha afiadido la
caracteristica que presentaria el circuito eliminando la red de realimentacion y
manteniendo la de linealizacion (a). Una vez incluida la red de realimentacion, se
aprecia como la red de linealizacion (b) ajusta de forma precisa, la caracteristica
objetivo (c).
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El esquematico presentando en la Figura 68, no ha sido utilizado a lo largo de
este capitulo, principalmente para no elevar la complejidad de implementacion. El
circuito original, es mas adecuado para analizar los efectos de la red de
realimentacion sobre el ruido de fase para una tension de control constante, y evaluar
la nueva técnica. Por lo tanto, puesto que la técnica aqui presentada se centra en el
analisis del ruido de fase, eliminaremos de aqui en adelante, la red de linealizacién
de nuestro estudio. Analizaremos con nuestra técnica basada en transitorio de
envolvente, los efectos sobre el ruido de fase de la realimentacion de baja frecuencia.
Por otro lado, tal como se explica en la proxima seccion, para realizar la
caracterizacion experimental del VCO implementado, se fija una tension de control
constante, Vcontrol = 0, por lo que la linealidad en toda la banda no tiene relevancia.

Un paso previo necesario a la implementacion es reemplazar el amplificador
ideal de la realimentacion por un modelo real, en nuestro caso utilizamos un esquema
basado en un BJT, Figura 70.

Vout
Oo—
Cs

Vee =

Figura 70 Esquematico de la red de realimentacion basado en un BJT. Se han omitido los
detalles de la redes de polarizacion e interconexion al circuito completo del VCO.

Simulacion de ruido con la nueva técnica.

Para ilustrar en primer lugar la naturaleza no lineal del ruido de fase, se ha
aplicado la técnica de envolvente considerando dos valores diferentes para la
frecuencia de ruido Q, para los mismos valores de Ng;,Ni en (6.7). Se ha
representado en el plano complejo, el primer armoénico de la tension de salida X, (t),
Figura 71a, utilizando la misma representacion que en la Figura 61. Con QQ = 2w-10
MHz, el armoénico perturbado sigue una pequefia curva cerrada con pequefias
desviaciones en amplitud AVy,(t), y en fase A@oi(t).

0.6f 20} b)
0.4 r0.08[S"g ' 40 ]
= 02} o
3 T -60 ]
X  0[R0.0 =
)] =
g 02} % -80 1
= 10 MHz
04} -100 E
1 MHz
-06 " ______ > ) . , _120_ ) ) ) X - . o
0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45
Real X1 (t) Frecuencia (MHz)

Figura 71 (a) Representacién de la variacion temporal del primer armonico de la tension de
salida X¢(t). (b) Espectro del arménico variable en el tiempo Xy(t)
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En el espectro correspondiente al armdnico X (t) representado en la Figura
71b, la componente de DC se corresponde al valor del estado estacionario del
armoénico X, = V) e’#1 . Las bandas laterales a nQQ son debidas a la modulacién
inducida por el ruido. En el segundo analisis, se ha reducido la frecuencia de las
fuentes de ruido a QQ = 2n-1 MHz. Tal como se puede ver en la Figura 71a, la
perturbacion en fase, sufre un largo recorrido, mientras que la perturbacion en
amplitud se mantiene pequefia. Como consecuencia de este fenomeno, el espectro de
Xo1(t), presenta un alto numero de bandas laterales de magnitud comparable a la
fundamental, Figura 71b.

Para ilustrar un ejemplo de una realizacion de las fuentes de ruido,
introducimos una fuente de ruido a 100 kHz y representamos el transitorio del primer
armoénico variable en el tiempo. Podemos eliminar el transitorio inicial y comparar
los valores de la amplitud del primer arménico variable en el tiempo, Figura 72. Se
aprecia claramente el efecto de modulacion debido a la fuente de ruido. El lazo de
realimentacion reduce la influencia de las perturbaciones de ruido sobre la
modulacién generada, atenuando su amplitud.

0.06
0.04
0.02

Ad(t)

-0.02
-0.04
-0.06
-0.08 [, ! ! ! ! ! ! ! ! .

0.98 1 1.02 104 106 108 11 112 114 1.16
Tiempo (ms)

Figura 72 Comparativa de la transferencia del ruido debido a una perturbacién sinusoidal
aplicada a un nodo interno del oscilador, obtenida sobre la carga de salida R;. (a) Circuito sin
realimentar. (b) Circuito con realimentacion de baja frecuencia.

Este proceso se repite siguiendo el proceso descrito en este capitulo para
diferentes amplitudes, fases y frecuencias de las fuentes de ruido. La nueva técnica
de andlisis de ruido de fase se ha aplicado al VCO realimentado y los resultados de
los diferentes analisis se representan en la Figura 73.

Se han incluido en la Figura 73 los resultados obtenidos mediante la técnica
de modulacién de portadora para el circuito original. No se ha incluido el ruido de
fase para el circuito mejorado. Esto es debido a que se encontraron problemas de
convergencia en el analisis de HB y el “oscport”.

137



Capitulo 6: Técnica de simulacion de ruido de fase en circuitos osciladores de microondas
basada en transitorio de envolvente

-20 R R R R R

NN | —e— Original
A0 F - { —=— Mejorado

Ruido de Fase (dBc/Hz)

N

N

o
T

-140

I 5 6 7 8

10 10 10 10 10 10
Frecuencia (Hz)

Figura 73 Simulaciones de la mejora del ruido de fase del oscilador debido a lazo de
realimentacion de baja frecuencia. Se presentan simulaciones con la nueva técnica para el
circuito inicial y el realimentado. Sélo se presentan simulaciones de modulacion de portadora
para el caso original debido a problemas de convergencia del simulador.

Como se puede apreciar en los resultados, la nueva técnica prevé la reduccion
del ruido de fase cerca de la portadora (10 kHz). No hemos podido acercarnos mas a
la portadora debido a problemas con los transitorios presentes en este oscilador, ya
que el analisis de transitorio de envolvente debe utilizar un paso lo suficiente
pequetio como para muestrear la resonancia que aparece en torno a 100 kHz. Por otro
lado, esta nueva técnica es capaz de obtener la presencia de precursores, tal como se
ve en este ejemplo a la frecuencia de 100 kHz.

6.2.4 Caracterizacion experimental.

Se llevo a cabo la implementacion del VCO realimentado y sin realimentar de
la seccion anterior, 6.2.3. Mostramos en la Figura 74, una foto del VCO asi como
una captura de una de las medidas del ruido de fase, empleadas para estimar el ruido
de fase.

Cabe resenar la dificultad para realizar estas medidas del ruido de fase sobre
el VCO libre, ya que presenta lentos cambios en su frecuencia de salida debido a
acoplos con otras sefiales de RF, cambios en temperatura, oscilaciones de la fuente
de alimentacion... Para conseguir unas medidas fiables se apantalld el VCO de los
posibles acoplos de RF y se utilizo alimentacion por bateria para evitar fluctuaciones
o interferencias de la red eléctrica.

Los analisis de ruido de fase en torno a 10 kHz comienzan a presentar
fluctuaciones debido a los lentos cambios en frecuencia del oscilador libre. En la
Figura 74 se muestra una de las medidas de ruido de fase realizadas. Se aprecia un
aplanamiento para valores cercanos a la portadora debido a la problemética ya
mencionada. Se planteé aplicar técnicas de medida mas complejas como la
comentada en [14] pero complicaban demasiado el sistema de medida.
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Figura 74 Foto de VCO implementado. Comparacion de una de las medidas del ruido de fase
con realimentacion (traza inferior), y sin él (traza superior).

Con el objetivo de compensar los posibles errores debidos a la técnica de
medida de ruido de fase del analizador de espectros y las fluctuaciones de la
frecuencia del oscilador, se realizaron diversas medidas desechando aquellas que se
alejaban excesivamente del valor medio. El conjunto restante de espectros de ruido
de fase ha sido promediado, y se corresponde con la medida de ruido de fase que se
presenta en la Figura 75.
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Figura 75 Comparacion de las medidas y las simulaciones del espectro de ruido de fase en el
VCO con realimentacion de baja frecuencia.

Las medidas fueron tomadas en el rango de 10 kHz - 10 MHz. La reduccion
de ruido de fase obtenida en el laboratorio, es coherente con los resultados de las
simulaciones tal como se ve en la Figura 75. Mas atn, la nueva técnica es capaz de
predecir la resonancia medida en el espectro de ruido de fase en torno a 100 kHz.
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6.3 Modelo de una fuente de ruido flicker.

Las fuentes de ruido flicker, o como también son conocidas 1/f, presentan una
densidad espectral de potencia con una pendiente 1/f. Este tipo de fuentes estan
presentes en muchos procesos de la naturaleza, en particular en la atmosfera,
transistores, diodos, semiconductores .... La medida y el modelado de este tipo de
fuente de ruido es un proceso complejo debido a sus caracteristicas estadisticas [16].
En este sentido, se han realizado medidas durante largos periodos de tiempo para
comprobar la naturaleza no estacionaria de este tipo de procesos [16].

El modelo que se va a introducir aqui hace uso de procesos que presentan un
movimiento browniano, o como son también conocidos en la bibliografia, “random
walks” (RW). A partir de un niimero infinito de este tipo de procesos se puede
reproducir el comportamiento de las fuentes de ruido 1/f en un cierto rango. Estos
procesos Xi(t) cumplen las siguientes principios:

*x;(0)=0

e Para un cierto t > ts;, son estacionarios:
0 <xi(t)>=m, es independiente del tiempo
0 <xi(t)*>=n, es independiente del tiempo

A continuacién vamos a describir brevemente algunas de las caracteristicas
de los “random walks”. Un desarrollo més detallado se puede encontrar en [17].

Random walks.

Una sefial que describe un RW, sufre un cambio +A con igual probabilidad,
sobre su valor actual cada D segundos. De esta forma, describe una funcion
escalonada tal como se muestra en la Figura 76.

150

100

50

Amplitud
Amplitud

0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 50 60 70 80 90 100

Tiempo Tiempo

Figura 76 Tres realizaciones de un proceso random walk para A = 2, D = 1, (a) realizaciones
hasta t = 4000, (b) detalle de los escalones del random walk para un intervalo comparable a D.

La expresion formal que modela un RW en el intervalo [0,T] tiene la forma:
N

z(aq,...,ay,t) = AZaiu(t —iD),a; € Sp (6.9)

i=1
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Donde u es la funcion escaléon, T = (N+1)D, o; son realizaciones de una
variable aleatoria discreta S que toma el valor £1 de forma equiprobable. Podemos
calcular la densidad espectral de potencia de estas sefiales tal como se realiza en [17],
y simplificarla suponiendo, f>> 1/T y N >> 1:

2
ar =
(T f) ~ 227D [>1/T,f=k/DkeZ (6.10)

0 f=k/DkeZ

Con o, la varianza de Sr. Como vemos la expresion (6.10) tiene una
pendiente 1/f%, esto se puede apreciar también si calculamos numéricamente su
densidad espectral de potencia (ver Figura 77), a partir de uno de los paths de la
Figura 76.

J LI B L | LI B |
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Figura 77 Densidad espectral de potencia para una realizacion del RW de la Figura 76. Se
superpone la expresion analitica aproximada (6.10).

Bounded Random Walks.

La diferencia de los “Bounded Random Walks*“ (BRW), con los RW, es que
en los primeros se acota el valor maximo y minimo que pueden alcanzar. Para ello,
los pulsos a partir de los cuales se construye, ya no son escalones ideales de duracion
infinita, si no pulsos de una cierta duracion b-D.

N
vp(au,...,o,t) = AY gt — iD),o; € Sp (6.11)

i=1

Siendo ahora 1 una funcién que genera un pulso cuadrado desde t = iD, hasta
t = (itb)D. De esta forma, el valor en cada instante es la suma de a lo sumo b pulsos
anteriores, por lo que los valores maximos que puede tomar un RBW son tbA.

La representacion grafica de un RBW se muestra en la Figura 78, donde se
aprecia claramente los limites en la amplitud a tbA=+10x1.
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Amplitud

0 1000 2000 3000 4000
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Figura 78 Realizacion de un BRW para A =1, D =1, b = 10, se aprecian claramente las cotas
maximas y minimas de tb.

De igual modo al caso anterior, se puede obtener la densidad espectral de
potencia de un RBW suponiendo T >> Tb [17], con Tb =b-D:

bok

Gpx (T, f) = TF1/N

Tsinc?(fT;), T >>T, (6.12)

El espectro por tanto tiene forma de sinc con nulos a 1/Tb, Figura 79. Se
puede observar que la recta que mejor aproxima este espectro decrece con pendiente

1/£.

20 — T — T

Frecuencia (Hz)

Figura 79 Densidad espectral de potencia de un RBW, con los parametros A=1,D =1, b =10.

Los espectros de ambos, RW y BRW vienen condicionados por las
caracteristicas de sus parametros, en particular D que indica la velocidad de cambio
de la sefial, por ello es necesario modificar los tiempos y pasos de simulacion si
queremos analizar de forma eficiente, RW o BRW.

Ruido 1/1.

Para modelar el ruido 1/f vamos a utilizar un sumatorio infinito de RBW.
Cada uno de estos BRW tendra un valor D; diferente, en [17] se propone una
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variacion de la forma D; = 2'D. De esta forma podemos modelar el ruido flicker
como:

n(t) = ng(al,...,aN,@Di), D, =2'D
I (6.13)

NG) = S G(T, )
i=0

Dado un instante de tiempo t;, tendremos paths de infinitos BRW cuya
variacion es mas lenta que t;, y por lo tanto no afectaran al espectro. Este hecho se
observa en el aplanamiento que se produce en el espectro del ruido a bajas
frecuencias, modelado mediante BRW. Sin embargo, este fendémeno también se
produce al realizar medidas del ruido flicker, que estan limitadas en baja frecuencia
por el tiempo total de medida [16]. En la Figura 80 se aprecia la frecuencia méxima
de validez del modelo en torno a 107

50 LHEHE R HEEHHEH | IR IR IR R

Ntiicker

10 10 107 102 10™ 10° 10°
Frecuencia (Hz)

Figura 80 Modelos de ruido flicker construidos a partir de 5, 10 y 20 RBW. Para cada RBW se
ha utilizado D' = 2'D. El limite inferior viene condicionado por el naimero de RBW utilizados. Se
aprecia el aplanamiento del espectro a 107 (5 BRW), 10 (10 BRW) y 10”° (20 BRW).

La frecuencia minima valida de este modelo estd relacionada con la
frecuencia de cambio del BRW mads lento, dada en este caso por D;. Ese efecto se
observa en el aplanamiento del espectro de la Figura 80, para la cual se han utilizado
5,10 y 20 BRW, con D; = 2'D para cada uno de los BRW. De esta forma el modelo
con 10 BRW, incluye més componentes frecuenciales de baja frecuencia respecto al
modelo con 5 BRW. Esto es debido por los BRW mads lentamente variables en el
tiempo, Dy =2'D, Ds ... ,Do = 2°D.

6.4 Conclusiones.

Se ha presentado una nueva técnica para el analisis del ruido de fase. Esta
nueva técnica predice el espectro del ruido de fase a partir de las perturbaciones en
amplitud y en fase obtenidas con el método de transitorio de envolvente, presente en
muchos simuladores comerciales. La técnica predice el espectro del ruido de fase a
cualquier distancia de la portadora, siendo posible también identificar posibles
resonancias, con un bajo coste computacional.
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Puesto que esta técnica se basa en el transitorio de envolvente, no es
necesario obtener mediante un analisis HB del simulador, la solucion de estado
estacionario, paso previo de otras técnicas de analisis de ruido de fase en la
frecuencia, como por ejemplo el “oscport” en el simulador ADS©. También se han
resumido aqui técnicas para reducir el ruido de fase, en particular la de
realimentacion de baja frecuencia, y un modelo para las fuentes de ruido flicker.

La nueva técnica aqui presentada, ha sido aplicada a la evaluacion de la
reduccion de ruido de fase debida a un lazo de realimentacion de baja frecuencia
introducido en un VCO. Los resultados presentan una buena concordancia entre las
técnicas habituales de estimacion de ruido de fase, las medidas y la técnica
presentada.
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Capitulo 7

Modelado dinamico de osciladores
controlados por tension,
combinando series de Volterra con
una formulacion de envolvente

7.1 Introduccion.

Una simulacion completa del oscilador, requiere utilizar modelos complejos
del circuito oscilador, ampliando por ejemplo los modelos de las redes de
alimentacion o completando los modelos de los transistores. Aunque el coste
temporal de estas simulaciones complejas no es prohibitivo, si se tiene en cuenta el
comportamiento auténomo del circuito, que hace necesaria una busqueda dentro del
espacio de soluciones, encontrar la solucion estable puede ser bastante complicado.

Una vez finalizado el diseiio del oscilador de microondas, es necesario
integrarlo con el resto del sistema. Pueden aparecer nuevos problemas debido a la
interaccion entre los componentes que forman nuestro dispositivo, tales como otros
osciladores, mezcladores, amplificadores... Teniendo en cuenta la complejidad del
oscilador aislado, simularlo conjuntamente con el resto de elementos no es un
proceso sencillo y tampoco rapido. La solucion habitual es desacoplar los principales
parametros que afectan al oscilador, como por ejemplo, la impedancia de carga, para
comprobar sus efectos sobre la solucion original del oscilador. Ademas, en el sistema
completo se substituye el modelo del oscilador, por un modelo simplificado que
reproduzca fielmente sus caracteristicas principales. Una solucion habitual es
emplear modelos con diferentes niveles de detalle. Se analiza de esta forma, los
problemas que puedan aparecer en las fases de disefio, simulando el sistema a
distintos niveles de abstraccion: fisico, circuito, sistema...

Una primera aproximacion para un modelo sencillo de un oscilador
controlado por tension (VCO), podria estar formado por una tabla de ‘look-up’ que
relacione la frecuencia de salida con la tension de control aplicada. Aunque este
modelo es muy sencillo y por lo tanto presenta un bajo coste computacional, no
predice muchos fendmenos que estan presentes en los VCO tales como, efectos de
memoria, comportamientos dindmicos no-lineales, variacion de la amplitud de salida
con la frecuencia, efectos de las redes de polarizacion...
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Se han desarrollado varios trabajos basados en modelado de amplificadores
de potencia, una comparativa detallada [1]. Algunos de estos modelos emplean series
de Volterra [2]-[4], esta herramienta matematica permite modelar funciones no
lineales con memoria. En este capitulo, se realizara un estudio preliminar para
emplear las series de Volterra, en particular las conocidas como “Deviation-
Reduction” [2], para el modelado de la respuesta dinamica de un VCO. Se presentara
una técnica para obtener este modelo, el cual puede ser utilizado en simulaciones de
transitorio de envolvente. Esta técnica permite identificar los kernels de Volterra [5],
a partir de las simulaciones de un software comercial o mediante medidas de un
VCO real, siendo este ultimo caso el mas interesante para aplicaciones practicas.
Este modelo de Volterra se utilizara para simular las dindmicas de los VCO de
microondas en presencia de sefiales de control.

7.2 Modelado de la respuesta del VCO ante una sefial de
modulacion.

Uno de los parametros principales de un VCO es la frecuencia libre de
oscilacion fy. Esta frecuencia varia en funcion del voltaje de control v,. Ademas,
debido a la naturaleza autonoma del VCO, cualquier cambio en los componentes del
circuito, puede modificar la soluciéon del VCO. En este capitulo se modelara la
dindmica del VCO, cuando se aplican sefiales de modulacion lentamente variables en
el tiempo vi(t). La sefial moduladora estudiada, posee una componente de DC vy, que
corresponde con la frecuencia libre de oscilacion, junto con una sefial lentamente
variable en el tiempo que genera la modulacion en frecuencia. En el caso de un VCO
ideal sinusoidal el voltaje de salida para el primer armoénico resulta:

V(D) = A (D) cos(P, (1)) = A () cos(a,t + ¢ (1))

b=FMOL O =V +V, (0 (7.1)

Donde wy, es la frecuencia libre de oscilacion y la funcidon no-lineal F
relaciona los cambios en la tensién de control vi(t) con el cambio en frecuencia.
Ambas amplitud y fase de (7.1), poseen una relacion dindmica con la sefial de
entrada vi. Por un lado, se produce un efecto no deseado de variacién de la amplitud,
el cudl se puede compensar en los VCOs afiadiendo un bufer de salida. Por otro lado,
se genera una modulacion en frecuencia debida a la sefial de control del VCO.

En el modelo del VCO se pueden distinguir tal como se plantea en [7],[8] una
parte estatica y una parte dinamica. La primera, se relaciona con la caracteristica
habitual frecuencia/tension constate presentada para los VCOs. La segunda, modela
como los cambios de la tension de control modulan la frecuencia de salida.

Por otro lado, en la formulacion de transitorio de envolvente, utilizada por los
simuladores comerciales, la salida del VCO para todos sus armonicos resulta:

0

V(t) _ Z \71( (t)ejanfOt _ i A, (t)ej(l)k(t) _ i A, (t)ej(anf0t+¢k(t)) (7.2)
k=—0 k=—0

k=—x
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Donde fp, es la frecuencia libre de oscilacion del VCO, correspondiente al
valor de DC vy del voltaje de control v;. El voltaje de modulacion vi,(t) generara una

desviacion en frecuencia maxima f, determinada por la relacion frecuencia/tension
del VCO, ver Figura 81.

st

Frecuencia salida (GHz)

IJII|IIII|IIII|IIII|IIII|III

T
vtO Vt(V)

Figura 81 Desviacién en frecuencia del VCO debido a los valores maximo y minimo de v(t). El
ancho de banda aproximado de la modulaciéon FM, viene determinado por la regla de Carson
2(fy + f,), donde f, es la desviacibn maxima en frecuencia debido a la tension v, y la
caracteristica del VCO, y f, es la frecuencia maxima de la sefial moduladora v;.

Teniendo en cuenta la regla de Carson para una modulacion FM, el ancho de
banda del primer armoénico en torno a la portadora f, es aproximadamente 2(f + fi,)
[6]. Para que la banda de modulacion generada sea pequefia respecto a la portadora,
se debe cumplir que, 2(fo + fi,) << f;. Por lo tanto, con el objetivo de que las
componentes harmonicas V, (t) = A, (t)e*", definidas en (7.2), presenten una banda

estrecha respecto fj, se limitaran las caracteristicas de la sefial de entrada v, Se
fijara, el valor méximo de la frecuencia de modulacion f,, de vi(t), asi como, su valor
pico a pico vy, €l cual, dada la respuesta frecuencia/tension del VCO, determinard la
desviacion en frecuencia fo. Teniendo esto en cuenta, podemos evitar construir un
modelo estatico que cubra toda la banda de frecuencia de trabajo del VCO. Por lo
tanto, enfocaremos nuestro modelo comportamental a la respuesta dindmica en una
pequeia banda en torno a un valor particular de la frecuencia libre f;.

Una posible representacion de la dinamica del VCO, se presenta en [7]
utilizando derivadas de primer orden y una funcion de mapeado. El modelo
presentado en [7], tiene en cuenta los efectos de memoria presentes en los VCO con

un modelo de 2° orden en la frecuencia instantanea f,:

fl :Cbl = fo+¢1

i, . (7.3)
fl = g(fls flavtavt)

Donde la frecuencia de salida f,, depende tanto de si misma como del voltaje

de control y derivadas de orden uno. La funcion no-lineal g pondera sus pardmetros
de entrada y se identifican sus coeficientes a partir de datos obtenidos de
simulaciones o medidas en el dominio de la frecuencia. Los efectos de memoria entre
la frecuencia de salida y la tension de control también se utilizan en [9] para construir
un modelo completo estatico/dinamico del VCO.

151



Capitulo 7: Modelado dinamico de osciladores controlados por tension, combinando series de
Volterra con una formulacioén de envolvente

Agrupando los términos de (7.3), podemos expresar esa relacion en funcion
de la fase, mas conveniente para realizar un modelado en transitorio de envolvente
(7.2). Esto da lugar a un modelo de 3° orden en la variable fase:

¢ =n(d.4.v,. V) (7.4)

La ecuacion (7.4) muestra los efectos de memoria que presenta ¢;. En nuestro
caso, modelaremos estos efectos de memoria y las no-linealidades presentes
mediante series de Volterra. Modelaremos la frecuencia instantdnea de salida de
manera similar a como se presenta en [9], suponiendo una dependencia solo con la
sefial de control vi. De esta forma, expresaremos la relacién entre la frecuencia

instantanea de salida al primer arménico ¢, con los términos de V! y sus derivadas:

¢ =V, V,, V., VOV V) (7.5)

Las series de Volterra se usan habitualmente para construir modelos de caja
negra entrada/salida de amplificadores de potencia. En nuestro caso, utilizaremos el
modelo discreto de las series de Volterra, mas conveniente para ser implementado en

el simulador. En el caso general, la expresion discreta que modela un sistema no-
lineal con efectos de memoria utilizando la teoria de series de Volterra es:

hp(il,...,ip)ﬁx(n—ij) (7.6)

Con P el orden no-lineal, M el orden de memoria y h, el p-ésimo kernel de
Volterra. El problema fundamental de las series de Volterra es la identificacion de
los kernels de Volterra una vez establecidos los 6rdenes M y P. La expresion (7.6) es
lineal respecto estos kernels, lo que permite obtenerlos mediante algin método
directo de optimizacién de sistemas lineales. Por ejemplo, mediante un método
iterativo de minimizacién de la funcion de error formada por el sistema (7.6), tal
como se ha presentado en el capitulo 1.

En relacion a los ordenes de la serie de Volterra, valores bajos de M y P
generaran un modelo mas sencillo que puede no poseer la suficiente flexibilidad para
ajustar la respuesta real. Por el contrario, aumentar estos 6rdenes, complica en primer
lugar, la obtencion del numero creciente de kernels h, que aparecen, y por otro lado
la complejidad computacional del modelo generado.

A partir de la expresion (7.6), en [3], se aplican algunas transformaciones
matematicas dividiendo las series de Volterra en dos sumatorios en p de la forma:

y(n) = Zplhpﬂo (0.....0)xP(m)) +
p=1

H

n

(7.7)

P M M

P r
242 XM 2 g (0,0 [ x(n i)
j=1

p=1 | r=1 i=1 i=i_
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El primer sumatorio H,, modela el comportamiento instantaneo del sistema,
ya que no depende de términos pasados, siendo una expansion en serie de Taylor
habitual. El segundo sumatorio H,., afade un nuevo pardmetro r. Este nuevo
parametro, fija el nimero posible de productos cruzados de las muestras retardadas
de la sefial de entrada x(n-ij) [3]. Este pardmetro incrementa el control sobre el
modelo, permitiendo asi aplicar una reduccion eficiente del numero de kernels de
Volterra. En [3], la expresion (7.7) se conoce como “Dynamic Deviation Reduction-
Based Volterra series”, la cual divide a la serie de Volterra (7.6), en su parte
instantdnea y dinamica. El pardmetro r afiade un grado de libertad que no estaba
disponible en las serie de Volterra originales y permite controlar la complejidad de la
parte dindmica del modelo generado. Aplicaremos este modelo de las series de
Volterra modificadas para reproducir un modelo de transitorio de envolvente para
VCOs.

Con el objetivo de verificar el modelo construido se compararan las
caracteristicas de la sefal de salida del modelo con la senal de salida del simulador,
ambas en el dominio de la envolvente. Situaciones mas complejas, propias de
circuitos osciladores como el ruido de fase, o valores extremos para la frecuencia de
salida, la tension de control y la frecuencia de entrada, no seran tenidas en cuenta en
este modelo.

Para obtener los kernels de Volterra, utilizaremos como entrada x(n),
muestras de la sefial de control v¢(n), y como salida una sefial compleja determinada

por el modulo del primer armoénico y su frecuencia instantanea y(n)= A(n)ejf‘(“).

Utilizamos la frecuencia instantanea en lugar de la fase debido a que ¢; en la
simulacion de transitorio de envolvente presenta términos rampa. Estos términos
rampa, son debidos a un desajuste entre la base de frecuencia del analisis y la
frecuencia media de oscilacion fy. Ademas los modelos [9][10] utilizan también la
frecuencia instantanea de salida en lugar de la fase. En nuestro caso, incluimos
también el moédulo de la salida A;(n) en el modelo. El modelo que se presenta, se
puede expresar de formar compacta como:

Y()=AMe" " =H[7,(),%(n-1),...7%,(n~M)]

7.8
v (n=i)=[v,(n=),} (n=1),v) (n=1),....v  (n-i) | (7.8)

Siendo H la expresion compacta de las series de Volterra (7.7). Nuestro
modelo tendra en cuenta el caso de una sefial modulada en banda base sobre una
tension constante vy que dard lugar a una frecuencia constante fy. Por ello, no
extraeremos una caracteristica frecuencia/tension completa en toda la banda.

Por otro lado, si se tiene en cuenta el caso general donde la sefal de entrada
vi, estuviera a su vez modulada, seria necesario utilizar el modelo de envolvente
compleja de las series de Volterra modificadas [4] y ya presentado en el capitulo 1 de
este trabajo. En nuestro caso, particularizaremos para una sefial de control real de
pequefia variacion y desarrollaremos el modelo al primer armonico.

153



Capitulo 7: Modelado dinamico de osciladores controlados por tension, combinando series de
Volterra con una formulacioén de envolvente

7.3 Aplicacion a un VCO de microondas.

Esta técnica se ha aplicado para modelar la dindmica del VCO mostrado en la
Figura 82. Este circuito se ha disefiado con una arquitectura similar a la presentada
en [10].
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Figura 82 Esquematico del VCO a modelar mediante la técnica propuesta. Esta formado por un
MESFET con el resonador conectado en gate.

Con objeto de mostrar las caracteristicas del VCO de la Figura 82, se han
realizado algunas simulaciones en un software comercial (ADS Agilent©). En la
Figura 83, se muestran la respuesta frecuencia/tension del VCO disefiado para varios
harmonicos en la banda de trabajo:
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Figura 83 (a) Potencia de los seis primeros armoénicos en toda la banda de trabajo para
diferentes tensiones de control, (b) caracteristica frecuencia tension del primer arménico.

En la Figura 83a, se muestra la potencia para los seis primeros armonicos
para doce valores de la tension de control. La proyeccion del primer armonico sobre
el plano inferior Frecuencia/Tension, da lugar a la grafica de la Figura 83b. Esta
representacion se corresponde con la relacion habitual frecuencia fy vs tension de
control vi.

154



Capitulo 7: Modelado dinamico de osciladores controlados por tension, combinando series de
Volterra con una formulacioén de envolvente

Finalmente, también se muestra en la Figura 84, un andlisis temporal que
muestra el arranque del oscilador y su forma de onda.
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Figura 84 (a) Transitorio del arranque de la oscilacion verificado mediante un analisis temporal,
(b) detalle de la forma de onda a la salida donde se aprecian pequefias componentes armonicas
de orden superior.

Con el objetivo de ilustrar esta técnica, el modelo de Volterra ha sido
aplicado al caso mas sencillo de un armoénico (k = 1). El procedimiento precisa, la
aplicacion de una sefal a la tension de control del VCO, y mediante un software
comercial (o si disponemos de medidas), obtener la salida de la magnitud y fase de la
envolvente del primer arménico, Figura 85. Posteriormente, se obtienen los kernels
del modelo de Volterra mediante algin método de optimizacion, por ejemplo el
presentado en el capitulo 1 aplicando minimos cuadrados (LS), u otras técnicas como
el algoritmo “recursive least squares” (RLS) o el “least mean squares” (LMS).
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Figura 85 (izquierda) Proceso de generacién del modelo de Volterra mediante la sefial
seleccionada. (derecha) Prueba del modelo de Volterra de orden reducido con un conjunto de
sefales diferente de la usada en la generacion.

Una vez obtenido los kernels de (7.7) que presentan mejor ajuste a las sefiales
de generacion, es necesario utilizar un conjunto diferente de sefiales de entrada para
verificar la validez del modelo construido. Tras diferentes simulaciones con diversas
sefiales de entrada, se fij6 un orden de memoria M = 2 y un orden no lineal P = 5. En
nuestro caso, ampliar estos 6rdenes generaba excesiva sensibilidad para algunos tipos
de sefiales de prueba que daban lugar a inestabilidades en la sefal de salida.
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Para construir el mejor modelo de Volterra, se evaluaron diferentes sefales de
modulacion. Los conjuntos de las sefiales de control evaluadas en este proceso se
podrian dividir en: tonos simples, multi-armonicos, ruido blanco filtrado paso bajo,
dientes de sierra, triangulares, sefiales cuadradas... La utilizacion de sefiales
excesivamente complejas no fue adecuada para obtener un conjunto aceptable de
kernels de Volterra. Esto es debido posiblemente, a que el proceso de optimizacion
presentaba demasiados rangos de libertad. Los kernels obtenidos capaces de ajustar
sefiales complejas eran incapaces de reproducir el comportamiento del VCO para
sefales simples.

Un ejemplo de la aplicacion de una sefial modulada sobre la tension de
control del VCO se muestra en la Figura 86.
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Figura 86 Ejemplo de sefiales de entrada y salida para un tono simple. Se introduce una sefial de
control en banda base al VCO, obtenemos el médulo y la fase del primer armoénico, generandose
una modulacién en frecuencia.

El proceso de obtencion de los kernels de Volterra se resume como:

1. Seleccionar una sefial con la complejidad “suficiente” para obtener las
principales caracteristicas dinamicas del VCO a modelar.

2. Corregir la base de frecuencia y de tiempos: Es necesario corregir el
desplazamiento respecto la base de envolvente para fijarla a la frecuencia libre
de oscilacion. También es necesario realizar un remuestreo de la envolvente
temporal con un paso constante y ajustar la fase inicial aplicando un retraso
entrada/salida.

3. Obtener conjuntos de kernels de Volterra para diferentes 6rdenes de memoria
(M), no linealidad (P) y productos de memoria (r), para diferentes 6rdenes del
sistema lineal (7.7).

4. Obtener el conjunto de ordenes minimos (M,P,r) que, para el conjunto de
sefales de generacion, de lugar a modelos con error minimo y complejidad
aceptable.
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5. Probar el modelo de Volterra con el tipo de sefiales de entrada para las cuales
se desarrolla este modelo.

Los puntos fundamentales de este proceso son, primero la seleccion de la
“mejor” sefal para generar el modelo de Volterra, y en segundo lugar, fijar M, Py r
basandose en las simulaciones iniciales y la dindmica que se prevé, presenta nuestro
VCO. Otra fuente de complejidad, viene dada por la resolucion del sistema
indeterminado (7.7) respecto a los kernels de Volterra.

7.3.1 Modelos de Volterra generados.

A continuacidn, se muestran un conjunto de modelos de Volterra generados y
validados con diferentes tipos de sefiales. Para cada modelo se especifica el tipo de
sefal utilizada para generarlo, asi como las sefiales para validarlo. En todos los casos
la sefial de entrada al VCO no excede el rango 0-1V. Todas las sefiales se aplican
sobre un valor de DC vy, para fijar la tension media dentro de ese rango. Se indican
asi mismo, los valores pico a pico, vy, de las sefiales modulada vi(t) aplicadas sobre
ese valor medio de DC para cada caso.

Para todos los modelos generados utilizamos un orden dindmico r=2, ya que
ofrecia buenos resultados sin aumentar excesivamente la complejidad. Se indica para
cada modelo el orden de memoria M, y el orden no-lineal P seleccionados, para ese
tipo de sefiales. Se utilizaron otras combinaciones de sefiales que las mostradas a
continuacion, pero no se obtuvieron modelos de Volterra aceptables.

Modelo: sinusoidal 10 MHz/Multi-armonica M =2, P = 5.
Sefial de generacion (tono 10 MHz, vio= 0.5V, vy, = 0.5 V).

La sefial de generacion tiene la forma:
V(1) =0.5+0.5cos(2710°t) (7.9)

Una vez construido el modelo, se aplican tonos de diferentes frecuencias a la
entrada y se comparan la salida del modelo y del simulador.

Senales de validacién (multi-arménica 1,3,5,7 MHz, 5,7 MHz).

Las dos senales utilizadas para validar este modelo estan compuestas por
varios armonicos y tienen la forma:

(@) V,(t)=0.5+0. 125-i[cos(27r~(2i +1)10°t) |
- (7.10)
(b) V(1)=0.5+0.25>"[ cos(2z(2i +1)10°t) |

En la Figura 87, se muestran los resultados de dos modelos diferentes junto
con los d6rdenes y los parametros de las sefiales utilizadas para construirlos y para
evaluarlos.
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Figura 87 Espectros de dos modelos de Volterra con un buen ajuste respecto al simulador. a) v,:
tono de 10 MHz con 1 vy,,. Ordenes de Volterra M = 2, P = 5. Sefial de prueba multi-arménica a
1,3,5,7 MHz con 0.25 v, cada tono. b) vi: 10 MHz, 1 Vpp. Ordenes Volterra M = 2, P = 5. Seiial
de prueba multi-armonica 3,7 MHz, 0.5 v,,, cada tono.

Este modelo se presentaba muy adecuado para reproducir el comportamiento
del VCO frente a sefiales multi-armonicas.

Modelo: Multi-armonica/Multi-armonica M =2, P =5,

En este modelo se han utilizado las sefales de generacion y la sefial de
validacion (a) del modelo anterior pero intercambiadas. Esto es, se utiliza como sefial
de generacion la multi-armoénica (a) y como sefial de validacion la sinusoidal de
frecuencia 10 MHz. Se muestra en la Figura 88 los resultados obtenidos.
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Figura 88 Espectro de salida de modelo de Volterra con mal ajuste respecto simulador. Sefial de
generacion, v, multi-armonica a frecuencias 1,3,5,7 MHz con amplitudes de 0.25 v,, para cada
tono. Ordenes de Volterra M = 2, P = 5. Seiial de prueba multi-arménica a 3,7 MHz con 0.5 v,,,
cada tono.

Se aprecia un peor ajuste que el modelo anterior a pesar de que la sefial para
generar el modelo presenta mayor complejidad, Figura 87.

Modelo: Ruido blanco, M =3, P =8.

Seiial generacion (ruido blanco vyms=4uV/VHz).

En este modelo se utilizé para generar los kernels de Volterra, una realizacion
de una fuente de ruido blanco sobre una senal de DC, vy = 0.5 V. La potencia del
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ruido fue ajustada para que no sobrepasara un valor vy, = 1 V. El orden de memoria
seleccionado fue M = 3, con un orden no-lineal P = 8 y un orden dindmico r = 2.

(a) Senal validacion (sefial triangular typida = thajada= 1 US, Vpp = 0.6 V).

La sefial de entrada es una sefial triangular periddica. Un periodo de esta sefial
en el intervalo [0,T] viene definido por:

V,(t) = 0.5+0.3V,, ()
V(D) =1/2=|t/T|, V|t|<Ty (7.11)
T/2=T,=T,=1us

Con T el periodo de la sefial, Ts el tiempo de subida y Ty el tiempo de bajada.

El espectro de la Figura 89 muestra los resultados obtenidos de este modelo.
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Figura 89 Espectro de salida de modelo Volterra. Seiial de generacion ruido blanco sobre sefial
de DC 0.5V y vy =1V, M = 3. P =8. Seiial de prueba triangular, tiempo de subida = tiempo
bajada=1us, vy =05V, v, =0.6 V.

Los resultados de este modelo fueron muy buenos para la sefial triangular, tal
como se aprecia en la figura anterior.
(b) Sefial validacion (senal chirp generada con VCO ideal, k, = 10 MHz/V).

Se utiliz6 una sefal chirp generada a partir de un VCO ideal de la forma:

V, (1) =0.5+0.5-cos(¢p(1))

. (7.12)
(D(t) = kthri (t)

Donde vyi(t) es la sefal triangular del modelo anterior. Esta sefial de prueba
chirp banda base, ha sido obtenida a partir de un VCO ideal con k,=10 MHz/V. Para
generar la chirp se ha aplicado la sefial triangular del caso (a) al VCO ideal. En la
Figura 90 se muestra los resultados.

Para esta segunda sefial de validacion, existe mayor discrepancia entre la
salida del modelo y la salida del simulador que en el caso (a). Este modelo es capaz
de reproducir el comportamiento del VCO para una sefial con muchas componentes
armonicas como (a), pero no tan adecuado en el caso de sefiales de entrada con
modulaciones mas complejas como (b).
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Figura 90 Espectro de salida de modelo Volterra. Sefial de generacion ruido blanco sobre sefial
de DC 0.5V y v, = 0.5 V, M = 3. P = 8. Seiial de prueba, chirp obtenida con VCO de k, = 10
MHz, sobre vip=05Vyconv,, =1V,

Modelo: Seiial chirp, M =4, P =S5.

Este modelo ha sido generado a partir de la sefal chirp con los mismos
parametros que el utilizado para la sefial de validacion del ejemplo anterior (b). Para
validar este modelo se ha utilizado una sefial triangular como la utilizada para validar
el modelo anterior (a).

10 F : : . . . —

20 — Salida VCO 1
-30 | — Salida Modelo .
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° ? Of?set de Frlecuencial(MHz) oo

Figura 91 Espectro de salida de modelo Volterra. Sefial de generacion, chirp obtenida con VCO
de k, = 10 MHz, sobre v = 0.5 V con v,, = 1 V. Seial de prueba, triangular con tiempo de
subida = tiempo de bajada=1us, v =05V yv,,=0.6V

Este modelo presenta buenos resultados para modulaciones en frecuencia
pero no ofrece un buen ajuste a sefiales de entrada multi-armonicas.
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7.4 Conclusiones.

Se ha presentado la aplicacion de un modelo de Volterra con una formulacion
de transitorio de envolvente sobre un VCO modulado en frecuencia. Este modelo de
caja negra, estd basado en un tipo de series de Volterra modificadas [2]. Se relaciona
por medio del modelo, la magnitud y fase del envolvente de los armonicos a la salida
con la sefial moduladora, aplicada esta tltima a la tension de control del VCO. Los
principales problemas al aplicar esta técnica a diferentes VCOs son, encontrar los
ordenes convenientes de las series de Volterra y escoger la sefial adecuada para
reproducir todo el comportamiento dindmico que se quiere modelar en el VCO. Una
vez fijados estos pardmetros se convierte en un problema de resolucion de un sistema
lineal indeterminado.

Nos gustaria expresar nuestro agradecimiento al Prof. T. J. Brazil, Dr. A. Zhu
y Dr. J. Dooley de la “University College Dublin” por su ayuda técnica y orientacion,
asi como por sus trabajos [2]-[3]. De igual manera, expresamos nuestro
agradecimiento al Prof. J. C. Pedro de “Universidade de Aveiro”, por sus
aportaciones [1]-[3], las cuales han tenido una fuerte influencia en este trabajo.
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Conclusiones generales

A lo largo de esta tesis se han desarrollado una serie de técnicas para el
analisis y la optimizacion del disefio de circuitos osciladores y lazos de enganche en
fase de microondas. Todas las técnicas tienen en cuenta la dindmica no lineal de los
dispositivos y se basan en formulaciones del dominio de la frecuencia, idoneas para
este tipo de circuitos.

Las técnicas presentadas para los circuitos osciladores presentan la ventaja
adicional de poder ser utilizadas en combinacién con un simulador comercial de
circuitos de microondas. En el caso de los osciladores controlados por tension, se han
presentado varias técnicas de linealizacion y relocalizacion de la caracteristica
frecuencia-tension. Las técnicas se han aplicado para mejorar la calidad de la senal
chirp generada por un oscilador utilizado en aplicaciones de radar Frequency
Modulated Continuos Wave (FMCW). Se ha trabajado en una linea de investigacién
dirigida al desarrollo de modelos comportamentales de los circuitos osciladores. En
esta linea, se ha presentado un modelo comportamental del oscilador que permite la
simulacion del efecto de una sefial interferente modulada sobre la solucion
estacionaria periodica, fenomeno denominado ‘injection-pulling’. Este modelo esta
basado en una formulaciéon semianalitica en forma de sistema de ecuaciones
diferenciales, cuyos coeficientes pueden ser identificados a través de simulaciones en
un simulador comercial. La clara relacion de estos coeficientes con los parametros
del circuito ha permitido una identificacion clara e intuitiva de los factores que
incrementan la robustez del oscilador ante la sefal interferente. Siguiendo con esta
linea de investigacion, se ha realizado un estudio preliminar para combinar el uso de
series de Volterra con la técnica de transitorio de envolvente para la simulacion de la
respuesta transitoria de los osciladores.

Se ha presentado una técnica de anélisis de ruido de fase de osciladores en el
dominio tempo-frecuencial. Esta técnica utiliza simulaciones de transitorio de
envolvente realizadas en un simulador comercial para calcular las caracteristicas de
ruido de fase y amplitud. Se ha mostrado la utilidad de la técnica para calcular dichas
caracteristicas en osciladores con estructuras acopladas, en los que los métodos
tradicionales del dominio de la frecuencia implementados en el simulador comercial
suelen presentar problemas de convergencia.

Otra de las lineas principales ha sido el desarrollo de técnicas de andlisis de la
dinamica no lineal y efectos del ruido de lazos de enganche en fase. En esta linea, se
ha presentado una formulacion tempo-frecuencial de un sistema de lazos acoplados o
Coupled Phase-Locked Loops (CPLL). Estos sistemas son utilizados en aplicaciones
tales como en control de apuntamiento de antenas phased-array. Haciendo uso de
esta formulacion se han obtenido los rangos de operacién del CPLL, determinando
las zonas de histéresis, y se ha analizado la variacién de estos rangos en funcion de
los parametros del sistema. Se ha analizado la estabilidad de las soluciones
estacionarias, teniendo en cuenta parametros tales como el retardo del lazo. Mediante
el control de la estabilidad y un andlisis de tipo transitorio de envolvente, se ha
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optimizado la rapidez del sistema en el seguimiento de entradas moduladas. La
formulacion también ha permitido el analisis del ruido de fase, separando la
perturbacion en fase en distintas componentes. Esta separacion ha permitido
clarificar el efecto del ruido sobre el control de apuntamiento de un array de antenas.
Las predicciones de las técnicas han sido validadas mediante medidas en un sistema
CPLL a2 GHz.

Como lineas futuras, se pretende avanzar en el desarrollo de modelos
comportamentales de circuitos osciladores. Los andlisis que se han llevado a cabo en
la tesis han mostrado que estos modelos pueden ser de gran utilidad para la
optimizacion de los disefios, dada su sencillez y fiabilidad. Otra linea de interés es la
extension de las técnicas presentadas al analisis de los circuitos en presencia de
sefiales aleatorias, bien de ruido o modulacién. Para ello, sera necesaria la
incorporacién de modelos estadisticos de las sefiales, y el analisis estocéstico de los
modelos comportamentales utilizados.
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Conclusions

In this thesis, new techniques for the analysis an optimization of the design of
microwave oscillator circuits and phase-locked loops (PLL) are presented. The non-
linear devices dynamics is taken into account by these techniques, which are based in
frequency domain formulations, more suitable for this type of circuits.

The presented techniques for oscillator circuits exhibit the additional benefit
of being applicable in combination with a commercial microwave circuit simulator.
A new technique based on a multi-point harmonic-balance optimization, using an
auxiliary generator, has been proposed for the computer-aided design of voltage-
controlled oscillators. The auxiliary generator (AG) performs different actions,
depending on the particular design goal. It allows setting the operation frequency
band versus the tuning voltage and also enables imposing a linear frequency-voltage
characteristic, such as the one required in chirp-signal generators. Attention is also
paid to the dynamical response of voltage controlled oscillators (VCO) when a
sawtooth input is introduced for chirp-signal generation. Spurious frequencies are
eliminated by increasing the stability margin of the oscillator circuit in its nonlinear
steady-state regime. Theses techniques improve the quality of chirp signals generated
by an oscillator in Frequency Modulated Continuous (FMCW) radars.

A research line in the field of behavioral modelling of oscillator circuits has
been followed. A semi-analytical formulation for the analysis and reduction of
injection-pulling effects in front-end oscillators has been presented. The formulation
has very low computational cost and efficiently covers interference situations which
are difficult to analyze with either harmonic balance or standard envelope-transient.
The cases of a non-modulated interferer, a phase-modulated (PM) interferer and a
chirp signal have been investigated, comparing their effects when leaking into the
circuit through different ports. The direct relation between the formulation
coefficients and the circuit parameters allows and insightful identification of the
factors that increase the robustness of the oscillator to the interferer signal. Following
this research line, a preliminary study has been performed to combine the use of
Volterra series with the transient envelope technique for the simulation of the
transient response of oscillators to modulation entries.

A new time-frequency domain technique for the analysis of phase noise has
been proposed. The new technique can use commercial envelope transient to
simulate the phase and amplitude perturbation variables from which the phase noise
spectrum is calculated. The technique predicts the near phase noise spectrum,
including possible resonances, with low computational cost. It has been illustrated in
the phase noise simulation of a MESFET VCO. The practical application of this
technique has been proved for the phase-noise characterization in coupled topologies,
where traditional methods implemented in the frequency domain in commercial
simulator exhibit convergence problems.
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The other main research line has been the developing of simulation
techniques for the analysis of the non-linear dynamics and noise effects in phase-
locked loops. A harmonic-balance formulation of Coupled Phase-Locked Loops
(CPLL) has been presented. These systems are used in targeting control for phased-
array antennas. The autonomy of these coupled systems requires considering the
fundamental frequency of the phase-locked regime as an unknown to be determined,
so the HB formulation is of mixed type. This formulation enables a very efficient and
accurate analysis of the CPLLs, taking into account the presence of the spurious
frequency, intrinsically generated by the phase detector (PD). The stability analysis is
based on the determination of the poles associated to the perturbed HB system. The
CPLL systems exhibit a significant hysteresis range, which is delimited by two
different types of bifurcation: saddle node and saddle connection. This hysteresis
range is efficiently analyzed with the HB formulation. The phase-noise analysis is
based on the decomposition of the perturbation into accumulation and deviation
components. This is conceptually similar to the phase-noise analysis of free-running
oscillators based on Floquet decomposition. Thus, the new technique generalizes this
type of analysis to PLLs. Finally, an envelope transient formulation has also been
presented for the analysis of CPLL containing modulation signals. All the different
techniques have been successfully applied to a manufactured CPLL system at 2 GHz.

As future work, we have the intention of advancing in the development of
behavioral models for oscillator circuits. The analyses that have been carried out in
this thesis have shown that these models are of great utility for the optimization of
the designs, due to its simplicity and reliability. Another research line is the
extension of the presented techniques for the analysis of microwave circuits in
presence of random signals, such as noise or modulation. To accomplish this, it is
needed the integration of statistical models of the signals and the stochastic analysis
of the behavioral model used.
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