


IL GRUPPO DI BLACKSBURG 

I circuiti integrati a larga scala o "chips" LSI stanno creando una seconda rivoluzione 
industriale che ben presto ci coinvolgerà tutti. La velocità degli sviluppi in questo settore 
è enorme e diviene sempre più difficile stare al passo coi progressi che si stanno 
compiendo. 

E' sempre stato nostro obiettivo, come Gruppo di Blacksburg, creare tempestivamente e 
concretamente materiali didattici ed aiuti tali da permettere a studenti, ingegneri, tecnici, 
ecc. di sfruttare le nuove tecnologie per le loro esigenze particolari. Stiamo facendo 
questo in molti modi, con libri di testo, brevi corsi, articoli mensili di "computer 
interfacing" e attraverso la creazione di "hardware" didattico. 

I membri del nostro gruppo hanno creato la loro sede a Blacksburg, fra i monti Appalachi 
del sud-ovest Virginia. Mentre era in corso di preparazione attiva la nostra collaborazione 
di gruppo, i membri si sono occupati di elettronica digitale, minicomputer e 
microcomputer. 

I nostri sforzi in Italia nel campo didattico sono stati: 
- Introduzione, avvenuta nel 1976, sul mercato Italiano da parte della MICROLEM 
divisione didattica (Milano) della nostra linea di moduli basati sul sistema di 
breadboarding senza saldature, o moduli OUTBOARDS®, che facilitano la progettazione e 
la prova dei circuiti digitali rispetto ai sistemi tradizionali, e di altri validi sussidi didattici, 
fra cui il microcomputer MMD-1. 

- Traduzione e pubblicazione da parte della JACKSON ITALIANA EDITRICE sJ.I., iniziata 
nel 1978, dei BUGBOOKS· e della collana di libri Blacksburg Continuing Education 
Series· che comprende una ventina di titoli riguardanti : l'elettronica di base, 
microcomputer, convertitori analogico/ digitali e digitali/analogici, software per 
microcomputer, amplificatori operazionali, filtri attivi, phase-Iocked loops ecc. In ogni 
libro, oltre al normale testo, vi sono esempi di esperimenti condotti col sistema passo
passo. Noi crediamo che la sperimentazione consenta di rafforzare i concetti base. Molti 
titoli stanno per essere tradotti oltre che in Italiano, anche in Spagnolo, Tedesco, 
Giapponese e Cinese. 

- Organizzazione da parte della MICROLEM divisione didatti.ca, in collaborazione col 
Virginia Polytechnic Institute and State University, a partire dal dicembre 1977, di corsi 
intensivi sull'elettronica digitale, la programmazione e l'interfacciamento di 
microcomputer, condotti inizialmente con l'assistenza della MIPRO. Per l'intera durata dei 
corsi i partecipanti utilizzano i moduli OUTBOARDS e il microcomputer MMD-1 per 
verificare i concetti di elettronica digitale, interfacciamento e programmazione presentati 
nei Bugbooks Ve VI. Gli interessati a questi corsi, ora condotti con ottima traduzione 
simultanea in italiano, possono rivolgersi alla "segreteria dei corsi V.P.I. in Italia", tel. (02) 
2710465. 

- Pubblicazione da parte della JACKSON ITALIANA EDITRICE, iniziata nel 1978, di 
articoli, denominati Column, su "Microcomputer I nterfacing" nella qualificatissima rivista 
ELETTRONICA OGGI. Questi columns appaiono anche in quattro riviste americane e in 
altre tre riviste di elettronica delle quali una Australiana, una Svizzera e una Sud Africana, 
raggiungendo circa 1.500.000 lettori ogni mese. 

- Collaborazione con la SGS-ATES, iniziata nel 1978, per la stesura di materiale didattico 
relativo alla programmazione e all'interfacciamento del microcomputer SGS-ATES single
board Z-80. Oltre a ciò siamo stati in grado di fornire un prodotto integrato: prodotto 
progettato per un materiale didattico e contemporaneamente materiale didattico 
progettato per il prodotto. 

- Introduzione da parte dei membri del gruppo di Blacksburg di tecniche didattiche che 
includono l'uso combinato di stazioni sperimentali multi persone, testi per uso di 
laboratorio e diapositive 35 mm relative ai testi, che tra breve saranno disponibili presso 
la MICROLEM divisione didattica nell'edizione in lingua italiana, come sussidio didattico 
per gli insegnanti. Tutto ciò è stato definito, da alcuni insegnati italiani, come "il nuovo 
sistema per la didattica italiana". 
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PREFAZIONE 

In seguito alla rapida evoluzione della tecnologia dei circuiti inte
grati, il circuito PLL-Phase-Locked Loop ad anello ad aggancio di fase 
si è dimostrato uno dei blocchi costruttivi fondamentali nella rivolu
zione elettronica. Nei primi anni '70, quando i circuiti PLL venivano 
costruiti impiegando transistori, il costo del solo circuito era sufficiente 
per scoraggiarne l'applicazione. Soltanto ora è possibile apprezzare 
pienamente il circuito PLL nella sua operatività. 

Benché esistano diversi testi che espongono nei particolari i circuiti 
ad anello ad aggancio di fase, questi sono, per la maggior parte, troppo 
teorici e ad elevato contenuto matematico. 
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Per quanto io ne sappia, non esiste attualmente alcun testo che oltre 
ai principi dei circuiti PLL basati sui circuiti integrati, offra un 'ampia 
gamma di esperimenti da laboratorio. Questo libro è stato scritto per 
cercare di colmare questa lacuna. 

Usando i circuiti integrati sia TTL che CMOS, questo testo teorico/ 
pratico espone in sette capitoli il funzionamento del rivelatore di fase, 
dell'oscillatore controllato in tensione, del filtro ad anello, dei sintetiz
zatori di frequenza e dei sistemi monolitici, con le relative applicazioni. 

Inoltre, vi sono circa 15 esperimenti per la dimostrazione dei concetti 
presentati nel corso dell'esposizione. Per tale ragione, questo libro si 
rivela utile sia per gli sperimentatori ed i dilettanti che vogliano seguire 
un apprendimento autonomo, che come complemento ai corsi universi
tari sui sistemi di controllo e sui circuiti integrati, in particolare a quelli 
che prevedono delle esercitazioni di laboratorio. 

Si è fatto un serio tentativo di mantenere l'uso di equazioni matema
tiche al minimo indispensabile, fornendo soltanto le relazioni essen
ziali. Qualsiasi calcolo può essere eseguito facilmente mediante un 
semplice calcolatore tascabile . La derivazione delle equazioni princi
pali e i criteri di progetto, tuttavia sono presentati nell' Appendice A 
che, spero, soddisferà qualcuno di voi. Questo è il mio quarto libro che 
compare nella serie Blacksburg Continuing Education "1M Gli altri tre 
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sono: "1/ Timer 555 - Funzionamento, Applicazioni ed Esperimenti". "La 
Progeltazione dei Filtri Altivi, con Esperimenti" e "La Progeltazione dei 
circuiti Amplificatori Operaziona/i, con Esperimenti". 

Vi è una quantità di persone e di costruttori senza la cui assistenza 
questo libro non sarebbe stato realizzato. 

Voglio qui ringraziare David Larsen e Peter Rony, del Virginia Poly
techmc I nstitute and State University e J on e Chris Titus, della Tychon, 
Inc. per i loro prezioni consigli e aiuti. La mia gratitudine va anche alla 
E&L Instruments, Inc. , che ha sostenuto i miei sforzi, alla Hughes Air
craft Co. (Sol id State Products Division), alla Motorola Semiconduc
tor Products, Inc. , alla RCA Solid State Division ed alla Signetics 
Corporation, per avermi permesso di riprodurre i dati tecnici dalla loro 
letteratura promozionale e dai loro cataloghi . 

Howard M.Berlin, W3HB 

Questo libro è dedicato al/a memoria di mio padre. 
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CAPITOLO 1 

IL PRINCIPIO FONDAMENTALE 
DEI CIRCUITI PLL 

INTRODUZIONE 
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Questo capitolo costituisce una breve introduzione ai circuiti PLL, 
che vi informerà brevemente sui blocchi costitutivi dell'anello: il rivela
tore di fase, il filtro d'anello o l'oscillatore controllato in tensione. 
Ognuno di tali componenti, tuttavia , verrà discusso con maggiori det
tagli nei capitoli seguenti. 

OBIETTIVI 

Alla fine di questo capitolo, sarete in grado di: 

• Tracciare uno schema a blocchi del circuito PLL fondamentale 
• Spiegare il principio generale del circuito PLL 
• Spiegare brevemente la funzione degli elementi seguenti: 

rivelatore di fase 
filtro d'anello 
oscillatore controllato in tensione 

IL PRINCIPIO FONDAMENTALE 

Come si vede dallo schema a blocchi della Fig. l-l, il circuito PLL è 
essenzialmente un sistema elettronico ad anello con controreazione che 
consiste in : 
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l. Un rivelatore di fase, o comparatore 
2. Un filtro passa-basso 
3. Un oscillatore controllato in tensione (VCO). 

Dallo studio dei sistemi a controreazione e di controllo, si dice che tali 
componenti si trovano sulla" catena di azione diretta" dell'anello, men
tre la singola connessione fra il VCO e il rivelatore di fase costituisce la 
"catena di controreazione". 

Il VCO è un oscillatore astabile, la cui frequenza è determinata da 
una rete esterna resistenza - condensatore o induttanza - condensatore. 
La frequenza del VCO (f .. ), viene controreazionata al rivelatore di fase, 
che la confronta con la frequenza del segnale di ingresso (L). L'uscita del 
rivelatore di fase costituisce la "tensione di errore", che è una tensione 
continua media proporzionale alla differenza in frequenza (fi - H e di 
fase t, 0 dell'ingresso e del VCO. 

Frequenza 
di ingresso 

li 

Rivelatore Filtro 

di fase ~ passa- - vco I-r<> 
basso 

t 
Fig. 1-1 - Schema a blocchi del circuito PLL 

Frequenza 
di uscita 

fo 

La tensione di errore viene quindi filtrata, per rimuovere le tracce di 
rumore di frequenza maggiore. Questa, a sua volta, viene rinviata al 
VCO, per completare l'anello. Inoltre, la tensione di errore forza la fre
quenza del VCO a cambiare secondo una direzione che riduce la diffe
renza di frequenza fra l'ingresso ed il VCO . Quando la frequenza del 
VCO comincia a cambiare, si dice che l'anello è nello "stato di cattura". 
Questo processo continua finché le frequenze del VCO e dell'ingresso 
sono esattamente uguali. A questo punto, l'anello è sincronizzato o ad 
"aggancio di fase". Nel corso dell'aggancio di fase, la frequenza del 
VCO è identica a quella dell'ingresso dell'anello, tranne che per una dif
ferenza limitata di fase, che è necessaria per generare la tensione di erro
re che fa scorrere la frequenza del VCO, mantenendo l'anello in aggan
cio di fase. Questa azione ripetitiva del sistema ad anello, quindi, 
riproduce, o segue, ogni variazione della frequenza d'ingresso durante 
l'aggancio di fase (phase locked). 

Possiamo quindi affermare che il circuito PLL presenta tre stati di
stinti: 

l. Astabilità 
2. Cattura 
3. Aggancio di fase . 



Il campo nel quale il sistema ad anello seguirà le variazioni della fre
quenza d'ingresso, viene denominato "campo di aggancio". D'altra 
parte, il campo di frequenza nel quale l'anello entra in aggancio di fase è 
detto "campo di cattura", ed è sempre più piccolo del campo di aggancio. 

Le caratteristiche dinamiche del circuito PLL sono controllate prin
cipalmente dal filtro passa-basso. Se la differenza fra le frequenze d'in
gresso e quella del VCO è abbastanza grande, il segnale risultante può 
essere troppo alto per essere passato al filtro. Di conseguenza, il segnale 
è al di fuori del campo di cattura dell'anello. Quando il circuito ad anel
lo si trova in aggancio di fase, il filtro limita soltanto la velocità della ca
pacità dell'anello di seguire le variazioni della frequenza d'ingresso. 
Inoltre, il filtro ad anello fornisce una specie di memoria a breve termi
ne, garantendo una rapida ricattura del segnale, se il sistema esce dal
l'aggancio a causa di un rumore transitorio. 
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Nel Capitolo 5 vedremo che la progettazione del filtro d'anello rap
presenta un compromesso. Benché i parametri del filtro restringano il 
campo di cattura e la velocità dell'anello, sarebbe pressoché impossibi
le, per il circuito ad anello ad aggancio di fase, entrare in aggancio senza 
di esso. 

BREVE STORIA DEI CIRCUITI PLL 

Nei primi anni '30, regnava il ricevitore a supereterodina. A causa del 
numero di stadi sintonizzati, tuttavia, si auspicava un metodo più sem
plice. Nel 1932, un gruppo di scienziati inglesi sperimentò un metodo 
per sorpassare la supereterodina. Il nuovo tipo di ricevitore, chiamato 
"omodina" e, più tardi, "sincrodina", consisteva inizialmente in un 
oscillatore locale, un miscelatore e un amplificatore audio. Quando il 
segnale d'ingresso e l'oscillatore locale venivano miscelati alla stessa fa
se e frequenza, l'uscita era un 'esatta riproduzione audio della portante 
modulata. Gli esperimenti inziali furono incoraggianti, ma la ricezione 
sincrona divenne, dopo un certo periodo di tempo, difficoltosa, a causa 
della leggera deriva della frequenza dell'oscillatore locale. Per bilancia
re tale deriva di frequenza, la frequenza dell'oscillatore locale veniva 
confrontata con l'ingresso mediante un rivelatore di fase, in modo da 
generare una tensione di correzione che, rinviata aii'oscillatore locale, 
lo mantenesse in frequenza. Questa tecnica aveva funzionato con i ser
vosistemi elettronici; perché, quindi non avrebbe dovuto funzionare 
con gli oscillatori? Questo tipo di circuito a controreazione diede inizio 
all'evoluzione dei circuiti ad anello ad aggancio di fase. Benché il ricevi
tore ad omodina o sincrono, fosse superiore al metodo a supereterodina, 
il costo di un circuito ad anello ad aggancio di fase era superiore ai suoi 
vantaggi. 
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Negli anni '40, il primo uso esteso del circuito PLL si ebbe nella sin
cronizzazione degli oscillatori di scansione orizzontale e verticale dei 
televisori con gli impulsi di sincronizzazione trasmessi. Tali circuiti era
no denominati "Synchro-Lock" e "Synchro-Guide" . 

Da allora, il principio dei circuiti elettronici PLL (ad anello ad ag
gancio di fase) si è esteso anche ad altre applicazioni. 

Per esempio, i dati radio telemetrici provenienti dai satelliti venivano 
captati con ricevitori a banda stretta basati su circuiti PLL, per la rice
zione di segnali deboli in presenza di rumore. Altre applicazioni ora 
comprendono: demodulatori AM e FM, decodificatori FSK, controlli 
di velocità per motori, decodificatori Touch-Tone®, isolatori analogici 
ad accoppiamento luminoso di trasmettitori, e ricevitori a frequenza 
sintetizzata. Molte di queste applicazioni verranno decritte nei Capitoli 
6 e 7. 



CAPITOLO 2 

ESECUZIONE 
DEGLI ESPERIMENTI 

INTRODUZIONE 
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Seguendo questo capitolo, avrete l'opportunità di eseguire un 'ampia 
gamma di esperimenti concernenti tutte le fasi di un circuito PLL, uti
lizzando circuiti integrati TTL e CMOS. Il capitolo descrive le attrezza
ture e i componenti di cui avrete bisogno per eseguire gli esperimenti, 
facilmente, e in modo preciso. 

REGOLE PER ESEGUIRE GLI ESPERIMENTI 

Nel corso di questo libro, dovrete cablare numerosi circuiti, e ciò uti
lizzando alcuni degli accessori per il breadboarding della E&L Instru
ments (per L'Italia Microlem SpA-Milano) o costruendo le attrezzature 
necessarie. Se avete già qualche esperienza con i testi della serie "Black
sburg Continuing Education ™ ." queste regole vi saranno familiari . 
Prima di preparare qualsiasi esperimento, vi raccomandiamo di: 

1. Pianificare il vostro esperimento in anticipo. Sappiate quali tipi di 
risultati vi dovete attendere di osservare. 

2. Scollegate o disinserite tutte le connessioni di alimentazione ester
na del breadboard. 

3. Togliete dal breadboard se non diversamente specificato, tutti i fili 
ed i componenti degli esperimenti precedenti. 

4. Controllate il circuito che avete cablato riferendovi allo schema, 
per assicurarvi che sia corretto. 

5. Collegate o inserite l'alimentazione e le sorgenti esterne di segnale 
soltanto alla fine! 



12 

6. Quando avete finito, assicuratevi di avere staccato ogni collega
mento prima di togliere i fili ed i componenti dal breadboard. 

COME SONO PRESENTATI GLI ESPERIMENTI 

Le istruzioni per ogni esperimento verranno presentate nel modo se
guente: 

Scopo 

Le informazioni presentate sotto questo titolo concernono lo scopo 
dell'effettuazione dell'esperimento . Vi conviene avere in mente tale sco
po previsto quando effettuate l'esperimento. 

Configurazione dei pin dei circuiti integrati 

Le configurazioni dei pin vengono date per tutti i circuiti integrati 
usati nell'esperimento. 

Schema del circuito 

Sotto questo titolo viene fornito lo schema del circuito completo che 
dovrete cablare nel corso dell'esperimento. Dovreste analizzare questo 
schema per cercare di capire il circuito prima di procedere oltre. 

Formule di progetto 

Sotto questo titolo viene fornito un sommario delle equazioni di pro
getto e/o delle caratteristiche che si applicano al progetto ed al funzio
namento del circuito. 

Passi 

Una serie di passi sequenzali descrive le istruzioni dettagliate per l'e
secuzione di ogni fase dell'esperimento. Nei punti opportuni vengono 
anche inserite delle domande. Tutti i calcoli numerici possono essere 
eseguiti con facilitià con un normale calcolatore tascabile. 

QUANTI ESPERIMENTI ESEGUIRE? 

In questo testo vi sono molti esperimenti. In molti casi, una quantità 
di esperimenti viene essenzialmente ripetuta, differenziandosi solamen
te per il tipo di circuiti integrati utilizzati, come i TTL e i CMOS. Di 
conseguenza, non è necessario eseguire tutti gli esperimenti. Alcuni di 
voi vorranno sperimentare usando soltanto circuiti integrati TTL, piut
tosto che i dispositivi CMOS più costosi. In ogni caso, vi sono abba

stanza esperimenti per raggiungere una buona familiarità con il funzio
namento dei circuiti PLL. 
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IL BREADBOARDING 

Il breadboard è stato progettato per rispondere ai molti esperimenti 
che eseguirete nei capitoli seguenti. I vari circuiti integrati, resistori , 
condensatori e gli altri componenti , come anche l' alimentazione, si col
legano o inseriscono direttamente nel breadboard. 

Nella Fig. 2-1 si vede la parte superiore del componente fondamenta
le di un tipico sistema di breadboarding, che è noto come Piastra Uni
versale di Breadboarding SK-IO, ed è costruita dalla E&L Instruments, 
Inc. (per l'Italia Microlem SpA-Milano). Essa contiene 64 per 2 set di 5 
terminali connessi elettricamente senza saldature, disposti ad entrambi 
i lati di una stretta scanalatura centrale, ed 8 set di 25 terminali elettrica
mente connessi disposti lungo i bordi esterni . Il gruppo centrale di 5 ter
minali elettricamente connessi permette l'alloggiamento dei circuiti in
tegrati e 4 connessioni addizionali per ogni pin del circuito integrato . 

Un elenco più ampio degli utili accessori per breadboarding, costruiti 
dalla E&L Instruments (per l'Italia Microlem SpA), viene presentato 
nell' Appendice C. 

• • • · .............................................................. . 
• .............................. tE • ~ ••••••••••••••••••••••••••••••• · ............................................................... . · .............................................................. . 
••••••••••••••• i ••••••••••••• r •••••••••••••••••••••••• •••••••••• 

· ............... " ............................................... . .... .. . . .. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .. . . . . .. .... . . . .. . ... . . .. .. ... . . .. . .. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .. . . . . , .............. . · ............... ,. ....... " ....................................... . 
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Fig. 2-1 Piastra Universale di Breadboarding 

CONSIGLI E SUGGERIMENTI UTILI 

Strumenti 

Per eseguire tutti gli esperimenti di questo libro sono realmente ne
cessari soltanto tre strumenti: 

l. Un paio di pinze a becco lungo. 
2. Uno spellafili. 
3. Un piccolo cacciavite. 

Le pinze vengono usate per: 
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• Raddrizzare le estremità piegate del filo di collegamento che viene 
usato per cablare i circuiti sul breadboard. 

• Raddrizzare e piegare nelle giuste posizioni i terminali dei resistori 
condensatori e degli altri componenti, in modo da poterli inserire 
convenientemente nel breadboard. 

Lo spellafili viene usato per tagliare il filo di collegamento nella giu
sta lunghezza e per eliminare circa l cm di isolamento da ogni 
estremità. 

Il cacciavite, può essere utilizzato soprattutto per rimuovere facil
mente i circuiti integrati dalla pistra di breadboarding senza saldature. 

Fili 

Si useranno fili soltanto N. 22, N. 24 e N. 26, che dovranno essere rigi
di e non a treccia. 

Breadboarding 

• Non inserite mai troppo l'estremità di un filo e di un componente 
in un terminale del breadboard . 

• Non inserite mai un filo piegato. Raddrizzate l'estremità piegata 
con un paio di pinze prima dell'inserimento. 

• Cercate di conservare una disposizione ordinata dei componenti e 
dei fili, usando connessioni più brevi possibili. 

• Pianificate la costruzione del vostro circuito usando uno schema 
come quello della Fig. 2-2 prima di procedere al breadboarding. 

Calcolatore tascabile 

Non è obbligatorio, ma è consigliabile utilizzarlo. I calcoli di routine 
possono essere eseguiti rapidamente e con precisione. 

STRUMENTAZIONE 

Per eseguire gli esperimenti saranno richiesti i seguenti strumenti. 

Oscilloscopio 

Può essere usato un qualsiasi tipo universale, ma dovrà essere alme
no a doppia traccia. 

Frequenzimetro 

Non deve essere di tipo costoso ma, per eseguire delle misure precise, 
deve avere una risoluzione di l Hz. Esistono molti modelli economici 
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del costo di circa 100.000 lire che funzionano egregiamente. Ogni speri
mentatore serio ne dovrebbe avere uno. 

Tester, Multimetro, VTVM O Voltmetro Digitale 

È necessario un volmetro universale che possa misurare delle tensio
ni continue. Se potete disporne, usate un tipo digitale, poiché la risolu
zione della misura sarà migliore. 

Se usate un tester, dovrebbe avere un rating di almeno 20 kQ/V, in 
modo da non introdurre degli errori di carico. 

Generatore di Funzioni 

Un generatore di funzioni può produrre delle forme d'onda sinusoi
dali, quadre e triangolari, con frequenza e ampiezza regolabili. La Fig. 
2-3 mostra i simboli schemat; :i che verranno usati per indicare la parti
colare forma d'onda utiIJLZatd nell 'esperimento. 

(A) Onda sinusoidale (B) Onda quadra (C) Onda triangolare 

Fig. 2-3. Simboli schematici del generatore di funzioni. 

CIRCUITI DI INGRESSO/USCITA 

Per eseguire con facilità gli esperimenti, sarà necessario disporre di 
alcuni utili circuiti, come gli indicatori a LED, i visualizzatori (display) 
a sette segmenti, gli interruttori antirimbalzo, ecc. 

Indicatori a Led 

Un indicatore a diodi ad emissione lumil)osa (LED) è un monitor nel 
quale il LED si accende per uno stato logico l e si spegne per uno stato 

+5V 

47kn 
Ingresso logico 

Fig. 2-4 Indicatore a LED. 
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logico O. Nella Fig. 2-4 è rappresentato un circuito che può essere usato 
con dispositivi TTL e CMOS, Quando viene utilizzato questo indicato
re, nella sezione" Schema del circuito" verrà riportato il simbolo sche
matico della Fig. 2-5. 

4 

i 
Indicatore 
a LED 

Fig.2-5 Simbolo schematico dell'indicatore a LED. 

+5V 

IkSì·L 
1 logico 

O logico l Uscita logica 

Fig. 2··6 Interruttore logico TTL. 

Switch Logici 

Uno switch logico è un interruttore meccanico unipolare che applica 
uno stato logico O o l al suo terminale d'uscita. Per i dispositivi TTL, 
può essere usato il circuito della Fig. 2-6. Quando si utilizzano dei di
spositivi CMOS invece, i resistori da l k n dovrebbero essere sostituiti 
con resistori da 2,2 k n. 

Normalmente, avrete bisogno di interruttori logici in gruppi di quat
tro, per rappresentare gli ingressi di un numero bcd di 4 bit. La Fig. 2-7 
indica il simbolo schematico che verrà usato per rappresentare una se
rie di interruttori logici. 

D 
Ingresso C 
logico B 

A 

Fig. 2-7 Simbolo schematico di switch logici. 

Commutatori Antirimbalzo (Generatori di Impulsi) 

In un commutatore logico di tipo meccanico, si verifica normalmente 
il rimbalzo dei contatti (vale a dire lo stabilirsi e l'interrompersi in con
trollato di contatti quando i contatti del commutatore sono aperti o 



18 

chiusi). Nella maggior parte delle applicazioni digitali, è estremamente 
importante che l'uscita di un commutatore sia priva di rimbalzi, o de
boundced. Sperimentando con dispositivi TTL, è utile il circuito 

Interruttore 
SPDT 

+5V 

D"' ...... --() normalmenteu-
r---.._'" 1 logico 

10" ...... --0 normalmente.-r1...-
L...._ ....... ___ ~_~ o logico 

+5V 
Fig. 2-8 Pulser TTL. 

Ol~: Pulser r-- .... o-

'------.. 
Fig. 2-9 Simbolo schematico del generatore di impulsi (pulser) 

rappresentato nella Fig. 2-8, che funziona come un commutatore a pul
sante antirimbalzo o generatore di impulsi (pulser). Usando una coppia 
di porte N ANO 7400, il generatore di impulsi presenta delle uscite com
plementari a livello logico O e l. Per esperimenti con dispositivi CMOS, 
usate un 74COO o un 4011, che contengono quattro porte NANO, e so
stituite i resistori da l k Q con resistori da.2,2 k Q. La Fig. 2-9 illustra il 
simbolo schematico che verrà usato per rappresentare un generatore di 
impulsi. 

Display a LED a 7 Segmenti 

Per determinare faci lmente lo stato dei contatori binari o dei dati in 
ingresso bcd a 4 bit, possiamo usare un visua/izzatore (display) a LED a 
7 segmenti. Usando un 7447 un decoder/driver bcd a 7 segmenti e un vi
sualizzatore ad anodo comune MAN-7, il circuito della Fig. 2-10 ci per
mette di decodificare i dati bcd provenienti da dispositivi TTL. 

Per circuiti di tipo CMOS, il circuito della Fig. 2-11 usa un 4511 deco-



19 

der/driver e un visualizzatore a calodo comune MAN-3. Il display a 
LED a sette segmenti verrà rappresentato mediante il simbolo schema
tico della Fig. 2-12. 

o 
C 

B 

A 

6 

2 

7 

+5V 

16 

7447 

8 

+5V 

47.0. 
IW 

14 \I 9 
15 2 f 

~O : ~ I-I 
1-"""----101 c I I 

12 13 b 

....... ----'-10 

MAN-7 

Fig. 2-10 Display a LED a 7 segmenti TTL 

Generatore di Frequenza Costante 

Per dimostrare accuratamente il funzionamento dei contatori diviso
ri per N fissi e programmabili, anche come sintetizzatori di frequenza è 
necessario un generatore di frequenza costante ad onda quadra. 

+VOD 

16 

13 7 o 
6 b 

O 6 \I 4 C I -, C 2 4511 IO 2 d 
B 9 e I -, 
A 7 15 IO -

f MAN-3 
14 9 

9 
8 

- 47.0. - 1/2 W 

Fig. 2-11 Display a LED a 7 segmenti CMOS. 
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Tale dispositivo ha la propria frequenza di uscita controllata da un 
cristallo di quarzo, simile a quelli usati per gli orologi elettronici. Nel 
Capitolo 6 si descriveranno molti circuiti TTL e CMOS; nella Fig. 2-13, 

Ingresso 
BCD 

D 

C Display 
8 a 7 segmenti 

A 

Fig. 2-12 Simbolo schematico del display a LED a 7 segmenti. 

+5V -12V 

16 

220.n, 

+5V 

Fig. 2-13 Generatore di frequenza costante per gli esperimenti. 

tuttavia, si può vedere un circuito per e~perimenti, più versatile,-\:he 
può essere usato con dispositivi TTL e CMOS. 

Usando un oscillatore/divisore a circuito integrato MK5009 (MO
STEK Corp.), questo circuito è in grado di generare delle uscite ad onda 
quadra da I MHz fino a 0,0 I Hz in passi da una decade con un solo cri
stallo. La programmazione dell'MK5009 per generare le varie frequen
ze di uscita è effettuata mediante un commutatore rotativo (si veda il 
Capitolo 6 per una descrizione dei commutatori rotativi), per produrre 
un codice d'ingresso bcd di 4 bit secondo la Tabella 2-1. 
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Tabella 2-1 Codici d'ingresso per la programmazione dell'MK5009 

Ingressi BCD Divisore Frequenza 
D C B A d'uscita 

O O O O -:- 10° l MH z 

O O O l -:- lO I 100 kH z 

O O l O -:- 102 lO kH z 

O O l l -:- 10 J 1kHz 

O I O O -:- 104 100 Hz 

O l O l -:- 105 10H z 

O l l O -:- 106 l Hz 

O l l l -:- 10 7 0, 1 Hz 

l O O O -:- lO' 0,01 Hz 

D 
1kHz 

Fig. 2-14 Simbolo schematico del generatore di frequenza. 

Oltre alla piastra breadboarding SK-IO, la E&L Instruments (per 1']
talia Microlem S.p.A.) distribuisce una vasta linea di accessori per il 
breadboarding, che rappresentano la maggior parte dei circuiti descritti 
in questo capitolo. Essi sono presentati nell' Appendice C. 

Per la rappresentazione di un generatore di frequenza verrà usato il 
simbolo schematico della Fig. 2-14. Inoltre, verrà indicata la frequenza 
di riferimento (per esempio, 1 kHz). 
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COMPONENTI 

Quella che segue è una lista di tutti i vari componenti necessari per 
eseguire gli esperim enti di questo libro . 

Reslstorl Fissi 

l - 220 D 
3 - 560 D 
l - 4,7 kD 

Potenziometri 

l - l kD 

Condensatori 

2 - 0,001 ~F 
l - 0,01 ~F 
4 - 0,022 ~F 

5 - lO kD 
l - 15 kD 
l - 18 kD 

l - lO k D 

3 - 0,047 ~F 
3 - 0,1 ~F 
l - 0,33 ~F 

Circuiti Integrati TTL 

l - 22 kD 
l - 27 kD 
2 - 100 kD 
l - 560 kD 

1 - 5 ~F 
l - 50 ~F 

l - 7402 porta NOR quadrupla a 2 ingressi 
l - 7404 invertitore esadecimale 
l - 7442 decodificatore bcd - l su lO 
2 - 7474 doppio flip-flop edge triggered d i tipo D 
l - 7486 porta OR-Esclusiva quadrupla 
l - 7490 contatore a decadi 
l - 7492 contatore-divisore per 12 
l - 74192 contatore avanti-indietro a decadi preregolabile 
l - MC4024 doppio multivibratore controllato in tensione (Mo

toro la) 
l - MC 4044 rivelatore della frequenza di fase (Motorola) 

Circuiti integrati CMOS 

l - 4001 porta NOR quadrupla a due ingressi 
l - 4017 contatore a decadi 
l - 4046 circuito ad anello ad aggancio di fase 
I - HCTR 0320 rivelatore di fase/divisore programmabile (Hughes) 
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Circuiti Integrati Lineari 

2 - timer 555 (DIP a 8 pin) 
l - 565 circuito ad anello ad aggancio di fase (DI P a 14 pin) 
l - 567 circuito ad anello ad aggancio di fase/decodificatore di tono 

(DIP a 8 pin) 
l - 741 Amplificatore operazionale (DIP a 8 pin) 

Dispositivi a Stato Solido 

l - diodo 1N914 
l - transistore npn 2N2222 

Altri Componenti 

l - altoparlante da 8 Q 

Tutti i succitati componenti possono essere acquistati presso qualsia
si rivenditore di materiale elettronico come ad esempio i punti di vendi
ta G.B.C. 
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CAPITOLO 3 

IL RIVELATORE DI FASE 

INTRODUZIONE 

In questo capitolo, vengono descritti molti tipi di rivelatori discreti di 
fase di uso comune, dei quali verrano messi in evidenza i punti forti e 
quelli deboli. Alcuni tipi di rivelatori di fase, come l'OR-Esclusivo è 
l'edge triggered, possono essere costruiti utilizzando dei semplici ele
menti logici. D'altra parte, l'MC4044 è un dispositivo complesso, di
sponibile come circuito monolitico. 

OBIETTIVI 

Alla fine di questo capitolo sarete in grado di : 

• Definire i termini "fase" e "differenza di fase" . 
• Determinare la differenza di fase di due segnali, aventi la stessa 

frequenza, in termini di unità di tempo, gradi elettrici e radianti. 
• Descrivere le caratteristiche d'ingresso e d'uscita dei seguenti tipi 

di rivelatori di fase: 
OR-Esclusivo 
Edge-triggered 
Circuito integrato MC4044 

• Determinare il guadagno di conversione (Kp ) di diversi tipi di 
rivelatori di fase. 

FASE 

Il termine 'fase" si riferisce fondamentalmente all'intervallo com
preso fra l'istante in cui si verifica un evento e l'istante in cui si verifica 
un secondo evento, collegato al primo. L'evento che si verifica per pri
mo è detto in anticipo, mentre il secondo evento è detto in ritardo rispet
to al primo. Come si può vedere dalla Fig. 3-1, il segnale A è in anticipo 
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sul segnale B. In altri termini, il punto sul segnale B (t2) si verifica "t" 
unità di tempo in ritardo rispetto al punto corrispondente sul segnale A 

A 

1---- T----~ .. I 

B 
r---+----L-~----~-----.. Tempo 

Fig. 3-1. Differenza di tempo (di fase) fra due segnali. 

(ti), supponendo che entrambi i segnali periodici abbiano la stessa fre
quenza. 

La "differenza di fase" è il tempo, espresso in gradi elettrici, per il 
quale un segnale è in anticipo e in ritardo rispetto ad un altro, ed è nor
malmente minore di un periodo. 

La differenza di fase fra due segnali può essere espressa semplicemen
te nelle normali unità di tempo, come illustrato nella Fig. 3-1, ma viene 
espressa ancora più convenientemente in gradi (qualche volta chiamati 
gradi elettrici), e indicata col simbolo L1 0. Poiché ogni periodo del se
gnale A e B occupa esattamente la stessa quantità di tempo, l'uso del pe
riodo come unità di tempo rende /' espressione della differenza difase indi
pendente dalla frequenza del segnale. 

Poiché, per definizione, un periodo completo è pari a 3600 la differen
za di fase fra i secondi A e B è la parte di un periodo espresso in gradi, 
cioé: t t I1cp = ~ X 360 0 (Eq. 3-1) 

T 

Esempio 
Determinare la differenza di fase fra le due forme d'onda rettangolari 

periodiche della Fig. 3-2. Si dovrebbe innanzitutto osservare che la for
ma d'onda B diventa positiva 0,4 secondi dopo il punto corrispondente 
sulla forma d'onda A. 
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Poiché il tempo totale per completare un periodo è di 1,5 secondi, la 
differenza di fase sarà: 

a</> = 0.4 (3600) 
1.5 

=96° 

e quindi la forma d'onda A è in anticipo di 96° sulla forma d'onda B. 
Tuttavia, è corretto dire anche che B è in ritardo su A si 96°. 

A 
I I 

I I 

I I 
I n I r B I I 

I I ---I I I 
o .4 1.5 1.9 

seconds 

Fig. 3-2 Esempio per la determinazione della differenza di fase fra due segnali. 

IL RIVELATORE DI FASE 

Tutti i sistemi ad anello ad aggancio di fase utilizzano un circuito 
chiamato rivelatore difase, o comparatore difase. Il rivelatore di fase ge
nera una tensione di uscita media, e continua, che è proporzionale alla 
differenza di fase fra gli ingressi dell'anello ad aggancio di fase e il VCO. 

La tensione di uscita è spesso denominata tensione di errore. 
Il fattore che converte la differenza di fase nella tensione è chiamato 

guadagno di conversione del rivelatore di fase, per cui: 

(Eq. 3-2) 

dove' 
Vo è la tensione media di uscita del rivelatore di fase, in volt, 
~ è il guadagno di conversione del rivelatore di fase in volti 

radianti, 
a</> è la differenza di fase in ingresso, in radianti. 

Nel paragrafo precedente si è espressa la differenza di fase in gradi. 
Quando si lavora con circuiti ad anello ad aggancio di fase si è soliti 
esprimere questa differenza in radianti. In termini di gradi elettrici l 
radiante è equivalente a 180°/11:, o 57,3°. Nel precedente esempio, la dif
ferenza di fase di 96° è equivalente a 96/57,3, o 1,68 radianti. 
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Una differenza fondamentale fra l'anello ad aggancio di fase di tipo 
analogico e digitale, è relativa al tipo di rivelatore di fase che viene uti
lizzato. In generale, i circuiti ad anello ad aggacio di fase analogici 
usano un miscelatore a doppio bilanciamento, mentre quelli digitali 
utilizzano o un OR-Esclusivo o dei rivelatori di fase di tipo edge
triggered. Poiché la maggior parte dei rivelatori di fase discreti che sono 
in uso è di tipo digitale, gli elementi descritti nel corso di questo capitolo 
saranno digitali. I circuiti PLL a circuiti integrati monolitici, tuttavia, 
utilizzano spesso un rivelatore di fase analogico e verranno descritti 
brevemente nel Capitolo 7. 

RIVELATORE DI FASE OR-ESCLUSIVO 

Il rivelatore di fase di tipo OR-Esclusivo utilizza, come il suo nome 
implica, una porta logica OR-Esclusivo, come si vede simbolicamente 
nella Fig. 3-3. Per questa porta a due ingressi si ha la tabella della verità 
di Tabella 3-1. 

Tabella 3-1 La porta logica OR-Esclusivo 

Ingressi Uscita 

A B Q 

O O O 

1 O 1 

O 1 1 

1 1 O 

Fig. 3-3 La porta logica OR-Esclusivo 

A causa di tale tabella della verità, i rivelatori di fase di tipo OR
Esclusivo vengono usati per ingresso e forme d'onda VCO che presen
tano un duty cycle del 50% che, cioé, sono simmetrici. Come esempio, 
la Fig. 3-4 rappresenta un segnale d'ingresso in anticipo sul segnale 
VCO di rr/4 radianti, o di 45°. Nella Fig. 3-5, il segnale VCO è in ritardo 
sull'ingresso di rr/2, o 90°. 
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In entrambi i casi, l'uscita della porta OR-Esclusivo è ora un treno di 
impulsi rettangolari, la frequenza del quale è doppia di quella d'ingres
so. Ancora più importante è che l'ampiezza degli impulsi d'uscita di
pende soltanto dalla differenza di fase fra i due ingressi del rivelatore. 

Ingresso 

VCO 

Uscita 

J 
-I t-1[ 

4 

~ 

I 
O ..". 

I 
2..". 

I 
37T 

I 
47T 

L 
L 

I 
5..". 

Fig. 3-4 " segnale d'ingresso è in anticipo su quello del VCO di rr/4 o 450 . 

Ingresso ~ L 
.."prf-

2 

VCO ~ IL 
Uscita 

I l I I I I 
O .". 2..". 3..". 477" 57T 

Fig. 3-5 " segnale d'ingresso è in anticipo su quello del VCO di rr/2 o 900 • 

Ne segue che anche la tensione di uscita media, o continua dipenderà 
dalla differenza di fase, essendo legata al duty cycle dell'uscita del rive
latore di fase nel modo seguente: 

dove: 

V pè la massima tensione d'uscita (l logico), 
D è il duty cycle. 

(Eq. 3-3) 

Il duty cyc/e di un treno d'impulsi rettangolari periodici è definito co
me rapporto fra il periodo durante il quale la forma d'onda si trova allo 
stato logico l e la durata di un ciclo completo. Per la forma d'onda d'u-
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scita della Fig. 3-4, il duty cycle è il rapporto fra rr/4 radianti e rr radian
ti, o 0,25 (25%). Per l'uscita di Fig. 3-5, esso vale 0,5 (50% ). 

v 

V 
2 

O~--7T'----7TI-------j3""'7T--2~7T-""b.rp 
2 2 

Fig. 3-6 Caratteristica d'ingresso/uscita del rivelatore di fase OR-Esclusivo. 

Esprimendo graficamente la tensione continua d'uscita del rivelatore 

di fase OR-Esclusivo in funzione della differenza di fase dei suoi due in
gressi, risulta una caratteristica rettangolare, come si può osservare nel
la Fig. 3-6. 

Poiché la differenza di fase aumenta da ° verso rr, o 3,14 radianti, la 
tensione continua d'uscita raggiunge un valore massimo (leggermente 
minore di quello della tensione di alimentazione, per le famiglie logiche 
standard) per Ll 0 = rr radianti, o 180°. La derivata della curva in questo 
intervallo è il guadagno di conversione del rivelatore difase (K",), e viene 
espresso in volt/radiantc. 

Ingresso segnale 

Uscita 

Uscita VCO 

Fig. 3-7 Elemento logico OR-Esclusivo utiiizzante un amplificatore opzionale 
Norton LM3900. 

Poiché la differenza di fase aumenta fra rr e 2 rr radianti, la tensione 
continua d'uscita diminuisce linearmente, e la derivata è ancora uguale 
al guadagno di conversione del rivelatore di fase. La porta OR
Esclusivo TTL è il circuito integrato 7486, mentre l'equivalente CMOS 
è il 4030 e il 74C86. 

D'altra parte, un elemento logico OR-Esclusivo può essere costruito 
usando un amplificatore operazionale Norton LM3900, come si veçje 
nel circuito della Fig. 3-7. 
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RIVELATORI DI FASE EDGE-TRIGGERED 

Un altro tipo di rivelatore di fase digitale è /'edge-triggered. Uno dei 
tipi pi ù semplici di rivelatori edge-triggered è ilflip-flop set-reset o flip
flop R.-S. 

R R Q 

s 
»---4--0 Q S Q 

7402 oppure 4001 

Fig. 3-8 - Il flip-flop R-S usato come rivelatore di fase edge-triggered. 

o 27T 

I I 
Ingresso S J1 n 
Ingresso R 

I-~-I 

Uscita a ~ I 
Uscita CI I 

Fig.3-9 Forme d'onda d'ingresso/uscita del rivelatore di fase edge-triggered 
flip-flop R-S. 

v 

/ 
/ 

/ 

/"1 
/ I 

/ I 
/ 

/ I 
/ I 

"---t----f----+---t----+- l::. cp 
o 7T 27T 37T 47T 

Fig. 3-10 Caratteristiche d'ingresso/uscita del rivelatore di fase edge-triggered. 
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Come si vede nella Fig. 3-8, il flip-flop R-S può essere costruito con 
un paio di porte NOR ad accoppiamento incrociato. 

Le due regole fondamentali che governano il funzionamento del flip
flop R-S e del rivelatore di fase edge-triggered sono le seguenti: 

R JL C Q 

7474 

o CLR 
7400 , 

+5 V 

-IL 
o CLR Q 

Uscita 

7474 
SSL C 

IO k.o. 
.JL 

R C Q 

7474 IN914 

O CLR 
Q 

+5V 
Uscita 

CLR 
O Q 

7474 

S 
J"L 

C 

.IL 
S C Q Uscita 

7474 

O CLR Q 

Fig. 3-11 Circuiti rivelatori di fase edge-triggered ottenuti con flip-f1op di tipo D. 
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l. Se l'ingresso set o S è allo stato logico l, l'uscita Q si porta o resta 
allo stato logico l, mentre l'uscita"'Q si porta o resta allo stato logi
co O (massa). 

2. Se l'ingresso reset o R allo stato logico O, l'uscita Q si porta o resta 
allo stato logico O, mentre l'uscita Q si porta o resta allo stato logi
co 1. 

Come si vede nel diagramma di temporizzazione della Fig. 3-9, il flip
flop a porta NOR R-S scatta in corrispondenza del fronte positivo di sa
lita dei due ingressi. Per il flip-flop R-S, come per altri tipi di rivelatori 
edge-triggered, gli impulsi d'ingresso sono normalmente di breve dura
ta, a differenza degli impulsi simmetrici con un duty cycle del 50%, as
sociati al rivelatore OR-Esclusivo. Come nel caso del rivelatore OR
Esclusivo, quando la differenza di fase fra l'ingresso ed il VCO 
aumenta, la tensione d'uscita continua del rivelatore edge-triggered 
cresce proporzionalmente. Esprimendo graficamente la tensione conti
nua d'uscita in funzione della differenza di fase fra gli ingressi R ed S, si 
ottiene una caratteristica a denti di sega, come si vede nella Fig. 3-10. Di 
conseguenza, il rivelatore di tipo edge-triggered, ha un campo doppio 
della curva triangolare a doppio valore del rivelatore OR-Esclusivo 
(Fig. 3-6). 

Inoltre, il rivelatore edge-triggered possiede migliori caratteristiche 
di cattura, inseguimento e aggancio, rispetto al rivelatore OR-Esclusivo. 

Oltre al circuito con flip"flop R-S a porta NOR di Fig. 3-8; esistono 
molti altri circuiti di tipo edge-triggered oggi in uso, principalmente co
struiti con flip-flop di tipo D, come si vede nella Fig. 3-11. 

Entrambi i rivelatori di fase OR-Esclusivo ed edge-triggered sono 
sensibili alle componenti armoniche del segnale in ingresso. Il circuito 
ad anello ad aggancio di fase, pertanto, tende ad agganciarsi su queste 
armoniche. Inoltre, entrambi i tipi sono sensibili alle variazioni dei duty 
cycle dei due ingressi del rivelatore di fase. Se il duty cycle di un ingresso 
del rivelatore OR-Esclusivo non è 0,5 (50%), si ottiene un erro te estra
neo. Per il rivelatore edge-triggered, se l'ingresso R si trova allo stato lo
gico 1 quando anche l'ingresso S è allo stato l, il rivelatore stesso non 
funziona correttamente. 

IL RIVELATORE DI FASE MC4044 

Il circuito integrato MC4044 della Motorola è un rivelatore di fase 
monolitico in contenitore DIP a 14 pin, che elimina i problemi di sensi
bilità alle armoniche e che sono invece associati ai rivelatori OR
Esclusivo ed edge-triggered. Come si vede nello schema a blocchi della 
Fig. 3-12, l'MC4044 consiste in due rivelatori di fase digitali, in una 
pompa di carica e in un amplificatore. 
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Il rivelatore di fase N. 1, illustrato nella Fig. 3-13A, è un circuito ne
gativo edge-triggered che serve per i sistemi richiedenti sia la frequenza 
zero sia la differenza di fase quando l'anello ad aggancio di fase è ag
ganciato. Per una data condizione di fase, soltanto una delle due uscite, 
U IO DI, è attiva. Per esempio, se il segnale d'ingresso V o variabile, co
me il VCO è in ritardo sull'ingresso R o di riferimento, (il segnille d'in
gresso nell'anello a blocco di fase), è presente un segnale all'uscita U I 
(up), come si vede nella Fig. 3-13B. Se, tuttavia R è in ritardo su V, l'u
scita appare su DI, come si vede nella Fig. 3-13C. 

R 

v 
Rivelatore 
di fase 2 

Rivelatore 
di fase 1 

Pompa 
di carico ~ 
~ 

Amplificatore 

Fig. 3-12 Schema a blocchi del rivelatore di fase MC4044. 

v o--t-..--f 

(A) Schema elettrico 

(B) Forma d'onda V in ritardo sulla forma d'onda R 

R~ 

vJ~ 

02 Ol~ 

(C) Forma d'onda R in ritardo sulla forma d'onda V. 

Fig. 3-13 Schema elettrico e forme d'onda d'ingresso/uscita del rivelatore di fase 
MC4044. 
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La curva caratteristica di trasferimento-di ingresso/uscita del rivela
tore di fase N. 1 è una forma d'onda a denti di sega simile a quella del ti
po edge-triggered, benchè l'MC4044 abbia un campo di linearità anco
ra più ampio di 4re radianti (Fig. 3-14). Tipicamente, il guadagno di 

+ 2.25 V 

+ 1.50 V 

+ o. 75V 

-27T -7T o +7T +27T 

Fig. 3-14 Caratteristica di ingresso/uscita dell'MC4044 per il rivelatore di fase N. 1 

v---~ 

R ----....... -I._.J 

Fig. 3-15 Rivelatore di fase MC4044 N. 2. 

Tabella 3-2 Tabella della verità della Fig. 3-15 

Ingressi Uscite 

R V U2 D2~ 

O O 1 1 

1 O O 1 

O 1 1 1 

1 1 1 O 

conversione è di 0,12 V /rad. Le uscite U l e D l vengono quindi connesse 
agli ingressi PU e PD, rispettivamente, della pompa di carico del dispo
sitivo, la cui uscita varia approssimativamente fra + 0,75 e +2,25 V con 
il variare della differenza di fase fra R e V fra - 2re e + 2 re radianti. 
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Come si vede nella Fig. 3-15, il rivelatore di fase N.2 consiste solo in 
una logica combinatoria, che può essere rappresentata come nella Ta
bella 3-2. 

R 

v 

u u 
FIg. 3-16 Forme d'onda del rIvelatore dI fase N. 2 MC4044 

+5V 

Ingresso 

HEP 728 

Dal VCO 

Fig. 3-17 Indicatore della "perdita di aggancio" per l'MC4044. 

Nella Fig. 3-16 sono riportate delle forme d'onda che mostrano il 
funzionamento del rivelatore di fase N. 2 quando il rivelatore di fase 
N.1 viene usato come parte del sistema PLL. Quando l'anello è in ag-
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gancio di fase l'uscita U 2 resta al livello logico l. Se l'anello esce dalla 
condizione di aggancio di fase, in U 2 appare un impulso negativo la cui 
ampiezza è proporzionale all'entità della deriva. 

Di conseguenza, questa caratteristica può essere utilizzata per realiz
zare un indicatore della "perdita di aggancio" usando il circuito della 
Fig. 3-17. 

INTRODUZIONE AGLI ESPERIMENTI 

I seguenti esperimenti sono stati progettati per dimostrare la misura 
della differenza di fase, la tensione media di uscita, e le caratteristiche 
di ingresso/uscita di tipi differenti di rivelatori di fase. Per ogni tipo, sa
rete in grado di determinare il guadagno di conversione e il campo di 
funzionamento. Gli esperimenti che eseguirete possono essere riassunti 
nel modo seguente: 

Esperimento N. Scopo 

Scopo 

Misurare la differenza di fase fra due segnali ad onda 
quadra aventi la stessa frequenza. 

2 Determinare il funzionamento di una porta logica 

OR-Esclusivo, costruendo una tabella della verità. 

3 Determinare le caratteristiche di ingresso/uscita di 
un rivelatore di fase OR-Esclusivo. 

4 Determinare il funzionamento di un flip-flop R-S 
edge-triggered costruito mediante due porte NOR. 

5 Determinare le caratteristiche di ingresso/uscita di 
un rivelatore di fase edge-triggered usando un flip
flop di tipo D. 

6 Determinare le caratteristiche di ingresso/uscita del 
rivelatore di fase a circuito integrato, Motorola 
MC4044. 

ESPERIMENTO N. 1 

Questo esperimento consente di misurare la differenza di fase fra due 
segnali ad onda quadra aventi la stessa frequenza. Per generare le diver
se differenze di fase, useremo un circuito costruito mediante un paio di 
doppi flip-fIop tipo D, 7474. 
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Configurazione dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 3-18) 

I CLEAR 

I CLOCK ' 

l PRESET 

IQ , 

IQ 
GND 

Fig. 3-18 

" VCC (+5 V) 

u 2 CLEAR 

" 2 CLOCK 

" 2 PRESET 

Schema del Circuito (Fig. 3-19) 

2 D Q 5 
A 

D 1kHz 7474 
l'-''-=--+-<..-=-t e Il 6 

B 

AI punto A 

AI punti B, C, D, E, F, G, o H 

Fig. 3-19 

Formule di progetto 

Differenza di fase: .d<p = ..!.. X 3600 

T 
Passo 1 

Predisponete il vostro oscilloscopio nel modo seguente: 

• Canali l e 2: 5V /divisione 
• Base dei tempi: 0,5 ms/divisione 
• Accoppiamento c.c. 
• Trigger sul canale l 

Passo 2 

eH I 

Oscllloscopio 
eH 2 

Cablate il circuito illustrato nello schema, assicurandovi di avere rea
lizzato correttamente i collegamenti di alimentazione ai circuiti integra'
ti 7474; il pin 7 a massa e il pin 14 a' + 5V. 



38 

Passo 3 

Dopo esservi assicurati che il vostro circuito sia montato corretta
mente, date tensioni al breadboard e quindi collegate il generatore di 
frequenza al circuito. 

Passo 4 

Collegate ora la sonda del canale l dell'oscilloscopio al punto A (pin 
5 del primo flip-flop) e la sonda del canale 2 ancora nel punto A. Poiché 
entrambe le sonde sono collegate nello stesso punto, dovreste osservare 
due segnali ad onda quadra che variano esattamente col tempo. Mettete 
la traccia del canale l sopra quella del canale 2. Quando eseguite le mi
sure della differenza di fase, userete la convenzione che il canale l è il se
gnale di riferimento, mentre il canale 2 è il segnale variabile. 

Passo 5 

Regolate ora la calibrazione di controllo della base dei tempi dell'o
scilloscopio in modo che il periodo di entrambe le tracce sia esattamen
te di lO divisioni orizzontali, come si vede nella visualizzazione oscillo
grafica riportata nella Fig. 3-20. 

Passo 6 

Collegate ora la sonda del canale 2 nel punto B dello schema. Dovre
ste vedere che la forma d'onda del canale 2 è invertita rispetto a quella 
del canale l (punto A). La forma d'onda del canale 2 sale esattamente 5 
divisioni dopo quella del canale l. 

Poiché il periodo totale è pari a lO divisioni (T) e la forma d'onda nel 

CANALE 1 

CANALE 2 

Fig. 3-20 Visualizzazione oscillografica 
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punto B si manifesta con 5 divisioni di ritardo rispetto alla forma d'on
da nel punto A (t), la differenza di fase è: 

d<{> =.!:.- X 360° 
T 

= (5/10) (360°) 

= 180° 

per cui la forma d'onda nel punto A è in anticipo sulla forma d'onda nel 
punto B di 180°. 

Passo 7 

Collegate ora la sonda del canale 2 nel punto C dello schema. Dovre
ste osservare che la forma d'onda del canale 2 sale con 1,25 divisioni di 
ritardo rispetto a quella del canale 1, per cui la differenza di fase è: 

d<{> = (1.25/10) (360°) 

= 45° 
per cui il punto A è in anticipo sul punto B di 45°. 

Passo 8 

Continuate ora a misurare la differenza di fase nei punti D, E, F, G e 
H rispetto al punto A, scrivendo i vostri risultati nella Tabella 3-3. 
Se avete fatto tutto correttamente ed accuratamente, i vostri risultati 
dovrebbero essere uguali a quelli della Tabella 3-4. 

Se non è così, ripetete l'intero esperimento. 

Conservate questo circuito su una parte del vostro breadboard, poi
ché vi servirà per l'Esperimento N. 3 

Tabella 3-3 

Canale 1 Canale 2 ~Divisioni ~.". (A rispetto a B) 

A A O 0° 

A B 5 180° 

A C 1,25 45° 

A D 

A E 

A F 

A G 

A H 
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Tabella 3-4 

Canale 1 Canale 2 ~ Divisioni ÀcP. (A rispetto a B) 

A A O 00 

A B 5 1800 

A C 1,25 45 0 

A D 6,25 225 0 

A E 2,5 90 0 

A F 7,5 270 0 

A G 3,75 1350 

A H 8,75 315 0 

ESPERIMENTO N. 2 

Scopo 

Questo esperimento determina il fun zio namento dell a porta OR
Esclusivo 7486 TTL costruendone la tabella della veri tà . 

Configurazione dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 3-21) 

lA 

13 

2A 

2B 

~ND 

Fig. 3-21 

Schema del Circuito (Fig. 3-22) 

.. vcc (+5 V) 

L ____ S_W_ItC_h __ ~A~r--------------~~21:,\)D..::..3----~I_ ___ ln_d_Ic_at_or_e __ ~ logici a LED 
a Q 

Passo 1 

7486 

Fig. 3-22 

Ca bla te il circuito rappresenta to nello schema. No n dimenticate le 

I 
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connessioni di alimentazione ai pin 7 (massa) e 14 (+5 V) del chip 7486, 
poiché ciò è implicito, anche quando lo si omette dallo schema. 

Passo 2 

Alimentate il breadboard e predisponete entrambi gli switch logici A 
e B allo stato logico O. L'indicatore a LED dovrebbe essere spento, indi
cando che l'uscita Q della porta OR-Esclusivo è allo O logico. 

Passo 3 

Variate le posizioni degli switch logici e completate la Tabella 3-5, de
nominata tabella della verità, in base alle uscite che osservate sull'indi
catore a LED (spento indica lo O logico, accesso l' l logico). 

Tabella 3-5 

Ingressi Uscita 

A B Q 

O O O --
1 O 

O 1 

1 1 

Tabella 3-6 

Ingressi Uscita 

A B Q 

O O O 

1 O 1 

O 1 1 

1 1 O 

ESPERIMENTO N. 3 

Scopo 

Questo esperimento determina le caratteristiche del rivelatore di fase 
OR-Esclusivo, usando il generatore di fasi dell'Esperimento N. l e una 
porta OR-Esclusivo TTL 7486. 
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Configurazione dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 3-23) 

1.\ .. VCC ( + 5 V) 

LA " 4Q 

2Q 3A 

GND , 

Fig. 3-23 

Schema del Circuito (Fig. 3-24) 

AI generatore di fase { ~ 
. dell'Esperimento 1 ~'----_ 

3 + 

7486 

Fig. 3-24 

Passo 1 

Voltmetro 
c.c. 

Cablate il circuito rappresentato nello schema. Se non lo avete anco
ra fatto, montate il circuito del generatore di fasi dato nell'Esperimento 
N.1. Alimentate quindi il breadboard. 

Passo 2 

Collegate il pin I del 7486 al punto A del circuito generatore di fasi ed 
il pin 2 dci 7486 ancora al punto A. 
Dall'Esperimento N. 1, sappiamo già che la differenza di fase sarà 0°. 
Usando il voltmetro per corrente continua, misurate la tensione al pin 3 
del 7486 e scrivete il vostro risultato: 

Dovreste rilevare un valore di circa 0,075 V. 

Passo 3 

Collegate ora il pin 2 della porta OR-Esclusivo 7486 al punto B del 
circuito generatore di fasi. La differenza di fase sarà di 180°. Misurate la 
tensione di uscita al pin 3 e scrivete il vostro risultato: 
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Passo 4 

Continuate l'esperimento misurando la tensione di uscita della porta 
OR-Esclusivo collegando il pin 2 ai punti rimanenti del circuito genera
tore di fasi e scrivete i vostri risultati nella Tabella 3-7. 

Passo 5 

Rappresentate ora graficamente i risultati che avete ottenuto nei pas
si 2, 3 e 4 sullo schema della Fig. 3-25, fornito per questo scopo. Se avete 
eseguito correttamente questo esperimento, dovreste ottenere una cur
va a forma di triangolo simmetrica rispetto a 180° (confrontate la Fig. 
3-6). 
Quando la differenza di fase aumenta, da O a 180° (o da O a 11: radianti), 
la tensione d'uscita del rivelatore di fase OR-Esclusivo cresce linear
mente e raggiunge il suo massimo a 180°. 

O' ". 13S· 180· 22S· 270· 315° 

Scorrimento di fase 

Fig. 3-25 

Passo 6 

Calcolate ora il guadagno di conversione (K",) di questo rivelatore di 
fase O R-Esclusivo ricavando la derivata della linea. Per fare ciò, sottra
ete la tensione misurata in corrispondenza della differenza di fase 0° 
(Passo 2) dalla tensione misurata in corrispondenza della differenza .di 
fase 180° (Passo 3). Dividete quindi tale differenza per 11: (3, 14) radianti: 
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Tabella 3-7 

Pin 2 collegato al ~<I> 

Punto C 45 0 

Punto D 2250 

Punto E 900 

Punto F 2700 

Punto G 1350 

Punto H 3150 

K,p(OR-Esclusivo)= V o (18Q O) - VO(QO) 

7T 

Tensione d'uscita 

= ___ volt/radiante 

--

La tensione d'uscita dovrebbe variare da circa 0,075 a 3,84V, dando 
un guadagno di conversione del rivelatore di fase di l ,20 V/radiante. 

ESPERIMENTO N. 4 
Scopo 

Questo esperimento dimostra il funzionamento di un flip-flop R-S 
edge-triggered, costruito mediante due porte NOR 7402. 

Configurazione dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 3-26) 

(-'-5 V) 

Fig. 3-26 

Passo 1 

Cablate il circuito rappresentato nello schema. Non dimenticate le 
connessioni di alimentazione del circuito integrato 7402l. 

Passo 2 

Alimentate il breadboard. Quale LED è acceso? 



Schema del Circuito (Fig. 3-27) 

l I J1.. 
Generatore o 
di Impulsi 2 ~ J1.. 

R 

s 

7402 

Fig. 3-27 

Indicatori 
a LED 
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Il LED N. 2 dovrebbe essere acceso, indicando che l'uscita Q del flip
flop è alta o allo stato logico l. 

Passo 3 

Ora premete e rilasciate il generatore d'impulsi N. l, in modo che i'in
gresso reset o R passi dallo O logico all' l logico e ritorni allo O logico. 
Cosa accade ai due indicatori a LED? 

Il LED N. 2 ora è spento, mentre il LED N. l è acceso, indicando che 
l'uscita Q è allo stato logico O e l'uscita Q allo stato logico l. 

Passo 4 

Premete e rilasciate il generatore d'impulsi N. l per diverse volte. Ac
cade qualche cosa? 

Dovreste osservare che non accade niente! Questa è una caratteristica 
fondamentale del flip-flop R-S: 

"Se l'ingresso reset o R è allo stato logico 1 e l'ingresso set o S è allo 
stato logico 0, l'uscita Q (LED N. 2) si porta o rimane allo stato lo
gico 0, mentre l'uscita Q (LED N. 1) si porta o rimane nello stato lo
gico 1". 

Passo 5 

Ora premete e rilasciate il generatore d'impulsi N. 2, in modo che l'in
gresso set o S passi dallo O logico all' l logico e ritorni allo O logico. Che 
cosa accade? 

Il LED N. 2 è ora acceso, mentre il LED N. l è spento, indicando che 
l'uscita Q è allo stato l logico mentre l'uscita Q è allo O logico. 
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Passo 6 

Premete e rilasciate il generatore d'impulsi N. 2 diverse volte. Accade 
qualche cosa? 

Non accade niente! Questa è un 'altra caratteristica fondamentale del 
flip-flop R-S : 

"Se l'ingresso set o S è allo stato llogiro mentre l'ingresso reset o R 
è allo stato O logico. l'uscita Q (LED N. 2) si porta o rimane nello 
stato l logico. mentre l'uscita Q (LED N. 1) si porta o rimane nello 
stato logico O". 

Se entrambi gli ingressi si trovano in qualsiasi istante all' l logico con
temporaneamente, si dice che il flip-flop si trova in condizione incerta. 
Entrambe le uscite si trovano contemporaneamente nello stato logico 
O. Tuttavia, l'ultimo ingresso che è passato allo O logico determina lo 
stato finale. Questa situazione deve essere evitata! 

ESPERIMENTO N. 5 

Scopo 

Questo esperimento dimostra le caratteristiche dinamiche di un rive
latore edge-triggered, usando un flip-flop TTL di tipo D 7474. 

Configurazioni dei Pin dei Circuiti Integrati (Fig. 3-28) 

OUT l 

OUT 2 

OUT 3 
OUT 4 

OUT 5 

OUT 6 

r.ND 

VCC (+5 v) 

IN I(A) 

OUT 7 

(+5 V) 

4A 

l CLEAR • 

l CLOCK 

l PRESET 

r.ND ' 

' 5 I~PUT 

o RESET , 

o RESET . 
NC 

(+5 V) VCC . 
9 RESET 

9 RESET , 

Fig. 3-28 

.. VCC (+5 V) 

Il 2 CLEAR 

" 2 CLOCK 

" 2 PRESET 

2() 

.. '2 INPUT 

" alCA) 

" Q8(D) 

. Q2 ('l) 

Q4(C) 



Schema del Circuito (Fig. 3-29) 

Passo 1 

14 

1kHz 

+5V t5V 

Fig. 3-29 

+5V 

2 
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Voltmetro 
c.c. 

Cablate il circuito rappresentato nello schema. Alimentate quindi il 
breadboard. 

Passo 2 
Collegate ora l'ingresso reset del rivelatore di fase (pin l del flip-flop 

7474) al pin l del decodificatore 7442. La parte costituita dal contatore 
a decadi 7490 e dal decodificatore 7442 è un semplice generatore di fasi 
con incrementi fissi di 36°. L'invertitore 7404 viene usato per fornire il 
segnale impulsivo opportuno all'ingresso set. 

Passo 3 
Iniziando dal pin l deI decodificatore 7442, misurate la tensione con

tinua d'uscita del rivelatore di fase al pin 5 del chip 7474, completando 
la Tabella 3-8 . 

Tabella 3-8 

Ingresso Reset 
(Pin d'uscita del 7442) J1'" Tensione d'uscita 

1 0° 

2 36° 

3 72° 

4 108° 

5 144° 

6 180° 

7 216° 

9 252° 

10 288° 

11 324° 
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Passo 4 

Sul grafico in bianco che vi forniamo (Fig. 3-30) tracciate i risultati 
che avete ottenuto nel Passo 3. Che notevole differenza osservate fra la 
curva caratteristica del rivelatore di fase edge-triggered e quella del ri
velatore di fase OR-Esclusivo? 

Dovreste avere ricavato una linea retta da 0° a 324°, per cui il campo 
di funzionamento lineare del rivelatore di fase edge-triggered è il dop
pio di quello del tipo OR-Esclusivo. 

Passo 5 

In base ai dati di cui disponete, calcolate il guadagno di conversione 
(K.,,) del rivelatore di fase edge-triggered. I vostri risultati dovrebbero 
essere approssimativamente questi: 

K,p = llVo 

ll<f> 
3.44 volts - 0.08 volt 

= (324° - 0°)(1 rad/57.3°) 
= 0.594 V /rad 

.. . 
...-,..-... : . ... . .. . 

. ~ 1::==: 

== =:= :: ::-=.::: .. . --. . 
.. - _ . -~. -. . _ ...... . ___ __ Il.... ._. ___ .•• • • • • _ . 

~ . . 
o ••••••• • • ••••••• __ •• 

O' 36' 72' 144" 180' 324" 360' 

Scorrimento di fase 

Fig, 3-30 

che è circa la metà di quello del rivelatore di fase OR-Esclusivo. 
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ESPERIMENTO N. 6 

Scopo 

Questo esperimento di mostra il funzionamento del rivelatore di fase 
a circuito integrato Motorola MC4044. 

Configurazioni del Pin dei Circuiti Integrati (Fig. 3-31) 

QUT o ,vcc (+5 V) 

QUT l " IN l (A) o RESET 
QUT 2 .. IN 2(B) o RESET > 

QUT 3 ., IN 4 (C) 
NC 

QUT 4 " IN 8(0) 
(+5 V) VCC . 

QUT 5 .. QUT 9 

QUT 6 .. QUY 8 
9 RESET . 

GND • QUT 7 
9 RESET 

" VCC (+5 V) 

PU 

UF OF 

AMPLIFIER IN 

GND • AMPLIFIER QUT 

Fig. 3-31 

Schema del Circuito (Fig. 3-32) 

+5v 

+ 5Y +5Y 

5 

D 14 
10kHz 7490 

Fig. 3-32 
Passo 1 

" +2 INPUT 

" Ql(A) 

" Q8(D) 

. Q2(B) . Q4(C) 

AI + del 
.' voltmetro 

t:,vo 

I ·Olf/oF 
220.0. _ 

Cablate il circuito rappresentato nello schema. Collegate inizialmente i 
pin 1 e 3 del rivelatore di fase MC4044 al pin 1 del decodificatore 7442 
(à4> = 0°). 
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Alimentate il breadboarding quindi collegate il generatore di segnali ad 
onda quadra a livello TTL da 10kHz all'ingresso del contatore a decadi 
7490. Regolate quindi il potenzio metro da l kO in modo che la tensione 
d'uscita sia l,50 V. 

Passo 2 

Collegate i due ingressi A e B dell 'MC4044 come indicato nella Ta
bella 3-9 e scrivete i vostri risultati. 

Tabella 3-9 

Ingressi MC4044 
A B 

(Collegato al Pin del 7442 N.) t/>À Vo 

1 1 00 (In fase) 1,50 (regolata) 

2 1 - 3240 (8 in ritardo su A) 

3 1 - 2880 
.. 

4 1 - 252 0 
.. 

5 1 - 2160 
.. 

6 1 - 1800 
.. 

7 1 - 1440 
.. 

9 1 - 1080 
.. 

10 1 - 72 0 
.. 

11 1 - 360 
.. 

1 2 + 3240 (8 rispetto A) 

1 3 + 2880 
.. 

1 4 + 2520 
.. 

1 5 + 2160 
.. 

1 6 + 1800 
.. 

1 7 + 1440 
.. 

1 9 + 1080 
.. 

1 10 + 72 0 
.. 

1 11 + 36 0 
.. ; 
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Fig. 3-33 

Passo 3 

Rappresentate ora graficamente i vostri risultati usando lo schema in 
bianco (Fig. 3-33) fornitovi per questo scopo. Se avete fatto corretta
mente, dovreste trovare che il campo di funzionamento lineare del rive
latore di fase MC4044 è doppio di quello del rivelatore di fase edge
triggered (cioè 4 TT radianti invece di 2 TT radianti). 

Passo 4 

In base ai risultati che avete ottenuto nel Passo 2, determinate il gua
dagno di conversione dell'MC4044. I vostri risultati dovrebbero essere 
approssimativamente: 

per CUl, 

648° 
114> = 57.3 0 /rad = 11.31 radi. 

6.Vo = 2.10 - 0.96 = 1.14 volts 

K",= 1.14 volts = 0.10 V /rad. 
11.31 rado '" 

confrontato con un valore tipico di 0,12 V/rad (Motorola). 
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CAPITOLO 4 

L'OSCILLATORE 
CONTROLLATO IN TENSIONE 

INTRODUZIONE 

L'oscillatore controllato in tensione,o VCO, è il secondo blocco base 
integrale del circuito PPL, la cui frequenza di uscita è quella del VCO. 
Questo capitolo descrive il funzionamento ed il progetto di molti circui.
ti basati sui circuiti integrati MC4024 ed MC1648. 

OBIETTIVI 

Alla fine di questo capitolo, sarete in gradi di: 
• Descrivere la funzione fondamentale dell'anello di fase VCO. 
• Definire il guadagno di conversione del VCO. 
• Progettare dei circuiti VCO usando i circuiti integrati MC4024 e 

MC1648. 
• Spiegare la funzione di un condensatore a tensione variabile. 

FONDAMENTI SUL VCO 

L'oscillatore controllato in tensione, detto VCO, è una rete la cui fre
quenza di uscita è direttamente proporzionale alla tensione di controllo 
in ingresso (Fig. 4-1). 

Fig. 4-1 Schema a blocchi dell'oscillatore fondamentale controllato in tensione. 



53 

Il VCO può anche essere denominato convertitore tensione/frequenza, 
per cui, matematicamente, 

Wo = KoV t (Eq.4-1) 

dove, 

wo è la frequenza del VCO (rad/s), 
Vr è la tensione di controllo in ingresso dal filtro ad anello, 
Ko è il guadagno di conversione del VCO (rad/s/V). 

Il guadagno di conversione del VCO (Ko) è la costante di proporzio
nalità che converte in frequenza la tensione di controllo in ingresso. 

In quasi tutta la letteratura sui circuiti PLL, é usata la lettera greca w 
(omega) rappresentante la frequenza, in radianti/secondo. La frequen
za radiante (w) é legata alla frequenza (f) espressa in Hz (hertz) mediante 
il fattore 2 TT, per cui 

w = 2m (Eq. 4-2) 

Per esempio,la frequenza di 60 Hz della rete di alimentazione è ugua
le ad una frequenza in radianti pari a 2 TI: volte 60 Hz, o 377 rad/s. 

Durante l'aggancio di fase, la frequenza di uscita del VCO sarà esat
tamente uguale alla frequenza d'ingresso dell'anello, eccetto che per 
una differenza di fase costante e finita. Poiché la frequenza in radianti è 
la derivata rispetto al tempo della fase, 

w = d(~t) (rad/s) (Eq. 4-3) 

la differenza di fase fra la frequenza di uscita del VCO e la frequenza 
d'ingresso dell'anello è veramente proporzionale all'integrale della ten
sione di controllo in ingresso, che è la tensione media e continua che 
proviene dal rivelatore di fase e dal filtro ad anello. Qualsiasi segnale 
sovraimpresso alla tensione di controllo continua varierà, a sua volta, 
la frequenza del VCO. 

CIRCUITI VCO 

Benchè vi sia una miriade di circuiti possibili, noi prenderemo in con
siderazione due dei più popolari VCO a circuiti integrati, usati per i si
stemi PLL. 

MC4024 - MULTIVIBRATORE CONTROLLATO IN TENSIONE 
(VCM) 

Il circuito integrato MC4024 è un dispositivo in contenitore DIP a 14 
pin (rappresentato nella Fig. 4-2) costruito dalla Motorola. 
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Esso contiene due multivibratori controllati in tensione indipendenti 
(generatori di onde quadre) con buffer d'uscita. 

Ogni VCM contiene all'incirca 17 transistori, 23 resistori e 5 diodi. 
Dalla configurazione dei pin di Fig. 4-2, si dovrebbe notare che ci sono 
tre + Vec ( + 5 volt) e tre connessioni a massa. Ogni sezione VCM ha del
le connessioni + V cc e di massa separate, e il corrispondente buffer d'u
scita ha pin + V" e di massa in comune con l'altro. Questo metodo offre 
un isolamento fra le due sezioni VCM, minimizzando contemporanea
mente l'effetto dei transitori d'uscita dei buffer sul VCM, in applicazio
ni critiche. 

+VCC VCMl 

VCMl Vin ' 

VCMl EXT CAPACITOR! ' 

VCMl GND • 

VCMl OUT 

BUFFER G:m 

.. +v cc BUFFER 

" +VCC VCM2 

" VCM2 Vin 

" )VCM2 EXT CAPACITOR 

VCM2 GND 

VCM2 OUT 

Fig. 4-~ Configurazione del pln del multlvlbratore controllato In tensione MC4024. 

Il campo della frequenza di funzionamento è controllato dal valore 
di un condensatore esterno collegato fra i pin 3 e 4 (o lO e Il), come si 
vede nel circuito fondamentale della Fig. 4-3. 

Per valori del condensatore esterno maggiori di 100 pF, la frequenza 
approssimativa può essere determinata nel modo seguente: 

. 300 
fo(MHz) = C(pF) 

+5V 
c 

Tensione di controllo __ ....;;2'-t 
d'Ingresso (VI) 

MC4024 
6 

9 

Uscita (wo) 

Fig. 4-3 Schema elettrico dell'MC4024 

(Eq.4-4) 

L'MC4024 ha una frequenza d'uscita massima di 25 MHz e, in condi
zioni ideali, un campo di sintonizzazione di 3,5 a l. 
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Per delle informazioni di progetto complete, consultate dati 
dell'MC4024 riportati nell' Appendice B. 

MC1648 - OSCILLATORE CONTROLLATO IN TENSIONE 

Il circuito integrato MC1648, anch'esso fabbricato dalla Motorola, è 
un dispositivo ad accoppiamento d'emettitore (ECL) disposto in un 
contenitore da 14 pin (Fig. 4-4). Esso contiene l'equivalente di Il transi
stori, 13 resistori e 2 diodi, che formano un oscillatore con buffer d'usci
ta. 

+VCC BUFFER ' .. +VCC OSCILLATOR 

OUTPUT " Le TA~1K 

AGC " BIAS 

VEE OSCILLATOR • VEE BUFFER 

Fig. 4-4 Configurazione dei pin dell'oscillatore controllato in tensione MC1648. 

Normalmente alimentato con una tensione di + 5 volt (VEE = massa), 
l'MC 1648 richiede un parallelo esterno induttanza condensatore, o rete 
"tampone" LC, ~er produrre l'oscillazione, come si può vedere nel tipi
co circuito operativo della Fig. 4-5. Per questo circuito, la frequenza 
dell'oscillatore ad onda quadra viene determinata da 

1 
(radjs) (Eq. 4-5a) 

.---.-~--.--- +5 V 
.1 + IO 

fLF LJ fLF 

14 ~ 
IO 

,..... ...... .., 

.1 fLF 
MC 

1648 t-:3'---__ Uscita (wo) 
c 

12 

Fig. 4-5 Schema elettrico dell'MC1648 
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oppure, 

(Eq.4-5b) 

dove CT è la somma della capacità del circuito tampone dell'oscillatore 
(C) e della capacità d'ingresso (Cn) dell'MC 1648, che vale tipicamente 6 
pF. Con valori opportuni per il circuito tampone esterno, è possibile 
raggiungere delle frequenze d'uscita fino ad un massimo di circa 225 
MHz. 

Quando l'MC 1648 viene usato come VCO in sistemi PLL, come par
te del circuito tampone viene generalmente utilizzato un diodo control
lato in tensione, chiamato diodo varactor, per fornire una tensione va
riabile in ingresso al VCO, come si vede nel circuito della Fig. 4-6. 

IO 

.1 p..F 
L MC 

1648 

Vf 
12 

+ I5 fLF 

Fig. 4-6 Circuito con MC1648 e diodo varactor. 

Il campo di sintetizzazione del VCO viene quindi determinato da: 

(Eq.4-6) 

dove, 
1 

fmin = 2 [L(C C )]1 /2' 11' D(max) + in 

(Eq.4-7) 

CD = capacità del varactor per la tensione di polarizzazione d'ingresso, 
Cn = capacità d'ingresso dell'MC1648 (tipicamente 6 pF). 

Nel prossimo paragrafo descriveremo l'uso e la selezione dei diodi 
varactor. 
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IL VARACTOR 

Come si è brevemente sottolineato nel paragrafo precedente, un dio
do varactor viene generalmente usato per variare la capacità della rete 
tampone LC di un oscillatore. Fondamentalmente, un varactor è un 
condensatore a tensione variabile, basato su fenomeni di semicondu
zione che possono essere utilizzati per applicazioni di sintonizzazione 
elettronica. 
Nel suo funzionamento, il varactor opera principalmente nella regione 
compresa fra la conduzione diretta ed il breakdown inverso, che è la re
gione nella quale un diodo convenzionale è considerato in cut-off. 

----4~--~------~-

Fig. 4-7. Sintonizzazione parallela del varactor. 

Di conseguenza, il varactor non funziona nè come un raddrizzato re 
(conduzione diretta), nè come un diodo zener (breakdown inverso). 

La maggior parte dei circuiti risonanti a varactor assumono la forma 
parallela (Fig. 4-7) o la forma seriale (Fig. 4-8). 
In entrambi i casi, la frequenza di risonanza o di oscillazione del circui
to tampone è data dall'Equazione 4-5, nella quale la capacità CTè ora la 
somma delle capacità del circuito tampone, dell'ingresso dell'MC 1648 
e del varactor. 

Fig. 4-8. Sintonizzazione seriale del varactor. 

Per scegliere un varactor adatto, vengono considerati tre parametri: 

l. CT - Capacità nominale, normalmente ad una particolare 
tensione. 

2. Rapporto di capacità (CR) - Il rapporto delle capacità per 
due tensioni applicate separate, per cui: 
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ciove, 

CR = CV(mln) = (Vmaxy 
Cv(max) Vm1n 

(Eq. 4-8) 

p = esponente capacitativo (tipicamente 0,5 pur potendo va
riare da 0,3 a 2,0). 
3. Rapporto di frequenza (FR) - Uguale alla radice quadra
ta del rapporto di capacità, 

FR = (CR)1/2 (Eq. 4-9) 

Esempio 

Per esempio, il varactor MV2107 (Motorola) ha una capacità nomi
nale di 22 pF (± 10%) a 4 V. Il rapporto di capacità è variabile fra 2,5 e 
l, per un campo di tensioni compreso fra 2 e 30 V, dando un rapporto di 
frequenza di l,58 a l. 
Dalla Equazione 4-8 può essere determinato l'esponente capacitativo 
(P) del varactor MV2107, 

per CUi, 

CR = (Vmnx)P 
V m1n 

2.5 = C20y 
= (15)p 

log(2.5) = plog(15) 

P = 0.3384 

Utilizzando ora ancora l'Equazione 4-8 e il valore nominale di 22 pF 
a 4 V, 

. CV (lllin) = (Vmnx)P 
Cv(max) Vm1n 
22 pF = (30 V)O.338. 

CV (mnx) 4 V 
= 1.98 

Risolvendo per C V(m"'l otteniamo, 

CV(max) = 11.1 pF (@ 30volts) 
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Dato che il rapporto delle capacità è 2,5, dall'Equazione 4-8, risol
vendo per C V( min). è: 

oppure, 

CR = CV(mln) 

CV(max) 

25= CV(min) 
. 11.1 pF 

CV(mln) = 27.8 pF (@ 2 volts) 

Come prolungamento di questo esempio , possiamo vedere in che 
modo tale variazione di capacità influisca sulla frequenza di risonanza 
del circuito tampone costituito da un'induttanza di IJ..lH e dal varactor 
MV2107. A 2 V, la frequenza di risonanza, dall'Equazione 4-7 vale 

1 
fO(mln) = 21T[(1 pH)(27.8 pF»)1/2 

= 30.2 MHz (@ 2 volts) 

Usando ancora l'Equazione 4-7, ma calcolando fo(max) con C = Il, l pF, 
la frequenza vale 

fo(mu) = 47.8 MHz (@ 30 volts) 

per cui il rapporto di frequenza fo(max)/fo(min) vale 

fo(max) _ 47.8 MHz 
fO(mln) - 30.2 MHz 

= 1.58 

che è esattamente il rapporto di frequenza determinato precedentemen
te. 

ALTRI CIRCUITI INTEGRATI 

Sono disponibili degli altri circuiti integrati che possono funzionare 
come VCO. La loro frequenza massima, tuttavia, determinata median
te una resistenza e una capacità esterne, è normalmente limitata ad l 
MHz, e inoltre essi non sono adatti per i campi di frequenza richiesti dai 
sintetizzatori ad anello a blocco di fase (Capitolo 6). Esempi di disposi
tivi che rientrano in questo gruppo sono il generatore di funzioni KR-
2206 (Exar), il generatore di forme d'onda/VCO 8038 (Intersil) ed il 
VCO 566 (Signetics e National Semiconductor). 
D'altra parte, esistono dei circuiti integrati monolitici che contengono 
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un VCO all'interno di un anello a blocco di fase su un chip singolo. Di 
questi dispositivi si parlerà nel Capitolo 7. 

INTRODUZIONE ALL'ESPERIMENTO 

L'unico esperimento di questo capitolo esamina il funzionamento 
del multivibratore controllato in tensione MC4024, la cui frequenza 
d'uscita è una funzione della tensione di controllo in ingresso per un da
to condensatore esterno di determinazione della frequenza. 

ESPERIMENTO N. 1 

Scopo 

Questo esperimento dimostra il funzionamento di un oscillatore con
trollato in tensione, che usa un circuito integrato MC4024. 

Configurazione dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 4-9) 

Passo 1 

+VCC VCMl 

VCMl Vin 

VCMl EXT CAPACITOR I 
l 

VCMl G~m 

VCMl OUT 

JUFFER CND 

Fig. 4-9 

o.j +VCC BUFFER 

., +VCC VCM2 

'l VCM2 Vin 

" }VCM2 EXT CAPACITOR 

VCM2 c:m 
• VCM2 OUT 

Cablate il circuito rappresentato nello schema ed alimentate il bread
board. Con il voltmetro collegato al pin 2 dell'MC4024, regolate il po
tenziometro da lO k n finchè la lettura del voltmetro non sarà + 2,50 V, 
che è la tensione di controllo in ingresso del VCO. 

Passo 2 

Variate ora la tensione di controllo in ingresso agendo sul potenzio
metro come indica la Ta bella 4-1, scrivendo la freq uenza di uscita risul
tante del VCO. 

Dovreste aver osservato che, quando la tensione di controllo in in
gresso viene aumentata, anche la frequenza di uscita del VCO cresce. 
La frequenza esatta ad ogni tensione di controllo in ingresso data non è 



Schema del circuito (Fig. 4-10) 

+5V 

+5V 
14 

:5 
.001 JLF 

4 MC 6 
4024 

Vin 
2 

+ 

Fig. 4-10. 

Tabella 4-1 

Vln 

2,50 V 

2,75 V 

3,00 V 

3,25 V 

3,50 V 

3,75 V 

4,00 V 

4,25 V 

4,50 V 

fo 
Frequenzimetro 

Voltmetro 
c.c. 

'o 

molto importante, ai fini di questo esperimento. Questo esperimento 
vuole solo dimostrare che la tensione di controllo in ingresso controlla 
la frequenza di uscita del VCO. 

61 
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Passo 3 

Scollegate l'alimentazione del breadboard e cambiate il condensato
re connesso fra i pin 3 e 4 con un elemento da 100 pF. Alimentate il bre
adboard e regolate la tensione di controllo in ingresso a 2,50 V. Dovre
ste aver misurato una frequenza di uscita che è circa lO volte maggiore 
di quella del Passo 2. Per il dispositivo MC4024, come per altri tipi di 
oscillatori controllati in tensione, il valore del condensatore esterno per 
la determinazione della frequenza influiscono anche sulla frequenza del 
VCO , come la tensione di controllo in ingresso. 
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CAPITOLO 5 

IL FILTRO AD ANELLO 
E LA RELATIVA RISPOSTA 

INTRODUZIONE 

Fino ad ora, abbiamo discusso del rivelatore di fase e dell'oscillatore 
controllato in tensione. Niente si è detto, tuttavia, di ciò che determina 
la risposta globale dell'anello. E' compito del filtro d'anello quello di 
controllare l'aggancio, la cattura, l'ampiezza di banda e la risposta 
transitoria dell'anello. In questo capitolo, vengono descritti molti tipi 
di reti filtranti passa-basso, necessarie per realizzare tali funzioni. 

OBIETTIVI 

Alla fine di questo capitolo, sarete in grado di: 

• Descrivere l'effetto della risposta dell'anello quando il fattore di 
smorzamento viene variato. 

• Definire i termini seguenti: 
frequenza naturale 
frequenza naturale smorzata 
ampiezza di banda 
tempo di assestamento 
overshoot 
campo di aggancio 
cattura 

• Descrivere il processo di aggancio e di cattura per mezzo di un 
diagramma tensione/frequenza. 

• Descrivere diverse reti filtranti passa-basso usate nei sistemi PLL. 
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• Determinare sperimentalmente i parametri di un semplice sistema 
di secondo ordine. 

FUNZIONE DEL FILTRO AD ANELLO 

L'inserimento di una rete filtrante passa-basso nel circuito PLL ha 
due funzioni fondamentali. 
Prima di tutte, essa rimuove tutte le componenti di rumore e di elevata 
frequenza della tensione di uscita del rivelatore di fase fornendo, per
tanto, una tensione media (continua). Inoltre, essa rappresenta il bloc
co costruttivo fondamentale per la determinazione della caratteristica 
dinamica dell'anello, che comprende i seguenti fattori: 

• Campi di cattura e di aggancio. 
• Ampiezza di banda. 
• Risposta transitoria. 

Il filtro ad anello può essere passivo od attivo. Benchè sia necessaria 
una discussione matematica dettagliata per apprezzare perchè il filtro 
faccia ciò per cui è stato concepito, essa è, tuttavia, oltre gli scopi di que
sto libro. Le origini della maggior parte delle equazioni di progetto pre
sentate in questo capitolo, tuttavia, sono date nell'Appendice A. 

Il sistema completo PLL presenta le caratteristiche di un sistema di 
secondo ordine (simile ad un pendolo oscillante od a una corda vibran
te). Prima di discutere dei possibili circuiti filtranti, dobbiamo avere 
una idea generale di quali fattori influiscono sulla risposta dell'anello, 
poichè a loro volta tali parametri sono determinati dal progetto del fil
tro. La risposta di un sistema di secondo ordine, in funzione della fre
quenza, presenta la forma: 

Vout (dB) = - 20 log [w. + 2w2 (2'2 - 1) + 1]1/2 
V in 

dove, (Eq. 5-1) 

V ;n = tensione d'ingresso dell'anello 
V,,,,, = tensione di uscita dell'anello 
, = fattore di smorzamento (infinito) 
w = rapporto fra la frequenza d'ingresso ( w 1) e la frequenza natura-

le non smorzata ( Wn). 

Rappresentando graficamente l'Equazione 5-1, come in Fig. 5-1, il 
singolo parametro che governa la forma globale della curva della rispo
sta in funzione della frequenza di un sistema di secondo ordine è ilfatto
re di smorzamento ( r ), che da alcuni autori è stato chiamato rapporto 
di smorzamento. 



65 

20r-----------------------------~----------------~ 

IO 

dB 

o ~---::::::::::::::---

-IO 

-20 

.1 .2 .3 .4 .5.6.7.8.9 1.0 2.0 3.0 4.0 

w 

Fig.5-1 Effetto dello smorzamento sulla risposta in frequenza di un sistema di se
condo ordine. 

Per un dato valore di smorzamento, la frequenza a cui la risposta è mas
sima è lafrequenza naturale non smorzata e, in breve,jrequenza naturale. 
Per uno smorzamento minore, alla frequenza naturale si avrà un picco 
maggiore. 

La frequenza alla quale la risposta è inferiore di 3 dB della risposta mas
sima è chiamata ampiezza di banda del sistema. 
Se il fattore di smorzamento potesse essere nullo, avremmo un oscilla
tore sinusoidale (si veda l'Appendice A). I parametri come il fattore di 
smorzamento e la frequenza naturale non smorzata vengono controlla
ti fondamentalmente dal filtro ad anello. Pertanto, per mezzo del pro
getto del filtro, possiamo controllare la risposta dell'anello. 
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CIRCUITI PER FILTRI PASSA-BASSO 

Nei sistemi PLL, ci sono molti circuiti di uso corrente per filtri passa
basso. In questo paragrafo, ne verranno descritti tre tipi. 

R 
dal rivelatore di lale to VCO 

Fig. 5-2. Filtro passa-basso Re di primo ordine . 

. Come si vede nella Fig. 5-2, abbiamo una semplice rete RC di primo 
ordine, posto fra il rivelatore di fase e il VCO. 
La frequenza di taglio (wLPr) di questo filtro è data da : 

WLPF = l/Re (rad/s) (Eg.5-2) 

Senza alcuna derivata, la frequenza naturale dell'anello può essere 
espressa in termini della frequenza di taglio del filtro, per cui 

(Eg. 5-3) 

Inoltre, il fattore di smorzamento può essere espresso come 

(Eg.5-4) 

Nel prossimo paragrafo si spiegherà come la frequenza naturale ed il 
fattore di smorzamento dell'anello vengono scelti. 

Un'altra rete passiva filtrante è il circuito a ritardo-anticipo della Fig. 
5-3 . La frequenza di taglio di tale filtro è data da 

(Eg.5-5) 

La frequenza naturale viene quindi espressa come 

(Eg.5-6 ) 
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ed il fattore di smorzamento è dato da 

(Eq.5-7) 

Fig. 5-3. Filtro passa-basso di primo ordine a ritardo-anticipo. 

Fig. 5-4. Filtro passa-basso attivo 

La rete passiva a ritardo-anticipo può essere usata con un amplifica
tore operazionale per la formazione di un circuito filtrante attivo, come 
si vede nella Fig. 5-4. La frequenza di taglio è espressa come 

(Eq.5-8) 

mentre la frequenza naturale dell'anello e il fattore di smorzamento si 
ricavano da 

(Eq.5-9) 

e da 

(Eq.5-10) 

Nelle Equazioni 5-3, 5-6 e 5-9, la frequenza naturale dell'anello di
pende completamente dal prodotto Kq, Ko(a cui ci si riferisce spesso co
me guadagno in continua dell' anello) e dalla frequenza di taglio del filtro. 
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LA RISPOSTA TRANSITORIA 

Quando un sistema libero di secondo ordine (~ <1) vede una varia
zione improvvisa al proprio ingresso, come lo scorrimento dell'anello 
ad aggancio di fase da una frequenza (f,) ad un'altra (f2), l'uscita del 
VCO tenta di seguire questo cambiamento, ma oscilla intorno al valore 
di f2 per un certo periodo di tempo e infine si stabilisce alla nuova fre
quenza (stato stazionario). Questo processo è illustrato nella Fig. 5-5. 
Quanto rapidamente tale processo si completi dipende dal fattore di 
smorzamento dell'anello che, a sua volta, è controllato dal filtro ad 
anello . Come si vede nel grafico della Fig. 5-6, quando si usa il semplice 
filtro RC della Fig. 5-2, le oscillazioni impiegano più tempo per stabiliz
zarsi nello stato di regime, se il fattore di smorzamento viene diminuito. 
Per conseguire dei valori ragionevoli per e ù.ln, un metodo è quello di re
alizzare un progetto in base ad una quantità specifica di overshoot al
l'interno di un tempo di assestamento dato. 

L'overshoot è la differenza massima fra il valore stazionario ed il 
transitorio per una variazione improvvisa applicata all'ingresso del 
PLL. 

J 
Ingresso 

Uscita VCO 

Fig. 5-5 Risposta transitoria . 

• Il tempo di assestamento (tJ è il tempo richiesto dalla risposta tran
sitoria per raggiungere e restare all'interno di un valore percentuale 
specifico del valore dello stato di stazionarietà. (Per esempio, 10%). 

Come regola generale, il fattore di smorzamento viene scelto in modo 
da essere compreso fra 0,5 e 0,8. Ciò lascia come parametri decisionali 
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soltanto l'overshoot ed il tempo di assestamento, come illustrato nell'e
sempio seguente: 

Esempio 

Usando il filtro ad anello della Fig. 5-2, supponete di voler progettare 
un sistema PLL con un fattore di smorzamento di 0,5, in modo che l'u
scita sia minore del 10% del valore di regime lO ms dopo che all'ingres
so dell'anello si è applicata una variazione di frequenza (o di fase). 
Dalla Fig. 5-6, vediamo che la risposta raggiunge e rimane all'interno 
del 10% del valore di regime per ù)nt = 4,5 con un fattore di smorzamen-
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Fig. 5-6. Risposta transitoria normalizzata. 
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to di 0,5. Poiché il tempo di assestamento è di lO ms, la frequenza natu
rale nell'anello è data da 

wnts = 4.5 
4.5 

WD=~ 

4.5 
10ms 

= 450 rad/s (71.6 Hz) 

Pertanto, scegliendo un valore per il condensatore del filtro e cono
scendo il guadagno di conversione del VCO e del rivelatore di fase, pos
siamo determinare il valore di R mediante l'Equazione 5-3. 

Un approccio diverso è quello di progettare il filtro in base alla sua 
frequenza di taglio. Se la frequenza di taglio può essere scelta al di sotto 
della frequenza d'ingresso dell'anello , la sua determinazione non è sem
plice. Come punto di partenza, la frequenza di taglio viene presa 100 
volte più piccola della frequenza d'ingresso. Il sistema ad anello di ag
gancio di fase viene quindi collaudato applicando una variazione im
provvisa di frequenza all ' ingresso dell'anello ed osservando sull'oscil-

Fig. 5-7. Determinazione del fattore di smorzamento. 

loscopio l' uscita del filtro. I componenti del filtro vengono in seguito 
regolati in modo da ottenere i valori desiderati di overshoot e di tempo 
di assestamento. 

Dalla risposta transitoria dell'anello , il fattore di smorzamento può 
essere facilmente stimato conoscendo semplicemente l'ampiezza di pic
co di due picchi positivi consecutivi che distino esattamente un periodo, 
come illustrato nella Fig. 5-7. 
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Fig. 5-8. Risposta transitoria normalizzata. 
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Il fattore di smorzamento può quindi essere determinato dalla relazio

ne 

dove, 

r _ 1 
'" - (1 + 12 )1/2 

(Eq. 5-11) 

Se il filtro ad anello delle Fig. 5-3 e 5-4 viene posto fra il rivelatore di 
fase ed il veo, la risposta transitoria risultante è data dalle curve della 
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Fig. 5-8. In entrambi i casi, si dovrebbe osservare che la risposta è perio
dica, con una frequenza fissata. La frequenza oscillatoria associata a 
questo comportamento transitorio è denominata frequenza naturale 
smorzata, (Dd per cui 

(Eq. 5-12) 

dove T è il periodo dell'oscillazione. La frequenza naturale smorzata, 
tuttavia, dipende dal fattore di smorzamento e dalla frequenza naturale 
dell'anello, per cui 

Wd = wn(l - ~)1!2 (Eq. 5-13) 

Conseguentemente, la frequenza naturale smorzata della risposta tran
sitoria è sempre minore della frequenza naturale dell'anello. L'entità di 
tale differenza dipende, naturalmente, dal fattore di smorzamento. 

BLOCCO E CATTURA 

Il campo di aggancio (2 (DL) del PLL è il campo di frequenza oltre il 
quale il sistema ad anello segue le variazioni della frequenza d'ingresso. 
Diversi autori usano i termini campo di inseguimento e campo di mante
nimento. Il campo di mantenimento si riferisce alla deviazione massima 
della frequenza d'ingresso dalla frequenza libera del VCO, (DO, ed è 
uguale, numericamente, alla metà del campo di bloccaggio o di insegui-
mento. 

+ 
Frequenza 

Tensione W in diametro 
di errore 

O 

Wl 

I-+- 2wc--i 

~ 2wc-l 

+ 

w4 
Frequenza 
In diminuzione 

O W 

Fig. 5-9. Caratteristica di trasferimento frequenza/tensione del PLL. 



73 

D'altra parte il campo oltre il quale il PLL acquisisce l'aggancio d ella 
fase è il 'campo di cattura (2wc) Divers i autori usano il termine campo di 
aggancio, che si riferisce alla prossimità che deve verificarsi fra la fre
quenza d'ingresso e la frequenza libera del VCO prima che l'anello entri 
in aggancio di fase. Il campo di aggancio è numericamente uguale alla 
metà del campo di cattura. 

La Fig. 5-9 mostra la caratteristica di trasferimento frequenza / ten
sione di un circuito PLL. 

Nella caratteristica superiore, la frequenza d'ingresso (W i) viene in
crementata gradualmente in modo che l'anello non risponda finché Wi 

non è uguale a Wl, che rappresenta l'estremo inferiore del campo di cat
tura . L'anello si aggancia quindi sulla frequenza d ' ingresso , provocan
do una discesa verso valori negativi della tensione di errore dell'anello. 
Quando la frequenza d'ingresso viene ulteriormente incrementata , la 
tensione di errore aumenta linearmente con una pendenza uguale al va
lore reciproco del guadagno di conversione del VCO, e l/Ko(V /rad/s) . 
Quando la frequenza d'ingresso diventa uguale alla frequenza libera, la 
tensione di errore è nulla. 

L'anello continua ad inseguire l'ingresso fino a W 2, che è l'estremo su
periore del campo di aggancio. Per frequenze d'ingresso maggiori di W 2, 

il circuito ad anello è non agganciato, la tensione di errore è nulla ed il 
VCO funziona alla sua frequenza libera . Quando la frequenza d'ingres
so diminuisce, il processo si ripete, ma ora la tensione di errore diventa 
positiva in corrispondenza di W 3, l'estremo superiore del campo di cattu
ra. 
In conclusione, abbiamo le relazioni seguenti : 

campo di aggancio: 2WL = W2 - W4 

campo di mantenimento : WL = W2 - W o 

campo di cattura: 2wc =W3 - Wl 

campo di aggancio: Wc = Wo - Wl 

= W3 - Wo 

(Eq. 5-14) 

(Eq.5-15) 

(Eq.5-16) 

(Eq.5-17) 

In termini di parametri dell'anello, il campo di aggancio è numerica
mente uguale al guadagno in corrente continua dell 'anello (K), per cui: 

wL=K (Eq. 5-18) 
= Kq,Ko (radjs) 

Si osservi dall'Equazione 5-18 che il campo di mantenimento non di
pende dai parametri de/filtro passa-basso. Il filtro, tuttavia, limita la ve-
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locità massima alla quale può verificarsi il blocco di fase, poichè la ten
sione sul (i) condensatore (i) del filtro non può cambiare istantanea
mente. 

L'espressione per il campo di mantenimento, comunque, è notevol
mente interessata. Nonostante ciò, siamo in grado di fornire delle 
espressioni approssimate per il campo di aggancio in base al tipo di fil
tro d'anello usato. Per il semplice filtro Re della Fig. 5-2, il campo di 
bloccaggio è dato da 

(rad/s) (Eq. 5-19) 

Per la rete passiva a ritardo-anticipo della Fig. 5-3, si ha 

(Eq. 5-20) 

e per il filtro attivo della Fig. 5-4, 

Wc ~ WL(~:) (Eq. 5-21) 

Facendo uso delle equazioni per il fattore di smorzamento dell'anello e 
la frequenza naturale, il campo di aggancio può essere ulteriormente 
approssimato da 

(Eq. 5-22) 

INTRODUZIONE ALL'ESPERIMENTO 

L'unico esperimento di questo capitolo utilizza un filtro attivo per si
mulare un sistema PLL non smorzato, di secondo ordine. Esaminerete 
la risposta transitoria di questo sistema di secondo ordine applicando 
una tensione ad onda quadra che rappresenta lo scorrimento da una 
frequenza d'ingresso ad un'altra . Dalla risposta transitoria, determine
rete il fattore di smorzamento, la frequenza naturale smorzata, la fre
quenza naturale e l'ampiezza di banda. 

ESPERIMENTO N. 1 

Scopo 

Questo esperimento dimostra il comportamento di un sistema non 
smorzato di secondo ordine, rappresentato da un filtro attivo. 



Configurazione dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 5-10) 

OFFSET /fULL 'O' 
- INPUT ' 741 '+Vee 

+ I NPUT • • OUTPUT 

- Ve c • • OFFSET /fULL 

Fig. 5-10 

Schema del Circuito (Fig. 5-11) 

.047 fLF 

+15V 
IO d)' IO kfl. 

~--+ __ --Frequenzimetro 

-15V 

Fig. 5-11 

Formule di Progetto 

1 
l. Frequenza naturale: fn = 21T(R1R 2CaC4 )1/ 2 

2. Fattore di smorzamento: ,= 7TfnC4 (Rl + R 2 ) 

3. Frequenza naturale smorzata: fd = fn (1 - '2)1/2 

I I 
I 

CH2 

Oscilloscopio 

CHI 

75 

4. Ampiezza di banda a: fa dB = fn[l + 2'2 + (2 - 4'2 + 4'4 )1/2)1/2 

Le equazioni per la frequenza naturale ed il fattore di smorzamento 
sono state ricavate dal libro "La Progettazione dei Filtri Attivi, con Espe
rimenti" di Howard M. Berlin edito nella versione Italiana dalla J ack
son Italiana Editrice. L'equazione per l'ampiezza di banda a 3 dB è ri
portata nell' Appendice A di questo libro. 
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Passo 1 

Cablate il circuito mostrato nello schema. Se non disponete di un ali
mentatore a doppia polarità per l'amplificatore operazionale, potete 
facilmente costruirne uno mediante due pile da 9 V per radio a transi
stori nel modo illustrato in Fig. 5-12. 

,..-------0 + 9 V 

9V 1O 

9J~-----.~ 
-TI....-___ -o - o -9V 

Fig. 5-12 Alimentatore a doppia polarità. 

Passo 2 

Predisponete il vostro oscilloscopio sui seguenti valori iniziali: 

• Canale I : 5 V/divisione 
• Canale 2 : 2 V/divisione 
• Base dei tempi : 1 ms/divisione 
• Triggering: sul Canale 1. 

Passo 3 

Alimentate il breadboard e regolate la tensione d'uscita del generato
re di funzioni (onda quadra) a 5 V picco-picco e la frequenza a 150 Hz. 
Se fino a questo punto avete fatto tutto correttamente, le due tracce sul
lo schermo dell'oscilloscopio dovrebbero essere simili a quelle della 
Fig. 5-13. 

L'onda quadra d'ingresso del Canale 1 è analoga allo scorrimento 
della frequenza d'ingresso PLL. La traccia inferiore del Canale 2 rap
presenta la risposta transitoria del sistema non smorzato del secondo 
ordine, che è analoga alla tensione di errore dell'anello. Notate che 
oscilla e finalmente si stabilizza su qualche valore stazionario. 

Passo 4 

Confrontate la vostra risposta transitoria con la forma generale illu
strata nella Fig. 5-7, determinate i valori di picco di due picchi positivi 
successivi, misurati partendo dal valore di regime. Dall'Equazione S
Il, quindi, calcolate il fattore di smorzamento di questo sistema del se-
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condo ordine in base alle misure che avete effettuato e scrivete il vostro 
risultato: 

I valori di picco di due picchi successivi dovrebbero essere rispettiva
mente circa 8 e 3 divisioni, dando un fattore di smorzamento pari a 
0,145. 

Ingresso 

Uscita 

Fig. 5-13. Visualizzazione oscillografica. 

Passo 5 

Cambiate ora la base dei tempi dell'oscilloscopio a O, l ms/divisione. 
Misurate il tempo che le oscillazioni impiegano per completare un pe
riodo (T). Da questa misura, calcolate la frequenza naturale smorzata 
(fd) in modo che 

___ Hz 

I risultati dovrebbero essere circa 0,45 ms, con una frequenza naturale 
smorzata di 2222 Hz. 

Passo 6 

Predisponete ora il vostro oscilloscopio sui valori seguenti: 

• Canale l : O, l V/divisione 
• Canale 2 : 0,5 V/divisione 
• Base dei tempi: O, l ms/divisione 
• Triggering: sul Canale l 

Inoltre, impostate il vostro generatore di funzioni per una uscita ad on-



78 

da sinusoidale e regolatene la tensione a O) V picco-picco (ossia 7 divi
sioni verticali) e la frequenza a circa 1kHz. 

Passo 7 

Osservando la forma d'onda del Canale 2 (l'uscita del filtro attivo), 
aumentate lentamente la frequenza d'ingresso finchè la tensione picco-
picco raggiunge il suo valore massimo. Questa è la frequenza naturale 
(f,,) del sistema. Ora, con un frequenzimetro, misurate la frequenza del 
generatore di funzioni e scrivete il vostro risultato: 

fn = Hz 

Il risultato dovrebbe essere circa 2247 Hz. 

Passo 8 

Cambiate la sensibilità del Canale 2 a 0, l V/divisione. Aumentate 
ancora la frequenza d'ingresso finchè la tensione picco-picco visualiz
zata dal Canale 2 scende a 0,5 V (5 divisioni verticali) . A questo punto, 
la tensione d'uscita sarà pari a circa 0,707 volte la tensione d'ingresso. 
La frequenza a cui ciò accade è l'ampiezza di banda a 3 dB del sistema. 
Usando un frequenzimetro, misurate la frequenza d'ingresso e scrivete 
il vostro risultato: 

fSdB = Hz 

Passo 9 

Confrontate ora i risultati dei vostri esperimenti per , (Passo 4), fd 
(Passo 5, fn (passo 7) e f3dB (Passo 8) con i corrispondenti parametri 
calcolati mediante le equazioni fornite nel paragrafo "Formule di 
Progetto" di questo esperimento, scrivendo i vostri risultati nella 
Tabella 5-1. 

Tabella 5-1 

Parametro misurato Valore previsto Va!ore sperimentale , 0.146 

fn 2322 Hz 

fd 2297 Hz 

fOdB 3554 Hz 

Se tutti i vostri valori si discostano di più del 5-10% dai valori previ
sti, probabilmente uno dei resistori e/o dei condensatori è notevolmen
te diverso dal proprio valore nominale. Se soltanto uno dei valori si di
scosta troppo, probabilmente avete commesso un errore di misura. 
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I sintetizzatori digitali di frequenza sono dei sistemi PLL che produ
cono un ampio campo di frequenza d'uscita, dipendenti dall'imposta
zione di un contatore programmabile. I sistemi di comunicazioni per 
radio amatori, CB e aeronautici, usano frequentemente qualche forma di 
sintesi di frequenza. Questo capitolo è suddiviso in due parti fondamen
tali. N ella prima, verrà descritto il funzionamento di base del sintetizza
tore PLL, comprese le tecniche usate nei sistemi di comunicazione. Nel
la seconda, invece, verranno presentati dei circuiti utilizzanti dei 
circuiti integrati sia TTL che CMOS come contatori divisori per N. 

OBIETTIVI 

Alla fine di questo capitolo, sarete in grado di: 

• Spiegare i principi generali dei sintetizzatori digitali di frequenza. 
• Per mezzo di schemi a blocchi, spiegare la differenza fra i sintetiz

zatori con conversione ad eterodina in discesa e il tipo a "presca
ling" . 

• Descrivere il metodo di progetto del filtro ad anello del sintetizza
tore. 

• Descrivere diversi circuiti generatori di frequenza di riferimento, 
controllati a quarzo, TTL e CMOS. 

• Descrivere diversi circuiti di contatori fissi e programmabili TTL 
e CMOS. 

• Comprendere "uso dei commutatori rotativi. 



80 

IL SINTETIZZATORE FONDAMENTALE 

In linea di principio, un sintetizzatore di frequenza è un generatore di 
frequenza la cui uscita è un multiplo intero di unafrequenza di riferimento 
in ingresso. Come si vede nella Fig. 6-1, il sintetizzatore fondamentale di 
frequenza viene ottenuto da un PLL interrompendo la connessione fra 
il VCO e il rivelatore di fase mediante un contatore divisore per N. 
Confrontato con lo schema del circuito ad anello ad aggancio di fase 
della Fig. l-l, il rivelatore di fase sintetizzatore produce una tensione 
media proporzionale alla differenza di fase fra la frequenza di riferi
mento in ingresso, fRIT. e la frequenza d'uscita del contatore divisore per 
N, L/ N. Il contatore, normalmente controllato mediante dei commuta
tori rotativi, genera un singolo impulso d'uscita per ogni N impulsi 
d'ingresso . La tensione d'uscita del rivelatore di fase, filtrata, controlla 
la frequenza d'uscita del VCO (L), che è pari ad N volte il riferimento 
d'ingresso durante l'aggancio di fase . Inoltre la frequenza d'ingresso è 
uguale alla frequenza d'uscita del contatore divisore per N, eccetto che 
per una differenza di fase finita. Il rivelatore di fase, il filtro d'anello ed 
il VCO costituiscono la catena di azione diretta dell'anello , mentre il 
contatore divisore per N costituisce ora la catena di controreazione. 

Riferimento 
di frequenza 
d'ingresso 
fREF 

Rivelatore Filtro 

di fase - passa· - vco -re 
basso 

fREF = fo/N 
+N 

Fig. 6-1 Schema a blocchi del sintetizzatore di frequenza. 

SINTETIZZATORI PRATICI 

Nei sistemi di comunicazione, i sintetizzatori pratici generalmente 
hanno una frequenza d'uscita compresa nel campo da 30 a 300 MHz 
(VHF e UHF). Poichè tali frequenze sono al di sopra dei campi massimi 
di funzionamento della maggior parte dei contatori divisori per N TTL 
e CMOS, si usano diverse tecniche per ridurre alcune delle frequenze 
generate all'interno dell'anello. 

Il riferimento d'ingresso (fR EF) nel comparatore di fase è normalmen
te minore di lO kHz. L'attuale riferimento di frequenza, che è un oscil-
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latore stabile controllato al quarzo, funziona generalmente fra l e lO 
MHz (L). Pertanto, viene posto un contatore divisore per N fra l'oscilla
tore a quarzo e l'ingresso del rivelatore di fase, come illustrato nella Fi
gura 6-2. 

Oscillatore fx fREF=f/N 
controllato 7N Rivelatore 
a cristallo di fase 

t 
Dall'anello di reazione 
del contatore divisore per N -;. N 

Fig. 6-2. Schema a blocchi del contatore divisore per N. 

Per esempio, se viene usato un oscillatore controllato a quarzo da l 
MHz, e la frequenza di riferimento in ingresso deve essere pari a lO 
kHz, avremo bisogno cii un contatore che divida il segnale da l MHz 
per 100, per ottenere il riferimento d'ingresso desiderato da lO kHz. 

N elio schema a blocchi della Fig. 6-3 è illustrata una seconda tecnica, 
nota come conversione ad eterodina in discesa. Un secondo oscillatore 
controllato a quarzo, detto oscillatore ojjset o locale, è collegato ad uno 
stadio di miscelazione, nel quale viene miscelato con la frequenza d'u
scita del VCO (che è anche la frequenza d'uscita del sintetizzatore, fo). 

- Rivelatore Filtro 
VCO di fase passa-basso r-<~ 

f M1X IN fM1X 

f4-7N Mixer 

f H 

Ollset 
oscillatore 
a cristallo 

Fig. 6-3. Schema a blocchi della conversione ad eterodina in discesa. 
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L'uscita risultante è la differenza fra i due ingressi (f.rfll), che chiamere
mo fMI:>:. Questa differenza alimenta quindi il contatore divisore per N, i 
cui valori massimo e minimo sono dati dalle relazioni : 

N - fM1X(msx) _ fo(msx) - f H 
mQ][ - fREF - fREF 

(Eq.6-1) 

e 

N - fM1X(min) _ fo(mi") - f H 
mio - fREF - fREF 

(Eq. 6-2) 

Per l'illustrazione di questa tecnica, si consideri l'esempio seguente: 

Esempio 1 

Duecento canali radio FM devono essere spaziate equamente a di
stanza di 100 kHz nella gamma compresa fra 88 e 108 MHz. 
Poichè il ricevitore FM utilizza una frequenza intermedia di 10,7 MHz, 
la frequenza d'uscita del sintetizzatore deve sintonizzarsi fra 98,7 e 
118,7 MHz. usando un riferimento controllato a quarzo da l MHz e un 
oscillatore locale da 98 MHz, si determinino i valori corretti per i due 
contatori divisori per N (N l e N 2) della Fig. 6-4. 

Per una spaziatura dei canali di 100 kHz (flur) , la frequenza dell'oscil
latore di riferimento da l MHz deve essere ridotta di un fattore IO, per 
cui N l = IO. Usando l'Equazione 6-1, 

N - fo(max) - fH 
2(max) - fREF 

Quindi, dall'Equazione 6-2 

118.7 - 98.0 
0.1 

=207 

N - fO(mln) - fH 
2(mln) - fREF 

98.7 - 98.0 
0.1 

=70 

Di conseguenza, dobbiamo disporre di un contatore divisore per N 
capace di dividere per qualsiasi numero intero compreso fra 70 e 207. 

Un altro esempio, mostra una variazione di questa stessa tecnica. 



l MHz 
f. f REF Rive.. ........ -:-N, ~ latore f-------

di fase 

f MIX 
-=fREF N2 - -'- N2 

Filtro 
passa-
basso 

fmix 

-- vco 
lo 98 .7-

118.7 
MHz 

.--

Mixer --
ff H 

Oscillatore 
controllato 
a cristallo 
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Fig. 6-4. Schema a blocchi per l'esempio relativo alla tecnica di conversione ad 
eterodina in discesa. 

Esempio 2 

Quattrocento canali FM devono essere regolarmente distanziati di 
lO kHz in modo che il ricevitore si sintonizzi fra 144,00 e 148,00 MHz. 
L'uscita del sintetizzatore viene moltiplicata per 9 e sommata alla fre
quenza intermedia di 10,7 MHz del ricevitore. La frequenza di riferi
mento in ingresso viene derivata da un oscillatore controllato a quarzo 
da 4,551111 MHz (f,) e divisa per 4096 (ossia per i 2) per ottenere 
I, IIIII kHz. Il sintetizzatore deve quindi avere degli ingressi program
mati compresi fra 400 (N"'in), per 144,00 MHz, e 800 (N n",,) per 148,00 
MHz. Si determini la frequenza dell'oscillatore locale (fii). 

Poichè il ricevitore si può sintonizzare fra 144,00 e 148,00 MHz, la 
frequenza di uscita del sintonizzatore (L) deve essere compresa fra 

f - 144.00 - 10.7 MHz 
o(min) - 9 

= 14.811111 MHz 

f - 148.00 - 10.7 MHz 
o(max) - 9 

= 15.255555 MHz 

Pertanto dall'Equazione 6-1, riordinando, 

fH = fo(max) - Nmax(fREF) 

=15.255555 MHz - (800)(1.11111 kHz) 

= 14.366667 MHz 
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D'altra parte, avremmo potuto usare l'Equazione 6-2, per cui 

f H = fO(min) - Nmin (fREF ) 

= 14.81111 MHz- (400)(1.11111 kHz) 

= 14.366667 MHz 

Un approccio alternativo alla tecnica di conversione ad eterodina in 
discesa è il prescaling. Nel sistema sintetizzatore della Fig. 6-5, un con
tatore fisso riduce ilVCO mediante unfattore costante (K) fino al valore 
massimo che può essere gestito dai circuiti integrati usati per il contato
re programmabile. I circuiti integrati specifici verranno descritti in una 
parte successiva di questo capitolo. Per questo sistema, il distanziamen
to dei canali (feH) è dato da 

Rivelatore 
Filtro - passa- VCO -~ di fase basso 

fo II<N 
+N 

folK Prerego-- latore 
+K 

Fig. 6-5. Sintetizzatore di tipo prescaling. 

fCH = KfREF (Eq.6-3) 

per cui i valori massimo e minimo per il contatore programmabile sono 

e 

Esempio 3 

N - fo(max) 
max-~ 

N - fo(min) 
mln -tc;-

(Eq.6-4) 

(Eq.6-5) 

Come in precedenza, 200 canali FM devono essere regolarmente di
stanziati di 100 kHz nel campo compreso fra 88 e 108 MHz. La frequen
za sintetizzata di uscita deve essere compresa fra 98,7 e 118,7 MHz, ma 
con una frequenza di riferimento di lO kHz derivata da un oscillatore 
controllato a cristallo da 1 MHz. 



Dall'Equazione 6-3 si ricava il divisore (K), 

K= fCH 

fREF 

100 kHz 
10kHz 

= lO 

Quindi, dalle Equazioni 6-4 e 6-5, 

e 

N - fo(max) 
ma:< - fCH 

118.7 
---o:I' 

= 1187 

N - fo(min) 
mln - Te;-

98.7 
-([1 

= 987 
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Infine, il riferimento di lO kHz (hEF) si ottiene da un oscillatore con
trollato a cristallo usando un contatore divisore per 100. Lo schema a 
blocchi completo del sintetizzatore a prescaling è illustrato nella Fig. 6-
6. 
In confronto al metodo di prescaling, la frequenza di riferimento (f REF) 

nel sistema ad eterodina in discesa è uguale alla spaziatura fra i canali. Il 
secondo metodo, tuttavia, richiede l'uso di un oscillatore a cristallo ad
dizionale, che potrebbe generare delle frequenze spurie non desiderate 
all'uscita del miscelatore se il filtraggio non è completo. 

I MHz 
leH Rivelatore 

Filtro - ';'100 ~ [--- passa .. 
IO kHz 

di fase basso 

7987-
1187 

IO kHz 
N 

f---- VCO 

710 

f---:--
9.87- K 
11.87 
MHz 

~r-:-: 
9 8.7- . 
8.7 
MHz 

Il 

f+ 

Fig. 6-6. Schema a blocchi del sintetizzatore a prescaling. 
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IL FILTRO SINTETIZZATORE AD ANELLO 

In linea di principio non vi è alcuna differenza, nella scelta dei para
metri del filtro ad anello, fra il sistema di base ad anello a blocco di fase 
ed il sintetizzatore digitale. L'unica precauzione è che ora dobbiamo as
sicurarci che il filtro dia la risposta desiderata nell'intero campo del sin
tetizzatore. La determinazione passo-passo dei parametri relativi al fil
tro ad anello può essere riassunta nel modo seguente: 

1. Scegliere la spaziatura desiderata fra i canali (la frequenza d'in
gresso dell'oscillatore di riferimento, fREF). 

2. Calcolare il campo della divisione digitale da 

e 

N - fo(rnax) 
max - fREF 

N - fO(rnln) 
mln - f REF 

3. Determinare il campo del VCO dalla 

(Eq.6-6) 

(Eq.6-7) 

(2fo(max) - fo(min» ~ fvco ~ (2fo (rnln) - fo(max» (Eq. 6-8) 

4. A seconda del tipo di filtro utilizzato, scegliere un valore minimo 
per il fattorre di smorzamento ( , min) dalle curve di risposta transi
toria del Capitolo 5. 

5. Calcolare la frequenza naturale dell'anello (w n) in base al tempo 
di assestamento desiderato (t ,) e il prodotto w nts ottenuto dalla 
cura di risposta transitoria. 

6. Calcolare il valore minimo del condensatore del filtro d'anello: 

r _ Kq,Kp ( . 
~ill - N R 2 per FIg. 5-2) 

ma.:x W n 
(Eq.6-9a) 

Cmi11 = N c:</>K'R) 2 (per Fig. 5-3) 
max 1+ 2 Wn 

(Eq.6-9b) 

o 

(Eq.6-9c) 

7. Determinare il fattore di smorzamento massimo della 

( N )1/2 
'mnx == 'min N max 

mln 
(Eq.6-10) 

8. Controllare la risposta transitoria di l; max per valutarne la rispon
denza con le specifiche di progetto iniziali. 
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Esempio 

Per illustrare questa procedura, si considerino le spe(;ifiche seguenti: 

• Gamma di uscita del sintetizzatore: 88 -;- 108 MHz 
• Frequenza di riferimento in ingresso: 0, l MHz 
• Tempo di assestamento: lO ms con overshoot 10% 
• Overshoot massimo: 20% 

Vengono quindi fatte le seguenti determinazioni passo-passo: 

l. fREF = 0.1 MHz 
2. Nmax = 108/0.1 = 1080, e Nmln = 88/0.1 = 880 
3. Campo del VCO: 

2fo(max) - fO(mln) = (2) (108) - 88 = 128 MHz 
e 

2fo(mln) - fo(max) = (2)(88) - 108 = 68 MHz 

4. Usando il filtro attivo della Fig. 5-4 e la curva di risposta transito
ria della Fig. 5-7, troviamo che un fattore di smorzamento pari a 
0,8 darà un'overshoot minore del 20%. 

5. Ancora dalla Fig. 5-7, la risposta transitoria sarà minore del 10% 
per Cùnt.. = 3,5 per cui, per un tempo di assestamento di lO ms, 

Cùnt.. 3.5 
Cùn =T= 10ms 

= 350 rad/s (55.7 Hz) 

6. Supponendo di usare un circuito integrato MC4024 per il VCO 
(Ko = 11 X 106rad/s/V) un rivelatore di fase MC4044(K.,p= 0.12 V / 
rad) e scegliendo Rl = 4,7 K n, dall'Equazione 6-9c, 

c",in = K",Ko 
NmaxRlCùn2 

(11 X 106 )(0.12) 
(1080) (4.7 kn) (350)2 

= 2.1 J.1F (usare 2 J.1F) 

Quindi, riordinando l'Equazione 5-11 si può calcolare R2, 

R 2 = 2'mln 
CùnCmln 

(2) (0.8) 
(350) (2 f-tF) 

= 2285 n (usare 2.2 k n) 
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7. 

( N )1/2 
'max == 'mio N max 

mln 

= (0.S)CSOSSOOr/2 

= 0.S9 

8. Dalla Fig. 5-7, vediamo che per un fattore di smorzamento di 0,89 
la risposta transitoria avrà un overshoot minore del 10% entro IO 
ms. 

CIRCUITI GENERATORI DI FREQUENZE DI RIFERIMENTO 

U n sintetizzatore PLL, per funzionare accuratamente, deve possede
re una frequenza di riferimento stabile. La frequenza di riferimento, 
cioè, deve essere mantenuta essenzialmente costante per ampie varia
zioni della temperatura ambientale, del carico del circuito e della ten
sione di alimentazione. Per conseguire questi obiettivi, si usa una forma 
di oscillatore controllato a cristallo. In questo paragrafo, vengono de
scritti diversi oscillatori comuni TTL e CMOS. 

Oscillatori TTL 

Uno dei circuiti oscillatori TTL più affidabili è quello illustrato nella 
Fig. 6-7, usato per cristalli di frequenza compresa fra I e IO MHz. I due 
resistori da 470 Q aiutano a garantire che le due porte NANO (D I e D2) 
funzionino in modo abbastanza lineare. Ciò garantisce un inizio affida
bile quando si fornisce alimentazione, oltre a produrre un effetto di sta
bilizzazione termica. Il condensatore variabile (C) è usato per regolare 
accuratamente la frequenza dell'oscillatore rispetto ad uno standard 
noto come WWV. Riducendo il valore di C, si aumenta la frequenza 

470n 470.n. 

o Uscita 

7400 

L--C....;r"'-----ID Y I 

45pF 1- IO MHz 

Fig. 6-7. Oscillatore TTL controllato a cristallo. 
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d'uscita, e viceversa. La porta NANO restante (U3) serve come buffer. 
Altre varianti di questo circuito sono mostrate nella Fig. 6-8. In tutti 
questi circuiti, il cristallo (YI) funziona in modo risonante-serie. Di con
seguenza il cristallo con taglio AT standard rappresenta la scelta mi
gliore. 

Per frequenze di cristallo maggiori, il multivibratore doppio control
lato in tensione MC4024 (si vedano le Fig. 4-2 e 4-3) può essere collega
to in modo da funzionare come un oscillatore a cristallo. Come si vede 
nella Fig. 6-9, si usa un cristallo al posto di un condensatore eterno per 
la determinazione della frequenza. La frequenza d'uscita viene quindi 
regolata in base ad uno standard noto agendo sul potenziometro da 5 k 
n, come parte di un divisore di tensione, per il controllo della tensione 
continua in ingresso. La massima frequenza di funzionamento è di 25 
MHz. 

+5V +5V 

680n 

~--c~----~o~--~ 
50 pF YI 

Fig. 6-8. Altri oscillatori a cristallo TTL. 

'Pcr ulteriori informazioni sugli oscillatori a crista ll o CMOS, si veda la Nota Appl icati va ICAN-6GX6 

della RCA, "Til11c-keeping Aclvance Throught COS/MOS Technology". di S.S. Eaton. 
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Oscillatori CMOS 

Usando dei dispositivi CMOS*, si può realizzare un circuito popola
re basato su porte NOR, illustrato nella Fig. 6-10, che è utile fino a 4 
MHz. Benché il cristallo sia posto in un modo risonante-parallelo. il cri
stallo con taglio A T è ancora da preferirsi. 

+5V 

14 

5 dì 
3 

03- 25 MHz 
2 MC 

4024 

4 

6 

6.8 kn 

50 pF 
C 

Fig. 6-9. Oscillatore a cristallo MC4024. 

YI 20pF 

.--------10 I--_--l ~ 
10kn 7 

10Mn 

Fig. 6-10. Oscillatore a cristallo CMOS. 

fo/4096 vDD 
f o /8192 " f o /1024 

fo/16384 fo/256 
fo/64 " f o /512 

f o 132 " RESET 

f 0/128 " CLOCK 

fo/16 .. OSC IN 

VSS OSC OUT (fo) 

Uscita 

Fig. 6-11. Configurazione dei pin dell'oscillatore divisore binario CMOS MC4060. 
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Invece delle porte NOR tipo 4001, un dispositivo alternativo è il 
4060, che è la combinazione fra un oscillatore ed un divisore binario 
(Fig. 6-11). Oltre alla frequenza fondamentale d'uscita (f,,), determinata 
dal cristallo, il dispositivo divide anche questa frequenza in sottomulti
pii binari da 16 a 16.384. Come si vede nella Fig. 6-12, il circuito oscil
lante può generare un totale di lO frequenze d'uscita. 

116 

20kil 9 

" '" IO 7 

~ 5 

I I Mil $ 4 

6 -:- <' 4060 14 

27pF 

18 

O Il 13 

t 
15 

pF - I 

7 2 
3 

-::.. - y2 

Fig. 6-12. Schema dell'oscillatore MC4060. 

fo 

fo/3 
fO 116 

2 

fo/12 
f o /64 

8 
f o /256 

2 f o/51 
f 0/1024 

046 
f o /8192 

384 

fo /4 

f 0/ 16 

Non vi è, tuttavia, alcuna uscita disponibile per le divisioni per 2, 4, 8 
e 2048. Per un'alimentazione di 5 V (+ V DD), la massima frequenza di 
funzionamento possibile è pari A 1,75 MHz; per V DD = IO Volt, essa va
le 4 MHz. 

CONTATORI DIVISORI PER N 

Brevemente, un contatore divisore per N è un circuito logico digitale 
che produce un singolo impulso d'uscita per ogni N impulsi d'ingrsso, dove 
N è un numero intero, detto modulo del contatore. In uno dei paragrafi 
precedenti, abbiamo appreso che la frequenza di riferimento del sinte
tizzatore PLL è generalmente una frazione delle frequenze dell'oscilla
tore principale. Per esempio, una frequenza di riferimento in ingresso di 
833,333 Hz, derivata da un oscillatore principale da l MHz richiede un 
contatore divisore per N caratterizzato da un modulo 1200. Inoltre, l'e
lemento di controreazione di un sintetizzatore è anch 'esso un contatore 
divisore per N, per cui la frequenza d'uscita del sintetizzatore è pari ad 
N volte la frequenza d'ingresso di riferimento. 
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In genere, il contatore divisore per N associato al riferimento in in
gresso ha un modulofisso, per cui il riferimento in ingresso risultante è 
sempre lo stesso. D'altra parte, il contatore divisore per N nel circuito 
di reazione del sintetiezzatore è normalmente programmabile. potendo, 

-1 " IO I 10·1 76 1 io ·1 7 4 ~ 2~O 
Fig. 6-13. Contatori per N fissi, in cascata. 

il modulo, essere modificato manualmente su qualsiasi numero. Poichè 
i contatori divisori per N TTL e CMOS, fissi e programmabili, hanno 
un funzionamento per qualche aspetto differente, in questo capitolo 
verranno trattati separatamente. 

I contatori del tipo a modulo fisso vengono normalmente posti in ca
scata, o connessi sequenzialmente, per cui l'uscita del primo contatore 
costituisce l'ingresso del secondo, ecc., come è illustrato nella fig. 6-13. 
In questo modo, il conteggio risultante verrà incrementato. Il modulo 
totale sarà il prodotto dei singoli moduli. 

CONTATORI FISSI TTL 

7490 Contatore a Decade (7 10) 

Come illustrato nella Fig. 6-14, il circuito integrato 7490 è un conta
tore divisore per 2 e divisore per S, in un singolo package da 14 pino En
trambe le sezioni del contatore, tuttavia, possono essere collegate insie
me per realizzare un contatore divisore per IO, come avviene fre
quentemente. 

La Fig. 6- I 5 mostra il 7490 cablato come contatore divisore per S, 

'5 IIlPUT " '2 INPUT 

o RESET , 
o RESET " Ql(A) 

,IC " Q8(D) 

(+5 v) VCC . 
9 RESET . Q2 (B) 

9 RESET , • Q4(C) 

Fig. 6-14. Configurazione dei pin del contatore a decade 7490. 
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mentre la Fig. 6-16 mostra le connessioni richieste per un funzionamen
to dello stesso come divisore per lO. 
In entrambi i casi, la frequenza massima d'ingresso tipica è limitata a 
circa 30 MHz. 

7492 Contatore divisore per 12 

Come illustrato nella Fig. 6-17, il 7492 è un contatore divisore per 2 e 
divisore per 6 in un singolo package da 14 pino Benchè entrambe le se
zioni possano essere usate insieme per ottenere un contatore divisore 
per 12, il 7492 ha un uso prevalente come contatore divisore per 6, con 
le connessioni della Fig. 6-18, che è utilizzabile fino a circa 18 MHz. 

+5V 

5 

7490 Il 

Fig. 6-15. Il 7490 come contatore divisore per 5. 

Esempio 

Usando un oscillatore di riferimento controllato da un cristallo, de
scrivete un circuito che, usando dei contatori 7490 e 7492, divida una 
frequenza d'ingresso di 6 MHz in una frequenza di 20 kHz. 

Per scendere da 6 MHz a 20 kHz, dobbiamo disporre di una serie di 
contatori che, collegati in cascata, dividano l'ingresso per 300. 

+5V 

14 

7490 12 

Fig. 6-16. Il 7490 come contatore divisore per 10. 
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Usando soltanto contatori 7490 e 7492, avremo bisogno di sezioni che di
vidano per 6,5 e quindi per lO (è possibile anche qualsiasi altro ordine), 
come illustrato nella figura 6-19. 

+6 INP'j'l 

Ne 

:le 

(+5 v) vee ' 

o RESET 

o RESET 

7492 

~ ~7. ItlPUT 

t: ~:(A ) 
"J Q2(B) 

.. CND 

, Q4 (e) 

• Q8(D) 

Fig. 6-17. Configurazione dei pin del contatore divisore per 127492. 

+5V 

15 

fin 
"'t.. 

7492 8 
f in /6 

Fig: 6-18. Il 7492 come contatore divisore per 6. 

CONTATORI FISSI CMOS 

4017 e MM4617 Contatori a Decadi (-:- 10) 

Il 4017 (Fig. 6-20) (MM4617 dell a Nationa l Semiconductor) è un 
contatore a decade di Jhonson a 5 stadi che può essere usato per divide
re un a frequenza d'ingresso per lO, mediante il circuito della Fig. 6-2l. 

6 
MHz 

+5V +5V +5 V 

14 

12 20 
kHz 

Fig. 6-19. Circuito per dividere 6 MHz fino a 20 kHz usando dei contatori 7490 e 
7492 in cascata. 
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OUT 5 .. VDD 

OUT l " RESET 

OUT O .. CLOCK 

OUT 2 " ENABLE 

OUT 6 " HO OUT 

OUT 7 " OUT 9 

OUT 3 " OUT 4 

VSS • OUT 8 

Fig. 6-20. Configurazione dei pin del contatore a decade 4017. 

Contatore divisore per N preregolabile 4018 

114018 (Fig. 6-22) è un chip di conteggio specializzato, poichè può es
sere connesso in modo da dividere una frequenza di ingresso per un nu
mero intero qualsiasi compreso fra 2 e lO. 
Conseguentemente, il 4018 è uno dei dispositivi più versatili per realiz
zare elementi a modulo fisso . Per l'uso con sintetizzatori, le configura
zioni con divisione per 2, 4, 6 e lO sono le più utili; queste sono illustrate 
nella Fig. 6-23. 

16 

Fig. 6-21. Il 4017 come contatore divisore per 10. 

La frequenza d'ingresso massima tipica per entrambi (il 4017 e il 
4018) è pari a 2,5 MHz, con una tensione di alimentazione (+ Voo) di 5 
V; per Voo = lO V, essa sale a 5 MHz. 

1:1 ' VDD 

JAM l ' RESET 

JAN 2 , CLOCK 

Q2 • " QS 

Ql • " JAM 5 

Q3 • " Q4 

JAM 3 ' " LOAD 

VSS • JAM 4 

Fig. 6-22. Configurazione dei pin del contatore divisore per N preregolabile4018. 
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+voo 

14 

(A) Collegamenti per la divisione per 2 (B) Collegamenti per la divisione per 4 

+voo +v oo 

6 14 4018 
14 

4018 
13 

(C) Collegamenti per la divisione per 6 (D) Collegamenti per la divisione per 10. 

Fig. 6-23. Collegamenti per il contatore divisore per N 4018. 

Contatore a Decade (7 10) 74C90 

Il 74C90 è l'equivalente CMOS pin per pin del contatore a decade 
TTL 7490 (si veda la Fig. 6-14). 

CONTATORI PROGRAMMABILI TTL 

Contatore 74192 

Il chip 74192 è forse il contatore programmabile TTL usato più di 
frequente . Come si vede dalla configurazione dei pin della Fig. 6-24, 

L2 
Q2 
Ql 

COUNT DO\vN 

COUNT UP 

Q4 

Q8 
GND 

Fig. 6-24. Configurazione dei pin del contatore programmabile 74192. 
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+5V 

Lr. 

.r Il 

f i n 
4 

74192 13 fin / N 
14 

Ingressi di programmazione 

Fig. 6-25. Programmazione del contatore 74192. 

questo dispositivo ha quattro ingressi per i dati A, B, C e D (corrispon
denti ad una pesatura binaria di 1,2,4 e 8 rispettivamente) per la pro
grammazione del modulo desiderato. 

La Fig. 6-25 illustra come viene usato il 74192 per dividere una frequen
za d'ingresso per qualo,iasi numero compreso fra l e lO. Il modulo (N) è 
determinato dal dato d'ingresso a 4 bit, DCBA, secondo quanto indica
to nella Tabella 6-1. 

Tabella 6-1 

N D C B A 

1 O O O 1 

2 O O 1 O 

3 O O 1 1 

4 O 1 O O 

5 O 1 O 1 

6 O 1 1 O 

7 O 1 1 1 

8 1 O O O 

9 1 O O 1 

10 1 O 1 O 

Quando l'ingresso LOAD (pin Il) viene portato bruscamente allo 
stato basso (O logico), il contatore viene impostato con il numero bina
rio di 4 bit presente agli ingressi dei dati. Il contatore, quindi, conta in 
diminuzione in corrispondenza di ogni fronte positivo della forma d'on
da d'ingresso. 
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Per esempio, se agli ingressi dei dati fosse presente il numero binario 
DCBA = OIIO(equivalente al numero decimale 6), il contatore 74192 
conterebbe alla rovescia: 6, 5,4, ... , finchè non fosse raggiunto lo O, pun
to nel quale il contatore verrebbe nuovamente caricato in parallelo col 
codice a 4 bit O 110. Il ciclo, quindi, viene ripetuto. Effettivamente, il 
74192 può dividere per qualsiasi numero fino a 15; tuttavia, ciò non ha 
alcun significato quando si pongono più contatori in cascata per realiz
zare dei contatori divisori per N a decadi multiple. Per il 74192, la fre
quenza d'ingresso massima è tipicamente di 32 MHz. 

In confronto ai contatori a modulo fisso, il 74192 può essere collegato 
in cascata per unità e per decadi, una caratteristica che lo rende estrema
mente utile per i sintetizzatori di frequenza . Si supponga di voler divide
re la frequenza d'ingresso per 596.Metteremmo allora in cascata tre 
contatori 74192, in modo che il primo (decade delle unità) venga carica
to con un "6", il secondo (decade delle decine) con un "9" ed il terzo (de
cade delle centinaia) con un "5", per separare opportunamente le tre de
cadi in gruppi individuali . Nel circuito della Fig. 6-26, tre contatori 
74192 sono collegati in cascata per unità e per decadi e programmati in 
modo da dividere la frequenza d'ingresso per 596. La decade delle unità 
inizia a contare da 6, per cui la sequenza è la seguente: 596, 595,594, ... , 
ecc. Quando il conteggio delle unità raggiunge O, viene effettuato un ri
porto dal contatore a decade delle decine, per cui il conteggio successi
vo sarà 589, ed il processo continua. Quando il conteggio alla rovescia 
raggiunge 500, il contatore delle decine effettua un riporto dal contato
re delle centinaia, per cui il conteggio successivo sarà 499. Quando la 
decade delle centinaia raggiunge O (un conteggio in diminuzione di 
099), non si ricarica, poiché gli altri due contatori non hanno ancora 
raggiunto lo O. Soltanto quando tutti e tre i contatori arrivano a O, essi 
vengono nuovamente ricaricati in parallelo con tre numeri binari di 4 
bit. 

Contatore MC4016 

Un altro contatore programmabile TTL usato frequentemente è 
l'MC40 16 (Motorola) (Fig. 6-27) ed è simile, nel funzionamento, al 
74192. Questo dispositivo non deve essere confuso col commutatore bila
terale quadruplo 4016 CMOS. 

La Fig. 6-28 illustra il metodo per collegare in cascata tre contatori 
MC4016 per dividere una frequenza d'ingresso per un numero intero 
qualsiasi compreso fra l e 999. 

Come il 74192, l'MC4016 conta alla rovescia fino a O partendo dal 
numero binario a 4 bit con il quale è stato programmato; la frequenza 
d'ingresso massima, tuttavia, è tipicamente pari a 8 MHz, e un quarto 
di quella del 74192. 
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+5V +5V +SV 

o I I o I o o I o I o I 

Il 611 "9 11 " 5" 

Unità Decine Centinaia 

Fig. 6-26. Tre contatori 74192 collegati in cascata per unità e per decadi e pro
grammati in modo da dividere per 596. 

Q8(D) '. VCC (+5 V) 

L8 ., Q4 (C) 

LOAD 

GATE " RIPPLE CLOCK OUT 

Ll " !lUSS 

CLOCK " L2 

Ql(A) '. RESET 

G!lD • Q2 (B) 

Fig. 6-27. Configurazione dei pin del contatore programmabile MC4016. 

+5V +5V +5V 

f 
In 

Unità Decine Centinaia 

Fig. 6-28. Tre contatori collegati in cascata in modo da dividere per qualsiasi 
intero compreso fra 1 e 999. 

CONTATORI PROGRAMMABILI CMOS 

Contatore 4018 

Benché il contatore 4018 (si veda la Fig. 6-22) possa essere cablat-o 
per una divisione a decadi multiple, lo schema richiede tuttavia degli in-
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vertitori addizionali, porte NOR e flip-flop tipo D, i quali aumentano il 
numero complessivo dei componenti. Una nota applicativa della RCA , 
ICAN-6498, intitolata "Progetto di Contatori Fissi e Programmabili 
con l'Uso del Conlalore Divisiore per N Preregolabile RCA CD4018 
COS/MOS" illustra i metodi da eseguire. I dispositivi CMOS descritti 
in seguito sono più adatti per la divisione programma bile. 

Contatori 40192 e 74C192 

I contatori 40192 (RCA) e 74CI92 (National Semiconductor) sono 
entrambi equivalenti diretti CMOS pin per pin del dispositivo 74192 
TTL (si veda la Fig. 6-24). Nella Tabella 6-2 sono riassunte le frequenze 
d'ingresso massimo tipiche . 

BCO 2 28 BINAAY 8 

BCO 4 27 BINAAY 4 

BCO 8 26 BINAAY 2 

Ground (-) 25 BCO 80 

BINARY 16 24 BCO 40 

BINARY 32 HCTR 23 BCO 10. 

BINARY 64 0320 22 BCO 20 

BCO 100 21 POLARITY 

BCO 800 20 VCO CORRECTION 

BCO 200 IO 19 VOOI+) 

BINARY 1 11 18 fREF 

BCO l 12 17 NO CONNECTION 

BCO 400 13 16 IVCO (slow) 

fVCO- N 14 15 'VCO (tast) 

Fig. 6-29. Configurazione dei pin del sintetizzatore di frequenza digitale HCTR 
0320. 

Tabella 6-2 

VDD 40192 74C192 . 
+5V 3 MHz 4 MHz 

+10V 7 MHz 10 MHz 

Sintetizzatore di Frequenza Digitale HCTR 0320 

L'HCTR 0320 (Hughes) è un dispositivo CMOS che contiene un divi
sore programmabile e un rivelatore di fase e frequenza in un package da 
28 pin, come illustrato nella Fig. 6-29. Il funzionamento generale di 
questo dispositivo può essere meglio compreso con lo schema a blocchi 
della Fig. 6-30. 
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I ngresso "lento" 

f VGO 

N 

Polarità 

Fig. 6-30 Schema a blocchi del sintetizzatore di frequenza digitale HCTR 0320. 

Addizionatore/Decodificatore 

Questo blocco somma un numero bcd di tre cifre (N n,d) compreso fra 
O e 999 ad un numero binario di 7 bit (N hin) compreso fra O e 127 (cioé 
0000000 e 1111111). La somma dà il modulo totale, N = N n,d + N nin, che 
può variare da 3 a 1023. 

Divisore Programmabile 

Questo blocco pone in uscita una forma d'onda la cui frequenza è 
lIN dell'ingresso, con un coefficiente di utilizzazione di lIN. Inoltre, vi 
sono due tipi di ingressi. L'ingresso "rapido" al pin 15 è il solo ingresso 
compatibile TTL e dovrebbe essere usato per ingressi dotati di tempi di 
salita e discesa brevi, e quando è necessaria la massima velocità. Al con
trario, per ingressi con tempi di salita e discesa lunghi (per esempio on
de sinusoidali) , l'ingresso "lento" (pin 16) usa un trigger di Schmitt in
terno per il funzionamento corretto. Le caratteristiche di questi due 
ingressi sono riassunte nella Tabella 6-3 . 

Rivelatore di Frequenza e Fase. 

Questo blocco confronta l'uscita del divisore programma bile 
(fvco/N) con la frequenza di riferimento esterna fRI F generando l'oppor
tuno segnale di errore per il filtro ad anello. Quando il segnale di errore 
passa dallo stato fluttuante (commutatori NMOS e PMOS "aperti") al-
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Tabella 6-3. Caratteristiche d'ingresso dell'HCTR 0320. 

Tempo di 
Massima Frequenza salita e discesa 10%-90% 

Ingresso VDD = 5 V VDD = 10V VDD = 5 V VDD = 10V 

Lento ' (Pin 15) 5 MHz 10 MHz 100 ns 50 ns 

Lento (Pin 16) 2.5 MHz 5 MHz Nessun limite Nessun limite 

lo stato positivo della alimentazione (V DD) o della massa (Vss) l'uscita al 
pin 20 è un impulso la cui ampiezza è proporzionale alla differenza tem
porale fra i fronti di salita di fveoe di fRI F. L'ingresso di polarizzazione 
dovrebbe essere collegato a V D D se la tensione d'uscita di correzione del 
VCO deve diminuire per provocare un aumento della frequenza del 
VCO . 

Contatore 4522 

Il contatore 4522 (Fig. 6-31) è un dispositivo a 16 pin che funziona co
me il 74C 192. Come illustrato nel circuito ad una decade della Fig. 6-32, 

Q8(D) '. VDD 

DATA 8 ., Q4(C) 

LOAD .• DATA 4 

INHIBIT " CASCADE 

DATA l " COUNT ZERO OUT 

CLOCK " DATA 2 

Ql(A) " RESET 

VSS • Q2 (B) 

Fig. 6-31. Configurazione dei pin del contatore programmabile 4522. 

+voo 

r-_...L:.:~..&.;.;:16 __ .., 3 

.s fin ___ "'16 4~22 

'--v--' 
Ingressi 

di programmazione 

Fig. 6-32. Programmazione del contatore 4522. 
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il 4522 conta alla rovescia in corrispondenza dei fronti positivi del se
gnale d'ingresso, finchè il conteggio non raggiunge O. Quando raggiun
ge O, il contatore viene caricato col numero di 4 bit che è presente agli in
gressi per dati. Come si vede nel circuito a due decadi della Fig. 6-33, 
può essere collegato in cascata un numero qualsiasi di contatori 4522. 
In questo caso, il circuito dividerà la frequenza d'ingresso per un intero 

f in/N 

+5V +5V 

16 13 16 
3 3 

12 4522 
13 12 

4522 

f in 
6 6 

Unità Decine 

Fig. 6-33. D ue contatori 4522 collegati in cascata per dividere per qualsiasi intero 
compreso fra 1 e 99. 

qualsiasi compreso fra l e 99. A 5 V, il 4522 ha una frequenza massima 
di l MHz, a lO V, la frequenza è di 2,5 MHz. 

INTERRUTTORI DI PROGRAMMAZIONE 

Tutti i contatori programmabili descritti vengono programmati cari
cando uno O logico o un I logico agli ingressi desiderati. 

Clhiuso = o 
Aperto = 1 

All'ingresso del r o., .... " pro,,,mm'b'" Tn 

Fig. 6-34. Circuito d'interruzione per la programmazione dei contatori program
mabili TTL. 

Ciò può essere fatto semplicemente con una serie di interruttori a slit
ta e a levetta. Quando si usano dei dispositivi TTL, ciò si ottiene colle
gando a massa (per uno O logico) o isolando da massa (per un I logico) 
la linea di alimentazione data, come illustrato dal circuito di interrutto
re unipolare ad una via della Fig. 6-34. Quando si usano dei dispositivi 
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TTL, tuttavia, è una buona pratica progettuale quella di collegare l'in
gresso TTL isolato da massa a + 5 V, come mostrato nella Fig. 6-35, per 
conservarne le proprietà di insensibilità ai rumori. 

+5V 

Fig. 6-35. Circuito perfezionato per la programmazione dei contatori TTL. 

D'altra parte, gli ingressi dei dispositivi CMOS devono essere connessi 
allo O logico od alI' I logico; essi non possono essere mantenutijlulluanli! 
In caso contrario, un ingresso fluttuante potrebbe determinare casual
mente il comportamento del circuito, oltre ad aumentare drasticamente 
la corrente di alimentazione con il rischio di distruggere il dispositivo. 
'Conseguentemente, tutti gli ingresi dei dispositivi CMOS devono segui
re lo schema illustrato nella Fig. 6-36. 

+ 3 to 15 V 

lO kn 

Fig. 6-36. Metodo di interruzione che deve essere seguito per la programmazione 
dei conlalori CMOS. 

Per i sintetizzatori pratici, risulta più conveniente usare dei commu
tatori rotativi per programmare ogni decade. Un commutatore rotativo 
è un commutatore a lO posizioni a codifica binaria che, visualizzando 
una singola cifra decimale, nello stesso tempo fornisce l'equivalente di 
tale cifra, in codice bcd, fra il terminale "comune" ed i quattro termina
li del commutatore. E' più semplice utilizzare questi commutatori per 
visualizzare la frequenza finale d'uscita direttamente senza l'uso di cir
cuiti bcd decoder/driver con indicatori a LED. Nella Fig. 6-37 è illu
strato un circuito da l decade che utilizza un commutatore rotativo bcd 
ed un contatore 74192. D'altra parte, potrebbe essere più semplice uti-



D C B A 

1! ili ili ili ili 
O O O O O 

74192 
l O O O X 

D C B A 2 O O X O 

220n O O X X 

4 O X O O 

5 O X O X 

6 O X X O 

O X X X 

8 X O O O 

9 X O O X 

X = Linea d'uscita connessa 
al comune 

O = Circuito aperto 

+5V 

o 

i 

C 

Fig. 6-37. Circuito di commutazione rotatlva bcd. 

74192 
B A 

I dl 

+5V 

D c B A 

1! (8) (4) (2) (l) 

o X X X X 

l X X X O 

X X O X 

X X O O 

X O X X 

5 X O X O 

X O O X 

X O O O 

8 O X X X 

9 O X X O 

X = Linea d'uscita connessa 
al comune 

O = Circuito aperto 

Fig. 6-38. Circuito di commutazione rotati va bcd complementato. 
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lizzare dei commutatori rotativi del tipo bcd complemenlalo per isolare 
da massa automaticamente l'ingresso opportuno, come illustrato nel 
circuito ad una decade della Fig. 6-38 . 

INTRODUZIONE AGLI ESPERIMENTI 

I seguenti esperimenti sono stati progettati per dimostrare il funzio
namento di diversi contatori divisori per N fissi e programmabili, TTL 
e CMOS, e il funzionamento di un semplice sintetizzatore digitale di 
frequenza. Gli esperimenti che eseguirete possono essere riassunti nel 
modo seguente: 

Esperimento N. Scopo 
--------------------~------------------

Scopo 

Dimostrare il funzionamento dei contatori 7490 e 
7492 TTL. 

2 Dimostrare le possibilità del contatore a decade 4017 
CMOS 

3 Dimostrare il funzionamento del contatore program
mabile a decade 74192 TTL. 

4 Dimostrare il funzionamento di due contatori pro
grammabili 74192 TTL collegati in cascata unitaria. 

5 Dimostrare il funzionamento del contatore program
mabile HCTR 0320 CMOS. 

6 Dimostrare il funzionamento di un sintetizzatore di 
frequenza TTL a tre decadi. 

ESPERIMENTO N. 1 

Questo esperimento dimostra il funzionamento di alcuni contatori 
TTL a modulo fisso, usando i circuiti integrati 7490 e 7492. 

Configurazioni dei Pin dei Circuiti Integrati (Fig. 6-39). 

'5 I:lPUT 

o RESET , 

o RESET 

;lC 

(+5 v) vcc 
9 RESET 

9 RESET 

.. '2 npUT 

" Ql(A) 

" Q8(D) 

• Q2(B) 

• Q4 (C) 

Fig. 6-39 

:le 

NC 

Ne 

(+5 V) VCC 

o RESET 

o RESET ' 

I~PuT 

., Ql(A) 

" Q2 (3) 

Q4(C) 

• Q8(D) 
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Schema del Circuito (Fig. 6-40) 
+ 5V 

14 

D IO kHz 7490 12 fout 
fin 

IO 

Frequenzimetro 
-=-

+5V 
--

5 

fin 7492 8 fout 

Fig. 6-40 

Passo 1 

Cablate i due circuiti mostrati nello schema ed alimentate il breadbo
ardo 

Passo 2 

Impostate la frequenza d'ingresso (usando un riferimento controlla
to a cristallo come l'Outboard LR-33 o qualche altro generatore d'onda 
quadra TTL stabile) a lO kHz, usando un frequenzimetro. 
Collegate quindi il pin l del circuito integrato 7490 al generatore di fre
quenza e misurate la frequenza d'uscita al pin 12. Dovreste trovare che 
la frequenza d'uscita del contatore 7490 è 1/10 di quella d'ingresso, o l 
kHz. 
Se la vostra frequenza d'ingresso non è esattamente di lO kHz, l'uscita 
dovrebbe essere ugualmente pari ad 1/ lOdi tale valore, poichè questo è 
un circuito divisore per 10. 

Passo 3 

Rimuovete ora il collegamento fra i pin Il e 14 del 7490 e collegate il 
frequenzimetro al pin Il. Che realizzazione vi è fra la frequenza d'uséi
ta e quella d'ingresso? 
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La frequenza d'uscita dovrebbe ora essere 1/5 di quella di ingresso, o 
2,0 kHz. Abbiamo ora un contatore divisore per 5, realizzato col 7490 
(si veda la Fig. 6-15). 

Passo 4 

Collegate ora il generatore di frequenza al pin l del circuito integrato 
7492 ed il frequenzimetro al pin 8. 
Qual'è la frequenza d'uscita? 

Dovreste trovare che la frequenza d'uscita è 1/6 di quella d'ingresso, o 
1,666 kHz. Col dispositivo 7492, abbiamo quindi realizzato un circuito 
contatore divisore per 6. 

Passo 5 

Collegate ora l'uscita del circuito 7492 (p in 8) all'ingresso del circuito 
7490 (pin l), che avete usato nel Passo 3. Collegate anche il frequenzi
metro all'uscita del 7490 (p in Il). Qual'è la frequenza d'uscita? Perchè? 

La frequenza di uscita dovrebbe essere 1/30 di quella di ingresso, o 
333 Hz. Quando si collegano in cascata due o più contatori divisori per 
N, il modulo dell'intero circuito è uguale al prodotto dei moduli dei sin
goli contatori, per cui 6 X 5 = 30. 

ESPERIMENTO N. 2 

Scopo 

Questo esperimento dimostra la possibilità del contatore a decade 
4017 CMOS. 

Configurazione dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 6-41). 

DUT 5 . ., VDD 

DUT l ' " RESET 

DUT D ' ., CLDCK 

DUT 2 ' " ENABLE 

DUT 6 . " ' ID DUT 

DUT 7 ' " DUT 9 

DUT 3 ' '. DUT 4 

VSS ' , DUT 8 
'-----' 

Fig. 6-41 
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+5V 

16 

1kHz 14 

13 4017 t-1;;;..2---1 __ --t Frequenzimetro 

15 

8 

Fig. 6-42 

Passo 1 
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Cablate il circuito mostrato nello schema ed alimentate il brcadbo
ardo Collegate quindi il generatore di frequenza di riferimento al pin 14 
e il frequenzimetro al pin 12. Qual'è la frequenza d'uscita? 

La frequenza d'uscita dovrebbe essere l,O kHz, poichè questo è un 
contatore divisore per IO. 

Passo 2 

Collegate ora sequenzialmente il frequenzimetro ai pin 1,2, 3, 4, 5, 6, 
7, 9, lO e Il. Che cosa potete osservare? 

La frequenza di uscita ad ognuno di questi pin vale ancora l, O kHz. 
La differenza fre queste uscite e l'uscita del pin 12 è che quest'ultima è 
un'onda quadra simmetrica, mentre le uscite dei primi hanno una dura
ta impulsiva positiva di I ciclo di ingresso (duty cycle 10%). 

Passo 3 

Scollegate la frequenza di riferimento dal circuito e, quindi, l'alimen
tazione dal breadboard. Collegate ora il pin OUT 2 (pin 4) al pin RE
SET (pin 15) e il frequenzimetro al pin 3. Alimentate il breadboard e ri
collegate la frequenza di riferimento al pin 14. Qual'è la frequenza 
d'uscita? 

La frequenza d'uscita dovrebbe essere 5,0 kHz, o metà della frequen
za d'ingresso. Cominciando da O, ogni uscita decodificata si porta se-
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quenzialmente nello stato alto per un ciclo d'ingresso. Dopo due cicli 
d'ingresso. l'impulso d'uscita al pin 4 sale e, a sua volta, ripristina il 
contatore. Conseguentemente, il contatore viene ripristinato ogni due 
cicli d'ingresso, dando un circuito divisore per 2. 

Passo 4 

Collegate ora il pin 15 al pin 7. Qual'è lè frequenza di uscita? 

La frequenza d'uscita dovrebbe essere, 3,333 kHz. Collegando l'in
gresso RESET al pin OUT 3, il contatore viene ripristinato ogni tre cicli 
d'ingresso, dando un circuito divisore per 3. 

Passo 5 

Misurate la frequenza d'uscita collegando sequenzialmente l'ingres
so RESET ai pin di uscita decodificata elencati nella Tabella 6-4. 

Tabella 6-4 

Collegato A: Frequenza d'uscita Dividere per N ._-- . --
OUT 2 (pin 4) 5.000 kHz 2 

OUT 3 (pin 7) 3.333 kHz 3 

OUT 4 (pin 10) 

OUT 5 (pin 1) 

OUT 6 (pin 5) 

OUT 7 (pin 6) 

OUT 8 (pin 9) 

OUT9(pin11) 

Dovreste avere compreso che è possibile dividere per qualsiasi nume
ro compreso fra 2 e IO usando il contatore 4017. 

ESPERIMENTO N. 3 

Scopo 

Questo esperimento dimostra il funzionamento del contatore TTL 
programmabile 74 I 92. 



Configurazione dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 6-43) 

L2 . 
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Fig. 6-43 
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Schema del Circuito (Fig. 6-44) 

+5V 

k-ls 1 
Generatore ,!L.. d'Impulsi .J1.. 4 

O 
.iL 

~ 7 
74192 

6 

~ 2 

1kHz DC B A 3 

9101 15 
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" Switch logici Cf---

B 
A 

Fig. 6-44 
Passo 1 

Frequenzimetro 
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D 
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Display 
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Cablate il circuito rappresentato nello schema. Impostate gli switch 
logici in modo che DCBA = 100 l. 

Passo 2 

Alimentate il breadboard. Quale numero potete osservare sull'indi
catore a LED? 

Dovreste vedere il numero 9, poichè gli ingressi per dati sono stati ini
zialmente caricati in parallelo con il codice bcd 100 l, che equivale al I1L1'

mero decimale 9. 



112 

Passo 3 

Premete e rilasciate il generatore d'impulsi per quattro volte . Che co
sa potete osservare sull'indicatore a LED? 

L'indicatore a LED conta alla rovescia da 9 a 5. Continuate a preme
re e rilasciare il generatore d'impulsi ancora per cinque volte . Che cosa 
succede? 

Quando il conteggio raggiunge O, l'indicatore visualizza il numero 9 
quando il generatore d'impulsi viene rilasciato. 
Questo perchè quando il conteggio raggiunge O l'uscita al pin 13 del 
contalore 74192 passa immediatamente allo stato logico O. Il contatore 
viene quindi caricato in parallelo con il numero bcd di 4 bit che è pre
sente agli ingressi per dati (1001). 

Passo 4 

Continuate a premere e rilasciare il generatore d'impulsi per diverse 
volte . Impostate quindi gli switch logici per dati a DCBA = O lO l. Con
tinuate ora a premere e rilasciare il generatore d'impulsi finchè l'indica
tore raggiunge O. Quando rilasciate il geneatore d'impulsi dopo che l'in
dicatore indica O, quale numero potete osservare sull'indicatore a 
LED? 

Dovreste vedere ora il numero 5, che corrisponde al codice bcd di 4 
bit O lO l . Quando il contatore raggiunge O, il contatore viene caricato in 
parallelo con il codice bcd O l O 1, che corrisponde al numero decimale 5. 

Passo 5 

I mpostate ora gli switch logici per dati secondo quanto indicato nella 
Tabella 6-5 e trascrivete il numero che viene indicato quando il conteg
gio raggiunge zero. I vostri risultati dovrebbero corrispondere con il 
numero bcd di 4 bit che è presente agli ingressi per d&:i. 

Passo 6 

Applicare ora un segnale da 1 kHz al posto del generatore di impulsi 
e un frequenzimetro al pin 11. Impostate gli switch logici a DCBA = 
0001. Quale frequenza osservate? 
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Tabella 6-5 

D C B A Display a LED 

1 O O 1 9 

O 1 O 1 5 

O O 1 1 

O O 1 O 

O 1 O O 

O 1 1 O 

1 O O O 

O O O 1 

O 1 1 1 

Poichè gli switch logici sono impostati a DCBA = 0001 , corrispon
dente al numero decimale l, la frequenza d'uscita è uguale a quella d'in
gresso, o 1kHz. 

Passo 7 

Variate le impostazioni degli switch logici secondo quanto indicato 
nella Tabella 6-6 e scrivete la vostra frequenza d'uscita per ogni combi
nazione. 

Dalle vostre misure, dovreste avere osservato che la frequenza d'usci
ta è uguale alla frazione dell'ingresso da l kHz selezionata dall'equiva
lente decimale del codice bcd di 4 bit. 
Abbiamo quindi un contatore programmabile a l decade che è in grado 
di dividere una frequenza d'ingresso per un qualsiasi numero intero 
compreso fra l e 9. 

Passo 8 

Qual'è la frequenza d'uscita quando impostate gli switch logici a 
DCBA = OOOO? 

Poichè una divisione per O non è matematicamente definita, il conta
tore 74192 viene disabilitato e la frequenza d'uscita è ugiale a quella 
d'ingresso, o 1kHz. 
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ESPERIMENTO N. 4 

Scopo 

Questo esperimento dimostra il funzionamento di due contatori pro
grammabili TTL 74192 collegati in cascata unitaria. 

Configurazione dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 6-45) 

L2 VCC (+5 V) 

Q2 LI 
QI CLEAR 

COUNT DOWN BORROW 

COUNT UP CARRY 
Q4 " LOAD 

Q8 .. L4 

C)lD L8 

Fig. 6-45 

Schema del Circuito (Fig. 6-46) 

Display a Display 'II 
7 segmenti 7 segmenti 

+5V +SV 

7 8 7 
I Hz 4 6 14 6 

2 2 
3 - 74192 3 -

4 13 

Il 

Swltch Swltch 
logici logici 

Fig. 6-46 

Passo 1 

Cablate il circuito mostrato nello schema. Cercate di posizionare 
l'indicatore a LED delle decine a sinistra dell'indicatore delle unità, in 
modo che le letture vengano indicate correttamente. Impostate inizial
mente gli switch logici del contatore a decade delle unità a DCBA l = 
0000 e quelli del contatore a decade delle decine a DCBA IO = 0101. 
Inoltre, scollegate temporaneamente l'uscita del generatore di funzioni 
da l Hz dal pin 4 del contatore delle unità. 
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Tabella 6-6 

D C B A N Frequenza 

O O O 1 1 1000 Hz 

1 O O O 

O 1 O 1 

O O 1 1 

O 1 O O 

1 O O 1 

O 1 1 1 

Passo 2 

Alimentate il breadboard. Cosa vedete sugli indicatori a LED? 

Dovreste vedere il rumero 8 su entrambi gli indicatori a LED delle 
decine e delle unità, indicanti un conteggio iniziale di 88. 

Passo 3 

Collegate ora il generatore di funzioni da I Hz al circuito contatore. 
Che cosa accade agli indicatori a LED? 

Cominciando da 88, gli indicatori contano alla rovescia, 88, 87, 86, 
ecc, verso O. Quando l'indicatore raggiunge 00, che cosa accade? 

L'indicatore visualizza momentaneamente il numero 50 e riprende il 
conteggio 50, 49, 48, ecc. verso O. 

Passo 4 

Durante il processo di conteggio, impostate gli switch logici delle uni
tà a DCBA 1 = 0100. Quando l'indicatore raggiunge 00, da quale nume
ro riprende a contare? 

L'indicatore riprende a contare alla rovescia dal numero 54. Questo 
accade perchè il contatore a decade delle decine è caricato col codice 
bcd DCBA lO = O lO l (5) e il contatore a decade delle unità con DCBA l 
= 0100 (4). 
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Passo 5 

Cambiate ora la frequenza d'ingresso a lO kHz e collegate un fre
quenzimetro al pin 13 del contatore a decade delle decine. Qual'è la fre
quenza d'uscita? Perchè? 

Se la frequenza d'ingresso è esattamente 10,000 kHz, dovreste avere 
misurato una frequenza d'uscita di 185 Hz. Poichè il modulo del circui
to di conteggio è 54, la frequenza d'uscita è pari a 1/54 di quella d'in
gresso, o 185 Hz. 

Passo 6 

Impostate gli switch logici secondo quanto indicato nella Tabella 6-
7, scrivete la frequezna d'uscita che misurate e determinate il modulo 
del circuito. 

Tabella 6-7 

DCBA,. DC BA, Frequenza d'uscita Modulo 

0101 0100 185 Hz 54 

0000 0101 

0001 0000 

0010 0111 

0110 0011 

1001 1001 

0011 0011 

0001 0100 

Quattro risultati dovrebbero indicare che la frequenza d'uscita è pari 
alla frazione dell'ingresso di 10kHz impostata mediante gli switch logi
ci. Abbiamo quindi un contatore programmabile a due decadi che, in 
funzione dell'impostazione degli switch logici, può dividere la frequen
za d'ingresso per qualsiasi numero intero compreso fra l e 99. Nello 
spazio che segue, schematizzate il modo con cui colleghereste in cascata 
tre contatori 74192 per dividere per qualsiasi intero fra 1 e 999. Con
frontate il vostro circuito con quello della Fig. 6-26. 
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ESPERIMENTO N. 5 

Scopo 

Questo esperimento dimostra il funzionamento del circuito integrato 
CMOS Hughes HCTR 0320 come divisore programmabile. 

Configurazione dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 6-47) 

BCO 2 28 BINARY 8 

BCO 4 27 B1NARY 4 

BC08 26 BtNARY 2 

Ground (-l 25 BCO 80 

B1NARY 16 24 BCO 40 

B1NARY 32 23 BC010 

B1NARY 64 22 BCO 20 

BCO 100 
HCTR 0320 

21 POlARITY 

BCO '00 20 VCO CORRECTlON 

BCO 200 IO 19 VOO(+1 

B1NARY l Il 18 'REF 
BCO l 12 17 NO CONNECTION 

BCO 400 13 16 'YCO(slow) 

tvCO+ N 14 15 tvco (lasl) 

Fig. 6-47 

Formule di progetto 

• Modulo binario: O ~ NB ~ 127 
• Modulo decimale: O ~ N D ~ 999 
• Modulo totale: 3 ~ ND + NB ~ 1023 
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Schema del Circuito (Fig. 6-48) 
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Passo 1 
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Il primo punto che vogliamo porre in evidenza è che l'HCTR 0320 è 
un dispositivo relativamente costoso (oltre 10.000 lire) . 
Dovete pertanto, stare molto attenti quando lo utilizzate. 
con l'alimentazione ed il riferimento di frequenza entrambi staccati dal 
breadboard, cablate il circuito mostrato nello schema. Se non avete ab
bastanza switch logici, usate dei ponticelli per collegare gli ingressi di 
programmazione o a + 5 V (l logico) o à massa (O logico). 

Passo 2 

Impostate inizialmente gli switch logici binari a GFEDCBA = 
0000100 e tutti gli switch logici decimali allo O logico. Alimentate quin
di il breadboard e collegate la frequenza di riferimento di l kHz ai pin 
18 e 15. Collegate anche il frequenzimetro al pin 14. Quel'è la frequenza 
d'uscita sul contatore? 
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Dovreste avere rilevato una frequenza d'uscita di 250 Hz., poichè gli 
switch logici binari sono impostati a 0000100, che è l'equivalente bina
rio del numero decimale 4. 

Passo 3 

Variate la posizione degli switch logici binari secondo quanto indica
to nella Tabella 6-8 e scrivete la frequenza d'uscita che misurate ed il 
modulo. 

Tabella 6-8 

G F E D C B A Frequenza d'uscita Modulo 

O O O O 1 O O 250 Hz 4 

O O O 1 O 1 O 

O O 1 O 1 O O 

O 1 O O O 1 1 

O 1 O 1 O O O 

1 O O O O O 1 

1 1 O O 1 O O 

1 1 1 1 1 O 1 

Per le ultime 8 combinazioni, dovreste avere misurato delle frequen
ze di 200, 83, 50, 29, 25, 15, lO e 8 Hz, che corrispondono a divisioni per 
5, 12,20,35,40, 65, 100 e 125, rispettivamente. 

Passo 4 

Variate ora il riferimento d'ingresso a 100 kHz. Impostate gli switch 
logici binari a GFEDCBA = 0000111 (il numero decimale 7) . Imposta
te anche gli switch logici decimali delle unità sul codice bcd di 4 bit 
DCBA = 00 Il (il numero decimale 3), gli switch logici decimali delle de
cine a DCBA = O 111 (il numero decimale 7) e gli switch logici decimali 
delle centinaia a DCBA = 0000 (il numero decimale O). 
Di conseguenza il modulo totale decimale è 073. Per trovare il modulo 
totale della rete N sommiamo il modulo binario al modulo decimale. 
Per le impostazioni degli switch logici effettuate in questo passo, qual'è 
il modulo programmato? 

Il modulo è 80. Poichè gli switch logici binari sono impostati su 7 e gli 
switch logici decimali su 73, il modulo totale è pari a 7 + 73, cioè 80. Va
riate ora la posizione degli switch logici binari e decimali secondo quan-
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to indicato nella Tabella 6-9 e scrivete le frequenze d'uscita misurate. 
Notate che i moduli vengono espressi come numeri decimali. A questo 
punto dovreste essere in grado di impostare gli switch 1 e O logici corri
spondenti. 

Tabella 6-9 

Modulo Modulo Decimale Modulo Frequenza 
Binario Centinaia Decine Unità totale d'uscita 

7 O 7 3 80 

O O O 4 4 

1 O O 4 5 

1 O O 9 10 

9 O 1 1 20 

2 2 4 8 250 

4 4 9 6 500 

15 4 9 6 511 

Avreste dovuto misurare delle frequenze d'uscita pari a 1/80, 1/4, 
1/5, 1/ 10, 1/20, 1/250, 1/500, e 1/5111a frequenza d'ingresso. Se la fre
quenza di riferimento d'ingresso era esattamente di 100 kHz, le fre
quenze d'uscita saranno state rispettivamente di 1250 Hz, 25,0 kHz, 
20,0 kHz, 10,0 kHz, 5000 Hz, 400 Hz, 200 Hz e 196 Hz. 

ESPERIMENTO N. 6 

Scopo 

Questo esperimento dimostra il funzionamento di un semplice sintetiz
zatore di frequenza a tre decadi utilizzante i circuiti integrati MC4024, 
MC4044 e 74192. 

Configurazione dei Pin dei Circuiti Integrati (Fig. 6-49) 

•• vcc 
+vcc VCMl .. +VCC BUFFER L2 VCC 

(+5 v' 
DI .. Ul VCMl Vin .. +VCC VCM2 Q2 Ll 

V 
VCMl 

., VCM2 Vin 
Ql CLEAR 

CAPACITOR! 
COUNTDO~ BORROW 

PU 
.. }VCM7 EXT COUNT UP CARRY 

UF VCM1 GND . CAPACI1'OP Q4 LOAD 
D2 ' AHP-IN VCMl OUT • VCM2 GND Q8 L4 

GND • AMP-OUT BUFFER GND I VCH2 OUT GND L8 

Fig. 6-49 
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Cablate il circuito mostrato nello schema. A causa dell'elevato nu
mero di componenti, switch logici, ecc. avrete probabilmente bisogno 
di due piastre di breadboarding SK-lO per cablare il circuito. Inoltre, 
dovete usare un riferimento di frequenza stabile, controllato a cristallo, 'di 
1,000 kHz. 
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Passo 2 

Alimentate il breadboard. Quale frequenza misurate col frequenzi
metro? 

Se la frequenza di riferimento in ingresso è esattamente di 1,000 kHz, 
dovreste misurare una frequenza d'uscita dal sintetizzatore esattamen
te di 200,000 kHz. I tre contatori programmabili sono impostati in mo
do da dividere per 200. Di conseguenza, la frequenza d'uscita è pari a 
200 volte il riferimento d'ingresso, cioè a 200 kHz. Se non è esattamente 
pari a questo valore, entro l kHz, il vostro riferimento di ingresso è leg
germente scalibrato. Per determinare l'effettiva frequenza d'ingresso, 
dividete la frequenza d'uscita del sintetizzatore che misurate per 200 e 
scrivete il vostro risultato: 

fnEF= - __ Hz 

Se la vostra frequenza d'uscita è notevolmente diversa da 200 kHz, 
passate al prossimo passo. In caso contrario passate direttamente al 
Passo 4. 

Passo 3 

Se misurate una frequenza d'uscita che non si avvicina a 200 kHz, scol
legate il riferimento di frequenza in ingresso da 1,0 kHz dal circuito e 
misurate la frequenza d'uscita del sintetizzatore. Senza alcun 
segnale di frequenza in ingresso la frequenza d'uscita dovrebbe essere di 
circa 145 kHz, che corrisponde allaft'equenza del veo. Se essa è minore 
di 145 kHz, ponete un diverso condensatore da O. 00 11lF fra i pin 3 e 4 del 
circuito integrato MC4024 finchè non ottenete una frequenza libera 
prossima a 145 kHz. Collegate nuovamente il riferimento di frequenza 
da l kHz in ingresso al pin l del rivelatore di fase MC4044. Dovreste 
misurare ora una frequenza d'uscita prossima a 200 kHz. 

Se la procedura descritta non ha alcun effetto, controllate il codice 
bcd di 4 bit agli ingressi per dati di ognuno dei tre contatori program
mabili 74192 (p in 15, l; lO e 9). Il contatore a decade delle centinaia do
vrebbe avere un ingresso bcd di DCBA = 0010 (il numero decimale 2), 
mentre gli ingressi degli altri due contatori 74192 dovrebbero essere tutti 
allo O logico. Se l'impostazione degli switch logici è corretta e la fre
quenza d'uscita non è ancora di 200 kHz, verificate attentamente il vo
stro circuito, confrontandolo con lo schema. 
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Passo 4 

Cambiate ora le impostazioni degli switch logici del contatore a deca
de delle decine a DCBA = 0101. Qual'è ora la frequenza d'uscita? Per
chè? 

La frequenza d'uscita misurata dovrebbe essere pari a 250 volte la 
frequenza di riferimento in ingresso che avete determinato nel Passo 2. 
I! modulo dei contatori programmabili collegati in cascata è 250. 

Passo 5 

Cambiate ora le impostazioni degli switch logici della decade delle 
unità = 1001. Qual'è ora la frequenza d'uscita? Perché? 

La frequenza d'uscita misurata dovrebbe essere ora pari a 259 volte 
la frequenza di riferimento in ingresso che avete determinato nel Passo 
2. 

Passo 6 
Cambiate ora le impostazioni degli switch logici della decade delle 

centinaia a DCBA = 0011. Qualè la frequenza d'uscita? 

La frequenza d'uscita misurata dovrebbe essere pari a 359 volte la 
frequenza di riferimento in ingresso che avete deteminato nel Passo 2. 

Passo 7 

Variate le impostazioni degli switch logici per ogni numero compreso 
fra 200 e 400. Dovreste misurare una frequenza d'uscita che è pari a 
quella di riferimento in ingresso, che avete determinato nel Passo 2, per 
questi numeri. 

Passo 8 

Impostate ora gli switch logici a 100 (la decade delle centinaia a 
DCBA = 000 l, le decadi delle decine e delle unità a DCBA = 0000). 
Qualè la frequenza d'uscita del sintetizzatore? 

La frequenza d'uscita dovrebbe essere di circa 145 kHz, corrispon
dente alla frequenza libera del VCO (si veda il Passo 3). Per il circuito in
tegrato VCO MC4024, la frequenza di uscita del sintetizzatore non può 
scendere al di sotto della frequenza libera. Di conseguenza, la frequen-
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za libera del VCO deve essere minore della frequenza d'uscita minima 
del sintetizzatore che si prevede. Ponete ora un altro condensatore da 
0,001 IlF fra i pin 3 e 4 del circuito integrato MC4024, in modo che ora 
vi siano due condensatori da 0,001 IlF in parallelo. Dovreste ora misu
rare una frequenza d'uscita pari a 100 volte la frequenza d'ingresso che 
avete determinato nel Passo 2. 

Passo 9 

Scollegate il riferimento di frequenza da 1,0 kHz dal circuito e osser
vate la frequenza d'uscita del sintetizzatore. 
Essa sarà probabilmente a 70 kHz. Per il momento, questa frequenza 
del VCO non è molto importante. L'unica limitazione è che deve essere 
minore del prodotto del modulo del contatore programmabile per lafre
quenza di riferimento in ingresso (es. 100 volte l,O kHz, o 100 kHz). 
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Questo capitolo descrive diversi dispositivi PLL monolitici assai co
muni. Essi sono dei circuiti integrati che contengono un rivelatore di fa
se, un VCO e diverse funzioni specilizzate in una singola struttura. 
Tutto ciò che è necessario sono alcuni resistori e alcuni condensatori 
per regolare la frequenza del VCO e il filtro d'anello. Per questi disposi
tivi sono molto adatte le applicazioni di routine come rivelatori AM e 
FM, decodificatori FSK (frequency shift-keying) e prescaler per fre
quenzimetri. Per la sintesi di frequenza, è necessario aggiungere un con
tatore divisor:: per N esterno fra il VCO ed il rivelatore di fase. Vengono 
fornite soltanto delle brevi descrizioni di alcuni dei dispositivi monoliti
ci, poichè le principali caratteristiche di funzionamento e le necessarie 
informazioni di progetto sono sviluppate con completezza nei data she
et riportati nell'Appendice B. 

OBIETTIVI 

Al termine di questo capitolo, sarete in grado di: 

• Familiarizzare con molti dispositivi PLL della serie 560. 
• Familiarizzare col funzionamento del PLL CMOS 4046. 
• Eseguire un esperimento che utilizza un PLL 565 come demodula

tore FSK. 



126 

• Eseguire un esperimento che utilizza un PLL 567 come decodifi
catore di tono. 

• Eseguire un esperimento che utilizza un PLL 4046 come sintetiz
zatore di freq~enza o prescaler moltiplicatore. 

• Descrivere diverse utili applicazioni che utilizzano dei dispositivi 
PLL monolitici. 

LA SERIE 560 

La serie 560 di dispositivi PLL monolitici è stata introdotta per la pri
ma volta dalla Signetics Corporation. Questa serie comprende il 560B, 
i1561B, il 562, il 564, il565 e il 567. Non tutti questi dispositivi verranno 
discussi nel presente capitolo. Nell'Appendice B, tuttavia, sono riporta
te i data sheet di tutti e sei. 
I dispositivi della serie sono normalmente denominati PLL analogici. 
Fino a questo punto, i dispositivi PLL descritti nel presente libro erano 
di tipo digitale. La differenza fra i circuiti PLL analogici e digitali consi
ste nel tipo di rivelatore di fase utilizzato. I rivelatori OR-Esclusivo e 
edge triggered descritti nel Capitolo 3 sono digitali. Quasi tutti i sistemi 
PLL analogici utilizzano un miscelafore a doppio bilanciamento. Benchè 
i rivelatori digitali siano stati spiegati esaurientemente nei capitoli pre
cedenti non discuteremo qui il rivelatore analogico. Non è infatti molto 
importante conoscere il funzionamento, quanto il ricordare che l'uscita 
di tali rivelatori è una tensione media proporzionale alla differenza di 
fase fra i suoi due ingressi. 

" PLL 5608 

Il 560B (Fig. 7-1) è l'elemento principale di questa serie. Esso contie
ne un rivelatore di fase, un amplificatore e un VCO in un contenitore da 
16 pino Quando viene bloccato su un segnale d'ingresso, esso fornisce 
due uscite utilizzabili. La prima è una tensione che è proporzionale alla 
frequenza del segnale in ingreso, disponibile come USCITA FM DE
MODULATA al pin 9. La seconda uscita è il segnale d'uscita ad onda 
quadra del VCO. Il valore del condensatore esterno collegato fra i pin 2 
e 3, necessario per regolare la frequenza libera del VCO (fc,) è dato da 

(Eg.7-1) 

Il 560B è usato principalmente come demodulatore FM, secondo il 
circuito fondamentale della Fig. 7-2. Il VCO viene sintonizzato rego
lando il condensatore esterno (Co) sulla frequenza centrale del segnale 
FM. Per la maggior parte delle applicazioni, la coppia di condensatori 
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del filtro ad anello (C I) può essere determinata mediante la relazione 
approssimata: 

(Eq.7-2) 

dove f3dB è l'ampiezza di banda desiderata dell'informazione demodula
ta. 

}IC 

VCO CAPACITOR' { 

VCO OUTPUT H2 

VCO OUTPUT 111 

FINE Tlf.'IE 

Rk.'1GE CONTRO L 

GND or -VEE 

+VCC 

LOOP FILTER 

LOOP FILTER 

" FM/RF INPUT 1/2 

" FM/RF INPUT 111 

OFFSET ADJUSTMENT 

.. DE-EMPEAS IS 

DEMODULATED FM OUTPUT 

Fig. 7-1. Configurazione dei pin del PLL 5608. 

L'USCITA FM DEMODULA T A al pin 9 è una tensione d'uscita 
che varia in funzione della deviazione di frequenza del segnale d'ingres
so. Per una deviazione di ± l %, l'uscita è di circa 0,3 V picco-picco (0,11 
V efficaci). Per esempio, un circuito standard FI (frequenza intermedia) 
da 10,7 MHz ha una deviazione di circa ± 75 kHz. La deviazione per
centuale vale quindi: 

md" ±75 kHz 100 
70 eVlaZlOne = 10.7 MHz X 

= ±0.7% 

Di conseguenza, la variazione della tensione d'uscita vale: 

Vo =0.3 V picco-piccoX (±0.7%) 
± deviazione l % 

= 0.21 V picco-picco (0.075 V eff.) 

Per ulteriori informazioni di progetto, consultate il data sheet del 560B 
riportato nell' Appendice B. 
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+ 16 a + 24 V 

.1,uF 
16 

Uscita FM demodulata 

Ingresso FM o--J 12 9 

15 
RI 

Co 560B 
14 

15kSl. 

13 IO 

.02 fLF I 

Fig. 7-2. Demodulatore FM utilizzante l'anello ad aggancio di fase 560B. 

IL PLL 5618 

Il 561 B, illustrato nella Fig. 7-3, è identico al 560B, tranne il fatto che 
include un rivelatore di fase addizionale, che permette di utilizzare il di
spositivo come rivelatore sincrono AM (come il ricevitore ad omodi
na). Come il 560B, anche il 561 B può essere usato per la demodulazione 
FM. 

DEMODULATED AH OUTPUT ' 

VCO CAPACITOR { • 

AM INPUT • 

VCO OUTPUT • 

FINE TUlIE ' 
RANGE CONTROL 

GND or -VEE • 

" +VCC 

,> LOOP FlLTER 

.. LOOP FILTER 

" FM/RF INPUT 1/2 

" FM/RF INPUT 111 

.. OFFSET ADJUSTMENT 

" DE-EMPllASIS 

• DEMODULATED FM OUTPUl 

Fig. 7-3. Configurazione dei pin del PLL 561 B. 

Nella Fig. 7-4 è illustrato un semplice radioricevitore (per frequenze 
fra 550 e 1600 Hz) che utilizza il 561 B. A differenza di altri ricevitori, 
non vi è alcun circuito di sintonizzazione ad induttanza e capacità! Il 
condensatore di sintonizzazione collegato fra i pin 2 e 3 viene scelto in 
modo da fare oscillare il VCO alla frequenza che deve essere ricevuta. 
Per un funzionamento in radiofrequenza, è necessario un condensatore 
variabile da 365 pF. 

Durante il funzionamento, questo circuito ricevente richiede un'an
tenna esterna e un buon collegamento a terra. Inoltre deve essere pre
sente un segnale sufficiente all'ingresso dell'anello ad aggancio di fase. 



129 

In caso contrario, può risultare un fruscio dovuto alla differenza di fre
quenza fra il segnale in ingresso e il veo, quando l'aggancio dell'anello 
è instabile. +18V 

Sintonizzazione 

365 pF 

.I,...F .6 
anl.nna o---) 1---_-----'-1 t,...F 

5619 

~AII.amPlificatore 
audio 

25kn 

.3 

150 PFJ 

Fig. 7-4. Ricevitore AM a radiofrequenza utilizzante il PLL 561 B. 

Un ulteriore svantaggio di questo semplice circuito è l'effetto capaci
tivo della mano, dovuto alla sintonizzazione capacitiva non messa a 
terra del veo. Una soluzione per questo problema è rappresentata dal
l'uso di un quadrante dernoltiplicato e di un alberino isolato per il con
densatore di sintonizzazione. Il funzionamento di questo circuito può 
essere migliorato usando un amplificatore non accordato ad ampia 
banda a monte del ricevitore per aumentare la sensibilità. Si deve tutta-

BIAS REFERENCE ' '. +V CC 

PIlASE COMP. IN 111 ' '. PIlASE COMP. IN 1/2 

VCO OUTPUT 1/1 ' ,. LOOP FILTER 

VCO OUTPU:r 1/2 ' " LOOP FILTER 

VCO CAPACITOR { 
" RF INPUT 1/2 

" RF INPUT 111 

RANGE CONTROL , .. DE-EMPHASIS 

GND or -VEE • • DEMODULATED FM OUT 

Fig. 7-5. Configurazione dei pin del PLL 562. 

via stare attenti affinchè la tensione del dispositivo 561 B non superi 0,5 
V efficaci. Un articolo divulgativo che descrive tale ricevitore con anel
lo ad aggancio di fase è apparso a pagina 58 del numero di Ottobre 1971 
di "Ham Radio". 

IL PLL 562 

Il dispositivo monolitico PLL 562, mostrato nella Fig. 7-5, è fonda
mentalmente uguale al 56013, ma la connessione interna fra l'uscita del 
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VCO e il comparato re di fase è interrotta , permettendo due collega
menti esterni. Questa caratteristica permette di porre un contatore divi-

+5V 

.lfLF 

fin o---J 12 

220S), 

"'in 
562 

15 

I k.o. 1 I k.o. 2 3.9k.o. 
~-...... -o fout =Nfin 

.1,uF 
J .OOI,uF 

-=-

Fig. 7-6. Interfacciamento del 562 con contatori per N TTL. 

sore per N TTL nella catena di controreazione, per realizzare una sinte
si di frequenza, come illustrato nella Figura 7-6. 

- VEC 

1;IP UT 

INPUT 

vco OUTPUT 

~ COMP VCO I NPUT • 

REFERE:ICE OUTP UT 

vco CO~TROL VOLTAGE 

• TlMUG CAPACITOR 

• TIMI NG RES I S TOR 

Fig. 7-7. Configurazione dei pin PLL 565. 

Il PLL 565 

Il dispositivo PLL 565 , illustrato nella Fig. 7-7, è forse quello più po
polare della serie 560. Si tratta di un dispositivo di uso generale, simile 
al 562. Mentre i dispositivi 560B, 561 Be 562 sono utilizzati per frequen
ze fino a 30 MHz, il 565 è limitato a frequenze inferiori a 500 kHz. 

Nella Fig. 7-'6 è illustrato un circuito generalizzato. La frequen za li
bera del VCO viene determinata approssimativamente da: 

f 1.2 0= 4R1C1 
(Eq. 7-3) 

Il condensatore C I può avere un valore qualsiasi , ma il resistore R I 
dovrebbe essere compreso fra 2 k n e 20 k n. Fra i pin 7 e 8 viene colle
gato normalmente un piccolo condensatore, tipicamente da 0,001 f!F, 
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per eliminare le oscillazioni spontanee. Un semplice filtro d'anello di 
primo ordine è formato dal condensatore C 2 e da una resistenza interna 
di circa 3,6 k n. 

Ingresso 

IO 

2 1-!7_~-o Tensione di controllo del VCO 

565 
3 6 Uscita di riferimento 

............. -----VEE 

Fig. 7-8. Circuito fondamentale del 565. 

Una popolare applicazione del PLL 565 è ilfrequency-shift-keying. 
La modulazione di frequenza è applicata alla trasmissione dei dati per 
mezzo di una frequenza portante che viene fatta variare fra due valori 
limiti. Questa tecnica è molto usata per i sistemi telescriventi (tty) nei 
campi delle periferiche per elaboratori e delle radiotrasmissioni. 

Lungo il corso degli anni, sono stati sviluppati diversi standard per 
regolare le frequenze di segno e di spazio, corrispondenti agli stati logici 
I e O del segnale binario. Molte di queste coppie di frequenze sono elen
cate nella Tabella 7-l. 

Tabella 7-1 

Segno Spazio 

1070 Hz 1270 Hz 

2125 Hz 2975 Hz 

2025 Hz 2225 Hz 

La differenza di frequenza fra la frequenza di segno è la frequenza di 
spazio è denominata scorrimento di frequenza. Nel caso della coppia 
1070-1270, lo scorrimento di frequenza è di 200 Hz. 

Quando le informazioni della telescrivente vengono trasmesse usan
do un sistema modulatore-demodulatore, normalmente denominato 
modem, questa coppia di frequenze in genere rappresenta il segnale d'o
rigine, mentre la coppia 2025-2225 Hz rappresenta il segnale di risposta. 
Per legge, le telescrienti via radio (RTTY) devono avere uno scorrimen
to di frequenza minore di 900 Hz. I radioamatori molti anni fa utilizza
vano lo standard 2125-2975 (variazione di 850 Hz). 
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.1,u.F 
FS K o----j 

in 

+5V 

5 k.12 

IO 
2 

3 

560.12 ":' ~ 4 

1560 .12 

-5V 

Fig. 7-9. Uso del 565 come demodulatore FSK. 

-5V 

N ella Fig. 7-9 è illustrato un semplice circuito che utilizza un dispositi
vo 565 come demodulatore FSK nello standard 1070-1270. Quando il 
segnale FSK compare all'ingresso, il circuito PLL 565 si aggancia sulla 
frequenza d'ingresso e la segue fra le frequenze di segno e di spazio ge
nerando una variazione corrispondente di tensione in uscita. La fre
quenza libera del VCO viene regolata per mezzo del potenziometro da 5 
k Q in modo che venga generata una tensione d'uscita leggermente po
sitiva con una frequenza d'ingresso di 1070 Hz. 

Un'altra popolare applicazione del dispositivo 565 è il circuito di de
codifica SCA (Subsidiary Communications Authorization) della Fig. 
7-10. Alcune stazioni radio FM sono autorizzate dalla FCC (ente fede
rale USA per le comunicazioni) a trasmettere ininterrottamente una 
musica di sottofondo per uso commerciale in negozi, fabbriche, uffici, 
ecc. Per ottenere questo risultato, la programmazione SCA viene tra
smessa mediante una sottoportante da 67 kHz, in modo da non interfe
rire con i programmi principali della stazione FM, che può essere mono 
o stereo. Inoltre, il livello di tale sottoportante è soltanto il 10% del
l'ampiezza del segnale combinato. L'ingresso è collegato allo stadio ri
velatore del sintonizzatore FM (prima della rete di attenuazione), men
tre l'uscita del decodificatore può essere collegata a qualsiasi am
plificatore audio, poichè la risposta in audiofrequenza della SCA è 
limitata ad un massimo di 7 kHz. 

Se avete un sintonizzatore FM di vecchio tipo con un'uscita MPX, od 
un sintonizzatore moderno con una presa d'uscita a rivelatore FM, qua
dricanale o quadrifonia FM, collegate a questa l'ingresso del decodifica
tore, poichè questa è l'uscita del rivelatore FM prima della rete di 
attenuazione. 
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IO 470pF 
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FM 
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__ -JIf'If\,..o-"I',A_~ ~ 
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_ "";"' -
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Fig. 7-10. Uso del 565 come decodificatore SCA. 
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Uscita 
audio 
SCA 

Una volta collegato, il decodificatore può essere sintonizzato su 67 kHz 
con il potenziometro da 5 k Q. 

Il PLL Decodificatore di Tono 567 

Il dispositivo 567 (Fig. 7-11) è un sistema PLL progettato specificata
mente per rispondere ad un dato tono di frequenza costante compresa 
nella sua ampiezza di banda. Come i1561, i1567 ha inoltre uno stadio di 
potenza di uscita, che è in grado di generare 100 mA. Il suo campo di 
frequenza, tuttavia, è simile a quello del 565 , che è limitato a 500 kHz. 

OUTPUT CAPACITOR 'O' OUTPUT 
LOOP CAPACITOR • 567 ' GND 

INPUT • • EXT. VCO CfR 

+VCC • • EXT. VCO R 

Fig. 7-11. Configurazione dei pin PLL/ decodificatore di tono 567. 

Nella Fig. 7-12 sono indicati i collegamenti principali del decodifica
tore di tono 567. La frequenza libera, o centrale, (f,,) del VCO, viene re
golata da RI e CI in modo che 

f = 1.10 (Eg. 7-4) 
0 - R1C1 

dove RI dovrebbe essere compreso fra 2 k Q e 20 k Q. Il valore di C 2 può 
essere scelto nel grafico" Ampiezza di bandai Ampiezza del segnale 
d'ingresso" riportato nel data sheet del 567 , nell' Appendice B. Il valore 
di C 3 non è critico , ma dovrebbe essere almeno doppio di quello di C 2 • 
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Per i livelli del segnale d'ingresso (V I) minori di 200 m V efficaci, l'am
piezza di banda dell'anello è data da 

( V. )1/2 
BW (% di fo) "'" 1070 foè2 

(Eq. 7-5) 

Per i livelli d'ingresso maggiori di 200 m V efficaci, tuttavia, l'ampiez
za di banda del 567 è tipicamente pari al 14% della frequenza centrale. 
Inoltre, il decodificatore diviene sensibile alle frequenze d'ingresso che 
sono sottoarmoniche dispari della frequenza centrale, per cui l'anello 
potrebbe agganciarsi su frequenze f,,/3, L/S, ecc. Infine, l'anello po
trebbe agganciarsi su segnali prossimi a (2n+ l) f", dove n= 1,2,3 ecc. 

-t 4 .75 - 9 V 

. I !J-F 
Ingresso o---) ~ __ -,,3-t 

IOkn 

5 

Uscita 

Fig. 7-12. Circuito fondamentale del decodificatore di tono 567. 

Se tali segnali sono anticipati, dovrebbero essere attenuati prima di 
raggiungere l'ingresso del 567. Quando l'anello è agganciato, l'uscita al 
pin 8 è allo stato logico O. 

Esempio 

Usando il circuito fondamentale del decodificatore di tono della Fig. 
7-12, determinate i valori di R I, CI, C 2 e C 3 perdecodoficare unsegnale 
d'ingresso di 100 m Ve 700 Hz. Inoltre l'ampiezza di banda dovrebbe 
essere pari a circa il 12% della frequenza centrale. 

Prima di tutto, per determinare RI e CI, scegliamo un valore oppor
tuno per CI. Assumendo CI = 0,1 ~F, per esempio, R I si può determina
re mediante l'Equazione 7-4, per cui: 

R1 = 1.10 
foC1 

1.10 
- (700 Hz)(O.1 fLF) 

= 15.7 kil 
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perciò possiamo usare un resistore da 15 kQ, 5% od un resisto re da 15,8 
kQ, I %. II valore del condensatore C 2 viene quindi determinato riscri
vendo l'Equazione 7-5: 

C = VI (1070)2 (' F) 
2 fo BW In fL 

= (0.10 V) (1070)2 
(700 Hz) 12% 

= 1.14 fLF 
per cui possiamo usare un condensatore da I llF. Poiché C 3 deve essere 
pari ad almeno il doppio di C 2, possiamo scegliere per essa il valore di 
3,3 llF. Nella Fig. 7-13 è illustrato il circuito completo. 

Una popolare applicazione del decodificatore 567 è la decodifica dei 
segnali "Touch-Tone" ® . Le informazioni Touch-Tone ® vengono codi
ficate secondo coppie tonali usando due dei sette toni possibili per i nu
meri da O a 9 ed i simboli # (pound) e * (stella). Nella Tabella 7-2 sono 
riportate le audio frequenze utilizzate. 

Tabella 7-2. Frequenze Touch-Tone8 

Gruppo dei Toni Bassi Gruppo dei Toni Alti 

(Hz) 1209 Hz 1336 Hz 1477 Hz 

697 1 2 3 

770 4 5 6 

852 7 8 9 

941 . O # 

.1,u.F 
Ingresso 0----11----....;3=-1 

4 

IOkn 

Uscita 

Fig. 7-13 Circuito completo del decodificatore di tono 567 con valori per la 
decodifica di un segnale di 100 mV e 700 Hz. 
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N ella Fig. 7-14 è illustrato il circuito fond'amentale del decodificatore 
per una singola cifra o simbolo (per esempio, per il numero 9). 

Il numero 9 ha contemporaneamente un tono basso di 852 Hz ed un 
tono alto di 1477 Hz. Di conseguenza, sono necessari due decodificato
ri 567. Il primo è regolato su una frequenza centrale di 852 Hz, ed il se
condo è regolato su 1477 Hz. Quando all'ingresso del circuito è presen
te il segnale Touch-Tone® corrispondente al numero 9, l'uscita di 

+vcc 

lod). 

:3 Decodificatore 8 
852 Hz 

.1 flF 
+Vcc 

o-j 
IOk,a 

:3 Decodificatore 8 
1477 Hz 

Fig. 7-14. Decodificatore Touch-Tone® per il numero 9. 

entrambi i decodificatori sarà allo O logico, poiché entrambi gli anelli 
sono bloccati. L'uscita della porta NOR sarà quindi allo stato logico l. 
Se è presente soltanto uno dei due toni, soltanto una delle due uscite sa
rà allo O logico, per cui anche l'uscita della porta NOR sarà allo O logi
co. Usando il circuito fondamentale della Fig. 7-14, si può realizzare un 
circuito completo di decodifica Touch-Tone®, capace di decodificare 
tutte le 12 possibili coppie tonali, illustrato nella Fig. 7-15. 

Un'altr'a nuova applicazione del decodificatore di tono 567 è la co
struzione di un indicatore di frequenza di basso costo, usando il circuito 
della Fig. 7-16. Un decodificatore (Ul) è regolato a circa i16% al di so
pra della frequenza desiderata, mentre l'altro decodificatore (U2) è re
golato al 6% al di sotto. Se la frequenza d'ingresso è compresa entro il 
13% della frequenza desiderata, si accenderanno la lampadina n. l e n. 
2. Se entrambe le lampadine si accendono, la frequenza d'ingresso è 
compresa entro l' l % della frequenza desiderata. 
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2 

3 

4 

5 

6 

Ingresso 7 
a due toni 

8 

9 

O 

Fig. 7-15. Decodificatore Touch-Tone· da 12 cifre. 

Il PLL 4046 CMOS 

Il circuito PLL monolitico 4046 CMOS è attualmente costruito dalla 
RCA e ha l'aspetto di un DIP da 16 pin, come illustrato nella Fig. 7-17. 
Una delle differenze principali fra il 4046 e la serie 560 di dispositivi mo
nolitici è che il sistema rivelatore di fase 4046 è digitale anziché analogi
co. 

Inoltre, il 4046 contiene due tipi diversi di rivelatori di fase. Con riferi
mento allo schema a blocchi della Fig. 7-18, gli ingressi dei rivelatori di 
fase I e II sono collegati in parallelo. Le uscite, tuttavia, sono mantenu
te separate. Il rivelatore di fase I (denominato, a volte, rivelatore a basso 
rumore) è un semplice elemento di tipo OR-Esclusivo . Di conseguenza, 
entrambi i segnali d'ingresso e del VCO devono essere delle onde qua
dre con coefficiente di utilizzazione del 50%. 

Il rivelatore di fase II (a volte denominato rivelatore ad ampia banda) 
è un elemento digitale di tipo edge triggered, che scatta in corrisponden
za dei fronti positivi degli ingressi. 
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+Vcc 

lampada 1 

8 
BASSO 

UI 

f i ncr--) +Vcc 
lampada 2 

8 ALTO 
U2 

Vcc 
I- O.13f ----l- O.13f -----1 

J I I Tensione 1 on 2 on 
di uscita 

I 

f2 f l - • Frequenza 

Fig. 7-16. Un indicatore di frequenza di basso costo. 

Se il segnale d'ingresso, che può essere un treno d'impulsi di qualsiasi 
coefficiente di utilizzazione, è minore della frequenza del VCO, l'uscita 
è allo O logico (Vss, o massa). D'altra parte, se la frequenza d'ingresso è 
maggiore della frequenza del VCO, l'uscita è all' 1 logico (+ V DD). Se le 
due frequenze sono uguali , l'uscita del rivelatore di fase II è un impulso 
la cui ampiezza è proporzionale alla differenza di fase . Come illustrato 
nella Fig. 7-19, tale impulso di uscita è positivo quando il segnale del 

PHASE PULSES .. 

PHASE COMI'. I OUT ' 

COMl'ARATOR INPUT .. 

VCO OUTPUT .. 

I NHIBlT 

EXTER:lAL C { 

VSS • 

". ZENER 

.. I NPUT S I GIIAL 

" PHASE COHP . II OUT 

" EXTERNAL R 2 

" EXTERNAL R l 

" DEHODULATOR OUT 

• VCO l)lPUT 

Fig. 7-17. Configurazione dei pin del PLL 4046 CMOS. 
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l ->----- Usclla del com par. di fase I ~D4>I 

Segnale d'Ingresso -{:> <k II Uscita del comparo di fase Il 

1------ Impulsi 
Ingresso comparo di fase----~ di fase 

Zener 5,4 V ---+~_- V ss 

Ingresso VCO ------_--~ Uscita VCO 

Uscita demodulatore 

Inibizione _____ ~----.... 

Fig. 7-18. Schema a blocchi del PLL 4046 CMOS. 

VCO è in ritardo su quello d"ingresso, e negativo quando il VCO è in 
anticipo sull'ingresso. Un vantaggio deI rivelatore di fase II rispetto al 
rivelatore di fase I è che il primo è insensibile alle componenti armoni
che, mentre il tipo OR-Esclusivo può bloccarsi su armoniche multiple 
della frequenza d'ingresso. 

Nello schema a blocchi vi è anche un diodo zener da 5,4 V, che può es
sere usato se è necessario per la regolazione della tensione di alimenta
zIOne. 

La frequenza del VCO è minima (fmin) quando la tensione di con
trollo in ingresso è uguale a zero, e cresce linearmente fino (fmax) 
quando la tensione di controllo è uguale a + VDD. Tipicamente la 

VCO In ritardo VCO In anticipo 

Ingresso n n n · n 
(pln 14) J ~ ~~ L....J L 

Ingresso VCO n n Il Il 
(pln4) ~ ~ ~,..J ~ L 

Uscita r--r Il 
del rivelatore .J L--..J L.........t;--, I 
di fase Il L..J 
(pln 13) 

u 

Fig. 7-19. Forme d'onda d'ingresso/uscita del PLL 4046 CMOS. 



140 

frequenza massima del VCO può essere di 700 kHz quando VDD = + 5 
V, e di 1,9 MHz quando Vrm = + 15 V. Il campo di frequenza (f"",,- fm;,,) 
del VCO può essere regolato con i componenti esterni Rl e C l, mentre 
la frequenza minima del VCO è controllata da R2 e C* l. I resistori Rl e 

+voo IN914 

16 

Ingresso 
14 

2 
6 

CI 3 1 logico = bloccato 
7 4046 

4 

Il 
13 Uscita VCO 

12 
9 Filtro 

RI 
8 

ad anello 

-:- .,. -:.-
I 

Fig. 7-20. Circuito basato sul 4046 per la rivelazione dello stato di blocco. 

R2 dovrebbero essere compresi fra lO kQ e l MQ, mentre C l dovrebbe 
essere maggiore di 100 p F per V DD ~ 5 V o maggiore di 50 pF per V DD ~ 
lO V. Se, per alcune applicazioni, si può escludere il VCO in certi istanti, 
esso viene inibito collegando l'ingresso INHIBIT (p in 5) a + VDD, che 
permette anche di minimizzare il consumo energetico. In caso contra
rio, l'ingresso INHIBIT viene collegato a V". 

L'uscita PHASE PULSES (pin l) del rivelatore di fase II può essere 
collegata ad una porta NOR insieme all'uscita del rivelatore di fase r 
(pin 2), per formare un rivelatore di aggancio, come illustrato nella Fig. 
7-20. L'uscita dell'ultima porta NOR 4001 sarà allo stato logico l in ca
so di aggancio . 

Come la maggior parte dei dispositivi monolitici PLL, anche il 4046 
può essere utilizzato come sintetizzatore di frequenza o come moltipli
catore, inserendo un contatore divisore per N CMOS nell'anello di rea
zione fra il VCO e il rivelatore di fase. Per esempio, la risoluzione di un 
tipico frequenzimetro digitale può essere portata da ± l Hz a ± 0,0 l Hz 
per segnali di bassa frequenza usando una coppia di contatori a decade 

* Info rmazioni sulla progetlazione d el VCO so no riportale nel dala sheel d e14046 nell·Appendice B 
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(74C90, 4018, ecc.) in cascata, come illustrato nella Fig. 7-21. Pertanto 
una frequenza d'ingresso di 52,83 Hz verrà visualizzata come 5283 H~ 
sul frequenzimetro. Normalmente, invece, si sarebbero letti 52 o 53 Hz. 

Rendendo il modulo del contatore divisore per N uguale a 60, la stes
sa tecnica può essere usata per visualizzare la frequenza d'ingresso in 
termini di periodi al minuto. Ciò è estremamente utile quando si devono 
misurare le frequenze di fenomeni fisiologici, come la respirazione (re
spiri al minuto) o la velocità cardiaca (battiti al minuto). 

INTRODUZIONE AGLI ESPERIMENTI 

I seguenti esperimenti sono stati progettati per illustrare il funziona
mento dei diversi tipi di dispositivi monolitici PLL, con diverse applica
zioni . Gli esperimenti che eseguirete possono essere riassunti nel modo 
seguente: 

Esperimento N. Scopo 

Scopo 

Dimostra il funzionamento del PLL 565 come 
frequency-shift-keying a (FSK). 

2 Dimostra il funzionamento del PLL decodificatore 
di tono 567. 

3 Dimostra il funzionamento del PLL 4046 CMOS. 
4 Dimostra il funzionamento di un indicatore di 

"perdita di aggancio" con il PLL 4046 CMOS. 
5 Dimostra il funzionamento di un sintetizzatore di 

frequenza CMOS che può essere usato come pre
regolatore moltiplicatore per frequenzimetri. 

ESPERIMENTO N. 1 

Questo esperimento dimostra il funzionamento di un circuito PLL 
565 come demodulatore a variazione di frequenza (FSK). Ino!tre, veu
gono usati due timer 555 per realizzare un semplice generatore FSK. 
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Configurazione dei Pin dei Circuiti Integrati (Fig. 7-22) 

- INPUT. , +VCC 
OFFSET NULL 'O' 

TRIGGER • , DISCIlARGE 
GND'O'+VCC 

741 
+ INPUT' • OUTPUT 

-Vcc ' • OFFSET NULL 

-VCC 

INPUT 

INPUT , 

VCO OUTPUT 

VCO ~ COMP INPUT 

REFERENCE OUTPUT • 

VCO CONTROL VOLTAGE , 

555 
OUTPUT • • THRESHOLD 

RESET • • CONTROL VOL TAGE 

• TIMING CAPACITOR 

TIMING RES IS TOR 

Fig. 7-22 

Schema dei Circuiti (Fig. 7-23) 

Lo schema dei due circuiti per questo esperimento è illustrato nella 
Fig. 7-23. Il circuito A è il generatore FSK ed il circuito B è il demodula
tore FSK. 
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Prima di tutto, cablate il circuito A (il generatore FSK) su una sezio
ne del breadboard. Alimentate il breadboard e collegate un frequenzi
metro al pin 3 del timer 555 N. 2. Dovreste sentire una specie di "suono 
acuto" che si alterna fra due frequenze diverse. 
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Passo 2 

Rimuovete quindi la connessione (denominata" A") del pin 3 del ti
mer 555 N. 1. Collegate a massa il terminale del resistore da 100 k Q che 
era inizialmente collegato al pin 3. Misurate la frequenza d'uscita del ti
mer N. 2, che chiameremo frequenza di segno, e scrivete il vostro risulta
to: 

f (segno) ___ Hz 

Passo 3 

Collegate quindi il resistore da 100 k Q alla tensione di alimentazione 
di+ 5 V. Dovreste sentire ora un tono stabile di frequenza maggiore di 
quella di prima. Misurate questa frequenza, denominata frequenza di 
spazio, e scrivete il vostro risultato: 

f (spazio) = ___ Hz 

La differenza di frequenza fra i toni di segno e di spazio è denominata 
scorrimento di frequenza. Come si è messo in evidenza nel corso della 
descrizione dell'anello ad aggancio di fase 565, i sistemi per la trasmis
sione di dati usano normalmente un segno da 1070 Hz (o 2025 Hz) e uno 
spazio da 1270 Hz (o 2225 Hz) con una variazione di 200 Hz. I radioa
matori o i sistemi radiotelescriventi non professionali usano frequenze 
di 2125 Hz e 2295 Hz (variazione 170 Hz) o 2125 Hz e 2975 Hz (varia
zione 850 Hz). 

Passo 4 

Ricoliegate il resistore da 100 kQ al pin 3 del timer N. 1 come indicato 
nello schema. Levate quindi temporaneamente l'alimentazione del bre
adboard. 

Passo 5 

Cablate ora il circuito B (il demodulatore FSK) come indicato nello 
schema. Regolate il vostro oscilloscopio nel modo seguente: 

• Canali l e 2: 5 V/divisione 
• Base dei tempi: lO ms/divisione 
• Trigger: sul Canale l 
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Passo 6 

Alimentate il breadboard e collegate l'uscita del generatore FSK al
l'ingresso del circuito demodulatore. Regolate attentamente il poten
ziometro da lO kQ finché le forme d'onda visualizzate sui canali l e 2 non 
son'o uguali. A questo punto, il demodulatore FSK si trova in aggancio 
di fase su entrambe le frequenze d'ingresso di segno e di spazio. L'uscita 
del circuito demodulatore è ora un livello logico che corrisponde ai toni 
audio di segno e di spazio. 

ESPERIMENTO N. 2 

Scopo 

Questo esperimento dimostra il funzionamento del PLL/decodifica
tore di tono 567. 

Configurazioni dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 7-24) 

OUTPUT CAPACITOR ,[], 

LOOP CAPACITOR • 567 7 

INPUT • , 

+vcc • • 

Fig. 7-24 

Schema del Circuito (Fig. 7-25) 

Frequenzimetro 

3 

6 

+ 5V 
I 

Fig. 7-25 

OUTPUT 

GND 

EXT. VCO clfI. 

EXT. VCO R 

IO k.n. 

out 
CH2 

OscllloscOplo 

CHI 
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Passo 1 

Impostate il vostro oscilloscopio nel modo seguente: 

• Canale 1: I V/ divisione 
• Canale 2: 5 V/ divisione 
• Base dei tempi: 0,5 ms/ divisione 

Passo 2 

Cablate il circuito mostrato nello schema. Alimentate il breadboard. 
Regolate il generatore di frequenza a 200 Hz con una tensione d'uscita 
di 2 V picco-picco. L'uscita del decodificatore di tono (canale 2) do
vrebbe essere di + 5 V (I logico). 

Passo 3 

Aumentate lentamente la frequenza d'ingresso finchè l'uscita del de
codificatore di tono 567 si porta allo O logico (O V) e scrivete questa fre
quenza: 

f 1 = ___ Hz 

Passo 4 

Continuate ad aumentare lentamente la frequenza d'ingresso finchè 
l'uscita del decodificatore di tono non ritorna a + 5V e scrivete questa 
frequenza: 

f2 = ___ Hz 

Passo 5 

Impostate la frequenza d'ingresso a circa 800 Hz. Diminuite lenta
mente la frequenza d'ingresso finchè l'uscita non si porta allo O logico e 
scrivete questa frequenza: 

fa = Hz 

Passo 6 

Continuate a diminuire lentamente la frequenza d'ingresso finchè 
l'uscita non ritorna all'I logico e scrivete questa frequenza: 

f 4 = ___ Hz 
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Passo 7 

Impostate ora la frequenza d'ingresso a circa 500 Hz e misurate la 
frequenza al pin 5 del circuito integrato 567, che corrisponde alla fre
quenza libera fo. Scrivete il vostro risultato: 

fo= ___ Hz 

Dalle misure effettuate dal Passo 3 al Passo 6, avete determinato il 
campo di frequenza nel quale il decodificatore di tono 567 si aggancia. 
Per frequenze crescenti, l'aggancio avviene a C e si mantiene finchè la 
frequenza d'ingresso non raggiunge h Per frequenze decrescenti, l'ag
gancio avviene a f3 e si mantiene finchè la frequenza d'ingresso non è 
uguale a f4 . 

La frequenza libera del VCO è determinata dal resistore da 18 k Q (R) 
e dal condensatore da O, l IlF (C), secondo l'equazione approssimata: 

f ~ 1.10 
0- Re 

che da circa 611 Hz. Entro il lO%, questo dovrebbe corrispondere col 
valore che avete appena determinato. L'ampiezza di banda % si trova 
da: 

ampiezza di banda % = f2 ~ f4 X 100 
o 

In base ai vostri risultati, calcolate l'ampiezza di banda % e scrivete il 
vostro risultato: 

ampiezza di banda% = ______ _ 

Per il decodificatore di tono 567, l'ampiezza di banda % è tipicamen
te pari al 14%. Il campo di frequenza, f2 - f4, è il campo d'aggancio del 
decodificatore ad anello ad aggancio di fase, ed è qualche volta denomi
nato ampiezza di banda. Il campo di frequenza, f 3 - f !, è il campo di cat
tura dell'anello, e non è mai maggiore del campo di aggancio . 

Passo 8 

Iniziando con una frequenza d'ingresso di 200 Hz, aumentate lenta
mente la frequenza d'ingresso finchè non sarete prossimi alla frequenza 
che avete misurato nel Passo 3 (f l ). Fino a tale frequenza, la frequenza 
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del VCO dovrebbe mantenersi alla frequenza che avete determinato nel 
Passo 7. Poichè la frequenza d'ingresso è esterna al campo d'aggancio 
dell'anello, l'anello non si trova in aggancio di fase e il VCO si trova alla 
sua frequenza libera. 

Passo 9 

Continuate ad aumentare la frequenza d'ingresso oltre C. L'uscita 
del decodificatore di tono segue la frequenza d'ingresso poichè l'anello 
è in aggancio di fase. Con il vostro frequenzimetro, confrontate le fre
quenze d'ingresso e d'uscita ai pin 3 e 8. Sono uguali? 

Passo 10 

In base ai valori che avete determinato nei Passi 3, 4, 5 e 6, calcolate il 
campo di aggancio (f2 - C) e il campo di cattura (f3 - C) di questo circuito 
decodificato~e di tono e scrivete i vostri risultati: 

campo di blocco = ______ Hz 

campo di cattura = ______ Hz 

Passo 11 

Come esercizio opzionale, cambiate il resistore fra i pin 5 e 6 (per 
esempio usatene uno da 4,7 k Q) e ripetete l'esperimento. Dovreste esse
re in grado di determinare la frequenza centrale del VCO, il campo di 
aggancio ed il campo di cattura. 

ESPERIMENTO N. 3 
Scopo 

Questo esperimento dimostra il funzionamento del circuito integrato 
PLL 4046 CMOS. 

Configurazione dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 7-26) 

PRASE PULSES • 

PRASE COHP. I OUT • 

COHPARATOR INPUT • 

VCO OUTPUT • 

INHIBIT • 

EXTERNAL C { • 

VSS • 

Fig. 7-26 

.. VDD 

.. ZENER 

.. INPUT SIGNAL 

.. PRASE COHP. II OUT 

.. EXTERNAL R2 

.. EXTERNAL Rl 

• DEHODULATOR OUT 
• VCO INPUT 



Schema del Circuito (Fig. 7-27) 

+5V 

Oscilloscopio 
CHI> 

Passo 1 

Ingresso 

.1 Ji-F 

560!l 

16 

14 

6 

7 4046 

" 

Fig. 7-27 

4 Uscita 

3 

13 

27 dl 
9 

4.7 dl 

r·1Ji-F 
-:-

Impostate il vostro oscilloscopio nel modo seguente: 

• Canale 1: 0,5 V/divisione 
• Base dei tempi: 0,5 ms/divisione 

Passo 2 
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Frequenzimetro 

-:-

Cablate il circuito mostrato nello schema e alimentate il breadboard. 
Regolate l'uscita del generatore di funzioni (onda sinusoidale) a circa 1 
kHz col frequenzimetro e la tensione picco-picco a 1 V (cioè 2 divisioni 
verticali). Collegate ora il frequenzimetro ai pin 3 e 4 del dispositivo 
4046. Che cosa osservate relativamente alla frequenza d'uscita del 
PLL? 

La frequenza d'uscita del PLL dovrebbe essere uguale a quella d'in
gresso . 

Passo 3 

Con uno spezzone di filo, collegate il pin 9 del circuito integrato 4046 
alla massa. Scrivete la frequenza di uscita risultante dell'anello ad ag
gancio di fase: 

fL= ___ Hz 

Questa frequenza d'uscita rappresenta il limite inferiore del VCO, 
determinato dal condensatore da 0,1 mF collegato fra i pin 6 e 7 e dal re
sistore da 100 k Q collegato fra il pin 12 e la massa. 
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Passo 4 

Ora, con lo stesso filo, collegate il pin 9 alla tensione di alimentazione 
di + 5 V. Dovreste osservare una frequenza d'uscita maggiore di quella 
che avete misurato nel Passo 3. Scrivete questa frequenza: 

fH=_~_Hz 

Questa frequenza d'uscita rappresenta il limite superiore del VCO, 
che è determinato dal condensatore da O, l IlF collegato fra i pin 6 e 7 e 
dal resistore da 560 n collegato fra il pin Il e la massa. 

Passo 5 

Rimuovete ora il collegamento fra il pin 9 e la tensione di alimenta
zione di + 5 V. Dovreste misurare ancora una frequenza d'uscita uguale 
alla frequenza del generatore di funzioni (circa 1kHz). 

Passo 6 

Collegate il frequenzimetro ai pin 3 e 4 del circuito integrato 4046. 
Aumentate ora lentamente la frequenza del generatore di funzioni. Che 
cosa osservate sul frequenzimetro? 

Dovreste osservare che anche la frequenza d'uscita aumenta! Infatti, 
la frequenza d'uscita segue le variazioni della frequenza d'ingresso, alla 
quale dovrebbe essere esattamente uguale . Per averne conferma, con
trollate la frequenza d'ingresso. 

Passo 7 

Tenendo sotto controllo la frequenza d'uscita dell'anello ad aggan
cio di fase, continuate ad aumentare lentamente la frequenza d'ingresso e 
fermatevi quando la frequenza d'uscita non cresce più. Misurate la fre
quenza d'ingresso e scrivete il vostro risultato: 

fin (H) = ~ __ Hz 

Dovreste trovare che questa frequenza è all'incirca uguale alla fre
quenza che avete misurato nel Passo 4, il limite superiore del veD. Il 
PLL segue quindi le variazioni della frequenza d'ingresso per frequenze 
inferiori a tale limite superiore. 
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Passo 8 

Diminuite ora la frequenza d'ingresso osservando nel frattempo il 
frequenzimetro. Ad un certo punto la frequenza di uscita resterà co
stante. Misurate la frequenza d'ingresso e scrivete il vostro risultato: 

Dovreste trovare che questa frequenza è all'incirca uguale alla fre
quenza che avete misurato nel Passo 3, il limite inferiore del VeD. Di 
conseguenza, il circuito ad anello ad aggancio di fase segue le variazioni 
della frequenza d'ingresso per tutte le frequenze fra il limite superiore e 
il limite inferiore del VCO. L'anello, pertanto, è agganciato. 
Il campo nel quale l'anello ad aggancio di fase segue le variazioni della 
frequenza d'ingresso è detto campo di aggancio. Per determinare il cam
po di aggancio, sottraete il valore che avete determinato nel Passo 8 dal 
valore determinato nel Passo 7 e scrivete il vostro risultato: 

campo di aggancio = ______ Hz 

Il campo di aggancio può essere modificato semplicemente variando 
il valore del resistore collegato ai pin II e 12. La diminuzione del resi
store da lOO k n collegato al pin 12, per esempio, aumenta la frequenza 
limite inferiore. 

Conservate questo circuito sul vostro breadboard, poichè vi servirà 
per il prossimo esperimento. 

ESPERIMENTO N. 4 
Scopo 

Questo esperimento dimostra un indicatore di "perdita di aggancio" 
con il circuito PLL dell'Esperimento N. 3. 

Configurazione dei Pin del Circuito Integrato (Fig. 7-28) 

Fig. 7-28 
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Schema del Circuito (Fig. 7-29) 

IN914 

2 

AI pln 2 

AI pln 1 

Esperimento N. 3 

Fig. 7-29 

Passo 1 

+5V 

Indicatore 
a LED 

Cablate il circuito indicatore di perdita di aggancio illustrato nello 
schema. Collegate il pin 1 della porta NOR 4001 CMOS al pin 1 del PLL 
4046 (uscita PHASE PULSES del comparatore II) e il pin 2 della porta 
NOR 4001 al pin 2 del PLL 4046 (uscita del comparatore di fase I). 

Assicuratevi di avere collegato correttamente il diodo IN914 in pa
rallelo al resistore da 100 k n. L'anodo va al pin 3, mentre il catodo va al
la giunzione dei pin 5 e 6 della porta NOR 4001. Il catodo è normalmen
te indicato con una banda colorata. 

Passo 2 

Alimentate il bredboard e impostate l'ingresso a circa 500 Hz. L'indi
catore a LED è acceso o spento? 

L'indicatore a LED dovrebbe essere acceso, poichè la frequenza d'in
gresso di 500 Hz è all'interno del campo di aggancio dell'anello, che 
avete determinato nei Passi 7 e 8 dell'esperimento precedente. Quando 
l'anello è in aggancio di fase l'uscita del circuito indicatore di perdita di 
aggancio (p in 11 della porta NOR 4001) è allo stato logico l. 

Passo 3 

Aumentate la frequenza d'ingresso appena oltre il limite superiore 
del VCO (Passo 7) dell'esperimento precedente. 
Che cosa accade all'indicatore a LED? 
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L'indicatore a LED dovrebbe ora essere spento, indicando che il PLL 
non è agganciato. L'anello ora non è agganciato perchè la frequenza 
d'ingresso è esterna al campo di aggancio dell'anello. In qualche caso 
abbiamo osservato che l'indicatore a LED si accende e si spegne ad in
termittenza per diverse volte quando l'anello si sgancia. 
Questo è dovuto al comportamento transitorio dell'anello. 

Passo 4 

Cambiate la frequenza d'ingresso a I kHz. L'indicatore a LED dice 
che l'anello è agganciato o no? 

L'ind:catore a LED dovrebbe essere acceso, poichè il segnale d'in
gresso di l kHz è interno al campo di aggancio dell'anello. Possiamo 
quindi usare tale circuito c;on l'anello ad aggancio di fase 4046 CMOS 
per indicare visivamente se l'anello è agganciato o no. 

ESPERIMENTO N. 5 

Scopo 

Questo esperimento dimostra il funzionamento di un PLL 4046 e di 
un contatore a decade 4017 come moltiplicatore di frequenza X lO o 
preregolatore. 

Configurazioni dei Pin dei Circuiti Integrati (Fig. 7-30) 

OUT 5 
OUT l 

OUT o 
aUT 2 
OUT 6 

OUT 7 

aUT 3 

VSS 

VDD 
RESET 

E~ABLE 

OUT 9 

OUT 8 

PHASE PlILSES 
PHASE COMP. I OUT 

COMPARATOR I~PUT 

VCO OUTPUT 

INHIBlT 

EXTERNAL C { 

VSS 

Fig. 7-30 

l-

VDD 
ZENER 

l'IPUT S IGNAL 
PHASE COMP. II OUT 

EXTERNAL R2 

" EXTERNAL Rl 
'" DEMODULATOR OUT 

• VCO INPUT 



154 

Schema del Circuito (Fig. 7-31) 

eH I 

Oscilioscopio 

-:-
+5V 10f i +5V 

16 

f. 16 

I 
14 

4 14 12 

6 
4017 

3 
.1 f-LF 7 4046 

13 
Il 

27k 
12 

':" 

560 Sì 4.7f1. 

':" 

I·If-L F 
Frequenzimetro 

--

1 
Fig. 7-31 

Passo 1 

Impostate sul vostro oscilloscopio i seguenti valori: 

• Canale l: 0,5 V/divisione 
• Base dei tempi: lO ms/divisione 
• Accoppiamento c.a. 

Passo 2 

Cablate il circuito nello schema ed alimentate il breadboard. Colle
gate l'ingresso del frequenzimetro al pin 14 del circuito integrato 4046. 
Regolate il generatore di funzioni in modo che la frequenza d'ingresso 
CC) sia compresa fra 80 e 90 Hz. Inoltre, regolate la tensione picco-picco 
d'ingresso a l V. 
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Passo 3 

Misurate la frequenza d'ingresso e scrivete il vostro risultato 

ft = ______ Hz 

Passo 4 

Collegate ora il frequenzimetro al pin 4 del dispositivo 4046. Misura
te la frequenza d'uscita e scrivete il vostro risultato: 

fo= _____ Hz 

Che relazione potete osservare fra la frequenza che avete misurato in 
questo passo e quella misurata nel Passo 3? 

La frequenza d'uscita dovrebbe essere lO volte maggiore di quella 
d'ingresso. La frequenza d'ingresso che avete misurato nel Passo 3 ha 
normalmente una risoluzione di ± l Hz. 
Usando questo circuito per moltiplicare la frequenza d'ingresso per lO, 
possiamo quindi misurare la frequenza d'ingresso con una risoluzione 
di ± O, l Hz. Per esempio, se avete misurato una frequenza d'ingresso di 
87 Hz, ciò significa che la ~requenza d'ingresso potrebbe essere compre
sa fra 86 e 88 Hz. 
Se la frequenza d'uscita era 867 Hz, l'ingresso sarà, più precisamente, 
86,7 Hz, non 87 Hz! La risoluzione del frequenzimetro verrebbe quindi 
aumentata di una cifra significativa. 

Passo 5 

Scegliete una qualsiasi frequenza d'ingresso compresa fra 20 Hz e 300 
Hz. Misurate entrambe le frequenze d'ingresso e d'uscita del circuito 
sintetizzatore. In questo campo di frequenze d'ingresso, vi potrete con
vincere che è possibile misurare una frequenza d'ingresso con una riso
luzione di ± 0,1 Hz, anzichè di ± l Hz. 
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APPENDICE A 

DERIVAZIONI 

IL SISTEMA DI TRASFERIMENTO FONDAMENTALE 

Per il sistema PLL fondamentale della Fig. A-l, abbiamo un rivelato
re di fase, un filtro passa-basso e un oscillatore controllato in tensione, o 
VCO. 
Per una differenza di fase ( !J. 'Cp ,) fra il segnale d'ingresso e l'uscita del 
VCO, la tensione d'uscita del rivelatore di fase è proporzionale a que
sta, per cui 

V o = K",Il<{> (Eq. A-l) 

dove la costante K", è il guadagno di conv~rsione del rivelatore di fase, 
in V/ rado 

A sua volta, la tensione d'uscita del rivelatore di fase viene filtrata dal 
filtro passa-basso, che determina anche le caratteristiche dinamiche 
dell'anello. Da ora in avanti, la funzione di trasferimento del filtro 
passa-basso verrà rappresentata con F (s), poichè ne considereremo in 
breve la sua forma specifica. In generale, l'uscita del filtro è 

(Eq. A-2) 

Ingresso 
4>i Rivelatore Vo Filtro Vf VCO 

di fase r--- passa- -K 0 basso 

t F (s) Ko 
Uscita 

64>- '1>0 

Fig. A-1. Schema a blocchi del PLL di fase fondamentale. 
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La tensione di uscita del filtro quindi controlla la frequenza d'uscita 
del veo. In funzione di tale tensione, la frequenza del veo subirà una 
deviazione (t. w) dalla sua frequenza centrale (wo) per cui 

(Eq. A-3) 

dove Ko è il guadagno di conversione del veo, in rad/s/V. Poichè la 
frequenza è la derivata rispetto al tempo della fase, 

w = dcf> 
dt 

L'equazione A-3 può ora essere scritta nel modo seguente: 

dcf> - = K."Vf(s) 
dt 

(Eq. A-4) 

(Eq. A-S) 

Effettuando la trasformazione di Laplace dell'Equazione A-S, 

(Eq. A-6) 

per cui il segnale d'uscita del veo è proporzionale all'integrale della 
tensione d'ingresso del veo. Usando le Equazioni A-l, A-2 e A-6 pos
siamo mettere in evidenza il rapportocf>o (s) / cf> i (s) per cui 

(Eq. A-7) 

la cui forma finale, naturalmente dipende dal tipo di filtro ad anello uti
lizzato. 

Filtro d'Anello A 

Per il semplice filtro passa-basso passivo della Fig. A-2, la funzione 
di trasferimento della rete può essere espressa come 

1 
Fa{s) = 1 + Ts (Eq. A-8) 

dove 

T=Re 

Sostituendo l'Equazione A-8 nell'Equazione A-7 si ottiene 
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R 

~ 
I 

Fig. A-2 F litro passivo passa-basso. 

Equagliando i termini del denominatore dell'Equazione A-9 con l'e
quazione caratteristica fondamentale di un sistema del secondo ordine, 

dove 

t = fattore di smorzamento dell'anello, 
wn = frequenza naturale dell'anello, 
troviamo che 

e 
= (KpKo)1/2 

Wu T 

(Eq. A-IO) 

(Eq. A-Il) 

(Eq. A-I2) 

per cui l'equazione A-9 può essere scritta in una forma più conveniente, 
2 

T ( ) Wn (Eq. A-l3) 
A s = S2 + 2twns + W n 2 

Filtro d'Anello B 

Per il tipo di filtro passivo a ritardo di fase della Fig. A-3, può essere 
scritta la seguente funzione di trasferimento: 

dove 

TI =RIC, 
T 2 = R 2C. 

(Eq. A-14) 

Sostituendo l'Equazione A-I4 nell'Equazione A-7 si ottiene 

. _ K,pKo[(T2s+ 1)/(T1 + T2 )] 

TB(s) - S2 + [(1 + K,pKoT2)/(T1 + T2 )]s + K",Ko/(T1 + T z) 

(Eq. A-15) 
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Fig. A-3. Filtro passivo a ritardo di fase. 

Eguagliando i termini corrispondenti delle Equazioni A-15 e A-IO, ot
teniamo 

(Eq. A-16) 

_ 1 ( K",K., ) 1/2 [ (1) ] 
~ -"2 TI + T2 T 2 + K",Ko 

(Eq. 1-17) 

per cui l'Equazione A-15 può essere riscritta nel modo seguente 

(Eq. A-18) 

Filtro d'Anello C 

Per la versione attiva del filtro d'anello B, illustrata nella Fig. A-4, la 
funzione di trasferimento può essere scritta come 

dove 

TI =RIC, 
T 2 = R 2C, 

(Eq. A-19) 

supponendo che il guadagno dell'amplificatore sia molto grande. Sosti
tuendo l'Equazione A-19 nell'Equazione A-7 si ha 

Fig. A-4. Filtro attivo a ritardo di fase 



160 

Tc(s) = S2 + (K,pi'T2)S + (K;~) 
(Eq. A-20) 

Eguagliando i termini corrispondenti delle Equazioni A-20 e A-IO, ot-

teniamo 

(Eq. A-21) 

(Eq. A-22) 

per cui l'Equazione A-20 può essere riscritta nel modo seguente 

T 2~wns + wn2 

c(5) = 52 + 2~{ùns + wn2 (Eq. A-23) 

che è uguale all'Equazione A-18 se wn/K,pKo ~ 2~. 

Ponendo ~ = O (nessuno smorzamento), ed eseguendo la trasfor
mazione inversa di Laplace delle Equazioni A-l3, A-18 e A-23, trovia-
mo che 

( B2 + W 2)1/2 
TA(t) = Tc(t) =W

n 
n 5in(wnt + () (Eq. A-24) 

dove 

B =K",Ko, 
() = tan- 1 (B/wn ), 

e 
(Eq. A-25) 

Per tutti e tre i filtri d'anello, il sistema ad anello aggancio di fase dege
nera in un oscillatore sinusoidale con frequenza naturale ron. 

DERIVAZIONE DELL'AMPIEZZA DI BANDA DELL'ANELLO 

Prendendo il filtro d'anello di tipo B (Equazione A-18), la sostituzio
ne di s = jro nell'Equazione A-18 determina 

(Eq. A-26) 

Per determinare l'ampiezza di banda a 3 dB (ro = ro 3d B) poniamo 

(Eq. A-27) 
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per cui 
(Eq. A-28) 

Essendo ù) = Ù)3dB, l'Equazione A-28 può essere fattorizzata dando 

W3dB = {2'2 + l + [(2'2 + 1)2 + 1]1/2)1/2 (Eq. A-29) 
wn 

DETERMINAZIONE GRAFICA DEL FATTORE 
DI SMORZAMENTO 

L'andamento nel tempo della forma d'onda sinusoidale smorzata il
lustrata nella Fig. A-5 può essere espresso come 

() ( Yo) -tw t . 
Y t = Wd e n SIn ( Wd t) 

dove, 
Yo = intercetta y per t= O 
(.ùn = frequenza naturale non smorzata 
(.ùd = frequenza naturale smorzata 

= wn (1 - '2)1/2. 

y 

7T 57T 

"2 2" 

Fig. A-5. Forma d'onda sinusoidale smorzata. 

(Eq. A-30) 

L'Equazione A-30 può essere scritta in termini di frequenza naturale 
smorzata, per cui 

(Eq. A-31) 

Nell'istante t = tA, Ù)dt =nf2radianti (90°), per cui 

YA = (~:)e -W(l- t2)'/2](1r/2) sin(7T/2) (Eq. A-32) 
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Al~o stesso modo, nell'istante t = tB, Wdt = 51T/2 radianti (450°), per 
CUI 

YB = (~:)e-[I/(1-r')1/'](5"'/2) sin(51T/2) (Eq. A-33) 

Dividendo l'Equazione A-32 per la A-33, 

YA = e [1/ (1 -12 )'/ '] (2".) 

YB 
(Eq. A-34) 

poichè sin (11:/2) = sin (51t12). Ricavando il logaritmo naturale dell'E
quazione A-34, otteniamo 

In(YA/YB) = (21T) ((1 _ ~~2)1/2) (Eq. A-35) 

Risolvendo in funzione di . ~, , troviamo che 

(Eq. A-36) 

dove 

Pertanto, il fattore di smorzamento può essere determinato conoscen
do semplicemente l'ampiezza di picco di due picchi consecutivi positivi 
distanti esattamente un periodo. 

tz 
o 
.... ~~---- T----_. 

Fig. A-6. Treno d'Impulsi periodicI. 

VALORE MEDIO DI UN TRENO D'IMPULSI 

Il valore medio (c.c.) di qualsiasi forma d'onda periodica è dato da 

1 JTf ( )d (Eq . A-37) valore medio = T o t t 
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Per il treno d'impulsi periodici della Fig. A-6, abbiamo 

I(J1:, t.) valore medio = T o V dt + J 1:, O dt (Eq. A-38) 

= (i)V (Eq. A-39) 

Tuttavia, il rapporto tl/T è il coefficiente di utilizzazione (D) del treno 
d'impulsi, per cui l'Equazione A-39 può essere semplificata come 

valore medio = VD (Eq. A-40) 

per cui il valore medio di un treno d'impulsi periodici è direttamente 
proporzionale al duty cycle della forma d'onda. 
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APPENDICE 8 

DATASHEETS 

Questa appendice contiene i "data sheets" dei dispositivi seguenti: 

l. PLL 560 
2. PLL 561 
3. PLL 562 
4. PLL 564 
5. PLL 566 
6. PLL/decodificatore di tono 567 
7. PLL/4046 COS/MOS 
8. Oscillatore controllato in tensione MC 1648 
9. Multivibratore controllato in tensione MC 4024 
lO. Rivelatore di fase-frequenza MC 4044 
11. Sintetizzatore digitale di frequenza HCTR 0320 CMOS 

Tali data "sheets" sono riprodotti col permesso dei seguenti costrutto
ri: 

l. Hughes Airocraft Company 
Solid State Products Division 
500 Superior Avenue 
Newport Beach, CA 92663 

2. Motorola Semiconductor Products, Inc. 
P.O. Box 20912 
Phoenix, AZ 85036 

3. RCA Solid State Division 
Route 202 
Somerville, N. J. 08876 

4. Signetics Corporation 
811 East Arques A venue 
Sunnyvale, CA 94086 
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________________ P~HA. sELOcKrnLooPI 

LlNEAR INTEGRATED CIRCUITS 

560 

DESCRIPTION 
The NE560B Phas!! Locked Loop (PLLI 1$ il monollth ic signai 
cond ltloner. and demodulator system comprlsmg il veo, Pha:re 
Comparator , Ampli!ier and Low Pass Fil ler , mterconnected as 
sho ...... n In the ilccompanymg bloek. diagram . The cenler trequency 
01 the PLL 1$ determined by the free running frequency {faI 01 the 
VeD. This VCO !requency is seI by an external capacitor and can 
be fine tuned by iln op t ional Potentiometer. The low pass 'Ilter, 
whlch determmes the capture eharacteristi cs of the laop. is formed 
by the two capacitors and two resistors al the Phase Comparator 
output . 
The PLl system has il set o f sell blased mpuu whlct1 can be u t ilized 
In e.ther il differentia1 or single ended mode . The VCO output. In 

dlfferentlal form, is avallable for signa I conditioning frequency syn· 
chronlzation, mul tipl ication and divislon applications. Terminals are 
provided for optional elltended contro I of the tracking range, VCO 
frequency . and output DC level. 

The monohthlC signai condl!loner·demodulalOr system 1$ useful over 

a 'Nlde range of frequencles trom Il.:,ss than 1 Hz IO more than 15 
MHz 'Nlth an ad]ustable Iracklng range of ±1 ~~ IO ±15°". 

FEATURES 
• FM DEMDDULATlDN WITHOUT TUNED CIRCUITS 

• NARROW BANDPASS - TO ± 1% ADJUSTABLE 

• TRACKING RANGE 

• EXACT FREOUENCY DUPLICATlON· IN HIGH 

• NOISE ENVIRONMENT 

• WIOE TRACKING RANGE ±15% 

• HIGH LlNEARITY - 1% DISTDRTlON MAX 

• FREQUENCY MULTIPLICATION AND DIVISION 

• THROUGH HARMONIC LOCKING 

APPLICATIONS 
TONE DECODERS 

FM IF STRIPS 

TELEMETRY DECODERS 

DATA SYNCHRONIZERS 

SIGNAL RECONSTITUTION 

SIGNA L GENERATORS 

MODEMS 

TRACKING FILTERS 

SCA RECEIVERS 

FSK RECEIVERS 

WIDE BAND HIGH LlNEARITY DETECTORS 

ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS 
Maximum Operating Voltage 

Input Voltage 

Storage Temperature 

Operating Temperature 

Power Dissipation 

26V 

1V Rms 

·65 ·C to 150-<: 

0-<: to 70-<: 

300mw 

L,m,llng values above ""h,ch se""ceabotlly may be impa ored 

PIN CONFIGURATION 

B PACKAGE 
(Top View) 

l No Connecllon 

2 VCO T,mlng CapaCito, 

3 VCO T,mlng CapaCltor 

4 VCO Output ·";2 

5 VCO Output ::1 

6 Fine Tun,ng 

7 Range Control 

8 Ground (or Nega ti ve 

Power Suppl y) 

9 . Demodulated FM Output 

(IIn onen emltler) 

Oe·emnhas,s termin ai 

(Aud,o bandshapong) 

Il OffSfll Adjustment 

12. FM/ RF Inpu! = 1 

FM/ RF Input =2 

14 Low Pass Loop F,lter 

15 Low POlSI Loop Foiter 

Positive Power Supply 

ORDER PART NO. NE560B 

BLOCK DIAGRAM 
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560 - PHASE LOCKED LOOP 

GENERAL ELECTRICAL CHARACTERISTICS . 
! 15KS2 Pin 9 to GND, Input Pin 12 or Pin 13 AC Ground Unused Input, Optional Con trols Not Connec ted, V+ '" 18V Unless 
Otherwise Spec ifi ed T A = 2SoC) 

CHARACTER IST ICS MIN 

Lowest PrBctlcal Operat ing Frequency 

Maxlmum Qperating Frequency 15 
Supp!.,. Current 
Mlmmum Inpvl Signai for Lock 

DynamlC Range 

VCO Temp CoeffIClen," 
VCO Supply Voltage R~ulation 

Inpul Resistance 
[npul Capacltance 
Inpvl DC Level 
Output DC Level "2 
AVilllable QUlput Swing 

AM ReJectlon' 30 
De-emphasis Aesistance 

'Ace T est Sub Grou~ C 

lIMITS 
TYP MAX 

0 .1 
30 

11 

100 
60 

±O.06 tO.12 
±O.3 ±2 

.. ". "6 

• 
40 

8 

UNI" 

H, 
MH, 

M. 

"V dB 
.. /'C 

"IV 
Kn 
Pf 
V 
V 
V p.p 
dB 
Kn 

TEST COND ITIONS 

Measurod al :1 MHz, with bOlh onpuu AC grounded 

Measured iii :2 MHI 

Menured u Pin 9 

See Figure 1 

ELECTRICAL CHARACTERISTICS (Far FM Applications, Figure 2) (15Kn Pin 9 to GND, Input Pin 12 or 13,AC 
Ground Unused Input, Optional Controls Not Connected, V+ == 18V Unless Otherwise Specified TA = 25°C) 

CHARACTERIST ICS 1M TS TEST CONDITIONS 
MIN TYP MAX UNITS 

10.7 MHz Operiltion Deviatlon 75 kHz Souree Impedane. '" 50n 

Deteellon Threshol d 

130 1'~ 1 ~ 1 ~~HD I Demodulated Ou tput AmplllUde V in " 1 mv Rms Modulation Frequency 1 kHz 

D ,stortlcn' S + N .3 1 V in " 1 mv Ams Modulation Frequency 1 kHl 
Signai tO NOlse Ratlo N 35 V in = 1 mv Rms Modulation F requency 1 kH l 

4.5 MHz Operilltion Deviation " 25 kHz, Soure. Impedanee" son 

Detectmn Thresl"lold 

1
30 1 '20 I ~ I"V I 

Demodulated Gutput Ampl ltude 

~.3 1.0 ~B~ . H . D . 
V m " 1 mv Rms Modulation Frequency 1 kHz 

~,;~~;t:~nNOlse RatlO S ~ N 
V m " 1 mv Rms Modulation frequency 1 kHz 
V m -= 1 mv Rms Modulation Frequency 1 kHz 

Wide D ev liUlon ~ F /fo = 5% Input = 4.5 MHz D eviation '" 225 kHz @ 1 kHz Modulation Rate 

De!ectlDn T hreshold 

I I 
~ 51 

, 
I mVI 

Oemodul .. ted Ouwut 02 Vrms V m = 5mv Rms 

~1;~~~\'~~O IS~ Hatto S ~ N 
08 ~BT . H .D . V m oo 5mvRms 

50 V m oo5mvRms 

Ace T"" Sul> G,o"p e 

ELECTRICAL CHARACTERISTICS (Far Tracking Filter , Figure 3) (15KU Pin Si to GN D, lnput Pin 12 or Pi n 13 AC 

Ground Unuscu !npu t. Optional Con trols Not Connected, V+ '" 18 V Unless Otherwise Specified TA '" 25°C) 

CHARACTERISTICS 

rrack,ng Range 
Mmlmun, S'gnal IO Sustal!) Lock 

00("; IO 7O·C 
VCD QLllpu l Im~edan~e 
vco Ou tj.Jut SWlllg 

vel J ()'jtpul DC l.~vel 
Side Band SUPI_reSSlon 

LlMITS 
MIN T YP MAX UNITS 

o. 

±15 0.8 
1 
0.6 

... , 
35 

% ot fo 
mv Rms 

T EST CONDITIONS 

V in =5mv Rm s 
Input 2 MHz· See Chilracteristic Curves 

Input 2 MHz Measured with high impedance 
Probe wlth less than 10 Pf Capacitance 

Input 2 M Hz with :. 100 kHz Side Band 
Sepe'etion and 3 kHz Low Pau F iller 
lnpul 1 mv Peak for Carrier Each Side Band 
C, "' 0 .01J,.lF Rl " O 



TYPICAL TEST CIRCUITS 

167 

560 - PHASE LOCKED LOOP 

AM REJECTION 

Fig. 1 

G, .. FM Gln,rltor with fe" fo ~ .. MHz 

" 1 .. 40 kHz, 

f mod .. 1 kHz 

M, .. B.I.nc~ Modulato. Carri ... Suppli.c:l by G,. AM 
modulltion providlOd by G 2 , 

Al .. 50 n ntlnulto. plld wlth .illnlll...". into pin 121<1jutted 
tal mV rm •. 

F 1 .. , kHz alr'ldpn. filt.r, a .. 20 

f 2 .. 400 Hz aandplu filtlr with Q .. 50, wlth 1 kHz trap. 

v,' 
AMR "-inde v, 

FM DEMODULATlDN 

F ig. 2 

Ce .. Bypass Cap.citor 
Cc .. Couplinll Capacitotl 
C, .. Lo ..... P ... F iltlr C,ploCitor. 
Co .. Frequlney Olurmininll C,pe<:itor 

T D .. Ol,.mpha.i. time constlnt 

.. (Co) (BknJ 

TRACKING FI L TER 

Fig. 3 

Cc .. Coupling Cap.citor. 
ca .. BYPIU Capacitor 
Cl .. Low Pau Filtlr Cap.c;itor 
Co .. VCO Frequlncy S.t Cap.citor 
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560 - PHASE LOCKED LOOP 

TYPICAL CHARACTERISTIC CURVES 

MINIMUM INPUT SIGNAL AMPLITUDE 
NECESSARY TO MAINTAIN LOCK AS A 

FUNCTION OF TEMPERATURE WITH ',Ignal 
:= fo250 C "" 2.0 MHz 

THERMAL ORI FT OF VCO FREE RUNNING 

FREOUENCY l'ol 

CHANGE OF FREE RUNNING OSCILLATOR 
FREOUENCY AS A FUNCTION OF FINE 

TUNING CIRCUIT 

'-H--t-H--t-H--t71"-1 t» H-t---t--t-t-H 71--t--i 

! 
I .• H-+f7'l'-H-+f--H 

I .. r-Y-t-t-H--iH--i-+-i 

. ~.~~~~~~~~ 
,. _ c.-_' .'0 .... 

FREE RUNNING OSCILLATOR FREOUENCY 
AS A FUNCTION OF VCO TIMING CAPACITANCE 

AM REJECTION AS A FUNCTION OF INPUT 
SIGNAL LEVE L fo := 10 MHz 

,"r----t-------t----H 
ir--:oQ 
• • I----+"'~' -+---H 

~ 

TYPICAL TRACKING RANGE AS A FUNCTION 
OF INPUT SIGNAL 

r'!" 
'l ' ' !~O!'. 

j 

CHANGE OF FREE RUNNING OSCILLATOR 
FREOUENCY AS A FUNCTION OF RANGE 

CONTROL CURRENT 

NORMALlZED TRACKING RANGE AS A 
FUNCTION O,F RANGE CONTROL CURRENT 



EXTERNAL CONTROLS 
,. Loop Low Pau Filter (PinI 14 and 15) 

The equivalent circuit for the loop low-pass filter can be repre-
sentedas' .~. 

~".' 
", 

- -
where RA (6K n) is the effective resistance seen looking into 
Pin #14 or Pin #15. 
The corresponding filter transler characteristics 8fe : 

V2 l+SR , C, 

v,ISI • (S) '" 1 + S (A, + RAI C, 

where 5 is the compie x frequency vanable . 

2. Loop Gain (TtmtlholdJ Contrai 
The ollerall Phase Locked Loop gain can be reduced by connect· 
ing a feedback resistor, RF, aeross the low-pass lilter terminalt, 
Pins #14 end #15. This causes the loop gain end the detection 
sensitivity 10 decrease by a factor CI! (0'< 1) 
where : 

RF a" __ _ 
2 RA + AF 

Reduction of loop gain may be desirable al high input signal 
levels (V in > 30 mV) and at high frequencies (fo > 5 MHz) 
where excetsively high loop gain may cause instability. 

3. Tracking Range Cont ro l (Pin 7) 
Any bias current. Ip. injected into the tracking range contrai. 
reduces the tracking range of the PLL by decreasing tlle outpttt 
of tlle limiter. Tile variation of the tracking range and tlle center 
frequency. as a function of Ip. are shown in tlle characteristic 
curves with Ip defined positive 9OIn9 into tlle tracking range con· 
trol terminaI. Tilis terminai is normally at a DC level of +0.6 
Volts and presenti an impeclance of 600 n. 
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4. External Fine Tuning (Pin 6) 
Any blas current mjected lOto the fme tunmg termmal Increases 
the frequency of oscillatlon. fo. as shown m the charactenstic 
curves. This current 1$ defmed pO$ltlve lOto the fine tuning .ter
mmal. Thls terminai 15 at a typlcal DC level of + 1.3 Volts and 
has a dynamlc Impedance of 100n to ground . 

5. Offset Adjustment (Pin 11) 
Application of a bias voltage to the oHset adjustment terminai 
modifies the current in the output amplifier setting the DC level 
at the output . The effect on the loop is to modify the relation
ship be1ween the VCO free running frequency and the lock 
range. allowing the VCO free running frequency 10 be positioned 
at different points throughout the lock range. 

Nominally this terminai is at +4V DC and has an input impedance 
of 3K n· The offset adju5tment is optional. The characteristics 
specified correspond to operation of the circuit with this ter
minai open circuiteci . 

6. Oa-amphasis Filtar (Pin 10) 
The de-emphasis terminai is normalty used when the PLL is used 
to demodulate F requency Modulated Audio signals. In this ap
plication. a capacitar from this terminai tO ground provides the 
required de-empllasis. Far other applications. this termi nai may 
be used fo r band shaping tlle outpu t signal. Tile 3 dB band
widtll of tlle output amplifier in the system block diagram {see 
Figure 2 .I is Telated to tlle de-empllasis capacitor. CO. as: 

'3dB 

where RD is the 8000 ohm resistance seen lool<.mg lOto the de
emphasi5 terminaI. 
When the PLL system IS utll1zed for Slgnal conditiOf"llng. and tlle 
loop error voltag<l15 not utillzed. de-emphasis terminai should be 
AC grounded. 
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DESCRIPTION 
The NE561B Phase Locked Loop (PlU is Il monolithic lignal 
conditioner. end damodulator system comprising Il veo, Phase 
Compwator. Amptifier end Low PIISS Filter, interconnected es 
shown in tha IICcompanying block diqam. The center frequancy 
of tha PLl is datermined by tha free runnin; frequency (fa) of tha 
veo. This VCO frequllney il set by In e)(ternal capacitar end can 
be fina tvned by IIn optional Potentiometer . The low pau filter, 
which determines tha capture charactOf'"isticl of the loop is formed 
by tha two capecitors end two rMistori at tha Phase Comperetor 
oulput. 

The PLl .ystem has iii set of sell biMed inputs which clln be utilized 
in either Il differential or single ended mode. The VCO oulput is 
_ .... ilabla for signal cOnditioning, frequency synchronization, multi
pliCition encl division applications. Terminals are Pfovided for 
optiOMI ell:ternal control of the tracking ranga, VCO frequeflCV, end 
output DC le"Iei. An analog multiplier block is incorporated into the 
PLl svstem to provide frequencv selective Iynchronous AM detec
tion capabilitV . 

Th e monoli thic signa I conditlOner-demodulator 5ystem IS useful over 
a wide range of frequencies fr om less than 1 Hz to more than 15 
MH z wit h an adjustable Irac kmg ra nge of ±1% IO ±15%. . 

FEATURES 
• FM DEMDDULATION WITHOUT TUNED CIRCUITS 

• SYNCHRONOUS AM DETECTION 

• NAR ROW BAND PASS TO ± 1% 

• EXACT FREQUENCY DUPLICATION IN HIGH 

NOISE ENVIRONMENT 

• ADJUSTABLE TRACKING RANGE 

• WIDE TRACKING RANGE ±15% 

• HIGH LlNEARITY - 1% DISTORTION MAX 

• FREOUENCY MULTlPLlCATION ANO DlVISION 

THROUGH HARMONIC LOCKING 

SLOCK DIAGRAM 

",...,. ,. , .. """, .. -
""':".,,,~ 

PHASE LOCKEO LOOPI 561 
LlNEAR INTEGRATED CIRCUlTS 

PIN CONFIGURATION 

B PACKAGE 

t Demodulated Am Dutput 
2 _ VCO Timmg C apacitor 

3. VCO T,mi no Capacltor 

4 AM Input 

5. VCO Output 

6 . Fine Tuning 

7. Ra nge Contro I 
8. Grou nd (V-) 

9 . Oemodu la ted F M Output 
(an open em,t ter) 

1 0 . 

11 . 

12. 

13. 
14. 

15. 
16 . 

Oe·llmphasi$ termi",,1 
{audio band shap ingl 

Of1$et AdJustmont 
F M / RF Inpu! # 1 

F M / RF l"pu t ;t2 

Lo'" Pau Loop Filter 
Low PIUS Loop Fil t er 
V· 

aRDE R PA RT NO. N E56 18 

ASSOLUTE MAXIMUM RATlNGS 
Maximu m Operating Voltage 
Input Voltage 
Storage Temperature 
Operating Tempera ture 
Power Dissipation 

26V 
lV RMS 

- 65"C to 150"C 
O°C to 70"C 

300mW 

L im l ting Vll lu l'!S IIbove which 5l1 r v'ceabol i ty ma y be impar ied 

APPLtCATIONS 
TONE DECODERS 

AM-FM-IF STRIPS 

TELEMETRY DECODERS 

DATA SYNCHRONIZERS 

SIGNA L RECONSTITUTION 

SIGNA L GENERATORS 

MODEMS 

TRACKING FILTERS 

SCA RECEIVERS 

FSK RECEIVERS 

WIDE BAND HIGH LlNEARITY DETECTORS 

SYNCHRONOUS DETECTORS 

AM RECEIVER 
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GENERAL ELECTRICAL CHARACTERISTICS 
(15Kn Pin 9 to GND, Input Pin 12 or Pin 13 AC Ground Unused Input, Optional Controls Not Connected, V+ = 18V Unless 
Otherwise Specified T A = 25°CI 

CHARACTERISTICS 

Lowest Practical Operllting Frequency 
Mllximum Qperating Frequency 
Supply Current 
Minimum Input Signal for Lock 
Oynllmic Aaoga 
VCO Temp Coefficient~ 
VCO Supply Voltage Aegullltion 
Input Aesistllnce 
Input Capacitance 
Input DC level 
Dutput DC Level 
Availabie Output Swing 
AM Aejection" 
De-emphasis Resistence 

• ACe Test Sub Group C. 

MIN 

15 
B 

"2 

30 

LlMITS 
TYP MAX 

0.1 
30 
IO 12 

100 
60 

±O.06 ±O.12 
±O.3 =2 

2 

• ,. 
," ". • 

40 
B 

UNITS 

H, 
MH' 
M. 

"v 
dB 
"/.ç 
"IV 
kfl 
pF 
V 
V 

~8P 
kfl 

TEST CONDITIONS 

Measured at:2 MHz, with both inputs AC Qroundad 

Measured at :2 MHz 

Maasurod at Pin 9 

See Figure 3 

ELECTRICAL CHARACTERISTICS IFo, FM Application., Figu,. 2) 115KS1 Pin 9 to GND, Input Pin 120' 13,AC 
Ground Unused Input, Optional COl'ltrol5 Not Connected, V+" l8V Unless Otherwise Specified TA = 25°C) 

LlMITS 
CHARACTERISTICS MIN TYP MAX UNITS I 

10.7 MHz Operltion Deviltion 75 kHz Souree Impedlnel " 50n 

Deteetion Threshold 
Demodulated Output Amplitude 

Distortion* 5 + N 
Signal to Noise Aatio -N ~ 

30 
120 300 
60 

.3 
35 

"V 
m~ 

%T .H.D. 
dB 

4.5 MHz Operation Deviation ., 25 kHz, Sourel Impedanee '" san 

Deteetion Threshold 
Demodulate<:! Output Amplitude 
Distortion 
Signal to Noise Aatio 5 ~ N 

30 
120 300 j.lV 
60 mV 

0.3 1.0 % T.H.D. 
35 dB 

TEST CONDITIONS 

Vin ., 1 mv Rms Modulation Frequeney l kHz 
Vin '" 1 mv Ams Modulation FreQuency 1 kHz 
Vin = 1 mv Ams Modulation Frequeney 1 kHz 

Vin " 1 mv Ams Modulation Frequeney 1 kHz 
Vin = 1 mv Ams Modulation Frequeney 1 kHz 
Vin " 1 mv Ams Modulation Frequeney 1 kHz 

Wide OeYiltion Ll.F/fo .. 5% Input '" 4.5 MHz Deviation '" 225 kHz @ ' kHz modulation rate 

Deteetion Threshold 
Demodulated Output 
Distortion 
Signal to Noise Aatio 

'Ace T,"t SUIl Group C. 

S , N 
-N~ 

0.2 
l 
0.5 
O.B 

50 

mV 
Vrms 
%T.H.D . 
dB 

Vin " 5 mv Ams 
Vin ., 5 mv Ams 
Vin .., 5 mv Rms 

ELECTRICAL CHARACTERISTICS (For Tracking Filter, Figure II (1SKfl Pin 9 to GND, Input Pin 12 or Pin 13 AC 
Ground Unused lnput, Optional Controls Not Connected, V+ '" 18V Unless Otherwise Specified TA = 25°CI 

CHARACTERISTICS 

Tracklng Aange 
Minimum Signal to Sustain lock 

OOC to 700(; 
VCO OUlput I mpedanee 
VCO Cutput Swing 

VCC Curpu! DC level 
Side Band Suppression 

LlMITS 
MIN TYP MAX UNITS 

±5 

DA 

±20 
0 .8 

O .• 

+6.5 
35 

'" of fo 
mv Rms 

dB 

TEST CONDITIONS 

Vin 5 mv Rms 
Inpul 2 MHz - See Charaeteristic Curves 

Inpvt 2 MHz Measured with high 
Impedance. Probe wlth len than 
lO pF capacitance. 

Input 2 MHz wlth +- 100 kHz Slde
band Separation and 3 I<. Hl Low Pas$ 
Filter . Input 1 mv Peal<. for Carrier 
and eaeh Sideband Cl ., 0 .01 j.lF 
A, " O 



172 

561 - PHASE LOCKED LOOP 

ElECTRICAL CHARACTERISTICS IFar AM Synchronous Detector, Figure 4) (15Kn Pin 9 to GND, Input Pin 12 or 
Pin 13 AC Ground Unused tnput, Optional Controls Not Connected, V+ =' lBV Unless Otherwise Specified TA == 25°C) 

CHARACTERISTICS MIN 

Inpvl Impeclance 
Dutput Impedance 
Output DC Level " 0 
AM Conl/erSlon Gam 3 
Qut 01 Band Rejection 
Distortion 

TVPICAL TEST CIRCUITS 

TEST CIRCUIT FOR TRACKING Fil TER 

Cc Couph .... CaPlle, to" 
Ce Bvpus CapacitO' 
Cl Low Pus F,tter c.p..:110( 
Co VCO F(~u.ncv S" CopOocllor 

FIGURE 1 

TEST CIRCUIT FOR FM DEMODUlATION 

Th'~l" '"" 
.. t:'" ",~'~·.1 Q;;, :.~. 

" " lo " "" , •• "" 

-, , , . , . , . 
o.,,",,, c. 

i .1. oo~z . o 

SypaUC.PIC"O' 
Coupl"'9 C,pacnor. 
Lo .. Pn. F,lle' c.~oto" 
F.equency DeIOlm,n,ng 
CoPK"On 
11M "" .. De'K I,on f ,It • • 

FIGURE 2 

TYP 

.,. 
12 
30 ,. 

LlMIT 
MAX 

." 

UNITS TEST CONDITIONS 

kO 
kO 

dB See Definltion of Terms 
dB See De'mtllOn of Tcrms 
% T H.D. 

TEST CIRCUIT FOR AM REJECTION 

G, 

~
. 

~, ~ , 

'. Wl .". ~ 

FM (;.n .... 'o' wl\h 'e lo ~ 4 MHz 
, ~ ~ ~H l. ' mo<! • 1 ~Hl 

AudlQ G,ntr~10' wl1h fA ' 400 Hl 

Balanced Modulato, Ca",., Supphed "y G,. 
AM modul.t.on Pfo~ldfll by G 2 

A, 5011 .lIonualor pad ... n~ <ogna,l , ••• , ,nlo p ,n 12 
adl"SI"'" lo 1 mV , ms 

FI 1 ~Hz Slndl><''' 101'0<, Q • :lO 

F2 400 Hz S.ndpau l'h ........ ,' h Q • 50. w,'~ 
l ~Hz Irap 

" • - ,n de VI Ind V2 ... rrn~ vo l lm"'lI'!r readHl!lS 

" 
FIGURE 3 

TEST CIRCUIT FOR AM SYNCHRONOUS DETECTOR 

'o 
" 
~:,CY, AM :~:t~;,,, l,o"1i'::;,,, 
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TYPICAL CHARACTERISTIC CURVES 

MINIMUM INPUT SIGNAl AMPLITUDE 
NECESSARY TO MAINTAIN lOCK AS A 

FUNCTION OF TEMPERATURE WITH fsignal 
= fo250C :: 2.0 MHz . 

THERMAl DRIFT OF VCO FREE RUNNING 

FREOUENCY 1101 

r -

CHANGE OF FREE RUNNING OSClllATOR 
FREOUENCY AS A FUNCTION OF RANGE 

CONTROl CURRENT 

,.~ H-++++--H-+7I'--I 
!..H-++++-HTf+i 
! 
!.~ H-+++-+-+-++---H 

l .. f-Y"t-H+l--t-+''--j 
f 

FREE RUNNING OSClllATOR FREOUENCY 

AS A FUNCTION OF VCO TIMING CAPACITANCE 
~~~rT'-rT-',,-ro 

~ "I-+-l+-+++Ut+H :, 

173 

AM REJECTION AS A FUNCTION OF INPUT 

SIGNAllEVEl fo = 10 MHz 

.:;,~ ,· '"::::::ti::~ 

•• ~+-+--+--+~~~ 
j.~~~~~-4~~~ 
.• ~+-+I~~t-+~~~ 

l b-

TYPICAl TRACKING RANGE AS A FUNCTION 

OF INPUT SIGNA l 

CHANGE OF FREE RUNNING OSClllATOR 

FREOUENCY AS A FUNCTION OF FINE 
TUNING CIRCUIT 

~ o.~+--+--f'.c-+--+---i 
i "1--+--+--+--""-' ~~ 

.. -:-f-~':- ~~~ 

NORMAlIZED TRACKING RANGE AS A 
FUNCTION OF RANGE CONTRO l CURRENT 
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EXTERNAL CONTROLS 
1. Loop Low PIIS Filtet" !Pinl 14 and 15) 

The equivalent circuit for the loop low-pass filter can be (apre
sented as: 

~. 

~ .. '. 
- -

where RA (6kn) is Ihe effective resistanee :reen looking into 

Pin '* 14 or Pin # 15. 

The corresponding filter transfer characteristics are : 

where 5 is the complex Irequene.,. vafiable. 

2. Loop Gain (Ttueshold) Control 
The averall Phase Lock of loop gain can be reduced by con
necting a feedback resistor, AF• acro5S the low-pass filter ter
minals, Pins #14 end *15. This causes Ihe loop gain end the de
tection sensitivlty to decrease by a facto,. ( Il < 1), wher. 

Q , __ R_F_ 

2R A + AF 

Reduction 01 (oop gain may be desirable at high inpUI signai 
level. (V in > 30 mV) end 8t high frequencies Ho > 5MHz) 
where excessively high PLL loop gain may Cause instabil ity 
within the loop. 

3. Tr.cki"9 Range Control (Pio 7) 
Any bias current. ' p, iojected into the tracking range control, re
duces the tracking range of the PLL by decreasing the output of 
the limiter . The variation of the tracking range and the center 
frequency, a! a function of ' p, are shown in the characteristic 
curves with Ip defined positive 90ing into the tracking range con· 
trol terminaI. This terminai is normally at a DC level of +0.6 
Volt! and presents an impedance of 6QOn . 

4. Extarnal Fina Tuning (Pin 6) 
Any bia5 current injected lOto the flOe tunlOg terminai IOcrea5es 

561 - PHASE LOCKED LOOP 

the frequency of oscillatl~n, fo' a$ shown IO the charac.teristic 
curve!. This cu rrent 1$ deflOed POSitive lOtO Ihe fine tunlOg ter
mmai. Th15 termlOal 1$ al a typical DC leve I of + 1.3 Volts and 
has a dynamic impedance of l00n IO ground. 

5. Ofhet Adjustment !Pin 11) 

Application of a bias voltage to the offset adjuSlment terminai 
modifies the current in the output amplilier setting the DC level 
al the output . The effect on the loop is to modily the relation· 
:ohip between the VCO free running Irequency and the lock 
range. allowing the VCO free running frequency IO be positioned 
at different points throughout the lock range. 

Nominally this terminai is al +4V DC and hai an input imped· 
anca of 3kn. The ol15et adjustment is optional. The charIC
terittics ipecified correspond to operation of the clrcuit with 
this terminai open circuited. 

6. Oe-emphnis Filt.r (Pin 10) 
The de-emphasis terminai is normally used when Ihe PLL is used 
IO demodulate Frequency Modulated Audio signall. In Ihis 
application, a capacitor from this terminai to ground provides 
the required de-emphasis. For othar applications, this terminai 
may be used for band shaping the OUlput signa I. The 3 dB 
bandwidth of Ihe OUlput amplifiar in the system block diagrem 
(see Figure 2 . ) is related to the de-emphasis capacitor, CD' as: 

'3dB .. 211 R D Co 

where Ro is the 8OCK) ohm Tesistance seen looking into the de
emphasis terminaI. 

When the PLL system is utilized for signal COnditioning, and the 
loop error vollage IS not utilized. de~mphesis terminai should be 
AC grounded. 

7. AM Post·Detoctioo Filter !Pin 1) 

The capacitor ,Cl' connected between Pin ~ 1 and g~ound serves 
as a low·pass fllter far synchronous AM detection wlth a transfer 
characteristic. F2 (S). given as : 

l 
F2!S) .~ 

where Ax = 8kfl Il the resistance seen looking into Pin ::1. 



D ESCRIPTIDN 
The NE5628 Phase Locked Loop (PLll 15 a monollth lC 

signa I conditloncr and demodula tor system, compflslr1g a 
VeQ, phase comparator, ampllfler and low pass tilter, 

intercon nected as shown in the accompanymg bloe\< 
diagram . The çenter frequency of the PL L is determined by 
the free runn ing frequency (fol of t he veo. This VCO 

freQuency is set by an ex terna l capacitar. The low pass 
lilter . wh ich determines the capture characterist ics of the 

laop. is fo rmed by two capacitors and tWQ resistors al the 

phase comparator output 

This PLL has two sets of dlfferential inputs. one for the 

FM/RF Input and one for the ph{lse comparator loeal 

oscillator InpuL 80th sets o f inpu ts can be used In eithe r a 
differential or single-ended mode. The FM/RF inputs to the 

eomparator are self ·biased . An internally regu lated vol tage 
souree is provided IO bias the phase eomparator loeal 

oscillator mpu t s. The VCO output, at h igh leve l and in 

differentia l form, IS available for drivmg 10gic circuits in 

signa1 condi t loning and synchronization, f requency multi 
plication and division appli catlons . Termina ls are also 

provided for the opt ional ex tension 01 the tracking range. 

T he monolithic signa I cond i t ioner·demodulator system is 
useful over a wide range of frequencies f rom less than 1 Hz 
l O more than 15 MHz with an ad justab le tracking range of 

±.1% to ±15% 

FEATURES 
• FREQUENCY MUl Tl PlICATI ON ANO OIVISION 

• SIGNAL CONOITIONING ANO SIOE·BANO 
SUPPRESSION 

• FM OEMOOULATION WITHOUT TUNEO CIRCUITS 

• NARROW BANDPASS - TO ±1% 

• ADJUSTABlE TRACKING RANGE - TO ±15% 

• EXACT FREOUENCY DUPLICATION IN HIGH 
NOISE ENVIRONMENT 

• HIGH LlNEARITY - 1% DISTORTION MAX IMUM 
AT 1% DEVIATION 

APPLICA TlDNS 
FREOUENCY SYNTHESIZERS 

DATA SYNCHRONIZERS 

SIGNAL CONDITIONING 

TRACKING FIL TERS 

TELEMETRY D ECODERS 

MODEMS 

FM IF STRIPS ANO DEMODULATORS 

TONE DECODERS 

FSK RECEIVERS 

WIDEBAND HIGH LlNEARITY FM DEMODULATORS 
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PHASE LOCKEO LOOP I 562 
LlNEAR INTEGRATEO CIRCUITS 

PIN CONFIGURATION 

B PACKAG E 
(Top View) 

I. Blal Re le . ence Voltage 9 Demodulated F M Output 
2 . PhueCompa. a tor Inpu! #1 (an op.n ...... itt • • ) 

3 . VCO Output # 1 l O Oe·emph uis 
4 . VCO Ou tput #2. (AudIO Ba n d lh apin g) 

5 VCO T im m g CapacIto. 11 AF Inpu t #, 
6 VCO T imlng Cap":lto. 12 I"IF Input #2 
1 . Aange Co n t.o l Low-Pus Loop F llt • • 

8 . N.~ti". P ow • • Supp ly 14 . Low·Pu s Loop F,lt • • 

(G . ound! 15 Phu. Compa. ato. Input #2 
Po"ti". P ow • • Supply 

ORDER PAR T NO. NE5628 

BLOCK DIAGRAM 
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ASSOLUTE MAXIMUM RATINGS(Lim ll lng val ues above whlch serviceabli lt y may be Imp<medJ 
Ma xi mum Operat ing Voltage 30V 

Input Voltage 3V rrns 

Starage Temperature _65°C to 150°C 
Operating Temperature OCC lO 700 e 
Power Dissipa lt On 300mW 

GENERAL ELECTRICAL CHARACTERISTICS 
(15 .000 ohms pin 9 to ground, 12,000 ohms pins 3 and 4 lo ground. pins 2 and 15 lo pin 1 through 1000 ohms, input lo pin 11 
or 12 with unused input al AC ground, range contrai nOI connected and Vi " 18 'o'OllS unless otherwise speci fied . T A = 25°C.) 

LlMITS 
CHARACTEAISTICS 

MIN TVP MAX 
UNITS TEST CONDITIONS 

Lowest Practical Operatmg Frequency 0.1 H, 

Maximum Operating Frequency 15 30 MH, 

Supply Current IO 12 14 mA 
Minimum Input Signal for Lock 200 pV 

Dynamic Range 80 dB 
VCO Temp Coefflcient- W .D6 '0 .15 %tc Measured at 2 MHz 

VCO Supply Voltage Regulation '0.3 !2 %IV Measured at 2 MHz 

Input Resistance 2 kl! 

Input Capacitance 4 pF 

Input DC Level +12 + 14 , 16 V 

Output DC Level , 12 , 14 , 16 V 

Available Output Swing 4 Vp p Measured at Pin 9 

AM Rejeclion" 30 40 dB See Delmltion of Terms 

De·emphasis Resistance 8 ", 
Bias Reference ' 8 V 

ACC Test Sub Group C 

SCHEMATIC DIAGRAM 
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TYPICAL CHARACTERISTIC CURVES 

FREE RUNNING VOLTAGE 
CONTROLLED OSCILLATOR 

FREOUENCV AS A FUNCTION 
OF TIMING CAPACITANCE 

0"-
o ~ 

l"-
o Ì'-
o "-
o "-
o ~ 
" '" '00 ~ == 

NORMALlZED TRACKING 
RANGE AS A FUNCTION OF 

RANGECDNTROLCURRENT 

o 
- o.~,". -Ol.... o +0.1,,,. +0.4"'" +O""" +0. ...... 

RJ.lQ:CO~TII:OlC_ENT,11 

562 PHASE LOCKED LOOP 
DEMODULATED OUTPUT SWING 

AS A FUNCTION OF" FM 
DEVIATION , 

./ o 

1/ , 
o / 
, 
o 

, / 
V 
o , . . . " " 

CHANGE OF FREE RUNNING 
OSClllATOR FAEOUENCY AS 

A FUNCTION OF 
RANGECONTROLCURRENT 

TVPICAL TRACKING RANGE 
AS A FUNCTION OF 

INPUT SIGNAl AMPLITUDE 

AM REJECTION 
AS A FUNCTION DF 

INPUT SIGNAL LEVEL 

THERMAL DRIFT OF FREE 
RUNNING FAEQUENCY 

AS A FUNCTION OF 
TEMPERATURE 

::H~ 

INPUT SIGNAL AMPLITUDE 
TD MAINTAIN LOCK AS A 

FUNCTION OF TEMPERATURE 
(fsignll ,. fo ,. 2.0 MHzl 

: ,,-,tlH:8E:ttm=E 
~ 

i lQ-!!,-o '-+. ~'""""!"'~'""o -'-+-",--'-"",,-l-;!,, 
T[IIII'(-.o.,...,.°c 

CHANGE IN PHASE ANGLE. 
fo RELATIVE TO '50 
AS A FUNCTION OF 

INPUT SIGNAL AMPLITUDE 

i~-

r " -'" " , • '" - -l-+ "'-d--l-+---4 
l "-

VCO OUTPUT PHASE AS A 
FUNCTION OF PERCENT 

FREOUENCV DEVIATION 

NORMALlZED LOOP GAIN 
AS A FUNCTION OF 

1NPUT SIGNAL AMPLITUDE 
o 

' o' I,IIM , 

I Tl'I'ICIII."'LAI. 

"o..r\"""'T' ..... 
O"$(T·t ,· 

I "-l 
="-'-1 

NOIE ~1l~O lOOPIG.t.fI O c1~ lJ ...... 

O 
- '0-
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~ l 

o r """ I o 
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, l) '+10 +1' +IO IO ~I" 
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ELECTRICAL CHARACTERISTICS FOR FM APPLICATIONS 115,000 ohms pin 9 IO gmund, inpul IO pin 11 m 
pm 12. AC ground unused input, range con trol not connec ted and V'" '" 18 valts. T A " ::o 25°C.I 

LlMITS 
CHARACTERISTICS 

MIN TVP MAX 
UNITS TEST CQNDITIONS 

10.7 M Hz Operation Deviation 75 kHz Source Impeclance '" son 
Oetection Threshold 

Oemodulated QUIPU! Amplitude 

D.islortion - 5 + N 
Signa I to Noise Ratia -N-

30 
200 

70 
0.5 

35 

500 "v 
mV rms 
%T. H.O . 
dB 

Vin '" 1 mV rms Modu/alion Frequencl( 1 kHz 

Vin'" 1 mV rms Modulation Frequency 1 kHz 
Vin'" 1 mV rms Modulation Frequencl( 1 kHz 

4.5 MHz Operation Deviation - 25 kHz, Source Impeclance - 50n 

Detection Threshold 200 500 .V 
Demodulated OUIPU! Amplitude 30 60 mV rms Vin'" 1 mV rms Modu lat ion Frequency 1 kHz 
Distorlion S+N 0.5 %T.H.D. Vin'" 1 mV rms Modulation Frequency 1 kHz 
Signal to Noise Ra fi a -N- 35 dB Vin = 1 mV rms Modulat ion Frequency 1 kHz 

Wide Deviation .ò.F/fo - 6% Input "" 4 .5 MHz Deviation - 225 kHz tèl 1 kHz Modulation Rate 

Detection Threshold 

Demod'Jlated Outpu t 
Distortion 

S+N 
Signa I to Noise Ratio - N-

" Ace Test Sub Group C 

1 
0.3 0.8 

50 

mV 

V rms Vin = 5 mV rms 

% T.H.D. Vin = 5 mV rms 

dB Vin = 5 mV rms 

ELECTRICAL CHARACTERISTICS FOR SIGNAL CONDITIONER AND FREOUENCY SYNTHESIS 
APPLICATIONS (Input to pin 11 or p in 12, AC ground unused input range contro I nol connected V f = 18 vo lts. T A '" 25°C.1 

LlMITS 
CHARACTERISTIC 

MIN TVP 

Tracking Range '5 ±15 

I nput Resistance 2 

I nput Capacitance 4 
I nput DC Level 4 

VCO Output Impedance 1.3 
VCO Ou tput Swing 3 4.5 
VCO Output DC Level 12 

VCO Signal / Noise RatlO 60 

TESTCIRCUIT 

TEST CIACUIT FOA FM OEMOOULATION 

CB x BypaSl capacltor 

Cc E Coupling Capac ltor 

~,oo 

OU11'111 

~"' .. 
~ ... 

t----+~:~~~v, 

BroadcillSt,ng 

C, and A" ~ Low Pau Foiter 

Co ~ .OlJ.lF far Stllndllrd FM CO " Froquoncy seI Capacitar 

FIGURE 1 

UNITS TEST CONDITIONS 
MAX 

2.5 

% of fa 200 mV p-p SQuare wave input 

'" pF 
V 

'" V P P 
V 

dB I nputs al AC ground 

TEST CIACUIT FOA SIGNA L CONDITIONEA 

AND FAEOUENCV SVNTHESIS APPUCATIONS 

CB • Bypnu Capacitar 

Cc E Coupling Capacitar 

c, - Lo,"" Pus Filter Capaci t ar 

CO '" Froqucnc)' Capaci t ar Se' 

Noti: Fanout to divide by N counter is ono. 

FIGURE 2 



562 APPLICATIONS INFORMATION 
1. BIAS REFERENCE 

Pin 1 of the 562 i5 an Internally regulated blas reference 

voltage supp ly which should be used as a source of bias 

current for the phase comparator Input terminals, Pins 2 
and 15. Blasing may be achleved as shown in Figure 3. 

15 1 2 

~ 
JC' 

FIGURE 3 

2. PHASE COMPARATOR LOOP INPUTS 

Of the Signetlcs high frequency phase locked loops. the 562 
i5 unique in that the loop i5 open between the VCO and the 
phase comparator . Once biasing 01 the comparato r is 
accomplished. as described In Bias Aeference above, loop 
ctosure can be accomplished by capacitive coupling 

between either one or both inputs ot the phase comparator 
and the VCO output. A diVider or counter may be enclosed 

in the loop al thi5 paint for freQueney synthesis appli · 
cations or a fllp·flop may be used lo ensure that the output 
waveform has a 50% duty cycle. If large signa I swings, 
greater than 2 VOllS, are to be applied to the phase com· 
parator inputs, a 1000 ohm current limiting buffer resistor" 
should be used in series with the coupling capacitors. 

3. VCO OUTPUT 

Square wave VCO outputs of both polarities (O°C and 
180°C) buffered by an amplifier are availab!eat pins 3 and 4. 
for proper cperation of the buffer amplifier, pins 3 and 4 
must be returned 10 ground (or the negative supply) through 
resistors, typically 12,000 ohms. The value of these resis· 
tors may be reduced provided that total power dissipated in 
the 562 does nOl exceed 300 milliwatts or the total average 
current in each emitter does not exceed 4 mA. The output 
amplitude is typically 4 .5 volts peak referenced at + 12 vohs 
with respect to pin 8 . 

4. VCO TUN ING 

Setting the free·running frequency of the VCO is accom· 
plished easlly wlth one tlming capacitor connected bctween 
pins 5 and 6 . For the 562 Phase Locked Loop, fine tuning 
of the free·running frequency may be accompllshed in 
either or both of two ways. The first method uses a 
trimmer capacitar connected in parai lei with the VCO 
tlming capacitar. Thls is the simplest technique and 
requires the smallest nurnber of extra components but al 
the lower frequencies may be dìfficult to implement. The 
second technique incorporates two resistors and a voltage 
source. The resistors are connected between each of the 
timing capaci tor terminals and a voltage source as shown 
in Figure 4 

R 

:~ 
R .J " 

FIGURE 4 
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The percent change in the VCO free·running frequency, fa, 
as a function of the voltage applied to point (A) is shown in 
the curves of Figure 5. Note that with this fine tuning 
technique, it is possible to increase the VCO free ·running 
frequency to a value greater than possible with just a 
trimmer capacitor alone. A formula for the approximation 
of the VCO frequency as a function of the voltage at 
point (A), the resistance values and the starting frequency, 
is given below : 

f = fo[. Vl~0~:·4J 
The recommended resistance range of R is 20,000 to 
60,0000hms. 

CHANGE IN VCO FAEQUENCY 
AS A FUNCTION 

OF FINE TUNING VOLTAGE , 
I ~ .'4· ... M:USI 

l, l}OOi'lh , 
I , 

~, ~o.tt J.-
, I ~ H-

r-:: ~ ~'60U1 

, ~ ~,.(NoQ I 
, I I 
, I I 

o , . . " " .. 

FIGURE 5 

5. LOOP GAIN CHARACTERISTICS 

The overall open loop gain of the 562 PLL can be expressed 

KO" K)K2 

where: 
KO = total open loop gai n 

K 1 = phase comparator and amplifier conversion 
gain 

K2·= VCO conversion gain 

The VCO conversion gain, K2, is the change of VCO 
frequency per unit of errar voltage. In this particular 
design, it is numerically equal to the VCO frequency, i.e., 

K2 = fo Hz/Volt 

K2 = 211"fo radians/Volt·second 

The phase comparator and amplifìer conversion gain, K 1, is 
proportional to input signal amplitude for low input levels, 
Vs "';; 40mV rms, and It is constant and equa I to about 1.5 
volls/radian for higher input amplitudes. Therefore, K 1 can 
be approximated as: 

where 
Vs '" input signal in mV rms . 
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562 APPLICATIONS INFORMATION IConl'd.1 

6. SIGNA L INPUT 

The Inpul struct ur e is basica lly ditferential and may b~ used 
in this manner . Biasing is supplied to the inpul terminals 
fram an internai regulated supply so signa I inputs must be 
capaci ti \lely coupled. In mosl applications where the input 
is single-ended, the unused input shou ld be bypassed to 
ground. 

7, OEMOOULATEO OUTPUT 

Pin 9 is a low impedance output terminai far the loop error 

\/ohage. It is al this point that the demodulated FM cutput 
is ohtained. When used, it must be biased by a resistor to, 
ground (or negative supply), and the resistor value may be 
adjusted downward provided thal the output current does 
not exceed 5mA or the dissipation In the 562 does noI 
exceed the absolute maximum ratings . When not used, 
pin 9 may be left open . 

8. OE-EMPHASIS FIL TER 

The de-emphasis terminai , pin lO , is normally required 
when the PLL is used lO demodulate Frequency Modulated 
Audio signals. In this application, a capacitor from this 
terminai to ground provides the required de·emphasis . For 
other applications il may be used to shape the output 
response . The 3 dB bandwidth of the output amplifier is 
relatecl to the de-emphasis capacitar, CO, as : 

f3dB = __ 1_ 

2. RD Co 

where AD is 8000 ohms_ 

When the PLL system is utilized far applications not 
requiring the use of the output amplifier, pin 10 should be 
by-passed to g!"ound . 

9. TRACKING RANGE CONTROL IP;n 71 

Any bias current , Ip , injected into the tracking range 
control, reduces the tracking range of the PLL by decreas
ing the output of the limiter . The variation of the tracking 
range and the center frequency, as a function of Ip, are 
shown in the characteristic curves with Ip defined positive 
90ing into the tracking range contro I terminaI. This termi 
nal is normally at a DC level of +0.6 volts and presents al1 
impedance of 600ft 

10. lOW-PASS FIL TER 

In most applications, a loop low-pass filter should be 
connected between pins 13 and 14 and ground. Il is used to 
set the loop response time, controlling the capture range 
and the rejection of ou t of band information . Four filter 
configurati ons and their transfer functions are shown in 
Figures 6 through 9. For VCO operating frequencies below 
5 MHz, configurations shown in Figures 6 and 7 may be 
used . At higher fr equencies,configu rat ions shown in Figures 

8 and 9 should be used to ensure loop stability . R is the 
impedance seen looking into the low JJass filter terminals, 
Pins 13 and 14; and, in the 562, IS nominally 6000 ohms. 

f<" ~, L'~~l2 

FIGURE 6 FIGURE 7 

FIGURE 8 FIGURE 9 

,,_ LOOP GAIf\! (Thresholdl CONTROl 

The overall Phase Locked Loop gain can be reduced by 
connecting a resistor , AF, across the low-pass filter termi
nals, pins 13 and 14. Th is causes the loop gain and the 
detection sensitivity to decrease by a factor a, where : 

RF 
• = - ---

12,000 + RF 

Reduction of loop gain may be desirable at operating 
frequencies greater \han 5 MHz because, al these frequen
cies, high loop gain may cause instability . 

12, STATI C LOOP PHASE-ERROR 

When the PLL is in lock, the VCO outputs have a nominai 
±90°C phase shift with respect to the input signa I. Due to 

interna~ offsets, this nomina ~ angle a~perfect lock condition 
may shlft a few degrees, tYPlcally ±5 C or less . 



DESCRIPTION 
The NE564 is a versatile, high frequency 
Phase Locked Loop designed for operation 
up lo 50MHz. As shown in the block dia
gram, the NE564 consists of a VCO. limiter. 
phase comparator . and posi detection pro
cessar 

APPLICATIONS 
• High Ipeed modem. 
• FSK recelvers and Iran.milter. 
• Frequency .ynthe.lze .... 
• Slgna' generato,.. 

TYPICAL PERFORMANCE 
CHARACTERISTICS 

LOCK RANGE va SIGNAL INPUT 

_I I l, 
l''I''', '~ 

I I I 
1",1'11, ' o.. ... 

I . . 
\~ l v,_,., 

Il \ Il 'r"r 
" o. O' 10 " " " 

VCO CAPACITOR va fREOUENCY 

"-
"-

"-
\. 

FEATURES 
• Operation with single SV supply 
• TTl compatlble l"puls end outputa 
• Operatlon lo 50MHz 
• Operate. es • modulator 
• Extemalloop gain control 
• Reduced carrler feedthrough 
• No elaborate liltertng needed in FSK ap

plleallonl 

ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS 

PARAMETER 

V' Supply 'Io118ge 
Pin 1 
Pin 10 

PD Power dissiparion 
TA pperating temperature 
t stg Starage temperature 

BLOCK DIAGRAM 

FUNCTIONAL DESCRIPTION 
The NE564 is a monOlithiç phase [ocked 
leop with a posI detection processar. TM 
use of SchOltky clamped Iransislors and 
optimized device geometries extends the 
frequency 01 operatlon lo SOMHz. In addi
tioo lo the classlcal PLL applicalians, the 
NE564 can be used as a modulator with a 
controllable frequency deviallOn . 

The outpul Yoltage of the PLl can be written 
as shown in the following equation " 

5!!)RlltiC5 

I Ili 

564 • N 

PIN CONFIGURATION 

N PACKAGE 

'O'·""·''" 
(_G.,.~ ... " .. I ,~ M, .... ,,,. So, 

I C_'::::: ::: : :: :::::' 
• .... " ..... ' i "VCO ......... 1 

• .... _ I la v· 

G_ • , vco ... , ... ,nl 

RATING UNIT 

V 
14 
6 

400 mW 
O lO 70 'C 

-65 lo 150 'C 

,,-------, 
I 
I 
I 
I 
I 

.. 
I 
I 
I 

I 
I 
I 
I 
I 

,--------------~ 

EquaUon 1 

{Iin - '01 
"o~~ 

Kvco oo ermversian gain 01 the VCO 
' in " Irequency olthe mput signal 
' o ~ free runmng Irequency 01 the VCO 

The process of recovering FSK slgnals in
volves the conversion o f tha PLLoutput inlo 
digitai, logic compalible signals. For high 
data rates, a considerable amounl of carrier 
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Design Formula 
Free running frequency 01 VCO 15 shown by The loop fltter dlagram shown 15 expla lned 
the followlng equatlon : by the followmg equatlon 

Equalion 4 Equal ion 5 

1 1 
'o ~ 16Rc C , In Hz F(s) : 1. sAC) 

Re = 100 n R = R'1 =R1); 13kJl 
C, " edernal CIp In larads 

EQUIVALENT SCHEMATIC 

S!!IDl!hCS 

LOOP FILTER 

I r 
564. N 
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DC ELECTRICAL CHARACTERIST ICS V+ '" 5V, T A = 25°C unless otherwise specified 

PARAMETER TEST CONDITIONS 

Lock fange T A = 25°C, 12 = 400~ 
10 Frequency 01 operattan 01 VCO 

Frequency drift with temperature T A = QGe lo 70°C. lo = 5MHz 

Frequency change with supply vollage V + = 4.SV lo 5.5V 

Demodulated aulpul voltage 

OUlpul valtage linearity 

Signal lo noise ralio 

AM rejection 

'ce Supply currenl 

'Le leakage currenl 

OUIPU! currenl 

V. Supply vollage 

will be presenl al the aulpu! due lo the 
Ihe use of complicated filters, a comparator 
with hysterisis or Schmitt tr igger is re· 
Quired. With the conversion gain 01 the veo 
fixed, the oulpul voltage as given by Equa
tion l va r ies aceording IO Ihe I requeney 
deviation 01 I in from lo. Since this differs 
!rom system to system, il is necessary Ihat 
Ihe hyslerisis 01 Ihe Schmilt trigger be cap
ab le 01 being changed, so that it can be 
optimized far a particular syslem. This is 
accompl ished in the 564 by varying Ihe 
volta'geat pin 15 which resulls in a changeol 
the hysterisis 01 the Schmillirigger. 

Far FSK signals, an important faclar lO be 
considered is the drift in the I ree running 
frequency 01 the veo itself . If this changes 
dueto temperature, according to Equation 1 
it wllllead lO a change in the dc levels 01 Ihe 
PLL oulput, and consequenlly lo errors in 
the digitai output signal. This is especlally 
Irue lor narrow band signals where the 
deviation in fin ilsell may be less than the 
change in f o due to temperature. This effect 
can be eliminated il !he dc or average value 
01 the signal is retrieved and used as Ihe 
relerence lo Ihecomparator. In this manner, 
variations in the dc levels 01 the PLL oulpul 
do noi affec! the FSK oulPul . 

VCO Sectlon 
Due lo its inherent high Irequency perforo 
mance, an emitter coupled osci llator is used 
in the veo. In the circu it, shown in the 
equivalent schematic, transistors 0 21 and 
0 23 with cu rrenl sources 02~-026 far m Ihe 
basic osci llator. The free running frequency 

1% input devlation 

10% input deviation, fa '" 5MHz 

5V 

Pin 9 

Pin 9 

Pin 1 
Pin IO 

01 the osciliator is shown in the following 
equation: 

EquaUon 2 

RC ~ A,. '" R20 
C, ~ Irequency sening e)(lernal capacilor 

Variation 01 V d cllanges Ihe frequency 01 

the osciUatar. As indica!ed by ~quation 2, 
the frequency 01 the oscillator has a nega
tive temperature coefficienl due to !he posi
tive temperatu recoefficient oflhe monolith
ic resistor. T o compensate for this, a current 
I R with negative temperature coelliclenl is 
introduced to achieve a low frequency drift 
with temperature. 

Phase Comparator Sectlon 
The phase comparator consis!s 01 a double 
balanced modulalor wilh a limiler amplifier 
lo improve AM rejection . Schottky c lamped 
vertical PNPs are used to oblain TTL level 
inpuls . The loop gain can be varied chang
ing Ihe currenl in O. and 01~ whlch effec
tively changes the gain 01 Ihe differentia l 
amplillers . Th is can be accomplished by 
introducing a current at pin 2 

POSi Detectlon Processor 
Section 
The post deteclion processar consists 01 a 
unity gain transconduclance amplifier and 
comparalor. The amplifier can be used as a 
dc retriever for demodulation 01 FSK sig
nals, and as a post deleclion filter for l inear 

5jgnlltlc5 

LlMITS 
UNIT 

Mln T yp Ma. 

25 40 % 

45 50 MHz 

400 850 ppmrc 

3 6 %N 
10 14 mV 

100 140 

3 % 

40 dB 

35 dB 

30 40 mA 

1 10 pA 

6 mA 

45 12 V 
4.5 5.5 

FM demodulation. The comparator has ad· 
juslable hysterisis so Ihal phase jitter in !he 
oulput signa I can be eliminated 

As shown in !he equivalent schemalic, the 
dc retriever IS lormed by the transconduct
ance ampli f ier 0'2"0'3 with a capacitor al 
the oulput (pin t4) . This forms an integrator 
whose output voltage is shown in the follow
IOg equation : 

Equaaon 3 

9 m ~ Iransconduclance 01 Ihe ampliller 
C t '" capac'tor al the oulPul (pln 14) 
Vin ~ signal voltage al ampliller inpul 

With proper selectlon 01 e2. the integrator 
lime constanl can be \laried so Ihat the 
outpul voltage is the dc or ave rage value of 
fhe mput signa I lor use In FSK, or as a post 
de!ection filter in linear demodulation. 

The comparalor with hyster isis is made up 
01 Q.9-0~ with positive feedback being 
provided by OH-OU' The hysterisis is varied 
by changinq the current in 0~2 with a result
ing varialion in Ihe loop gain 01 Ihe compar
ator. This method 01 hystensis conlrol. 
which is a dc contrai, provldes symmetrlc 
variatian around Ihe nominai value. 
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PHASE LOCKED LOOP 

FM DEMODULATOR 
The NE564 can be used as an FM demodula
toro The connections foreperation al 5V and 
12V are shown In Figures 1 and 2 respective
Iy The inpul signal is se coupled with the 
aulpu! signal being ex!racled al pin 14 
loop liltering is provlded by the capacitors 
al pins 4 and 5 with addìt ianal filtering being 
provlded by the capacitor al pm 14. Since 
the conversion gain 01 the VCO 15 noI very 
high. lo obtain su llicient demodulaled ou l 
put signal the frequency deviation in the 
Inpu! signal should be lairly high (1% or 
higher) . 

FM DEMODULATOR WITH TTL 
COMPATIBLE OUTPUT SIGNAL 
An FM demodulator with Ihe aulpul signat 
bemg a TTL Signai can be obtamed Irom the 
N E564 by connecting il as shown in Figure3. 
This operation requires the usa of tha dc 
retnever, the capacitance lor whic h is con
nected al pin 14. The hysterisis of the 
Schmitt trigger can be adjusted by connect
ing a pOlenl iometer al pin 15. The output 
lignal appears al pin 16, which requires an 
extemal resistor. Il necessary, the duty cy
cle of the oulpu! signa I can be adjusled by 
applying a voltage at pin 14 (around 2 SV) 
and varying il. The connection for a similar 
appllcation appears in Figure 4. 

GATED PLL DEMODULATOR 
The lock range adjust pin 01 the NE564 can 
be used to gate Ihe PLL when il is operating 
in the demodulator mode. The circui t is 
connected as shown in Figure 5. The gating 
voltage which can be a TTL signal isapplied 
to pin 2. When this vollage is high, Ihe loop 
is in lock and the demodulated ou tput signal 
appears al pm 16. When the input to pin 2 is 
low, the loop is o ut 01 lock and Ihe VCO w il l 
be al its cen ler I requency. Il is also possib le 
lo use pln 2 lo adjus! Ihe loop gai n so that a 
large capl ure range and sma ll lock range 
can be oblained . 

MODULATION TECHNIOUES 
The NE564 phase Jocked loop can be modu
la!ed al ei!her the loop li Iter ports (pins 4 
and 5) or the inpul port (pin 6) as shown in 
Figure 6. T he approx imate modulation fre
q uency ca n be determ ined I rom the Ire
quency conversion gai n curve shown in 
Fig ure 7. This curve wi ll be appropriate far 
signals injected Into pins 4 and 5. 

FREOUENCY SYNTHESIS 
Frequency multiplication can be achleved 
with the NE564 with the insertion 01 a counl
er (digitai frequency divider) in Ihe loop. 

A block diagram is shown in Figure 8 and 
the associated performance characteristic 

564 
ANAlOG APPLICATIONS MEMO 

Figure 1 

FM DEMODUlATOR AT 12V 

Figure 2 

FM DEMODUlATOR WITH TTl COMPATIBlE DEMODUlATED OUTPUT SIGNAl ,. 

Figure 3 

SI.!)RI!tICS 



PHASE LOCKED LOOP 

'Curve in Figure 7. Here the loOp is broken 
between Ihe VCO and Ihe phase compara
tor and a caunler is inserted. In this case, Ihe 
fundamental 01 Ihe divided VCO frequency 
is locked lo Ihe lnpu! frequency so Iha! Ihe 
VCO is actually runn ing al a multiple 01 Ihe 
lnpul frequency . The amaun! 01 multiplica
lion is delermined by Ihe counler. An obvi
ous praetical application 01 this multiplica
tion property is Ihe use 01 Ihe NE564 in wide 
range frequency synthesizers. 

In frequency multiplication applications il is 
importan! lo take into account Iha! Ihe 
phase comparator is actually a mixer and 
Iha! its aUlpU! contains sum and difference 
frequency components. The difference fre
Quency componen! is dc and is Ihe errar 
voltage which drives the VCO to keep Ihe 
NE564 in lock. The sum frequency compo
nenls (Of which the fundamental is twice the 
frequency of the input signal) if noi well 
fillered, will induce incidental FM on .the 
VCO oulpul . This occurs because Ihe VCO 
is running al many times Ihe frequency of 
the input signal and the sum frequency 
component which appears on the contraI 
voltage lo Ihe VCO causes a periodic varia
tion of ils freQuency about Ihe desired multi
ple. Far frequency multiplication il isgener
ally necessary lo fitter Quite heavily lo 
removelhis sum frequency component. The 
tradeoff, of course, is a reduced caplure 
range and a more underdamped loop Iran
sien! response. 

ISS 
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12V DEMODULATOR WITH DIGITAL OUTPUT 

INPUl 
lo · 5MH. 
'm ' HH. 

Figure 4 

GATED PLL DEMODULATOR 

Wheo !he mpUI IO PIO 2 IS h,gh (TTL level). !he loop 1$ m loek . nd !ne demodUI. led ou!pul al pIO !6" 
pre$enl When Ihe Inpu! !O PIO 2 1$ low (TTL level ) !Ile IOOp IS 001 01 lock wllh tlle VCO . 1 II I cenle. 

r'eQu enc y Figure 5 

MODULATOR 

Figure 6 
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PHASE lOCKED lOOP 

VCO CONVERSION GAI N 

i • 
~ 7 

------ ~. ~--! : 
IO I " • 2 -::::-- .1 4 , • 10 

(J ~ --.. ---_o 
"* UOHl , M II 

2 ~H 4" OHStl VOU4GE ( 

'"< 

Figure 7 

SlGNAL INPUT 

~"' 
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FREOUENCY SYNTHE$IZER 



DESCRIPTION 
The SEJNE565 Phase Locked Loop (PL LJ IS CI selt 

con tain ed, adaptab le fllter and demodulator for the 

frequency range tram Q,OOl Hz to 500 kHz . The circuiI 

campnses a voltage ·con trolled OSC lllator of exceptional 
stabi lity and Iinearity, a phase comparator, an amplifler and 
a low·pass fllter as shown in the block diagram. The center 
frequency of the PL L i5 determined by the free -r unning 

f requency o f the VCO ; thls frequency can be adju!>ted 
externally with a resistor or a capacitar . The low-pass filter. 

which determines the capture characterist lCS of the toop, i5 

f ormed by an in ternai resistor and an external capaci t or 

FEATURES 
• EXTREME STABllITY OF CENtER FREOUENCY 

1200ppmt C typl 

• WIDE RANGE OF OPERATING VO LTAGE (±5 to ±12 
VOLTSI WITH VER Y SMALL FR EQUENCY DRIFT 
1100ppm/% typ) 

• VERY HIGH LlNEARITY QF DEMODULATED 
OUTPUT 10 .2% ty p) 

• CENTER FREQUENCY PROGR AMMING BY MEANS 
OF A RESISTOR. CAPACITOR. V OLTAG E OR CUR· 
RENT 

• TTL ANO OTL COMPATIBLE saUARE-WAVE a UT· 
PUT ; LOOP CAN BE OPENED TO INSERT DI GITAL 
FREOUENCY DIVIDER 

• HIGHl Y lINEAR TRIANGLE WA VE OUTPUT 

• RE F E R E NCE OUTPUT FOR CONNECTION OF 
COMPARATOR IN FREQUENCY D ISCRIMINATOR 

• BANDPASS, ADJUSTABLE FROM < ±1% to > ±60% 

• FREOUENCY ADJUSTABLE OVE R 10 TO 1 RANGE 
WITH SAME CAPACITOR 

BlOCK DIAGRAM 

PHASE LOCKEO LOOPI 

LlNEAR INTEGRATED CIRCUITS 
PIN CONFIGURATIONS 

A PAC KAGE 
(Top View) 

, " 

1 V · 

2 . tnpVI 

3 tnput 
4 . VCQ Output 
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565 

, " 'O" P"~se Compa. ator vca Inpvl . " 
, " 
, , 
, . 

Ref e rene.Oulput 
7 . Oemodula te d OulpU l 
8 E~I.rrHoI A fo. VCQ 
9 el<lernal c fo. VCO 

lO. V' 

l, . Ne 
12 Ne 

Ne 

aRDER PART NOS. SE565A/NE565A 

K PAC KAG E 

1 V · 

2 tnpu! 

J topul 

4 VCO Ou.put 

5 Phase COmPII ' lI t O' vca toPUI 

6 . Referene.Ou lpul 
7 Oemodul,Hed Du l pu t 

8 E~t • • nal R fo, VCO 

9 . e" l ernlll c lo. VCO 
I O v· 

ORDEA PART NOS. SE565K / N E565K 

APPLICA TlONS 
FREQUENCY SHIFT KEYING 

MODEMS 

TELEMETRY RECEIVERS 

TONE DECOOERS 

SCA RECEIVERS 

WIDEBAND FM DISCRIMINATORS 

DATA SYNCHRONIZERS 

TRACKING FILTERS 

SIGNAL RESTORATION 

FREOUENCY MULTlPLlCATION & DIVISION 
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ASSOLUTE MAXIMUM RA TlNGS Oimiting values above which serviceability may be impaired) 
Maximum Operating Voltage 26V 
Storage Temperature -6SoC to 1S0°C 
Power Dissipation 300mW 

ELECTRICAL CHARACTERISTICS (T A == 25°C, VCC = ±6 Volts unless otherwise noted) 

SE565 NE565 

PARAMETER TEST CONDITIONS UNITS 

MIN TV. MAX MIN TV. MAX 

SUPPl Y REQUIREMENTS 

Supp1v Voltage ±5 ±12 ±5 ±12 
Supp1v Curren! 12.5 12.5 mA 

INPUT CHARACTERISTICS 
Inpullmpedance -4V ~V2' V 3 :S;;+lV IO IO ,Q 
Inpul Level Required fO = 50kHz 

for Tracking ±10% frequency deVlatlon lO lO mVrms 

VCO CHARACTERISTICS 

Center Frequency 

Maximum Value Cl :2.7pF 300 500 500 'H, 
Distribulion Dntribulion taken about 

fO-""SOkHz - lO +10 -30 +30 " Rl " 5.0k, Cl .. 1200 pF 
Drift with Temperature fa = 50 kHz +75 +100 +525 +200 ppmf'C 
Dnft with Supply" Voltage fO =50kHz 

VCC = ±6 IO ±7 Voll$ 0 .1 1.0 0 .2 1.5 "IV 
Triangle Wave 

Output Voltage Level 
Amplitude 2.4 2.4 Vp-<> 
linearity 0.2 0.5 " Square Wave 
Loglcal "1 . Output fO =50kHz 

Voltage VCC = ±6 Volts +4.9 +5.2 +4 .9 +5.2 V 
Logical "O" Output fO =50kHz 

Voltage V CC = ±6 Volts -<) .2 +0.2 -<).2 +0,2 V 
Duty Cycle fa = 50 kHz 45 50 55 40 50 60 " RiseTlme 20 100 20 
Fall Time 50 200 50 nsee 

Output Current (slnk) 0 .6 1 0.6 mA 
Qutput Current (source) lO lO mA 

DEMODULATEO OUTPUT 
CHARACTERISTICS 
Qulput Voltage Level (pin n v CC " ±6 Volts 4 .25 4.5 4 .75 4.0 4 .5 5.0 V 
Maximum Voltage SWlng (pin 7) 2 Vp-<> 
Output Voltagc SWlng ± 10% frequcncy devlatlon 250 300 200 300 mVP""9 

Total Harmonic DiSlOrtiOn 0 .2 0 .75 0.2 1.5 " Output Impedance 3 .6 3 .6 ,Q 
Oflsel Voltagc IV6-V7! T A = 2SoC 30 100 50 200 mV 
\/s Temperatllre (drlft) 50 100 I,NloC 
AM Aejection 30 40 40 dB 

NOTES: 

,. 80th Input te,mmal, (plns 2 ~nd JI muli 'ece,ve .dan"ea! dc b 'as Th.s blil$ mav '.ngol! from O volti to -4 vola 

2 . Th •• xterna. ra' ISane. far fr .q .... nev adl ... um.nt (R l! m ... st h.ve a val ... e bet"",en 2kl! and 20kU 

3 Ovtpvl voltage ,,,,,mg' negaIlV' ~" .npvt freq .... nev .ner.a,eS. . O ... tpvt not buff e r.d 



TYPICAL PERFORMANCE CHARACTERISTICS 

POWER SUPPLY CURRENT 
AS A FUNCTION OF 
SUPPLY VOLTAGE 

LOCK RANGE 
AS A FUNCTION OF 

GAI N SETTING RESISTANCE 
IPIN 6-7) 

..... 
.-." 

i ~:r:r: 
-, ~~l 

u " 11 11 

SCHEMATIC DIAGRAM 

CHANGE IN FREE-RUNNING 
VCO FREQUENCY AS A 

FUNCTION OF TEMPERATURE 

IS9 

SE/NE565 - PHASE LOCKED LOOP 
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VCO OUTPUT 
WAVEFORM 
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r .Lh 
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. · ·.· ·61oQ.TI 
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DESIGN FORMULAS 
Free·running frequency of VCO f "" _'_.2_ in Hz 

o 4R,C, 

Lock -range f L =-
81 0 

± 
Vcc 

in Hz 

Capture-range fe ,:". ! -1rr P 
where j "" (3.6 x 103) x C2 

DEFINITION OF TERMS 
FREE·RUNNING FREOUENCY 1101 

Frequency of VCQ without input signal, both inputs 

grounded. 

CAPTURE·RANGE 

That range of frequencies about fa aver which the IDOP wil! 
acquire lock with an input signa I initially starting out of 

lock. 

lOCK·RANGE OR TRACKING·RANGE 

That range of frequencies in the vicinlty of fa aver which 

the VeQ, once locked to the ioput signal, will remai n 

locked. 

TYPICAL APPLICATIONS 
FM DEMODUlATION 

The 565 Phase Locked Loop is a generai purpose circuit 

designed for highly-linear FM demodulation . During lock, 

the average dc level of the phase comparator output signa I 
is directly proportiooal to the frequency of the input signal . 

As the input frequency shifts, it is this output signal which 

causes the VCD to shift its frequency to match that of the 
input. Consequently, the linearity of the phase comparator 

output with frequency is determined by the vo ltage·to · 

frequency transfer function of the VCD. 
Because of its unique and highly linear VCD, the 565 PLL 

can lock to and track an input signa I aver a very wide range 
(typica lly ±60%) with very high linearlty (typically, within 

0.5%1. 

A typical connection diagram is shown in Figure 1. The 

VCD free·running trequency is given approximately by 

I 1.2 
O '" 4R1Cl and should be adjusted to be at the center 

of the input signa I frequency range. Cl can be any value, 

but Rl should be within the range of 2000 to 20,000 ohms 

with an optimum value on the arder of 4000 ohms. The 

source can be d irect coupled if the dc resistances seen trom 

pins 2 and 3 are equal and there is no dc voltage difference 

betwee~ the pins. A short between pins 4 and 5 connects 

the VCO to the phase comparator. Pin 6 provides a dc 

reference voltage that is close to the dc potential of the 
demodulated output (pin 7). Thus, it a resistance (R2 in 

Figure 1) is connected between pins 6 and 7, the gain of the 

output stage can be reduced with !ittle change in the dc 

voltage level at the output. This allows the lock range to be 
decreased with little change in the free·runn ing frequency . 

In this manner the lock range can be decreased trom ±60% 
of fa to approximately ±20% of fo (al ±6V). 

A small capacitar (typically 0.001 J..IF) should be connected 

between pins 7 and 8 to eliminate poss ible oscillation in the 

contro I current source. 

A single-pole loop tilter is formed by the capacitor C2' 
connected between pin 7 and posit ive supply, and an in

terna i resistance of approximately 3600 ohms. 

FIGURE 1 

FREOUENCY SHIFT KEYING IFSKI 
FSK refers to data transmission by means of carrier which 

is shifted between two preset frequencies. This frequency 
shift is usually accomplished by driving a VCD with the 

binary data signal so that the two resulting frequencies 

correspond to the "O" and "1" states (commonly called 

space and markl of the binary data signa I. 
A simple scheme using the 565 10 receive FSK signals of 

1070 Hz and 1270 Hz is shown in Figure 2 . As the signal 

appears at the input, the loop locks to the input frequency 

and tracks it between the two trequencies with a correS
ponding dc shift at the output. 

The loop ti iter capacitor C2 is chosen smaller than usual to 

eliminate overshoot on the output pulse, and a three·stage 

RC ladder filter is used to remove the carrier component 
from the output. The band edge of the ladder fil1er is 

chosen to be approximately half way between the maxi · 

mum keying rate (in this case 300 baud or 150 Hz) and 

twice the input frequeP"1cy fapproximately 2200 Hz). The 

output sifTIal can now be made logic compatibl e by con
necting a vohage comparator between the output and pin 6 

of the loop. The free-running frequency is adjusted with R 1 

so as to result in a slightly -positive voltage al the output at 

fin'" 1 070 Hz. 
The input connection is typical for cases where a dc voltage 

is present at the source and therefore a direct connection is 

not desirable. Both input terminals are returned to ground 
with identical resistors (in this case, the values are chosen to 

effect a 600-ohm input impedance) . 

FIGURE 2 



FREQUENCY MUlTlPLlCATION 
There are two methods by wh ich frequency multipl ication 
can be achieved using the 565 : 
1. Locking to a harmonic of the input signa I. 
2. lnclusion of a digitai frequency divider or counter in the 

JDOp between the VCO and phase comparatof . 

The first method is the simplest , and can be achieved by 
setting the free-running frequency of the VCO lO a multiple 
of the input frequency . A limitation of this scheme is that 
the lock range decreases as successively higher and weaker 
harmonics are used far locking. If the input frequency is to 

be constant with little tracking required, the Jeop can 
generalty be locked to any one of the first 5 harmonics. Far 

higher orders of multiplication. or for cases where a large 
lock range is desired, the second scheme is more desirable. 
An ex.ample of this might be a case where the input signa I 
varies aver a wide frequency range and a large multiple of 
the input frequency is required . 
A block diagram of the secon'd scheme is shown in Figure 3 . 
Here the Joop is broken between-the VCO and the phase 

comparator, and a frequency divider is inserted . T~e funda 

lOW""-SS 

~ 
B---r--G 

FIGURE 3 

mental of the divided VCO frequency is locked to the input 
frequency in this case, so that the VCO is actually running 
at a multiple of the input frequency . The amount of multi 
plication is determined by the frequency divider. A typical 
connection scheme is shown in Figure 4 . To set up the 
circuit, the frequency limits of the input signa! must be 
determined. The free-running frequency of the VCO is then 
adjusted by means of R 1 and Cl (as discussed under FM 
demodulation) so that the output frequency of the divider 

is midway between the input frequency limits. The filter 
capacitar, C2, should be large enough to eliminate vari· 
ations in the demodulated output voltage (at pin 7), in 
order to stabilize the VCO frequency. The o.utput can now 
be taken as the VCO squarewave output, and its funda
mental wil! be the desired multiple of the tnput frequency 
(11) as long as the leop is in lock. 

FIGURE 4 
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SCA (BACKGROUND MUSICI DECODER 

Some FM stations are authori zed by the FCC to broadcast 
uninterrupted background music for commerciai use. To do 
this a frequency modulated subcarrier of 67 kHz is used . 

The frequency is chosen so as not to interfere with the 
norma I stereo or monaural program; in addition, the level 
of the subcarrier is only 10% of the amplitude of the 
combined signa!. 
The SCA signal can be filtered aut and demodulated with 
the NE565 Phase Locked Loop without the use of any 

resonant circuits. A connection diagram is shown in 
Figure 5 . This circuit also serves as an example of operation 
trom a single power supply . 
A resistive voltage divider is used to establish a bias voltage 
far the input (pins 2 and 3) . The demodulated (multiplex) 
FM signal is fed to the input through a two·stage high ·pass 
filter, both to effect capacitive coupling and to attenuate 
the strong signal of the regular channel. A total signa I 
amplitude, between 80 mV and 300 mV, is required at the 
input. Its source should have an impedance of less than 
10,000 ohms. 
The Phase Locked Loop is tuned to 67 kHz with a 5000 
ehm potentiometer; only approximate tuning is required, 
since the loop will seek the signa!. 
The demodulated output (pin 7) passes ,through a three
stage lew·pass filter to provide de-emphasis and attenuate 
the high -frequency neise which often accampanies SCA 
transmission. Note that no capacitar is provided directly at 
pin 7; thus, the circuit is operating as a first-order lcop. The 
demadulated output signa I is in the arder of 50 mV and the 
frequency response extends to 7 kHz. 

.---~r---~----r-~--'-:~~~ 
", 

FIGURE 5 
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lONE DECODER PHASE LOCKED LOOP 567 

DESCRIPTION 
The SE / NE 567 tane and frequency decader is a highly 
stable phase-Iocked loop with synchronous AM lock detec· 

tion and power output circuitry . hs primary funetion i5 to 
drive a load whenever a sustained frequency with in i15 detec
lion band is present at the self -biased input. The bandwidth 
center frequency, and output delay are independentl y deter
mined by means of faur external components. 

FEATURES 
• WIDE FREOUENCY RANGE 1.01Hz TO 500kHzI 

• HIGH STABILlTY OF CENTER FREOUENCY 
• INOEPENDENTLY CONTROLLABLE BANDWIDTH 

(O TO 14 PERCENTI 

• HIGH OUT-BAND SIGNAL ANO. NOISE REJECTION 

• LOGIC-COMPATIBLE OUTPUT WITH 100m A CUR
RENT SINKING CAPABILlTY 

• INHERENT IMMUNITY TO FALSE SIGNALS 

• FREOUENCY ADJUSTMENT OVER A 20 TO 1 
RANGE WITH AN _ EXTERNAL RESISTOR 

APPLICATIONS 
TOUCH TONE ® DECODING 

CARRIER CURRENT REMOTE CONTROLS 

ULTRASONIC CONTROLS (REMOTE TV. ETC.I 

COMMUNICATIONS PAGING 
FREOUENCY MONITORING ANO CONTROL 

WIRELESS INTERCOM 
PRECISION OSCILLATOR 

BLOCK DIAGRAM 

LlNEAR INTEGRATEO CIRCUlTS 
PIN CONFIGURATION 

T PACKAGE 
(Top View) 

I Qutput Flile. C.,P/lC,IO' C3 

2 Low Pus FIIU" Ca pa c ltor C 2 
3 Input 

4 . Suppl y Voltage -l V 

5 T ,m,ng Elemenl Rl 

6 Tlmong E lemena Al 

:lnd Cl 

Ground 
QUtpul 

CRDER PART NOS. SE567T/NE567T 

V PACKAGE 

'D' , , . , . . 

l QUlput F ,Iter C3PIICI\O' C3 

2 Low Pus Fllte. C3P3C,tO' C 2 

3 . I"put 

Supplv ' Vol'age +V 

T,m"'g Elomen, A, 

6 T ,m'ng Elemento A, 

IInd C, 

G.ouod 

Output 

OADEA PAAT NO. NE567V 

ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS: 
Operating T emperature 

Operating Voltage 
Positive Voltage at I nput 

Negative Vo ltage at Input 
Output Voltage Icollector 

of output transistor) 

Storage Temperature 

Power Dissipa t ion 

oOe to 70°C NE567 

_55°C to 125° C SE567 

lOV 
O.5V above Supply Voltage 
(Pin 4) 

-10 VDC 

15VDC 

-6Soe lo 150°C 

300mW 
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ELECTRICAL CHARACTERISTICS (V+ = 5.0 Vohs, T A " 25°ç unJess notedl 

SE567 NE567 
CHARACTERISTICS MIN TYP MAX MIN TYP MAX UNITS TEST CONDITIONS 

CENTER FREOUENCYINOTE 1) 

HlgheSl Center Frequency (fo' 100 500 100 500 kH, 

Cenler Frequency Stabdlly {NOIe 2) 35 1140 35 t 140 ppmtc -55 lo 1 25~C 

35160 35i:60 ppmtc O IO 70"C 

Cenle. FreQuency Sh ,h wnh Supply 0 .5 
Voliage 

0.7 %!Vol t fo .. 100KHz 

DETECTION BANDWIDTH 

Largest Deteetl on Bandwldth 12 
" 

16 10 ,. 18 % of 'o fo " 100KHz 

Largest De'eetlon Bandwldth Skew % of 'o 

Largest Deteetlon Bandwldth - ! O. l 10.1 %re V, " 30QmVrms 
VanatlOn wltn Temperature 

Largest DeteellOn Bandwldth - , 2 ,2 %/Volt Vi " 300mVrms 
Van,Hlon wllh Supply Volt.Jgc 

INPUT 

I nput Reslstance 20 20 Kn 

Smallest Oetectable Input Vollage(V,' 20 25 20 25 mVrms IL = l00mA, fi • fo 

Largesl NO·Qulpul Input Voltage 10 15 10 15 mVrms IL = l 00mA, 'i " fo 

Greatest S,multaneous Outband '6 '6 d8 
Signa I IO Inband 51gnal Raflo 

Mmlmum InpvI Signal !O Wldeband -6 -6 dB Bn ~ 140KHz 
NOlse RatlO 

OUTPUT 

Faslest On·Off CYc!lng Rale '0 /20 '0120 

"'" Outpul l eakage eurrenl 0.0 l 25 0.01 25 .A 

"O" Output Voltage 0 .2 0.4 0 .2 0.4 Voli IL " 30rnA 
0 .6 1.0 0.6 1 .0 VOli Il ;o l00rnA 

Qulpul Fati Tlme (Nole 31 30 30 Rl " 50n 

Oulpul Rise Tlme (Nole 3) 150 150 Rl ,. 50n 

GENERAL 

Opcratmg Voltage Rangc 4.75 9 .0 4 .75 9.0 Vola 

Supply Current - QUlescent 10 mA 

Supply Currenl - AClivated 11 13 12 15 mA Al = 20Kn 

QUiescerH Power Dls$lpatlOn 30 35 mW 

NOTES . 

1. F'equency determ'n'ng ,esistor R l should be belween l tlnd 20Kn. 
2 . Applictlble olle' 4 .75 IO 5 .75 lIollS. See graphs lor mo,e del/l,led mformal lon 
3 . Pio 8 IO P,n l feedbilck AL nClwork selecl.ed to elom,na te pulsmg durong wrn ·on and turo off 
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TYPICAL CHARACTERISTIC CURVES 

i * , 
! ,. 
I 
I. 

BANDWIDTH VERSUS INPUT 
SIGNAL AMPLITUDE 

l t-, , , 1 , 1 
a , , , 

! ! ~ ; 

/ / / 
/)1/ rJ 

)1/; ~ ~ /. ~ 
.. ~F~t'"~·~'1'~. 

" 
~.~-~ ..... 

TYPICAL SUPPLY CURRENT 
VERSUS SUPPLY VOLTAGE 

C'ENTER FREOUENCY 

567 - TONE DECODER PHASE LOCKED LOOP 

LARGEST DETECTION 
BANDWIDTH VERSUS 

OPERATING FREOUENCY 

.it Ì\ 

H- ~ 

I- -- - - 1- -

GREATEST NUMBER OF CYCLES 
BEFORE OUTPUT 

~ \ 

! 

DETECTION BANDWIDTH AS A 
FUNCTION OF C2 AND C3 

, ~ 
~ ~ 

~ ... 
Ì'-- '-..... 

Ì"'-'-..... -...... .. 
Ì"'---.., 

"'. 

TYPICAL OUTPUT VOL TAGE 
VERSUSTEMPERATURE 

! "1---ct-t-t-t-t-hH 
g " 1--+-..,,.,-k__..c+_--+I----+7'i"v--+----1 i ,, ~+-4--+~--+__+-4--1 
l "f--t--4----t---t--t-:-c-±--:--t-71 

COEfFlCIENT TEMPERATURE TYPICAL FREOUENCY DRIH WITH TYPICAL BANDWIDTH VARIATION 
IMEAN AND S,DJ ' TEMPERATURE {MEAN AND S.D.I WITH TEMPERATURE 

t- I- ; -
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TYPICAL CHARACTERISTIC CURVES lCont'd.1 

CENTER FREOUENCY 
SHIFT WITH SUPPLY VOLTAGE 
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TYPICAL FREOUENCY ORIFT WITH 
IMEAN ANO S.O.I TEMPERATURE 

CHANGE VERSUS TYPICAL FREOUENCY ORIH WITH 
OPERATING FREOUENCY TEMPERATURE IMEAN ANO S.O.I 

''' K 

7 

SCHEMATIC DIAGRAM 
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DESIGN FORMULAS 

fO"'~ 

BW::::ofVi in%offO,V:<200nV 

V~ 
Where 

vi := Input Voltage (Volts 

C2'" Low·Pass Filter Capi..:itor (~F) 

PHASE LOCKED LOOP TERMINOLOGY 
CENTER FREOUENCY l'O 1 

The free-running frequency of the current controlled ascii 
latar (CCO) in the absence of an input signa I. 

DETECTlDN BANDWIDTH IBWI 
The frequency range, ce"tered about fO' within which an 
input signal above the threshold vpltage (typically 20m V 

rms) will cause a logica I zero state on the Qutput. The 
detection bandwidth corresponds 10 the IDOP capture range. 

lARGEST DETECTION BANDWiDTH 
The largest frequency range within which an input signal 

above the threshold voltage wi ll cause a logical zero state on 
the output. The maximum detection bandwidth corresponds 
to the leop lock range. 

DETECTION BAND SKEW 

A measure of how well the largest detection band is centered 
about the center frequency, fO' The skew is defined as 

(fmax + fmin -2fO)/fO where fmax and fmin are the freq 
uencies corresponding to the edges of the detection band. 
The skew can be reduced to zero if necessary by means of 
an optional centering adjustment. 

TYPICAL RESPONSE 

Input 

- -
Output 

-- ----
Response to loomV RMS tone burst. 
R L '" 100 ohms. 

~r • ~ 

Input 

___ 1- __ ,·1 

Qutput -- - -
Response lo same input tane burst with wideband noise. 

~ = -6db 
N 

RL = 100 ohms 

Noise Bandwidth := 140 Hz 

567 - TONE DECODER PHASE LOCKED LOOP 

OPERATING INSTRUCTIONS 
Figure 1 shows a typical connectlon dlagram for the 567. 
Far most appllcations, the following three'step procedure 
will be sufficient for choosing the external components R1, 

Cl, C2 and C3 ' 

1. Select Rl and C, far the desired center frequency. 
Far bes t temperature stability, Rl should be between 2K 
and 20K ohm, and the R,C1 product shou ld have sufficient 
stability, over the projected temperature range to meet the 
necessary requirements. 

2 . Select the low-pass capacitar, C2' by referring to the 
8andwidth versus Input Signal Amplitude graph. If the 
input amplltude variation is known, the appropriate value 
of foC2 necessary to give the desired bandwidth may be 
found . Conversely, an area of operation may be selected on 
this graph and the input level and C2 may be adjusted 
accordingly . For example, constant bandwidth operation 
requires that input amplitude be above 20amVrms. The 
bandwldth, as noted on the graph, is then controlled solely 

by the foC2 product( Fa (Hz!' C2 (pFdl-). 

3 . The value of C3 is generally non -CriticaI. C3 sets the 
band edge of a low pass tllter which attenuates frequencies 
outside the detection band to eliminate spurious outputs . 

If C3 IS too smalt, frequencies Just outside the detection 
band will switch the output stage on and off al the beat 
frequency, or the output may pulse on and off during the 
turn -on transient. If C3 is too large, turn·on and turn ·oH of 
the output stage will be delayed until the voltage on C3 
passes the threshold voltage. (Such a delay may be desirable 
to avoid spurious outputs due to transient frequencies.) A 
typical minimum value far C3 IS 2C2 _ 

AVAILABLE OUTPUTS IFigure 21 
The primary output is the uncommltted output transistor 
collector , pin 8 . When an in-band input signai IS present, 
this transistor saturates; ItS co llector voltage being leS5 than 
1.0 volt (typically O.6V) at full outpllt Cllrrenl {100mAl. 

The voltage at pln 2 is the phase detector OLltput, a Imear 
function of frequency, aver the range of O 95 lO 105 lO' 
with a sI ape of about 20mV/% frequ eney devlatlon The 
average voltage at pin 1 i5, dunnQ lock, a functlon 01 the In 
band Input amplltude IO accordance wlth the tr,lIlsfer 
characteristic given. Pin 5 is the con trolled oscillator s(]uare 
wave output of magnitude (V+ -2Vbe):::::{V'" -1 .4VI hav lng cl 
dc average of V+/2. A 1 Kn load may be driven IrOIll ~JIIl 
5. Pin 6 is an exponential triangle of 1 volt pCclk to pt!,11-.. 
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AVAILABLE OUTPUTS ICont'd.1 
with an average dc level of V + /2. Only high impedance 

loads may be connected to pin 6 without affecting the eco 
duty cyele or temperature stabi lity . 

I I I 
OUT"'T~ (~INI) I -ì l~v. 

I ,I 11"4 1411.,0- 8 ... 

- --T - - -I~c~~r-I:;;:;-o 
I I I 
I I I 

--- -1-. - + ---1-- -n'I 

I J I I _L.. _ ___ -

I / , ~~::ss 
I~IN 2) 

___ .l __ -.J ___ I ___ l.711 

I I I 

o.~o L lto' 

FIGURE 2 

OPERATING PRECAUTIONS 
A brief review of the following precautionswill help the user 

attain the high level of performance of whlch the 567 is 
capable . 

1. Operation in the high input level mode (above 200mV l 
will free the user fram bandwidth variatlons due to changes 

in the in -band signal amplitude. The input stage is now 
limiting, however, so that aut -band signals or high, noise 

levels can cause an apparent bandwldth reduction as the 

in band signal is suppressed . Also, the limiting action will 

create in ·band components from sub·harmonic signals, so 

the 567 becomes sensitive to signals at f o /3, fol5, etc . 

2. The 567 wililock onto signals near (2n+1) f o ' andwill 

give an output for signals near (4n+ 11 fo where n = O, l , 2, 

etc . Thus, sign<lls at 5 fo and 9 fo can cause an unwanted 

output. lf such signals are anticlpated, they should be 

attenuated before reaching the 567 inpu\. 

3. Maximum immunity trom noise andout -band signals is 

afforded in the low input level (Below 200mVrms) and 

reduced bandwidth operating mode. However, decreased 

loop damping causes the worse·case lock ·up ti me to increase, 

as shown by the Greatest Number of Cycles Before Output 

vs . Bandwidth graph. 
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4. Due to the high swi.tch ing speeds (20ns) associated 

with 567 operation, care shou ld be taken in lead routing 

Lead lengths should be kept 10 a minimum. The power 

supply shou ld be adequately bypassed close to the 567 w ith 

an O.Olj.lF or greater capacitor ; grounding paths should be 

carefully chosen to avoid ground loops and unwanted voltage 

variations. Another factor which must be considered is the 

effect of load energization on the power supply . Far 

example, an incandescent lamp typically draws 10 times 

rated current at turo-on o This can cause supply voltage 

fluctuations which could, far example, shift the detection 

band of narrow-band systems sufficiently to cause momen 

tary loss of lock . The result is a low-frequency oscillation 

into and aut of lack . Such effects can be prevented by 

supplying heavy load currents tram a separate supply , or 

increasing the supply tilter capacitor . 

SPEED OF OPERATION 
Minimum 10ck ·up time is related to the natural frequency 
of the loop_ The 10wer it IS, the langer becomes the turn -on 
transient . Thus, maximum operating speed is obta ined when 
C2 is at a min imum . When the signal is fl rst applied, the 
phase may be such as to initially drive the controlled oscil 
lator away from the incoming frequency rather than toward 
it . Under this condition, which is of course unpredictable, 
the lock-up transi f;Ot is at i ts worst and the theoretical 
minimum lock -up time is not achievable . We must simply 
wait for the transient to die out . 

The following expressions give the values of C] and C3 
whlch allow highest operating speeds for various band center 
frequencies. The minimum rate at which digitai informa · 
tion may be detected without information IOS5 due to the 
turo -on transient or Qutput chatter i5 about 10 cycles per 
bit. corresponding to an informatlon t ransfer rate of 
fO l lO baud. 

C2 = ~~F 
lo 

in cases where·turo-off time can be sacrificed to achieve 

fast turo-on, the optional sensitivity adjustment circuit can 

be used to move the quiescent C3 voltage lower (closer to 

the threshold voltage). However, sensitivity to beat frequen

ci es, noise and extraneous signals will be increased. 

OPTIONAL CONTROLS 
The 567 has been designed so that, for most applications, 

no external adjustments are required _ Certain applications, 

however, will be greatly facilitated if full advantage is taken 

of the added contrai possibilities avai lable through the use 

of additional exteroal components. In the diagrams given, 

typical values are suggested where applicable. For best 

results resistors used, except where noted, should have the 

same temperature coefficient_ Ideally, silicon diodes would 

be low·resistivity types, such as forward-biased low-voltage 

zeners or forward·biased transistor base-emitter junctions. 

However, ordindry low-voltage diodes should be adequate 

for most appl ications. 
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SENSITlVITY ADJUSTMENT 

DECllEASE 
SENSITIVITY 

IH(:REASE 
SENStTlVITY 

}

5IlICOh' 
0100[$ FOA 
TE .... fAATUAE 
~fK$ATIOh' 
1000TIONAll 

When operated as a very narrow band detector Oess than 8 
percent), both C2 and C3 are made Quite large in arder to 
improve nolse and outband signal rejection. This will 

inevitably slow the respanse lime. H. however, the output 
stage is biased closer to the threshold level, the turn-on 
lime can be improved. This is accomplished by drawing 
additional current to terminai 1. Under this condition, the 

567 wiU also give an output far lower -Ievel signals (10m 
or lower). 

By adding current to terminai 1, the output stage is blased 
further away tram the thresholdvoltage. This is mosl useful 
when, to obtain maximum operating speed, C2 and C3 are 
made very 5mal!. Normally, frequencies just outside the 
detection band could cause false outputs under this con· 
dition. By desensitizing the output stage, the outband beat 
notes do not feed through to the output stage . 5ince the 
input level must be somewhat greater when the output 
stage is made less sensitive, rejection of thi rd harmonics or 
in·band harmonics (of lower frequency signalsl is also 
improved . 

CHATTER PREVENTION 

cpj"., .. , . 
. '. 

.,. r 31Qt( 

"OPTIÒNAL _ '(AMITS 
LQWEA "ALUE OF c, 

567 - TONE DECODER PHASE LOCKED LOOP 

Chatter occurs in the output stage when C3 is relatively 
small, so that the lock transient and the AC components at 
the quadrature phase detector (lock detector) output cause 
the output stage to move through its threshold more than 
once. Many loads, for example lamps and relays, will not 
respond to the chatter . However, logic may recognize the 
chatter as a series of outputs. By feeding the output stage 
output back to its input, (pin 1) the chatter can be elimin · 
ated. Three schemes far doing this are given above . Ali 
operate by feeding the first output step (either on or off) 
back to the input, pushing the input past the threshold unti! 
the transient conditions are over . It IS only necessary to 
assure that the feedback time constant is not so large as to 
prevent operation at the highest anticipated speed . Although 
chatter can always be eliminated by making C3 large, the 
feedback circuit will enable faster operation of the 567 by 
allowing C3 to be kept small. Note that if the feedback 
time constant is made quite large, a $hort burst at the input 
frequency can be stretched into a long output pulse. This 
may be useful to drive, far example, stepping relays. 

DETECTION BAND CENTERING (OR SKEWI 
ADJUSTMENT 

~1 
L:JiI " 

lCM'fASlo -=-

" 

r
''''''"''· " t Z.li, 
AA'SU'o 

~K 
$lllCON 
OIOOES 

'0' } TOU'f.AATUAf 
~ENSATION 
(OPTIONAlI 

When it is desired to alter the location of thedetection band 
(corresponding to the loop capture range) within the largest 
detection band (Iock range), the circuits shown above can be 
used. By moving the detection band to one edge of the 
range, far example, input signal variations will expand the 
detection band in only one direction . This may prove useful 
when a strong but undesirable signal is expected on one 
side or the other of the center frequency . Since Re also 
alters the duty cyele slightly, this method may be used to 
obtain a precise duty cycle when the 567 is used as an 
oscillator . 
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ALTERNATE METHOD OF BANDWIDTH 
REDUCTION 

OU On ," , ,.. 1 ~K l1K ,00: 

/1/ 
/,L 

/ 
fL -

/ V 
/ /j /' -

'/'; /, ,-

V..? --- : -
~~ :--::::; f.--

p-

" 
O(T( CTOON .AN[I - .",~, '. 

NOTE : AdJutt control for symmetry o. 

detection b~nd edgH .bout fo' 

Although a large value of C2 will reduce the bandwidth, it 
also reduces the IDOp damping so as to slow the circuit 
respanse time. This may be undesi rable . 8andwidth can be 
reduced by reducing the IDOp gain . This scheme wI II improvE. 
damping and permit faster operation under narrow·band 
operation . Note th at the reduced impedance level at ter · 
m inai 2 will require that a larger va lue of C2 be used far a 
given filter cutoft frequency. If more than three 5675 are 
to be used, the Ae. Re network can be elim ina teci and the 
RA resistors connected together . A capacitar between this 
junction and ground may be required to shunt high fre
quency components. 
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OUTPUT LATCHING 

To latch the ou~put on after a signal is received, it is neces· 
sary to prov ide a feedback resistor around the output stage 
\between pins 8 and 1 l. Pin l is pulled up to unlatch the 
outpu t stage . 

REDUCTION OF Cl VALUE 

For precision, very low·frequency applications, where the 
value of Cl becomes large, an overall cast savings may be 
achieved by inserting a voltage follower between the R l Cl 
junction and pin 6, so as to al low a higher value of R 1 and a 
lower value o f Cl for a given frequency. 

PROGRAMMING 
Te change the center frequency, the va lu e of Rl can be 
changed with a mechanical or solid state switch, or 
additiona l Cl capacitors may be added by grou nding them 
through saturat ing npn transistors. 
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TYPICAL APPLICATIONS 

CARRIER-CURRENT REMOTE CONTROL 
OR INTERCOM 

" 
LL'OAO 

-----O 

DUAL- TONE DECODER 

ttt-f 
"}-J 11 
l" l,l, 

..,UOIOOUT 

~1~~6u~~~ 
MODUlATEOl 

1 . ReSlstor a n d cap/llCI10r values 

chosen for des""d frequenc,es 

2 . Il C 3 " made IIlrge so as to 

delav tu,n on 01 the top 567, 

decodmQ 01 sequenll(ll II" '2) 

tones " poulble. 

567 - TONE DECODER PHASE LOCKED LOOP 

TOUCH- TONE ® OECODER 

'. 

Compone"t V"lu"l {TVpic.IJ 

", 6.8 IO 15K ohm 

", 4.7K ohm 

"3 
C, 0.10 mfd 

C, 1 .0mfd6V 

C3 2.2mfd 6V 

C, 2506V 
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TYPICAL APPLICATIONS ICont'd.) 

OSCI LLATOR WITH 
OUADRATURE 

OUTPUT 

PULSE GENERATOR 
WITH 25% 

DUTY CYCLE 

" 

OSCILLATOR WITH 
DOUBLE FREOUENCY 

OUTPUT 

PRECISION OSCILLATOR TO 
SWITCH 100ma LOADS 

24% BANDWIDTH TON E DECODER 

INf'UT SIGNAl 
( > 1000V,m.1 

<>--l 

PRECISION OSCI LLATOR 
WITH 20nsec SWITCHING 

PULSE GENERATOR 

000> 

l e, CYlCE 
AOJl,J$T 

O · TO 180 · PHASE SHI FTER 
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CD4046A Types 

COS/MOS Micropower Phase-Locked Loop • Choice of two phase comparlton: 
1. Exclusive·OR network 

The RCA-CD4046A CQS/MOS Micropower 
Phase-Locked Loop (PLLl consists of a low· 
power, linear voltage-controlled oscillator 
(VeC) and two different phase oomparators 
having a common signal·input amplifier and 
a comman comparator input. A 5.2·V zener 
diade is provided for $upply regulation if 
necessary. The CD4046A is supplied in a 
, 6·lead dual -in·line cerarnie package (CD-
4046AOl. a 16-lead dual -in-line plastic pack 
age (C04046AEI. and a 16·lead flat pack 
(CD4046AK) , It is also 3vailable in chip 
far m (CD4046AH). 

Features: 
2. Edge-controlled memory network with 

phue-pulse output for lock indiCition 
• Very low power consumption: • High VCO linetrity : 1% (typ.) 

70 p.W (typ.) at VCO fo" 10 kHz, VOO = 5 V 
• Operating frequency range up to 1.2 MHz (typ.l 

atVOO:lll 10 V 

• VCO inhibit control for ON-OF F keying 
and ultra-Iow standby power consumption 

• Source-follower output of VCOcontrol inPUt 
• Wide supply-voltage range: VOO - VSS '" 5 

to 15 V 
(Demod.output) 

• Zener diode to assist supply regulation 

VCO Section 
The VCO requ ires one external capacitor Cl 
and one or two external resistors (R 1 or ~, 
and R2) Resistor Al and capacitor Cl 
determine the frequency range cf the VCO 
and resistor R 2 enables the VCO to ha ve a 
frequency offset if required . The high input 
impedance (1012n) of the VCO simplifies 
the design of low·pass filtérs by permitting et 
the designer a wide choice of resistor·to· 
capacitar ratios. In order not to load the 
low·pass filter, a source·follower output of 
the VCO input voltage is provided at terminai 
10 (OEMOOULATEO OUTPUT). If , this 
terminai is used, a load resistor (RSI of lO 
kn or more should be connected tram th is 
terminai to VSS. If unused thlS terminai 
should be left open. The VCO can be con · 
nected either directly or through frequency 
dividers to the 'comparator input of the 
phase comparators. A full COS/MOS logic 
swing is available al the output of the vca 
and allows direct coupling to CQS/ MQS 
frequency dividers such as the RCA .C04024, 
C04018, C04020. C04022, C04029, and 
C04059. ane or more C04018 (Preset· 
table Oivide -by-N Counter) or C04029 (Pre · 
settable Up/Oown Counter), or C04059A 
(Programmable Oivide-by -"N" Counter), to· 
gether with the C04046A (Phase-Locked 
Loop) can be used to bui Id a micropower 
low·frequency synthesizer. A logic O on the 
INHIBIT input "enables" the VCO and the 
source follower, whi le a logic 1 "turns off" 
both to minimize stand-by power consump-
tion. 
Phase Comparatori 

The phase·comparator signa I input (terminai 
14) can be direct-coupled provided the signa I 
swing is within CQS/MOS logic levels [Iogic 
"O" < 30% (VOO-VSS), logic "1" > 70% 
(VOO - VSS1]. For smal1er swings the signal 
must be capacitively coupled to the self 
biasing amplifier al the signal inpu1. 
Phase comparator J is an exclusive·OR net· 
work; it operates ana lagously to an over 
dflven balanced mixer. To maximize the lock 
range. the signal- and comparator-input fre 
quencies must ha ve a 50% duty cycle. With 
no signa I or noise on the signa I input, this 
phase comparator has an average output 
voltage equa I to VOO/2 . The low·pass filter 
connected to the output of phase comparator 
I supplies the averaged voltage to the vca 
input, and causes the vca to oscillate at the 
center frequency (fo ). 
The frequency range of input signals on 
which the PLL will lock if il was initially 

O.06%fOC (typ.) • Quiescent current specified to 15 V 
• Maximum input leaklge current of l p.A 

at 15 V (full package·temperature range) 

Appfications: 

• FM demodulator and modulltor 
• Frequency synthesis and multiplication 
• Frequency discriminator 
• Data synchronizltion 
• Voltage·to-frequency conversion 

• Tone decoding 
• FSK - Modems 
• Signal conditioning 
• (See ICAN-Sl01) "RCA COS/MOS 

Phase·Locked Loop - A Versatile 
Building Block for Micropower 

""u • Y~ Oigital and Analog Applications" 
Fig. 1 - COS/MOS phll~-Iocked loop block dillgrllm. 

MAXIMUM RATlNGS. Absolute·Ma)omum Values . 

STQRAGE ·TEMPERATURE RANGE n s.g! 

OPERATING· TEMPERATURE RANGE (TAl 

PACKAGE TYPES O. F. 1<: . H 
PACI<:AGE TYPES E. Y 

DC SUPPLY -VOL TAGE RANGE . (VODI 
(Vol'~e~ rehrenced IO Vss Te ,mlnall 

POWER OtSSIPATtON PER PACKAGE (POI 

FOR T A ~ - 40 IO +60oC (PACI<:AGE TYPES E. YI 

fOR T A ~ +60 IO +asoc IPACKAGE TYPES E. YI 

- 66'0 tl500C 

- 55 IO +125 0C 
- 40 IO +a50c 

-0.5 tO +15 V 

500 mW 

De'Ile Llnurly al 11 mW/oC IO 200 mw 
FOR T A ' -55 IO + 100°C IPACKAGE TYPES O. F. 1<:1 

FOR T A 2 .100 IO • 125°C IPACI<:AGE TYPES O. F. KI 

500 mW 

Drrate l.nurly Il 11 mW/OC IO 100 mW 

DEVICE DISSIPATION PER OUTPUT TRANSISTOR 

FOR T A • fULL PACKAGE TEMPERATURE AANGE (AL L PACKAGE n'PESI 100 mW 

INPUT VOlTAGE RANGE . AlL INPUTS -0.5 tO V OD +0.5 V 
lEAD TEMPERATURE (DUAING SOlOERINGI 

AI dlStaner 1/ 16 ± t /32 ,nel'1 Il 59 ! o 79' mml "om Clse lo, lO ~ mu 

RECOMMENOEO OPERATING CQNOITIONS 
for maximum reliability, nominai operating conditions should be selected IO thllt 
Optrltion is alwlYs within the following ,angl: 

CHARACTERISTIC 
LlMITS 

UNITS 
Min. Max. 

Supply Voltage Range (For T A = Full Package 

3 I 12 V Temperature Range 

out of 10ck is defined as the frequency cap· 
!Ufe range (2fc). 
The frequency range of input signals on 
which the loop will stay locked if it was 
initially in lock is defined as the frequency 
lock range (2fU. The capture range is < the 
Icc~ range . 
With phase comparatof I the range of fre· 
quencies over which the PLL can acquire 
lock {capture rangel is dependent on the 
low·pass·filter characleristics. and can be 
made as large as the lock range. Phase·com· 

parator I enables a PLL system to remai n 
in lock in spite of high amounts of noise 
in the input signa!. 
One characteristic of this type of phase com
parator is that it may lock onto input fre· 
quencies that are dose to harmonics of the 
VCO center-frequency. A second charae
teristic is that the phase angle between the 
signa I and the comparator input varies be· 
tween 00 and 1800 , and is 900 at the center 
frequency. Fig . 2 shows the typical, trian· 
gular, phase·to·output response characteristic 



CD4046A Types 

Fig.2 - PhIJU-comp.r.tOf I ch.,.crllrisriCI 
Br law-pIIu filr.r OUr,xlt. 

of phase-comparator I. Typical waveforms 
for il COS/MQS phase-Iocked·loop employ
ing phase comparator I in locked condition 
of fa is shown in Fig. 3. 

SIOIt""l _UT (UlUli 14) rL..SL 
f~:.,~~~:~:41' ~ 
==tr'm"It':'W I n.JlIl.I"" -"00 

13~75silf'~'[':[:)' ~-"'SS 

Fig.3 - Typic.1 wn'.forml 'or cOS!Mos phuIJ
lock.cJ loop IImploying ph.u com{Mrltor 
l in locklld condirion of 'o-

Phase-comparator Il is an edge-controlled 
digitai memory network. l t consists of faur 
Ilip-flop stages, control 9i1tin9, and il three
state output circuit comprising p- and n-type 
drjvers having il common output node. When 
the p-MOS or n-MOS drivers are ON they 
pull the output up to VDO or down to 
VSS. respectively. This type 01 phase com
parator acts only on the positive edges of 
the signa I and comparator inputs. The duty 
cycles of the signal and comparator inputs 
are not important since positive transitions 
control the PLL system utilizing this type 
of comparator. If the signal·input Ire· 
quency is higher than the comparator·input 
Irequency, the p·type output driver ìs main· 
tained ON most 01 the time, and both the 
n and p drivers OFF (3 state) the remainder 
01 the time. If the signal·input frequency 
is lower than the comparator·input Irequen· 
CV, the n·type output driver is maintained 
ON most 01 the time, and both the n and 
p drivers OFF (3 state) the remainder 01 
the time. Il the signal· and comparator.
input Irequencies are the same, but the 
signa 1 input lags the comparator input in 
phase, the n·type output driver is main· 
tained ON for a time corresponding to the 
phase difference. If the signal· and com· 
parator.input Irequencies are the same, but 
the comparator input lags the signa I in phase. 
the p·type output driver is maintained ON 
for a time corresponding to the phase dif· 
ference. Subsequently, the capacitor voltage 
of the low·pass filter connected to this phase 
comparator is adjusted until the signa I and 
comparator inputs are equal in both phase 
and frequency. At this stable point both p. 
and n·type output drivers remain OFF and 
thus the phase comparator output becomes 
an open circuit and holds the voltage on the 
capacitor of the low·pass filter~ constant. 

ELECTRICAL CHARACTERISTtCS.at T A - 25°C 

I Limit, 

Charact,ri,tic T"'Con'M~ Ati P",." T, ... 
Ve Voo O.E,F,H,K,y 

Volts Volts Min. TVp. MaJl. 

Phlle Comparator Section 

Operatong Supply VoJuge, VOO - VSS 
vce Operatlon 

Comparators onl 
Total OUlescent Oe~lce CUrlenl, 'L 

Term. 140~n Term 150ptn IO 

Term 5 at VOO 
Term 14 al VSS or VOO 

Terms 3 & 9 al VSS IO 

15 

Term. 14191GNAL INI 
5 I 

Input Impellance, Z14 
IO 0.2 

15 

AC Coupled S,gna l lnput 5 
Voltage Sem'!t~t1y' See F,g 7 IO 

lpeak lo ·peakl 15 
OC·Coupled S!gn~llnpu! 

I 5 
and Comparalor Inpu\ 
Voltage Set1$ ' tl~ ' ly IO 3 

Low Level 15 4.5 

5 
r--

HIgh Level Vo IO 

Volts 15 

OUlPUI Orove Curren! Ph~se ComparalOf 0.5 043 

n Channel IS,nkl, 
1&IITerm 2&13 0.5 IO 1.3 

'ON 
0.5 5 0.23 

Phase Puhes 
0.5 10 0.7 

Phase Comparator 4.5 5 - 0.3 
1&11 Term 2&13 9.5 \O - 0.9 

p Channel (Sourcel. 'OP 4.5 5 -0.08 
Pila$!! Pulses 

9.5 IO - 0.25 

Inpul Leakage Current. IIL_ IIH Max. Any Inpul 15 

• For stne wave, Ihe frequency muSI be grUler than 1 kHz far Phue Comparalor II 

__ ~TOIIII 

OUTI'UT IU,"" Il) 

yco -.,y 1ft"'''' 'l' 
· ~o:';:TASS'f~UIt 

_Sl"""-SltTlIIMti 

.1-- - .... - - -. --e-r-~~~ 
• ....DO 

'r---.------~I~~:: 

Fig.4 - Typic.1 w • .-.forms for COSIMOS plY .. ·fock~ loop 
.mploying ph'J. COf'l'll»"tor Il in lock~ conditlon. 

15 

t6 

25 55 
200 410 

15 

25 60 

50 500 

04 

02 

200 400 

400 800 

700 

2.25 
4.5 

6.75 

2.75 3.5 

5.5 
8.25 

0.86 

2.5 

0.47 

1.4 

-0.6 
-1.8 

-0.16 -
- 0.5 

±1O 5 il 
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Unit, 

pA 

MQ 

mV 

V 

mA 

"A 

Moreover the signal at the "phase pulses" 
output is a high level which can be used far 
indicating a locked condition. Thus, for 
phase comparator Il, no phase difference 
exists between signal and comparator input 
over the full VCO frequency range. More· 
over. the power dissipation due to the low· 
pass filter is reduced when this type of phase 
comparator is used because both the p. and 
n·type output drivers are OFF for most of 

the signa 1 input cycle. It should be noted 
that the PLL lock range far this type of phase 
comparator is equal to the capture range , 
independent of the low·pass filter. With no 
signal present at the signa I input, the VCO 
is adjusted to its lowest frequency for phase 
comparator Il. Fig, 4 shows typical wave· 
lorms for a COS/MOS PLL employing phase 
comparator)( in a 10cked condition. 
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CD4046A Types 

DESIGN INFORMATION 

This information is a guide far approximating 
the values of external compooents far the 
CD4046A in a Phase-Locked-Loop system. 
The selected external components must be 
within the following ranges: 

lO kll";Al. A2. AS"; 1 Mil 
Cl> 100 pF at VOO:> 5 V; 
Cl>50pFatVoo> 10V 

In addition to the given design in formation 
refer to 'Fig .5 for A l, R2, and Cl component 
selections. 

CharKt.,irtics 

VCO Frequency 

Far No Signallnput 

Frequency Lock 

Aange, 2 fL 

Frequency Capture 

Range,2 fe 

loop Fllter 

eomponent 

Selection 

...... 
Com~r.tor 

Uood 
Deiign Info'''''tion 

VCO WITHOUT OFFSET VCO WITH OFFSET 
R2 ...... 

'~tzrL--. -- IItL 
' .. 

"'''' '" 'o'COIIII'IITYOUMI 

Same as for No.1 

'tc':_-- _ tlL 

, , 
"", .... 

YCOlllI'UT'oICIt.TMI 
IICI-toOIllII 

vco willadjustlo center frequency, fa 
VCO will adjU$l to towest operating frequency, 'min 

2 il '" full VCO frequency range 

Same a5 far No.1 

111.121 
1 21Tfl 

2fe ~ 11" 11 

~ 
:" 

For 2 fe, see Ref. (2) 

Phase Angle Between 900 at center frequency (lo) approximating 00 

Signa I and eomparalor r-~,---t"'~~;"~=al:",0"ouO~':':'n'7:~od'=':k,::.o,-,fI.::;O,,,, .. -,,,,,,,n-,,.,,,-1=-2 ."'L"-I ____ ---1 

Fig.5(1I) - Typiul unter fr~uency Ifl CI for 
Rt - 10kn,.nd l Mn .nd fo - IIRI CI. 

IO ( • '.;.' • '~.' < ':,.' • ',~-, ' • ", ' < • • 

Fig.5(b) - Typic./ frequ.ncy off,.r ~ CI for 
R2-tOkn, tOOkn,lInd l Mn 

NOTE: Lower frequency valuellr, obt.in.ble if Ilrger .... Iues of CI 
thll'\ ,howl'\ il'\ Figs. 5(1) .l'\d 5{b) a~e used. 

.... ,1"' '( "~I~U"~( ifA "n'c 

..... _IN VCO'~ · '~e . """'''''u 

'~:E~~i:~:~?::~~ I·. 
,e. ~"... _ 
,'v !'o", 

Fig.6(,) - Typicili vco po_r dissij»tion.r c.M.r 
frequency VI" R I. 

.I-----t---='t-.~:: -

• """, • "",1 ' 

~Z-Kn 

Fig.6(b) - TypiclI/ vco power di,Siparion.t 
fminlfsR2. 

Fig.6(c) - Typic.1 source follo_r po_r diui,ution 
YJ RS. 

NOTE: To ob"in approximate lOti I power dinipetion of PLL Iystem for no ... il7'.1 input 

Po {To"n " Po (fo) + Po (fMIN) + Po (AS) - Phue ComPlirator I 

Po (To"I)" Po (fMIN) - Phua ComPlirator Il 
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DESIGN INFORMATION ICont'd): 

CharKterirtics 

Locks On HarmonlC 01 
Center Frequency 

Signallnput 

NOise Aeiectlon 

vco 
Component 
Seleetion 

""" .. 
Com~f1ItOf' 

Uood 

Far further information, see 

Oeiign Informltion 

No 

Low 

vco WITHQUT QFFSET VCO WITH OFFSET 

R2 - cc 

- Glven : fa 

- USI! 'o wlth Fig.5a to 

de termine Al and Cl 

- Given : 'mal( 
- Catculate 'o trom 

the equation 

'o '" fm;x 
-Use fa with Fig .5a to 

determine Al and Cl 

- Glven : 'o and IL 
- Calculate 'min from 

the equation 

'min = 'o-IL 
- USI! 'mio with Fig .5b 

IO determine R 2 and Cl 

'max 
- Calculate 'min 

Irom the equation 

fmal( ",~ 
'min fa - Il 

'mali 
- USI! 'mi n with 

Fig.5c IO determine 
ratio R2/R 1 to obtain 

Rl 

- Given: Imin &: 'max 

- Use 'min with Fig.5b 
todetermine R2andCl 

_ Gatculate 'mal( 
'min 

'ma, 
- USI! 'min with Fig.5c 

to determine 
ratio R2/A 1 to 
oblain Al 
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(1) F. Gardner, "Phase·lock Techniques" John Wiley and Sons, New York, 1866 

{2) G. S. Moschytz, "Miniaturized Re Filters l,.!sing Phase·locked Loop", BST J , May, 1965 . 

I I l 
•• · '000 ' IO" " 

'(U _T O"(U lIG~'l'~'UT _'&«'"11_ ... 

. ~ 

',, 'H(.RIf •• 'o -,~;' ,., 

.... '(~T f( ... uo,uu ".,· .. ·c 
,00"o, " ,cO'~"'! IH " ~r ... 

; ":.Ic----I-~~---+--I 

..... '~uR'n. 'O -.:; '.l.IOO 
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CD4046A Types 

ElECTRICAL CHARACTERISTlCS.t T A - 25°C 

limtT:s 

Charlcterirtic 

vco Section 

Operating Supply Voltage As fixed oscillator only 3· '5 
VOO - VSS Ph,se·lock·loop operation 15 

fo · ,0kHz A, " 1 Mn 70 
Operlting Power 

R2 " oo 
VCOIN" V~D 'O 600 

Dinipat ion, Po 
'5 ~400 

Rl - 10kn LC' '' 'OOpF 5 0.25 0.5 
Maximum Operatiog 

R2 .. ... Dlc 'O 0.6 ' .2 
fr equency. 'max Cl .. 50 pF 

'5 1.5 VCOIN " VOO 

Genter Frequency (fo) .nd 

Frequency Range. Programm,ble wlth extern, l componenu R 1, A2 .• nd CI 

fmax-Imm S~ Design InfOflmtion 

VCOIN " 2.5 V:t O.3V, AI > IO kn 

linear ity " SV:!:2.5V,A l > 400kn 'O % 

" 7.5V:±5V,Al"lMn '5 

Temperature .FreqUl!n.cy 
%/oC a -'-

0.12-0.24 -
Stabil iI",· : f'VOD 'O 0.04-0.08 -
No frequency Offsel 15 - 0.015- 0.0 

'MIN" O . R2 " -

0.06 0 .12 - "'/oe 
frequency Offlf!t %1"<:0 _'_ 

IMIN#O f .VOD 'O 0.05- 0.1 

15 0.03- 0.06 -
Input Ruisunce of 

5,10,15 1012 n 
VCOIN (Ttrm 91. R, 

VCO OU!PU! Vol!.ge 
{Term 41 5,10,15 0.01 
low ltvel. VOL 

Driving COS/MOS·Type 4 .99 

High Levt l. VOH Lold (t.g. T trm 3 'O 9 .99 

Phue Com~rltor Inpul) '5 14 .99 

VCO Output Duty Cycle 5.10.15 50 % 

r--- 75 '50 
VCD OutP1J t Tr.nsit ion Vo 

' O 50 '00 T imes. Vol1l tTHL. trLH 
' 5 40 

VCQ Qutput Drive 
Current : 0.5 0 .43 0.86 

n·Ch.nnel (Sinkl, 'ON 0.5 10 1.3 2.6 
mA 

4.5 - 0 .3 - 0 .6 
p·Ch.nnel (Sourcel, lDP 

9.5 ' O -0.9 - 1.8 

Source·Follower Output 
(Demoelulated Output) : 5,10 1.5 2.2 

Off$C!t Voltage 
RS>10kn 

'5 1.5 
(VCOIN-VDEM) 

" VCO' N ' 2.5.0.3 V O., 

Linearity RS>SOkn ., 5:!: 2.5 V 'O 0.6 % 

"7.5:!:5 V '5 0.8 

Zener Dioele Voltage(Vz) : 

C04046AD,AF,AK 
IZ-SOpA 

4.7 5.2 5.7 
CD4046AE,AY 4.5 5.2 6. ' 

Zener Dyn.mie 
IZ '" 1 mA '00 n 

Resist,nce. Rz 

• Posi tive coeffl clent. 



MC1648 
MC1648M 

Oulput 
(12) 

(10):t>=t3) 
(5) 

Numb .... ln ~r.mhni. denoti pln n umb ... for 
F padt-sll (C ... 607) L ptlckao- (C •• 632) •• neI 

p pack11il' (C. .. 648). 

Input Capacltanee - 6 pF typ 
Mlxlmum Seri •• Alslst.nc:. for L (Ext*rnallnduetanc:e) - 60 n typ 

Powlr Dlulpnion - H50 mW typ/pkg (+5.0 Vdc: Supply) 

MI .. imum Output Frequlnc:y - 225 MH: typ 
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The MC 1648 IS an emitter-coupled oscillator, constru c
ted on a single monolithic silicon chip. Output levels are 
compati bi e with MECL III logic levels. The oscil lator re
qu ires an external parallel tank circuit consisting of the 
inductor (L) and capacitar (C) . 

A varactor diade may be incorporated lnto the tank 
circuit to provide a voltage variable input far the osci llator 
(veo). T he MC1648 was designed far use in the Motoro la 
Phase-Locked Loop shown in Figure 9. This device may 
also be used in many other applications requiring a fixed 
or variable frequency clock source of high spectra l purity 
(See Figure 21. 

The MC1648 may be operated from a +5.0 Vdc supply 
or a -5.2 Vdc supply, depending upon system requi rements. 

SUPPLY VOl TAGE 

+5.0 Vdc 

-5. 2 Vdc 1.14 

FIGURE 1 - CIRCUIT SCHEMATIC 

VCC2 

(SI (5 1 

VCCl 

'" 

VEE 1 S, a . Pt Ta"~ VEE 2 AG C 

Numb ... ;" PII'."'h •• ,. d .... Ot. p,,, "\1 m b., lo, f i>e c~eg.1C ... 1107 1. L .,.ck~. (Ca .. 6321. end p i>.c~~. (Ca ... 6'161 

FIGURE 2 - SPECTRAL PUAITY QF SIGNAL AT QUTPUT 

e.w." 10 kHz San Width" 50 kH~/dil/ 

Cent..- frequency " 100 MH~ Vert ,cal S c alll " lOde/d iI/ 

l : Miero Metal torroid #T20·22, 8 turns 
#30 E nllmlod Copper wire. 

'Tho 1200 o h m .esistor and the scope te. mina· 
t;on impedance conuitute a 25 : 1 attenuato. 
probe. Coal< shall be CT ·070·50 or equil/alent . 
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ElECTRICAl CHARACTERISTICS 

S upply Voltag. = +5.0 volts 

Logoe l VOI< 0<..,,,,,,\1,,,,. 
lOIl+<·O VOl 

Output 
(12) 

(10):=ts=t
4 

., (3) 

(5) 

.r. .. 
To_otu,. v,........ VIL", ," IIce 'L 

50 -50 

',NSLISTED8ELOW 

\/'H mo. \Ice I~~' 
" 

0"'""' Vo"_ ~l--o;,.'"" .. ~ .. +--o;-+--;-;;;C+--c::;;-+-=--1--c"--f-=+"""'"';;-t~=-+-~--+~,,.-+~+~+--,;c1 

V P1> """"., .. tvP",oIly 500 mV. 225 Jl,jH. 

ElECTRICAl CHARACTERISTICS 

Supply Voltilge = -5.2 \/olts 

P"_,$"PIl1vO, .. nC",,on' 

LOIIO< - ' 
o".""' Volta 

V"1>0U'PY'''tvP'COUVSOO'''''' ,," 225MH, 

(12) 
(10)~3) DutpvI 

(5) 

SU~'iI"") 

·310 .,,, 

TUT VOLTAGE/CUlUUNT "'''''LIEO TO 
PIN$ L.STtO SHOW 

s.t F, ...... J 

" , .. 

FIGURE 3 - TEST CIRCUIT ANO WAVEFORMS 

'U sa high ,mpadance probe ( >1 . 0 MO'lgohm must 
be used). 

"TMe 110Q -ohm reSISlor mnd I he scope lerm,natlon 
Impedance const,tu!e Il 25 1 3ttenualOr prabe 
COo!l>< shall be CT -0 70 50 or equlvalenl . 

••• Byposs only Iha! suppl y OppOSI le ground . 

PRF x 1.0 MHz 
'. Outy Cycle (VOC) ~ -
'b 



ELECTRI CA L CHA RACTERI STICS 

Supply Voltage - +5.0 \/olts 

Cn.r.ctlr llt ic Symbol 

Power Supply O'31n Current 

Logie "l" VOH 
Output Vollage 

Logic "O" Val 
OutputVoltaoe 

Bi,)sVolta,ge VBi" 

Peak,!o'Peak Tank Volta~ V p .p 

Qutpu! Out'( Cvcle VOc 
Oscill;Uion Frequency fma~ 
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1101~31 OUlput 
( 121 

, 
TEST VOl TAGE/CURRENT VALUES 

,n.n (VOlti) 

T.mP4'~lu.. VIHm", V ILm,n VCc IL 

-5SoC +2 .07 -+-157 5 .0 -5 .0 

151 +2SoC +1.85 +1.35 5.0 -5 O 

+12SoC +1 .60 5 .0 -5.0 

MC 1648M Tut limiti TEST VOl TAGE/CURRENT 
APPllEO TQ 

~~-5~50~C~-+~~.~'5pOC~-+~~.~1'r50~C~-+~-+~~"~NS~"~OS~T~EO~BTE~lO~W;-~VEE 
V) H mu VI L min VCc IL IGnd) 

1.14 '.8 
392 4 .13 <.04 4 .25 4 .16 4.40 " 1, 14 J '.8 

3.13 3 ,38 3.20 3 .43 3.23 3.51 " 1,14 J '.8 

1.67 1.97 1.45 1.75 120 1.50 " '.8 

M~' 1 T:, 1 M~. M " 1 T"I M .. 
- 400 -

M~' 1 T" 1 M~. 
See Figure 3 1,1 4 '.8 

50 See Figure 3 1, 14 '.8 
225 '00 225 m Se! F i9 ,-,re 3 1,14 J '.8 

'This mea1uremenl guaranlees the dc potcntial at th . bili point lor purpOtes 01 Incorporal,ng J VMDctor tun,ng d lode 31 Ih is poln! 
Vp.p OUIPUI il typiQlly 500 mV @225 MHz . 

ELECTRI CA L CHA RACTEAISTI CS 

Supply Voltage = -5.2 lIol t$ \101~31 OUlpU! TEST VO l TAG E/C URREN T VAl UES 

Power Selpply O'lirl Currenl 

logic "1" 
OUlPUI Voltl~ 

logic "0" 
Output Voltage 

8ill VoltllQe 

Peak ,to·Peak T~lnk Voltage 

Output .DutY Cycle 

Os.cill.tion frequency 

(12) 

(SI 

Pin 

(Voltsl 

T.m=;:~r. f-'-""~+-~:"+~+-;'7-I VI Hm." V ll m ln V" 'l 
~3.13 ~3.63 ~5 . 2 -5 .0 

+2Soc 

+12SoC 

-335 -3 .85 - 5 .2 -5.0 

-3 .60 -4 .10 -5.2 -5.0 

TEST VOLTAG E/CURREN T 
APPl lEO T O 

Und., f-:-:c-"-5"i50-"C:-:--+""CC-".o:25rOC'c--+--c:-'·-""r5°-"C~-+-,-,-+-,,---'-'=ir"=T":"'T-,--I 
Symbo l T .. 1 

P INS ll STE D BE l OW 

Unit VIHm ... V llmln V" 'l 
'.8 

VOH -1080 -0.870 ~0 .960 -0600 " 7.8 

Val -1 .920 - 1.670 -1 .850 -1.820 - 1.540 " 7.8 

V8i,, " 10 ~3 . 53 -3.23 -3.45 '.8 

V,~ " 
M~' 1 T:, 1 M~. M ', 1 T,~ 1 M .. 

- 400 -
M~' 1 T~, 1 M~. 

See f igure 3 7.8 

VOC J 50 See figure 3 '.8 

1m." 225 '00 225 See figure 3 7.8 

"Thil mUSelremenl guarlrlt"s thl dc potenti.1 iiI the bili poinl lor purposel 01 Incorpo .. ting I va'actor wning diode at thi$ poinl . 
Vp~ output 1$ tvpically 500 mV@225MHz . 

VCC 
(Gnd) 

1,14 

1,14 

1,14 

1.14 

1.14 

1.14 
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OPERATING CHARACTERISTICS 

Figure 1 Hlustrates the circu it schema tic for the MC1648. 
The oscillator incorporates positive feedback by coupling 
the base of transistor Q6 to the collector of 07. An auto
matie gain control (AGe) is incorporated to limit the cur
rent through the emitter-coupled pair of transistors (06 
and 07) and allow optimum freQuency respanse of the 
oscillator. 

FIGUR E 4 - THE MC1648 OPERATING IN THE VOLTAGE 
CONTROLLED MODE 

I n order to maintain the high Q of the oscillator, and pro
vide high spectral purity at the output, transistor 04 is 
used to translate the oscillator signa I to the output dif· 
ferential pair Q2 and Q3. Q2 and Q3, in conjunction with 
output transistor Q" pravide a highly buffered output 
wh ich produces a sQuare wave. Transistors 09 thru 011 
pravide the bias drive far the oscillator and output buffer. 
Figure 2 indicates the high spectral purity of the oscillator 
output (pin 31. 

When operating the oscillator in the voltage controlled 
mode (Figure 4), it should be noted that the cathode of 
the varactor diode (D) should' be biased at least 2 VSE 
above VEE (~1.4 V for positive supply operationl. 

When the MC1648 is used with a constant dc voltage 
to the varactor diade, the output frequency wil l vary 
slightly because of interna i no ise. This variation 1s plotted 
versus operating frequency in Figure 5. 

FIGURE 5 - NOISE DEVIATION TEST CIRCUIT ANO WAVEFORM 

'OO~mEI aE VCC ' 5.0 Vdo 

I--" 

Osci lla tor Tank Components 
!Circuit 01 Figure 41 

f L 

#H 

1 .0 -10 MV2115 100 

v 
'0 __ 

10-60 

60 -100 

>.0 '---'-----'----'--'-~JJJ.L~--'-_L..LL-'--l_'_1J 
1 .0 100 

MC1648 
Under T~II$I 

f, OPERATING FREOUENCY. (M HZ)~ Slgnal Generator 
HP 608 

20 kHz above MC1648 Frequency L-_O_'_'_OO_"_---" 

1 300 mV 

l IB.W . .. 1.0 kH2 

~I ",,00",0' I ~:~6:8 
'-------" L ___ -" Froquency (f) 

ProduCI f-------jl Fr:e~:~CY 
Oele<:10r I I ~~5E~'u~~ 

IHP5210A oulpul voltago) (Fu ll Scale Froquency ) 
Frequency Oevlatlon ~ 

NOTE Any frOquency d.viation cauiied by the signal gener.to, and MC1648 power 

supply should be determined and minimzed prior IO teuing. 

HPO'OOA o' '00" I 



TRANSFER CHARACTERISTICS IN THE VOLTAGE CONTROLLED MODE 
USING EXTERNAL VARACTOR DlODE ANO COIL. TA ' 25°C 

FIGURE 6 
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L: Micro Metei Toroidll Core #T44 -10, 
4 turni cf No. 22 copper wire. 

V jn 

(10) 

1200 · 

f out 
'3) 

' The 1 200 o h m re,ist or and t h e scope nrmin.
t ;on impedence connitute a 25 : 1 ettenultor 
probe. Coax ,hall be eT-070-5 0 o r equivelent 

Le MiCro Metlll Torc idal Core IT44- 10, 
4 turns of No. 22 coppe. wire . 

C " 500 pF 

( 10) 

(5) 

1200 · 

f out 
'3) 

5.' I VCC 1 " VCC2 · ,+5 Vdc ....,... 0 . 1 J.lF 

-= VEE 1 " VEE2 " Gnd -4:-
'The 1200 ohm resistor lInd the scope term ina
tion im pedllnclI constltute • 25 : 1 atten ualor 
p.obe. COIIX shllii be eT -070-50 or oquillillent. 

l: Micro Metal T o,odial Core # T 3Q-22, 

~
5,:~,: of ::c~o,~~:: ~;:: Vd, ~ 
O . ~:::!:::: VEE, - VEE2 " Gnd 

5iJF J.lF:;r: I 5 1 k - ( l O) 

~ ---=-~' ---------: ? '200' 
O ! I l 
;: L: : (3) feut 

E L _______ J 
( 12) (51 

:;t. 0 .1 jJF 

°The 1200 ohm reslstor and tho scop e termma 
\lon 'mpedance constitvto .. 25 . 1 attenuato r 
probe , COllX sh,,11 be eT -070-50 or eqvivillent 

-=--
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Typical t ransfer characteristics fa r the osci llator in the 
voltage controlled mode are shown in Figu res 6, 7 and 8. 
Figures 6 and 8 show transfer characte ristics employing 
on ly t he capacitance of t he varactor diade (pluse the input 
capacitance o f the osci llator, 6 pF typicaO. Figu re 7 illus
trates the oscillator operating in a lIo ltage contro lled mode 
with the output freque,ncy range limi ted. This is achieved 
by adding a capacitar in parallel with t he tank circu it as 
shown. The 1 kn resistor in F igures 6 and 7 i5 used to pro
tect the varactor diade during testi ng. It is not necessary 
as long as the dc input voltage does not cause the diade to 
become forward biased. The larger-valued resister (51 kr2) 
in Figure 8 is required to provide isolation for the high
impedance junctions of the two varactor diodes_ 

The tuning range of the oscillator in the vo ltage con
trolled mode may be calcu!ated as: 

fmax yCO (max) + Cs 

fmin yCo (min) + eS 

1 
where f m in = -:--;::c'::;:=:===== 

2. -V L (CO (max) + Cs) 

Cs = shunt capacitance (input plus external 
capacitance) . 

Co = varactor capacitance as a function of 
bias voltage . 

Good R F and low-frequency bypassing is necessary on 
the po'N8r supply pins (see Figure 21. 

Capaci tors (C l and C2 of Figure 4) should be used to 
bypass the ·AGC point and the VCO input (varactor 
diode), guaranteeing on ly dc levels at t hese points. 

For output frequency operation between l MHz and 50 
MHz a O. l IiF capacitor is sufficient for Cl and C2. At 
higher frequencies, smaller va lues of capacitance shou ld be 
used; at lower frequencies, larger values of capac itance. A t 
higher frequencies the va lue of bypass capac itors depend s 
d irectly upon the phys ical layout of the system. Ali by
passing should be as close to the package pins as possib le 
to min imize unwanted lead inductance. 

The peak ·to-peak swing of the tank circuit is set inter
nally by the AGC circuitry . Since vo ltage swing of the 
tank ci rcuit provides the drive for the output buffer, the 
AGe potential directly affects the output waveform. If it 
is desired to have asine wave at t he out put of the MC l 648, 
a series resistor is tied fra m the AGC point to the most 
negative power potent ial (ground if +5.0 volt supply is 
used, - 5.2 volts if a negative supply is used) as shown in 
Figure l O. 

At frequencies above 100 MHz typ, it may be desirable 
t o increase the ta nk circui t peak·to·peak vo ltage in order 
to shape the signal at the output of the MC1648. This 
is accomplished by tying a series resistor (1 kr2 min imum) 
trom the AGC to the most positive power potential (+5.0 
volts if a +5.0 volt supply is used, ground if a -5.2 volt 
supply is used). Figure 1 l illustrates this principle. 

APPLICATIONS INFORMATION 

The phase locked loop shown in Figure 9 illustrates the 
use of the MC 1648 as a voltage cont rolled oscillato r. The 
figure illust rates a frequency synthesizer useful in tuners 
for FM broadcast, generai aviatio n, mariti me and land· 
mobile communications, amateur and CB receivers. The 
system operates trom a sing le +5.0 Vdc supply, and requires 
no internai translat ion, since ali components are com
patible. 

Frequency generation of th is type offe rs the advantages 
of single crystal ope ration, simple channel selection, and 
eliminOition of specia l circuit ry to prevent harmonic tock
up. Additional features include dc digitai switch ing (p ref-

erable over RF switching with a multiple crystal system), 
and a broad range of tuning (up te 150 MHz, the range 
being set by the varactor d iode) . 

The output frequency of the synthesizer loop is deter
mined by the refe rence frequency and the number program· 
med at the programmable counte r; fout = Nfref. The 
channel spacing is equal to frequency (freO. 

Fo r additional information on applications and designs 
for phase locked·loops and digitai frequency synthesize rs, 

see Motorola App lication Notes AN-532A, AN·535, AN·553, 
AN·564 or AN·594. 
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FIGURE 9 - TYPICAL FREQUENCY SYNTHESIZER APPLICATION 

Figure 10 shows the MC1648 in the variable frequency 
mode operating 'rom a +5.0 Vdc supply. Te obtain asine 
wave al the output, a resister is added from the AGe 
circuit (pin 5) to VEE. 

Figure 11 shows the MC1648 in the variable frequency 

mode operating from a +5.0 Vdc supply . To extend the 
useful frequency range of the device a resistor is added to 
the AGe circuit at pin 5 (1 kohm minimum). 

F IGUR E 10 - METHOO OF OBTAINING A SINE-WAVE OUTPUT 

N " Np • P + A 

Figure 12 shows the MC1648 operating from +5.0 Vdc 
and +9.0 Vdc po.......er supplies. This permits a higher voltage 
swing and higher output power than is possible fram the 
MECL output (pin 3). Plots of output power verSU5 total 
collectar laad resistance at pin 1 are given in Figures 13 
and 14 for 100 MHz and 10 MHz operation. The total 
collector load includes R in paralle! with Rp of L 1 and 
Cl at resonance. The optimum value far R at 100 MHz is 
approximately 850 ohms. 

FIGURE 11 - METHOD OF EXTENOING THE USEFUl 
FREOUENCY RANGE OF THE MC1648 

O utput 



21~ 

FIGURE 12 - CIRCUir SCHEMATIC USED FDR COLLECTOR QUTPUT OPERATlDN 

FIGURE 13 - POWER QUTPUT ver$US COLLECTOR LOAD 

See test circuit, Figure 12, f .. 100 MHz 

C3 " 3.0 - 35 pF 

Colleetor Tunk 

Ll " O .22~H C' '' 1.0-7 .QpF 

Rp 01 L 1 and Cl ... '1 kn (iii 100 MHz Resonance 

Oscillato. Tenk 

~ 
" 5 
~ 
E 
;:4 
~ 

~ 3 
~ 
O 

" 2 
~ 
~ 1 

0 10 

L2 = 4 turns #20 AWG 3/ 16" IO 

Cl .. 1.0 - 7 .0 pF 

I I 
I I 

/ 

1/ 

100 

\ 

1000 

TOTAL CDLLECTOR LDAD (ohms) 

\ 

10,000 

Circuir diag,.ms utlliz;ng Moto.ola products ara oncluded al a means 
01 illustratmg typical sem lcondUClor appllcations. consaquently. 
compiiti mformltion suff,cient for conUruct,on purposes ,s not 
nec.surily g;",.n The informalmn hilS be"n ca refully cnecked and 

FIGURE 14 - PDWER DUTPUT ye' SUI COLLECTOR LOAD 

Se. test drcuit, F igu'l! 12, f .. 10M Hz 

C3=470pF 

Colleetor Tenk 
Cl c 24 _ 200 pF 

R - son - l0kn 
Rp 01 Ll and Cl "'- 6 .8 k11@10MHz RllllonancfI 

Oscillato. Tenk 

L2" 2 .7 ~H 
C2 '" 16 - 150 pF 

14 I I 
~12 - + T 1 "10 
~ 1 S 
~ 

I ~ 
~ 
O 

" ~ 
~ 2 

\ 
\ 

1\ 
V 

100 1000 10,000 

TOTAL COLLECTOR LOAD (ohms) 

'S bel,e",ed t~ be ent~rely ,el,abl.. Howe",e r. no respons'bil,ty is I 
auumed far InaCCu'aCIIS Fu'lhe,mor •. sucn ,nformat'on does nOI 
co n"ey IO Ihe purcnase, 01 the sem,conductor de""clS dlScflbed any 
l'cense under Ihe palent "gnu of MOlorola Inc . or olne". 



MC4324 • MC4024 

The MC4324/4024 consists cf two independent voltage-controlled 
multivibratorswith output buffers. Variation of the output frequency 
over a 3,5·to- ' range 15 guaranteed with an input dc control voltage 
of 1.0 to 5.0 voltage. 

Operating frequency is spedfled al 25 MHz al 25°C. Operat ion 
to 15 MHz i5 possib le aver the spec i fied temperature range. Far 
higher frequency requirements, see the MC1648 (200 MHz) or the 
MC 1658 (125 MHz) data sheet. 

T~is device was designed specifically for use in phase·locked loops 
for digitai frequency control. Il can al50 be used in other applica
tions requiring a voltage-con t rolled frequency, or as a stable fixed 
frequency oscillator (3.0 MH z lO 15 MHz ) by replacing the external 
contrai capacitar wlth a crystal. 

• Maximum Operating Frequency "" 25 MHz Guaranteed @ 250C 

• Pawer Oissipatian :o 150 mW typ/pkg 

, Output Laading Factor:= 7 

TYPICAL APPLICATIONS 
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~ 
FSUFFlX _ -

CERAMIC PACKAGE _ - -

CASE 607 I I 

L SUFFIX 

CERAMIC PACKAGE 

CASE 632 
(TO 116) 

P SUFFIX 

PLASTIC PACKAGE 

CASE 646 

lMC4024only) 

FIGURE 1 - ASTABlE MUl TIVIBRATOR FIGURE 2 - CRYSTAL CONTROllED FIGURE 3 - VOl TAGE -CONTROllED 
MUl TIV1BRATOR 

'out .. lO MH~ 

MUlTiVIBRATOR 

Crystlll f r equcncv can be pullcd 
slight1v by IIdjusting Pl . 

+5 .0 V 100 pF 

Vin - 2 5 V IO 5 .5 V 
fout " 1.0 MH~ mln, 5 .0 MH~ mll~ 

FIGURE 4 - PHASE ·lOCKED, FREQUENCY SYNTHESIZER LOOP 



ELECTRICAL CHARACTERISTICS 

~ ,·tr' 
".--r,~. 

,on" ., X2 

Vcc: VCM · 1 , 13 
Output Buffer " 14 

VCM ~ 5, 9 
Output Buffer " 7 

External Capacitor for 
FrequencV Ronge Determinlltlon 

@ Test 
Tlmp. rllur, 'Ol1 

1 _55°C 
98 

MC432" +2SoC 9.8 

+l25o C 9.8 

{ o"c 
9.8 

+2So C 9.8 

"7So ç 9.8 

TEST CURRENTNOl TAGE VA LUES 

VoJU 

tOl2 'OH V'H VCC VçCl 

-1 .6 " -1.6 5.0 5.0 '.5 

11.2 -1.6 5.0 50 " 11 .2 -1 .6 5.0 50 

11 .2 -1 .6 5.0 5.0 4 .75 

11 .2 -1.6 5.0 4 .75 

VCCH 

55 

5.5 

5.25 

5.25 
MC4324 T •• t Limit. MC4024 Test L,miti 

TEST CURRENTNOL TAGE APPLIED TO PINS liSTE O BELOW : 

SVmbol 

I"pui I 'm ForwardCurren l 

O ... lpul 

I VOl Outpvt Voltage 

VOH 

Short-C.rCUII currentf 105 

Power Rfilu ir. m . nu I 
ITot, IOlviçlf 

Power Supply Dr~,n ICC 

5, OV-f7\ 
OV-\C) 

Und .. ·5SoC 

Test 

2 '00 
12 '00 

" 

-20 -65 
-20 -65 

1,3,14 -

lO pF· 

parasitie capacitanc e. 

+2Soç 

'00 
- '00 

-
-20 -65 
-20 -65 

·'25oç OoC +250C +7SoC 

M.x 'Olt 'Ol2 ' OH V'H VCC VçCl VçCH 

- '00 - ' 00 '00 ' 00 "Ade - , 
" 5,7,9 

- '00 - ' 00 '00 '00 "Ade - 12 " 5,7,9 

OA " OA 2 1,4,14 5,7,9 

+ + + 
12 10,13,14 

+ 
, 1.4.14 
12 10,13.14 

" '.5 2.5 25 , 1,3,14 5,1,9 

" ' .5 2.5 ' .5 12 11,13,14 5.7,9 

-20 -65 -20 -65 -20 -65 -20 -65 , 1,3,14 5,6,7,9 
-20 -55 -20 -55 -20 -55 -20 -55 12 11,13.14 5,7,8,9 

37 2.4,10, 12 1,13,14 5,7,9 

FIGURE 5 - AC TEST CIRCUIT ANO WAVEFORMS 

fO~~~~-G"d ~VOL 
(VCC'" S,O Vdc, T A - 25°C) 

VALUE 

Output TEST SYMBOL CONDITIONS r~p 
Maximu m Operaling f~x eX - 10pF, Vin " 5.0 Vdc 1 25 MHzl30 MHz 

Frequency Frequency Ratio "" 3.5: 1 

Ralio of Frequency of fhigh ex'" l00pF , 
OsciUation Over ~ Vin high " S,O Vdc, I 3.5; 1.0 I 4,5 : 1.0 

Specif ied Input Vin low '" 1.0 Vdc 

Voltage Range 

N 

O' 



MAXIMUM RATlNGS 

Rating 

Supply Qperating Voltage Range 

Supply Voltage 

Input Voltage 

Qutput Valtage 

Operating Temperature Range 

Storage Temperature Aange - Ceramic Package 
Plaslle Package 

Maximum Junction T em perature 

Thermal Resistance - Junct ion ToCase (8 JC) 
Flal Cerarnlc Package 
Dual In-Line Ceramic Package 
Plastic Package 

Thermal Resistance - Junction To Amblent W JA ) 

Flat Ceram ic Package 
Dualln-Une CeramlC Package 
Plastlc Package 

MC4324 
MC4024 

MC4324 
MC4024 

MC4324 
MC4024 

FIGURE 6 - CIRCU IT SCHEMATIC 

1/2 OF CIRCU IT SHQWN 

Value 

45 to 5.5 
475 to 5 ,25 

+7 .0 

+5.5 

+5 .5 

-55 tO +125 
O to +75 

-65 to +150 
-55 to +125 

+175 
+150 

0 .06 
0.05 
0 .07 

0.21 
0 .15 
0.15 

IN",m bers In brackets are pm nu mbers for othe, ha ll) 

4[101 Cx 3[1' 1 
- - ------- -*- - --------

[ 13] 1~--~~+_r_------r---~------~~~~--------_, 

19[ 5~--~k_ ____________ ~ ______________ ~ __ ~ __ ~ __ k_~ 

God 
lVCM) 

Unit 

Vdo 

Vdo 

Vdo 

Vdo 

°c 

°c 

°0 

°C /mW 

°C / mW 

100 

217 

Vcc 
lQutput 
Buffer! 

6 [ 8 1 

God 
l Output Buffer) 
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FIGURE 7 - FREQUENCV-CAPACITA NCE PROOUCT 

600 
~VCC ' 5.,V / lA · 251)C 

D ex :> 100 pF 

(S .. T. bl, 1 for ex < 100 pF) ./ 

/ ./ 

'00 
' .5 

/ 
./ 

K V .......- r\ 
Typici i V f."\ V \ 
...I--\: .-- ..- i'--3 " L im i ~s -1 

3.0 3.5 ,., ' .5 
Vino DC CONTROL INPUT VOLTAGE tVdc) 

./ 

5.0 

FIGURE 9 - TYPIC AL FREQUENC Y DEVI A TION 
versos SUPPLV VQl TAGE 

o 

30 
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0F= 

o 

-, o 

-20 

-30 

o .. 
' .SO 

Vin~ 5.0 ~ ~ 
lA · 25°C t-
ex = 300 pF 

~ --Typal 
3'\..- ~ t-: I--

......... r::::-- t---
---

4.75 5.00 5.25 5.50 
Vcc. SUPPL Y VO LTAGE (Vdt) 

FIGURE 11 - FREQUENCY DEVIATION v. rSUI 
AMBIENT TEMPERATURE 

., o 
"cc ~ 5.0 Vdc 1...---7 l-r o 

V/ ~I./ ~/ 17 7 '/ o 
'A)' fl/ 1/ / j 

o 
--; -/ 
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1/ / V ì' r;Pic.1 fZ-< k 

~~ o . 101:. f 

~ 1,"1.8~f-
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., 

-, 
-, 
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FIG URE 8 - FRE QU ENCY-VOl TAGE GAIN 
CHARACTERISTI CS 

i;: ~; ·~o ~:O~~M~4024 ) 
_550 to moc (MC4124 ) V t-. 

CX;;;' 100pF / 
Il / t--.. 

/ IX' V- I--
-/ 1\ 

Typiul /V / ' ,-j o Limiu~ 

.l..>!i V / 
O~ I--' 
' .5 3.0 3.5 ' .0 ' .5 

Vin, DC CONTROllNPUT VDLTAGE ('Idc) 

FI GURE 10 - TYPI CAl FREOUENCY DEV IATI ON 
ver 5U5 SUPPl Y VOl TA GE 

o 
1 I--. 

'V >-- lA - 250e V 
/ l/':, }~ V / / 

1/ / 1/ ->-'17 / / 

-....... 

'-..... 

r--...... 

5.' 

/ 
'/ 

' 1/ / / 1. /1'< V /V 
1/ / / f V Vcc r-<.. / V .0 / V rr '~~k Typicii . ~ , 

1 
~ fout 1 8ookHz _ 

6.8k @l Vee-5.0V 

-I 5 
4.50 

50 , 

o 

o 

o 

5 .0 1!Hl. 

4.75 5.00 5.25 
Vec. SUPPL Y VOLTAGE (Vdc) 

FIGURE 12 - RMS NOI SE DEVIATION versus 
OSC lllATOR FREOUENCY 

SEE 

I mr~~AErT 

1.0 M 10M 

' . OSCILLATOR FREQU ENCY {Hl! 

5.50 

100M 

NOTE : Curves I.lbeled al 3 a lim iu deno ta that 99.7% of thé deVices te5ted feti within the5e limiu. 
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FIGURE 13 - NQISE OEVIATION TEST CIRCU IT 

I 5"0"' G,O""'O' I 
20 kHz abov8 ,------1 HP 608 

MC",4!40'4 F"qo'o" ~ I o' Eqoi. 

10 .020MHZ~ 

300 mV 

Il MC4324/ 4024 Il Unde. TUt 

At~eOn~:lOr l J ProdUCI I 20 kHz 

75 n II--'O-M-:-H-:-,--li Detector I 
I Frequency 

MOtlH 

I HP5210A 
or Equ lv 

RMS l 
HP3400A or EquI" 

Frcqucncy deviillion values of ellne. tho Signai generato. or power 
supply should be determmed p,io. IO testing 

APPLICAT IONS INFORMATION 

Suggested Design Practices 

Three power supply and three ground connections are 
provided in this clrcuit {each multivibrator has separate 
power supply and ground connections, and the autput 
buffers have comman power supply and ground pinsl. This 
provldes isolation between VCM's and minimizes the effect 
of output buffer transients on the multivibrators in criticai 
appllcations. The separation of power supply and ground 
lines also provides the capability of disabling one VCM by 
disconnecting its VCC pino However, ali ground lines must 
always be connected to insure substrate grounding and 
proper isolation. 

Generai design rules are: 

1. Ground pins 5, 7, and 9 far ali applications, including 
those where only one VCM is used. 

2. Use capacitors with less than 50 nA leakage at plus 
and minus 3.0 volts. Capacitance values of 15 pF 
or greater are acceptable. 

3. When operated in the free running mode, the mini
mum voltage applied to the DC Cont rai inpur should 
be 60% of VCC far good stability. The max imum 
voltage at this input should be VCC + 0.5 val t. 

4. When used in a phase-Iocked loop, the filter design 
should have a minimum DC Contrai input voltage 
of 1.0 volt and a maximum voltage of VCC + 0.5 
volt. The maximum restriction may be waived if the 
output impedance of the driving device is such that 
it will not source more than 10 mA at a voltage of 
VCC + 0.5 volto 

5. The power supply far this device should be bypassed 
with a good quality RF·type capacitor of 500 to 

1000 pF. Bypass capacitar lead lengths should be 
kept as short as possible. For best results, power 
supply voltage should be maintained as close to 
+5.0 V as possible. Under no conditions should the 
design require operation with a power supply volt
age outside the range of 5.0 voJts± 10%. 

External Control Capacitar (eX) Determination 
(See Table 1) 

The operating frequency range of this multivibrator is 
controlled by the value of ari external capacito r that is 
connected between Xl and X2 . A tuning ratio of 3.5·to· 1 
and a maximum frequency of 25 MHz are guaranteed 
under ideai conditions (VCC '" 5 .0 volts. TA :. 25 0 C). 
Under actua l operating conditions, variations in supply 
voltage, ambient temperature, and internai component tal

erances limit the tuning ratio (see Figures 7 thru 12) . An 
improvement in tuning ralio can be achieved by providing 
a variable tuning capacitor to facilitate initial alignment 
of the circuito 

Figures 7 through 11 show typical and suggested design 
limit information far important VCM characteristics. The 
suggested design limits are based on operation aver the 
specified temperature range Wi1h a supply voltage of 5.0 
vol1s ±5% unless otherwise noted. They include a safety 
factor of three times the estimated standard deviation. 

Figures 7 and 8 provide data for any external contrai 
capacitor value greater than 100 pF. With smal ler capacitar 
values, the curves are effectively mo'le<.! downward. Far 
example, il typ ical curve of f requenoy versus contrai vo lt
age would be very nearly identical to the lower suggested 
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TABLE 1 - EXTERNAL CONTROL CAPACITOR VAlUE DETEAMINATION 

CONFIGURATION 
TA 

~ 
K 1 

Xl X2 W'th ex " _ -s, 
'OH 

Vin fout K2 2SoC 

IOl .. C; ±.30C 

il CXF ex ,. Cxv t CXF 
Xl X2 

~'o", 
OoC 

V,"<>- IO 

75°C 

~ 

Choose CXF and CXV such that 

ex can be adlusted IO ' 

K 1 K3 
--5 CX ,·- -5 
'OH 'OH 

Wnh V m " V CC - 50 V,ad)uu 
-5SoC 

'0 eX tO oblam 
125°C 

f O"' 1 • K5 IfOH ) 

Then 
K4 

'OL K'lfO H 

Oelon,tlon1 'OH " Output frequency with V,n " VCC 

'Ol " Output freqUCrlcy woth V,n · 25V 

( FrequenCles In MHl , eX In pF) 

design limit of Figu re 7 if a 15 pF capacitar is used. To 
use Figure 7, divide on the ordinate by the capacitar 
value in picofarads to obtain output frequency in mega· 
hertz. In Figure 8, the ordinate axis is multiplied by the 
capacitar value in picofarads to obtain the gain constant 
(K vI in rad ians/second/volt . 

Frequency Stability 

When the MC4324/4024 IS used as a fixed-frequency 
oscillator (Vin constantI, the output frequency will vary 
sligh tl y because of internai noise. This var iation is indi
cated by F igure 12 · for the circuit of F igure 13. T nese 
variations are relatively independent « 1 0%) of changes 
in temperature and supp ly voltage. 

10-to-1 Frequency Synthesizer 

A f requency synthesizer cove r ing a 10-to·l range is 
shown in Figure 14 . Three packages are required to com
piete the loop: The MC4344/4044 phase-frequency de· 
tecto r , the MC4324/4024 dual voltage-contro l led multi
vlbrator, and the MC54418/74418 programmable counter. 

VALUESOF K 

Vcc K l K2 K3 K4 K5 

50V 385 150 600 no >O 

325 
..15 % 

680 125 

5 .0 V 290 750 140 
i 10~. 

335 660 120 

5 o V 
190 750 140 280 

i5 % 

5 o V 
250 200 840 150 

.! 1 O~, 

5 .0 V 300 690 125 115 

5 .0 V 
260 200 780 130 

.±5% 

230 210 155 
..t IO% 

Two VCM's (one package) are used to obtain the required 
frequency range. Each VCM is capable of operating over 
a 3·to· l range, rhus VCM 1 is used for the lower portion 
of the times ten range and VCM2 covers the upper end. 
The proper div ide rario is set into the programmable 
counter and the VCM for that frequency is selected by 
control gates. The other VCM is leh to be free ru nning 
since its output is gated out of the feedback path. 

Normally with a single VCM the loop gain would vary 
over a lO-to- l range due to the range of the counter 
ratios. Thisaffectsthe bandwidth, lockup time, and damp
ing ratio severely. Util iz ing two VCM's reduces this change 
in loop gain t ram 10·to- ' to 3·to-' as a result of the 
different sensitivitiesof the two VCM's due to the different 
frequency ranges. This change of VCM sensitiv i ty (3·to-l1 
is of such a direction to compensate for 100p gain varia· 
tions due to the programmable counter. 

The overall concept of multi-VCM operation can be 
expanded fo r ranges greater than lO-to-1. Four VCM's 
(two packages) could be used to cover a 100·to-' range. 
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FIGURE, 4 - lO·TO·' FREQ UENCY SYN THE SIZ ER 

03 02 01 DO 

Input 

';--N D3 D2 D ' DO 

, O O O , 
2 O O , O 
3 O O , , 
4 O , O O 
5 O , O , 
6 O , , O 
7 O , , , 
8 , O O O 
9 , O O , 
'0 , O , O 

C,reu" diilgram. u\OI,~,ng Motorola produça are ",cluded a. 3 means 
01 ,lIustrat,nQ typ,eal sem,cond uclor "pplica l,ans. eonsequenlly. 
camplele onformat ,an suff ,cienl far con strucl,on purpases ,s nOI 
neeessa ro ly given The onlormal,on ha. been carelully çhoçl<.ed and 

VCMl VCM2 f out 

A kH, kH, kH, 
, , X , , 2 X 2 , 3 X 3 
O X 4 4 

O X 5 5 
O X 6 6 
O X 7 7 
O X 8 8 
O X 9 9 
O X '0 '0 

" bcl'cved IO be enl,rely rel,able . However . no respans,b,l"y .. 
a'5umcd far maççuraç ,es. Further mor e. sucl'l ,nTa rmal,an dacs nOI 
convey IO the purchasc r 01 t hc sem,çond UCIOr dov,ce. descrobed any 
l"en5e under Ihe pa\(!rlt roghts 01 Motorol a Inc. or Olher. 
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NOTES : 

I 

L 
I 

1. ALL NOTES ASSOCIATEO WITH 

CASE 607 ·05 T G-86 OUTLINE SHAll APPLY . 

-j-R 2. LEADS WITHIN 0.13 mm (0.005 ) 

fR TOTAL OF TRUE POSITION 

-- ~ =-ì 
RELATIVE TO "A" Al MAXIMUM 

l 
. , MATERIAl CONDITIDN . 

L : : MllliMETERS INCHES ç : DIM MIr~ MAX MIN MAX 

: lG 
S A 6.10 6.60 0.240 0.260 

j : L- l 
C 0.76 1.78 O.03D 0.070 

: 
I 

O 0.33 0.48 0.013 0.019 , F 0.08 0.15 0.003 0.006 - '" G U7BSC 0.050 Bse 

fr --II--J ~r;:- H 0.30 0.89 0.012 0.035 
J 0.38 0.015 

I : K 6.35 9.40 0.250 0.370 

l I L 
SEATINO "ANE } t F 

l 18.80 0.740 
K-~ A - -I N 0.25 0.010 

A 0.38 0.015 
S 7.62 8.38 0.300 0.330 

NOTES: 

Q~ 
CASE 632 l. ALL RUlES & NOTES ASSOC1ATED 

TO·116 WlTH TO ·116 OUTLINE SHALL 
APPLY . 

B p 2, OIMENSIDN"l " TO CENTER OF 

, '~ lEAOS WHEN FOAMED PARALLEl 

MILLIMETERS INCHES 

~l-DJ F 
DIM MIN MAX MIN MAX 

A 16.8 19.9 0.660 0.785 
B 5.59 7.11 0.220 0.280 r- Ai-.-1 [L] c 5.08 0.200 
O 0.381 0.584 0.015 0.023 IMJcn F 0.77 1.77 0.030 0.070 
G 2.54 Bse 0.100 Bse 

JI:=?J t ~ J 0.203 0.381 0.008 0.015 
K 2.54 0.100 
l 7.62 Bse 0.300 Bse H~--iGi- SEATlNG;('iM J..---II-- M 15' 15' 

PLANE N 0.51 0.76 0.020 0.030 
P 8.25 0.325 

r::::: ::~ r,L=J CASE 646 

A- MILLIMETERS INCHES 
DIM MIN MAX MIN MAX 

A 18.16 18.80 0.715 0.740 

~A I P 
B 6.10 6.60 0.240 0.260 

MJL C 4.06 4.57 0.160 0.180 
O 0.38 0.51 0.015 0.020 
F 1.02 1.52 0.0.0 0.060 

~"[ 
NOTES: 

G 2.54 Bse 0.100 Bse 
H 1.32 1.83 0.052 0.072 

1 LEAOSWITHINO.13mm J 0.20 0.30 0.008 0.012 
(0.005) RADtUS OF TRUE K 2.92 3.43 0.115 0.135 
POSITION AT SEATING l 7.37 7.87 0.290 0.310 

JH~~G ~ ~~~ 
PLANE AT MAXtMUM M IO' IO' MATERIAL CONDITION . 

N 0.51 1.02 0.020 0.040 
2. DlMENSION"L" TO P 0.13 0.38 0.005 0.015 

CENTER OF LEAOS o 0.51 0.76 0.020 0.030 WHEN FORMEO 
PARALLEL. 

MOTOROLA Serniconducfor Producfs Inc. 



MC4344 • MC4044 

The MC4344/4044 consists of 1Wa digitai phase detectors, a charge 
pump, and an amplifier. In combination with a vo ltage cantrolled 
multivibrator (such as the MC4324/4024 or MC1648), it is useful 
in a broad range of phase-Iocked leop applications. The circuit 
accepts MTTL waveforms at the R and V inputs and generates an 
errar voltage that is proportional to the frequency and/or phase 
difference of the input signals. Phase detector #1 is intended far 
use in systems requiring zero frequency and phase difference at lock . 
Phase detector #2 is used if quadrature lock is desired. Phase detec
tor #2 can also be used to indicate tha1 the main Jaop, utilizing 
phase detector #1, is aut of lock. 

~AF:'~ 
9~8 

Vcc " Pin 14 

GND " Pin 7 

Input Loading Factor : A < V - 3 

Dutput Loading Facto. (Pin 8) '" 10 

Total Power Dinipation - 85 mW typ/ pkg 

Propagation Delay Time - 9 .0 ns typ 
(thru phase detector) 

CHARGE PUMP 

Output 

vccG-----~--------~--------~------_. 

1k 

3.9 k 

1k 

PU UF 

,o~---+144------------------------------o05 

223 

~ . 

F SUFF'X "'f!ffm 
CERAMIC PACKAGE 

CASE 607 I 

L SUFFIX 
CERAMIC PACItAGE 

CASE 832 
(TO-1181 

P SUFFIX 
PLASTIC PACKAGE 

CASE 848 
MC4044 only 

PHASE DETECTOR 

AMPLiFIER 

Output 

l.-/--r--<> a 
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Rating 

Supply Operating Voltage Range 

Supply Voltage 

Input Voltagc 

Qutput Voltage 

Operating Temperature Range 

Storage Temperature Range - Ceramic Package 
Plastic Package 

Maximum Junction Temperature 

Thermal Resistance - JunctiOn ToCase (O JC) 
Ftat Ceramlc Package 
Dual I n·Lme CeramlC Package 
Plal!IC Package 

Thermal Resistance - Junction To AmblCnt (OJA) 

Flat Ceramlc Package 
Dual In-Line CeramlC Package 
Plas!lc Package 

MC4344 
MC4044 

MC4344 
MC4044 

MC4344 
MC4044 

Value Uni t 

45105.5 Vdo 
4 .75 IO 5 .25 

+7.0 Vdo 

+5.5 Vdo 

+5.5 Vdo 

-55to+ 125 °c 
010+75 

-65 IO +150 °c 
-5510+ 125 

+175 °c 
+150 

°C/mW 
O O. 
Q.05 
0.07 

°C/mW 
0 .2 1 
0 .15 
0 .15 
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Operation of the MC4344/4044 is best explained by 
init ially considering each section separate ly . If phase de· 
tector i l is u;;ed, loop lockup occurs when both outputs 
Ul and Dl rem'ain high. This occurs only when al i the 
negative transitions on R, the reference input, and V, the 
variable or feedback input, coincide . The circuit responds 
only to transitions, hence phase error is independent of 
input waveform duty cycle or ampl itude variation. Phase 
detector #1 consists of sequent ial logic circuitry, there· 
fore operation prior to lockup is determined by inltial 
condit ions. 

FIGURE 1 - PHASE DETECTOR" FlOW TABlE 

When operation is init iated, by either applying power 
to the circu it or active input signals to R ami V, the ci r
cuit ry can be in one of several states. Given any,particular 
starting conditions, tlle flow table of Figure 1 can be used 
to determine subsequent operation. The flow table indi· 
cates the status of Ul and Dl as the R and V inputs are 
varied. The numbers in the table wh ich are in paren theses 

are arbitraTily assigned labels 1hat correspond to stable 
states that can result for each input combination. The 
numbers without parentheses refer to unstable conditions. 
Input changes are trae ed by horizon tal movement in the 
table; after each input change, circuit operat ion wi ll sett le 
in the numbered state indicated by moving ho rizontally 
to the appropriate R-V column. If the number at that 

R~V 

00 

'" 5 
151 
9 
5 , 

191 
5 

R~V 

O ~ ' 

2 
121 
6 

161 
2 
2 

(101 

• 

R~V , ~ , 
3 

131 
7 
7 

171 
7 

" ( 11 ) 

u, 

R~V 
U , D ' , ~ O 

141 o , 
8 o , 
8 , , 
" 

, , 
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, , 
181 , , 
" 

, o 
(12) , o 
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FI GURE 2 - PHASE D ETE CTO R # 1 TIMING DIAG RAM 

(a) R 

(bI V 

1'41 1 131 
1'21 1 15; l(8 q (7) (5) 1'811 Pl 1121 1 (5) [md (7) 151 l'BII 151 l'BII In 1121 1 

(cl Ul I U U LI 
(d) D1 

(c) A 

!Il V 

1(611 m ~ ( 1 2)1 (51 \'611 (1) 1(121 1 (51 i (61 ! (7) !(12)1 151 116>1 171 11121] 151 1'611 (Il 11121: 151 1161 1 In 1",,1 
(!l) Ul 

Ihl D ' --u~----'ur-----'ur---...,ur-----'ur----u 

lo) A 

(7) 121 (51 181 (2) (31 18 1(11 (3)12) 151 

(kl Ul 

(I) D1 

location is noI In parentheses, move vertlcally to the num 
ber cf the same value thal is In parenlheses. Far a glven 
input pai r , any ane of thrce stable states can exist. As 
an example, if R = 1 and V = 0, the ci rCUI I will be in ane 
of· the stable states (4), (8), or ( 12). 

Use of tlle table in determllllng circuiI operation 15 

tl lustrated In F igure 2. In the tlmlng chagriJm, the Input 

to R is the reference frequency, the input to V 1$ tlle ~ame 
f requency buI lag5 in phase. Slable state (4) IS arbllranly 
assumed as the mnial condnion. From the llmmg d!agr<lm 
and flow table, when the ClrcUit IS In stable stale (4), 
ou tpu t s U1 and 0 1 are "Q" and "l" respecllvely . Thc 
next input state is R-V "" l- l , moving honzorllally f rom 
stable state (4) under R-V '" l-Q to the R-V '" l -l colurnn, 
state 3 is indicated. However, this is an unstable cond ,t,on 
and the circuit will assume The state ,ndicated by moving 
vert ical ly in the R-V '" l - l columr, to stab le state (3) . In 
this instance, outpuL U l and 01 remaln unchanged , The 
input states next become R-V = Q- l ; moving horizon tally 

to the R-V =: O-l <.olumn , sl ab le state (2) is indicated 
A I t hls point Ihere is stili no change in U 1 or D 1 The 
nex t input change shlfts operal lon l O the R-V "" Q.Q col
umn where unstable state 5 IS indica ted. Moving ve rt lcally 
lo stab le state (5), the ou tputs now change state lo U 1-
D l = l - l . T he next inpu t change, R-V =: 1-0, drives the 
ci rcu itry lo stab le state (81, wi th no change in Ul or 0 1. 
T he nexl inpu t , R-V =: l -l, leads to stable st ate (7) w ith 
nochange in Iheoutputs. The nex t two input state changes 
cau se Ul to go low between the negative transi tlons of R 

and V. As the mpulS .::onlmue to change, the circuitry 
moves repeatedly through stallie states (2), (5), (8), (7), 
(2), etc. as shown, and a penodlc waveform IS obtamed 
on the U 1 terminai while 01 remaln s high . 

A Slmilar resull IS obtalned il V is leading with respec l 
to R, except thal the penodic waveform now appears on 
D1 asshown in rows e·h 01 the tlming diagram 01 Figu re 2. 
In each case, the average va lue of the resul t ing w3veform 
IS proponional to thc phase difference between the two 
Inputs. In a closed loop applicallon, the errar signal far 
controlling the VCO IS derived by translating and fil tering 
these waveforms. 

The resu l ts obtamed when R ami V are separated by 
a fi xed frequency di f ference are ,ndicated in rows i-I of 

the timing system. For this case, the U l output goes low 
when R goes low and stays in that state until a nega t ive 
transition on V occurs_ The resultmg waveform is similar 
to the f ixed phase d,fference case, buI now the duty cycle 
of the U 1 waveform var ies at a rate p roportlonal IO the 
difference frequency of the 1WO inputs, R and V. I l is 
this characteristlC that permits the MC4344/ 4044 to be 
used as a frequency disc r iminalor; if thc signal on R has 
been f requency modulated and Il the loop bandwidth is 
selected lO pass the devwtlon f requency but reject R and 
V, the resulting erra r vol t age applied to the VCO will be 
the recove red modulation signa!. 

Phase detector #2 conslsts only of comb inator ia! logic, 
therefore its characterisl!cs can be determined from the 
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FIGURE 3 - PHASE DETECTOR 112 QPERATION 

V~U2 
D2 

R • 

'j' Li:? 

slInplE' tru t lo !dble of Flyure 3 $1I1ce CircuII OIJerdllQI1 
requlre !. ;Iìiil heoth Input~ to thc dldrge pllmp ellher be 
111[111 or Ih$O,le tlle Sdmf:! duty cycle whf:!n lock occurs, usil1g 
1111'; philse detector leads to a quadrdture rclatlonshlp b~ 
t\'Veen R ilnu V Th l<; i!. Il lustrateci in rows a·cI af the tlmlfìg 
(l!agram of F Iyurc 3 Note Ihdt any devldtlOrl from i1 fifty 
percenl dUly cycle 011 thc Inpuls wOule! appear o::' phose 
error . 

Waveform5 showlng the o[1eriltlon of phase detector 
#2 when pha5e detector li l 15 belng used In il closed loop 
are Incllcated 111 rows e·) Whell the mali) loop 15 locked, 
U2 remalns high . If thc loop drtfts out of lock In elther 
direcilon o negative pulse whose width IS proportlonal lO 
thc amount of dnft appears 011 U2 . Th is can be used to 
generate a slmple loss·of·lock indlcator. 

Opera t lon of the chorge pump is bes t expla ined by con· 
sidering it In conjunction wlth the Darllngton amplifler 
llìcluded In the package (see Figure 41. There w ill be a 
pulsed waveform on elther PD or PU, depend ing on the 
phase·frequency relationshipof R and V. The charge pump 
serves to invert onc of the Input waveforms (O 1) and trans· 
lates the vo l tage levels be fare they are applied to the loop 
filter. When PD IS low and PU is high, 01 will be conduet · 
ing in the norma I direetion and 02 will be oH. Current 
wlll be flow lng through 03 and CR2; the base of 03 w;1I 
be two VBE drops above groulld or approximately 1.5 
volts. Sinee both of the resistors conneeted to the base 
of 03 are equal, the emitter of 04 (base of 05) will be 

R V U2 02 

O O , , 
O , , , 
, O O , , , , O 

FIGURE 4 - CHARGE PUMP QPERATION 

Vcc Vcc 

~~: - T" ~ -~"I R2~ R3 t9k ~ - ~4 _ ~DF ~ 
PD l 03 J 1 k ' '--<>-, ' A , 8 
Dl~ ............... , 0510~ OUlpul 

. 01~~...r- I Rl 9 06 Q7 
11 t 02 l 

"fe R2 f 1 k I I 
PU CRl 

Ul~- . ... 

· UF-i -~ 

approxlmately 3.0 volts. Far this condition, the emitter 
of Q5 WF) wil l be one VBE below lhls vohage, or about 
2.25 volts. T he PU input to lhe eharge pump is high 
(> 2.4 volts) and CR 1 will be reverse biased. Therefore 
05 will be supplying eurrent to 06. Th is will tend to 
lower the voltage at the colleetor of 07, resulting in an 
error signal that lowers the VCO frequeney as requ ired by 
a "pump down" slgnal 

When PU is low and PD is high, CRl is forward biased 
and UF w;1I be approximate!y one VSE above ground 
(negleeting the VCE(sat ) of the drivlng gale). With PD 
high, 0 1 eonducts in the reverse direction, supp lying base 
cu rrent for 02. While 02 is eonduet ing, 04 is prevented 
f ram supplying base d rive to 05, with 05 cut off and UF 
low there is no base eurrent far 06 and the voltage at the 
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collector of 07 moves up, resulting in an increase in the 
VCO operating frequency as required by a "pump up" 
signat . 

If both inputs to the charge pump are high (zero phase 
difference), both CR1 and the base-emitter junction of 
05 are reverse biased and there is no tendency for the 
errar vohage to change. The output of the charge pump 
variesbetween oneVBE and three VBE as the phase differ
ence of R and V varies fram minus 2rr to plus 21T . If this 
signal is filtered to remove the high·frequency camponents, 
the phase detector transfer function, K6. of approx imately 
0.12 voltlradian is obtained (see Figure 5). 

FIGURE 5 - PHASE DETECTOR TeST 

Pu!se Generator A 
(vll,ioble dolay) E 

EH139 or Equiv 

2.25 

ShQwn for positIve phlUO angle. Roverse 
A and 6 far negative phll$e angle. 

1.50 f-----j--+- - I 

1.25 f-----j--+-""-1 
1.00 f---i7"''''-l-
0 . 751L_L---'_--L_--!c_-"--_~--'----,-;! 

<:>. PHASE DIFFERENCE (RAD I ANS) 

The specified gain constant of 0.12 volt/radian may 
not be obtained if the amplifier/filter combination is imo 
properly designed . As indicated previously, the charge 
pump delivers pump commands of about 2.25 volts on 
the positive swings and 0.75 val t on the negative swings 
far a mean no-pump value of 1.5 volts. I f the filter ampli
fier is biased to thresho ld "on" at 1.5 volts, then the pump 
up and down voltages have equal effects. The pump signals 
are established by VsE's of transistors with mi l liamperes 
of current flowing. On the other hand, the transistors 
included far use as a filter ampl ifier will have very small 
currents flowing and wi!1 havecorrespondingly lower VSE'S 
- on the order of 0.6 val t each far a threshold of 1.2 
volts. Any displacement of the threshold from 1.5 vo lts 
causes an increase in gai n in one direction and a reduction 

in the other. The transistor configuration provided IS 
hence not optimum but does allow for the use of an addi 
tional transistor to improve filter response. This addition 
al so results- in a non-symmetrical response since the thresh
old is now approximately 1.8 volts. The effective pos'itive 

swing is l imited to 0.45 volt while the negative swing be· 
lovv threshold can be greater than 1.0 volt. This means 
that the loop gain when changing tram a high frequency 
to a lower frequency Is less than when changing in the 
apposite direction. For type two loops this tends to in
creaseovershootwhengoingfrom low to high and increases 
damping in the other direction. These problems and the 
selection of external filter components are intimately re
lated to system requirements and are discussed in detail 
in the filter design section. 

PHASE-LOCKED LOOP COMPON ENTS 
Generai 

A basic phase·locked loop, when operating properly, 
wi!1 acquire ("Iock on") an input signal, track it in fre
quency, and exhibit a fixed phase relationship relative to 
the input. In this basic Joop, the output frequency will 
be identical to the input frequency (Figure 6). A funda-

FIGURE 6 - BASIC PHASE·LOCKEO LOOP 
FREQUENCY RELATIONSHIP 

I,:~O'W'J 
- I"-_L_o_oo_-, 

COl (w +<:>01 

FIGURE 7 - FUNDAMENTAL PHASE-LOCKED LOOP 

menta I loop consists of a phase detector, amplifier/filter, 
and voltage-controlled oscillator {Figure 7). It appears 
and acts like a unity gain feedback Joop. The controlled 
variable is phase; any error between fin and fout Is 
amplifled and applied to the VCO in a corrective direct ion. 

Simple phase detectors in digitai phase- Iocked loops 
usually put aut a series of pulses. The aver age value of 
these pulses is the "gain constant", Krp, of the phase detec· 
tor - the volts out far a given phase difference, expressed 
as volts/radian. 

The VCO is design ed so that its output frequency range 
is equal to or greater than the required output f requency 
range of the system. The ratio of change in output 
frequency to inpu t contrai voltage is called "gain constant". 
KO. If the slope of fout to Vin is not tinear ~i.e., changes 
greater than 25%) over the expected frequency range, the 



curve should be piece-wise approximated and the appro
pri ate constant applied for "best" and "worst" case an.alysis 
of loop pe rfo rmance. 

System dynamics when in lock are determined by the 
amplifier/fi lterblock . Itsgain determines how much phase 
error exists between fin and fout , and filter characterist ics 
shape the captu re range and t ransient pe rfo rmance. This 
wi ll be discusscd in detail later. 

loop Filter 

Fundamentalloop characteristics such as capture range, 
Joop bandw idth, capture time, and transient response are 
cont ro lled p ri marily by the loop filter. The loop behavior 
isdescribed by gains in e~h component block of Figure 8. 

FIGURE 8 - GAI N CONSTANTS 

KO ~ Phllse Detector Gilln (lIoll$/rildianl 

KF = Ampl,f,er!Filter Gllln 

KV .. VCO G:aln (r lld ian-wsocond/volt) 

N = I nteger Dillisor 

The output to input rat io reflects a second order low pass 
filter in frequency response with a static gain of N: 

°01') K~KFKV 

°il') K~KFKV 
s+ ---

N 

1 + T,s 
where: KF= --

T2' 

T, = R2C and T2 = R,C of Figure 4. Therefore, 

001') N Il + Tl') 

0i l,) ,2NT2 
-- + T,s+l 
K"KV 

Il) 

12) 

13) 

80th Wn (Ioop bandwidth or natural frequency) and 
~ (damping factor) are particularly important in the tran ' 
sient response to a step input of phase or frequency (Fig· 
ure 9), and are defined as: 

~ ~~KV 
NT2 

14) 

(5) 

Using these tt!rms in Equation 3, 

001') Nll+Tl') 

0il') ,2 2" + 1 

wn2 wn 

16) 

~ 
~ 
o 

~ 
" >-
~ 
>-o 
o 
~ 
~ 
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Z 
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FIGURE 9 - TYPE 2 SECONO ORDER STEP RESPONSE 
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In a well defined system controlling factors such as 
wn and ~ may be chosen either from a transient basis 
(time doma in responsel or steady state frequency plot 
(roll-off point and peaking versus frequency). Once these 
two design goa ls are defined, synthesis of the filter is rela· 
tively straight-forward. 

Constants Ktj>, KV, and N are usually fixed due to other 
design constraints, leaving T 1 and T2 as var iables to set 
Wn and~. Since only T2 appea rs in Equation 4, il is the 
easiest to so lve for initial ly. 

(7) 

From Equation 5, we find 

18) 

Using relationships 7 and 8, actual resistor values may 
be computed: 

(9) 

110) 
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Although fundamentally the range of R 1 and R2 may 
be tram severa I hundred to severa I thousand ohms, side· 
band considerations usually force the value of R 1 to be 
set flrst, and then R2 and C computed . 

11 11 

Calculation of passive components R2 and C (in syn· 
thesizers) Is complicated by incomplete information on 
N, which is variable, and the limits of Wn and ~ during 
that variance. Equally important are changes in KV aver 
the output frequency range. Minimum and maximum 
values of Wn and t can be computed trom Equations 4 
and 5 when the appropriate worst case numbers are known 
for ali the factors. 

Amplifier/filtergain usually determineshow much phase 
error exists between fin and fout. and the filter character
istic shapes capture range and transient performance. A rel
atively simple, low gain amplifier may usually be used in 
the loop since many designs are not constrained so much 
by phase error as by the need to make fin equal fout . Un
necessarily high gains can cause problems in linear loops 
when the system is o~t of lock if the amplifier output 
swing is not adequately restricted since integrating opera· 
tional amplifiercircuitswilllatch up in time and effectively 
open the loop. 

The internai amplifier included in the MC434'4/ 4044 
may be used effectively if its limits are observed. The 
circu it configuration shown in Figure 10 illustrates the 

FIGURE 10 - USING MC4344/4044 LOOP AMPUFIER 

placement of Rl. R2, C, and load resistor RL (1 kf2) . 
Due to the non·infinite gai n of this stage (AV :::::: 3D) and 
other non-ideai characteristics, some restraint must be 
placed on passive component se lection. Foremost is a 
lower l imit on the value of R2 and an upper limit on R 1. 
Placed in order of priority, the recommendations are as 
fol Lows: lal R2> 50 n, Ibl R2/Rl .; 10, Ici 1 kn < Rl 
<5 kn. 

Limit {c} is the most flexible and may be violated with 
either higher sidebands and phase error (R 1 > 5 kn) or 
lower phase detector gain (R, < 1 kf.1:). If limit (b) is 
exceeded, loop bandwidth will be less than computed and 
may not have any simi larity lO the prediction. For an 
accurate reproduction of calculated loop characteristics 
one should go to an operational amplif ier which has suf· 
ficient gai n to make limit (b) readily satisfied. Limit (a) 

is very important because T 1 in Equation 5 is in reality 
composed of three elements: 

Tl =c (R2-~ ) 1121 

where gm = transconductance of the common emitter 
amplifier. 

Normally gm is large and T 1 nearl y equa ls R2C, but 
resistance values below 50 n can force the phase-com
pensating "zero" to infinity or worse (into the right half 
piane) and give an unstable system. The problem can be 
circumvented to a large degree by buffering the feedback 
with an emitter follower (Figure 11). Inequality (a) may 

FIGURE 11 - AMPU FIER CAPABlE OF HANOLING 
lOWER R2 

~5 . 0 V 

then be reduced by at least an order of magnitude (R2 
> 5 n) keeping in mind that electrolytic capacitors used 
as C may approach this value by themselves at the fre · 
quency of interest (wn). 

Larger values of R 1 may be accommodated by either 
using an operational amplifier with a low bias current (Iu < 

.1.0 fJ.A) as shown in Figure 12 or by buffering the internai 

FIGURE 12 - USING AN OPERATIONAL AMPuFIER 
TO EXTEND THE VALUE OF Rl 

::$l, R2 

Vo 
t 1.3 V -I-

Darlington pair with an FET (F igure 13) . It is vitally 
important, however, that the added device be operated at 
zero VGS. Source resistor R4 should be adìusted for this 
condition (which amounts to IOSS current for the FETl . 
This insures tl:\at the overal! amplifier input threshold re 
mains at the proper potential of approximately !WO base
emitter drops. Use of an additional emitter follower inslead 
of ttw FET and R4 (Figure 14) gives a threshold near the 
upper limit of the phase detector charge pump. resulting 
in an extremely unsymmetrical phase detector gain in the 
pump up versus pump down mode. It is not unusual IO 



FIGURE 13 - FET BUFFERING TO RAISE AMPLtFtER 
INPUT tMPEDANCE 

+5 O V 

A' 
Al 

FIGURE 14 - EMITTER FOLLOWER BUFFERtNG OF 
AMPLIFtER INPUT 

+5 .0 V 

note a 5 : 1 difference in K,p for circuits having thr: bipolar 
buffer stage. If the initial design can withstand this varia· 
tion in loop gain and remain stable, the approach should 
be considered since there are no criticaI adjustments as 
in the FET circuito 

DESIGN PROBLEMS AND THEIR SOLUTIONS 

Dynamic Range 

A source of trou ble for alI phase-Jocked loops, as wel! 
as most electron ics is simpJy overload or lack of sufficient 
dynamic range. One limit is the ampJifier output drive to 
the VCQ. Not only must a designer note the outside 
timits of the dc control voltage necessary to give the out· 
put frequency range, he must also account for the worst 
case of overshoot expected far the system. Relatively 
large damping factors (r "" 0.5) can contribute significant 
amounts of overshoot (30%). To be prepared far the 
worst case output swing the amplifier'should have as much 
margin to positive and negative limits as the expected 
swing itself. That is, if a two-volt swing is sufficient to 
give the desired output frequency excursion, there shquld 
be al least a two-volt cushion above and below maximum 
expected steady·state values on the control line. 

This increase in range, in order to be effective, must 
of course be followed by an equivalent range in the VCO 
or there is litt le to be gained. Any loss in loop gain will 
in generaI cause a decrease in r and a consequent increase 
in overshoot and ringing. If the loss in gain is caused by 
saturation or near saturation co,ld itions, the problem tends 
to accelerate towards a situation where the system settles 
in no t only a slow but oscillatory manner as well. 
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Loss of amplifier gain"\.may not be due entirely to nor
mal system damping considerations. In loops employing 
digitai phase detectors, an additional problem is likely to 
appear. This is due to amplifier saturation during a step 
input when there is a maximum phase detector output 
simultaneous with a large transient overshoot. The phase 
detector square wave rides on top of the normal transient 
and may even exceed the amplifier output limits imposed 
ab ave. Since the input frequency will exceed the R2C 
ti me constant, gain KF for these annoying pylses will be 
R2/R 1. Ordinarily this ratio will be less than 1, but some 
circumstances dictate a low loop gain commensurate with 
a fairly high Wn. Fa r these cases, R2/ R 1 may be higher 
than 10 and cause pulse-wise saturation of the amplifier. 
Since the dc control voltage is an average of phase detector 
pulses, clipping can be translated into a reduction in gain 
with ali the "benefits" already outlined, i.e., poor settling 
time. An easy remedy to apply in many cases is a simple 
RC low pass section preceding or together with the inte
grator·lag section. To make transient suppression indepen
dent of amplifier response, the network may be imbedded 
within the input resistor R 1 (F igure 15) or be implemented 

FIGURE 15 - IMPROVED TRANSIENT SUPPRESSION 
WITH Rl - Cc 

~
' Al A'C 

"2 2" 

l C, + 4 

";" ";" Wc " A1 C c 

FIGURE 16 - IMPROVEO TRANSIENT SUPPRESSION 
WITH R2 - Cc 

c, 

~'C 
Al 

1 -= w c "'-
A2C c 

by placing a feedback capacitar across R2 (Figure 16). 
Besides rounding off and inhibiting pulses, these networks 
add an additional pale to the loop and may cause further 
overshoot if the cutoff frequency (wc! is too close to 
wn. If at ali possible the cutoff point should be five to 
ten timeswn. How far Wc can be placed from wn depends 
on the input frequency relationship to wn since fin is, 
after all, what is being filtered. A side benefit of this 
simple RC pulse "flattener" is a reduction in fin sidebands 
around fout for synthesizers with N > 1. However, a series 
of RC filters is not recommended for either extended 
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pulse slippression or sideband improvement as excess phase 
will begin to budd up al the loop crassover (o::::: Wnl and 
tend to cause instabllity . This will be discussed in more 
detail later. 

Spurious Outputs 

Although the major prob lem in phase-Iocked loop de· 
sign is defining leop gain i,lnd phase margin under dynamic 
operatlllg conditions, high ·quality synthesizer designs also 
require special considera t ion 10 minimize spurious spect ral 
components - tlle worst of which is reference·frequency 
sidebands. Requirements for good sideband suppression 
aften contliet with other performance 90a ls - loop dy 
namic behavior, suppression of VCO noise, or suppression 
of other in- Ioop noise. As a result, most synthesizer tle
signs require compromised specifications. For a given set 
of components and loop dynamic condi ti ons, reference 
sidebands shou ld be predicted and checked against design 
specifications before any hardware is built. 

Any steady·state signa I on the VCQ contra i w i ll produce 
sidebands in accordan ce w ith normal FM theory. For 
small spurious deviat ions on the VCO, relative sideband· 
to·èarrier levefs can be predicted by: 

sidebands VrefKV 
---"' - - (131 

carrier 2wref 

where Vref = peak voltage value of spurious freuqency at 
the VCO input. 

Unwanted control line modulat ion can come from a 
variety of sources, but the most Ilkely cause is phase de· 
tector pulse components feeding th rough the loop filter. 
Although the f ilter does estab l ish loop dynam ie eonditions, 
il leaves something to be desired as a low pass sec tion for 
reference f requency components. 

Far the usual case where wref is higher than lIT2, the 
KF fun;t ion amounts to a simple resistor rallO : 

KF(jWlj "' -~ (141 
R1 

W "' wref 

By substitut ion of Equ at ions 9 and l O, this signal transfer 
can be related to loop parameters. 

KF (jWI I 
w = wref 

Vref (151 

where Vref = peak valueof reierence voltage at the VCO 
input, and 

V</J = peak va lue of reference i requency voltage 
at the phase detector output . 

Sideband leve ls relative to reference vol tage at the phase 
detector outpu t can be compu ted by combining EQuations 
13 and 15 : 

sideband level 
(161 

f out level 

From Equation 16 we find tha1 far a given phase detec· 
tor, a given value of R 1 (wh ieh determines VIj», and given 
basi e system eonstraints (N , fref). only ~ and wn remai n 
as variables to diminish the sidebands. Il there are few 
limits on wn, it may be lowered indefinitely un t il the 
desired degree of suppression is obtained . Ii Wn is not 
arbitra ry and the sidebands are stili object ionable, add i
tional fi lter ing is indicated. 

One item worthy of note is the absence of KV in Equa· 
t ion 16. From Equation 15 it m ight be coneluded that 
deereasing KV would be another means for reducing spu· 
rious sidebands, but for constant values of ~ and wn this 
is not a free variable . In a given loop, varying KV will 
certainly affect sideband vol tage, but w ill also vary ~ and 

wn· 
On the other hand, the choice of Wn may wel l affect 

spectral purity near the carrier, afthough reference side
band levels may be quite acceptable. 

In eomput ing sideband levels, the va lue of Vr,p must be 
determ ined in relation to other loop components. Resid
ual reference frequency components at the phase detector 
output are related to the dc errar vo ltage necessary 10 

supply charge pump leakage current and amplifler bias 
cu rr ent. From these average voltage figures, spectra l com
ponents of the reference frequency and itsharmonicscan 
be computed using an approximation that the phase de
tector output consis ts of square waves T seconds wide re
peated at t second intervals (Figure 17). A Fou ri er ana· 

FIGURE 17 - PHASE DETECTOR OUTPUT 

ysis can be summarized far small ratios of TIt by: 

(1) the average voltage (V avg) is A(Tlt) 

(2) the peak reference voltage value (Vr,pl 1s twice 
V avg, and 

(3) the second harmonic (2 f ref) is rough ly equal in 

amplitude to the fundamentaL 

By knowing the requirements far (1) due to amp l ifier 
bias and leakage cu rrents, values for (2) and (3) are unique
Iy determined _ 

An ex ampie of this si de band approximation technique 
can be illustrated using the parameters specified for the 
synthesizer design included in the applica tions information 
section . 

Nmax = 30 
K V = 11.2 x 106 rad/ s/V 
K~" 0. 12 V/ ,a<] 
I " 0.8 

Wn '" 4500 
R1=2kD 
f ref = 100 kHz 

Substitu t ing these numbers into Equation 16: 



sideband 

fout 

10.8)1301145001 

V~ 2.(105)10.111) 

v~ 11.55) 

11 71 

(18) 

The result illustrates how much reference feedthrough 
will affect si de band levels. If 1.0 mV peak of reference 
appears at the output of the phase detector, the nearest 
sideband wil l be down 56.2 d8 . 

lf the amplifier section included in the MC4344/ 4044 
is used, with RL = 1 kr2, some approximations of the 
value of V 1> can be made based on the inpul bias current 
and the value of R 1. The phase detector must provide 
sufficient average voltage to supply the amplifier bias curo 
rent, Ib, through Rl; when the bias current is about 5.0 
J.l.A and Rl is 2 kr2., V avg must be 10 mV From the 
assumptions earl ier concerning the Fourier transform, and 
with the help of Figure 18, we can see that the phase 
detector duty cycle will be about 1.7% (A = 0.6 V), giving 

FIGURE 18 - QUTPUT ERRQR 

CHARACTERISTICS 

DUTY PHASE 
CYCLE ERRQR vavg vç.(peak) 

1%1 (Deg) (mV) (mV) 

o, 036 06 , .2 
0 .2 0 .72 '2 2A 
0 .3 '08 '8 3 .6 
0 .4 1 .44 2A 4 .8 

0 .5 1 .80 3 .0 6 .0 
0 .6 2 '6 36 72 
0.7 252 42 8A 
0.8 2 .88 48 96 
0 .9 3 .24 5 .4 10.8 

'0 360 6 .0 12.0 
20 72 12.0 24.0 
3 .0 10.8 18 .0 35.9 
4 .0 14 .4 24 .0 47.9 
5 .0 '8 o 30 .0 59.8 

6 .0 216 36 .0 71 .6 
7.0 25 .2 42 .0 833 
8 .0 28 .8 48 .0 95 .0 
9 .0 324 54 o 106.6 
10.0 36 .0 60 o 118 .0 

a fundamental (reference) of 20 mV peai<. If this value 
for V rp is substituted into Equation 18, the resulting side· 
band ratio represents 30 dB suppression due to thiscom· 
ponent alone. 

Far loop amplifiers having verv high gains and relativelv 
low b ias currents, another far'f)r to consider is reverse 
leakage current, I L, of the t.. . 344/4044 charge pump. 
This is generally less than 1.0 J.l.A although it is no more 
than 5 .0 J.l.A over the tempera ture range. A tvpical value 
for design far room temperature operation is 0.1 J.l.A. To 
minimize the effects of amplifier bias and leakage curren ts 
a relativelv small value of R 1 should be chosen . A mini· 
mum value of 1 kr2. is a good cho ice . 

After values for C and R2 have been computed on the 
basis of loop dynamic propert ies, the overall sideband to 
fout ratio computation can be simplified. 

Smce 
V f/J= 2 V avg 

Vavg = (lb + IL) R, 
V9 ~ 21Ib+ IL) R1 
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V re ! : V~ (t,) 
~ 2R1 1 Ib+ ILI (t,): 2R2 Ilb + ILI 

we find that 

sideband VrefKV 
1191 

fout 2wref 

sideban~ 2R211b + I UKV 
(20) ------

fout 2wref 

Equation 20 indicates that exce llent suppression could 
be achieved if the bias and leakage terms were nulled by 
current summ ing at th e amp!ifier input (Figure 19) . This 

FIGURE 19 - CQMPENSATING FQ~ BIAS ANO 

LEAKAGE CURRENT 

has Indeed proved to be the case. Experimental results 
Indicate that greater than 60 dB rejection can routinely 

be achieved at a constant temperature. However when 
nulling fairlv large va iues (> 100 nA), the rejection becomes 
quite senSltive since leakages are inherently a function of 
temperatu re. This technique has proved useful in achieving 
improved system performance when used in conjunction 
with good ci rcuit practice and reference filterlng. 

Add itional Loop Filtering 

So far, on ly the effects of fundamentalloop dynam ics 
on resuttant sidebands have been considered . I f further 
sideband suppression is required , additional loop filtering 
is indicated. However, care must be taken in placement 
of any low pass rolloff with regard to the loop natura! 
frequencv (wn). On one hand, the "corner" shou ld be 
well below (lower than) wref and yet far removed (above) 
from wn. Although no easy method far p!ac ing the rol l· 
off point exists, a rule of thumb that usuall y works is: 

1211 



234 

Reference frt>qu ency supprcssion per pole is the ralio 
of Wc to Wref . 

SBdB == n 20 10910 ( -~~ ) 
wrcf 

where n is the number of poles in the 'ilter. 

(221 

Equation 22 gives tlle additional loop suppression to 
Wref: th is number shou ld be addedtO whatever suppression 
alreadyexists. 

Far non-criticai applications, simple Re networks may 
suffice, but if more than ane section is required, loop 
dynamics undergo undesirable changes. Loop damping 
factor decreases, resuhing in a h ig h percentage of aver
shoo! and increased ring ing since passive Re sections !end 
to accumulate phase shift more rapidly than signal suppres
sion and part of this exçess phase subt racts tram the loop 
phase margin. Less phase margin translates into a lower 
damping factor and can, in the limit, cause outright oscil· 
lation. 

A suitable alternative is an active Re section, Figure 20, 

FIGURE 20 - OPERATIONAl AMPLIFIER lOW PASS Fil TER 

+5.0 to + 15 V 

1. Choose R 
1 kn ...: R < 1 Mn 

2. 0 .5 
C"'

wc" 

compatible with the ex isting levels and voltages. An active 
two pole filter (second order sect ion) can realize a more 
graduai phase shift at f requencies less than the cutoff point 
-and stili get nearly equal suppression at frequencies above 
the cutoff point. Sections designed with a sl ight amount 
of peaking (r == 0.5) show a good compromise between 
excess phase below cutoff (wc!, without peaking enough 
to cause any danger of ra ising the loop gain for frequencies 
above wn. A fairly non·critical section may simply use 
an emitter follower as the active dev ice with two reSlstors 
and capacito rs completing the circuì! (F igure 21). This 
provides a - 12 dB/octave (-40 dB/decade) rolloff character
istic above wn, though the attenuation may be more 
accurately determìned by Equatio~22. If the sideband 
problem persists, an additional section may be added in 
series w i th the first No more than two sections are 
recommended since at that time either (1) the constra int 

FIGURE 21 - EMITTER FOLLOWER lOW PASS FIL TER 

NOTE . If VO "; rvcc + 10 vl. 
thls s t ilge is slIsceptible tO power 
supply noi se. 

between Wn and Wref is too close, or (2) reference voltage 
is modulating the veo from a source other than the phase 
detector through the loop amplifier . 

VCO Noise 

Effects of noise within the VeQ itselt can be evaluated 
by considering a closed loop situation with an external 
noise source, en, introduced at the VCO (F igure 22). Re-

FIGURE 22 - EFFECTS OF VCQ NQISE 

r~---~- --- ì 

'. , 
," I 

8tCc~ 
L~~~--I~N 

S2 

su ltant modu lation of the veo by errar voltage, E, is a 
second arder high pass function: 

S2 
(231 

en S2 + ST2K~KV + K~KV 
T,N T,N 

S2 

Th is function has a slope of 12 dB/octave at frequenc ies 
less than Wn (Ioop natural frequencyl. as shown in F igure 
23. This means that noise components in the veo above 
wn will pass unattenuated and those below will have some 
degree of suppression. T herefore choice of loop natural 
frequency may well rest on VeQ noise quality. 

Other $purious Responses 

Spurious components appearing in the output spectrum 
are seldom due to reference frequency feedthrough alone. 



FIGURE 23 - lOOP RESPONSE TO VCO NOISE 

LOG FAEQUENCY 

Modulation of any kind appearing on the VCO contrai 
line wil! cause spurious sidebands and can come in through 
the loop amplifier supply, bias circuitry in the contrai 
path, a translator, or e'le n the VCO supply itself. Some 
VCO's have a relatively high "sensiti'lity to power supply 
'1ariation. This should be in'lestigated and its effects con· 
sidered. Problems of this nature can be ~inimized by 
operating ali devices except the phase detector, charge 
pump, and VCQ from a separate and well isolated supply. 
A common method uses a master supply of about la or 
12 '101ts and two regu lators to produce '1oltages for the 
PLL - one for ali the logic (including the phase detector) 
and the other for ali circuitry associated with the VCO 
cantrolline. 

Sideband and noise performance is also a function of 
good power supply and regulator layout. As mentioned 
earlier, extreme care should be exercised in isolating the 
controlline '1oltage to the VCO tram influences other than 
the phase detector. This not only means good voltage 
regulation but ac bypassing and adherence to good ground 
ing techniques as well. Figure 24 shows two separate 

FIGURE 24 - lOOP VOl TAGE REGUlAT ION 

regulators and their respective loads. Resistor RS is a 
small stray resistance due to a common tllin ground return 
far both RLl and RL2. Any noise in RL2 isnow repro 
duced (in a suppressed form) across R L 1. Load current 
from RL 1 does not affect the voltage across RL2. Ellen 
though the regulators may be quite goòd, tlley can hold 
Vo constant only across their outputs, not necessarily 
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across tlle load (unless remote sensing is used). One solu
tion to the ground-coupled noise problem is to lay out 
tlle return path with the most sensiti'le regulated circuit 
at the farthest point from power supply entry as shown 
in Figure 25 

FIGURE 25 - REGUlATOR lAYOUT 

~
---~.v;n 

Most LC<lst 
5ensitivc • _ ~ _ 50nsitive 
Clrcult Clrcuit 

__ --' vin 
Aflturn 

Ellen far regulated subcircuits, accumulateci noise on 
the ground bus can pose major problems since although 
the cross currents do not produce a differential load volt
age direct1y, they do produce essentially common mode 
noise on the regu lators. Output differential load noise 
then is a function of the input regulation specification. 
By far the best way to sidestep the problem is to cannect 
each subcircuit ground to the power supply entry return 
I ine as sllown in F igu re 26. 

FIGURE 26 r- REGUlATOR GROUNO CONNECT ION 

1 V m e-----.----1 

V" 
Aflturn 

In Figures 24 and 26, RL l and RL2 represent campo· 
nent groups in the system. The designer must insure that 
ali ground return leads in a specific component group are 
returned to the common ground . Probably the most over· 
looked components are bypass capacitors. To minimize 
sidebands, ex t reme caution must be taken in the area im
mediately following tlle phase detector ami through the 
VCO. A partial schematic of a typical loop Clmp l if ler and 
filter is shown in Figure 27 IO illu$trate the common 
grounding tecllnique. 
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FIGURE 27 - PARTIAL SCHEMATIC QF LOOP 
AMPLIFIER ANO FIL TER 

-+5 .0 V 

Bypassing in a phase-Iocked leop must be effective at 
both high frequencies and low frequencies. One capacitar 
in the 1.Q-to-1O IJ.F range and another between 0.01 and 
0.001 ,uF are usually adequate. These can be effectively 
utilized both at the immediate circuitry (between supply 
and common ground) and the regulator if it is some dis
tance away. When used at the regulator, a single eleetro
Iytic;: capacitar on the output and a capacitar pa ir at the 
input Is most effective (Figure 28) . It is important, again, 
to note that these bypasses go fram the input/ output pins 
to as near the regulator ground pin as possible . 

FIGURE 28 - SUGGESTED BYPASSING PROCEDURE 

0.01 jJF 

Vin e-- --- -=""''--- --- --' 
Return 

APPLICATIONS INFORMATION 

Frequency Synthesizers 

The basic PLL discussed earlier is actually a special case 
of freQuency synthesis. In that instance, fout '" fin, al· 
though normally a programmable counter in the feedback 
loop insures the generai rule that faut '" Nfin (Figure 29) . 
In the synthesi zer fin is usually constant (crystal controlled) 
and fout is changed by varying the programmable divider 
(-7- Nl. By stepping N in integer increments, the output 
frequency is changed by fin per increment. In communi· 
cation use, this inpu t frequency is called the "channel 

+12 V + 12 V +5.0 V 

MC1648 

-5 .0 V 

FIGURE 29 - PHASE·LOCKEO LOOP WITH 
PROGRAMMABlE COUNTER 

spacing" or, in generai, it is the reference frequency . 

There is essentially no difference in loop dynamic probo 
lems between the basic PLL and synthesizers except that 
synthesizer designers must contend with problems pecu· 
liar to loops where N is variable and greater than 1. Also, 
sidebands or spectral purity usually require special atteno 
tion. These and other aspects are discussed in greater 
detail i~ AN·535. The steps for a sui table synthesis pro· 
cedure may be summarized as follows: 

Synthesis Procedure 

1. Choose input frequency. (fret '" channel spac ing) 
2 . Compute the range of digitai division : 

Nmax '" 
fmax 

fref 

Nmin '" 
fmin 

fref 

3. Compute needed VCO range: 

(2fmax - fmin) < fVCO < (2fmin - fmax) 

4. Choose minimum ~ trom transient response plot, 

Figure 9 . A good starting po int is~ = 0.5. 



5. Choose wn trom needed respanse time (Figure 9): 

6 . Compute c : 

Wn t 
Wn"' 

t 

K~KV 
C = - - - --

Nmaxwn2R 1 

8. Compute ~max ' 

{fimax 
~max = tmin --

Nmin 

9. Check transient respanse of t max for compatibility 
w ith transien t specification 

10. Compute expected sidebands: 

IAI 
faut wref 

(I L isabaut 100 nA at TJ = 25°C.) 
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, 1, If step 10 yields larger sidebands than are acceptable, 
add il single poi e at the loop amplifier by sp li tting 
R 1 and adding Cc as shown in Figure 15: 

0.8 
Cc 2':-

Rl wn 

Added sideband suppression (dBl is: 

dB " 20 1091O r=~~w~r~ef"i2~ 
1+ - - -

251w nl2 

IBI 

12. If step 11 stili does not give the desired resuhs, add 
a second order section at Wc =: 5 Wn using either 
the configuration of Figure 20 or 21. The expected 
improvement is twice that of the single pole in step 
10. 

dB " 40 10910f 2 
Wref 

1+-- -
251wnl2 

ICI 

Total sideband rejection Is then the total of 20 1091O(A) 
+ IBI + ICI . 

Design Example (Figure 30) 

Assume the following requirements: 
Output frequency, fout = 2.0 MHz to 3.0 MHz 
Frequency steps, fin '" 100 k Hz 

FIGURE 30 - CIRCUIT DIAGRAM OF TYPE 2 
PHASE· lOCKED lOQP 

r;:-------l 

I 
L 

13 

MC4344 

Vcc Vcc 
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Lockup tlllle between channels (to 5%) ~ 1.0 ms 
Overshoot < 20lu. 
Minimum sideband suppression ::: - 30 dB 

From th e steps 01 the synthesis procedure: 

1. 'rei = fin = 100 kHz 

f rnax 3.0 MHz 
2. Nmax ::: -- " --- ::: 30 

Iref 0. 1 MHz 

fmin 2.0 MHz 
Nm in = -- ::: = 20 

fret 0.1 MHz 

3. VCO range: 
The VCO output frequency range should e)'tend 
beyond the specified minimum-maximum limits to 
accommodate the overshoot speci fication In this 
instance faut should be able to cover an add itional 
20% on e ither end. End limits on the VCO are 

foutmax ;;;. 3.0 + 0.2(3.0) = 3.6 MHz 
foutmin ~ 2.0 - 0.2(2.0) = 1.6 MHz 

This VCQ range (:::::: 2 .25 : 1) is realizable with the 
MC4324/4024 voltage controlled multivibrator. From 
Figure 7 of the MC4324/ 4024 data sheet we find 
the requ ired tun in'g capacitor value to be 120 pF 
and the VCO gain, KV, typically 11 x 106 rad/s1v. 

4. From the step response curve of Figure 5, t = 0.8 
will produce a peak overshoot less than 20%. 

5. Referring to Figure 9, overshoot with t = 0 .8 will 
settle to within 5% at wnt.o= 4 .5 . Since the required 
lock -u p time is 1.0 ms, 

Wn '" wn t = ~ = ~ = (4.5)(103) rad / s 
t t 0.001 

6. In order to compu te C, phase detector gain and R 1 
must be selected . Phase detector ga in, Kq;, for the 
MC4344/ 4044 is approximately 0 .1 volt/radian with 
R 1 = 1 kS1. Therefore, 

(0.11111 x 106) 

C" (30114.5 x 103)2( 103) 2.0 ~F 

7. At this point, R2 can be computed : 

8. ìmax" ìmin V ~ax "0.98 
Nmin 

180n 

9. F igure 9 shows that t = 0.98 will meet the settling 
time requirement. 

10. Sidebands may be computed for two cases: (1) with 
IL (charge pump leakage eurrent) rfominal (100 nA), 
and (2) with IL maximum (5.0 pA). 

sideband I 
fout 

(5 x 10-6)( 180)( Il x 106) 
--.------- '" 2.2 

4 5 x 103 

max 

Since I L (nominaI) is 50 times lower than I L (maxi · 
mum), the sideband· to ·center frequency ratio nomi · 
nally would be 

~~Lleband I 2.2 

fout 50 

nom 

0.044 

" 20 1091O(0.044) " - 27 dB 

This suppression figure does nOI meet the originai 
design reqULrem ent. Therefore further improvements 
will be made . 

11 By splitting R 1 and Cc, further attenuat ion can be 
gained . The magnilude of Cc is approximately ' 

0.8 0.8 

Cc "" RIWn " (103114511103) "" 0.2 ~F 

Improvement in sidebands witl be : 

201091O - 13 dB 
1052 

1 + 
25(4 .5 x 103)2 

Nominai suppression is now -40 dB. Worst-case 
is 34 dB higher than nominai suppression (50: 1 ratio), 
or-6.0d8. Therefore additional filtering is required. 

12 AdditionaL filters such as second order sections are 
exactly double the single arder seetions as designed 
in step 11 . Adding such"a filterwould give an addio 
tional -26 dB rejeetion faetor. Therefore, one sec
ond order fil ter section would result in an overall 
sideband suppression of -67 dB nominai and -32 dB 
maximum . 

Design of the passive components far the added section 

with R assigned a value of 10 kn is: 

0.1 0. 1 

C " wn R " (4.5 x 10-3)(104) " 0.2 ~F 

See F igures 20 and 21 for two eonfigurations that will 
satisfy this filter requirement . 

Clack Recavery f rom Phase-Encoded Data 

The electro·mechanieal system used for recording digi· 
tal dat a on magne t ic tape often introduces random varia
tions in tape speed and data spacing . Because of this and 
the encoding technqiue used, il is usually necessary 10 

regenerate a synchronized clock from the data during this 
read eycle. One method far doing this is to phase-Iock 
a voltage controlled multivibrator to the data as it is read 
(Figure 3 1). 



FIGURE 3 1 - CLOCK RECOVERV FROM PHASE·ENCODED DATA 

G1 . G2 , G11 . G12 Y,MC7420 
Ali other gatos · \4MC7400 

Numbers in pllrenthase$ refer IO 
wllveforms of F igure 32 . 

y,MC7479 

239 

Vcc 
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FIGURE 32 - TIMING DIAGRAM - CLOCK RECOVERY FROM 
PHASE-ENçOOED DATA 

11 1 

(2 ) D al <1 

( 4 ) OG AT E _~ __ j l ---------:-;--
( 5 ) D GATE ---+----iL - _______ _ 
lGl G3 

171 

(8 ) Gll 

( 9 ) G7 

( 10) u lO 

( 11 ) 0B (V CM -:- 24 ) 

(12 ) VCM 

A typical data block using the phase encoded format 
is shown in row 1 of Figure 32. The standard format 
calls far recording a preamble of farty "0"5 followed by 
a single "1"; this is followed by fram 18 to 2048 charac 
ters of data and a postamble consisting of a "1" followed 
by farty "0"5. The encoding format records a "O" as a 
transition fram low to high in the middle of a data celI. 
A "1" is indicated by a transition tram high to low at the 
data celi midpoint. When requ ired, phase transitions accu r 
at the end of data cells. If a string of either consecutive 
"O" s or consecutive" 1" s is record ed, the format duplicates 
the originai clock; the clock is easily recovered by straight 
forward synchronization with a phase-Iock.ed loop. In the 
generai case, where the data may appear in any arder, 
the phase-encoded data must be processed to obtain a 
single pulse during each data celi before it is applied to 

·the phase detector. Far example, if the data consisted 
only of alternating "1"s and "O"s, the phase·encoded far 
mat would result in a waveform equal to one-half the 
originai clock frequency . If this were applied directly to 
the loop, the VCM would of course move down to tha! 
frequency . The encoding format insures that there will 
be a transition in the middle of each data time. If only 
these transitions are sensed they can be used to regenerate 
the clock. The schematic diagram of Figure 31 indicates 
one method of accomplishing this. 

The logic circuitry generates a pulse at the midpoint 
of each data celi which is then applied to the reference 
input of the phase detector. The lòop VCM is designed 

to operate at some multiple of the basic clock rate. The 
VCM frequency selected depends on the decoding resolu
tion desired and other system timing requirements. In 
this example .. the VCM operates at twenty-four times the 
clock rate (Figure 32, Row 12). 

Referring to Figure31 and the timing diagram of Figure 
32, the phase·encoded data (Figure 32, Row 1) is com
bined with a delayed version of itself (output of flip-flop 
A row 3) to provide a positive pulse aut of G3 far every 
transition of the input signa!. Portions of the data block 
are shown expanded in row 2 of F igure 32 . Flip-flop A 
delays the incoming data of one·half of a VCM clock 
periodo Gates Gl, G2, and G3 implement the logic Exclu
sive OR of waveforms 1 and 3 except when inhibited by 
OGATE (row 4) or the output of G12 (row 7). OGATE 
and its complement, OGATE, serve to initialize the cir
cuitry and insure that the first transition of the data block 
(a phase transitionl is ignored. The MC7493 binary counter 
and the G5·G 12 latch generate a su itable signal for gating 
aut G3 pulses caused by phase transitions at the end of 
a data celi, such as the one shown dashed in row 6. 

The initial data pulse from G3 sets G12 low and is 
combined with OGATE in G7 to reset the counter to its 
zero state. Subsequent VCM clock pulses now cycle the 
counter and approximately one-third of the way through 
the next data celi the counter's full state is decoded by 
Gl1, generating a negative transition. ThiscausesG12 to 
go high, removing the inhibit signal until it is aga in reset 
by the next data transition. This pulse al so resets the 



counter, eOlllinuing tbe cycle and generating a positive 
pulse al the rmdpoint of each data celi as required . 

Acqu isition trme is reduced if the loop is loéked to a 
freqllt'IlC:Y approximately the same as the expected data 
rale durrng in ter·block gaps. In Figure 31, tbis 15 achieved 
by operatmg the remaining half of the dual VCM at slightly 
less thdn tlle datil rate and applyi ng i t lo the referenee 
mput of the phase detector via the GB·G9·G lOdata selee· 
toro When data appears, OGATE and OGATE cause the 
Olltput of G3 to be se lected as the reference input to the 
loop. 

The loop parameters are selected as a compromise be· 
1Ween fast ilcquisi t ion and j ilter·free tracking once synch 
ronizatron is achieved. The resulting lilter component 
values Indlcated in Figure 3 1 are sui t able 'for reeovering 
tlle clock tram data recorded al a 120 kHz rate, such as 
would resul t In a tape system operating at 75 i.p.s. with 
a recording density of 1600 b .p.i . $y nchron ization is 
achieved by approximately the twenty·fourth bit time of 
the preamble. The relatlonship between system require 
ments and tbe design procedure is illustrated by the follow· 
ing sample calculation: 

Assume a -3.0 dB·loop bandwidth much less than the 
input data rate (~ 120 kHz), say 10 kHz. Further , assume 
a damping lactor 01 ~ = 0.707. From the expression far 
loop bandwidth as a function 01 damping factor and un 
damped natura l frequency, wn, calculate wn as 

y, 

w-3dS=wn (1' 212+)2+412+414) - 1241 

or fo r w_3 dB == (211")104 rad/sand ~ = 0.7 07 : 

12.1 104 
Wn == - - == (3.05)104 rad/s 

2.06 

As a rough check on acquisition time, assume that 
lockup shou ld occur no! later than half·way through a 
40·bit preample, or far 1Wenty 8.34 J.1s data peri ods. 

Wnt = 13.051104 12011834110-6 = 5.1 1261 

From Figure 9, tbe output will be within 2 to 3% of 
its final value far wnt;:::,,: 5 and ~ == 0.707. The filter com· 
ponents are calculated by: 

and 

where 

K~K':. = 
wn2 

R1CN 

K\ÒKV R2 = 
2~wn 

R1 N 

K1> = 0.015 vlrad 
KV = ( 18.2) 106 rad/s/volt 

N = 24 = Feedback divider ratio 
wn = (3.05) 104 rad/s 

1 = 0.707 

Hl 

1271 

1281 

K~KV = IO 11 511 18.21106 18.721104 
N 24 

From Equation 27 : 

From Equation 28: 

R2 21WnN 210.707113.041104 

18.721104 

Let R 1'" 3.0 kD:; then R2 = 1.5 kn and 

19.34110-5 
C=---- = 13.1)10-8 

13.01103 

or using a close standard value, use C == 0.0033 J.1F. Now 
add the additiona l prefiltering by sp li tting R 1 and selec t· 
ing a time. constant far the additional section so that it is 
large with respettt to R2C2. 

2R2C 211.5110313.31 10-8 

Cs = 1OR1 = 10(3.0} 103 
3300 pF 

çorcUH d'agrams Ul"'l,ng MOlorola produclS arc ' rlcluded :1$ a rneans '~bel,cved IO be erltorely rel,able However, no re$pons'b,I' IV 's 
01 ,lluStrilllnQ lvp'cai sem.conduclo' appl,cat,ons. eonscquently assurned lor 'naccur"c,es FUr1herrnore. sueh .nl orrna(,on does nOI 
co mplete mlormat ,on sull,e,enl lor con~tru cl'on purpose5 ,s nOI co r"IVey IO Ihe purchaser 01 Ihe sem,conduclor dev'ces de5cnbed Bny 
necessanly Q'ven The mlormauon ha~ been carelully chec ked and l'cense unuer lho palenl I"Igh15 01 MOlorola Ine. or others 
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NOTES 

I 

L 
I 

1 AlL NO TES ASSOCIATEO WITH 

CASE 607·05 TO 860UT LlN ESHAL lAPPlY 

-- ·R 'l lEAOSWITHINQ.13mm(QOO5) 

[R TOTAl OF TRUE PO$ITION 

- . . 
~ l 

RELATIVE lO "A" Al MAXIMUM 

l 
. MATERIAL CONDITION 

L : : J - "iNCHES MllliMETERS 

fa : : O IM MIN MAX MIN MAX 

: lG 
s A 6.10 6.60 0.240 0.260 

j 1 .. I 
e 0.76 1.78 0.030 0.010 

j 
o 0.33 0.48 0.013 0.019 , F' 0.08 0.1 5 0.003 0.006 

-- - - ~ I e 1.27 Bse 0.050 Bse 

ff -II-J 0 - H 0.30 0.89 0.012 0.035 
J 0.38 0.015 

F I K 6.35 9.40 0.1 50 0.370 

I IL SE"'" "'NE II , 
L 18 .80 - 0.140 

K -I.--- A - - I N 0.15 - 0.010 
R - 0.38 - 0.015 
S 1.62 8.38 0.300 0.330 

NOTES O--:;l CASE 632 1 ALl RU LES & NOTES ASSOCIATEO 

TO -116 W1TH lO ·116 DUTLINE SHALL 
APPLY 

B P 2 DIMENSION "l " TO CENTER OF 

, '~ lEAOS WHEN FORMEO PARALLE L. 

MllllMEHRS INCHES 

-1I-oJ[, OIM MIN MAX MIN MAX 

A 16.8 19 .9 0.660 0.785 
8 559 7.11 0.220 0.180 r- A-I--.l [L] e 5.08 0.200 
o 0.381 0.584 0.015 0.023 

~Jcn 
F 0.77 1.17 0.070 
e 2.54 Bse • J~~t~ J 0.203 0.381 0.015 
K 2.54 

, 'I """1 M L 7.62 Bse Bse 
H>---I GI--- SEATINe K J--II-- M 15' 15' 

PlANE N 0.51 0.76 0.020 0.030 
p 8.25 0.325 

C::::::Q rr=L~ CASE 646 

A- Mll liMETEAS INC HES 
OIM MIN MAX MIN MAX 

A 18.16 18.80 0.715 0.740 

~A I P 
8 6.10 6.S0 0.240 0.260 

MJL 

e 4.06 4.57 0.160 0.180 
o 0.38 0.51 0.015 0.010 
F 1.02 1.52 0.040 0.060 

~~ 
NOTES 

e 2.54 Bse 0.100 Bse 
H 1.32 1.83 0.052 0.072 

1. lEAOS WITHIN o 13 mm J 0.20 0.30 0.008 0.0 12 
(O 005) AAOlUS OF TAUE K 2.92 3.43 0.11 5 0.135 POSITION Al SEAllNG L 7.37 7.87 0.190 0.310 

JH~ ~G~ ~~~ 
PlANE AT MAXIMUM M 10' 10' MATER IAl eONOlllON N 0.51 1.02 0.020 0.040 2 OIMENSION "l " TO 

P 0.13 0.38 0.005 0.015 CENTER OF lEAOS o 0.51 0.76 0.020 0.030 WHEN FORMEO 
PARAll El 

-~ 

MOTOROLA Sel'nieonduefor Produefs 'ne. 
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Oiqital Frequencv Synthesize r 
HCTR0320 

DESCRIPTION 

The HCTR0320 is a CMOS LSI programmable divide 
by N counter with a phaseffrequency detector for 
frequency synthesis or phase locked loop (PPL) 
applications. A minimum PLL system can be made 
using the HCTR0320, a reference oscillator and divI
der, low pass f iller, and valtage controlled oscillator 
(VCQ). More complex systems may use mlxers, 
frequency multipliers, or a dual modulus prescalar. 
Most system designs constrain the VCO to oscillate 
al N times the divided reference oscillator frequency 
(fREF) so changing N by fiN changes the VCO 
frequency by th e product (fiN) • (fREF). Thus multi· 
pie VCO frequencies can be generated 'rom only 
Dne reference oscillator erystal by varying N . This 
method results in VCO frequencies whlch have the 
5ame fract ional efror as the reference eryslal oscll
lator frequency . 

BCO 2 

BCO 4 

BCO 8 

Ground (-l 

BINARY 16 

BINARY 32 

BINARY 64 

BCD 100 

BCO 800 

BCO 200 10 

BINAR Y 1 11 

BCO 1 12 

BCO 400 13 

lyCO- N 14 

ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS 

DC Supply Voltage 

Inpu t Voltage. Ali Inputs 

DC Current Draln Per Pln. Al i Inputs · 

DC Currenl Drain Per Pino Ali Outputs· 

Operat ing Temperature Range 

Storage Temperature Range 

Power Dissipation 

• Protectlon dlOdes forward blased 

fEATURES 

• HIGH FREOUENCY OPERATION 110 MHZ) 

• LOW POWER CMOS 

• ON CHIP PHASE / FREOUENCY DETECTOR 

• BCD AND / OR BINARY INPUTS FOR N 

• ON CHIP ADDER TO PROVIDE OFFSET 

• N PROGRAMMABLE FROM 3 TO 1023 

• VCO SIGNAL PRECONDITIONING 

• OUTPUT FROM - N COUNTER IS PROVIDED 

• POLARITY CONTROL ON VCO CORRECTION 
SIGNAL 

2B BINARY 8 

27 BINARY 4 

26 BINARY 2 

25 BCO 80 

24 BCO 40 

23 BCD 10 

22 BCO 20 

21 POlARITY 

20 YCO CORR ECTION 

19 YOO (+ l 

" 'RH 
17 NO CONNECTION 

16 lyCO (s low) 

15 'YCO (Iasl) 

SYM. VALUE UNIT 

VDD + 15 to -0.3 Vdc 

V," I-- VDD to -0.5 

I 
Vdc 

I 10 mAdc 

I 20 mAdc 
- -- - - --

TA - 40 to 85 "C OC 
.-

T stg -65 to + 150 oC 

Pd 600 (plastlc pkg) mW 700 (ceramlc pkg) 
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EXPLANATION OF BLOCK DIAGRAM 

Adder/ Decoder - This block adds a three digit BCO number (NBCO) to a 7 bit binary number 
(NBIN) to provide a sum equal to the division integer (N). Each decade 01 BCO inputs is restricted 
to valid BCO numbers, zero through nine. The Binary and BCO inputs require full sw ing signals 
such as those achieved by SPDT 5witches or CMOS logic . Positive logic is used. 

Programmable Divider - Th is circui1 ut i lizes a continuously recycling presettable down CDunter 
to output a wavelorm 01 Irequency IVCO/N at a duty cycle 01 l/N. IVCO (Iast) is the only HL 
compatible input and should be used when fast rise and fall times are available and/or maximum 
speed is required. Far input signals with slow rise and fall times sue h as sine waves, the fVCO 
(slow) input provides signal precondition ing through a Schmitt Trigger in arder to obtain proper 
rising and falling edges for the digitai circuitry. However, the additional circuitry does restr ict 
the maximum operating frequency. The unused fVCO input must be connected to VDD (+). 
Either fVCO input will accept low frequencies. However, in order to obtain high operating fre
quencies, dynamic circuitry is used and thus the minimum guaranteed fVCO input frequency is 
5 KHz. 

Phase/ Frequency Detector - This block compares the divider output (IVCO/N) with an external 
relerence Irequency (IREF) and generates a correction signal. When the VCO correction output 
goes Irom the Iloating state (NMOS and PMOS switches-off) to VOO (+) or GNO (-), the indica
t ion is that the leading edges of the two input slgnals do not occur simu ltaneously. The leading 
edge of one signal triggers the correction pulse and the leading edge of the other signal resets 
the output to the Iloating state (Reler to Timing Oiagrani) . Therelore. the width 01 the correc t ion 
pulse is proportional to the time difference between the leading .edges . As the two signa ls 
approach equal frequency and phase, the width of the pulse becomes narrower and narrower 
and the two sig nals are in " Iock". The Polarity input should be tied to VOO( +) il the VCO cor
rection output vo ltage should decrease to cause an increase in the VCO frequency. 



TY PICAl 
DYN AMIC 
CURII ENT 

- ----r-----
I 
I 

FREOUENCY - Iyco (KHz) 

2-t5 

~ N 

'REF ti l 1 1 1 1 1 1 1 1 l l l l 

IVCO/N 
(VARIABLE FREQ) 1 1 1 11 11111111 

TYPICAL RESPONSE 
TO "VCO-CORRECTION " 

BY AN EXTERNAL 
INTEGRATOR 

(lDW pass. Imer) 
I I 

VCO SPEEO UP 

I I 
NOTES: 1. ONLY POSITIVE TRANSITIONS OF fREF ANO IVCO ARE SHOWN. CIRCUIT OPERATION IS 

INDEPENDENT OF DUTY CYCLES. 
2. POLARITY SENSE IS TIED TO VDD 

TIMING DIAGRAM OF PHASE FREOUENCY DETECTOR 



2~6 

ELECTRICAL SPECIFICATlONS · Unless otherwlse speclfled T = - 40 ·C lo 85°C VOO telerance = ± 5% 

D C CHARACTERISTICS SYMBOL CONDIT IONS VDD MIN MAX UNITS 

Supply Vollage VDD 4.5 13 V 

Inpul Levels 
BCO and Bmary SWllches "1" V'H 5 475 5 V 

10 9.75 10 V 
"O" V'L 5 O 25 V 

(50 K O Impedance requlred) 10 O .25 V 

fVCO (FasI) "l" V'H 5 3.5 5 V 
10 7 10 V 

"O" V'L 5 O 4 V 
10 O 1.0 V 

fVCO (Slow). fREF "'" V'H 5 4.5 5 V 
10 9 10 V 

"O" V'L 5 O .5 V 
10 O 1.0 V 

Inpul Leakage Current 'L To ellher VOO or GND 5 - 1 ~A 
(excepl BCO and Bmary InpulS) 10 - 2 ~A 

Input Capacltance CL (TypICal) 5 pf 

Oulpul Impedance, 'veol N and Ron Wlthm 1 Voli 01 supply 5 - 500 \1 
VCO Correcllon 10 - 360 [l 

Roll 5 - M[l 

A. C. CHARACTERISTICS 

Supply Currenl 'DD fVCO = I MHz 5 - .5 mA 

Inputs N = 100 10 - 1.0 mA 

fVCO (Fast) 
frequency FVCO 5 .005 5 MHz 
pulse wldth IO .D10 10 MHz 

PWH 50% lo 50% 5 10 100 ~s 

PWL 10 .045 50 ~s 

rise & fall lime 'f,11 10% lo 90% 5 - 100 ns 
10 - 50 ns 

fVCO (Slow) 
frequency fVCO 5 .005 2.5 MHz 

10 .D10 5 MHz 
pulse width PWH . 50 % lo 50% 5 .200 100 ~s 

PWL 10 .100 50 ~s 

rise & fall lime 'r.11 10% lo 90 % 5 No limi! 
10 

fREF pulse width PWH. 50 % lO 50% 5 300 - ns 
PWL 10 150 - ns 

rise & fall lime !r.tl 10% lo 90 % 5 - 1 ~s 
10 - 1 ~s 

Oulpuls 

IVCO (Slow) lo Iveol N propagallon 'pH 50% lo 50% 5 - 750 ns 
detay, falling edge lo nSlng edge CL=10pf 10 - 420 ns 

falling edge lo fallmg edge 'pL 50% lo 50% 5 - 680 ns 
CL = 10 pf 10 - 375 ns 

IpH 50% lo 50% 5 - 360 ns 
fVCO (Slow) to FVCOI N propagalion CL = 10 pf IO - 250 ns 
delay, fallmg edge lo nsmg edge 'pL 50% lo 50 % 5 - 315 ns 

falling edge lo fallmg edge CL = 10 pf 10 - 270 ns 



CMOS DIGITAL FREOUENCY SYNTHESIZER BLOCK DIAGRAM 
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1 
2 
3 

23 
22 
24 
25 

8 
10 
13 
9 

I 
I 
I AD DER I DECODER 

!i} O,;NBCD '; 999 

80 

4 8 16 32 64' 

11-1~-...J 

26 ---1f----......J 

27~------' 

28-+-----......J 

PROGRAMMABLE 
DIVIDER 

+N 

~_ ..... N=NBCD+NBIN 

~--.I 3,s N :s1023 

16 

fVCO 

N 

247 

t-------__ --~-14 

18~---~=-----____ j_----------~ 
I 
I 

19j-VDD(+) 

4 irGROUND 

I 
I 
I 
I 

PHASEI 
FREQUENCY 

DETECTOR 

NMOS 
SWITCH 

L _ ________ _ 

20 

POLARITY 
~-------------21 

PMOS 
SWITCH t-----... VDD 
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TYPICAL OIGITAL FREQUENCY SYNTHESIZER APP LICATION 

CHANNEL 
SELECTOR 
SWITCHES 

HCTR0320 

PRE-SCALER 
(OPTIONAL) 

VOLTAGE 
CONTROLLEO 
OSCILLATOR 

INTEGRATION 
FILTER 

APPLICATIO N NOTES 

The AdderlDecoder, with its BCO and Binary inputs, 
presents a variety of application opportunities. In 
some cases il may be desired lO input N trom three 
BCD coded thumb wheel switches, in w hich case 
the BCO inputs are well suited. Il toggle switches 
are used to seI N, then the Binary inpu ts may be 
better su ited. Ali unused binary and BCD inputs 
musI be connec ted to a logic O (ground). In some 
rad io transceiver applicat ions il is desirable lo affset 
the transmit and receive frequenc ies. In these appli · 
cations, the channel can be seI with the BCO inputs 
and the offsel between the transmi t and receive 
frequencies controlled with the Binary inputs (or 
vice-versa). 

Values 01 0-99910-127 can be input on the BCOIBi
nary lines. However, the maximum N is 1023 and the 
min imum is 3. 

The VCO correction outpu t is a 3 state outpu t wh ich 
is high, low or f loat ing. When "Iock" is achieved. 
both the NMOS and PMOS output sw itches are 
turned off except for very narrow pulses and the 
output mostly " f loats". An integrator and/or low 
pass filter is required to "smooth out" the pulses 
and maintain the voltage to the VCO, thus keeping 
the f requency constant. 

Inlormation lurnished by Hughes 1$ believed lo be accurate and reliable. However. no responsibility is assumed by Hughes 
lor its use: nor lor any inlringement s or patents or olher righls 01 third parties which may resull lrom its use. No li cense is 
granled by implication or otherwise under any patenl or palent flgh ts 01 Hughes. 
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APPENDICE C 

ACCESSORI 
PER IL BREADBOARDING 

Oltre all'SK-lO Piastra Universale di Breadboarding, la E&L Instru
ments (per l'Italia Microlem S.p.A. - Milano) costruisce anche un'am
pia gamma di utili acces~ori per il breadboarding, denominati OUTBO
ARDS®. Questa appendice descrive gli OUTBOARDS che sono utili 
per l'esecuzione degli esperimenti descritti in questo libro, e che sono 
stati illustrati mediante degli schemi nel Capitolo 2. Ogni OUTBOARD 
può essere collegato direttamente alla piastra SK-lO, ottenendo le con
nessioni di alimentazione a + 5 V e a massa dai due gruppi esterni di ter
minali senza saldature. I pin d'ingresso e d'uscita sono collegati elettri
camente ai gruppi di 5 terminali senza saldature nella parte interna del 
supporto di breadboarding. Sono descritti gli OUTBOARDS seguenti: 

1. LR-2 Switch Logico 
2. LR-4 Display a LED a 7 segmenti 
3. LR-6 Indicatore a LED 
4. LR-7 Generatore di impulsi doppio 
5. LR-25 TTL Breadboarding 
6. LR-30 CMOS Breadboarding 
7. LR-31 Generatore di funzioni 
8. LR-33 Cristallo di quarzo 

1. LR-2 OUTBOARD Switch Logico 

Questo OUTBOARD, illustrato nella Fig. C-l, è simile a quello dello 
schema riportato nel Capitolo 2 (Fig. 2-6). Esso fornisce 4 switch logici 
che possono commutare fra massa (O logico) e + 5 V (l logico), ed è usa
to con circuiti integrati TTL. 
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Fig. C-l. L'LR-2 OUTBOARD Switch Logico 

2. LR-4 OUTBOARD Display a LED a 7 Segmenti 

Questo OUTBOARD, illustrato nella Fig. C-2, è simile a quello dello 
schema riportato nel Capitolo 2 (Fig. 2-10). Completo di decader/dri
ver e di indicatore a LED, l'LR-4 rappresenta le cifre da O a 9 in base al
l'ingresso bcd di 4 bit presente ai suoi terminali. 

Fig. C-2. L'LR-4 OUTBOARD Display a LED a 7 SegmentI. 
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Fig. C-3. L'LR-6 OUTBOARD Indicatore a LED. 

3. LR-6 OUTBOARD Indicatore a LED 

Questo OUTBOARD, illustrato nella Fig. C-3, è simile allo schema 
riportato nel Capitolo 2 (Fig. 2-4). Esso fornisce 4 LED che sono spenti 
per un ingresso allo O logico ed accesi per l logico. 

4. LR-7 OUTBOARD Generatore di Impulsi Doppio 

Questo OUTBOARD, illustrato nella Fig. C-4, è simile a quello dello 

Fig. C-4. L'LR-7 OUTBOARD Generatore di Impulsi Doppio 
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schema riportato nel Capitolo 2 (Fig. 2-8). Esso contiene due interrut
tori logici esenti da rimbalzi e indipendenti , ognuno dei quali ha delle 
uscite complementari agli stati logici ° e l. 

5. LR-25 OUTBOARD TTL Breadboarding 

Questo OUTBOARD, illustrato nella Fig. C-S, è una stazione com
pleta per il breadboarding TTL. Contiene l'equivalente di un LR-2, due 
LR-6 ed un LR-7. Inoltre, LR-25 contiene anche un dock ad onda qua
dra variabile realizzato mediante due timer 555, la cui frequenza d'usci
ta può variare approssimativamente da 0,1 Hz a 20 kHz quando si usa 
un condensatore esterno (da 5 pF a 100 ~F). 

Fig. C-5. L'LR-25 OUTBOARD TTL Breadboardlng. 

6. LR-30 OUTBOARD CMOS Breadboarding 

Questo OUTBOARD, illustrato nella Fig. C-6, ha un funzionamento 
identico a quello dell'LR-25, ma è stato modificato per operare nel 
campo compreso fra + 3 e + 15 V per i circuiti integrati CMOS. 

7. LR-31 OUTBOARD Generatore di funzioni 

Questo OUTBOARD, illustrato nella Fig. C-7, usa un circuito inte
grato XR-2206 per generare forme d'onda sinusoidali, quadre e trian
golari con frequenza, ampiezza e scostamento c.c. regolabili. Sono pos
sibili frequenze comprese fra 0,01 Hz e l MHz, in funzione del valore 
del condensatore esterno. Con un singolo condensatore, la gamma di
namica è maggiore di 1000 : l. 
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Fig. C-6, L'LR-30 OUTBOARD CMOS Breadboardlng. 

Fig. C-7. L'LR-31 OUTBOARD Generatore di FunzionI. 
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8. LR-33 OUTBOARD Cristallo di Quarzo 

Questo OUTBOARD, illustrato nella Fig. C-8 è simile a quello dello 
schema riportato nel Capitolo 2 (Fig. 2-13). Mediante il commutatore 
rotativo riportato sulla piastra, potete selezionare una frequenza d'u
scita controllata al cristallo da l MHz a 0,01 Hz in fattori di lO. 

Fig. C-B. L'LR-33 OUTBOARD Cristallo di Quarzo. 
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APPENDICE D 

SIMBOLI UTILIZZATI 

D = Duty cycle (adimensionale) 
fCH = Spaziatura dei canali del sintetizzatore (Hz) 
fH = Frequenza dell'oscillatore locale (Hz) 
f; = Frequenza dell'anello ad aggancio di fase (Hz) 
fMlx = Frequenza d'uscita del miscelatore (Hz) 
fREF = Frequenza di riferimento in ingresso al sintetizzatore (Hz) 
fo = Frequenza d'uscita dell'anello a blocco di fase (Hz) 
K = Guadagno c.c. dell'anello (s -I) 
Ko = Guadagno di conversione del VCO (rad/s/V) 
Ko = Guadagno di conversione del rivelatore di fase (V /rad) 
N = Modulo del contatore divisore per N 
ts = Tempo di assestamento (s) 
T = Periodo delle oscillazioni transitorie (s) 
Vr = Tensione d'ingresso del VCO, o tensione di errore (V) 
Vo = Tensione d'uscita media (c.c.) del rivelatore di fase (V) 
re = 3,14 
, = Fattore di smorzamento (adimensionale) 
t.<p = Differenza di fase in ingresso del rivelatore di fase (rad) 
wc = Campo di bloccaggio (rad/s) 
Wd = Frequenza naturale smorzata (rad/s) 
w; = Frequenza d'ingresso dell'anello a blocco di fase (rad/s) 
WL = Campo di mantenimento (rad/s) 
WLPF = Frequenza di taglio del filtro passa-basso (rad/s) 
Wn = Frequenza dell'anello (rad/s) 
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