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Introduccion

ESDE el origen de los tiempos, el ser humano ha buscado comunicarse a distancia.

Los métodos seguidos han ido evolucionando, desde las sefiales de humo o fuego
prehistdricas y la mensajeria a caballo, pasando por la utilizacién de palomas mensajeras,
el uso de espejos reflectantes o bengalas, hasta la utilizacién de estandartes y cornetas
para dar las 6rdenes en el campo de batalla. El afan por transmitir la mayor cantidad
de informacién a puntos donde la voz no llega ha sido una obsesién a lo largo de la
historia. Un paso crucial para el desarrollo de las comunicaciones a nivel global fue el
descubrimiento de las comunicaciones por cable, a inicios del siglo XIX, gracias a las
investigaciones de Oersted, Ampere, Faraday y otros. Unos afos después, el desarrollo
del telégrafo, gracias a Morse, permitié la comunicacién instantdnea a larga distancia,
y lo convirtié durante medio siglo en el sistema de comunicacién més rapido a nivel
mundial. El impulso final al desarrollo de las comunicaciones globales lo dio la inven-
cion del teléfono por Meucci y su perfeccionamiento gracias a Bell, y el desarrollo de
las comunicaciones inaldmbricas, a finales del mismo siglo. Desde entonces, la radio y
la televisién han ido evolucionando a una velocidad sorprendente desde los gigantescos
y limitados sistemas iniciales hasta los compactos y versatiles aparatos de los que hoy
en dia disponemos. Ademds, a lo largo del siglo XX han aparecido nuevas tecnologias
como la telefonia mévil, las comunicaciones por satélite y la fibra 6ptica debido a las
crecientes necesidades cada vez mds complejas.

Las comunicaciones inaldmbricas son hoy dia un instrumento fundamental para el
desarrollo de gran parte de las actividades econdémicas, sociales y recreativas en el mun-
do. La telefonia mdvil, los radioenlaces de microondas, las redes WiFi o WiMAX y los
enlaces por satélite son, hoy en dia, la base para la transmision de datos bancarios, las
reuniones de empresa por videoconferencia, la publicacién de noticias de forma instan-
tanea, las llamadas internacionales o las partidas multi-jugador a nivel mundial. Debido
al exponencial aumento de usuarios de tecnologias inaldmbricas, ha sido necesario incre-
mentar las velocidades de transmision, implementar modulaciones cada vez més densas,
tales como la modulacién en cuadratura (Quadrature Amplitude Modulation, M-QAM)
o la multiplexacién por divisién de frecuencias ortogonales (Orthogonal Frequency Di-
vision Multiplexing, OFDM). Para conseguir que todas estas mejoras funcionen correc-
tamente, es necesario disponer de sistemas de transmision y recepcidon muy répidos y de
altas prestaciones para seguir dando la calidad de servicio requerida.
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Uno de los componentes clave en todos los equipos utilizados en las comunicaciones
inaldmbricas es el oscilador local. Este es un elemento fundamental en la generacién
de la frecuencia portadora y en la demodulacién en receptores, ademds es también un
elemento clave para el desplazamiento a frecuencias intermedias en receptores super-
heterodinos. Es, por tanto, de suma importancia que la frecuencia generada por estos
osciladores sean lo més estable posible, para que no se conviertan en una fuente de error
que limite las prestaciones de los sistemas donde estan integrados.

1.1. Ruido de fase en las comunicaciones

La estabilidad de un oscilador se clasifica en dos categorias, dependiendo del intervalo
de tiempo de observacion:

e La estabilidad a largo plazo, también conocida como deriva de frecuencia, repre-
senta a las desviaciones de frecuencia que se producen en un periodo largo de
tiempo. Esta variaciéon de frecuencia es causada por los cambios de temperatura,
por el deterioro de los materiales con el tiempo o ’aging’ (contaminacion de las
superficies, oxidacién), el estrés aguantado por el circuito en el montaje y otros
defectos de fabricacion [1]. En este grupo entran las variaciones de frecuencia
medidas en intervalos de observacién mayores a 100 segundos [2]. Su medida se
realiza en el dominio del tiempo.

e La estabilidad a corto plazo, representa a las variaciones de frecuencia rapidas.
El origen de estas variaciones es el ruido de los componentes del oscilador, esto
es, ruido térmico, ruido shot y ruido flicker [3]. Esta inestabilidad es la que co-
munmente se conoce como ruido de fase. Para tiempos de observacién mayores
a un segundo la estabilidad se suele medir en el dominio del tiempo, mediante
la varianza de Allan, mientras que para tiempos de observacién inferiores, que
corresponden a frecuencias superiores a 1 Hz, se mide con el ruido de fase propia-
mente dicho [4].

Ademds de las variaciones aleatorias que generan el ruido de fase, también es posible
la aparicién de espurios debidos a fuentes de alimentacidn ruidosas u otros osciladores
existentes en el sistema. Por dltimo, pueden tambien aparecer interferencias con otras
sefales electromagnéticas como, por ejemplo, canales de radiodifusién o de telefonia
movil. Todas estas perturbaciones, sin embargo, pueden ser minimizadas cuidando la
compatibilidad electromagnética de los equipos y no se considera que formen parte del
ruido de fase propiamente dicho.

La caracteristica que mejor define la no idealidad de un oscilador de microondas es,
sin duda, su ruido de fase. En la Fig. 1.1 se muestra la diferencia entre la sefal de un
oscilador ideal y la de un oscilador real, con ruido de fase. El ruido de fase genera unas
bandas laterales alrededor de la portadora, las cuales serdn mds significativas cuanto
menos ideal sea dicho oscilador. La magnitud definida en los estdndares [5,6] y utilizada
por los fabricantes para la caracterizacién del ruido de fase es conocida como ruido de
fase de banda lateral unica (SSB phase noise), se representa con el simbolo £(f) y sus
unidades son decibelios por debajo de la potencia de la portadora en un ancho de banda
de un hercio, medido a una distancia f de la portadora, dBc¢/Hz.
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Figura 1.1.: Espectro de la sefial generada por un oscilador ideal y por un oscilador real
con ruido de fase.
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Figura 1.2.: Consecuencias del ruido de fase en osciladores: a) Receptor con ruido de
fase b) Transmisor con ruido de fase.

Como ya se ha dicho antes, el ruido de fase es un problema muy importante que
determina la capacidad de los sistemas de comunicacién actuales. Los dos efectos mds
importantes derivados de la presencia de ruido de fase son los siguientes [7, 8]:

e El ruido de fase limita la sensibilidad de los receptores. Si un receptor utiliza un
oscilador ruidoso para el desplazamiento en frecuencia, el canal deseado puede
quedar enmascarado por el ruido de fase de un canal interferente no deseado mas
potente, Fig. 1.2-a.

e Una transmisor ruidoso puede interferir en la deteccién de receptores cercanos. Si
la potencia de transmisién es mucho mayor que la sefial recibida por un receptor
vecino, la sefial recibida, ain siendo ideal, serd corrompida por el ruido de fase
del transmisor, Fig. 1.2-b.

La influencia del ruido de fase en las nuevas codificaciones ha sido estudiada am-
pliamente [9, 10]. OFDM es una codificacion utilizada en la mayoria de los estdndares
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actuales de comunicaciones inaldmbricas, como WLAN, WiMAX o LTE, por su gran
robustez contra el ruido del canal y el efecto multi-camino, sin embargo es muy sen-
sible al ruido de fase de los osciladores. En [11-13] se demuestra que la interferencia
entre canales (Inter-Channel Interference, ICI) debida al ruido de fase de los osciladores
en receptores y transmisores incrementan considerablemente la tasa de error de bit (Bit
Error Rate, BER). Es por ello que los propios estdndares de comunicacién fijan unos
valores de ruido de fase maximo en receptores y transmisores para que las interferencias
no afecten a las sefiales recibidas.

Si ya es importante que los osciladores locales en receptores y transmisores tenga
un ruido de fase bajo, mucho mas importante es el nivel de ruido en los osciladores en
instrumentacion y equipos de metrologia. De hecho, un nivel de ruido de fase en los
equipos de medida comparable o superior al de los dispositivos a medir invalida dicha
medida.

1.2. Reduccion de ruido de fase

Como se ha resaltado ya, el ruido de fase de los osciladores locales de los sistemas
actuales de comunicaciones inaldmbricas es un factor limitante en el funcionamiento
de estos sistemas [12] y la minimizacién del mismo es de gran importancia. Desde su
aparicion en los afios treinta, el bucle de enganche en fase (Phase Locked Loop, PLL) ha
sido el sistema mads utilizado para la implementacion de sintetizadores de frecuencia. El
nicleo de un PLL es un oscilador controlado por tension, (Voltage Controlled Oscillator,
VCO). Ademais de la sintonizacidén de frecuencias, el PLL ofrece una gran estabilidad en
frecuencia [14, 15]. En los sintetizadores con PLL, el ruido de fase se puede dividir en
dos regiones del espectro, separadas por el filtrado de lazo. A frecuencias bajas, el ruido
viene impuesto por el PLL, y por tanto, por el ruido de sus bloques funcionales, esto
es, divisor, comparador de fase y oscilador de referencia. Por otro lado, para frecuencias
superiores, el ruido de fase que predomina es el propio ruido de fase del VCO [16]. Uno
de los principales objetivos del disefio de PLLs es la obtencion del ancho de banda de
lazo 6ptimo. Este valor se obtiene como un compromiso entre el tiempo de enganche, el
nivel de los espurios y el ruido de fase [17]. El ancho de banda éptimo del bucle, para
minimizar el nivel de ruido de fase, habitualmente se fija al punto donde el ruido de la
circuiteria del PLL iguala al ruido de fase del VCO, como se muestra en la Fig. 1.3.
Escoger un ancho de banda mayor repercute en un aumento del nivel de los espurios y
de ruido de fase, mientras que un ancho de banda inferior al 6ptimo también conlleva
un empeoramiento del ruido de fase, ademds de un tiempo de enganche mayor. Para
arquitecturas con preajuste del VCO (en las que la frecuencia a sintetizar es inicialmente
fijada mediante una tabla de equivalencias, y con el PLL abierto [18]), donde el tiempo
de enganche no es determinante, la fijaciéon de un ancho de banda menor reduce el nivel
de los espurios pero empeora el nivel de ruido ya que nos alejamos del punto éptimo.
En este tipo de sintetizadores, una forma de mejorar el nivel de ruido es la reduccién del
ruido de fase del VCO, pues esto permite desplazar el punto 6ptimo a frecuencias mas
bajas, reduciendo el nivel de espurios y al mismo tiempo mejorando el nivel de ruido de
fase del sintetizador, Fig. 1.3.

Por tanto, la reduccién del ruido de fase del VCO es una opcidn que permite mejorar
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Figura 1.3.: Mejora en el PLL por la reduccién de ruido de fase en el VCO.

las prestaciones de los sintetizadores de frecuencia. Para conseguirlo existen dos estrate-
gias distintas donde se pueden agrupar la mayoria de las arquitecturas que han abordado
este problema:

e Reducir la influencia de las fuentes de ruido de los elementos internos de los pro-
pios osciladores. En este grupo se incluyen todas las estrategias para la reduccion
del ruido térmico de los resonadores y componentes ruidosos de buffers de sali-
da [19] o la maximizacién de la amplitud de la sefial y el factor de calidad, @, del
resonador [20].

e El uso de sistemas realimentados, tanto externos al propio oscilador como inte-
grados en un mismo chip, que corrigen las variaciones de frecuencia indeseadas
generadas por el ruido de fase. Este tipo de sistemas de correccién son utilizados
mayoritariamente con VCOs y estan basados en la teorfa de bucles de control [21].
Estas arquitecturas se denominan sistemas de estabilizacion de frecuencia o bucles
enganchados en frecuencia (Frequency Locked Loops, FLL).

El esquema bdsico de un bucle de estabilizacién de frecuencia se muestra en la Fig.
1.4. Como desde un punto de vista funcional el bucle FLL funciona a su vez como un
VCO (tiene una sefial de entrada de baja frecuencia que controla la frecuencia de RF
de la sefial de salida) a lo largo de esta tesis se denominard a este componente como
un VCO enganchado en frecuencia (Frequency Locked Voltage Controller Oscillator,
FLVCO). El principio de funcionamiento del FLVCO es el siguiente: las pequeiias va-
riaciones de la frecuencia instantdnea a la salida de un VCO producidas por el ruido
de fase del mismo son medidas por un discriminador de frecuencia. Este discriminador
de frecuencia genera una sefial de tensioén de salida proporcional a las variaciones de
frecuencia instantanea antes mencionadas. Esta sefial de tension es realimentada a la en-
trada del VCO y restada a la sefial de control para contrarrestar estas fluctuaciones. La
parte mds importante de la arquitectura es el discriminador de frecuencia. De su ancho
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Figura 1.4.: Esquema bésico de un bucle de estabilizacién de frecuencia sobre un VCO,
FLVCO.

de banda de operacién depende el ancho de banda de funcionamiento del bucle. Ademas,
la reduccion de ruido de fase que se consigue con el bucle y la estabilidad del mismo
dependen del retardo, la sensibilidad y el ruido del discriminador.

Desde los afios cuarenta, se han propuesto muchas arquitecturas de estabilizacion,
donde la diferencia mds importante es la implementacion del discriminador de frecuen-
cia. En 1946, Pound propone un bucle de estabilizacién donde el discriminador de fre-
cuencia usa una frecuencia de modulacion intermedia para evitar los efectos indeseados
del ruido flicker [22]. En 1954, Altman describe en [23] un bucle de estabilizacion para
reduccioén de ruido de fase de un oscilador de microondas donde el discriminador de
frecuencia se implementa con una cavidad de modo dual. Més recientemente, Ivanov
disefia en 1998 un oscilador para banda X con un reducido ruido de fase [24] en el que
el bucle de estabilizacién usado incluye un discriminador de frecuencia interferométrico
con un resonador y un detector de fase. En todas las arquitecturas anteriores, el discri-
minador de frecuencia incluye un resonador con un factor de calidad alto. Esto limita
el rango de frecuencias sintetizables, ya que este rango de frecuencias sintetizables estd
muy limitado por la frecuencia de funcionamiento del resonador.

Si se requiere un mayor rango de frecuencias sintetizables, las arquitecturas de bucles
de estabilizacion basados en discriminadores de linea de retardo son la soluciéon mas
directa. Con esta arquitectura, se consigue una gran sensibilidad y un ancho de banda
grande gracias a que la variacién de la fase de la linea de retardo con la frecuencia es
constante [25]. La solucién del discriminador con linea de retardo se ha utilizado tradi-
cionalmente para la medida de ruido de fase de osciladores de microondas [8]. Por otro
lado, bucles de estabilizacién basados en discriminadores con linea de retardo han sido
ya implementados en [26], donde se cubre una octava completa en la banda de HF, y
en [27], donde se propone una solucién similar, esta vez para frecuencias de microon-
das. Los bucles de estabilizacion de banda ancha juegan un papel muy importante en
los sintetizadores de frecuencia de instrumentacién de medida, donde se conocen como
FLLs [18]. En [18], se usan uno o varios bucles de enganche de frecuencia para reducir
el ruido de fase de sintetizadores de frecuencia a offsets de la frecuencia portadora fuera
del ancho de banda del PLL de dichos sintetizadores, donde el ruido de fase del VCO es
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dominante. Ademas de la reduccion de ruido de fase, estos bucles permiten linealizar la
relacion entre la tension de entrada y la frecuencia de salida de los VCOs, como se ha de-
mostrado en [28,29]. Hay que destacar que el sistema propuesto por Ayranci [29] es un
sistema integrado y sustituye el discriminador con linea de retardo por un discriminador
en tecnologia bipolar.

1.3. Objetivos de esta tesis

Objetivo principal

El principal objetivo de esta tesis doctoral es la reduccion del ruido de fase de un oscila-
dor controlado por tensién (VCO) de gran ancho de banda mediante la implementacion
de un bucle realimentado de estabilizacién de frecuencia o buble enganchado en fre-
cuencia (FLL), Fig. 1.4. El nuevo circuito oscilador, a partir de ahora FLVCO, debera
ser facilmente integrable en un sintetizador de frecuencias controlado pon un bucle en-
ganchado en fase (PLL), que forma parte de un equipo de medida, Fig. 1.5.

Este objetivo responde a una necesidad de la industria dedicada a la instrumentacién y
medida. De hecho, las especificaciones de reduccién de ruido de fase del FLVCO se han
elegido teniendo en cuenta las necesidades reales de algunos de los equipos de test reali-
zados por el departamento de sistemas de medida de AT4-Wireless, (empresa dedicada a
servicios de medida, ensayo y certificacién de tecnologias inhaldmbricas cuya sede cen-
tral estd ubicada en el Parque Tecnoldgico de Andalucia en Mélaga y que recientemente
ha sido adquirida por Agilent Technologies). De esta manera, el principal objetivo de la
tesis ha sido disefar un FLVCO que sea capaz de reducir 10 dB el nivel de ruido de fase
de un VCO de banda ancha de elevadas prestaciones (HITTITE MHCS587LC4B) hasta
una separacion de la portadora de RF de 1 MHz. La reduccién de ruido debe mantenerse
en todo el rango de frecuencias cubierto por el VCO, es decir, debe ser capaz de trabajar
entre 5 y 10 GHz. Como el FLVCO a disefar debe sustituir al VCO existente, tal como
se muestra en la Fig. 1.5, otra condicion inicial es que los interfaces del nuevo FLVCO
sean iguales que los del VCO original (mismos terminales de entrada/salida, mismos
niveles de tensiones de control y por tanto misma sensibilidad en frecuencia).
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Objetivos intermedios

Tal y como se observa en la Fig. 1.4 el desarrollo de un FLVCO requiere la realizacién
de diversos bloques funcionales y su posterior integracién. De estos bloques el mas im-
portante es, sin duda, el discriminador de frecuencia. Por tanto, un objetivo intermedio,
pero crucial para alcanzar el objetivo final, es la implementacion de un discriminador
de frecuencia que simultineamente cumpla los requisitos de: operacion en banda ancha
(entre 5 y 10 GHz), bajo nivel de ruido (pues el ruido interno generado por el discrimi-
nador limitara la capacidad de reduccion de ruido del bucle) y sencillez de operacién. La
consecucion de este objetivo secundario se ha realizado en dos fases:

e Disefio de un discriminador de frecuencia basado en linea de retardo cldsico [25].
En este tipo de arquitectura la operacién en banda ancha requiere mantener el
discriminador en lo que se conoce como su punto de cuadratura [30], para lo cual
es necesario realizar un ajuste de fase controlado externamente lo que complica
la operacién del bucle y no permite la sustitucion directa del VCO original por el
FLVCO.

e Disefio de un discriminador de frecuencia basado en linea de retardo de banda an-
cha con ajuste de cuadratura automatico. Durante el desarrollo de la tesis aparecie-
ron en la bibliografia [31,32] nuevas estructuras de discriminadores de frecuencia
y demoduladores de FM basados en lineas de retardo autoajustables en cuadratura.
Estas arquitecturas permitian conseguir la operacién en banda ancha sin necesidad
de ningun ajuste de cuadratura externo, por lo que su utilizacién dentro de un FLV-
CO seria muy ventajosa. Por tanto, constituye un gran avance utilizar esta nueva
idea para eliminar la necesidad de realizar un ajuste de fase dentro del FLVCO, y
asi simplificar el sistema.

Uno de los usos mds habituales de un discriminador de frecuencia es la medida del
ruido de fase de osciladores [31,33-35]. Puesto que durante el desarrollo de esta tesis
se han tenido que desarrollar discriminadores de frecuencia de banda ancha y bajo ruido
(notese que el discriminador dentro del FLVCO tiene que ser capaz de medir el nivel
de ruido del VCO para luego realimentdrselo a su entrada) parece razonable investigar
la posibilidad de realizar sistemas de medida de ruido de fase que estén basados en los
discriminadores realizados para el FLVCO. Esto, ademds de ser interesante en si mismo,
permite obtener los niveles de ruido minimos detectables por la circuiteria desarrolla-
da. Es por ello que uno de los objetivos intermedios de esta tesis ha sido también el
desarrollo de sistemas de medida de ruido de fase.

1.4. Aportaciones de esta tesis

A continuacién se detallan las aportaciones realizadas en esta tesis. Todas las aportacio-
nes de la tesis son consecuencia del cumplimiento de los objetivos propuestos inicial-
mente. Se puede dividir en tres bloques:

e Bucle de enganche en frecuencia de banda ancha con ajuste de cuadratura
para la reduccion de ruido en osciladores de microondas. (Aportaciones [36,
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37]). Se ha retomado la idea del FLL iniciada por [18] y [28], y m4s recientemente
utilizada por [29] en tecnologia MMIC, para el disefio de un FLVCO de banda
ancha. Este permite la reduccién de ruido de fase en un VCO comercial de muy
altas prestaciones. El funcionamiento de banda ancha se ha conseguido gracias
a un ajuste de cuadratura basado en un conjunto de cuatro desfases conmutados.
Los resultados han demostrado una mejora considerable en la figura de mérito del
VCO comercial en comparacién con otras implementaciones.

e Discriminador de frecuencia de banda ancha con sintonizacion automatica.
(Aportaciones [38—40]). Se ha implementado un discriminador de frecuencia au-
toajustable en cuadratura para el FLVCO, que permite eliminar del disefi6 anterior
los bloques desfasadores y su logica de control. Para ello, se ha utilizado una
arquitectura de discriminador de frecuencia en cuadratura, basado en linea de re-
tardo, como la utilizada en [31] y se ha mejorado su comportamiento para bajas
potencias de entrada incorporando una estructura detectora de fase basada en seis-
puertos de banda ancha. Este discriminador de frecuencia se ha utilizado para dos
aplicaciones diferentes, la medida de ruido de fase [40] y la demodulacién de se-
fales moduladas en frecuencia [38,39].

o Bucle de enganche en frecuencia de banda ancha autosintonizable para la
reduccion de ruido en osciladores de microondas. (Aportacién [41]). El objetivo
principal de esta tesis, que era el disefio de un sistema de reduccién de ruido de
fase de banda ancha, ha sido mejorado, gracias a la integracion dentro del bucle del
FLVCO de un discriminador de frecuencia de banda ancha con ajuste automético
de cuadratura. De esta manera, se ha conseguido por tanto que la reduccién de
ruido sea automdtica en toda la banda de funcionamiento sin necesidad de ningtin
tipo de ajuste.

1.5. Organizacion de esta tesis

El contenido de esta tesis se ha estructurado en seis capitulos. En el primer capitulo se
ha realizado una introduccién a la problematica del ruido de fase en los osciladores de
microondas, que justifica el desarrollo de esta tesis. Ademads, se han explicado las solu-
ciones clasicas usadas para su reduccién y se ha propuesto una nueva solucién, objetivo
principal de esta tesis.

En el segundo capitulo se desarrollara un estudio tedrico de los bucles enganchados en
frecuencia. Para ello, previamente se realizard una introduccidén a las magnitudes fisicas
estandarizadas que se usan para medir el ruido de fase y, a continuacién, se describira
el diagrama de bloques del FLVCO y se establecerd un modelo simplificado del mismo.
A partir de este modelo se obtendradn las funciones mads significativas del FLVCO, que
caracterizardn, la respuesta en frecuencia, la respuesta temporal al impulso, la reduccion
de ruido de fase y la estabilidad del bucle en funcién de los pardmetros caracteristicos
de los distintos bloques funcionales.

En el capitulo tres se abordara la implementaciéon de un FLVCO completo para la
reduccién de ruido de fase de un VCO de banda ancha comercial. En primer lugar se
realizara una breve descripcién de los FLL clésicos, que se utilizardn como punto de



1. Introduccion

partida para el disefio de la nueva arquitectura. Se analizard, implementard y medird el
elemento mds importante del FLVCO, un discriminador de frecuencia de banda ancha
cuyo ajuste de cuadratura se lleva a cabo mediante la conmutacion entre cuatro posibles
desfases, lo que se lleva a cabo mediante una nueva arquitectura basada en el uso de
dos conmutadores: uno de RF y otro de banda base. Seguidamente se detallara la fabri-
cacion de los diferentes bloques funcionales asi como del sistema FLVCO completo vy,
finalmente, se mostraran los resultados obtenidos con las medidas sobre el prototipo de
FLVCO.

En el cuarto capitulo se presenta una novedosa arquitectura para la medida del ruido
de fase, basado en un discriminador de frecuencia que no necesita ajustes de cuadratura,
gracias a una deteccion de doble cuadrante realizada mediante sefiales I/Q. Esta nueva
arquitectura de discriminador de frecuencia es el resultado de la busqueda de estructuras
mas simples para reducir la complejidad del FLVCO implementado en el capitulo terce-
ro. En primer lugar se hard un repaso histérico de las distintas arquitecturas y técnicas
utilizadas hasta ahora para la medida de ruido de fase de osciladores. A continuacidn se
hard un andlisis de la arquitectura propuesta, de donde se obtendran las caracteristicas
de sensibilidad y ruido interno del sistema, que fijardn el suelo de ruido de medida. Por
ultimo se describira el prototipo fabricado y se presentardn las medida de ruido de fase
de un VCO comercial de banda ancha, las cuales se comparardn con los resultados de un
sistema de medida de ruido de fase comercial de tltima generacion.

En el capitulo quinto se va a implementar un nuevo sistema FLVCO que no necesita
ajustes de frecuencia, sustituyendo el discriminador de frecuencia que integraba el FLV-
CO implementado en el tercer capitulo por el discriminador de frecuencia sin ajuste de
cuadratura desarrollado en el capitulo cuatro. Primero se hard un breve recordatorio de la
teoria de los bucles enganchados en frecuencia explicada en el capitulo dos. A continua-
cién se describirdn los elementos que son diferentes a los ya usados para el FLVCO del
capitulo tres, y que compondran el nuevo FLVCO. Por tltimo se presentardn las medidas
realizadas sobre él, que demostrardn la reduccién de ruido sin ajustes de sintonia en un
rango de frecuencias portadoras amplio.

Por dltimo, en el capitulo sexto se incluirdn las conclusiones mds importantes de esta
tesis junto con varias propuestas de lineas futuras de trabajo.
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Reduccion de ruido de fase mediante FLL
basado en linea de retardo

LOS primeros bucles de estabilizacién de frecuencia, que permitian la reduccion del
ruido de fase en osciladores, fueron implementados en los afios cuarenta sobre guias
de ondas [23,42]. Desde entonces, se han implementado una gran cantidad de bucles
de estabilizacién en distintas tecnologias y para distintas bandas de frecuencia, depen-
diendo de la necesidad. Para la reduccién de ruido en un oscilador de banda ancha, una
solucidn interesante es la utilizacioén de un bucle enganchado en frecuencia con un dis-
criminador de banda ancha [29]. Una de las maneras més utilizada de implementar este
discriminador de banda ancha es la basada en una linea de retardo junto con un sistema
de desfase controlado, para mantener al discriminador siempre en cuadratura [18]. Para
la realizacién de un buen disefio de FLVCO es imprescindible definir la arquitectura del
sistema y conocer todas las fuentes de ruido del mismo. En este capitulo se realizar4,
en primer lugar, una introduccidn a las magnitudes fisicas estandarizadas que se utilizan
para la medida de ruido. A continuacién se definird el diagrama de bloques general de
un bucle enganchado en frecuencia, se generard un modelo lineal simplificado y se es-
tudiardn las funciones de transferencia, asi como los filtrados que el bucle realiza sobre
las sefiales ruidosas mas importantes, para concluir con la obtencién de la condicién de
estabilidad que fija el sistema.

2.1. Magnitudes fisicas usadas para la medida de ruido en
osciladores

Para la correcta implementacién de sistemas de reduccién de ruido de fase se requiere
un buen conocimiento del propio ruido de fase. Por tanto, es importante entender el
significado fisico de las magnitudes con las que se miden y se caracterizan las diferentes
fuentes de ruido, asi como las relaciones entre ellas.

La sefial temporal de salida de un oscilador de RF tiene la siguiente expresion:

s(t) = Vo - [1+€(t)] - cos(wet + (1)), 2.1

donde ¢(t) representa la variacion aleatoria temporal de la amplitud, o ruido de amplitud,

11



2. Reduccion de ruido de fase mediante FLL basado en Iinea de retardo
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Figura 2.1.: Representacion temporal y fasorial (de la envolvente compleja) de los ruidos
de amplitud y fase de la sefial de salida de un oscilador.

y ©(t) representa la variacion aleatoria temporal de la fase, o ruido de fase, Fig. 2.1-a y
b, respectivamente.

Es muy habitual representar la sefial ruidosa como envolvente compleja. La envolvente
compleja de la senal (2.1) sera:

51t) =V(t) - W, (2.2)

siendo V' (t) = Vi - [1 + €(t)] la amplitud instantdnea de la sefial, Fig. 2.1-c y d. Es po-
sible recuperar la sefial original a partir de la envolvente compleja mediante la conocida
expresion

s(t) = Re (s(¢) - ej%t) , (2.3)

Otra forma de caracterizar el ruido de fase de un oscilador son las fluctuaciones de fre-
cuencia alrededor de la frecuencia portadora, o ruido de frecuencia. La caracterizacién
como fluctuaciones de frecuencia tiene la ventaja de evitar la ambigiiedad que se pro-
duce con las fluctuaciones de fase cuando éstas son suficientemente grandes como para
exceder el rango (—m, 7) [3]. La relacion entre ambas es directa, ya que la frecuencia es
la derivada de la fase.

Aw(t) =¢'(t) = Af(t) = ¢'(t)/(27) (2.4)

En (2.4) hay que distinguir entre las fluctuaciones de frecuencia angular, Aw(t), en
radianes por segundo, y las de frecuencia propiamente dicha, A f(¢), en hercios. A partir

12



2.1. Magnitudes fisicas usadas para la medida de ruido en osciladores

de la relacién en (2.4), la sefial (2.1) se puede reescribir en funcion de las fluctuaciones
de frecuencia como

s(t) = Vo - [1 +€(t)] - cos <wct + / Aw(t)dt) . (2.5)

Tanto las fluctuaciones de frecuencia como las de fase se pueden normalizar a la fre-
cuencia de oscilacién. La normalizacién de las fluctuaciones de fase genera una variable
temporal, x(t), relacionada con el jitter temporal [5, 6].

z(t) = o(t)/(we) (2.6)

Se define como el retardo temporal que produce el ruido de fase, respecto a la sefial
ideal, y tiene por tanto unidades de segundos, Fig. 2.1-b. De igual forma, se definen las
fluctuaciones de frecuencia normalizadas a la oscilacién ideal.

y(t) = Aw(t)/(we) 2.7

Mucho mads prictico para comprender el comportamiento del ruido al atravesar sis-
temas lineales, es trabajar con los ruidos en el dominio transformado de Fourier. La
representacion de las sefiales ruidosa en el dominio transformado de Fourier permite
detectar espurios, ruidos coloreados e interferencias que en el dominio del tiempo son
dificilmente distinguibles o imposibles de detectar. Al ser el ruido un proceso aleatorio,
se trabaja con sus estadisticos. La densidad espectral de una sefal aleatoria se define
como la transformada de Fourier de la autocorrelacién de la sefial ruidosa en el dominio
del tiempo, gracias al teorema de Wiener-Khintchine [43,44]. Aplicando esta definicién
al ruido de amplitud, €(t), se obtiene su densidad espectral:

SEDB(f) — /oo R(7)exp(—j2m fr)dr = TF{R(7)}, (2.8)

donde R.(7) es la autocorrelacion del ruido de amplitud. La densidad espectral del ruido
de amplitud se mide en voltios al cuadrado por hercio, V2 /Hz.

Esta definicion de la densidad espectral es de doble banda lateral, esto es, abarca
tanto las frecuencias positivas como negativas. Para el calculo tedrico, se suele agrupar
todo el espectro en las frecuencias positivas [45], multiplicando por dos la potencia de
la banda lateral para mantener la potencia total. La densidad espectral unilateralizada
queda definida como

S.(f)=2-SPB(f), para 0< f< oo (2.9)

De igual manera que en (2.9), se definen las densidades espectrales unilaterales del
ruido de fase, en rad?/Hz y del ruido de frecuencia, en Hz? /Hz, como

So(f)=2-TF{R,(7)}, para 0< f <oo (2.10)
SAf(f) ZQ'T.F{RAJC(T)}, para 0 < f < oo, (2.11)

siendo R,(7) y Ray(7) las autocorrelaciones de la fluctuacién temporal de ruido de
fase y de ruido de frecuencia, respectivamente. Gracias a la propiedad de derivacién
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2. Reduccion de ruido de fase mediante FLL basado en Iinea de retardo
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Figura 2.2.: Diferencia entre frecuencia instantdnea a la salida del oscilador y frecuencia
en el dominio de Fourier.

de la transformada de Fourier y a (2.4) es muy sencillo obtener la relacién entre las
densidades espectrales definidas en (2.10) y (2.11).

Se(f) = Sar(£)/(f)? (2.12)

Para procesos ergddicos, la densidad espectral se puede calcular de forma mas directa
a través de la transformada de Fourier de la fluctuacién temporal correspondiente [3].
De este modo, el cdlculo de la densidad espectral en (2.11) se reduce a

Sar(f)=2- ITF{Af(t)}*, para 0< f < occ. (2.13)

Es importante distinguir entre la frecuencia instantdnea de salida del oscilador, enten-
dida como variable aleatoria en el dominio del tiempo, que se representa como Af(t),y
la frecuencia correspondiente al eje de abscisas en el dominio transformado de Fourier,
representada por f, Fig. 2.2. Del mismo modo, se utilizard la variable Aw(t) = 2w Af(t)
para la variacién temporal de las frecuencias angulares de salida del VCO, mientras que
para el dominio de Fourier se usard la forma w.

Las densidades espectrales de las fluctuaciones de fase y de frecuencia normalizadas
se puede obtener facilmente a partir de las mismas sin normalizar, definidas en (2.10) y
2.11).

Se(f) = Sp(f)/ (we)? (2.14)

Sy(f) = Sap(f)/(fe)? (2.15)

Estas tltimas densidades espectrales tiene unidades de s? /Hz, para S, (f), y de 1/Hz,
para S, (f). Aunque las unidades de densidad espectral de frecuencia (2.11) y de densi-
dad espectral de fase normalizada (2.14) se pueden reducir a Hz y s respectivamente,
se considera conveniente mantener las unidades sin simplificar. De esta forma, al tener
todas ellas Hz en el denominador, es més intuitivo entender que se trata de densidades
espectrales de potencia.

Como ya se ha comentado en el capitulo de introduccién, la magnitud que se ha esta-
blecido como unidad de medida del ruido de fase de los osciladores, y por tanto, la que
utilizan mayoritariamente los fabricantes para caracterizar sus productos, es L(f) que
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2.2. Diagrama de bloques de un bucle enganchado en frecuencia y modelado
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Figura 2.3.: Resumen de las magnitudes utilizadas para la medida de ruido.

se define como la mitad de la densidad espectral de las fluctuaciones de fase, S, (f), y
sus unidades son dBc/Hz. Esta relacion de un medio se debe a que, como se ha comen-
tado antes, las densidades espectrales tienen un espectro unilateral, sin embargo, £( f)
solamente representa la banda lateral positiva.

L(f)=10-1log (SS'é(f)) =10-log <(27r)22$féf(f)> (2.16)

Para entender mejor las magnitudes que se usan habitualmente para la caracterizacién

del ruido, en la Fig. 2.3 se incluye un resumen de todas las magnitudes, las unidades con
que se miden y las relaciones entre ellas.

2.2. Diagrama de bloques de un bucle enganchado en
frecuencia y modelado

El bucle enganchado en frecuencia se define por primera vez con este nombre en [18].
El esquema bdsico del un FLVCO se muestra en la Fig. 2.4. En él se distinguen cuatro
bloques funcionales: i) el VCO original, al que se le quiere reducir el ruido de fase, ii)
un discriminador de frecuencia, que detecta las variaciones de frecuencia a la salida del
VCO, iii) un sumador, que sustrae de la tensién de control la tensién de error detectada
por el discriminador, y iv) un filtrado de lazo, que permite estabilizar el bucle.
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2. Reduccion de ruido de fase mediante FLL basado en Iinea de retardo
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Figura 2.4.: Diagrama de bloques de un FLVCO.

Para el estudio tedrico del bucle, una simplificacién muy util es modelar los diferentes
bloques como sistemas lineales e invariantes en el tiempo (Linear Time Invariant, LTI).
Con este modelado, cada uno de los bloques queda caracterizado por su funcién de
transferencia, que tendrd unidades de V/Hz para el discriminador de frecuencia, de Hz/V
parael VCO y serd adimensional en el resto de los subsistemas de baja frecuencia si estos
se caracterizan, por ejemplo, por su respuesta tensién/tension.

En primer lugar, el filtro de lazo se modela como un filtrado paso-bajo con una fre-
cuencia de corte wrr y con ganancia unidad.

WLF

Hurl9) = 3 orr

(2.17)

El VCO, como su propio nombre indica, realiza una conversion entre tension de en-
trada y frecuencia de salida, con una sensibilidad Ky ¢co, en Hz/V. El ancho de banda
del VCO limita la frecuencia mdxima de la tensién de control que se puede modular
sin perder sensibilidad. Se modelara con un filtro paso-bajo con una frecuencia de corte
wy co. Por tanto, el VCO se modela con la siguiente funcion de transferencia:

Wy Cco

_— (2.18)
s+ wyco

Hyco(s) = Kvco
De igual forma que el VCO, el discriminador de frecuencia realiza una deteccion de
frecuencia con una sensibilidad Krp, en V/Hz. El ancho de banda de deteccion vuelve
a estar limitado por la maxima frecuencia modulada detectable sin pérdida de sensibi-
lidad. Se modela como un filtrado paso-bajo con frecuencia de corte wrp. Ademds, si
el discriminador de frecuencia esta basado en linea de retardo, como ya se ha fijado en
los objetivos intermedios de esta tesis, es necesario incluir en el modelado un retardo
temporal, 74, debido al retardo temporal generado por dicha linea de retardo. Por tltimo,
y para que la deteccion se realice solamente sobre las variaciones en torno a la portadora
de RF, es necesario incluir un filtrado paso-alto de DC, con frecuencia de corte wpc,
para eliminar la componente de continua que la frecuencia de RF genera a la salida del
discriminador cuando éste no se encuentra exactamente en el punto de cuadratura. El
modelo LTI del discriminador de frecuencia resultantes es

WFD S s

H s)=K
FD( ) FDS—FWFDS-FCUDC

(2.19)
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2.2. Diagrama de bloques de un bucle enganchado en frecuencia y modelado

Por su parte, el sumador se modela como un sumador ideal, con ganancia unidad y con
un ancho de banda infinito, ya que es relativamente sencillo conseguir un sumador con
estas especificaciones dentro de los limites de frecuencia de interés. El acoplador es tam-
bién considerado como un bloque ideal. La caracteristica mds importante del acoplador
son las perdidas de insercion, las cuales se pueden minimizar utilizando un acoplador
con pérdidas de insercién muy bajas. No habrd mucha atenuacién dentro del bucle si
se realimenta la salida directa del acoplador y se utiliza la salida acoplada, junto con
un amplificador de RF que compense las pérdidas de acoplamiento, para la salida del
FLVCO.

Siguiendo ciertas aproximaciones, se pueden realizar simplificaciones en el modelo
lineal del bucle que permiten obtener conclusiones ttiles sobre el funcionamiento del
mismo. En primer lugar, la frecuencia de corte del filtrado paso-bajo del VCO se en-
cuentra muy por encima de la frecuencia de corte del filtrado de lazo y, por supuesto,
muy por encima de nuestras frecuencias de interés. Este filtrado es, por tanto, practi-
camente inapreciable a las frecuencias de interés en cuanto al médulo. El efecto en la
fase se puede incluir solo, para frecuencias por debajo de la frecuencia de corte de dicho
filtrado, como un retardo 7vco = 1/wyco. Un proceso similar, debido a las mismas
causas, se sigue con el filtrado paso-bajo del discriminador de frecuencia, sustituyendo
el filtrado por un retardo 77p = 1/wpp. Con estas aproximaciones, (2.18) y (2.19) se
reducen a

Hyco(s) = Kycoe™ ¥7Ve0 (2.20)
Hrp(s) = KFD%e*SW*TFD). (2.21)
s +wpc

Ademas de las funciones de transferencia de los distintos bloques, para el modelado
del FLVCO es necesario definir también las fuentes de ruido. Aunque todos los bloques
del FLVCO generarén ruido, ya sea de fase o de amplitud, dos fuentes ruidosas son
las predominantes en el sistema: el ruido de fase del VCO, S¢Vco(s), y el ruido a la
salida del discriminador de frecuencia, S,,rp(s). El ruido de fase del VCO se modela
facilmente utilizando el modelo de Leeson [46].

2FKT {1+< fe )2} (1+ fl/f3>]
P 2Qf /]

(2.22)
donde k es la constante de Boltzmann (1,38-10~23m?kg - s 72K 1), T es la temperatura,
en grados Kelvin (K), P, es la potencia de la portadora de RF, en W, f. es la frecuencia
de dicha portadora, en Hz, y f /s es la frecuencia de codo de ruido flicker, también
en Hz. F' es el factor de ruido y @ es el factor de calidad, y ambas son magnitudes
adimensionales.

Si bien es cierto que existen otros modelos mas completos y actuales [47-50], el nivel
de precision y la simplicidad del modelo de Leeson es suficiente para caracterizar el
ruido de fase del VCO en nuestro caso, como se puede apreciar en la Fig. 2.5. Los
pardmetros utilizados son P. = 4dBm, @ = 5,5, F = 25y f;/;3 = 10KHz. Este

= 10-log

Lvco(f) = 10-log <S‘P‘/C20(f))
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2. Reduccion de ruido de fase mediante FLL basado en Iinea de retardo
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Figura 2.5.: Comparacion entre el ruido de fase medido y el modelado con el modelo de
Leeson de un VCO comercial (HITTITE HMC587LC4B).

ruido se afiade, como ruido de frecuencia, Sa¢(s), a la salida del VCO, como se puede

apreciar en la Fig. 2.6.
1 A1+ — 2.23
<+<11-f ) A 229

A la salida del discriminador de frecuencia se pueden incluir, ademds del propio ruido
del discriminador, el ruido generado por: el sumador, el filtro de lazo y el acoplador.
Sin embargo, debido a que en los casos précticos de interés la ganancia del discrimina-
dor es suficientemente alta, el efecto del ruido de estos componentes es practicamente
inapreciable.

Finalmente, el modelo lineal completo del FLVCO se muestra en la Fig. 2.6, donde
se pueden distinguir los diferentes filtrados, retardos y fuentes de ruido. Como se puede
comprobar, se ha reducido gran parte de la complejidad de un sistema realimentado
mediante la aplicacién de aproximaciones realistas, y se ha obtenido un sistema lineal
simple que pretende emular con gran eficacia el comportamiento real del FLVCO.

Lyco(f) =-171+ 10log

2.3. Funciones de transferencia del bucle enganchado en
frecuencia

A partir de las funciones de transferencia del modelo lineal del FLVCO se determina el
comportamiento del bucle, asi como su limitaciones y las diferencias respecto al VCO
original. A partir del modelo obtenido en la seccién anterior se van a obtener tres fun-
ciones de transferencia importantes:
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2.3. Funciones de transterencia del bucle enganchado en frecuencia
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Figura 2.6.: Modelo lineal completo del VCO enganchado en frecuencia, FLVCO.

e La funcién de transferencia del nuevo FLVCO, Hrryco(s), entre la entrada de
tensién de control, s., y la frecuencia de salida, frp. Esta funcién muestra el
comportamiento del nuevo sistema como oscilador controlado por tension.

e La funcién de filtrado que el FLVCO realiza sobre el ruido de fase del VCO,
H,rrveo(s), es decir, entre la entrada de ruido de fase S,y co y la salida frp.
Esta funcién es muy importante, ya que es esta funcion la que cuantifica la reduc-
cién de ruido de fase, objetivo fundamental del bucle realimentado.

e La funcion del filtrado que el FLVCO realiza sobre el ruido extra referido a la
salida del discriminador de frecuencia, H,,pp(s), es decir, entre la entrada S, pp
y la salida frp. Permite conocer cuanto limita el ruido extra introducido por la
circuiteria del bucle a la reduccién final del ruido de fase del FLVCO.

A estas funciones de transferencia del bucle cerrado hay que afiadir la funcién de
transferencia del bucle abierto, Ho (s), ya que, a partir de dicha funcién, se determina
la estabilidad del sistema, gracias a criterios de estabilidad como el de Bode o el de
Nyquist [16]. Esta funcién de lazo abierto del FLVCO es

Hor(s) = Hpr(s) - Hyco(s) - Hpp(s) (2.24)

WLF S _
— . GOL .e S(Td+TFD+TVCO)’

S+wrr s+ wpc

donde Gor, = KyvcoKpp es la ganancia del bucle en lazo abierto dentro de la banda
de paso de éste.
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2. Reduccion de ruido de fase mediante FLL basado en Iinea de retardo
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Figura 2.7.: Médulo de la respuesta en frecuencia del FLVCO, Hrryco(s), para distin-
tos valores de frecuencia de corte superior del VCO.
Funcion de transferencia del FLVCO

La funcidn de transferencia del sistema definido en Fig. 2.4 en el dominio de Laplace,
que relaciona la entrada de control con la salida de frecuencia, es la siguiente:

Fri(s) Hrp(s)- Hyco(s)

= . 2.25
Se(s) 1+ Hrp(s) - Hyco(s) - Hrpp(s) (225

Hrrveo(s) =

Utilizando el modelo simplificado, definido en la Fig. 2.6, la funcién de transferencia
se puede reescribir como

WLF eS8 TVCOo

ST WL . (26
-Goy, - e~$ratTrp+TVCO0)

Kyco -

HFLVCO(S): 1+ wLF S

S+ WLr S+ wpo

donde los retardos debidos a los filtrados del VCO y del discriminador se pueden agrupar
en un término, definido como retardo extra debido a filtrados de alta frecuencia, T, =
TFD + TVCO-

Para retardos del discriminador y del VCO bajos, correspondientes a frecuencias de
corte superiores de estos bloques mucho mayores al filtrado de lazo, los términos expo-
nenciales de la respuesta del FLVCO son practicamente inapreciables en el mdédulo de
Hrryveo(s), como se puede ver en la representacion grifica de dicho médulo que se
muestra en la Fig. 2.7. A partir dicha figura, y de la funcién en (2.26), se pueden distin-
guir dos regiones claramente diferenciadas en el dominio de la frecuencia. A frecuencias
muy bajas, donde el filtrado de lazo y los retardos del discriminador de frecuencia y del
VCO pueden ser obviados, la funcién de transferencia tiene la siguiente respuesta sim-
plificada
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2.3. Funciones de transterencia del bucle enganchado en frecuencia

Kyco
sz;fvco(s) = S (2.27)
1+ Gor

S—i—wDC'
Kyco ~ s+wpc

1+ Gor S+wi'
1+ Gor

Se observa como, para frecuencias muy bajas, la sensibilidad del FLVCO es igual a la
del VCO original, Ky ¢o. Un filtrado a partir de wpc /(1 + Goyr) reduce la sensibilidad
hasta (Kyco)/(14 Gor) para frecuencias superiores a wpc. Para una ganancia de lazo
abierto Gor, mucho mayor que la unidad, esta reduccion de la sensibilidad se aproxima-
rd a 1/Krp. En este caso la sensibilidad del FLVCO la controla el discriminador de
frecuencia. La posibilidad de que la sensibilidad del FLVCO se controle a través de la
sensibilidad del discriminador de frecuencia permite, por ejemplo, la utilizacién de estos
bucles para la linealizacion de la respuesta tension-frecuencia del FLVCO [29].

A altas frecuencias, donde predomina el filtrado de lazo, la funcién de transferencia
resultante es

KVCO wWLE . e_S'TVCO
Hfllyco(s) = o T LE (2.28)
1 + 74_ . GOL . e*s(Td‘i’Tezt)
ST WLF

KVCO “WLF - e_s'TVCO

s+wrr(14+ Gor, - G_S(Td""Te“)) .

que, para frecuencias de corte superiores del discriminador y del VCO mucho mayores al
filtrado de lazo, como se ha comentado anteriormente, se puede aproximar a un filtrado
paso bajo con frecuencia de corte wy (14 Gor ), como se puede observar en la Fig. 2.7.
Ademads de la respuesta en frecuencia, otra funcién caracteristica del sistema es la
respuesta temporal al impulso del FLVCO. Para ello, primero es necesario reescribir
(2.26) como una funcién de polos y ceros obviando los retardos de nuevo, esto es,

Kyco -wrr - (s +wpce)
wpc
2R (1+G
1+G0L> (s+wrr-(14+Gor))

cuyo resultado grifico se muestra en la Fig. 2.8-a.
La respuesta al escalén del FLVCO, es facil de obtener a partir de la funcién de trans-
ferencia.

(2.29)

Hrrveo(s) =
<3 +

hrrveo(t) = Kveo - (14 Ky - e ' + Ky - e ") u(t) (2.30)

donde w; es el polo més cercano al origen y ws es el polo més alejado, como se muestra
graficamente en la Fig. 2.8-a. Aunque las constantes K; y K5 son relativamente com-
plejas, estas se pueden simplificar bajo la suposiciéon wyr - (1 + Gor)? > wpe. En
este caso, K1 = Gor/(1 + Gor)y K2 = 1/(1 + Gor). Finalmente, la respuesta al
escalon se muestra en la Fig. 2.8-b, donde se aprecia claramente un primer escalén con
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2. Reduccion de ruido de fase mediante FLL basado en Iinea de retardo
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Figura 2.8.: a) Diagrama de polos y ceros de la respuesta en frecuencia del FLVCO,
Hrrvceo(s). b) Respuesta temporal al escalén normalizada del FLVCO

una respuesta rapida, pero con una sensibilidad menor (que dependen de la frecuencia de
lazo), y un segundo escalén mds lento, pero sin reduccién de sensibilidad (que dependen
de la frecuencia de corte del filtrado de DC).

Si volvemos a la respuesta en frecuencia completa, vemos como la sensibilidad a bajas
frecuencias se mantienen iguales a la del VCO original, lo que permite que el sistema sea
intercambiable con el VCO original sin necesidad de cambiar los interfaces. A diferencia
del VCO original, y debido a la perdida de sensibilidad a partir de wp¢, la respuesta del
FLVCO a variaciones rdpidas de la sefnal de control de entrada, s., serd mds lenta. En
consecuencia, la eleccion de la frecuencia de corte del filtrado de DC serd clave si existe
una especificacion de tiempo de respuesta mdximo. Por otro lado, una consecuencia
beneficiosa de este filtrado es la atenuacion del ruido procedente de la entrada de control
para frecuencias superiores a la frecuencia de corte de DC.

Reduccion de ruido de fase

La reduccion de ruido de fase del FLVCO se define como la relacion entre el ruido de
fase a la salida del VCO, cuando éste estd en oscilacion libre, y el ruido de fase a la
salida del FLVCO, esto es,

2
R3(s) Svcols) Hpyeo () 7 2.31)
Seveo(s) - |Hyorrveo(s)|” + Surp(s) - [Hurp ()]

En el ruido generado por el FLVCO a la salida se incluye tanto el ruido de fase del
VCO como el ruido extra generado por el bucle referidos a la salida del discriminador
de frecuencia, ambos con el filtrado correspondiente. Si se observa de nuevo el modelo
lineal del FLVCO de la Fig. 2.6, se puede apreciar que la funcién de transferencia entre la
salida del discriminador de frecuencia y la salida del FLVCO, es exactamente la misma
que la funcién de transferencia del FLVCO, pero con el signo cambiado

H,rp(s) = —Hprveo(s), (2.32)
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2.3. Funciones de transterencia del bucle enganchado en frecuencia

y, por tanto, el ruido extra generado por el discriminador de frecuencia serd multiplicado
por la sensibilidad del VCO hasta (wpc)/(1+ Gor ), mientras que a partir de wpc serd
multiplicado aproximadamente por 1/Krp. Por su parte, siguiendo también el modelo
lineal de la Fig. 2.6, el filtrado que el FLVCO realiza al ruido de fase del VCO es

Frr(s) _ s
D(s) 1+ Hrr(s) - Hyco(s) -HFD(S).

que, en funcién de los filtrados, retardos y sensibilidades del modelo simplificado, da
como resultado

Horrveo(s) = (2.33)

H FLVCO\S) = . (2.34)
e e Sp=p———
S+ wLr s+ wpc

Por ultimo, la relacién entre el ruido de fase del VCO, Sgovco(s), y la salida de
frecuencia del oscilador, en oscilacién libre, corresponde a una conversiéon de fase a
frecuencia, tal como se define en (2.12).

Hypyoo(s) = s (2.35)

Por tanto, la funcién de reduccion de ruido de fase que se obtiene, sustituyendo las
funciones de transferencia en (2.31) por sus valores, y operando para simplificar, es la
siguiente

Seveo(s) - s

R3%(s) = ” 5 (2.36)
S 2+ S K L _WLE
wveo(s) - |s|” + Surp(s) ' Voo o
2
1 _|_ WLF s . GOL . 6_3(7d+75zt)
S+ WLF s+ wWpC
Si se agrupan términos, obtenemos una version mas simplificada.
WLF S _ 2
1 + . GOL .e S(Td"!‘Te.rt)
R (s) = Srenrstepe 5 (2.37)
- Snrp(s) |Kvco  wirp
Seveo(s) s s+wrp
_ 11+ Hor(s)|”
Snrp(s) ‘cho ?
1+ . -Hip(s
S(,DVCO(S) S F( )
11+ Hop(s)|?
Tn(s)
donde 7y (s) se define como la penalizacién de ruido.
S K 2
Tw(s) =1+ nFD(8) ’ VCO pr (o) (2.38)
S@VCO(S) §
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2. Reduccion de ruido de fase mediante FLL basado en Iinea de retardo

Reduccioén de ruido, R, (dB)

a)LF ( 1 + GOL)

Frecuencia (rad/s)

Figura 2.9.: Médulo de la funcién de reduccién de ruido de fase del FLVCO, R%:(s).

Esta penalizacion representa el empeoramiento de la reduccién de ruido debido al
ruido generado por la circuiteria extra del FLVCO. En el caso ideal, el ruido extra del
FLVCO sera nulo y esta penalizacion valdrd 0 dB. La respuesta en frecuencia de la
funcién de reduccién de ruido en (2.37) se representa en la Fig. 2.9. Debido al filtrado de
DC, no hay reduccién de ruido de fase a frecuencias muy bajas, cercanas a la portadora,
mientras que a partir de wpc y hasta wypp se produce una reduccién de ruido de fase
de (1 + Gor), en el caso ideal de ausencia de ruido extra del FLVCO. Para el caso
real, esta reduccidn se verd mermada por la penalizacién de ruido y, lo que es mads, a
frecuencias donde no hay reduccién de ruido, se puede empeorar el comportamiento
ruidoso original, si la penalizacién de ruido es importante en ellas. Es por ello que es
muy importante en el disefio del FLVCO, minimizar el ruido interno del discriminador
de frecuencia y del resto de circuiteria de baja frecuencia.

Estabilidad del FLVCO

Todos los sistemas realimentados tienen la importante limitacion de la estabilidad. Si la
sefal realimentada no es suficientemente rdpida, o si la amplitud de la sefal realimentada
es muy grande, los sistemas realimentados se vuelven inestables y oscilan. E1 FLVCO
no es una excepcion, por lo que el estudio de su estabilidad nos permite conocer las
limitaciones que va a tener el disefio, esto es, los niveles de ganancia, anchos de banda y
retardos que no se deben sobrepasar.

Para la medida de la estabilidad en sistemas realimentados, existen varios métodos
[16], que nos fijan distintas condiciones, que fundamentalmente corresponden a la mis-
ma si la funcidn de transferencia de bucle abierto (2.24) es estable. Todos ellos realizan
el estudio de la estabilidad a partir de la funcién de transferencia en bucle abierto. El
diagrama de Nyquist representa la respuesta en frecuencia de bucle abierto en el plano
complejo, y la condicién es que la curva compleja de la funcién de bucle abierto no
envuelva al punto -1 [51]. El diagrama de Bode representa el mddulo y la fase de la
respuesta en frecuencia de bucle abierto en dos graficas distintas. La condicion de esta-
bilidad de Bode impone que, para que un sistema sea estable, el desfase tiene que ser
mayor a -180 grados para médulos de lazo abierto mayores a 1 [52], esto es,
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2.3. Funciones de transterencia del bucle enganchado en frecuencia

Vw/ |Hor(w)| > 1= arg(Hor(w)) > —7 (2.39)

Para que la condicién de estabilidad de Bode sea valida, se establecen dos condicio-
nes iniciales para la funcién de lazo abierto: 1) la funcién de lazo abierto es siempre
decreciente con la frecuencia y solamente cruza una vez por 0 dB, y 2) para que un sis-
tema realimentado sea estable, la funcidn de lazo abierto debe ser estable por si sola. La
segunda condicién se cumple, como se puede observar en (2.24). La primera condicién
no se cumple en el FLVCO debido a la presencia del filtrado de DC. Sin embargo, este
filtrado es de primer orden, por lo que solamente introducird un desfase positivo de 7/2,
y la frecuencia de corte del filtrado de DC es tan inferior a la del filtrado de lazo, que no
tiene ninguna influencia a frecuencias m4s altas, donde se va a estudiar la estabilidad,
por lo que se puede eliminar este término del estudio de la estabilidad.

La condicién de estabilidad en (2.39) se puede reescribir en funcién de los pardmetros
del bucle. Para obtenerla, en primer lugar se obtiene la frecuencia del caso limite, donde
el valor del médulo de la funcién de lazo abierto es 0 dB. Si igualamos el médulo de
(2.24) a 1 y despejamos, el cruce por 0 dB se cumple a la frecuencia

WodB :wLF\/G%L—l. (2.40)

La fase de la funcién de lazo abierto en este punto de frecuencia, wpqp, serd

w
arg(Hor(wodB)) = — arctan(ﬁ) — wodB * (Td + Tewt)- (2.41)

En la literatura, a la segunda condicién de estabilidad, se le afiade un margen de fase
de seguridad, normalmente dependiendo del orden del filtrado del bucle. Se establece un
margen minimo de 45 grados y recomendablemente de 60 grados [16]. En este caso se
afiadird un desfase de 45 grados, quedando la segunda condicién

T
arg(Hor(woap)) = —m+ (2.42)
3
- arCtan(wodB) — wodB * (Td + Teat) > iy
WILF 4

Si sustituimos wpgp por su valor en (2.40) y simplificamos, bajo la suposicién de que
Gor es mucho mayor que 1, la condicién de estabilidad final serd

3
arctan (\/G?)L — 1> +wLF\/@. (Td + Text) < : (2.43)

v
5 twLr Gor - (Td + Teat)

A
|

IN
|

s

wrr-Gor, < ——m—
4- (Td + Temt)

Ya que no es sencillo conocer de antemano el retardo extra, T.,:, producido por los
filtrados superiores de la combinacién de VCO y discriminador, este valor se puede
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2. Reduccion de ruido de fase mediante FLL basado en Iinea de retardo

sustituir en la condicién de estabilidad por una medida de la fase extra introducida por
estos elementos, ¢..+, a la frecuencia wpyp. En este caso la condicion de estabilidad
quedara definida de la siguiente forma

7T/4 - (bert

Td

wrr - Gor <

Por tanto, se observa que el producto de la ganancia del bucle en lazo abierto y el
ancho de banda del filtrado de lazo estdn limitados por el retardo del discriminador de
frecuencia y el retardo extra introducido por el efecto combinado del discriminador y
el VCO. Estas cuatro magnitudes condicionan el disefio de los bloques del FLVCO y
deben elegirse en funcion de la reduccion de ruido de fase requerido y el ancho de banda
especificado. Si se parte de un discriminador, con un retardo y una sensibilidad determi-
nados, el filtrado de lazo tendrd un valor mdximo para que el FLVCO sea estable, pero
no se podrd mejorar la reduccién de ruido. Por otro lado, para conseguir mayor reduc-
cién de ruido de fase, el discriminador de frecuencia se deberd disefiar con la méaxima
sensibilidad posible, siempre que no aumente el ruido extra, y con el minimo retardo. La
reduccion de ruido de fase mediante una amplificacion de la sefal de salida del discrimi-
nador para incrementar la sensibilidad de éste no es posible, ya que el nivel de ruido del
discriminador también aumentaria, manteniendo la relacién (2.37) en el mismo nivel y
haciendo necesaria una reduccién del ancho de banda de lazo para mantener la estabili-
dad. Por ultimo, en discriminadores de frecuencia basados en linea de retardo, donde es
posible aumentar la sensibilidad del discriminador incrementando la longitud de la linea
de retardo, hay que tener un cuidado especial, pues el aumento de la sensibilidad de esta
forma implica, al mismo tiempo, un aumento del retardo de la rama realimentada y, por
consiguiente, un empeoramiento de la condicién de estabilidad.
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Bucle enganchado en frecuencia clasico de
banda ancha con ajuste de cuadratura

L objetivo principal de esta tesis es el disefio y la implementacidn de un bucle reali-

mentado para la reduccion de ruido de fase en un oscilador de RF de banda ancha. La
primera aproximacion a este objetivo es el disefio de un FLL clésico en torno a un VCO,
renombrado FLVCO, haciendo uso de un discriminador de frecuencia basado en linea de
retardo. Ya que el FLVCO con este tipo de discriminadores no permite el funcionamien-
to de banda ancha por si solo, se incluird una circuiteria extra, que incorpora filtrados de
DC, desfasadores e inversores, que permitird el ajuste de cuadratura en toda la banda de
funcionamiento. En el disefio del FLVCO se van a abordar dos problemas diferentes. Por
un lado, el funcionamiento de forma estable del bucle. Este funcionamiento dependera
de las sensibilidades y filtrados de los distintos bloques, como ya se ha mencionado en
el capitulo 2. Por otro lado, el funcionamiento en un rango amplio de frecuencias sinte-
tizables, que se conseguird gracias a un sistema de desfases conmutados que mantiene al
sistema en cuadratura en todo el rango de frecuencias. En este capitulo, inicialmente se
describirdn algunos de los FLL clasicos, los cuales se utilizardn como base para el dise-
fio del nuevo FLVCO. A continuacion, se analizara, teéricamente, el funcionamiento del
bloque mas importante del FLVCO, el discriminador de frecuencia basado en linea de
retardo. De este andlisis, se deducirdn las condiciones y las distintas aproximaciones que
se deben tener en cuenta para que la relacion entre la frecuencia de entrada y la tensién
de salida de dicho discriminador sea lineal. Seguidamente se realizard un disefio de un
discriminador de frecuencia de banda ancha, utilizando bloques funcionales de RF de
banda ancha y desfasadores conmutados y, para corroborar su funcionamiento, se hardn
una serie de medidas sobre el prototipo fabricado. Posteriormente se realizard el disefio
de un FLVCO completo, objetivo principal de esta tesis, para la reduccién de ruido de
fase de un VCO comercial de banda ancha. Las medidas sobre el prototipo de FLVCO
fabricado permitirdn demostrar el correcto funcionamiento del mismo en todo el rango
de frecuencias sintetizables.
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3. Bucle enganchado en frecuencia cldsico de banda ancha con ajuste de cuadratura

3.1. Introduccion

En 1989, Hewlett Parckard describe el funcionamiento de sus generadores de sefial de
dltima generacién en la edicién de HP Journal de octubre. En ella, sale a la luz una
mejora para la reduccion de ruido de fase de los osciladores integrados en estos gene-
radores de sefial gracias a unos bucles realimentados, basados en lineas de retado, que
contrarrestan las oscilaciones de la frecuencia generada [18, 53]. Es aqui donde aparece
por primera vez el nombre de FLL asociado a los bucles de estabilizacién de frecuen-
cia clésicos [22,27]. En el articulo de Andersen [18] se explica detalladamente cémo se
puede reducir ruido de fase en los sintetizadores de frecuencia, més alld del ancho de
banda del PLL, con un FLL. También se fija la necesidad del discriminador con linea de
retardo y un desfasador variable para el ajuste de cuadratura, si se desea cubrir un ran-
go de frecuencias sintetizables amplio. Ademads, en el mismo documento se muestra la
posibilidad de introducir varios bucles FLL simultdneamente, con diferentes longitudes
de la linea de retardo, para conseguir reduccién de ruido de fase a distintas desviaciones
de frecuencia respecto a la portadora. También se reconoce el hecho de que el aumento
de la longitud de la linea de retardo alarga el tiempo de respuesta del FLL ante saltos
de la tensién de control. Para corregir este problema, existe la posibilidad de utilizar un
preajuste, con el FLL en bucle abierto, para reducir el tiempo de respuesta a saltos gran-
des de la tensién de control. Partiendo de toda esta informacion previa, se ha propuesto
inicialmente la reproduccion de una arquitectura FLL de banda ancha, intentando reducir
al maximo el ruido generado por el propio sistema. Para mejorar los disefios anteriores,
se ha buscado la maxima simplicidad del sistema, lo que se ha conseguido minimizan-
do el nimero de componentes y evitando el uso de dispositivos activos alli donde sea
posible. Otra mejora serd la utilizacion de desfasadores fijos conmutados para sustituir
la funcionalidad de un desfasador variable que fije el ajuste de cuadratura. Se sabe que
los desfasadores fijos son capaces de abarcar méds ancho de banda con una desviacién de
fase respecto a la fase nominal mucho menor que los desfasadores variables. Para que la
introduccidén de desfasadores conmutados no incremente excesivamente el volumen del
sistema, se reducira la cantidad de estos a dos. Ademas, de los dos desfasadores solo uno
de ellos se realizard en RF siendo posible realizar el otro con circuiteria de banda base.

3.2. Discriminador de frecuencia de banda ancha con ajuste
de cuadratura

Como ya se ha comentado, el discriminador de frecuencia es el bloque principal del
FLVCO vy, por tanto, es importante entender bien su comportamiento para realizar un
disefo 6ptimo. Para ello, en primer lugar se va a describir el diagrama de bloques del
discriminador basado en linea de retardo. A continuacién se analizard el sistema y se
obtendran ecuaciones tedricas de la funcién de transferencia y de la sensibilidad. Por
dltimo, se describird el prototipo fabricado y se incluirdn las medidas de dicho prototipo
para corroborar el correcto funcionamiento.
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3.2. Discriminador de frecuencia de banda ancha con ajuste de cuadratura

Conversor
frecuencia-fase Detector de fase
Detector  Filtro
. — —_ Potencia -bajo
Linea de retardo paso-baj
(1) Sm(?) S.(1)
_ 1 o I+
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Desfasador S, (O Sﬁz(t) § B(l)

Figura 3.1.: Diagrama de bloques funcionales del discriminador de frecuencia basado en
linea de retardo.

3.2.1. Diagrama de bloques

El diagrama de bloques funcionales del discriminador de frecuencia de banda ancha
basado en linea de retardo se muestra en la Fig. 3.1 y estd basado en la misma idea
que el propuesto originalmente por Mohr [25]. Dicho discriminador se puede dividir en
dos grandes bloques funcionales: un conversor frecuencia-fase y un detector de fase. En
primer lugar, el conversor frecuencia-fase estd compuesto por los siguientes elementos:

e Un divisor de potencia simétrico, de 3 dB, que divide la sefal a la entrada en las
dos ramas del discriminador.

e Una linea de retado. La linea es uno de los elementos clave del discriminador. Es
la encargada de realizar la conversidon de variaciones de frecuencia a la entrada
del discriminador a variaciones de fase a la salida del conversor frecuencia-fase,
gracias a que la fase de una linea de retardo, ¢, tiene una dependencia lineal con
la frecuencia de la sefial que circula por ella.

Gdl = —Tdqi * WRF 3.1

donde, wrF es la frecuencia de RF a la entrada del detector de potencia y 74 es el
retardo de la linea.

e Un desfasador variable o, como se ha propuesto para esta tesis, un banco de des-
fasadores conmutados, que mantienen al sistema siempre en cuadratura, para una
frecuencia de entrada determinada. Para ajustar la cuadratura de una frecuencia
portadora w,, la diferencia entre el desfase que produce la linea de retado para
dicha frecuencia y el desfase del desfasador, ¢, tiene que ser de 0°, o lo que es
lo mismo

Gdesf = Tl - We + 27k, para k=0,1,2,... (3.2)

Haciendo un célculo répido, y sin tener en cuenta las pérdidas de los diferentes ele-
mentos, se puede obtener la expresion del desfase entre las salidas del conversor frecuencia-
fase para una frecuencia de entrada ligeramente desviada respecto de la frecuencia por-
tadora para la que se ha ajustado la cuadratura, wrr = w. + Aw.
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3. Bucle enganchado en frecuencia cldsico de banda ancha con ajuste de cuadratura

— Gdesf — (—0a1) = —Ta-we— 2Tk + Tq - WRF (3.3)
= T4 - (—wc —|—pr) — 27k

T - (—we + Aw + we) — 27k

= 71g - Aw — 21k = 2wy Af — 27k,

donde se ve claramente que la sensibilidad de conversion frecuencia-fase la fija el retardo
de la linea de retardo, 7;.

Koy = 2m7g (3.4)

Por su parte, el funcionamiento del detector de fase es muy parecido al de un mezcla-
dor balanceado simple [54] y esta constituido por los siguientes elementos:

e Un hibrido de 90° que mezcla las sefales de las dos ramas de entrada antes de la
deteccion. Para que el discriminador funcione en un rango de frecuencias grande,
este hibrido debe funcionar correctamente a todas estas frecuencias.

e Un par de detectores de potencia que realizan la mezcla en frecuencia de las se-
fales a la salida del hibrido. Entre las sefiales resultado del mezclado se encuentra
la sefial banda base deseada. Esta conversion de frecuencias tiene una sensibilidad
que dependerd de la potencia de entrada (si se trabaja en la zona de ley cuadrética
de los diodos detectores) o de la raiz de la potencia de entrada (si los diodos estdn
trabajando en zona lineal).

e Un filtrado paso-bajo encargado de eliminar las componentes espectrales supe-
riores generadas en el detector, dejando pasar solamente la componente de banda
base.

e Un amplificador diferencial que resta las dos sefiales banda base a la salida de los
detectores de potencia para generar la sefial de tensién de salida, dependiente de
la variacién de frecuencia a la entrada del discriminador.

Si se quiere tener un funcionamiento de banda ancha, es necesario que todos los ele-
mentos de RF funcionen correctamente en un ancho de banda amplio. Esto implica que
las pérdidas de insercién del divisor de potencia, la linea de retardo, los desfasadores,
el hibrido y los detectores de potencia sean minimas en la banda de funcionamiento del
discriminador.

Por otro lado, el ancho de banda de deteccion depende principalmente de la circuiteria
de baja frecuencia. Por tanto, los amplificadores y filtros deberdn tener un ancho de
banda suficiente para cumplir las necesidades del ancho de banda de deteccion. Este
ancho de banda de deteccién también es determinante en el retardo del discriminador,
por lo que, si este discriminador se va a utilizar en una arquitectura FLVCO, donde el
retardo es un gran inconveniente, es importante que el ancho de banda sea lo mayor
posible para que el retardo sea bajo.
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3.2.2. Estudio del discriminador de frecuencia basado en linea de retardo

Para el estudio tedrico del discriminador de frecuencia, se introduce a la entrada una
sefal de RF, con una variacion temporal en la frecuencia de dicha sefial. Por simplicidad,
la variacién temporal elegida serd sinusoidal. La expresion de dicha sefial sera:

t
SRF(t) = VRF - COS (/ wRF(t)dt> (35)
0
t
= VRgr - cos (wc -t +/ Aw(t)dt>
0

t
= Vgp - cos (wc “t+ Awmm/ cos(wWy, - t)dt)
0
= Vgr-cos(we-t+ p(t))

donde Vgp es la amplitud de la sefial a la entrada del discriminador, wgrp(t) es la fre-
cuencia instantdnea de RF a la entrada, la cual tiene dos componentes: w., que es la
frecuencia portadora, y Aw(t), que representa a las desviaciones temporales de frecuen-
cia respecto a la portadora. w,, es la frecuencia moduladora y Awyy,q, es la desviacion de
frecuencia maxima de la sefial moduladora. Por su parte, ¢(t) representa las variaciones
de fase y tiene la siguiente expresion

AWmaz

sin(wp, - t). 3.6)

Wm

o(t) _/0 Aw(t)dt =

El andlisis del discriminador con envolventes complejas es mucho més sencillo, por
lo que se va a redefinir la sefial de entrada en el dominio fasorial, Sgr(t), como

gRF(t) =2 -Prp- ej'@(t), 3.7

donde Pgrr es la potencia de la sefial de entrada al discriminador. La sefial temporal
equivalente a la entrada, (3.5), se puede obtener facilmente a partir del fasor, como la
parte real del producto de este fasor con la portadora de RF.

SRF(t) = Re {gRF(t) . €jwct} , (3.8)

Una vez definida la sefial de entrada, se puede iniciar el andlisis del discriminador. En
primer lugar, la sefial a la entrada del discriminador pasa por un divisor de potencia. Si
es simétrico, las pérdidas de insercion serdn iguales para las dos salidas, y si es ideal,
estas pérdidas seran de 3 dB. Por tanto, la sefial en cada una de las ramas del divisor sera

gPowDi'u(t) =V PRF : ejwp(t)’ (39)

A continuacién, una de las ramas es retardada temporalmente, 74 segundos, al atrave-
sar la linea de retardo. Por consiguiente, si obviamos las pérdidas de la linea de retardo,
la senal a la salida de la linea sera

51(t) = /Prp - e¢mTa) L gmiweTar, (3.10)
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Figura 3.2.: Esquema funcional de un hibrido de 90°.

En la otra rama la sefial a la salida del divisor de potencia es desfasada, para mantener
el sistema en cuadratura, como se vio en (3.2), esto es

Bo(t) = /Prp - 7P . g7 T Pdess (3.11)

Estas dos sefiales, (3.10) y (3.11), son las sefiales a la entrada del detector de fase. A
continuacion, estas sefiales pasan por un hibrido de 90 grados. En este tipo de hibridos,
Fig. 3.2, la sefial de una de las entradas (Puerto 1 en la Fig. 3.2) llega en fase a una de
las salidas (Puerto 4 en la Fig. 3.2) y con un desfase de 90 grados a la otra (Puerto 2 en
la Fig. 3.2). Al ser el circuito simétrico, la otra entrada (Puerto 3 en la Fig. 3.2) tendrd
desfase cero en el puerto 2 y sufrird un desfase de 90 grados en el puerto 4. Se asume
por simplicidad que el hibrido es ideal, por lo que solamente introducirdn unas pérdidas
de 3 dB y los desbalanceos de amplitud y de fase serdn nulos. La matriz de pardmetros
S de este elemento es la siguiente

0O —7 O 1
1 |—5 0 1 0
Shzbrzdo - \ﬁ 0 1 0 —j . (312)
1 0 -5 O
A las salidas del hibrido, se tienen las siguientes sefiales
~ o os51(t)  sa(t)
Sr(t) = —7 - + 3.13
~ s1(t sa(t
Sty = 2D 5 20) (3.14)

V2 V2

Como se observa en el diagrama de bloques de la Fig. 3.1, las salidas del hibrido son
detectadas en potencia. En esta deteccidn, los términos de (3.13) y (3.14) se mezclan,
generando componentes a frecuencias superiores (al doble y al triple de la frecuencia de
RF) y en banda base. De forma simplificada, se pueden obtener las sefiales a la salida de
los detectores de potencia en funcién de las sefiales a la entrada del hibrido. Para ello, se
modela el diodo detector con series de Taylor hasta la segunda derivada y se filtra para
eliminar las componentes superiores de frecuencia. El resultado es

5 S
NCRRNG)

sa(t)=Bp-|—J- (3.15)
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3.2. Discriminador de frecuencia de banda ancha con ajuste de cuadratura

sp(t) = Bp -

vz e
donde p es la sensibilidad de los detectores de potencia.

Si se operan (3.15) y (3.16) para representar las sefiales a la salida de los detectores
en funcién del cociente de las sefiales a la entrada del hibrido, se obtienen las siguientes
ecuaciones

St Bt ‘2 (3.16)

C Bp BP0
N CIOREIO IS
sp(t) = 2 YR (3.18)

Como se puede observar en las ecuaciones anteriores, estas corresponden al producto
de una constante por el médulo al cuadrado de la suma de dos niimeros complejos. Si se
desarrollan estas ecuaciones, tal y como se describe detalladamente en el apéndice A, se
obtienen las siguientes sefales

sA(t) = Bp - Prr (1 —sin (p(t) — o(t — Ta1) + weTar — ¢desf)> (3.19)

sp(t) = Bp - Prr (1 + sin (p(t) — p(t — Ta1) + weTar — ¢desf)> (3.20)

Si se cumple la condicién de cuadratura, los términos (we - 741) Y ¢desf que hay en el
argumento de los senos de (3.19) y (3.20) se contrarrestan y son eliminados. La tltima
parte del discriminador de frecuencia es el amplificador diferencial. En él se resta las
dos sefiales de salida del los detectores de potencia y se eliminan las componentes de
continua que hay en ellas. Por tanto, la sefial de tension a la salida del discriminador es

Sout(t) = sp(t) —sa(t) =2 - Bp - Prr -sin (o(t) — o(t — 741)) (3.21)

donde se pueden distinguir perfectamente dos partes. La primera es el término que re-
presenta la tensién mdxima de salida (V,,;pp) de los detectores de potencia, es decir,
aquella que se obtiene cuando las sefiales a la entrada del hibrido estdn en cuadratura.
Bajo la aproximacién cuadrética que hemos supuesto hasta ahora se cumple que

VoutPD = Bp - PrF (3.22)

En el caso mds general, en el que no se pueda suponer que los detectores trabajan en
zona cuadrdtica, se puede todavia utilizar la expresion (3.21), pero siendo ahora la ten-
sién de salida de los detectores una funcién que no depende linealmente con la potencia
de entrada, ya que para potencias altas Sp no es constante, por lo que se representa de
la siguiente forma

VoutpD = f(PrF, BD) (3.23)
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sinc((w,, t,)/21) sinc((w,, t,)/21) Aproximacién
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Figura 3.3.: Pérdida de sensibilidad del discriminador de frecuencia en funcién de la
frecuencia moduladora de la sefial de entrada y aproximacién para frecuencias de mo-
dulacién muy inferiores a 1 /7.

El segundo término es una sinusoide en cuyo argumento se encuentra la informacion
de la variacidn de frecuencia a la entrada del discriminador. Si se sustituyen los valores
de p(t) y ¢(t — 74) por su valor en (3.6), se obtiene la siguiente expresion

Sout(t) = 2-Bp - Prp - sin (Azmw - (sin(wp, - t) — sin(wp, - t — wp, - le))> (3.24)

Para operar la resta de senos en el argumento de la sinusoide principal, se utiliza la
siguiente identidad trigonométrica

2 - cos(A) -sin(B) = sin(A + B) —sin(A — B) (3.25)

y a continuacién se aplican las siguientes equivalencias
= Wyt -2 (3.26)
= = & (3.27)

Con esto, (3.24) se puede reescribir como

Sout(t) = 2-Bp- Prp-sin (Awmadel - sinc (wg;—dl) cos (wm (t - %))) (3.28)

De la funcién de transferencia obtenida del andlisis del discriminador se pueden sacar
dos importantes conclusiones:

e La sefal detectada tiene un retardo temporal minimo, incluso en el caso ideal,
igual a la mitad del retardo de la linea de retardo.

Td = Tai/2 (3.29)
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Figura 3.4.: a) Funcién de transferencia estdtica del discriminador de frecuencia y, b)
aproximacion de la funcién de transferencia para desviaciones de frecuencias pequefias
cercanas al punto de cuadratura.

e Se produce una pérdida de sensibilidad para variaciones rdpidas de las fluctuacio-
nes de frecuencia a la entrada, Fig. 3.3.

Cuando wy,, = 0, la expresién (3.28) se reduce a:

Sout = 2. ﬁD . PRF - sin (le . Aw) (330)

que es la respuesta del discriminador de frecuencia a la sefial de onda continua

SRF = VRF + COS ((wc + Aw) . t) (3.31)

que es una sefial sinusoidal con una desviacién de frecuencia respecto a la portadora de
Aw. Esta respuesta, a la que denominaremos respuesta estdtica, puede verse en la Fig.
3.4-a. Se comprueba que la funcién de transferencia es periédica con un periodo de 1/7;.
Para desviaciones de frecuencia a la entrada mucho menores al periodo de la funcién de
transferencia estatica el seno en (3.30) se puede aproximar por el propio argumento,
como se muestra en la Fig. 3.4-b, obteniendo la relacion lineal del discriminador de
frecuencia

Sout =4-7-Bp - Prp-Tar- Af (3.32)

De (3.32) se obtiene también la sensibilidad el discriminador de frecuencia.

Krp=4-7-8p-Prr-Ta = Krag - Ky (3.33)

donde se distingue una sensibilidad del conversor frecuencia-fase, Kpap = 2 -7 - 741,y
una sensibilidad del detector de fase, K = 2- Bp - Prr. Si se representa la sensibilidad
en funcién de las tensiones a la salida de los detectores de potencia se obtiene el siguiente
valor

Kpp =47 - VourPp - Tal (3.34)
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Por tanto, la sefial detectada a la salida del discriminador dependerd del retardo de
la linea de retardo, de la potencia a la entrada y de la sensibilidad de los detectores de
potencia. Si los detectores de potencia trabajan en zona cuadrética, el valor de Sp serd
constante y si la potencia es lo suficientemente alta como para sacar a los detectores de
potencia de la zona cuadratica, entonces la sensibilidad de los detectores decrecera con
el aumento de la potencia.

Es importante resaltar que, para la obtencién de la funcién de transferencia del dis-
criminador de frecuencia en (3.28), se ha considerado todo el discriminador como un
sistema ideal, teniendo en cuenta solamente las pérdidas de insercién ideales de los ele-
mentos y sin desbalanceos en el hibrido. Sin embargo, para tener una visién mds com-
pleta del discriminador, es necesario incluir las pérdidas extra de los distintos elementos
y los desbalanceos de amplitud y de fase del hibrido, asi como la posibilidad de que los
dos detectores de potencia no tengan la misma sensibilidad. Debido a la complejidad de
este desarrollo, éste se ha incluido en el Apéndice B, del cual se puede concluir que las
no idealidades generan un término de continua en la sefial de salida. En este término de
continua influyen tanto los desbalanceos de amplitud y de fase del hibrido como la di-
ferencia de la sensibilidad de los detectores de potencia. Por otro lado, los desbalanceos
de fase del hibrido pueden llegar a reducir la sensibilidad del discriminador si son muy
grandes. Por supuesto, las pérdidas de insercién de los elementos del discriminador tam-
bién reducen la sensibilidad del sistema, ya que en el caso con pérdidas, la potencia que
llega a los detectores de potencia serd menor y por tanto, también serd menor la tensién
de salida de estos, V,,:pp-

De esta forma, existen tres estrategias para maximizar la sensibilidad del discrimina-
dor:

e La utilizacién de etapas detectoras de potencia con sensibilidades altas. Se puede
aumentar la sensibilidad del discriminador mediante el disefio de etapas detectoras
muy eficientes, esto es, que permitan tener a la salida la maxima tensién para una
potencia de entrada determinada.

e Aumentando el retardo de la linea de retardo, normalmente mediante el incremen-
to de la longitud de ésta. Sin embargo, hay que tener en cuenta que este aumento
de la longitud también conlleva un aumento de las pérdidas de insercion, lo que
reduce la potencia que llega las etapas detectoras de potencia y, en consecuencia,
también hace disminuir la tension de salida de dichas etapas.

e Aumentando la potencia mediante la introduccion de amplificadores de RF, ya sea
a la entrada del discriminador o en la rama de la linea de retardo, para compen-
sar las pérdidas generadas por la misma. Esta solucién permite que llegue maés
potencia a la etapa detectora, incrementando la tensién de salida.

Como se ha visto, existen varias formas de incrementar la sensibilidad del discrimina-
dor. Sin embargo, hay que tener en cuenta que dicho discriminador ird integrado en un
FLVCO, por lo que debe cumplir, como ya se vio en el capitulo 2, una serie de condi-
ciones de retardo y sensibilidad que limitan, entre otras cosas, el tamafio de la linea de
retardo y la sensibilidad del discriminador.
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Figura 3.5.: Arquitectura del discriminador de frecuencia basado en linea de retardo cla-
sico con las modificaciones necesarias (en verde) para el funcionamiento de banda ancha.

3.2.3. Diseio y fabricacion del discriminador de frecuencia

Para el disefio y la fabricacién del discriminador de frecuencia se ha decidido utilizar
en parte elementos pasivos de banda ultra-ancha, en tecnologia multicapa, que habian
sido disefiados y fabricados con anterioridad dentro del equipo de investigacién y cuyo
correcto funcionamiento ha sido ya contrastado (divisor de potencia, desfasador e hibri-
do). Estos bloques tienen la ventaja de trabajar en las bandas de frecuencias de interés y,
ademds, tienen unas caracteristicas de pérdidas de insercién y desbalanceo de fase y am-
plitud de estado del arte. Para las etapas detectoras de potencia y la circuiteria de banda
base se han disefiado nuevos bloques funcionales, buscando minimizar el nivel de ruido
y el retardo temporal, y maximizando al mismo tiempo el ancho de banda de deteccién
y la sensibilidad.

Para el disefio del discriminador, se han tomado varias decisiones, que afectan a la ar-
quitectura final del mismo. En primer lugar, se ha descartado la opcién de un desfasador
continuo entre 0 y 27, ya que un control continuo de la fase puede ser una fuente impor-
tante de ruido, al mismo tiempo que los desfasadores continuos de banda ancha ofrecen
desviaciones de fase respecto a la fase nominal mucho mayores que las de los desfasa-
dores fijos. En su lugar, se propone una opcién discreta, con una cantidad limitada de
puntos de cuadratura, y una serie de elementos circuitales que compensan la pérdida de
sensibilidad para frecuencias fuera de los puntos de cuadratura, de modo que el disefio
propuesto abarque igualmente todo el rango de frecuencias. Esta arquitectura, que se
muestra en la Fig. 3.5, consta de un desfasador conmutado de RF que permite conmu-
tar entre un desfase de 0 o de 7/2 y un inversor de sefial realizado en banda base que
permite seleccionar entre un desfase de 0 y 7. Actuando de forma combinada, estos dos
subsistemas permiten seleccionar cualquiera de las cuatro fases deseadas del conjunto:
0, /2, 'y 3w/2. Como se puede observar en la Fig. 3.6-a, con estos cuatro desfases
se tiene cuatro funciones de transferencia estéticas. Esto hace que el nimero de puntos
de cuadratura sea finito y que existan frecuencias que no estén ajustadas en cuadratura.
Sin embargo, conmutando correctamente entre los desfases, es posible minimizar la cai-
da de la sensibilidad cuando la frecuencia no se encuentra exactamente en el punto de
cuadratura, Fig. 3.6-b.
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Figura 3.6.: a) Funciones de transferencia estaticas para cada uno de los cuatro desfases
configurables en el discriminador de frecuencia. b) Sensibilidad méxima del discrimina-
dor de frecuencia con conmutacién de fase.

Para frecuencias portadoras que no coinciden con los puntos de cuadratura, ademds
de la pérdida de sensibilidad, el discriminador genera una continua dependiente de la
frecuencia portadora. Si se atiende al término sinusoidal en (3.19) y (3.20), los términos
(We * Td1) Y @desy se contrarrestaban cuando se cumplia la condicién de cuadratura. Sin
embargo, cuando no se cumple esta condicion, la sefial sinusoidal tiene un término extra,
quedando la sefial de salida (3.21) de la siguiente forma

SOUt(t) =2 BD - Pgp - sin (Qp(t) - Qp(t - le) + ¢noQuad) (3.35)

donde ¢p,0Quad €s €l desfase que se produce al no coincidir la frecuencia portadora con
la frecuencia de uno de los finitos puntos de cuadratura de la funcién de transferencia, y
su valor es

(Z)noQuad = (wc : le) - deesf- (336)

Si se aplican algunas de las relaciones trigonométricas conocidas y bajo la condicién
de variaciones de fase pequeiias, (¢(t) —@(t —74;)) < 1, el término sinusoidal en (3.35)
se puede reescribir como

sin (p(t) — o(t — 7a1)) - €08 (ProQuad) + sin (ProQuad) - (3.37)

En (3.37) se observa claramente el término de continua (sin (¢pneQuad)) ¥ 1a pérdida
de sensibilidad (cos (¢noQuad)) antes mencionados. Se observa ademds como, cuando se
cumple la condicién de cuadratura, ¢poQuad = 0, se vuelve a tener el seno original, sin
pérdida de sensibilidad ni término de continua.

Para evitar el término de continua, se afiadiran, tras las etapas detectoras de potencia,
unos desacoplos de continua que eliminan estas componentes. Por otra parte, la pérdida
de sensibilidad serd en la practica menor de lo predicho por la expresion anterior debido
a que, tal y como se verd, en el prototipo real los diodos trabajardn en régimen lineal por
lo que se produce cierta triangularizacién de la funcién de transferencia, lo que hace que
la disminucién de la sensibilidad sea menos acusada.

A continuacién se detallaran las principales caracteristicas de los distintos bloques
funcionales que componen el discriminador de frecuencia.
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Figura 3.7.: Divisor de potencia Wilkinson. a) Fotografia del divisor de potencia fa-
bricado con anterioridad. b) Esquema circuital del divisor de potencia. ¢) Pérdidas de
insercion entre la entrada y ambos puertos de salida. d) Pérdidas de retorno de la entrada
y aislamiento entre los dos puertos de salida.

3.2.3.1. Divisor de potencia

El divisor de potencia utilizado se basa en un disefio existente previamente en el grupo de
investigacion, Fig. 3.7-a. Es un divisor de potencia Wilkinson cldsico de cuatro etapas. El
esquema circuital del divisor de potencia se muestra en la Fig. 3.7-b. Se ha disefiado en la
misma tecnologia microstrip multicapa que el resto de bloques de RF, aunque solamente
necesite dos capas, pensando en el posterior ensamblado con el resto de bloques de RF
multicapa.

Las resistencias elegidas son, empezando desde la entrada, de 100, 200, 270 y 500
Q, respectivamente. Para la simulacion de esta estructura se ha utilizado el software de
simulacién electromagnética HFSS y posteriormente se han utilizado los parametros S
obtenidos de esta forma para formar un bloque funcional en ADS. Con él se han obtenido
unos resultados tedricos de pérdidas de insercion inferiores a 3.65 dB en la banda entre
5y 10 GHz, Fig. 3.7-c, siendo la diferencia entre las pérdidas a 5 GHz y las pérdidas a
10 GHz inferior a 0.3 dB. Por su parte, tanto las pérdidas de retorno como el aislamiento
entre las dos salidas son superiores a 25 dB, Fig. 3.7-d. Se observa ademds la gran
simetria del circuito, que realiza una divisién de potencia igual en las dos ramas.

3.2.3.2. Linea de retardo

Para la eleccién de la linea de retardo se han tenido en cuenta varios aspectos. Por un
lado, es necesario que la linea no sea muy larga, ya que una longitud excesiva repercute
en mayores pérdidas y en el aumento del retardo minimo, como ya se vio en (3.28). Por
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Figura 3.8.: Comparacién entre simulaciones y medidas de la linea de retardo Lab-Flex
290. a) Fotografia de la linea utilizada de 3.779 m, b) comparacién entre las pérdidas de
insercién simuladas y medidas y, ¢) medida del retardo temporal de la linea.

otro lado, una linea excesivamente corta reduce considerablemente la sensibilidad del
discriminador, puesto que, como ya se demostrd en (3.34), la sensibilidad del discrimi-
nador depende directamente del retardo de la linea de retardo. Para nuestro disefio se
ha decidido utilizar una linea con un retardo de 15 ns (lo que, tal y como se demostrd,
generara un retardo de demodulacién de 7.5 ns). Este retardo ademds equivale a una
sensibilidad del conversor frecuencia-fase de 94.25 rad/GHz.

Para minimizar las pérdidas de insercidn, se ha elegido una linea de retardo coaxial
Lab-Flex 290 de EMC Technology & Florida RF-Labs [55]. Esta linea coaxial tiene unas
pérdidas de insercién muy bajas, de 0.33 dB/m a 5 GHz y 0.5 dB/m a 10 GHz, segtin
el fabricante. La linea de retardo se ha modelado en ADS con un elemento TLINP, me-
diante el ajuste de las pérdidas del dieléctrico y del conductor, segtin los datos medidos.

El retardo caracteristico de la linea escogida es de 3.97 ns/m. Por tanto, para los 15 ns
fijados como retardo, serdn necesarios 3.779 m. La linea de retardo con las dimensiones
elegidas se muestra en la fotografia de la Fig. 3.8-a. Esta longitud de linea genera unas
pérdidas de insercidn totales segin la simulacién, de 1.6 dB a5 GHz y 2.3 dB a 10 GHz,
en ambos casos 0.1 dB/m mas que las previstas por el fabricante. Como se puede ver
en la comparacién entre las medidas y las simulaciones de la linea 3.8-b, el valor de
pérdidas del modelo se acerca bastante bien a la medida real. Se puede ver también en
la Fig. 3.8-c como la medida del retado es practicamente el requerido, 15.02 ns.

3.2.3.3. Desfasador conmutado 0°/90°

El desfasador conmutado estd compuesto por un desfasador de banda ultra ancha, ya di-
seflado anteriormente por el equipo y una nueva electrénica de conmutacién que permite
la eleccién del desfase de 0° o de 90° a través de una entrada digital Transitor-Transistor
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Figura 3.9.: Desfasador de 90° conmutado. a) Fotografia del plano superior. b) Fotografia
del plano inferior. ¢) Ganancia de insercién de las dos configuraciones de desfase c¢)
Diferencia de fase entre las dos configuraciones en funcién de la frecuencia.

Logic (TTL). El desfasador esta basado en acoplamiento por ranura y esta fabricado en
tecnologia microstrip multicapa. Un corrugado en la ranura iguala la velocidad de los
modos par e impar, mejorando las prestaciones, y un disefio multietapa permite ampliar
el ancho de banda de funcionamiento del desfasador [56]. El desfasador en si es un blo-
que con cuatro puertos en el que el desfase de 90° se produce entre la rama que incluye
el desfasador y una rama de referencia. Por tanto, para realizar la conmutacién entre
los dos estados se han utilizado dos conmutadores Single Pole-Double Throw (SPDT)
de RF de MA-COM (MASW-002102-13580) [57]. El conmutador de salida se confi-
gurard al revés, para tener dos entradas y una salida. Estos conmutadores basados en
diodos tienen bajas pérdidas de insercion, del orden de 1 dB, y una velocidad de conmu-
tacion muy rdpida, de 50 ns, lo que permite una operacion casi instantdnea. El control
de los conmutadores se realiza a través de un driver, también de MA-COM (MADR-
007097-000100) [58], con una velocidad de conmutacién incluso superior a la de los
conmutadores, de 25 ns. El bloque completo fabricado se muestra en la Fig. 3.9-a y b,
junto con un detalle de uno de los conmutadores de RF utilizados.

Se han realizado medidas de los pardmetros S del bloque desfasador en los dos estados
de funcionamiento, sin desfase activado y con un desfase de 90°. Como se puede ver
en la Fig. 3.9-c, las pérdidas de insercién son inferiores a 3.6 dB en toda la banda de
frecuencias. También se observa que para las frecuencias més altas, las pérdidas del
desfasador son ligeramente mayores a las de la linea de referencia, pero en todo caso,
esta diferencia no supera los 0.6 dB en el peor caso. Por su parte, el desfase entre los dos
estados, que idealmente debe ser de 90°, tiene ligeras variaciones respecto a este valor,
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Figura 3.10.: Hibrido de 90° de banda ultra-ancha. a) Fotografia del circuito, b) ganancia
de insercion, y c) diferencia de fase entre las salida directa y acoplada.

con desviaciones menores a +3°, Fig. 3.9-d. Con estas prestaciones, se puede concluir
que se ha fabricado un desfasador conmutado con una gran velocidad de conmutacion,
controlado por una entrada digital y con unas pérdidas de insercién relativamente bajas.

3.2.3.4. Hibrido de 90°

El hibrido de 90° ha sido disefiado por el equipo de investigacién con anterioridad y
ya ha sido fabricado y medido [59]. Al igual que el desfasador del apartado anterior, el
hibrido estd disefiado en tecnologia microstrip multicapa y el acoplamiento se realiza
por ranura. De nuevo, la ranura tiene un corrugado para igualar las velocidades de los
modos y asi mejorar las prestaciones. El bloque disefiado hace uso de tres secciones
de acoplador para aumentar el rango de frecuencias de funcionamiento a toda la banda
entre 3.1 y 10.6 GHz. Sus pérdidas de insercion tanto en la salida directa como en la
acoplada son inferiores a 3.8 dB en toda la banda y el desfase entre salidas es de 90° con
un desbalanceo de +0,75°, siendo un hibrido de muy altas prestaciones. El la Fig. 3.10
se muestra una fotografia del bloque fabricado, junto con las simulaciones de HFSS de
la ganancia de insercién y del desfase entre las salidas.

3.2.3.5. Detectores de potencia

El disefio de los detectores de potencia estd basado en el diodo detector de potencia cla-
sico. En el detector de potencia en cuestién se ha buscado maximizar la potencia que
llega al diodo detector, por lo que la adaptacién de entrada no se ha limitado a una red
resistiva con una resistencia de 50 {2, como es habitual en este tipo de detectores. En su
lugar se ha decidido utilizar una resistencia de 200 €2, que consume menos potencia que
la de 50 €2, junto con una red adaptadora con lineas de transmisién, que mantiene una
adaptacion aceptable a la entrada. De igual forma, a la salida del detector de potencia
se suele incluir un filtro paso-bajo para atenuar las componentes de alta frecuencia que
se generan en el diodo. Puesto que un filtrado extra aumentaria el retardo temporal del
discriminador de frecuencia, en este disefio, la funcion de filtrado la realizard un ampli-
ficador, gracias a su naturaleza paso-bajo intrinseca. Este amplificador hard las veces de
acondicionador de sefial a la circuiteria de baja frecuencia y, gracias a su ganancia, mini-
mizard la importancia del ruido de las etapas posteriores. La parte de RF del detector ha
de disefiarse para su funcionamiento en toda el rango de frecuencias entre 5 y 10 GHz.
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Figura 3.12.: Disefio de la red adaptadora. a) Dimensiones fisicas de las pistas de la red
adaptadora, y b) modelado de la resistencia de 200 2.

El esquema circuital de la etapa detectora se muestra en la Fig. 3.11, donde se pueden
distinguir tres bloques: la red adaptadora, el diodo detector y una etapa acondicionadora
de baja frecuencia.

Red adaptadora con pérdidas

Para el disefio de la red adaptadora se ha tenido en cuenta la simplicidad de la misma,
minimizando en nimero de elementos y el tamafio, asi como que la potencia transmitida
a la salida sea la maxima. Se ha de utilizar una resistencia de 200 €2, como ya se ha
dicho anteriormente, junto con una red adaptadora en T, es decir, compuesta por dos
lineas de transmisién y un stub conectado a tierra. La eleccién del stub terminado en
cortocircuito en lugar de terminarlo en circuito abierto se debe a que el stub terminado
en circuito abierto es considerablemente més largo que el terminado en cortocircuito.
Las dimensiones de las lineas que forman esta red adaptadora se muestran en la Fig.
3.12-a. Laresistencia de 200 {2 se ha escogido con un encapsulado pequeiio (0402) para
minimizar los pardsitos, y ha sido modelada a partir de sus dimensiones fisicas como
se muestra en la Fig. 3.12-b. Este modelo se puede simplificar aun mads, por ejemplo
eliminando la capacidad C,, si se utiliza una resistencia sin paredes metalicas.

Diodo detector de potencia

El diodo detector de potencia elegido es el HSCH-9161 de Avago Technologies [60]. Se
ha escogido este diodo porque es un diodo especialmente disefiado para la utilizacién
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Figura 3.13.: Modelado del diodo detector. a) Modelo circuital con parasitos, y b) curva
I-V caracteristica.

en detectores en los que no es necesaria la polarizacién del mismo. Su reducido tama-
flo genera muy pocos parasitos, que no deterioran su funcionamiento de banda ancha.
Ademds, tienen un comportamiento en frecuencia muy bueno hasta frecuencias muy por
encima de 10 GHz y su potencia de funcionamiento mdxima es de 20 dBm, lo que le
permite funcionar con potencias altas de sefial. El diodo se ha modelado, tal y como
propone el fabricante, con un par de diodos en anti-paralelo, debido a las fugas de este
tipo de diodos en polarizacion inversa. En la Fig. 3.13 se puede ver el modelo de ADS,
que incluye dicha configuracién junto con los pardsitos generados, asi como la curva I-V
simulada del diodo, la cual casa con la proporcionada por el fabricante.

Amplificador de acondicionamiento

Justo después del diodo detector, un amplificador operacional LMH6622 de Texas Ins-
truments [61], en configuracién no inversora, acondiciona la sefial detectada a la circui-
teria de baja frecuencia. Este amplificador realiza tres importantes funciones:

e La funcién mas importante del amplificador de acondicionamiento es la de mini-
mizar el ruido generado por el discriminador de frecuencia. A partir de la férmula
de Friss del ruido (3.38) se demuestra que, cuando se tienen varias etapas amplifi-
cadoras en serie, es el ruido de la primera etapa el predominante en el ruido total
del sistema, si esta etapa tiene suficiente ganancia.

FetapaZ -1 Fetapa3 -1
Fiotal = Fetapal + + + - (3.38)
tota ctapa Getapal Getapal Getapzz2

Es por ello que se ha establecido para el amplificador de acondicionamiento una
ganancia de 9.45 V/V (=20 dB). De este modo, se minimizan los efectos del ruido
de la circuiteria de baja frecuencia y el ruido realmente significativo se limita al
generado por la resistencia de video del diodo y el generado por el propio amplifi-
cador de acondicionamiento. El ruido generado por el amplificador de acondicio-
namiento se ha minimizado mediante la eleccién del LMH6622, un amplificador
con niveles de ruido especialmente bajos, 1,6nV /v/Hzy 1,5pA /+/Hz para el rui-
do de voltaje referido a la entrada y el ruido de corriente referido a la entrada,
respectivamente. La ganancia de 9.46 V/V se ha fijado con dos resistencias de 39
Qy 330 Q.
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Figura 3.14.: Bloque detector de potencia completo. a) Fotografia del prototipo fabri-
cado. b) Coeficiente de reflexién a la entrada. ¢) Tension de salida en funcién de la
frecuencia para varios niveles de potencia de entrada.

o El filtrado paso-bajo intrinseco del amplificador operacional realiza la funcién de
filtrado de las componentes de alta frecuencia generadas por el batido de sefiales en
el diodo. De esta forma solamente quedan las sefiales de baja frecuencia deseadas.
Esta no es la funcién mds importante ya que cualquier circuito de baja frecuencia
realizaria este filtrado. El ancho de banda del amplificador LMH6622, que es de
160 MHz para una ganancia de 2 V/V, es lo suficientemente grande para no generar
un retardo temporal considerable a las frecuencias de interés.

e Hace las funciones de buffer de sefial, independizando la circuiteria de baja fre-
cuencia del diodo detector. La impedancia de entrada del amplificador (con una
resistencia de 12 k€2 y una capacidad de 1 pF, en modo diferencial) fija la car-
ga que ve el diodo, independientemente de los elementos que se coloquen tras el
amplificador. De igual forma, la salida de baja impedancia del amplificador fija la
impedancia que la circuiteria de baja frecuencia ve a la entrada.

Detector de potencia completo

El detector de potencia completo, con todos los bloques anteriormente explicados, se
muestra en la fotografia de la Fig. 3.14-a. Como estaba previsto, el coeficiente de re-
flexion del detector no es bajo, como se puede ver tanto en la simulacién como en las
medidas de la Fig. 3.14-b, lo que significa que gran parte de la potencia inyectada se
refleja. Audn asi, y como ya se ha mencionado anteriormente, sustituir la resistencia de
50 € del detector clasico (la cual adaptaba muy bien la entrada) por una de 200 2 au-
menta la tension a la salida del detector, requisito que se ha buscado en este disefio. En la
Fig. 3.14-c se muestran tanto las medidas como las simulaciones de la tension de salida
en funcién de la frecuencia de entrada, para varios niveles de potencia (0, -3, -10y -15
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Figura 3.15.: Tension de salida del detector de potencia en funcién de la potencia de
entrada para diferentes puntos de frecuencia. a) frr = 5 GHz. a) frr = 7 GHz. b)
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Figura 3.16.: Tension de salida del detector de potencia, en escala logaritmica, en funcién
de la potencia de entrada para diferentes puntos de frecuencia. a) frr = 5 GHz. a)
frr =7 GHz.b) frr = 10 GHz.

dBm). A primera vista, las simulaciones y las medidas no coinciden exactamente, y la
sensibilidad es ligeramente menor a la prevista, probablemente debido a que el modelo
utilizado en las simulaciones no es exacto. Audn asi, se puede observar en las medidas
una respuesta practicamente constante en toda la banda entre 5 y 10 GHz para una po-
tencia determinada a la entrada del detector. Se puede ver que la tension de salida para
una potencia de 0 dBm se mantiene alrededor de 3.5 V en toda la banda. Por su parte,
para una potencia de entrada de -3 dBm la tensién a la salida estard en torno a 2.25 V.

Para ver la variacion de la tensién de salida en funcién de la potencia de entrada, se
han realizado barridos de potencia de entrada entre -15 dBm y 1 dBm para distintas
frecuencias portadoras. Se ha elegido este rango de potencias de entrada porque es en el
que va a trabajar el detector. En este rango de potencias, y como se puede comprobar en
las gréficas de la Fig. 3.15, la relacién entre la potencia de entrada y la tension de salida
no es cuadrdtica, sino que se acerca bastante a ser una relacién lineal. Como ya se explicé
al inicio del apartado de disefio, el trabajo en esta region lineal permite tener respuestas
del discriminador triangularizadas, que mantienen la sensibilidad de dicho discriminador
hasta frecuencias mds alejadas del punto de cuadratura. Para observar mas claramente la
relacién entre la potencia de entrada y la tension de salida, en la Fig. 3.16 se muestran
estas dos magnitudes en escala logaritmica para tres frecuencias portadoras distintas. En
estas graficas se puede ver también el error fijo entre 1.5 y 2 dB entre simulaciones y
medidas, debido a la inexactitud de los modelos utilizados para los distintos elementos
o a errores de fabricacion y montaje.
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Figura 3.17.: Diagrama circuital de la circuiteria de baja frecuencia.

3.2.3.6. Circuiteria de baja frecuencia

La circuiteria de baja frecuencia es la parte encargada de operar con las dos salidas de
baja frecuencia de los detectores de potencia para obtener la salida final, dependiente
de la frecuencia instantdnea a la entrada del discriminador de frecuencia. El esquema de
la circuiteria de baja frecuencia propuesta se muestra en la Fig. 3.17. Debe incluir un
conmutador controlado por una sefial TTL que permite cambiar el orden las entradas,
lo que cambia el signo de la salida, pero, al no estar implementada esta conmutacién
fisicamente, se conmutard manualmente intercambiando las entradas del circuito de baja
frecuencia. A continuacién unos choques de DC, formados por capacidades de 22 uF'
junto con las resistencias de entrada de la siguiente etapa, permiten eliminar la com-
ponente continua de las sefiales detectadas, como ya se explic6 al inicio del apartado de
disefio y medidas. El ancho de banda del filtrado de DC es de 144 Hz. Por dltimo, un am-
plificador diferencial, con ganancia de 1 V/V resta las sefiales, obteniendo finalmente la
sefal de salida deseada. Esta dltima etapa estd compuesta por un amplificador operacio-
nal LME49990 de Texas Instruments [62] y cuatro resistencias de 50 €2. El amplificador
ha sido elegido siguiendo las dos premisas mas importantes para la circuiteria de baja
frecuencia, su bajo nivel de ruido y su gran ancho de banda. Aunque, gracias a la ganan-
cia del amplificador de acondicionamiento de los detectores de potencia la aportacién
ruidosa de esta etapa es practicamente despreciable, esta aportacion puede ser relevante
si no se elige un amplificador operacional con un bajo nivel de ruido equivalente de ten-
sién a la entrada, e,,. El ruido equivalente de corriente es despreciable en todo caso ya
que depende de la resistencia de entrada, la cual es muy baja. Los valores de resistencia
bajos hacen que el ruido térmico aportado por estas sea inapreciable. Por otro lado, el
gran ancho de banda, de 110 MHz, hace que el retardo introducido por esta etapa sea
minimo.

3.2.4. Medidas del discriminador completo

El prototipo del discriminador de frecuencia fabricado se ha dividido en dos placas di-
ferentes, pensando en el posterior montaje del FLVCO. Toda la parte de RF, desde el
divisor de potencia hasta las etapas acondicionadoras a la salida de los detectores de
potencia, se ha integrado en el circuito que se muestra en la Fig. 3.18-a,b, donde los
distintos elementos del discriminador ha sido distribuidos estratégicamente para mini-
mizar el tamafio del mismo, obteniendo unas dimensiones de 94.5 x 74.5 mm. En esta
placa también se incluye a la entrada un acoplador de 10 dB, de modo que, cuando el
discriminador esté montado el FLVCO completo, la salida del VCO sera introducida
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Figura 3.18.: Prototipo de discriminador de frecuencia fabricado. a) Cara superior de
la placa de RF. b) Cara inferior de la placa de RF. ¢) Placa de la circuiteria de baja
frecuencia. d) Montaje completo de medida del discriminador de frecuencia.

directamente en la placa (entrada RF) y serd realimentada en su mayor parte al discrimi-
nador (habra que tener en cuenta las pérdidas de insercién del acoplador en las medidas
del discriminador de frecuencia) y una porcién se de ella serd utilizada para la medida
del ruido de fase (salida RF). Mas adelante, en la Fig. 3.24 se puede ver un esquema
con los bloques que componen esta placa. Por otro lado, la circuiteria de baja frecuencia
posterior a la etapa de acondicionamiento se incluye en otra placa, la cual se muestra en
la Fig. 3.18-c. Se puede observar también como la linea de retardo no estd incluida en la
integracion, por lo que existirdn dos puertos (a lin. retardo y de lin. retardo) para la inter-
conexion de la linea con el resto de elementos del discriminador. Por dltimo, una entrada
de control (control TTL fase) permite conmutar el desfasador entre 0 y 90 grados. El
montaje completo del discriminador de frecuencia se puede ver en la Fig. 3.18-d.

Para comprobar el funcionamiento y para obtener los parametros caracteristicos del
discriminador de frecuencia se han realizado tres medidas. En primer lugar, la respuesta
estdtica, cuya derivada permite obtener la sensibilidad y de cuya periodicidad se deduce
el retardo real que estd introduciendo la linea de retardo. Por otro lado, se medir4 el suelo
de ruido del sistema, pardmetro a minimizar para el correcto funcionamiento del discri-
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Figura 3.19.: Funcion de transferencia del discriminador de frecuencia. a) Barrido entre
5y 10 GHz. b) Detalle de barrido entre 5.5 y 6 GHz para los dos desfases posibles de
desfasador de RF conmutado.

minador. Por tltimo se realizardn medidas de la funcién de transferencia, que permitirdn
la obtencién de las frecuencias de corte superior e inferior del discriminador. Estas ulti-
mas medidas se realizardn gracias a seflales moduladas en frecuencia, lo que permitira
comprobar el funcionamiento del discriminador como demodulador de FM con porta-
dora de RF. Es importante tener en cuenta que, para ser consistente con el diagrama de
bloques del FLVCO definido en el capitulo 2, a todas las medidas se les descontard la
ganancia de 9.46 V/V de los amplificadores de acondicionamiento. Ademads, descontar
esta ganancia dard los valores reales que se tendrdn en el FLVCO final ya que en él se
compensard esta ganancia con una atenuacion de 20 dB en el sumador.

Para el andlisis estético, se ha caracterizado el sistema en régimen permanente, en fun-
cién de la portadora de RF. Para ello, se han realizado barridos de frecuencia portadora,
con una potencia de 3.6 dBm, en el rango entre 5 y 10 GHz para las diferentes configu-
raciones del discriminador de frecuencia. Dicha potencia se ha escogido por ser el nivel
de salida del VCO comercial que posteriormente se insertard en el FLVCO. La medida
de esta funcién de transferencia estitica es necesaria hacerla a la salida de los amplifi-
cadores de acondicionamiento, esto es, en las salidas de baja frecuencia del circuito de
la Fig. 3.18-a,b, y haciendo la resta de las salidas de forma ideal. Esto es debido a que
los bloqueos de continua de la circuiteria de baja frecuencia eliminan la componente de
continua a la salida, necesaria para hacer la medida. El resultado del barrido de frecuen-
cias entre 5 y 10 GHz se muestra en la Fig. 3.19-a. Esta medida esta realizada para el
desfasador con desfase de 0° y en ella se puede ver como en el circuito completo, la
sefal a frecuencias por encima de 8 GHz pierde algo de sefial, lo que repercutird en una
pérdida de sensibilidad entre 8 y 10 GHz. También se ve como existe una periodicidad
de la funcién de transferencia de 64 MHz, aproximadamente igual a los 66 MHz que
corresponden con 1/74. Esta periodicidad se puede ver més claramente en el detalle de
la funcién de transferencia, entre 5.5 y 6 GHz, que se muestra en la Fig. 3.19-b, donde se
incluyen las medidas para las dos configuraciones del desfasador de 90°. En esta figura
se observa perfectamente el desfase de 90° entre las dos sefiales de salida y que el nivel
de la sefial a la salida se mantiene, ya que la diferencia de pérdidas entre los dos caminos
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Figura 3.20.: Sensibilidad del discriminador de frecuencia. a) Sensibilidad en los puntos
de cuadratura para el desfasador conmutador en posicién 0°. b) Detalle de sensibilidad
entre 5.5 y 6 GHz incluyendo los distintos desfases y las caidas por alejamiento del punto
de cuadratura.

del desfasador (referencia y desfase de 90°) es minima. Se aprecia también la triangula-
rizacion de la sefial de salida, tal y como se habia mencionado anteriormente, debido a
que los detectores de potencia trabajan en zona lineal y no en zona de ley cuadritica.

La sensibilidad se obtiene mediante la derivada de la funcién de transferencia en fun-
cién de la frecuencia e indica la ganancia de conversion entre la variacién de frecuencia
a la entrada (en este caso, a la entrada del acoplador) y la tensién a la salida del dis-
criminador (3.33). A partir de la funcién en 3.19-a se puede obtener una gréfica con la
sensibilidad en los puntos de cuadratura de dicha grafica. Como era de esperar a par-
tir de la funcién de transferencia medida, la sensibilidad del discriminador se reduce a
partir de 8 GHz bajando de una sensibilidad en torno a 22 V/GHz a una sensibilidad de
14 V/GHz a partir de 9 GHz, como se aprecia en la Fig. 3.20-a. Una medida mads deta-
llada se incluye en la Fig. 3.20-b, donde se muestra la sensibilidad cuando se conmuta
correctamente entre las distintas configuraciones de desfases del discriminador. Como
se puede ver, la sensibilidad se mantiene entre 19 y 25 V/GHz, independientemente del
desfase utilizado. También se observan caidas de sensibilidad segiin nos alejamos de los
puntos de cuadratura, atn trabajando con detectores en zona lineal.

La medida del suelo de ruido es muy importante, ya que, como se ha dicho ante-
riormente, el ruido generado por el discriminador de frecuencia limita en gran medida
la reduccién de ruido que el FLVCO realiza sobre el VCO. Las principales fuentes de
ruido son la resistencia de video de los diodos Ry y el ruido generado por amplifica-
dor de acondicionamiento ya que, gracias a la amplificacién introducida en esta etapa
amplificadora, el ruido del resto de circuiteria de baja frecuencia es despreciable. Si se
realiza un andlisis tedrico del ruido [66] sobre el equivalente circuital de baja frecuencia
de la Fig. 3.21-a, se obtiene que el ruido de tension a la salida en funcién de las fuentes
ruidosas de la circuiteria es la siguiente

Sprp = 2- <4KT0 (Rr+ Ry -G)-G+42 ((RV LG+ R%) + (en - G)2) (3.39)

donde K es la constante de Boltzmann, Tj es la temperatura, en grados Kelvin, Ry es la
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Figura 3.21.: Medidas de ruido del discriminador de frecuencia. a) Ruido del discrimina-
dor de frecuencia referido a la salida de los diodos detectores. b) Ruido del discrimina-
dor de frecuencia referido a la salida del discriminador, pero con la ganancia de la etapa
acondicionadora descontada. ¢) Medida de ruido de tension a la salida del discriminador
al que se le ha descontado la ganancia de la etapa acondicionadora a la salida de los
diodos.

resistencia de video del diodo, G es la ganancia de los amplificadores LMH6622 y Ry
es la resistencia de realimentacién de estos amplificadores. Con la resistencia de video
del diodo, Ry, igual a 3 k2 y con las siguientes fuentes de ruido de los amplificadores
de acondicionamiento LMH6622, e¢,, = 1,6 nV/ VHz yin = 1,5 pA/ V/Hz, se obtiene
que el suelo de ruido a la salida de la circuiteria es -139 dBV/Hz. Este ruido incluye la
amplificacion de aproximadamente 20 dB que realizan las etapas acondicionadoras. Si
se elimina esta amplificacion, Fig. 3.21-b, el suelo de ruido tedrico es de -159 dBV/Hz.
Este ruido se puede referenciar a la salida de los diodos, Fig. 3.21-a, donde la sefial es
mds débil, obteniendo que el ruido referenciado a cada una de las salidas de los diodos,
ShDiodos €8 -162 dBV/Hz. La medida del suelo de ruido se ha realizado con la funcio-
nalidad de medida de ruido de banda base del analizador de fuentes de sefial ES052B de
Agilent. La medida ideal de suelo de ruido se debe hacer en ausencia de ruido de fase,
y el método més apropiado es igualando el retardo de las dos ramas que van desde la
salida del divisor de potencia al hibrido. De este modo el ruido medido es independien-
te del ruido de fase a la entrada. Puesto que esto es imposible porque, en el prototipo
fabricado, una de estas ramas estd integrada en la placa, para la medida de ruido se ha
sustituido la linea de retardo por otra linea, lo suficientemente corta para minimizar la
sensibilidad del discriminador a las variaciones de frecuencia a la entrada. La medida de
suelo de ruido con esta configuracién se muestra en la Fig. 3.21-c, donde ya se ha des-
contado matemadticamente la ganancia de los amplificadores de acondicionamiento. En
ella se muestra un suelo de ruido -161.2 dBV/Hz con un aumento de este suelo de ruido
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Figura 3.22.: Médulo de la funcién de transferencia del discriminador de frecuencia nor-
malizado a la sensibilidad a una desviacién de frecuencia de 30 kHz respecto a la porta-
dora de 5.12 GHz.

por debajo de 10 kHz, debido al ruido flicker. Los resultados medidos son ligeramente
menores a los tedricos, pero lo suficientemente buenos para confirmar el origen de este
ruido.

Por dltimo, otra medida importante es la funcion de transferencia del discriminador de
frecuencia. Esta medida nos permite confirmar por un lado el valor del filtrado paso-alto
generado por los choques de DCy, por otro lado, el filtrado paso-bajo intrinseco de la cir-
cuiteria de baja frecuencia del discriminador. Tedéricamente, el bloqueo de DC tenia una
frecuencia de corte wpc de 144 Hz y el filtrado superior se caracterizaba por un retardo
Trp que no ha sido fijado teéricamente debido a la dificultad para conocer de antemano
el comportamiento del filtrado paso-bajo que tienen los componentes de baja frecuencia.
Las medidas de la funcidn de transferencia se han realizado mediante la introduccion de
una seflal modulada en frecuencia de banda estrecha, con una sefial moduladora sinusoi-
dal con una amplitud conocida, en el discriminador y midiendo la amplitud de la sefial
de salida de éste. Con esta técnica se ha realizado un barrido de frecuencias modulado-
ras entre 10 Hz y 30 MHz. El resultado de la funcién de transferencia, normalizada a la
sensibilidad para una desviacién de frecuencia de 30 kHz respecto de una portadora de
5.12 GHz, se muestra en la Fig. 3.22. Se puede comprobar que el filtrado de continua
se acerca bastante al esperado teéricamente (144 Hz) y responde a un filtrado de primer
orden con una frecuencia de corte en torno a 180 Hz. La frecuencia de corte superior se
encuentra por encima de 13 MHz y el filtrado que se produce no es, como se observa
en la medida, de primer orden ya que la caida de la sensibilidad a estas frecuencias es
mucho mayor a 20 dB por década.

Ya que ha sido necesaria la introduccion de sefales moduladas en frecuencia para la
medida de la respuesta en frecuencia, a partir de estas modulaciones también se pue-
de caracterizar el discriminador como demodulador de sefiales FM. Como ejemplo se
incluye en la Fig. 3.23 la comparativa entre la simulacién con ADS y la medida de la
demodulacion de una sefial modulada en frecuencia con una portadora a 5 GHz de 3.6
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Figura 3.23.: Deteccidn de sefiales moduladas en frecuencia con una moduladora de 100
kHz y una desviacién de frecuencia de 266 kHz.

dBm de potencia. La moduladora es una sefial sinusoidal de 100 kHz, con una desvia-
cién de frecuencia de 266 kHz. Como se observa en la figura, la sefial demodulada es una
sinusoide de 100 kHz con una amplitud igual 12.5 mVpp, lo que corresponde con una
sensibilidad de 23.5 V/GHz, muy préxima a la sensibilidad de 22 V/GHz obtenida con
las medidas estdticas. Por su parte, la sefial demodulada en la simulacién es atin mayor,
debido, entre otras causas, a que la sensibilidad de los detectores de potencia también
era ligeramente mayor en la simulacién que en la medida.

Como resumen, se puede concluir que el discriminador de frecuencia fabricado tiene
un buen comportamiento como tal, con una sensibilidad aproximadamente constante en
la banda entre 5 y 8 GHz, por lo que solo se tendra en cuenta este margen de frecuencias
a la hora de implementar el FLVCO completo. La bajada de la sensibilidad a partir de
8 GHz haria que, a frecuencias mayores, la reduccién de ruido de fase en el FLVCO
fuera baja o incluso nula, ain sin incluir el factor de penalizacién del ruido interno
del discriminador. Se ha comprobado también que el funcionamiento como detector de
variaciones de frecuencia a la entrada es bueno y consistente con la sensibilidad del
discriminador.

3.3. FLL de banda ancha con ajuste de cuadratura

En este apartado se va a completar el disefio de un bucle FLVCO para la reduccién del
ruido de fase de un VCO comercial, basado en el discriminador de frecuencia descrito
en la seccion 3.2. Para ello, en primer lugar se describird el diagrama de bloques y a
continuacién se detallaran los bloques utilizados en el prototipo. Por dltimo se realizardn
medidas sobre el prototipo para comprobar su funcionamiento.

3.3.1. Diagrama de bloques del FLVCO

La arquitectura del FLVCO completo se muestra en la Fig. 3.24. En esta figura se ha
distinguido entre los bloques funcionales, sombreados en gris, y las placas fisicas que se
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Figura 3.24.: Arquitectura del FLVCO disefiado para la reduccién de ruido de fase de
un VCO comercial. En la figura se distingue entre el diagrama de bloques funcionales
(bloques sombreados) y las placas fabricadas (contorno rojo discontinuo).

han fabricado, con un contorno rojo. Como se puede ver, estd formado por cinco bloques
funcionales:

e EI VCO, al que se le quiere reducir el ruido de fase.

e El discriminador de frecuencia basado en linea de retardo, como el descrito en la
seccion 3.2.

e Un acoplador, entre el VCO y el discriminador para permitir la medida de la re-
duccién de ruido cuando el bucle estd cerrado.

o El restador que resta la sefial de control de la frecuencia de oscilacién y la sefial
de salida del discriminador.

e Un filtro de lazo, que estabiliza el FLVCO.
Estos bloques funcionales se han agrupado en tres placas.

e Una placa donde se encuentra solamente el VCO. Es una placa de evaluacién que
ofrece el propio fabricante.

e Una placa donde se agrupa toda la circuiteria de RF, desde el acoplador hasta las
salidas de los amplificadores de acondicionamiento de los detectores de potencia.
Esta placa ya se mostr6 en la Fig. 3.18.

e Una placa que agrupa toda la circuiteria de baja frecuencia, desde la parte de
baja frecuencia del discriminador (bloques de continua y amplificador diferencial),
pasando por el restador, hasta el filtrado de lazo. Al incluir toda la circuiteria de
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baja frecuencia en una placa se pueden buscar disefios que minimicen el tamafo,
el ruido generado y el retardo extra.

Si se recuerdan las claves del disefio del bucle, detalladas en el capitulo 2, las mag-
nitudes mds importantes, que se deben de mantener dentro de unos limites para que el
bucle funcione correctamente, son:

e El ruido generado por el discriminador de frecuencia y por la circuiteria de baja
frecuencia (sumador y filtrado de lazo) debe ser lo mds bajo posible para minimi-
zar la penalizacién de ruido (2.38) y, de esta forma, reducir al maximo el ruido de
fase. Se han seguido dos estrategias para conseguirlo:

— Se ha introducido una ganancia de 9.46 V/V en la etapa acondicionadora a
la salida de los detectores, de modo que el tnico ruido relevante es el de
la primera etapa amplificadora (la de acondicionamiento). Se ha combinado
con una atenuacién de 10 V/V en la dltima etapa antes del VCO de modo que
la ganancia de la circuiteria de baja frecuencia se mantiene practicamente en
1 V/V.

— Se ha reducido al maximo el niimero de etapas amplificadoras en la circui-
teria de baja frecuencia con el fin de reducir los elementos ruidosos, ya sean
los propios amplificadores o las resistencias que los acompaian.

e La condicién de estabilidad (2.44) se debe cumplir, por lo que hay que llegar a
un compromiso entre las magnitudes que intervienen en esta condicidn: la sensi-
bilidad del discriminador de frecuencia, el retardo del mismo y la frecuencia de
corte del filtro de lazo. De estas tres magnitudes, sin duda la frecuencia de corte
del filtro de lazo es la mds facil de modificar. La estrategia que se va a seguir para
fijar el filtrado de lazo es el siguiente:

— Conociendo la sensibilidad del VCO y la sensibilidad del discriminador es
facil obtener la ganancia del FLVCO en bucle abierto, Gor = KycoKrp.
Para Ky oo =450 MHz/V y Krp =22 V/GHz se obtiene un valor de Gor,
de 9.9 V/V.

— El offset de frecuencia maximo, hasta el que el FLVCO reduce ruido de fase
viene determinado por la ganancia de bucle abierto y por el filtrado de lazo,
wrr - (1 + Gor). La especificacion inicial de reduccién de ruido era hasta
offsets de frecuencia de 1 MHz, pero hay que dejar un margen debido a la
penalizacién de ruido, por lo que se ha decidido aumentar el offset hasta 3
MHz, para seguir reduciendo ruido a 1 MHz con una penalizacién de ruido
moderada. Con estos datos el valor minimo para frr es 275 kHz, por lo que
se fijard un valor de 300 kHz para la frecuencia de corte del filtrado de lazo.

— Por dltimo, para un filtro de lazo de 300 kHz, una ganancia de lazo abierto de
9.9 V/V y un retardo de la linea de retardo de 15 ns, el retardo extra méximo
de VCO y discriminador serd de 34.6 ns para mantener la estabilidad del
bucle (lo que equivale a un desfase de 37.3 © a 3 MHz). Parte de este desfase
corresponderd al filtrado de alta frecuencia del VCO y parte correspondera
al filtrado de alta frecuencia del discriminador.
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Figura 3.25.: VCO cuyo ruido de fase va a ser reducido por el FLVCO. a) Fotografia
del VCO montado en la placa de evaluacién. b) Modelo circuital del VCO, donde se
incluyen el filtrado de entrada y la sensibilidad. ¢) Respuesta en frecuencia del modelo
de la entrada del VCO.

3.3.2. Diseiio de los bloques funcionales
3.3.2.1. VCO

El VCO cuyo ruido de fase se quiere reducir determina la potencia de entrada al dis-
criminador, la banda de frecuencias de trabajo del FLVCO completo y la tensién de
control que llegard al oscilador. El VCO comercial elegido es el HMCS587LC4B de HIT-
TITE [63]. Este oscilador tiene un rango de frecuencias sintonizables entre 5 y 10 GHz
con un rango de tensién de control entre 0 y 14 V. La potencia de salida minima es de
3.6 dBm (la potencia media es 4 dBm) y la sensibilidad maxima es de 450 MHz/V. El
VCO que se va a usar viene montado en una placa de evaluacion proporcionada también
por HITTITE (Ref. 108648), la cual se puede ver en la Fig. 3.25-a.

El modelado del filtrado a la entrada se ha realizado a partir de 1a medida del parametro
S11, tal y como se describe en la nota de aplicacion [64]. Ademas del modelado propio
del VCO, se le ha afiadido el equivalente circuital a la pista de 50 2 de entrada de la
placa de evaluacién. El resultado final es el que se muestra en la Fig. 3.25-b, donde se
puede diferenciar por un lado la red de filtrado de entrada y la sensibilidad del VCO por
otro. Si se opera, la funcién de transferencia del VCO en el dominio de Laplace es

96000 - Ky co

— 3.40
4,69 1072383 + 2,02 - 10~ 452 1 3,52 - 10~4s + 96750 (3-40)

Hinveo(s)

El médulo de la funciéon de transferencia del modelo del VCO, normalizado con la
sensibilidad del propio VCO, se muestra en la Fig. 3.25-c. En ella se observa un ancho
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Figura 3.26.: Acoplador de 10 dB con puerto aislado cargado. a) Plano superior del cir-
cuito fabricado. b) Plano inferior del circuito fabricado. ¢) Pérdidas de insercion y de
acoplamiento del acoplador. d) Pérdidas de retorno de la carga de banda ancha montada
en el puerto aislado.

de banda de modulacién 44 MHz, que cuadra con las caracteristicas de gran ancho de
banda de modulacién indicadas en la hoja de caracteristicas del producto, [63].

3.3.2.2. Discriminador de frecuencia

El discriminador de frecuencia utilizado en el prototipo del FLVCO es el mismo que ya
ha sido explicado en detalle, disefiado y medido en la seccién anterior. Es importante
destacar que debido a la caida de sensibilidad detectada a partir de 8 GHz, la caracteri-
zacién del FLVCO se va a realizar solamente para el rango de frecuencias entre 5 y 8
GHz, donde la funcién de transferencia del discriminador, desde la entrada del acopla-
dor, hasta la salida de los amplificadores de acondicionamiento de las etapas detectoras,
presenta una sensibilidad aproximadamente constante entre 20 y 25 V/GHz, descontan-
do la ganancia de los amplificadores de acondicionamiento.

3.3.2.3. Acoplador

El acoplador es una parte esencial en el montaje del FLVCO, ya que permite dividir la
sefal de salida del VCO en dos sefiales con distinta potencia. Una de ellas serd reali-
mentada al discriminador de frecuencia para cerrar el bucle y la otra parte serd la sefal
de salida del sistema FLVCO completo. Para esta funcién se utilizard un acoplador de
10 dB de cinco secciones en tecnologia microstrip multicapa, disefiado con anterioridad
en el grupo de investigacién [59]. El acoplador funciona en un ancho de banda entre
3.1 y 10.6 GHz. Este acoplador ha sido integrado en el circuito del discriminador de
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Figura 3.27.: Circuiteria de baja frecuencia del FLVCO. a) Diagrama de bloques. b)
Esquema circuital. ¢) Circuito fabricado.

frecuencia para reducir las dimensiones fisicas del bucle. Ademds, aunque en el disefio
original del acoplador, la salida aislada también era accesible, para el nuevo disefio se
ha decidido cargarla, Fig. 3.26-a,b. Para conseguir una carga adaptada de banda ultra
ancha, se ha seguido el procedimiento descrito en [65], consiguiendo unas pérdidas de
retorno superiores a 20 dB hasta frecuencias superiores a los 12 GHz, Fig. 3.26-d. La sa-
lida directa, con pérdidas de insercién inferiores a 1.55 dB, se conectard a la entrada del
divisor de potencia Wilkinson, mientras que la salida acoplada, con 11.5 dB de pérdidas
de acoplamiento serd utilizada como salida del sistema, Fig. 3.26-c. Esta pérdida de po-
tencia no serd importante para la medida de ruido de fase, ya que esta medida es relativa
a la potencia de portadora y, por tanto, no varia con la potencia de dicha portadora. Sin
embargo, es importante tenerla en cuenta si se realizan medidas de potencia a la salida
del FLVCO.

3.3.2.4. Circuiteria de baja frecuencia

El diagrama de bloques funcionales de la placa de la circuiteria de baja frecuencia, des-
de la salida de los amplificadores de acondicionamiento hasta la entrada del VCO se
muestra en la Fig. 3.27-a. En él se pueden distinguir:

e Una conmutacién de las salidas de las etapas de acondicionamiento del discrimi-
nador de frecuencia. Idealmente la conmutacién deberia ser automédtica con una
sefal TTL, pero, al no estar esta implementada, se hard de forma manual, inter-
cambiando la conexidn entre las salidas de la placa de la circuiteria de RF y estas
dos entradas de la circuiteria de baja frecuencia.

e Dos bloqueos de continua, que eliminan la dependencia de la sefal de salida del
discriminador con la frecuencia portadora de entrada.
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e Una etapa diferencial, con ganancia 1 V/V, que resta las sefiales de salida de los
detectores.

e Otra etapa diferencial, que permite que la tension de salida del discriminador de
frecuencia sea restada a la tension control del VCO. Esta etapa tiene la particu-
laridad de que debe atenuar la sefial proveniente del discriminador en un factor
10 (0.1 V/V de ganancia) para compensar la ganancia de 9.46 V/V de la amplifi-
cacion de acondicionamiento, mientras que debe mantener la sefial de control sin
alterar (1 V/V de ganancia).

e Un filtrado de lazo, justo antes del la entrada al VCO, para controlar la estabilidad
del FLVCO, cuya frecuencia de corte habia sido fijada por disefio a 300 kHz.

Para minimizar el nimero de bloques y reducir asi el desfase extra que introduce de la
circuiterfa de baja frecuencia, todos los bloques funcionales a partir de los bloqueos de
continua (el amplificador diferencial que resta las salidas de los detectores de potencia,
el restador de la tension realimentada y la tensién de control y el filtrado de lazo), se
han unido en un solo bloque, con un solo amplificador. De igual forma que para el
discriminador, se han buscado amplificadores con gran ancho de banda y bajo ruido.

Como ya se mencioné cuando se detall6 la circuiteria de baja frecuencia del discri-
minador de frecuencia, el ruido generado por este bloque es poco relevante, gracias a la
amplificacién (= 20 dB) del amplificador de acondicionamiento que se incluyé en los
detectores de potencia. Aun asi, el amplificador de la circuiteria de baja frecuencia tiene
que tener un ruido equivalente de tensidn bajo y las resistencias que se utilicen deben ser
de valores bajos para que el ruido térmico no empeore el sistema. Es por ello que se ha
vuelto a usar para esta etapa el amplificador operacional LME49990 [62], debido a su
bajo ruido de tension de entrada, 1nV/ VHz.

El circuito se ha disefiado para que los dos caminos desde el discriminador estén
atenuados por 10 (al mismo tiempo que se restan) y el camino de la entrada de control
tenga ganancia unidad. De esta forma, la ganancia entre cada una de las entradas (si
medimos a partir de la salida de los diodos detectores) y la salida, es aproximadamente
1 V/V. El diagrama circuital implementado se muestra en la Fig. 3.27-b. A partir de él se
obtiene la ecuacidn de la sefial de salida en funcidn de las sefiales de entrada

+(Sa(s) — Sg(s)) s ( )) 2m312 - 10° (3.41)

S; = Sels) | S om1 108
invco(s) < 10 s+ 277 1 oels s+ 27312103

donde se puede distinguir por un lado la funcién de conmutacién de signo =+, asi como
un filtrado de continua de 7 Hz generado por las capacidades del 22 F' y las resistencias
de entrada al amplificador. También se produce la atenuacién de 10 V/V antes descrita y
el filtrado de lazo, de 312 kHz.

El circuito fabricado resultante se muestra en la Fig. 3.27-c. Para caracterizar el bloque
de baja frecuencia se ha medido la respuesta en frecuencia desde las diferentes entradas
a la salida. Los resultados se muestran en la Fig. 3.28-a. En esta figura se comparan
las medidas, tanto del médulo como de la fase de los distintos caminos de sefial, con
las funciones matematicas ideales obtenidas de (3.41). Se demuestra de esta forma el
comportamiento practicamente ideal del circuito fabricado hasta los 4 MHz. A partir de
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Figura 3.28.: Medidas de la circuiteria de baja frecuencia. a) Funcioén de transferencia
(médulo y fase). b) Suelo de ruido con las entradas cargadas a tierra.

estas frecuencias, las medidas difieren de las funciones tedricas, principalmente en la
fase, aunque a dichas frecuencias no afectaran al comportamiento del bucle.

De igual forma se ha medido el ruido generado en esta etapa con las entradas cargadas
a tierra. Se ha decidido cargar a tierra las entradas ya que es lo mds cercano a las bajas
impedancias de salida de las etapas amplificadoras que irdn antes de dichas entradas. El
que el ruido de esta etapa sea muy bajo es importante ya que de ello depende que el
ruido de la circuiteria extra del FLVCO no enmascare al ruido de fase del VCO original,
lo que convertiria al FLVCO en inviable. Siguiendo con el estudio tedrico del ruido en
amplificadores operacionales [66] se obtiene, para la configuracién de la Fig. 3.27-b, un
ruido de -171.9 dBV/Hz. La medida del ruido generado por la circuiteria de banda base
se muestra en la Fig. 3.28-b. Se puede apreciar el bajo nivel de ruido en la banda de
interés, hasta 2.5 MHz, donde el nivel de ruido es inferior a -170 dBV/Hz (equivalente
al ruido térmico de una resistencia de 625 €2), el cual casa muy bien con los célculos
tedricos. También aparece un l6bulo con un incremento de ruido, que entre 4 y 40 MHz
es superior a -165 dBV/Hz. Se ha comprobado, realizando medidas del suelo de ruido
para varios montajes con diferentes arquitecturas, que este l6bulo es producido intrinse-
camente por el amplificador LME49990, independientemente de la configuracion.

3.3.3. Montaje y medidas

Tras el montaje y medida de las distintas partes que van a formar el FLVCO por sepa-
rado, se procederd al montaje del prototipo de FLVCO vy a la realizacién de las medidas
para comprobar la reduccién de ruido esperada. El montaje final se muestra en la Fig.
3.29. En él se muestran los distintos bloques funcionales, anteriormente detallados, in-
terconectados siguiendo el esquema de la Fig. 3.24. La sobrecarga de cableado que se
aprecia en la foto se reduciria de forma muy importante si todo el sistema estuviera in-
tegrado. La bateria de medidas que se le van a realizar al prototipo se va a dividir en dos
bloques principales:
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Figura 3.29.: Fotografia del montaje del prototipo del FLVCO de banda ancha con des-
fasadores conmutados.

e Medidas con el bucle abierto. Estas medidas estdn orientadas a comprobar que el
cierre del bucle es viable, antes de cerrarlo. Para ello se realizardn medidas del
suelo de ruido a la salida de la circuiteria de banda base, incluyendo las etapas
detectoras. A partir de estas medidas, y conociendo el ruido de fase del VCO
original, se podrd determinar la penalizacién de ruido. Otra media sera la funcién
de transferencia en bucle abierto, que permitird determinar si el bucle cerrado
serd estable o no. Con esta medida se podra también determinar los margenes de
ganancia y de fase que tiene el bucle para mantenerse estable.

e Medidas con el bucle cerrado. Las medidas con el bucle cerrado se centrardn en
comprobar que el FLVCO funciona igual que un VCO con ruido de fase reducido.
Se realizardn medidas del ruido de fase del sistema FLVCO completo para varias
frecuencias portadoras dentro de la banda de funcionamiento. También se haran
medidas que muestren el funcionamiento, en un ciclo completo de 64 MHz, (que
es la periodicidad en frecuencia del discriminador debida a la linea de retardo),
en funcion del estado de los conmutadores de control de cuadratura del FLVCO.
Estas ultimas medidas se hardn tanto para mostrar la reduccién de ruido de fase
como para comprobar la sensibilidad del nuevo bucle.
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Figura 3.30.: Comparativa entre las medidas y la simulacién del bucle FLVCO en la-
zo abierto. a) Funcién de lazo abierto medida y simulada. b) Diagrama magnitud-fase
medido y simulado.

Funcion de lazo abierto

Como ya se ha dicho anteriormente, las medidas de lazo abierto permiten predecir la
estabilidad del bucle cerrado antes de cerrarlo. Para ello el primer paso es la medida
de la funcién de transferencia del bucle abierto, (2.24). Se han realizado medidas de
parametros S con el analizador de redes HP 8753D de Hewlett Packard. En la Fig. 3.30-
a se muestran las medidas resultantes para una portadora alrededor de 5 GHz. Se ha
escogido esta portadora porque es aqui donde la ganancia de lazo abierto es mayor v,
por tanto, donde se puede estar mds cerca de la inestabilidad. En dicha figura puede
ver como las medidas de la funcién de lazo abierto se ajusta bastante bien a la expresion
tedrica esperada, teniendo en cuenta los valores de filtrados, retardos y sensibilidades del
sistema. Se puede observar que la mayor diferencia entre el modelo teérico y medidas
se encuentra en el modulo entre 8 y 30 MHz, donde en las medidas aparece un 16bulo.
La razén mas probable de este 16bulo es que el modelado de los amplificadores se ha
realizado con un filtrado paso bajo de orden 1, y es muy probable que, como se vio en
la medida del suelo de ruido de la circuiteria de baja frecuencia, la naturaleza intrinseca
paso-bajo de los amplificadores sea mucho mas compleja que un simple filtrado. Aun
asi, este 16bulo no es un inconveniente para la estabilidad del sistema, ya que estd por
debajo de los 0 dB de médulo.

Una forma ma4s intuitiva de observar la estabilidad del sistema es mediante el diagrama
magnitud-fase. En este diagrama se representan en la misma grifica la magnitud y la
fase de la funcién de lazo abierto en los dos ejes. Asi, el punto de inestabilidad, es decir,
la coordenada [180°,0 dB] se localiza facilmente. Ademads, en esta representacion los
margenes de fase y de ganancia son muy intuitivos. Por supuesto, este tipo de medidas
gréificas se realizan bajo la suposicion de que la funcién de bucle abierto es siempre
decreciente y, para frecuencias fuera del rango medido, la ganancia siempre serd menor
a 0 dB. El resultado del diagrama magnitud-fase, tanto para el modelo teérico como para
la medida, se muestra en la Fig. 3.30-b. A partir de este diagrama se puede ver que el
sistema montado es estable y tiene unos margenes de ganancia (MG) y de fase (MF)
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Figura 3.31.: Medida de suelo de ruido de la circuiteria extra del FLVCO. a) Compara-
cion entre el suelo de ruido extra y el ruido de fase del VCO referenciado a la entrada
del VCO como ruido de tensién. b) Penalizacién por ruido obtenida.

de 3.6 dB y 46°, respectivamente. Aunque el margen de ganancia es pequefio, como ya
se ha dicho, esta funcién de transferencia corresponde a la mixima ganancia de lazo
abierto, por lo que, para el resto de frecuencias, el margen de ganancia sera superior.

Suelo de ruido

La medida del ruido de tension a la entrada del VCO en circuito abierto es muy impor-
tante. En esta medida se agrupan todas las fuentes de ruido de baja frecuencia desde la
etapa detectora de potencia, incluido el ruido generado por los diodos, y de la circuiteria
de baja frecuencia. Este ruido extra, que no existia cuando el VCO estaba solo, es el
causante de la penalizacién de ruido (2.38). La medida de dicho ruido a la salida se ha
realizado con el analizador de fuentes de sefial de Agilent E5S052B en su configuracién
para la medida de sefiales de banda base. El resultado se muestra en la Fig. 3.31-a. En
esta figura se observa claramente que el ruido de tensién también se ve afectado por el
filtrado de lazo, lo que se manifiesta en la atenuacién a partir de 300 kHz. A igual que
ocurria con la circuiteria de baja frecuencia, vuelve a aparecer un Iébulo entre 4 y 40
MHz, que sube el nivel de ruido hasta -158 dBV/Hz. Como ya se explicé con anterio-
ridad, este 16bulo es intrinseco del funcionamiento de los amplificadores operacionales
utilizados. Como se puede apreciar, al comparar con la Fig. 3.28, el ruido es mayor al
ruido de la circuiteria de baja frecuencia solamente, debido a que la fuente mds impor-
tante de ruido extra introducido por el FLVCO es la resistencia de video de los diodos
detectores. Esta resistencia, segun el fabricante tiene un valor tipico alrededor de 3 kf2,
cuyo ruido térmico, -163.1 dBV/Hz, se aproxima bastante al ruido de tensién medido
dentro del ancho de banda del FLVCO.

Una medida interesante es la de la penalizacién de ruido, Yx(s) (2.38), que mide la
degradacion de la capacidad intrinseca de reducir ruido, respecto a un bucle ideal no
ruidoso, debido al ruido de la circuiteria del bucle. Esta penalizacion se puede observar
en la Fig. 3.31-b, donde se obtienen unos valores de penalizacién, dentro de la banda,
de 10 dB y un maximo de penalizacion, a las frecuencias donde aparece el conocido
l6bulo, de 16 dB. Esta penalizacién, aun siendo elevada, es totalmente asumible para las
reducciones de ruido esperadas, en torno a 20 dB.

63



3. Bucle enganchado en frecuencia cldsico de banda ancha con ajuste de cuadratura

o -10
I el —\V/CO Hittite
T 4 N —FLLa55GHz —~ 30 —FLVCO
) M FLLa6 GHz =
[ea] b FLLa 6.5 GHz m
2 60 --FLLa7GHz S .50
[ --FLLa7.5GH:
2 -80 FLL:SGHZZ 5
©-100 2 -70
| o)
o _ L o
§-120 S 90
¥ -140
-160L, . . . . . -110° | | . .
10 10 10 10 10 10 6.484 6.486 6.4.88 6.49 6.492
Desviacion de frecuencia (Hz) Frecuencia (GHz)
a) b)

Figura 3.32.: Medida de ruido de fase. a) Comparacion entre el ruido de fase del VCO
en oscilacion libre y el ruido de fase del FLVCO. b) Comparacion de los espectros del
VCO y del FLVCO.

Ruido de fase del FLVCO

Las siguientes medidas son las de ruido de fase. Estas medidas son las realmente repre-
sentativas de la funcionalidad que se ha buscado en el FLVCO. Para realizar las medidas
se ha vuelto a utilizar el analizador de fuentes de sefial de Agilent E5052B, esta vez
en su configuracion de medida de ruido de fase. Se han realizado medidas del ruido de
fase para frecuencias portadoras entre 5 y 8 GHz, con saltos de 500 MHz, tanto para
el VCO de Hittite en oscilacién libre como para el bucle FLVCO. En las Fig. 3.32-a se
puede ver que la reduccién de ruido de fase es practicamente constante en toda la banda
de funcionamiento. Ademads se puede ver que la reduccién de ruido se extiende hasta
desviaciones de frecuencia respecto de la portadora de mas de 2 MHz. La utilidad de
esta reduccidn es mds facil de entender si realizamos dos medidas con el analizador de
espectros MXA-N9020A de Agilent Technologies, una con el VCO en oscilacién libre y
otra con el FLVCO. Esto es lo que se muestra en la Fig. 3.32-b, donde se ve claramente
el efecto sobre las faldas de frecuencia lateral del oscilador que tiene la introduccién del
VCO en un FLVCO.

Para una visualizacién maés clara de la reduccién de ruido obtenida, en la Fig. 3.33
se ha representado la diferencia entre el ruido de fase original y el del FLVCO, para
las distintas frecuencias portadoras. Se puede ver mds claramente la reduccion de ruido
hasta més de 2 MHz y el incremento de ruido a partir de esta frecuencia. Este incremento
es generado principalmente por el ruido de la circuiteria del FLVCO y se ve reflejado
en la penalizacién de ruido de la Fig. 3.31-b. La reduccién de ruido es especialmente
importante hasta los 200 kHz, donde, salvo en el caso de la portadora de 5 GHz, es
superior a 10 dB. De especial consideracién son las reducciones de hasta 20 dB para
frecuencias entre 100 Hz y 1 kHz. Hasta 1 MHz de desviacién de frecuencia, la reduccién
de ruido es siempre superior a 5.5 dB, llegando a los 10 dB para algunas frecuencias.

Funcionamiento conmutado

La dltima prueba del funcionamiento del FLVCO es la comprobacién de que con los
desfases conmutados se puede abarcar todo el rango de frecuencias sintetizables entre 5
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Figura 3.33.: Reduccidn de ruido de fase para diferentes frecuencias portadoras en todo
el rango de frecuencias del FLVCO, entre 5 y 8 GHz

y 8 GHz. Para ello se han realizado dos medidas en un rango de frecuencias més reduci-
do, de 64 MHz. Con este rango de frecuencias es suficiente para caracterizar el sistema,
ya que, como se muestra en la Fig. 3.6, la funcién de transferencia del discriminador
de frecuencia tiene un periodo inversamente relacionado con el retardo de la linea de
retardo, 1/74, de 64 MHz aproximadamente. Las medidas a realizar en este rango de
frecuencias serdn: a) de ruido de fase, para comprobar que la reduccién de este se man-
tiene a lo largo de un ciclo y solamente es necesario cambiar de desfase y b) medidas
estdticas de la frecuencia de salida en funcién de la tension de control, para comprobar
que el FLVCO tienen la misma sensibilidad que el VCO original.

Para la medida del funcionamiento de banda ancha del FLVCO como reductor de
ruido de fase se han realizado una serie de medidas de ruido de fase, para frecuencias
portadoras desde 5.5 GHz hasta 5.564 GHZ, en saltos separados 8 MHz (un total de 9
medidas, de tal forma que al menos se dispone de dos de ellas por cada posible estado de
los desfasadores conmutados). En la Fig. 3.34 se muestran los resultados de dichas me-
didas y la comparacién de estas medidas con el ruido de fase del VCO original para una
portadora de 5.5 GHz. Como se puede ver, la reduccion de ruido se mantiene indepen-
dientemente del desfase activado, solamente sufriendo minimas variaciones resultado de
la variacién de la sensibilidad del discriminador de frecuencia, que ya se anticip6 en la
Fig. 3.20-b.

Para comprobar el funcionamiento estitico de banda ancha se han realizado cuatro
barridos para tensiones de control entre 2.3 V'y 2.5 V. En el VCO original, estas tensiones
de control generan frecuencias de salida entre 5.5 GHz y 5.6 GHz, aproximadamente.
En la Fig. 3.35 se muestran cuatro barridos de tensién correspondientes a las cuatro
configuraciones de desfasadores que tiene el FLVCO. En cada uno de los cuatro barridos
se ha superpuesto la funcién que relaciona la frecuencia de salida con la tensién de
control del VCO original. Como se puede observar en cada uno de los barridos, hay una
parte, muy ruidosa, que corresponde con la zona de inestabilidad para ese desfase en
particular, y una zona limpia, que coincide con la relacién entre la tensién de control
y la frecuencia de salida del VCO original en oscilacion libre, en la que el bucle esta
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Figura 3.34.: Reduccién de ruido de fase para diferentes frecuencias portadoras dentro
de un ciclo del discriminador de frecuencia, comparadas con el ruido de fase del VCO
original a 5.5 GHz

enganchado y funcionando correctamente. Observando las cuatro gréficas se llega a la
conclusién de que, para un ciclo completo de 64 MHz, siempre hay una configuracién
de desfase que estabiliza el bucle, haciéndolo funcionar con la misma sensibilidad que
el VCO original, pero con un ruido de fase reducido, como se ha visto en la Fig. 3.34.

3.4. Conclusiones

En este capitulo se ha detallado un extenso trabajo de disefio y caracterizacién de un
bucle enganchado en frecuencia clésico, para la reduccién del ruido de fase de un VCO.
Una de las particularidades de este disefio, respecto a los anteriormente realizados, es
que el disefio es especifico para un VCO con un rango de frecuencias sintetizables gran-
de. Partiendo del estudio teérico de los FLLs realizado en el capitulo 2, se lleg6 a la
conclusién de que el elemento principal del bucle es el discriminador de frecuencia. A
partir de esto, se ha disefiado un discriminador de frecuencia de banda ancha partiendo
de la idea de un discriminador de frecuencia basado en linea de retardo con las siguien-
tes caracterfsticas: 1) se han utilizado dos desfasadores que combinados producen cuatro
desfases distintos que permiten mantener la sensibilidad del discriminador practicamen-
te constante en todo el periodo de funcionamiento y por extensién en todo el rango de
frecuencias de funcionamiento; 2) se ha eliminado la sefial de continua generada a la
salida del discriminador por la frecuencia portadora cuando esta no se encontraba exac-
tamente en el punto de cuadratura, eliminando de esta manera la dependencia con la
portadora. Todo el disefio ha sido validado con la fabricacién de un prototipo de discri-
minador de frecuencia que cubre la banda entre 5 y 8 GHz, mediante la conmutacién de
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cuatro desfases.

Tras la verificacién del funcionamiento del discriminador de frecuencia, se han di-
sefiado el resto de circuitos, los cuales se han integrado en un prototipo compacto de
FLVCO. Se han realizado medidas de la respuesta en frecuencia del FLVCO en bucle
abierto, para comprobar la estabilidad y el ruido generado por toda la circuiteria extra, y
asf asegurar que la reduccién de ruido de fase del FLVCO en bucle cerrado es adecuada,
obteniendo resultados positivos. Por tltimo se ha comprobado que el bucle completo
funciona como un VCO con un ruido de fase reducido, con la misma sensibilidad que
el VCO original a costa de la necesidad de conmutar entre cuatro desfases. Se han rea-
lizado medidas de la relacion entre tensién de control y frecuencia de salida para las
diferentes configuraciones de desfase. Esto ha permitido comprobar que, efectivamente,
es posible mantener la sensibilidad del VCO original conmutando entre los desfasado-
res. Las medidas de ruido de fase en diferentes puntos del rango entre 5 y 8 GHz han
demostrado que, en todo el rango, la reduccion es superior a 10 dB hasta desviaciones
de frecuencia respecto a la portadora de 200 kHz, y superior a 5.5 dB hasta desviaciones
de frecuencia respecto de la portadora de 1 MHz. De igual modo que se ha comprobado
que el funcionamiento es vdlido para frecuencias puntuales en el rango de frecuencias
sintetizables, también se ha comprobado que en un rango de frecuencias pequefio, la
reduccién de ruido se mantiene, gracias a la utilizacién de los desfasadores.

Se puede concluir por tanto que se ha realizado el disefio y se ha probado un sistema
completo FLVCO de banda ancha, con un rango de frecuencias sintetizables entre 5 y
8 GHz, con las mismas caracteristicas estdticas que el VCO original sobre el que se
monta el bucle, pero con una reduccion de ruido de fase importante hasta desviaciones
de frecuencias respecto a la portadora de 1 MHz.
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Sistema de medida de ruido de fase de
banda ancha sin ajuste de cuadratura

OMO ha quedado patente en el anterior capitulo, el discriminador de frecuencia es el

bloque fundamental para la correcta operacién de un FLVCO. Efectivamente, dispo-
ner de un discriminador de buena sensibilidad y bajo ruido es la clave para poder disefiar
un FLL con capacidad de reduccién de ruido: el discriminador mide el ruido del VCO
y realimenta esa informacion a su entrada para reducir las fluctuaciones instantaneas de
frecuencia.

Es obvio que el disponer de un discriminador de frecuencia sensible y de bajo ruido
abre la posibilidad de utilizarlo como sistema de medida de ruido de fase. Por ello, en
esta tesis se comenz6 a estudiar la posibilidad de realizar un sistema de medida de ruido
de fase usando discriminadores basados en linea de retardo. El estudio bibliografico
permitié encontrar un sistema de medida de ruido de fase basado en un discriminador en
linea de retardo que, mediante la utilizaciéon de un demodulador I/Q, permitia eliminar el
ajuste de cuadratura del discriminador clasico. Siguiendo la filosofia de este esquema se
ha desarrollado un nuevo discriminador basado en la técnica de seis puertos que, ademas
de eliminar la necesidad del ajuste de cuadratura, permite también una buena operacién
con niveles de sefial reducidos. En este capitulo, este discriminador se utilizard como
parte de un sistema de medida de ruido de fase, mientras que en el siguiente capitulo se
utilizara para desarrollar un FLVCO mejorado que no requiera ningun tipo de sefial de
control para mantenerlo en cuadratura.

La estructura de este capitulo es como sigue: en primer lugar se describirdn las dife-
rentes arquitecturas y técnicas de medida que existen hasta la fecha para la medida de
ruido de fase y se hard un repaso histérico, para ubicar correctamente la arquitectura
propuesta. A continuacién se realizard un andlisis tedrico de la arquitectura propuesta,
gracias al cual se definirdn las caracteristicas de sensibilidad y suelo de ruido. Al mis-
mo tiempo, la definicién de estas caracteristicas permitird entender qué elementos del
sistema son claves para mejorar las prestaciones del mismo. Por tltimo, se detallard el
disefio de un prototipo del sistema propuesto y se realizardn medidas de ruido de fase
sobre un oscilador de prueba. Estas medidas seran comparadas con otras medidas reali-
zadas con equipos de medida comerciales de estado del arte para corroborar el correcto
funcionamiento del sistema propuesto.
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4.1. Medida de ruido de fase en osciladores

Hoy en dia, una parte de la investigacion sobre sistemas de medida se centra en la medida
del ruido de fase en osciladores y fuentes de sefial. Esta tarea, que es tan importante
como la propia implementacion de sistemas sintetizadores de frecuencia con bajo ruido
de fase, suele estar enfocada a equipamiento de medida y metrologia. Los principales
requerimientos de estos sistemas de medida de ruido de fase son:

e Una alta sensibilidad. La sensibilidad se define como la variacion de tensién a
la salida que genera una variacién de fase determinada a la entrada del sistema.
Por tanto, para conseguir una medida fiable, con un nivel de sefial discernible,
del ruido de fase de los cada vez menos ruidosos osciladores y sintetizadores de
frecuencias, es necesario un incremento de la sensibilidad a la par, si no superior,
que la velocidad con la que se reduce el ruido de fase de los nuevos osciladores.

e Un bajo nivel de ruido interno del propio sistema de medida. La circuiteria de
deteccién y de amplificacion de los sistemas de medida suele introducir ruido de
tensién, normalmente ruido blanco y ruido flicker, que puede enmascarar la medi-
da de fase, sobre todo en sistemas de medida con baja sensibilidad. Habitualmente
este nivel de ruido interno es el que limita la minima sefial medible.

Existen diferentes metodologias de medida dependiendo de las caracteristicas del sis-
tema a medir, las cuales ya han sido clasificadas anteriormente en notas de aplicacién y
en la literatura [8,33, 67, 68]. La separacién m4s notable de las metodologias de medida
se hace en funcion de si estas necesitan oscilador de referencia o no. Esta diferenciacion
es muy importante, ya que, como se ha comentado, el ruido de fase del oscilador de re-
ferencia influye altamente en el suelo de ruido del sistema. Por consiguiente, para evitar
el exceso de ruido de fase que producen en la medida, estos osciladores de referencia
deben tener un nivel de ruido de fase extremadamente bajo, lo que encarece altamente
el sistema de medida final. A continuacidon se detallan las arquitecturas mas importantes
separadas en funcién de si necesitan oscilador local o no.

4.1.1. Medida de ruido de fase con oscilador local

Las metodologias de medida de ruido de fase con oscilador de referencia o local mds
conocidas son:

e Medida directa con un analizador de espectros, Fig. 4.1-a. Consiste en medir di-
rectamente la densidad espectral de potencia del oscilador. Aunque es la medida
mads directa, estd muy limitada por las caracteristicas propias del analizador de
espectros. El ruido de fase de los osciladores locales, la sensibilidad, el rango di-
namico o el ancho de banda de resolucion del analizador limitan la capacidad de
medida. Ademds, el analizador de espectros mezcla el ruido de amplitud y de fase,
por lo que esta medida solo es valida para osciladores en los que se sabe a priori
que su ruido de amplitud es despreciable respecto al ruido de fase.

e Medida heterodina, Fig. 4.1-b. Consiste en la conversién de la sefial del oscilador
bajo prueba a frecuencias intermedias mediante la multiplicacién por una sefial
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Figura 4.1.: Métodos de medida de ruido de fase con oscilador de referencia. a) Medida
directa con analizador de espectros b) medida heterodina ¢) medida con detector de fase
d) medida con técnicas de correlacion.

local de referencia y el posterior filtrado. Respecto a la medida directa con anali-
zador de espectros tiene la ventaja de que se puede aumentar el rango dindmico
eliminando la portadora, y las frecuencias cercanas a ésta, con un filtrado. Sin
embargo sigue teniendo las mismas limitaciones en cuanto al ruido del oscilador
local y en cuanto a la mezcla de ruidos de amplitud y fase.

e Medida heterodina con detector de fase, Fig. 4.1-c. También conocido como méto-
do de cuadratura [67]. Esta técnica utiliza un oscilador local a la misma frecuencia
que el oscilador cuyo ruido de fase se quiere medir. Un mezclador y un filtrado
paso-bajo hacen las funciones de detector de fase. Para poder mantener la cuadra-
tura entre los dos osciladores, es necesario un PLL que la controle.

e Medidas con técnicas de correlacion, Fig. 4.1-d. Las arquitecturas como la del
detector de fase se pueden duplicar con el fin de correlar las dos medidas [69,70].
La utilizacién de dos medidas, totalmente incorreladas salvo por la relacién entre
los osciladores a medir, permite reducir el suelo de ruido del sistema y por tanto
mejorar la sensibilidad del método de medida.

4.1.2. Medida de ruido de fase sin oscilador local

En el grupo de técnicas de medida de ruido que no necesitan un oscilador local estin las
siguientes:

e Medida con discriminador de frecuencia, Fig. 4.2-a. Mide la variacién temporal
de la frecuencia en lugar del ruido de fase, para su posterior conversion, siguiendo
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la relacion que hay entre frecuencia y fase (2.4). Se basa en la comparacion de la
fase de la sefial del oscilador con la de la misma sefial desfasada por un elemento
cuyo desfase depende de la frecuencia. Entre las estructuras que se usan como
desfasadores dependientes de la frecuencia destacan:

— Resonadores. Al ser estructuras de banda muy estrecha, los discriminadores
de frecuencia resultantes serdn también de banda estrecha. Fuera de la zona
de resonancia la sensibilidad del discriminador cae rdpidamente. Existe la
posibilidad de utilizar resonadores sintonizables o bancos de resonadores a
distintas frecuencias que incrementan la complejidad de la arquitectura a
cambio de aumentar el rango de frecuencias medibles.

— Lineas de retardo. El desfase de las lineas de transmisién con la frecuencia
es lineal, por lo que se pueden disefiar discriminadores de frecuencia de gran
ancho de banda con ellas, si se afiaden desfasadores para mantener la cua-
dratura. Dos grandes inconvenientes son las pérdidas de insercion de la linea
y la compleja circuiteria de control necesaria para mantener la cuadratura.

e Medida directa digital, Fig. 4.2-b. Gracias a la gran velocidad de muestreo de los
conversores analdgico-digitales actuales, la digitalizacion de la sefial temporal a la
salida del oscilador bajo prueba para su posterior procesado mediante software se
convierte en una solucién interesante y barata. Aun asi, la frecuencia maxima de
las portadoras cuyo ruido de fase puede medir estd muy limitada por la velocidad
de muestreo del conversor analégico-digital y el minimo ruido de fase discernible
estd también limitado por el ruido de cuantificacién del conversor, no dando tan
buenos resultados como las soluciones analdgicas.

El uso de un oscilador local para convertir la portadora a una frecuencia intermedia es
posible tanto en la medida con discriminador de frecuencia como en la medida con con-
versor A/D, Fig. 4.2-c. En ambos casos esta conversion de frecuencias permite trabajar
con sistemas cuya frecuencia de trabajo es menor. Sin embargo, pertenecerdn al grupo de
sistemas de medida que utilizan un oscilador local y volverdn a tener los inconvenientes
generados por el ruido de fase de éste.

4.1.3. Estado del arte en medida de ruido de fase de osciladores de
microondas

Desde mediados del siglo veinte, la medida del ruido de fase de osciladores ha sido una
constante en la investigacion en el campo de las telecomunicaciones [71-73]. Como se
ha mencionado anteriormente, se han ido proponiendo diferentes arquitecturas de me-
dida con el fin de aumentar la sensibilidad y la fiabilidad, asi como para adaptarse a
las nuevas tecnologias que ha ido surgiendo. Una de las primeras arquitecturas, imple-
mentada en guias de onda, es la propuesta por Dalman en 1954 [71], donde un filtrado
permite atenuar la portadora de RF para medir las bandas laterales de ruido sin saturar
el detector. Igualmente implementadas en guifas de ondas, Ashley y Marsh [72,74] pro-
ponen un discriminador de frecuencia basado en una cavidad discriminadora ajustable.
Una arquitectura muy similar a las anteriores es la propuesta por Ondria para medir tanto
ruido de amplitud como ruido de fase [73].
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Una mejora considerable en la sensibilidad de los sistemas de medida es la utilizacién
de la correlacion de las medidas de sistemas duplicados para minimizar el ruido interno
de la instrumentacién. Siguiendo esta idea, Walls propone en 1976 el uso de técnicas
de correlacién, junto con una arquitectura basada en detector de fase con PLL, para
la mejora de la sensibilidad en las medidas de ruido de fase de osciladores [68]. Una
estructura similar es propuesta por Fest en 1983 [70], donde, gracias a la correlacion,
se puede medir el ruido de fase de tres osciladores distintos, intercambidndolos en la
arquitectura para las distintas medidas. Otra estructura también basada en la correlacién
de las salidas de un sistema duplicado es la propuesta mds recientemente por Rubiola
[75]. En este caso, la medida se hace sobre bipuertos.

Si se atiende a la ausencia de oscilador local para la medida de ruido de fase, ya
las propuestas de Ashley y Ondria [72, 73] para guia de onda carecen de él. En 1978,
Parzer propone otro montaje de medida que no necesita oscilador de referencia [33].
Dicha arquitectura usa un resonador cuya fase varfa con la frecuencia y un detector de
fase para medir dicha variacién. Arquitecturas parecidas a la de Parzer también han sido
propuestas por Brozobich [34] y Lozowsky [76]. En ellas un resonador formado por un
circulador y una linea de transmisién de longitud ajustable, terminada en cortocircuito,
hacen la funcién de desfasador variable con la frecuencia.

Mais recientemente, han sido propuestos diversos sistemas de medida de ruido de fa-
se, basados en discriminador de frecuencia y por tanto sin necesidad de oscilador de
referencia. En [35] se propone un sistema on-chip basado en linea de retardo con au-
tocalibracién. En 2010, Gheidi propone una arquitectura de medida de banda ancha sin
necesidad de ajuste de cuadratura [31, 32], en la que una estructura dual permite la ob-
tencién de dos sefiales en fase y en cuadratura (I/Q) cuya fase contiene las variaciones
temporales de frecuencia. A partir de estas sefiales y con ayuda de una circuiteria de
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banda base, andloga al cuadricorrelador balanceado propuesto en [77,78], se extrae la
informacion de la frecuencia.

Las estructuras propuestas por Gheidi anteriormente mencionadas utilizan mezclado-
res como detectores de fase. Una nueva posibilidad es la utilizaciéon de arquitecturas
interferométricas haciendo uso de hibridos y detectores de potencia funcionando como
mezcladores balanceados (como ya se detallé en el capitulo 3), y un paso més sobre
este tipo de estructuras es la utilizacién de receptores de seis-puertos, inicialmente intro-
ducidos por Engen a finales de los setenta [79], para la medida de ruido de fase. Unas
primeras propuestas del uso de arquitecturas de seis-puertos para la medida de ruido de
fase son las realizadas por Tatu para unipuertos y bipuertos [80]. Sin embargo, estas to-
pologias de medida siguen necesitando un oscilador de referencia, con los consecuentes
problemas. De igual forma, Peng propone en 2011 la utilizacién del seis-puertos en otra
arquitectura detectora de fase simple [81]. Estas investigaciones abren la puerta a la utili-
zacion de seis-puertos en medidas interferométricas de ruido de fase con discriminadores
basados en lineas de retardo.

En el campo, totalmente diferente, de la medida de ruido de fase software, mediante
la digitalizacién directa de la sefial temporal de entrada, se pueden destacar la propuesta
de Grove de un sistema de medida de ruido de fase totalmente digitalizado [82], o la
de Anglisani en 2008, donde un sistema totalmente digital, basado en un esquema de
demodulacién en cuadratura, permite medir el ruido de fase en tiempo real, [83]. Los
sistemas digitales de medida de ruido de fase son relativamente nuevos debido a que
no hace mucho que se estdn obteniendo conversores analdgico-digitales con suficiente
velocidad de muestreo y bits de cuantificacion para las prestaciones que la medida de
ruido de fase requiere. Aun asi, esta velocidad de muestreo limita en gran parte el rango
de uso de estas técnicas y el ruido de cuantificacién de los conversores limita en gran
medida el minimo ruido de fase medible.

4.2. Discriminador basado en linea de retardo con receptor
I/Q de seis-puertos

La arquitectura que se propone para la medida de ruido de fase se muestra en la Fig.
4.3. Al ser una arquitectura de discriminador de frecuencia basada en linea de retardo, es
capaz de cubrir un gran ancho de banda, siempre que el resto de bloques de RF también
sean de banda ancha. Ademas, al utilizar un detector de fase dual, con sefiales en fase
y en cuadratura, permite la deteccién sin necesidad de ajuste de cuadratura, siguiendo
el mismo principio que los discriminadores de frecuencia sin desfasador en [31, 32].
Como se puede observar en la Fig. 4.3, este discriminador de frecuencia estd formado
por los dos bloque funcionales basicos de un discriminador basado en linea de retardo,
tal y como ya se detallaron en la descripcidon del mismo en el capitulo 3. Estos son: un
conversor de frecuencia a fase y un detector de fase.

Como ya se explico anteriormente, el conversor frecuencia a fase estd compuesto por
un divisor de potencia y una linea de retardo. A diferencia del discriminador clésico, que
necesitaba ajuste de cuadratura, este discriminador no utiliza desfasador ajustable en la
rama opuesta a la de la linea de retardo, ya que en esta nueva arquitectura es capaz de
eliminar la dependencia con la cuadratura a partir de las sefiales I y Q detectadas.
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Figura 4.3.: Diagrama de bloques del discriminador de frecuencia sin necesidad de ajuste
de cuadratura propuesto.

Por su parte, el detector de fase se disefia a partir de un receptor I/Q basado en un de-
modulador de seis-puertos. En este detector de seis-puertos, las salidas de los detectores
de potencia serdn digitalizadas y posteriormente procesadas para la obtencion de las se-
fiales I/Q y, a partir de ellas, el ruido de fase del oscilador bajo prueba. Es recomendable
la digitalizacién justo tras la deteccidn, aunque se haya demostrado la posibilidad de la
obtencion de esta sefial de forma analdgica, ya que asi se minimizan las etapas analdgi-
cas de baja frecuencia, las cuales son una fuente de ruido. La utilizacién de un receptor
de seis-puertos es dual a la utilizacién de mezcladores, tal y como se hace en [31], ya que
estas dos estructuras son equivalentes, Fig. 4.4. Sin embargo, la utilizacién de arquitec-
turas con seis-puertos ofrece ventajas como el funcionamiento del sistema con potencias
de entrada medias y bajas.

Para realizar el andlisis tedrico del funcionamiento del discriminador de frecuencia
propuesto, se parte, al igual que en el discriminador cldsico, de una sefial de RF a la
entrada, con una variaciéon temporal aleatoria en la fase de la misma, o lo que es lo
mismo, con ruido de fase, y con una variacién temporal de la amplitud de la misma, o
ruido de amplitud. Esta sefial es

spr(t) = Vrr - (1 +€(t)) cos (we - t + ¢(t)) 4.1)
donde, de igual forma que para el andlisis del discriminador cldsico, Vrr es la amplitud
de la sefial de entrada, €(t) es la variacién temporal de la amplitud, w, es la frecuencia
portadora y o(t) es la variacion temporal de la fase de la seiial de RF.

De igual manera, la ecuacion (4.1) se puede representar en forma fasorial como una
envolvente compleja

Spi(t) = Vap - (14 €(t))ed?® 4.2)

Y, si representamos la sefial en funcién de la potencia de entrada, el fasor resultante
es el siguiente:

Srr(t) = /2 Prr(1 + €(t))e??® 4.3)

El conversor frecuencia a fase de la nueva arquitectura discriminadora es similar al de
la arquitectura discriminadora cldsica, detallada en el capitulo 3, y serdn afectadas de la
misma forma. Por tanto, las sefiales a la entrada de la red de seis-puertos seran
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4. Sistema de medida de ruido de fase de banda ancha sin ajuste de cuadratura
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Figura 4.4.: Equivalencia entre demodulador I/Q utilizando mezcladores como detectores
de fase y un demodulador 1/Q utilizando una red de seis-puertos.

sa(t) = SReU—Ta) (f/; Til) (e (4.4)

SRF (t)

V2

donde, de nuevo 74 es el retardo temporal de la linea de retardo. Para simplificar, a
partir de ahora el producto w,.7y; se representard como ¢g. Esta variable serd el desfase
generado por la frecuencia portadora y serd constante mientras no varie la portadora de
RF. Este desfase tendrd un periodo, que dependera del retardo de la linea de retardo, de
1 / Tdl Hz.

Para analizar el paso de las sefiales por la red de seis-puertos se considera que ésta
esta formada por cuatro hibridos de 90° y un desfasado de 90°, como la red propuesta
en [56], ya que esta red es la que se ha decido utilizar para el prototipo. Si ademads se
supone que la red es pasiva e ideal, es decir, que solamente se tendrdn en cuenta los 6 dB
de pérdidas de insercion y los hibridos estan totalmente balanceados tanto en amplitud
como en fase, las sefiales en cada una de las cuatro salidas del seis-puertos son

sp(t) 4.5)

5 = 5 (@s(t) +3a(0) (4.6)
() = 5 (@s(t) —Fa(0) (47
() = 5 (Gslt) +5-Falt) (48)
(D) = L@~ Fa) “9)

Utilizando el concepto de los centros de la arquitectura de seis-puertos, ya introducido
en [79], esto es, g; = —Si2/Si1, las expresiones de (4.6) a (4.9) se pueden reescribir
juntas en una tnica expresion

5i(t) = % Gp(t) — - Falt)), parai=1...4 .10)

donde los centros de la arquitectura de seis-puertos son
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4.2. Discriminador basado en linea de retardo con receptor 1/Q de seis-puertos

q = -1 “4.11)
@ = 1

B = —J

@u = J

La tensi6n instantdnea a la salida de los detectores de potencia se puede calcular fa-
cilmente si se asume que los diodos trabajan en zona cuadrédtica y se incluye el filtrado
de las componentes superiores. La componente de baja frecuencia a la salida de los de-
tectores sera por tanto

soilt) = Bp - [5:(1)) (4.12)
= %-]gB(t)—qi-gA(t)\Q, para i =1...4
donde 1la sensibilidad del detector de potencia viene definida por Sp. De igual forma
que ocurria en el discriminador de frecuencia cldsico, cuando los diodos no trabajan en
zona de ley cuadrdtica, la salida del detector de potencia no tiene que ser lineal con la
potencia de entrada. La tension de salida de los detectores serd una funcién dependiente
de la potencia de entrada al discriminador y de la sensibilidad de los diodos detectores,
Vourrp = f(Prr,BD).
Si los cuatro detectores de potencia son ideales, esto es, funcionan en ley cuadrética y
tienen la misma sensibilidad, entonces, la tensién instantdnea de salida (4.12) se puede
reescribir de la siguiente forma

[3a())?
4
donde f(t) es una variable compleja que relaciona las dos entradas de la arquitectura del

seis-puertos, tal y como se demuestra en [84]. Esta variable compleja incluye en su fase
informacidn sobre el ruido de frecuencia a la entrada del discriminador.

2
, para i1=1...4 (4.13)

salt) = Bp|0() - g

() = %B(t) __ L+e@) . e () +¢0) (4.14)
SA(t) 1—|—€(t—7‘dl)

En (4.14) se observa como la fase de la variable compleja f(t) tiene un valor fijo,
¢0, que depende de la portadora de frecuencia, y un valor variable, v(t), que depende
de la variacién de frecuencia alrededor de la portadora. Esta dependencia es vdlida para
valores de retardo 75 muy pequefios, gracias a la siguiente relacion

d(t
Y(t) = o(t) — ot — Ta) = d(t)) * Tdl (4.15)

Si se opera (4.13) utilizando la relacién del médulo al cuadrado de dos niimeros com-
plejos, tal y como se detalla en el apéndice A y sabiendo que \qi\Z = 1 siempre, se
obtienen la siguientes expresiones de las cuatro sefiales a la salida de los detectores de
potencia.
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4. Sistema de medida de ruido de fase de banda ancha sin ajuste de cuadratura

sol(t) = ‘gAY)‘Q‘BD‘(1+ i) +2 %e{f(t)}> (4.16)
saly = BOC gy (1 ffof 2w fF0}) @
so3(t) = 'g“‘f)'Q-ﬁp-(H f(t>22-%m{f(t>}> (4.18)
Soa(t) = 'gAf)'Q-BD(H f(t>2+2-%‘m{f(t>}> (4.19)

Como se puede ver claramente, la combinacién dos a dos de las salidas de la red
de seis-puertos permite obtener las sefiales en fase y en cuadratura (I/Q) de la variable
compleja I'(¢). Estas componentes vienen ademds escaladas por un valor que depende
de la potencia de entrada y de la sensibilidad de los detectores de potencia.

I(t) = so1(t) — sea(t) = |52 Bp - Re {f(t)} (4.20)
= PRF‘BD'%G{f(t)}
Q) = so4<t)—503(t):\'gA(t)P-ﬂD-sm{f(t)} 4.21)

— Papr-fBp-Sm {f(t)}

La variable compleja que se obtiene se define como 7)(t) y es una versién escalada

de la relacion entre las dos entradas al detector de fase, I'(¢). Estan relacionadas de la
siguiente forma

i(t) = I(t) + jQ(t) = Prp - Bp - T(t) (4.22)

En la Fig. 4.5 se representa la variable compleja obtenida a partir de las componentes
Iy Q. En ella se puede observar también que el ruido de amplitud es totalmente inde-
pendiente de la medida de ruido de fase, y por tanto, el primero no influye en la medida
del segundo. Las fluctuaciones de frecuencia y por tanto el ruido de fase a la entrada, se
miden a partir de la fase de la variable compleja 7(¢), mientras que el ruido de amplitud
solamente afecta al médulo de esta variable compleja. Por supuesto, todo esto esta sujeto
a la suposicién de tener una arquitectura de seis-puertos totalmente balanceada tanto en
amplitud como en fase. B

La fase de las dos variables complejas, I'(t) y 7(¢), es la misma, ya que solamente
las diferencia un escalado del médulo. Es, por tanto, sencillo extraer la informacién de
la fase de la variable compleja detectada y a partir de ella hacer los calculos necesarios
para sacar de ésta la informacion del ruido de fase a la entrada.

Ln(t) = (t) + o = @(t) — ot — 1) + o (4.23)

Si de (4.23) se elimina la componente continua, proporcional a la portadora de RF
y que no contiene informacién ninguna de las variaciones de frecuencia a la entrada,
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4.2. Discriminador basado en linea de retardo con receptor 1/Q de seis-puertos
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Figura 4.5.: Representacion de la variable 7)(¢) en el plano complejo a partir de sus com-
ponentes en fase y en cuadratura.

solamente queda una variable temporal de fase que es proporcional a las variaciones de
frecuencia del dispositivo bajo prueba y, consecuentemente, a la derivada de las fluctua-
ciones de fase a la entrada del discriminador. Esta variacién temporal de la frecuencia
puede representarse en el dominio frecuencial, como una densidad espectral de potencia.

Syy(f) = PSD{y(t)} (4.24)

De esta forma se puede obtener una relacién sencilla en el dominio de la frecuencia
entre las fluctuaciones de fase y de frecuencia. A partir de (4.15), y ayuddndonos de las
transformaciones bdsicas en el dominio de Fourier, se obtiene la siguiente relacion entre
la densidad espectral del ruido de fase a la entrada y la densidad espectral de la fase de
la variable compleja medida por el discriminador de frecuencia

Sw(f) = Sww(f)

=" "7 = 4.25
11— e—ﬂﬁfm‘2 ( )

donde f es la desviacion de frecuencia respecto a la portadora de frecuencia y S, es la
densidad espectral de potencia de las fluctuaciones de fase del dispositivo a la entrada,
©(t). Para retardos de la linea de retardo pequefios, el término exponencial en (4.25) se
puede aproximar por los dos primeros términos de su equivalente en series de Taylor,
obteniendo la siguiente simplificacion de la relacion (4.25).

Sw(f) = S¢¢(f)

= —"" (4.26)
27 frar|?
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4. Sistema de medida de ruido de fase de banda ancha sin ajuste de cuadratura

Como era de esperar, esta expresion corresponde, en el dominio de la frecuencia, a la
relacion derivada existente entre la frecuencia y la fase en el dominio del tiempo, como
ya se aproximo en (4.15).

A partir de (4.26) se puede concluir que es posible medir el ruido de fase de un dispo-
sitivo bajo prueba a la entrada del discriminador de frecuencia propuesto a partir de la
medida de la fase de la sefial compleja detectada por éste. Se observa que no es una rela-
cién directa, ya que, como el nombre del propio dispositivo especifica, la deteccién que
se realiza es variaciones de frecuencia y es necesaria una integracion para la obtencioén
del ruido de fase. Aunque es posible la realizacion totalmente analdgica de la circuiteria
para la obtencién de la fase de 77(¢) a la salida, como se muestra en [32], es preferible
la digitalizacién de las sefiales a la salida de los detectores de potencia y el posterior
procesado software para minimizar las fuentes de ruido del sistema. En este caso, y co-
mo se vera en el siguiente apartado, son los detectores de potencia y la propia tarjeta
digitalizadora, las principales fuentes de ruido interno que limitardn el funcionamiento
del sistema.

4.3. Analisis de ruido

En el apartado anterior no se han tenido en cuenta las fuentes de ruido interno para el
andlisis del sistema medidor propuesto ya que no era necesario para la caracterizacién
de su funcién de transferencia. Sin embargo, el ruido generado internamente es muy im-
portante debido a que es uno de los factores limitantes de la sensibilidad. Practicamente
todo el sistema es pasivo y, por tanto, los efectos ruidosos de esos bloques son minimos,
si no nulos, comparados con otras fuentes de ruido mds importantes. Las dos grandes
fuentes de ruido en el caso de realizar la conversién analdgica-digital a la salida de los
detectores de potencia son: i) los detectores de potencia a las salidas del seis-puertos
(diodos detectores, amplificadores operacionales y resistencias), y ii) el propio sistema
digitalizador. Para el andlisis del ruido, estas dos fuentes son referidas a la salida de los
detectores de potencia, como se muestra en la Fig. 4.3. Su densidad espectral de poten-
cia se mide en V2/Hz y, ya que las dos fuentes de ruido son independientes, el ruido
interno total a la salida de cada detector se define como

n%; =Nhagi+Npps para i=1...4 4.27)

donde n% A0 ©8 el ruido generado por el canal ¢ de sistema digitalizador y n%g D.i €8 el
ruido generado en el detector de potencia i. De este modo, si se incluye el ruido en el
andlisis del sistema realizado en el apartado anterior, cada una de las sefiales de salida
de los detectores de potencia tendrd la siguiente forma

4
+ nri(t), parai=1...4

soilt) = LIRE.g . <1 + ]f(t)f _9. afee{q; -f(t)}) (4.28)

donde ny;(t) es la variacion temporal de la tensién a la salida de los detectores de
potencia debida al ruido interno del sistema y los valores de los ¢; ya fueron definidos
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4.3. Analisis de ruido
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Figura 4.6.: Representacion de la variable ruidosa 7, (¢) en el plano complejo a partir de
sus componentes en fase y en cuadratura.

en (4.11). Se asume que el ruido de los cuatro detectores de potencia es igual y que
los mismo ocurre con los canales del sistema conversor analégico-digital. Por tanto, el
ruido total referido a la salida de los detectores de potencia serdn igual, nQTZ = n?2 para
cualquier valor de .

Siguiendo el desarrollo del apartado anterior, las sefiales I/Q recuperadas también
tendran una componente ruidosa que se sumara a la sefial deseada.

I(t) = Pgrp-Bp-Re {f(t)} +V2- n(t) (4.29)
Q) = Par-Bp-Sm{T®)} +v2 () (4.30)

donde n7;(t) = n(t) para todo .

Si ahora se vuelve a generar la variable compleja 7(¢) a partir de las componentes [y Q
ruidosas, se comprueba que la nueva variable compleja, definida como 7, (), también es
ruidosa, como se puede ver en su representacion en la Fig. 4.6. En esta figura se observa
como las variaciones de tensién generadas por las fuentes de ruido, n2(¢), provocan una
fluctuacion aleatoria en la fase de la variable compleja 7, () que no depende de las
variaciones de la frecuencia a la entrada y que se ha definido como 1, (¢). Puesto que el
ruido en la fase de 7,,(¢) generado internamente por el sistema de medida serd pequeiio,
se puede hacer la aproximacién de angulo pequefio, por la cual el arco generado por la
variacién 1, (t) en la circunferencia de radio p se aproxima a una linea recta con una
amplitud aproximada de /2 - n(t).
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4. Sistema de medida de ruido de fase de banda ancha sin ajuste de cuadratura

Finalmente, se obtiene la variacion del dngulo debida al ruido interno en funcién de
la longitud del arco y del radio de la circunferencia como

Yalt) = Ziia(t) = m (4.31)

Esta expresion se puede expresar también como densidad espectral de potencia de la
siguiente forma

2
6D - Prr|?

donde Sy, (f) es la densidad espectral de las fluctuaciones de la fase de la variable
compleja 7,,(t) generadas por el ruido interno del sistema, cuya densidad espectral es

A partir de (4.32) se demuestra que la contribucioén del ruido serd menor cuanto ma-
yor sea el producto entre la potencia de entrada y la sensibilidad de los detectores de
potencia, esto es, el ruido interno afectard menos cuanto mayor sea la tensién a la salida
de los detectores de potencia.

Para comprender més claramente las limitaciones del sistema de medida propuesto
se define el suelo de ruido de fase del mismo, es decir, el minimo valor discernible de
ruido de fase a la entrada que no queda enmascarado por el ruido interno. Este suelo de
ruido de fase se calcula convirtiendo el ruido de tensién interno del sistema a ruido de
fase equivalente a la entrada. Para ello se elimina toda fuente de ruido a la entrada del
sistema y se utiliza el ruido de tensién como una sefial de ruido detectada a la salida de
los detectores y se realizan los cdlculos para la medida normal de ruido de fase. De esta
forma, el suelo de ruido de fase final queda como

Sipuipn () = Snn(f) (4.32)

1 2 1
- . 2 Snn(f) 2 2
127 f a1 |Bp - Prr|” |27 fral

A partir de (4.33) se pueden sacar dos importantes conclusiones:

Senen(F) = Sppun (f)

(4.33)

e Debido a que el sistema de medida es un discriminador de frecuencia, la densi-
dad espectral del suelo de ruido de fase tiene una pendiente de 20 dB por década,
debido a la dependencia inversa con la desviacién de frecuencia respecto a la por-
tadora, f.

e Lareduccion del suelo de ruido de fase se puede abordar de tres formas diferentes:

— Incrementando la tensién a la salida de los detectores de potencia. Como ya
se ha dicho anteriormente, esto se puede conseguir aumentando la potencia
de entrada o incrementando la sensibilidad del detector de potencia.

— Incrementando el retardo de la linea de retardo. Este incremento se consigue
a su vez aumentando la longitud de dicha linea. Esta solucién tiene el proble-
ma del incremento de las pérdidas y por tanto la disminucién de la potencia
que llega a los detectores de potencia, de igual manera que ocurria para el
discriminador cldsico.
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Figura 4.7.: Diagrama de bloques de los detectores de potencia del discriminador de
frecuencia con seis-puertos junto con la fuente de ruido referida a la salida.

— Reduciendo el nivel de ruido interno del sistema. Esta dltima solucién se
puede conseguir gracias a una etapa detectora menos ruidosa o mediante la
utilizacién de un sistema conversor analdgico-digital poco ruidoso.

Para poder reducir el ruido interno del sistema de medida es necesario un buen cono-
cimiento de las fuentes de ruido de éste. Es por ello que a continuacién se va a hacer un
pequefio andlisis del ruido generado tanto por el conversor analégico-digital como por
los detectores de potencia.

Sistema conversor analégico-digital

Para la conversion analdgica-digital, se utilizard una tarjeta de adquisiciéon de datos
(DAQ) NI-6115 [85] de National Instruments. El ruido de estas tarjetas depende del
ruido de la electrénica de conversion y de los bits de cuantificacién de los que dispone
la tarjeta. En el segundo caso, un mayor nimero de bits permite mds niveles de cuanti-
ficacion y, para un mismo rango de tensiones de entrada, esto implica un salto minimo
de tensién menor, con lo que el error de cuantificacién disminuye. La densidad espectral
del ruido de la tarjeta utilizada se obtiene a partir de la siguiente férmula

—— 1,3- AV)?
nQDAQ =10 -logyg (’fs) (4.34)

donde f; es la frecuencia de muestreo de la tarjeta y AV es el salto minimo de cuantifi-
cacion.

Detectores de potencia

En el caso de los detectores de potencia, el esquema que tendrdn estos serd similar al de
los detectores usados en el discriminador de frecuencia cldsico del capitulo 3, cuyo es-
quema circuital se puede ver en la Fig. 4.7. El dnico cambio realizado estd en la ganancia
del amplificador, que en este caso serd de 20 V/V (26 dB), para maximizar la sefial que
llega a los conversores analdgico-digitales sin saturarlos. Por tanto, la férmula que fija
el ruido es la misma que ya fue detallada en el capitulo 3. El voltaje de ruido a la salida
del detector de potencia es
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4. Sistema de medida de ruido de fase de banda ancha sin ajuste de cuadratura

Wiy =AKTy (Rp + Ry G) -G+ ((Ry -G+ BR) + (en - G)? (439)

4.4. Simulaciones y medidas

Para comprobar el funcionamiento de la arquitectura de medida de ruido de fase pro-
puesta, se ha decidido disefiar, simular y fabricar un prototipo. Ya que este sistema se
reutilizard para integrarlo en un FLVCO que reducird el ruido de fase al mismo VCO
comercial que se utilizé en el capitulo 3, gran parte de los bloques funcionales que lo
van a componer (divisor de potencia Wilkinson, linea de retardo y detectores de poten-
cia) también se reutilizardn y, por tanto, ya han sido disefiados con anterioridad para el
discriminador de frecuencia cldsico con ajuste de cuadratura. Si se atiende al esquema
del discriminador de la Fig. 4.3, el resto de los bloques funcionales de éste son:

e Laarquitectura de seis-puertos que se ha utilizado estd formada por cuatro hibridos
de 90° y un desfasador de 90 °, y ha sido disefiada anteriormente por el equipo de
investigacién [56]. Esta arquitectura hace uso de nuevo de hibridos y un desfasador
acoplados por ranura con un corrugado en la ranura que permite aumentar el ancho
de banda de funcionamiento. Se ha demostrado que esta red de seis-puertos tiene
unos valores de desbalanceo de amplitud y de fase de los centros muy bajos (£0,8
dB y +2,5°, respectivamente) en toda la banda de frecuencias entre 3.1 y 10.6
GHz sin necesidad de calibracién alguna, ofreciendo una arquitectura de estado
del arte. Ademads, tiene unas pérdidas de retorno y un aislamiento superior a 20
dB.

e Para la funcién de digitalizacion se ha elegido una tarjeta de adquisicién de datos
NI-6115 [85] con un adaptador para puertos BNC NI-2110 [86] de National Ins-
truments. Dicha tarjeta dispone de cuatro entradas digitalizadoras con un rango de
tension de entrada configurable desde un minimo de 200 mV ,, hasta una tension
maxima de 5 V,,,. Dispone de 12 bits de cuantificacién que permite distinguir un
salto de tensiéon minimo, AV, de 97.7 uV.

Para la simulacion se ha utilizado el entorno de simulacién de circuitos Advanced
Design System (ADS) de Agilent Technologies. Dependiendo de la naturaleza de los
bloques funcionales, estos se han simulado de distinta forma. Para simular los bloques
pasivos de RF como el divisor de potencia y la red de seis-puertos se han utilizado
los parametros S obtenidos de simulaciones electromagnéticas 3D con HFSS de Ansys.
El modelado de la linea de retardo y de los detectores de potencia se han realizado
directamente con bloques de ADS, tal y como se mostr6 con el discriminador clésico.

Para las medidas, se ha montado un prototipo como el que se muestra en la Fig. 4.8.
Ademéds de la parte fisica del sistema medidor de ruido de fase, cuyos bloques ya han
sido descritos, también existe una pequeiia parte software que procesa las cuatro sefiales
detectadas y digitalizadas. El software creado se ha realizado con Matlab y no incluye
ningun tipo de calibracién. En la Fig. 4.9 se muestra un diagrama simple de los cédlculos
software realizados para la obtencién del ruido de fase a partir de las sefiales capturadas.
En primer lugar se obtienen las sefiales I/Q a partir de las cuatro sefiales digitalizadas
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Oscilador T’potencia
bajo prueba e 8

Figura 4.8.: Fotografia del prototipo del sistema de medida de ruido de fase basado en
un discriminador de banda ancha con seis-puertos que no necesita ajuste de cuadratura.

mediante la resta dos a dos de estas. Para maximizar la sensibilidad de la tarjeta cap-
turadora de datos y minimizar el ruido de cuantificacidn, las sefiales [ y Q se forman a
partir de dos medidas. En primer lugar se mide el nivel de continua de las cuatro sefiales
detectadas, configurando la tarjeta con su rango de tensiones de entrada maximo. A con-
tinuacién se mide la variacién temporal eliminando la continua de las sefiales detectadas
y reduciendo al minimo el rango de tensiones de entrada a la tarjeta, lo que permite dis-
tinguir saltos de tensién de 97.7 pV. Seguidamente, a partir de las medidas anteriores se
reconstruye la variable compleja 77(¢) formada por las sefiales I/Q y, a partir de ésta, se
obtiene la variacién temporal de su fase. Después se calcula la densidad espectral de po-
tencia, mediante una transformada de Fourier y, por ultimo, se realiza el paso a ruido de
fase a la entrada aplicando la relacion (4.26). Los valores mdximo y minimo del rango de
desviaciones de frecuencia a medir son los que fijan tanto el paso temporal de la captura
como el tamafio de la ventana temporal de la medida. Una técnica que se ha usado para
mejorar los resultados medidos es la aplicacién de un promediado sobre varias medidas.

La caracterizacion del sistema de medida se ha abordado a través de tres medidas
diferentes, que han sido comparadas con célculos teéricos, simulaciones y con medidas
realizadas con equipos de medida de dltima generacién. Las medidas realizadas son: La
respuesta estatica, el ruido interno y medida de ruido de fase de un oscilador comercial.

4.4.1. Respuesta estatica

La medida de la respuesta estdtica del sistema es ttil para conocer las tensiones mdximas
de las componentes I/Q detectadas por el sistema en funcién de la potencia de entrada.
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Figura 4.9.: Algoritmo para el cdlculo de la densidad espectral del ruido de fase de un
oscilador.
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Figura 4.10.: Diagrama 1/Q de un barrido de frecuencias portadoras entre 5 y 5.2 GHz
para potencias de entrada entre -10 y -4 dBm. a) Simulacién con ADS. b) Medidas del
prototipo.

Ademds permite comprobar que el periodo de repeticion de la funcion de transferencia es
inversamente proporcional al retardo de la linea de retardo. Para caracterizar la respuesta
estatica del sistema, se ha realizado un barrido de frecuencias portadoras entre 5y 5.2
GHz. Este barrido se ha repetido para varias potencias de entrada entre -10 dBm y -4
dBm. El resultado de la variable compleja 7(t), representado en el plano complejo I/Q
se muestra en la Fig. 4.10-a para las simulaciones y en la Fig. 4.10-b para las medidas.
Idealmente, estos diagramas deben tener una forma circular, sin embargo en la Fig.
4.10-b se observa cierta deformacidn debida a la no idealidad del sistema, la cual es
causada en parte por los desbalanceos de la red de seis-puertos [84], ya que no se ha
utilizado ninguna calibracién para compensarla. También se observa como para poten-
cias de entrada mayores, el médulo de la variable compleja deja de ser constante. Esto
es debido a que, para potencias de entrada mayores, los detectores trabajan en zona no
cuadratica y las sefiales I y Q se triangularizan, dando lugar a esta forma. Aunque en
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Figura 4.11.: Medidas de suelo de ruido. a) Comparacién entre medidas y célculo tedrico
del suelo de ruido de la tarjeta de adquisicién de datos y del conjunto de tarjeta y detector
de potencia. b) Suelo de ruido de fase calculado a partir del suelo de ruido de tensién del
sistema de medida.

el prototipo fabricado no se ha realizado ninguna calibracidn, estos errores se pueden
solucionar con calibracién, ya que son fijos y no varian con el tiempo. Por dltimo es de
gran interés observar que el ciclo de la simulacién es de 66 MHz (tres vueltas para un
barrido de 200 MHz) mientras que el de la medida es de 64 MHz, lo que hace que para
el mismo barrido el nimero de vueltas sea un poco mayor de tres.

4.4.2. Ruido interno del sistema

Para la estimacién del ruido interno se han caracterizado por separado las dos fuentes de
ruido, el ruido del detector de potencia y el ruido de la tarjeta de adquisicion de datos.
El ruido de la tarjeta de adquisicién de datos depende del minimo salto de voltaje que
puede detectar, AV, y este salto minimo depende a su vez de los bits de cuantificacion y
del rango de tensiones minimo con que se puede configurar la tarjeta. La tarjeta utilizada
(NI-6115) tiene 12 bits de cuantificacion y un rango de tensiones minimo de +200 mV.
Esto hace que el salto minimo sea de 97.7 1V, como ya se menciond anteriormente. A
partir de (4.34) se obtiene que el ruido en cada uno de los canales de la tarjeta, para una
frecuencia de muestreo de 10 MHz, es -147.9 dBV/Hz.

Por su parte, el ruido de cada detector de potencia se calcula a partir de (4.35). Para
aumentar la ganancia, de los 10 V/V del detector de potencia del capitulo 3 a 20 V/V, el
cambio realizado ha sido la sustitucion de la resistencia de realimentacién del amplifica-
dor, ahora Rr = 680 2. La densidad espectral de ruido tedrico del detector de potencia
en este caso es de -135.6 dBV/Hz. Se observa que el ruido generado en el detector de
potencia es mucho mayor al que genera la propia tarjeta digitalizadora y, por tanto, el
ruido interno del sistema de medida en cada uno de los 4 canales serd practicamente
igual al ruido del detector de potencia, esto es, -135.6 dBV/Hz.

Las medidas obtenidas del ruido generado por un canal de la tarjeta capturadora con la
entrada cortocircuitada asi como del conjunto detector de potencia y tarjeta capturadora
se muestra en la Fig. 4.11-a. En ésta se puede ver la gran similitud entre las medidas
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y los célculos tedricos. La medida del ruido de conjunto detector de potencia y tarjeta
capturadora difiere hasta en 5 dB para frecuencias bajas debido al ruido flicker, que no
ha sido tendido en cuenta en el cdlculo tedrico. Este suelo de ruido se puede referir a la
entrada del sistema de medida como suelo de ruido de fase, esto es, el minimo ruido de
fase a la entrada que se puede medir. Si se realiza el calculo teérico propuesto en (4.33)
a partir del suelo de ruido de la Fig. 4.11-a se obtiene el suelo de ruido de fase que se
muestra en la Fig. 4.11-b.

4.4.3. Medida de ruido de fase

Por ultimo, para probar la funcionalidad como medidor de ruido de fase, se han reali-
zado varias medidas sobre un VCO comercial con un ruido de fase conocido. EI1 VCO
utilizado es el HMC587L.C4B de Hittite [63]. Este oscilador tiene una potencia de salida
media de 4 dBm y un rango de frecuencias sintetizables entre 5 y 10 GHz. Su ruido de
fase es de -95 dBc/Hz a 100 kHz de desviacion de frecuencia respecto a la portadora y
de -118 dBc/Hz a una desviacién de frecuencia de 1 MHz.

Con el fin de realizar medidas para diferentes potencias de entrada, se han insertado
atenuadores a la salida del VCO de 6 dB y de 10 dB, generando de esta manera dos
sefales de -2 dBm y -6.6 dBm, respectivamente. La frecuencia portadora ha sido fijada
a 5 GHz para las medidas con ambas potencias. Para las dos configuraciones elegidas
se ha utilizado el montaje de la Fig. 4.8, obteniendo los resultados que se muestran en
la Fig. 4.12. En esta figura se incluyen las medidas del ruido del VCO realizadas tanto
por el prototipo del sistema de medida propuesto como por el analizador de fuentes de
sefial ES052B de Agilent Technologies. También se incluye en cada gréfica el suelo de
ruido de fase, calculado a partir del suelo de ruido del sistema y operando como se fijé en
(4.33). Como se observa en las gréficas, el suelo de ruido de fase varfa con la potencia de
entrada al sistema de medida, empeorando cuando la potencia de entrada es menor, tal
y como era de esperar. Tanto para la medida con el analizador de fuentes de sefial como
para la medida con el sistema de medida nuevo se ha utilizado un promediado sobre 20
medidas. En la medida con el ES052B se ha utilizado ademds una amplificacién de IF de
50 dB mientras que ninguna amplificacién, ni calibracién del sistema ha sido realizada
en el sistema de medida propuesto. En la medida con el sistema basado en discriminador
no se ha utilizado PLL para enganche de la sefal portadora (oscilador en oscilacion
libre), mientras que en la medida con E5052B si que dispone de un sistema de enganche
en frecuencia para realizar la medida.

Los resultados obtenidos muestran un buen funcionamiento, con unas muy buenas
prestaciones. Estas prestaciones se han conseguido con un sistema simple, sin necesidad
de ajuste de cuadratura en todo el ancho de banda de funcionamiento y para osciladores
con baja potencia de salida sin necesidad de preamplificacion, pudiendo trabajar con
niveles de potencia de entrada medios y bajos. Aunque los resultados de suelo de ruido
de fase son muy altos para el prototipo fabricado, este suelo de ruido se puede bajar hasta
niveles mucho menores simplemente con la eleccién de lineas de retardo més largas, tal
y como se hace en [31].
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Figura 4.12.: Medida de ruido de fase de un VCO HMC587LC4B de Hittite a una fre-
cuencia de 5 GHz con analizador de fuentes de sefial de muy altas prestaciones y con un
sistema medidor de ruido de fase basado en discriminador de frecuencia de banda ancha.
a) Potencia de entrada igual a -6.6 dBm. b) Potencia de entrada igual a -2 dBm.

4.5. Conclusiones

En este capitulo se ha propuesto una nueva arquitectura para la medida de ruido de fase
de osciladores. Al estar basada en un discriminador de frecuencia con linea de retardo, no
necesita un oscilador local. Esto permite por un lado eliminar una importante fuente de
ruido y por otro lado eliminar también la circuiteria necesaria para enganchar el oscilador
local a la frecuencia de oscilacién del dispositivo bajo prueba, normalmente llevado a
cabo por un PLL. Ademads, al utilizar una arquitectura dual con dos salidas en cuadratura,
el sistema es capaz de detectar las variaciones de frecuencia a la entrada sin necesidad
de ajuste de cuadratura y sin pérdida de sensibilidad, esto permite también deshacerse
de toda la circuiteria necesaria para el ajuste de cuadratura. Por dltimo, la utilizacién de
receptores 1/Q de seis-puertos para el detector de fase permite la medida de osciladores
con medias y bajas potencias de salida y sin necesidad de calibracion alguna, debido en
gran parte a las buenas prestaciones en cuanto a balanceo de los centros de la red de
seis-puerto utilizada.

Para probar la viabilidad de la arquitectura propuesta se ha montado un sistema de
medida, con una parte hardware para los bloques de RF y una parte software para el pro-
cesado de las sefiales banda base. Sobre este prototipo se han realizado medidas estaticas
y dindmicas las cuales han demostrado que el sistema propuesto es capaz de realizar me-
didas de ruido de fase de osciladores de RF de estado del arte con una arquitectura muy
simple. Los buenos resultados han sido confirmados tras compararlos con las medidas
obtenidas por equipamiento de medida de tltima generacion. El estudio permite ademds
conocer los elementos claves para la mejora de las prestaciones del sistema.
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FLL sin ajuste de cuadratura para la
reduccion de ruido de fase

OMO se ha podido demostrar en capitulos anteriores, es posible la fabricacién de un

discriminador de frecuencia basado en linea de retardo de banda ancha sin necesidad
de ajuste de cuadratura. También se ha demostrado que el bloque mds importante de una
arquitectura FLL para la reduccién de ruido de fase de un VCO es el discriminador de
frecuencia que se posiciona en la rama realimentada. Resulta por tanto evidente la sus-
titucion del discriminador clésico por este nuevo discriminador, que no necesita ajuste
de cuadratura, en la arquitectura FLVCO del capitulo 3 para la obtencién de un sistema
simple y que no necesite ajustes de sintonizacion para reducir el ruido de fase de un
VCO comercial de banda ancha. En este capitulo se va a desarrollar un sistema FLVCO
completo con estas caracteristicas, para lo cual, en primer lugar, se va a hacer un breve
recordatorio de la teoria para el disefio de bucles enganchados en frecuencia. A continua-
cion se van a detallar los nuevos bloques funcionales fabricados, que en el capitulo 4 se
hicieron de forma software, para completar un discriminador de frecuencia sin ajuste de
cuadratura completamente analégico, haciendo especial hincapié en maximizar el ancho
de banda de deteccidn, ya que es una condicién clave para cumplir la estabilidad. Por
ultimo se van a explicar los cambios en el prototipo del FLVCO fabricado respecto al
propuesto en el capitulo 3 y se realizardn sobre €l una bateria de medidas para verificar
su correcto funcionamiento, que se comparardn con el resultado de las simulaciones. Se
demostrara que, desde un punto de vista funcional, y a diferencia del propuesto inicial-
mente (que necesitaba de conmutacién de desfases para mantener la reduccién de ruido
en toda la banda), este FLVCO funciona como un nuevo VCO, con el tnico ajuste de la
tension de control, con la misma sensibilidad que el VCO original y con ruido de fase
reducido a costa de un menor ancho de banda de modulacién.

5.1. Introduccion

Existen muchas estructuras, disefiadas con anterioridad, basadas en bucles enganchados
en fase o estabilizadores de frecuencia, para la reduccién de ruido de fase de osciladores
de RF [18,21-23,26,27,29,36]. Algunas de estas arquitecturas abordan la problemédtica
de la reduccién de ruido en VCOs con un gran rango de frecuencias sintetizables (del
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orden de varios GHz). Sin embargo, las soluciones propuestas implican un aumento
considerable del tamafio del sistema, la introduccién de bloques divisores de frecuencia
o de desfasadores variables de banda ancha, ademads de la circuiteria y 16gica de control
correspondiente. Es por ello que la aparicion de discriminadores de frecuencia, el bloque
funcional mds importante de los FLL, autoajustables en cuadratura y de banda ancha
[31,40] ofrece la posibilidad de implementar sistemas FLL muy simples y sin ninguna
circuiteria extra de control.

Para la obtencién de un FLVCO sin ajuste de cuadratura se va a modificar el FLVCO
diseflado en el capitulo 3, al que se le va a cambiar el bloque discriminador de frecuencia.
Las ecuaciones caracteristicas del bucle y las condiciones de funcionamiento siguen
siendo las mismas que se fijaron en el capitulo 2. Se recordard por su importancia la
condicién necesaria para la estabilidad del bucle. La ecuacién de estabilidad era

7T/4 - (bemt

Td

wrr - Gor < (5.1
donde se fija el compromiso al que se tiene que llegar entre la ganancia de lazo abierto,
el filtrado de lazo, el retardo de la rama realimentada y los filtrados superiores de VCO
y discriminador para cumplir la estabilidad. Puesto que solamente se va a cambiar el
discriminador de frecuencia respecto al disefio del FLVCO de banda ancha con ajuste de
cuadratura del capitulo 3, el valor del filtrado de lazo permanecerd igual y, en funcién
de la sensibilidad y el ancho de banda de deteccion del nuevo discriminador sin ajuste
de cuadratura, variardn los valores de la ganancia de lazo y la condicién de estabilidad.
Por consiguiente, solamente queda por detallar la arquitectura y el funcionamiento del
nuevo discriminador de frecuencia, basado en el discriminador sin ajuste de cuadratura
propuesto en el capitulo 4, pero con una circuiterfa analégica de recuperacién de las va-
riaciones de frecuencia. Es importante que sea completamente analdgico ya que la sefial
realimentada proviene y se realimenta a sistemas analdgicos, por lo que simplemente la
doble conversidn, si se utilizara una parte software, ya generaria un retardo y un ruido
extra inasumible para la estabilidad del FLVCO.

5.2. Discriminador de frecuencia analogico sin ajuste de
cuadratura

Como ya se ha mencionado, el tnico elemento por estudiar es el discriminador de fre-
cuencia sin ajuste de cuadratura al que se le afiade la circuiteria analdgica de deteccion
de fase. La arquitectura es la que se muestra en la Fig. 5.1. Para su implementacion, a
la arquitectura detallada en el capitulo 4 se le va a sustituir la parte de procesado digital
por:

e Una etapa de combinaciéon de las salidas de los detectores de potencia para formar
las sefiales I/Q. Para construir las sefiales I/Q solamente hay que restar dos a dos las
salidas de los detectores de potencia, como se demuestra en las ecuaciones (4.20)
y (4.21), por lo que esta etapa estard formada por amplificadores operacionales en
modo diferencial.
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Figura 5.1.: Arquitectura del discriminador de frecuencia de banda ancha sin ajuste de
cuadratura.

e Una etapa detectora de fase que es capaz de obtener, a partir de las sefiales 1/Q,
la fase de la variable compleja que forman. Esta etapa estd basada en la etapa
detectora de fase propuesta por Gheidi en [32], que a su vez estd basada en el
cuadricorrelador descrito en [77,78].

La etapa de amplificadores diferenciales para reconstruir las sefiales I/Q tendra una
ganancia unidad. Si se recuerda la arquitectura de los detectores de potencia del discrimi-
nador del capitulo 3, la salida estaba formada por un amplificador de acondicionamiento
con una ganancia de 9.46 V/V. Esta ganancia hace que el ruido de las etapas siguien-
tes sea irrelevante respecto al generado en el detector de potencia, no siendo necesaria
la amplificacion en las etapas posteriores ya que no mejoraria la relacién sefal-ruido.
Para detectar la variacion de frecuencia de una sefial de RF, se parte de la misma sefal
modulada en frecuencia que se utilizé en el discriminador del capitulo 4.

spr(t) = Vrr - (1 4+ €(t)) cos (wc “t4 /000 Aw(t)dt) (5.2)

El sistema es similar al medidor de ruido de fase por lo que el funcionamiento hasta
la salida de las etapas diferenciales ya ha sido estudiado y las sefiales resultantes son

I(t) = PRF’ﬂD‘%e{f(t)} (5.3)
Q) = PRF‘BD'%m{f(t)} (5.4)

Como ya se explico detalladamente, la informacién de las fluctuaciones de frecuencia
a la entrada se encuentra en la fase de la variable compleja que forman las sefales 1/Q,
n(t) = I(t) + jQ(t). Por tanto, es necesario extraer la informacién de las variaciones
de la fase de 7(t) a partir de las sefiales I/Q. La fase de 7)(¢) tiene una componente
constante, dependiente de la frecuencia portadora y del retardo de la linea de retardo,
@0, y una parte variable que depende de las fluctuaciones de frecuencia a la entrada del
discriminador, ¥ (t).

Zn(t) = ¢o + Y(t) = atan <?((;)> (5.5)
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De igual forma, las variables I/Q también se pueden dividir en dos partes. Tienen una
componente de continua y una componente variable en el tiempo

It) = Ipc+ AL (5.6)
Q) = Qpc+ AQ(1) (5.7)

donde Ipc y @pc son las componentes de continua 'y AI(t) y AQ(t) son las variacio-
nes temporales de las sefales I y Q, respectivamente. Esta descomposicién se puede ver
graficamente en la Fig. 5.2-a. Por tanto si despejamos 1 (t) de (5.5), se obtiene

_ Qpc + AQ(t) Qpc
¢(t) = atan (M) — atan (IDC>

donde se ve que la componente constante de la fase, ¢g, solamente depende de la com-
ponente continua de las sefiales I/Q, como era de esperar.

Si se usan las series de Taylor para expandir las arcotangentes en (5.8), y se simplifica,
se obtiene la siguiente ecuacién, que muestra (¢) en funcién de las sefales 1/Q.

AQ(t) - I(t) — AI(t) - Q(t)
I2(t) + Q2(1)

Como se puede observar en la Fig. 5.2-a, por el teorema de Pitdgoras, el denominador
en (5.9) es simplemente el modulo al cuadrado de 7(¢)

(5.8)

h(t) ~

(5.9)

P(t) + Q*(t) = |i(t)]* = (Prr - Bp)* (5.10)
y, por tanto (5.9) se puede reescribir como
AQ(t) - I(t) — AI(t) - Q(t)
(Prr - Bp)*

Para realizar la operaciéon del numerador de (5.11) se utiliza el circuito propuesto
en [32], el cual se muestra en la Fig. 5.2-b. Este circuito realiza la operacion

P(t) ~ (5.11)

Sout(t) = AQ(t) ’ I(t) - Al(t) ) Q(t) (5.12)
por tanto, (5.11) es igual a

1
t)~ ——— « Sout(t 5.13
P(t) (Prr - 5p)? Sout(t) (5.13)

y, teniendo en cuenta la relacion entre v (¢) y las variaciones de frecuencia a la entrada
del discriminador

Y(t) = @(t) — ot — Tar) = a1 - 20 Af (1), (5.14)

se llega a que la sefial de salida del discriminador es

Sout(t) = (Prr - Bp)? - 9(t) = Php - B - 2wy Af () (5.15)
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Figura 5.2.: Circuito detector de fase a partir de las sefiales I/Q. a) Representacion de las
variables usadas en el plano I/Q. b) Diagrama de bloques de la etapa.

donde se identifica claramente

Kpp = Pip - 5% - 217y (5.16)

como la sensibilidad del discriminador.

Aligual que en las anteriores arquitecturas de discriminador de frecuencia, la sensibi-
lidad depende del retardo de la linea de retardo y de la tensién de salida de los detectores
de potencia, la cual depende a su vez de la sensibilidad del propio detector de potencia
y de la potencia de entrada al discriminador.

A partir de (5.15) se ve que la tensién de salida no depende de la portadora de RF,
y no necesita hacer ajustes de cuadratura. Es por ello que en este tipo de estructuras no
hay pérdidas de sensibilidad al alejarnos del punto de cuadratura, al contrario de como
ocurria con el discriminador de frecuencia cldsico. Si se realiza el estudio dindmico del
discriminador, como se hizo en el capitulo 3 con el discriminador clasico, se obtiene la
siguiente funcién de la tension de salida para una sefial de entrada modulada en frecuen-
cia, con una frecuencia moduladora w,,, y una desviacion maxima de frecuencia Aw, gz

Sout(t) = P%F . ﬂ% - Tg - sinc (meﬂle) - AWpmaz + COS <wt — %) (5.17)

donde se puede comprobar que se repite la pérdida de sensibilidad para modulaciones de
frecuencia con frecuencias moduladoras muy altas. También se repetird, al igual que para
el discriminador de frecuencia clésico, el retardo minimo igual a la mitad del retardo de
la linea de retardo.

5.3. Diseio y fabricacion

A continuacién se van detallar el disefio, asi como algunos resultados intermedios de
medidas de los bloques funcionales nuevos de esta arquitectura FLVCO.
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Figura 5.3.: Circuito detector de fase. a) Circuito fabricado del bloque detector de fase.
b) Funcidn de transferencia desde cada una de las entradas a la salida. Para la medida de
una entrada la otra se anula introduciendo una sefial de continua de 1 V.

5.3.1. Discriminador de frecuencia analégico

En primer lugar se van a explicar los elementos utilizados para construir las partes del
discriminador de frecuencia que en el capitulo 4 estaban implementadas digitalmente.
En referencia a la Fig. 5.1 estos nuevos circuitos incluyen: a) Los amplificadores dife-
renciales que se encargan de obtener las sefiales I/Q a partir de las lecturas de potencia
de los detectores y b) el circuito detector de fase que es capaz de obtener la sefial de fase
a partir de las sefiales I/Q.

Respecto a los amplificadores diferenciales, se han utilizado amplificadores opera-
cionales LME49990 de Texas Instruments [62]. La ganancia de la etapa es de 1 V/V,
conseguida con resistencias de 50 €. El detector de fase estd compuesto por dos blo-
queos de continua, formados por un filtrado paso-alto C-R con una capacidad de 22 uF
y una resistencia de 50 €2, que fijan la frecuencia de corte a 144 Hz. A continuacién, un
par de multiplicadores analégicos de cuatro cuadrantes AD835 de Analog Devices [87]
multiplican la sefial I por la sefial Q sin continua y viceversa. Este multiplicador tiene
una ganancia de 1 V/V y un ancho de banda de 250 MHZ, lo que genera un retardo muy
bajo. Ademas, estos multiplicadores tienen unos niveles de ruido muy bajos, lo que es
muy conveniente si no se quiere aumentar mucho el nivel de ruido interno. Por dltimo,
otro amplificador diferencial, también fabricado con un amplificador LME49990 y con
atenuacion de 10 V/V, resta las salidas de los amplificadores. Estd atenuacién compensa
la ganancia de 10 V/V de las etapas de acondicionamiento a la salida de los detectores
de potencia. Este circuito detector de fase ha sido fabricado, Fig. 5.3-a, y medido. Las
funciones de transferencia obtenidas permiten comprobar que el detector de fase fun-
ciona como estaba previsto. Para medir la relacion entre cada una de las entradas y la
salida es necesario introducir en la otra entrada un sefal de continua de 1 V. De esta
forma, se medira la funcion de transferencia de un solo camino. El resultado se muestra
en la Fig. 5.3-b, donde se observa que la ganancia unidad se mantiene hasta frecuencias
superiores a 10 MHz con un sobrepico en torno a esta frecuencia. De igual forma, la fase
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Figura 5.4.: Prototipo del discriminador de frecuencia sin ajuste de cuadratura analégico.

es practicamente constante hasta 6-7 MHz, muy por encima de las frecuencias de interés
del FLVCO propuesto.

El discriminador de frecuencia analégico finalmente construido se puede ver en la Fig.
5.4. Sobre €l se han realizado tres tipos de medidas: medidas estéticas de la sensibilidad,
medidas del suelo de ruido y medidas de la respuesta en frecuencia. A continuacion se
muestran los resultados obtenidos para cada una de ellas.

Sensibilidad

Las medidas estaticas estan enfocadas a medir la sensibilidad del discriminador de fre-
cuencia y se han realizando introduciendo una sefial de RF con una modulacién sinu-
soidal de frecuencia de banda estrecha conocida y, a continuacién, midiendo a la salida
la amplitud de la sefial sinusoidal demodulada. La sefial moduladora es de 10 kHz, una
frecuencia lo suficientemente pequefia para que no le afecten los filtrados superiores y
lo suficientemente grande para que no se vea filtrada por los choques de DC. Se han rea-
lizado barridos de frecuencia en la banda de frecuencias portadoras entre 4 y 10 GHz y
de potencia de entrada entre -10 dBm y 6 dBm. Los resultados del barrido en frecuencia
se muestran en la Fig. 5.5-a para cuatro valores diferentes de potencia de entrada (-3
dBm, 0 dBm, 3 dBm y 4 dBm), mientras que en la Fig. 5.5-b se muestran barridos de
potencia de entrada para tres valores de frecuencia (4.5 GHz, 6.75 GHz y 9 GHz). Se
puede observar que la sensibilidad se mantiene practicamente constante en todo el rango
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Figura 5.5.: Medidas de la sensibilidad del discriminador de frecuencias sin ajuste de
cuadratura. a) Barrido en frecuencia para diferentes potencias de entrada (-3 dBm, 0
dBm, 3 dBm y 4 dBm). b) Barrido en potencia para diferentes frecuencias portadoras
(4.5 GHz, 6.75 GHz y 9 GHz).

de frecuencia para un valor de potencia de entrada fijo. Esta caracteristica es importante
para el funcionamiento de banda ancha del sistema. Para las potencias en torno a las que
va a trabajar el VCO comercial al que se le reducird el ruido de fase, 3 dBm y 0 dBm, los
valores medidos dan una sensibilidad entre 25 y 30 V/GHz y entre 12 y 15 V/GHz, res-
pectivamente. Las variaciones de la sensibilidad del sistema con la frecuencia portadora
se deben a la variacién con la frecuencia de las pérdidas de insercion de los elemen-
tos pasivos del discriminador (divisor de potencia, linea de retardo, red de seis-puertos)
y la red adaptadora de los detectores. En el barrido de potencia de entrada se observa
también que la dependencia de la sensibilidad respecto de la potencia es practicamente
lineal (Kpp o 1,25- Py,), por lo que no nos encontramos en la zona de ley cuadratica de
los detectores. En este caso la tension a la salida de los detectores de potencia no tendrd
una relacién lineal con la potencia de entrada al discriminador. Sin embargo se puede
seguir utilizando el andlisis de este capitulo si se utiliza V,,.pp = f(Prr,Bp) en vez

de Voutpp = (Prr - Bp)/2.

Suelo de ruido

Otra medida es la del ruido generado por el discriminador, ya que es un factor limitante
de la reduccién de ruido de fase del FLVCO. Para ello se ha eliminado la linea de retardo
para igualar los caminos existentes entre el divisor de potencia y la red de seis-puertos.
De esta forma tanto el ruido de fase como el ruido de amplitud del generador a la entrada
son eliminados por el propio sistema y no llegan a la sefial de salida. A continuacién se
han introducido diferentes portadoras de RF con diferentes valores de potencia y se ha
medido el ruido banda base a la salida del discriminador. Es importante medir el ruido
para varias potencias de entrada ya que los diodos detectores varfan su resistencia de
video en funcidn de la potencia que les llega y por tanto también variard el ruido que estos
generan. Los resultados de las medidas de suelo de ruido del discriminador de frecuencia
se muestra en la Fig. 5.6. Como se puede ver, el suelo de ruido del discriminador de
frecuencia es invariante con la frecuencia de RF. Esto es debido a que las fuentes de ruido
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Figura 5.6.: Suelo de ruido del discriminador de frecuencia en funcion de la frecuencia
portadora y de la potencia de entrada.

mds importantes se encuentran en la circuiteria de baja frecuencia. Por otra parte, el suelo
de ruido es altamente dependiente de la potencia de entrada: -162 dBV/Hz para -6 dBm,
-160 dBV/Hz para -2 dBm y -156 dBV/Hz para 2 dBm. Como ya se ha dicho, el ruido
generado por los detectores de potencia depende altamente de la resistencia de video del
diodo detector, y ésta depende a su vez de la potencia que le llega al diodo. En la Fig. 5.6
se aprecia de nuevo el 16bulo en torno a 10 MHz que ya habiamos visto en las medidas
de suelo de ruido del discriminador clésico en el capitulo 3. Como vimos, es intrinseco
de los amplificadores operacionales LME49990 y por lo tanto es independiente de la
potencia de entrada. A partir de (2.38) y de las medidas de ruido de la Fig. 5.6 se puede
calcular la penalizacién de ruido, Y'x(s). De esta forma, para una frecuencia portadora
de 6.75 GHz y a una desviacién de potencia de 100 kHz de la portadora se obtiene una
penalizacion de 8.87 dB, 11.39 dB y 14.52 dB para potencias de entrada de -6 dBm, -2
dBm y 2 dBm, respectivamente. Esta penalizacién de ruido es ligeramente superior a la
obtenida para el discriminador clésico, lo que perjudicard, aunque sea levemente, a la
reduccidn final de ruido de fase.

Como se ha visto, tanto el suelo de ruido como la sensibilidad aumentan cuando au-
mentamos la potencia de entrada al discriminador, sin embargo, no afectan de igual
manera a la reduccién de ruido. Como se vio en (2.37), la reduccién de ruido de fase
es directamente proporcional a la sensibilidad del discriminador mientras que es inver-
samente proporcional al ruido interno generado. Para comprobar si hay una potencia de
entrada Optima donde la diferencia entre el suelo de ruido y la sensibilidad sea maxima
y, por tanto, la reduccién de ruido sea la 6ptima, en la Fig. 5.7 se representa la evolucidn,
para una sefial de entrada de 6.75 GHz, tanto de la sensibilidad como del suelo de ruido
(a una desviacién de frecuencia de 400 kHz de la portadora) con la potencia de entrada.
Como se puede ver, la sensibilidad aumenta mds rdpidamente que el suelo de ruido por
lo que se llega a la conclusién de que siempre es mejor mas potencia de entrada. Por
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Figura 5.7.: Representacion de la sensibilidad y el suelo de ruido del discriminador de
frecuencia en funcién de la potencia de entrada. La portadora de RF es de 6.75 GHz y el
suelo de ruido estd medido a 400 kHz de desviacién de frecuencia.

supuesto, no hay que olvidar que para el FLVCO hay un limite maximo de sensibilidad
del discriminador que permite al sistema ser estable y, por consiguiente, también hay un
limite mdximo de potencia a la entrada de éste.

Respuesta en frecuencia de VCO + Discriminador

Por tltimo, la medida de la respuesta en frecuencia nos informa de los filtrados superio-
res que fijan el retardo del sistema. Para caracterizar todos los filtrados del sistema, se
han realizado medidas de la respuesta en frecuencia de los bloques VCO y discrimina-
dor de frecuencia juntos. De esta forma podemos hacer medidas de tension de entrada
al VCO a tensién de salida del discriminador sin necesidad de conversiones frecuencia a
tension. Los resultados se han normalizado, es decir, se calculan

Hyco(s) Hpp(s)
Kyco Krp

(5.18)

y se muestran en la Fig. 5.8. En esta figura se observa como las respuestas en frecuencia
para las diferentes frecuencias portadoras son similares, resultado 16gico si se piensa que
las limitaciones en frecuencia vienen impuestas por la circuiteria de baja frecuencia. Se
observa el filtrado paso-alto alrededor de 180 Hz, debido al bloqueo de continua que hay
en el circuito detector de fase. También se muestra un filtrado paso-bajo a partir de 15-
17 MHz. Por supuesto este filtrado no es de primer orden (muestra una caida bastante
mayor de 20 dB/década). En este filtrado se incluyen los efectos debidos al ancho de
banda de modulacién del VCO y de la circuiteria de baja frecuencia del discriminador.
Como ya se indico en capitulo 2, para tener en cuenta el efecto de estos filtrados sobre el
comportamientro del bucle, se introdujo un desfase extra, ¢..¢, que afecta a la condicién
de estabilidad tal y como se mostré en (5.1).
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Figura 5.8.: Respuesta en frecuencia normalizada de la interconexién de VCO y discri-
minador de frecuencia.

Si se desea reducir ruido hasta desviaciones de frecuencia de 1 MHz, se deja un mar-
gen para la penalizacién de ruido y se fija la reduccion ideal de ruido hasta 3 MHz, es
decir, wrr - (1 + Gor) = 67 Mrad/s. En la Fig. 5.8 se puede ver que el desfase pro-
ducido por el conjunto VCO y discriminador de frecuencia a esa frecuencia, es de 30°,
ademds del retardo producido por la linea de retardo. Sustituyendo estos valores en (5.1)
obtenemos que el producto ganancia-ancho de banda, wy,r-Gor, debe ser inferior a 34.9
Mrad/s para cumplir la estabilidad, y para un filtrado de lazo de 300 kHz, la ganancia de
lazo abierto debe ser menor a 18.5 V/V (25 dB).

5.3.2. FLVCO sin ajuste de cuadratura

Tras caracterizar el discriminador de frecuencia completamente analégico, se ha pro-
cedido al montaje y caracterizacién del FLVCO completo. El tinico cambio respecto al
FLVCO del capitulo 3 es el discriminador de frecuencia, que tiene unos niveles de sen-
sibilidad y de desfase similares a los que se obtuvieron con el discriminador con ajuste
de cuadratura. Por tanto, manteniendo el filtrado de lazo con una frecuencia de corte de
300 kHz, 1a estabilidad del bucle debe conservarse.

Para minimizar el ruido generado por la circuiteria, se ha seguido la idea del capitulo
3 y se han agrupado las funcionalidades de sumador y filtrado en el amplificador dife-
rencial situado a la salida del bloque detector de fase, a parte de la funcién de atenuacién
que ya tenia esta etapa. El esquema circuital del disefio, junto con la fotografia del pro-
totipo fabricado se muestran en la Fig. 5.9-a y Fig. 5.9-b, respectivamente. Este bloque
tiene como entradas las dos salidas I y Q del detector de fase con seis-puertos del discri-
minador y la entrada de control del VCO. Esta tltima entrada es importante porque debe
permitir voltajes de continua entre 0 y 14 V, ya que esa es la tensién que hace variar la
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Figura 5.9.: Circuiteria de baja frecuencia del FLVCO que incluye la etapa detectora de
fase a partir de las sefiales 1/Q, el sumador y el filtrado de lazo. a) Esquema circuital. b)
Fotografia del prototipo fabricado. ¢) Funcién de transferencia de las tres entradas a la
salida. d) Suelo de ruido de la circuiteria.

frecuencia del VCO entre 4.5 y 10 GHz. En la respuesta en frecuencia representada en la
Fig. 5.9-c se observa como la sefial que procede de la entrada de control tiene ganancia
unidad mientras que las entradas procedentes del discriminador tienen una atenuacién
de 20 dB (10 V/V). Esta atenuacion se introduce para contrarrestar la ganancia de 9.46
V/V en las etapas acondicionadoras y asi mantener una sensibilidad del discriminador
que mantenga al FLVCO estable. También podemos comprobar en las medidas que el
sistema se comporta como un filtrado de primer orden de 300 kHz ideal hasta frecuen-
cias superiores a 10 MHz. Por su parte, la medida de ruido representada en la Fig. 5.9-d
muestra un suelo de ruido inferior a -162 dBV/Hz. Vuelve a aparecer el 16bulo intrinse-
co de los amplificadores en torno a 10 MHz. Se tiene, por tanto, una circuiteria de baja
frecuencia compacta, con un nivel de ruido muy bajo y con un funcionamiento casi ideal
hasta frecuencias de 10 MHz.

5.4. Medidas del FLVCO

Tras caracterizar los nuevos elementos del prototipo de FLVCO sin ajustes de cuadra-
tura, se van a realizar las medidas para caracterizar el sistema completo. El prototipo
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Figura 5.10.: Prototipo del FLVCO fabricado.

montado se muestra en la Fig. 5.10, donde podemos apreciar que, ademads de los bloques
anteriormente mencionados, también se ha introducido un acoplador entre el VCO y el
divisor de potencia a la entrada del discriminador. Este acoplador es similar al usado
para el FLVCO con ajuste de cuadratura, y tiene la misma funcién: realimentar la mayor
parte de la sefial de salida del VCO al discriminador y dejar una parte de la sefial para
realizar las medidas de ruido de fase. Las medidas se van a dividir en cuatro bloques.
En primer lugar se van a realizar medidas del FLVCO en bucle abierto, para comprobar,
gracias al criterio de Bode, que el FLVCO ser4 estable en bucle cerrado. A continuacién
se realizardn las medidas con el bucle ya cerrado. Por un lado, medidas estiticas donde
se refleja la relacién entre la tension de control y la frecuencia de RF a la salida, junto
con la correspondiente sensibilidad. Por otro lado se hardn medidas dindmicas donde se
mostrard la respuesta a un salto de tensién de control. Por dltimo se realizardn medidas
de ruido de fase para comprobar, tanto que se reduce ruido, como que esta reduccién
es constante en toda la banda de frecuencias sin necesidad de ajustes de sintonizacién
aparte del de la tensién de control.

5.4.1. Medidas de bucle abierto

Como ya se ha mencionado anteriormente, la medida de la funcién de transferencia
en bucle abierto despeja todas las dudas sobre la estabilidad del bucle cuando éste se
cierre. Segun el criterio de Bode, para un sistema con el médulo de la respuesta en
frecuencia siempre decreciente, el sistema realimentado serd estable si el mdédulo de
la funcién de bucle abierto de dicho sistema es menor a O dB para un desfase de dicha
funcion de -180 °. En la Fig. 5.11-a se muestran los resultados de la medida de la funcién
de bucle abierto para diferentes frecuencias portadoras dentro del rango de frecuencias
entre 4.5 y 9 GHz. Las medidas se han realizado con el analizador de redes HP8753D
de Agilent. Se observa perfectamente que el médulo de la funcién es siempre inferior a
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Figura 5.11.: Medidas del FLVCO en bucle abierto. a) Funcion de transferencia en bucle
abierto (mé6dulo y fase). b) Diagrama magnitud-fase del FLVCO en bucle abierto.

0 dB para desfases mayores -180 °. Por tanto se cumple la condicién de estabilidad en
toda la banda de frecuencias. Una forma mucho més clara de ver esto es en el diagrama
magnitud-fase de la Fig. 5.11-b. Este diagrama es muy intuitivo y el punto critico es
facil de localizar, e igualmente sencillo comprobar que las funciones siempre pasan por
debajo de este punto, siendo, por tanto, sistemas estables. Para frecuencias pertenecientes
al centro de la banda de funcionamiento la ganancia de bucle abierto es mayor, lo que
implica un mayor acercamiento al limite de estabilidad, con unos margenes de ganancia
de 1.7-3.5 dB y de fase de 20-40 °. Para las frecuencias en los extremos de la banda
de funcionamiento, donde la ganancia de lazo abierto es menor, la estabilidad estd mas
asegurada con margenes de ganancia y de fase mas amplios, de 7.8-9.3 dB y de 65-75 °,
respectivamente. A partir de estos resultados se considera la estabilidad del FLVCO en
bucle cerrado asegurada por lo que a continuacion se realizardn las medidas del FLVCO
cerrado.

5.4.2. Medidas estaticas de sensibilidad del FLVCO

Las medidas estiticas consisten en realizar un barrido de tension de control, en todo el
rango de funcionamiento y medir la frecuencia de salida. La sensibilidad del FLVCO,
Krrvco, se obtiene mediante la derivada de la relacién entre tensién de entrada y fre-
cuencia de salida. Para realizar esta medida se ha utilizado el analizador de fuentes de
sefial E5052B de Agilent, el cual dispone de una opcién de medida de frecuencia a la
salida. Para comprobar que el funcionamiento del FLVCO a bajas frecuencias se igual
al del VCO original en oscilacion libre, también se han realizado los mismos barridos al
VCO. Los resultados de las medidas se muestran en la Fig. 5.12. Como se puede ver, el
funcionamiento en régimen cuasiestatico de los dos sistemas es practicamente igual. Es-
tos resultados cumplen lo previsto en la funcién de transferencia tedrica desarrollada en
el capitulo 2 (2.26) y representada en la Fig. 2.7. Como se demostraba en este capitulo,
para frecuencias bajas, la sensibilidad y por tanto la relacion entre tension de control y
frecuencia de salida de ambas arquitecturas (VCO y FLVCO) son similares. Gracias a
esta similitud, el FLVCO es un sistema totalmente intercambiable con el VCO original,
ofreciendo las mismas caracteristicas estaticas y los mismos interfaces. Esta igualdad
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Medidas de la relacion entre la tensién de control y la frecuencia de RF de salida y de la
sensibilidad en MHz/V.

entre sensibilidades solamente se cumple a frecuencias muy bajas, reduciéndose la sen-
sibilidad a frecuencias superiores, como también se demostré en el capitulo 2, debido al
filtrado realizado por el bucle.

5.4.3. Medidas dinamicas de respuesta al escalén

La respuesta al escalén nos proporciona mds informacién sobre el comportamiento di-
namico y sobre el tiempo de respuesta del FLVCO. Las medidas se han realizado intro-
duciendo en la entrada de control un tren de pulsos con un periodo lo suficientemente
grande para que el FLVCO llegue al régimen permanente. Los resultados de las medidas
de la respuesta al escalén tanto del VCO original como del FLVCO se muestran en la
Fig. 5.13-ay la Fig. 5.13-b, respectivamente. En la respuesta al escalén del VCO original
se observa la rdpida respuesta de éste. Por su parte, la respuesta al escalén del FLVCO
tiene dos partes importantes que corresponden a los dos niveles de sensibilidad de la res-
puesta en frecuencia que se muestra en la Fig. 2.7. Como se detall6 en el andlisis de la
respuesta tedrica al escalon en el capitulo 2, el salto rdpido, pero pequefio corresponde al
polo de frecuencias mds altas, correspondiente a wr, - (1+Gor ). A las frecuencias don-
de predomina este polo la sensibilidad original estd atenuada por un factor (1 + Gor) v,
aunque la respuesta es rdpida, el salto de frecuencia de salida del FLVCO no corresponde
con el del VCO original. Para frecuencias bajas, predomina el polo en wpc /(1 + Gor).
Para estas frecuencias la sensibilidad es similar a la del VCO original, y por tanto, se
alcanza el salto de frecuencias esperado. Ademds de las medidas, en la Fig. 5.13-b se
incluye la respuesta al escaldn tedrica del FLVCO, obtenida a partir de (2.30), para una
frecuencia de corte de DC de 144 Hz y una frecuencia de lazo de 300 kHz. Se comprueba
que la respuesta al escalén medida casa perfectamente con el modelo tedrico utilizado,
teniendo un tiempo del transitorio, de 35 ms aproximadamente.
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Figura 5.13.: Comparacién de las respuestas al escalén del a) VCO original y b) del
FLVCO.

5.4.4. Medidas de reduccion de ruido

Por tltimo se han realizado medidas de ruido de fase para verificar la reduccién de és-
te respecto del VCO original. Esta es la medida mds importante porque es el objetivo
principal del disefio, y de la tesis. Para comprobar su funcionamiento se han realizado
medidas del ruido de fase del VCO de Hittite en oscilacién libre y del sistema FLVCO
propuesto para la misma frecuencia de RF, con el analizador de fuentes de sefial ES052B
de Agilent. Los resultados obtenidos, para una frecuencia portadora de 7 GHz, se inclu-
yen en la Fig, 5.14-a. En esta figura se ha afiadido ademads el ruido de fase del FLVCO
tedrico segtn las funciones de transferencia y ecuaciones desarrolladas en el capitulo 2.
De estos resultados se pueden sacar dos conclusiones importantes, en primer lugar, la
buena concordancia entre las medidas de ruido de fase del FLVCO vy el ruido de fase
obtenido con el modelo tedrico. En segundo lugar, se observa una reduccion de ruido de
fase con el FLVCO respecto del VCO original de casi 10 dB hasta 100 kHz de desviacién
de frecuencia respecto de la portadora y siempre por encima de 6 dB hasta 1 MHz de
desviacién. Ademads, la reduccién de ruido se extiende, en menor medida, hasta 2.3-2.5
MHz aproximadamente. Se demuestra asi la capacidad del bucle de reducir el ruido de
fase hasta desviaciones de frecuencias superiores a | MHz para una frecuencia fija de RF.
Comparando con el bucle cldsico (con ajuste de cuadratura) los resultados demuestran
que el FLVCO sin ajuste de cuadratura es capaz de reducir un ruido de fase a un nivel
similar, aunque ligeramente inferior, al sistema con ajuste en un rango de frecuencias
mayor (se pasa a reducir ruido de fase entre 5 y 8 GHz a reducirlo entre 4.5 y 9 GHz).
El hecho de que la reduccién de ruido sea ligeramente inferior al del FLVCO clasico se
debe principalmente a que el nuevo sistema genera més ruido que el discriminador con
desfasadores conmutados, como se puede ver si se comparan la Fig. 3.31 y la Fig. 5.6.
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Figura 5.14.: Medidas de ruido de fase. a) Comparacion de las medidas de ruido de fase
del VCO original y del FLVCO propuesto para una frecuencia de RF de 7 GHz. Se
incluye también el resultado esperado en simulacién. b) Comparacién de las medidas
de ruido de fase del VCO original y del FLVCO propuesto para distintas frecuencias
dentro del rango de frecuencias de funcionamiento. ¢) Ruido de fase del FLVCO en
funcién de la frecuencia de RF para varias desviaciones de frecuencia. d) Reduccién de
ruido de fase del FLVCO en funcién de la frecuencia de RF para varias desviaciones de
frecuencia.

Para demostrar que también se obtiene el mismo tipo de comportamiento en cualquier
punto de la banda comprendida entre 4.5-9 GHz, en la figura Fig. 5.14-b se muestra el
ruido de fase del FLVCO cuando opera en 6 frecuencias arbitrarias dentro de esa banda.
En esta figura se ve que la reduccién de ruido es constante en toda la banda de funcio-
namiento. Para ver mds claramente tanto los nuevos niveles de ruido de fase como la
reduccidn de éste respecto al VCO original, en la Fig. 5.14-c se muestra el ruido de fase
en funcién de la frecuencia portadora para varias desviaciones de frecuencia y en la Fig.
5.14-d se representa la reduccion de ruido también en funcién de la frecuencia portadora
y para varias desviaciones de frecuencia. Si se observa la grafica de ruido de fase, los
niveles de ruido de fase son muy bajos (-125 dBc/Hz a 1 MHz de la portadora y -107
dBc/Hz a 100 kHz de la portadora) y comparables a osciladores comerciales de estado
del arte, como el propio HMC587LC4B de Hittite, al que se le ha reducido considera-
blemente, como se muestra en la figura de reduccién de ruido de fase, manteniendo el
resto de sus prestaciones. El tinico inconveniente es el aumento del tiempo de respuesta
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que se ha observado en las medidas de respuesta al escalén. Como ya se dijo anterior-
mente, este tiempo de respuesta se puede reducir aumentando la frecuencia de corte del
filtrado paso-alto del discriminador. En un sistema donde el ruido de fase a desviaciones
de frecuencia bajas estd controlado por una arquitectura PLL y el FLVCO reduce ruido
a desviaciones superiores, donde el ancho de banda del PLL no llega, no hay inconve-
niente en aumentar la frecuencia de corte del filtrado de DC para reducir el tiempo de
respuesta y disefar el FLVCO para que reduzca ruido de fase a partir de decenas de kHz,
por ejemplo.

5.5. Conclusiones

En este capitulo se ha completado el disefio de una arquitectura FLVCO para reducir el
ruido de fase de un VCO comercial de banda ancha. La ventaja que tiene esta nueva es-
tructura respecto a la disefiada en el capitulo 3 es que no necesita ajuste de cuadratura del
discriminador de frecuencia para el correcto funcionamiento en todo el rango de frecuen-
cias sintetizables. Ademads, se ha conseguido aumentar este rango de funcionamiento de
los 3 GHz del FLVCO del capitulo 3 a la octava completa entre 4.5 GHz y 9 GHz. Para
el disefio de banda ancha sin ajuste de cuadratura, se ha utilizado el discriminador de fre-
cuencia sin ajustes que se propuso en el capitulo 4, al que se le ha incorporado una etapa
de deteccion de fase a partir de las sefiales I/Q totalmente analégico que suple al proce-
sado software del anterior. El resto de bloques que permiten cerrar el bucle, sumador y
filtrado de lazo en la parte de baja frecuencia y acoplador en la parte de RF, son similares
a los ya utilizados para el FLVCO con ajustes de cuadratura. De igual forma que en el
FLVCO del capitulo 3, para minimizar el ruido interno y el retardo de la rama realimen-
tada, las funciones de sumador, filtrado y el detector de fase se han unido en un solo
bloque funcional compacto. Por su parte, se mantienen los mismos interfaces que tiene
el VCO, convirtiendo el FLVCO propuesto en un sistema totalmente intercambiable con
el VCO original.

Para probar su funcionamiento, se ha realizado una gran bateria de medidas sobre un
prototipo fabricado. Estas medidas han permitido comprobar la estabilidad del bucle,
a partir de la funcién de transferencia de bucle abierto. Las medidas de la respuesta
estdtica del FLVCO han permitido demostrar que el funcionamiento estitico del sistema
es similar al del VCO. Por su parte, medidas de respuesta al escalén y de ruido de fase del
FLVCO han demostrado que éste reduce considerablemente el ruido del VCO original,
10 dB hasta 100 kHz y por encima de 6 dB hasta 1 MHz, pero a costa de tener un
tiempo de respuesta mds lento. Se ha comprobado también que la reduccién de ruido es
constante en todo el rango de frecuencias y que el ruido de fase, de -125 dBc/Hz a 1
MHz y de -107 dBc/Hz a 100 kHz de la portadora de RF, refleja un nivel de estado del
arte en este aspecto.
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6.1. Conclusiones

El principal objetivo de esta tesis ha sido el andlisis, el disefio, la implementacién y la
evaluacion de un sistema realimentado, basado en el bucle de estabilizacion de frecuen-
cia clasico, que reduce el ruido de fase en un VCO comercial de microondas de banda
ancha, al que se ha denominado FLVCO. La integracién de este FLVCO, menos ruido-
so que el VCO original, en un sintetizador controlado por un PLL permitird mejorar sus
prestaciones reduciendo el ruido de fase del sintetizador a frecuencias muy alejadas de la
portadora (1-3 MHz) donde el ruido del sintetizador queda dominado por el ruido interno
del VCO. La reduccién de ruido de fase en sintetizadores responde a una necesidad real
de la industria dedicada a la fabricacién de equipos de medida y, de hecho, las especifi-
caciones del FLVCO fueron determinadas a partir de las necesidades reales de equipos
comerciales. También se insisti6 en la gran importancia de que el sistema fuera simple y,
en lo posible, completamente auténomo, es decir, que no necesitara ningtn tipo de ajus-
te de sintonizacion. Ademas, el desarrollo de un discriminador de frecuencia de banda
ancha, buena sensibilidad y bajo ruido, ha permitido probar que dicho sistema puede ser
también interesante para realizar un sistema de medida de ruido de fase sencillo que no
requiere ajuste de cuadratura. Todo el trabajo realizado, junto con las conclusiones mas
relevantes, se enumeran a continuacion.

1. Se harealizado un estudio tedrico de los bucles enganchados en frecuencia (FLL),
gracias al cual se ha creado un modelo simplificado del sistema, caracterizado por
sensibilidades, filtrados, ruido y retardos de los diferentes bloques funcionales.
Este modelo ha ayudado a comprender el comportamiento de este tipo de bucles,
y ha permitido obtener las funciones y pardmetros mas importantes que lo carac-
terizan: la funcién de transferencia del FLVCO, la reduccién de ruido de fase y la
condicién de estabilidad del sistema. Gracias a este estudio se ha concluido que el
elemento mds importante de un FLL es el discriminador de frecuencia de la rama
realimentada, ya que la sensibilidad (K rp), el ruido interno (S,rp) y el retardo
temporal (73) de dicho discriminador son los pardmetros que fijan la reduccién de
ruido (R?\,) y la estabilidad en el FLVCO completo.

2. Se ha disefiado un discriminador de frecuencia de banda ancha, basado en un dis-
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criminador con linea de retardo, para su posterior integracion en un FLVCO. El
mayor inconveniente de este tipo de discriminadores es que necesitan un desfa-
sador variable para mantener la cuadratura en toda la banda de funcionamien-
to. Estos desfasadores variables son una fuente importante de ruido interno del
discriminador, el cual debe ser minimizado para el correcto funcionamiento del
posterior FLVCO, por lo que se ha sustituido el desfasador variable (que ofrecia
ajuste de cuadratura en toda la banda) por la conmutacién entre cuatro desfases
fijos (con una cantidad finita de puntos de cuadratura en la banda). Conmutando
correctamente entre los cuatro desfases se ha conseguido minimizar la pérdida de
sensibilidad cuando no se estd en los puntos de cuadratura. Las medidas sobre el
prototipo de discriminador fabricado han presentado una sensibilidad entre 19 y
25 V/GHz en toda la banda de RF entre 5 y 8 GHz, con un suelo de ruido muy
reducido, de -161.2 dBV/Hz.

. Tras la fabricacién y verificacién del funcionamiento del discriminador, se han di-

sefado el resto de elementos del FLVCO y se han integrado todos en un prototipo
para la reduccién de ruido de un VCO comercial de banda ancha. Gracias a la
conmutacion entre los cuatro desfases del discriminador de frecuencia, el FLVCO
fabricado es capaz de reducir més de 10 dB de ruido de fase hasta 300 kHz res-
pecto de la portadora y por encima de 5 dB hasta 1 MHz respecto de la portadora,
para todas las frecuencias portadoras entre 5 y 8 GHz, controlando la sintonia con
solo dos conmutadores: uno de RF y otro de baja frecuencia.

Para simplificar el funcionamiento del FLVCO, evitando la necesidad de utilizar
sefales de control para mantener el bucle enganchado cuando se varia la frecuen-
cia de RF, se ha estudiado un discriminador de frecuencia basado en una linea de
retardo y una red de seis-puertos, que permite la operacion sin necesidad de ajuste
de cuadratura, al mismo tiempo que elimina automaticamente la dependencia con
la portadora de RF. A partir de este discriminador, se ha propuesto una nueva ar-
quitectura para la medida de ruido de fase de osciladores de RF de banda ancha.
Para comprobar su funcionamiento se han realizado medidas de ruido de fase de
un VCO comercial de banda ancha obteniendo resultados similares a los obteni-
dos con sistemas de medida comerciales sin necesidad de calibracion ni ajustes.
La utilizacién de una red de seis-puertos permite ademds la medida de sistemas
con potencias de salida medias y bajas y el reducido desbalanceo de la misma,
tanto de amplitud como de fase, permite la medida de ruido de fase sin errores, a
pesar de que el sistema no ha sido calibrado.

Por dltimo, haciendo uso del discriminador realizado, se ha implementado una
nueva arquitectura de FLVCO que no necesita ajuste de cuadratura. Este nuevo
FLVCO permite la reduccién de ruido de fase de VCOs comerciales en la banda
entre 4.5 y 9 GHz. Las medidas sobre el prototipo fabricado demuestran que es
capaz de reducir més de 10 dB hasta 100 kHz de la portadora de RF y por enci-
ma de 6 dB hasta desviaciones de frecuencia de 1 MHz respecto de la portadora.
De esta forma se ha implementado un FLVCO, totalmente intercambiable por el
VCO original, ya que tiene los mismo interfaces y mantiene los mismos niveles
de sensiblidad que el VCO original, pero con un nivel de ruido de fase muy infe-
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rior, alrededor de -125 dBc/Hz a 1 MHz de la portadora y de -107 dBc/Hz para
desviaciones de 100 kHz respecto a la portadora. Estos niveles de ruido de fase
son comparables, y menores en algunos casos, a los que presentan VCOs de banda
ancha de estado del arte.

6.2. Lineas futuras de trabajo

Tras haber completado los objetivos propuestos inicialmente en esta tesis, han surgido
nuevas ideas y lineas por las que continuar la investigacion tanto de los FLVCO como de
los discriminadores de frecuencia de banda ancha. Muchas de estas ideas estan enfocadas
a las posibles mejoras de los sistemas fabricados. Estas son las siguientes:

m El sistema propuesto ha demostrado la capacidad del FLVCO para reducir el ruido
de fase de un VCO de altas prestaciones manteniendo sus mismos interfaces de
entrada/salida. No obstante la capacidad de reduccién de ruido esta limitada por las
prestaciones del discriminador de frecuencia utilizado. Para aumentar la capacidad
de reducir ruido de esta arquitectura seria necesario investigar posibles soluciones
a algunas de las limitaciones de los discriminadores de frecuencia desarrollados
en esta tesis. Para ello hay varias vias de mejora que se pueden seguir:

— Mejorar el rango de frecuencias de RF de funcionamiento del discriminador.
En este caso, el factor limitante es la etapa detectora de potencia, ya que
el resto de elementos pasivos de RF tienen un buen funcionamiento entre
3.1 y 10.6 GHz. Se puede aumentar este rango de frecuencias disefiando
una red adaptadora de entrada al detector de potencia mds compleja que
permita detectar sefiales entre 3.1 y 10.6 GHz. Ademas, para que el FLVCO
funcione en un ancho de banda mayor es necesario que la sensibilidad del
discriminador compense las variaciones de la sensibilidad del VCO al que
se le quiere reducir el ruido de fase, de modo que la ganancia de lazo abierto
Gor = Kyvco - Krp no tenga grandes caidas en el rango de frecuencias de
funcionamiento.

— Aumentar la sensibilidad del discriminador de frecuencia sin aumentar el
suelo de ruido del mismo. Es importante saber que no es posible aumentar la
sensibilidad con la introduccién una amplificacién en la circuiteria de baja
frecuencia, ya que esta amplificacién también afecta al ruido del sistema y
por tanto la relacion sefial a ruido no mejora. Otras opciones de mejorar la
sensibilidad del discriminador, que ya se han comentado a lo largo de la tesis,
son: 1) utilizar configuraciones de diodos detectores mas complejas, como la
configuracion en paralelo de diodos con la sefial de entrada en contra-fase
propuesta en [88], que permitan tener detectores de potencia mds sensibles,
ii) introducir una amplificacion en la parte de RF para conseguir mds poten-
cia a la entrada de los detectores de potencia, lo que permitird que la tensién
de salida de estos aumente, y iii) un aumento de longitud de la linea de re-
tardo, combinado con una amplificacion de RF para compensar las pérdidas,
ya que la sensibilidad del discriminador est4 directamente relacionada con el
retardo de la linea, que a su vez es proporcional a su longitud.
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— Reducir el ruido interno del sistema. Una de las soluciones es la busqueda
de diodos con muy baja resistencia de video o buscar arquitecturas detec-
toras que minimicen la resistencia de entrada a la etapa amplificadora de
acondicionamiento. También es posible buscar amplificadores para la etapa
acondicionadora con un ruido de corriente equivalente a la entrada muy ba-
jo, de modo que la resistencia de video del diodo no sea tan influyente en el
ruido total.

m Otra linea importante a seguir es el estudio de una alternativa compacta a la volu-

minosa linea de retardo, la cual reduciria considerablemente el tamafo del FLVCO
y del sistema medidor de ruido de fase. Para sustituir la linea de retardo por un ele-
mento equivalente, que tenga la misma funcionalidad en el rango de frecuencias
deseado, hay varias posibilidades, entre las que se encuentran los resonadores sin-
tonizables, donde ya se han hecho algunas investigaciones [89] o las lineas de
transmision zurdas [90] y compuestas diestras/zurdas [91].

El tamafio del discriminador sin ajuste de cuadratura se puede reducir ain mads, al
mismo tiempo que se pueden minimizar los desbalanceos producidos por la red
de seis-puertos, sustituyendo esta red, que estaba compuesta por cuatro hibridos y
un desfasador de 90 grados, por una red completamente simétrica, similar a una
matriz de Butler, compuesta por cuatro hibridos y dos desfasadores de 45 grados,
como la propuesta en [92]. Ademds, esta red de seis-puertos facilita la integracion,
ya que todas las salidas se encuentra en el mismo lado del circuito, al contrario que
la red de seis-puertos utilizada, que tiene las salidas en lados opuestos.

Para completar el sistema medidor de ruido de fase, ademds de todas las vias
de mejora anteriormente comentadas (reduccién de tamaio, reduccién de ruido
interno, aumento de sensibilidad), se propone como linea futura de trabajo la im-
plementacién de una calibracién para eliminar por completo los desbalanceos y
variaciones dependiente de la frecuencia portadora, mejorando la medida final de
ruido de fase.

Otra tarea a realizar es la integraciéon completa de toda la circuiteria del FLVCO
en un sistema final, confinado en una caja metdlica totalmente aislada de las in-
terferencias exteriores. Esta integracién completa permitiria tener un sistema con
cuatro puertos para el caso del FLVCO clésico y con dos puertos para el FLV-
CO sin ajuste de cuadratura (ademds de las entrada de alimentacién), quedando
solamente como elemento externo la linea de retardo, que también podria ser in-
tegrado, tras completar la segunda linea futura.

Por dltimo, otro trabajo a realizar seria la implementacién de un PLL completo
basado en el FLVCO desarrollado, es decir, integrar el FLVCO dentro de una
arquitectura PLL para verificar que efectivamente mejora las prestaciones del PLL
sin FLVCO. Uno de los mayores inconvenientes serfa la lentitud de la respuesta del
FLVCO a los saltos de frecuencia. Una solucién a esto es el preajuste, mediante
una tabla de equivalencias y con el bucle FLVCO abierto, y a continuacién cerrar
el bucle. De este modo se mantendria la reduccion de ruido de fase junto a una
respuesta rapida del sistema.
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Equivalencia del modulo al cuadrado de la
suma de dos nimeros complejos

Partimos del cuadrado del médulo de la suma de dos nimeros complejos x y ¥, cuya
expresion es

X+ (A1)

Gracias a una regla bien conocida de los nimeros complejos se sabe que el médulo
al cuadrado de un niimero complejo es igual al producto de ese nlimero complejo por su
conjugado.

X+ 9P = (x+9) - (x + )" (A.2)

De igual forma, es facil ver que el conjugado de la suma de dos nimeros complejos es
igual a la suma de los conjugados de estos nimeros, por lo que si operamos la ecuacién
(A.2) nos queda

X+o? = (x+¥)- (x+9)° (A3)
= (x+v¢) X" +7¢7)
= XX+ X" +x- Yty
= XP+v X"+ x vt +

Por dltimo, se aplicardn otras tres propiedades de los niimeros complejos

(- X)) ¥ x* (A4)
(W-x")" = - (X)) =v"-x (A.5)
W x)"+x-¢v" = 2-Re{v"-x} (A.6)

Haciendo uso de ellas, se llega al resultado deseado

X+ = x>+ ¢ +2-Re {y* - x} (A7)
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A. Equivalencia del médulo al cuadrado de la suma de dos niimeros complejos

Si ahora se aplica la igualdad en (A.7) a las dos sefales a la salida de los detectores
de potencia, (3.17) y (3.18), se obtiene el siguiente equivalente

~ 2 ~ 2 ~
salt) = 5D|821(t)‘ (;?8‘ +1—|—2-Re{(—j)* ,S}(t)}> (A.8)

32(t) 2 N 5 (t)
gl(t)‘ —|—1+2.Re{(]) §2(t)}> (A9)

Para este andlisis se estdn suponiendo ideales las pérdidas de los distintos elementos
del sistema, por tanto, el médulo de la relacién entre las sefiales de entrada al hibrido
serd igual a 1. Si se sustituyen y se despejan las sefiales a la entrada del hibrido por sus
valores, incluyendo los desfases producidos en los distintos elementos del discriminador,
se obtiene

2

sA(t) = BD# (2 +2-Re {ej(so(t)*w(t*le)*wRFle*¢desf+§) }) (A.10)

sp(t) = ’BD% (2 +2.Re {ei(@(t)—@(t—le)—wRFsz—¢desf—%) }) (A.11)

Por dltimo, resolviendo la parte real del término exponencial de las dos ecuaciones,
obtenemos el valor de la tension a la salida del los detectores de potencia del discrimi-
nador.

sA(t) = Bp - Prr (1 —sin (p(t) — (t — Ta1) — WRFTal — Pdesy)) (A.12)

sp(t) = Bp - Prr (1 +sin (p(t) — o(t — Ta1) — WRFTdl — Pdest)) (A.13)
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Discriminador de frecuencia clasico con
pérdidas y desbalanceos

Para la obtencion de la funcion de transferencia del discriminador de frecuencia, cuando
se tienen en cuenta tanto desbalanceos como pérdidas en los distintos elementos, se
vuelve a introducir una sefial de RF en el sistema de la forma

spr(t) = Vrp - cos (we - t + (1)) (B.1)

donde ya se han definido las distintas variables que la componen. La envolvente compleja
vuelve a ser

Spr(t) = /2 Ppp-el¥®), (B.2)

Tras el paso de la sefial por el divisor de potencia, la sefiales en cada una de las salidas
serd

5 _ V2 Prr e
SPowDiv (t) = \/Li - € ’
PowDiv

donde L p,,piy son las pérdidas de insercidn del divisor de potencia. A continuacion,
una de las ramas es retardada temporalmente 7,4 segundos al atravesar la linea de retardo.

s1(t) = m . edre(t=Tar) . e*j'wlnﬂ}zl7

V' LpowDiv - LLinRet

(B.3)

(B.4)

donde Lyp;,Rret son las pérdidas de insercion de la linea de retardo. En la otra rama
la sefial a la salida del divisor de potencia es desfasada para mantener el sistema en
cuadratura, esto es

_ m . ej~tp(t) . ej‘¢de3f
\/LPowDi'u : LD@Sf

donde ahora las pérdidas del desfasador estdn representadas por la variable Lpesy.

Estas dos sefiales, (B.4) y (B.5), son las sefales a la entrada del detector de fase. A
continuacion, estas sefiales se mezclan en un hibrido de 90 grados, que si se incluyen las
pérdidas y los desbalanceos de fase, dan las siguientes salidas

52(t) (B.5)

117



B. Discriminador de frecuencia clasico con pérdidas y desbalanceos

N T BV A0
) =3 e e (B6)
§H2(t) _ 817@) —j- 827@) . e IAH2 B.7)

V' Lgoep V/Lggo 4

donde Lggop y Lgpo4 son las pérdidas de insercién del camino directo y del camino
acoplado del hibrido, respectivamente. Por su parte, A¢ 1 y Ad o son los desbalanceos
de fase a cada una de las salidas del hibrido. En el caso ideal estos desbalanceos de fase
son iguales a 0. Las salidas del hibrido son detectadas por los detectores de potencia
y filtradas por un filtrado paso-bajo. Las sefiales a la salida del conjunto detectores y
filtrado son las siguientes

2

> Bp-151(0)1° [%2(t) . [Lown jag
sa(t) = Bp [sm (D] = = — eI (B.8)
)= lsm() Looep  |51(2) M\ Logon
B 51(6)* |32 (t) L ’
sp(t) = PBp-ap |§H2(t)|2 _ PD-ap-|S1 iQ —l—j\/ﬁ'ej&ﬁm (B.9)
Loooa s1(t) Lgoop

donde p es la sensibilidad de los detectores de potencia y avp es una constante multipli-
cativa que representa la posible diferencia entre las sensibilidades de los dos detectores
de potencia. El caso ideal, donde las dos sensibilidades son iguales, ocurre para ap = 1.
Las ecuaciones anteriores, que corresponden al médulo al cuadrado de la suma de dos
nimeros complejos, se desarrollan tal y como se muestra en el apéndice A, obteniendo
las siguientes sefiales en el dominio temporal

~ 2
. t Ly, Loano L. Lano
SA(t) _ BD |81( )| LinRet + 90°D +2 LinRet 1490° D .
LQOOD LDesf L90°A LDesf LQOOA

cos (@(t) —o(t — Tat) + WRFTY — Pdest + 24 A¢H1>> (B.10)

2

cap - 510 ( L Loge L o Lo
SB(t) _ BD ap |31( )| LinRet + 90° A +9 LinRet 1490° A .
LQOOA LDesf LQOOD LDesf L90°D

cos (ﬁp(t) — o(t = Tq1) + WRFTal — Ddesf — - A¢H2>) (B.11)

2

Si se cumple la condicion de cuadratura, los términos (WrF - Tq1) Y @desf S€ contra-
rrestan y, si se operan las ecuaciones (B.10) y (B.11) para simplificar, se obtiene
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SA(t) = BD "2 PRF LLinRetLQOOA + LDestQOOD _
LPowDivLLinRetLQOOD LDestQOOA

Lringret LooeD

- 2
Lpesy Logooa

sin (¢(t) — @(t — 1) + A¢H1)) (B.12)

sp(t) = Bp-ap-2- Pgrp LringetLooe D + LpesfLooe a n
L powDivLLinRet Looe A LpesyLooeD
L, Logona .
2T sin () — ot — ) - A¢H2)> (B.13)
Desf 490°D

La ultima parte es la resta las dos sefiales de salida del los detectores de potencia. Por
tanto, la sefial de tension a la salida del discriminador sera

(B.14)

2-PRF< 2-(1+ ap)
DC +
LPowDiv

Sout(t) = Bp——"— )
. V/LDessLLinRret Looe D Looe 4

(sin (@(t) — o(t = Ta1) — Adpra) +sin (p(t) — o(t — 1) + A¢H1))>

donde vpc es un término de continua que depende del desbalanceo de las pérdidas
entre las ramas de la linea de retardo y el desfasador, del desbalanceo de las pérdidas de
insercion del hibrido y de la diferencia de sensibilidad de los dos detectores de potencia.

Liinget (Looep - p — Lgoea) + Lpesy (Looea - ap — Looep)
LpesgLrinret Looe D Lgoe A

YpC = (B.15)
En este término de continua se ve la importancia del balanceo de potencias del dis-
criminador. También se puede observar que, aunque la diferencia entre las pérdidas de
la rama de la linea de retardo y la rama del desfasador sean considerables, este término
de continua se puede minimizar, o incluso eliminar, mediante el uso de un hibrido muy
bien balanceado en amplitud, Loge 4 = Lggep, y dos detectores de potencia con sensi-
bilidades iguales. Por otro lado, si se aplican identidades trigonométricas a la suma de
senos en (B.14) y se realizan aproximaciones para ¢(t) — ¢(t — 74;) < 1, se obtiene

sin ( @(t) — ot — 1) — Adpz) +sin (¢(t) — o(t — 7a1)) + Adp1) =

= sin (A@TJI_AQSIH> CcOS (M) +
- 5 !
+ (p(t) = @(t — 7ar)) cos (W) COS (W) _

7DC¢ + Vsens * (So(t) - Sp(t - le)) (B16)
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B. Discriminador de frecuencia clasico con pérdidas y desbalanceos

donde vuelve a aparecer otro término de continua, debido a los desbalanceos de fase del
hibrido, vp¢, . Este desbalanceo de fase del hibrido también se produce una pérdida de
sensibilidad del discriminador, Ygeps.

Por tanto, tras la inclusién de las pérdidas y los posibles desbalanceos del discrimina-
dor de frecuencia, la funcién de transferencia del mismo es la siguiente

+ B.17)

2.P 2-(1+ap) v
50ut<t) BDiRF <7DC + -

VL

. 2. (1 +\/a% " Ysens (le - sinc (wmz;:dl> _ Aw(ﬂ))

donde por simplicidad se ha agrupado el producto de todas pérdidas del sistema, salvo
las del divisor de potencia, en un término definido como L7. En el caso ideal, donde
Lpowpiv = 2,Ypc = 0, 7pc, = 0, ap =1, Lt = 4y Ysens = 1, la ecuacién (B.17)
vuelve a ser igual a la obtenida en el caso ideal, (3.28).

LPowDiv
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