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摘要 

本文从应用于数字地面电视广播 DVB-T 接收机中的频率综合器研究为出发点，

首先，简单介绍了 DVB-T 接收机对频率综合器的性能要求，概括了频率综合器的

结构和分析方法。在此基础上，着重研究了频率综合器的环路参数设计和噪声估计

方法，并采用 TSMC 0.25µm CMOS 工艺设计了一个窄带的频率综合器加以验证。 

在环路参数设计方面，本文定量分析了环路参数由于工艺、电压和温度等条件

的变化对整个环路稳定性的影响，并在此基础上，提出了基于稳定性优化的环路参

数设计方法。 

在噪声估计方法，建立了对电荷泵等效噪声估算的采样噪声模型，并且进一步

的采用了基于环路的噪声参数模型和基于性能指标的噪声参数模型来估算整个环路

的相位噪声。 

在电路设计方面，详细的论述了各个模块的实现方法。研究了差分电荷泵存在

的问题并提出了相应的改进技术，同时依据稳定性分析提出了结构简单的稳定性补

偿电荷泵；另外本文还提出了采用开关阶跃变容器的全差分压控振荡器电路；并研

究总结了低噪声分频器的原理和电路结构。 

最后，通过仿真和芯片测试，验证了本文提出的基于稳定性优化的参数设计方

法，以及电荷泵的采样等效噪声模型的准确性和环路噪声估计方法的可行性；也验

证了新电路结构如差分电荷泵及差分压控振荡器的可行性。 

论文论述了从频率综合器的系统级参数设计到电路设计的完整流程，在此基础

上，文章最后提出了噪声优化的方法，为进一步的研究工作提供的很好的参考。 

 

关键字：频率综合器，环路稳定性，参数设计，相位噪声，等效噪声模型，噪

声估计，差分电荷泵，差分压控振荡器，分频器，稳定性优化，稳定性补偿，噪声

优化 

 

中图分类号：TN4 
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Abstract 

The purpose of the thesis is to research the fully integrated frequency synthesizer suitable for 

terrestrial digital video broadcasting (DVB-T) receiver. First, the thesis introduces the specification of 

synthesizers for DVB-T and summaries the common analysis methods and structure of synthesizers. 

Then, the research focuses on the analysis methods for loop parameters design and noise estimation, 

and the test chip of a narrow band synthesizer was manufactured with TSMC 0.25µm CMOS 

technology to verify the analysis. 

In the part of loop parameters design, the influence on loop stability of parameters variations 

caused by process, voltage and temperature (PVT) etc is quantitively analyzed. Based on the analysis, 

the method of parameters design with stability optimization is proposed.     

In the part of noise estimation, the new sampling equivalent noise model for charge pump is 

proposed, and the block noise estimation based on the loop parameters or the design specification is 

suggested to estimate the whole loop noise. 

In the part of circuits design, the practical circuits including innovations are exhaustively 

discussed. The improving techniques on the differential charge pump are proposed, and the simple 

stability compensation method is also proposed based on the stability analysis. The fully differential 

VCO with new switch-varactor is also proposed. The principle and structure for low-noise divider is 

also theoretically analyzed and concluded.  

Finally, through the simulation and chip test, the proposed parameter design method based on 

stability analysis and optimization is verified, and the proposed sampling-equivalent noise model for 

charge pump and the method for noise estimation is also verified. Additionally, the novel circuits such 

as differential charge pump and VCO are validated.  

In general, the thesis discusses the method and complete procedure from system parameter 

design to circuits design for frequency synthesizers. At the end of the paper, the optimization method 

for noise optimization is discussed, which is the good reference for further research. 

 

Key words: frequency synthesizer, loop stability, phase noise, parameter design, equivalent noise 

model, noise estimation, differential charge pump, differential VCO, frequency divider, stability 

optimization, stability compensation, noise optimization. 

CLC number：TN4 
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前言 

研究背景 

数字电视广播技术随着数字通信技术的迅猛发展也臻渐成熟。自从上世纪九十

年代以来，欧洲电信标准研究院 ETSI(Europe Telecommunication Standard Institue)最

先提出数字电视标准 DVB 系列，随后美国和日本也相继出台了各自的数字电视标

准。而我国也于 2000 年成立了数字电视标准化工作组，展开未来数字电视标准的制

定工作。从全世界范围内来看，欧洲的数字电视标准已经被大部分地区所采用，并

且其中的卫星数字广播 DVB-S 和有线数字广播 DVB-C 两个标准也成为了我国广播

业事实上的准标准。就目前情况看来，我国的地面无线数字电视广播标准还正在争

论之中，而候选热门标准之一 DMB-T[1]采用的技术与 DVB-T[2]比较接近，都是基

于了 OFDM 技术。在电视调谐器(即射频接收机)部分，DVB-T 和 DMB-T 对性能指

标的要求也基本一致，所以本文就暂以成熟的标准 DVB-T 为切入点。 

 DVB-T 是 ETSI 提出的地面无线数字广播标准。由于地面无线广播的信道复杂

性，及电视信号的高信噪比要求，使得电视调谐器的噪声性能要求很高。就目前而

言，全集成的调谐器也是工业界和学术界研究的热点，而其中的难点之一就是如何

实现全集成的低噪声频率综合器。 

目前能达到调谐器性能指标的频率综合器芯片都是采用双极或者是 BiCMOS 工

艺实现的，而且需要较多的片外元器件。而如何用 CMOS 工艺实现满足调谐器性能

的全集成频率综合器面临着诸多的挑战，至少存在着两个方面的问题。首先，集成

的元器件会受工艺参数的影响发生改变，不能像片外元器件那么进行很方便的调整，

从而会对频率综合器的性能产生影响；其次，CMOS 器件本身的高噪声使得低噪声

频率综合器设计没有采用双极器件那么容易，需要进行诸多方面的特别是噪声方面

的优化考虑。所以本论文将从频率综合器的稳定性优化和噪声优化进行研究，尝试

用 CMOS 工艺实现满足 DVB-T 接收机性能的全集成频率综合器。 

 

论文的主要工作和贡献 

 论文的主要工作和贡献包括： 

1) 研究和总结了在 DVB-T 接收机中对频率综合器的性能要求，特别是相位噪声

的性能指标。 

2) 在三阶闭环环路模型的基础上，推导了环路参数设计的流程，并且首次定量

  1  



前言 

分析了频率综合器中环路参数的变化对环路稳定性的影响[3]。引入了变化因子的概

念，并讨论得到了稳定性最优闭环阻尼因子的计算方法，提出了基于稳定性优化的

环路参数设计方法。 

3) 提出了电荷泵等效电流噪声的采样噪声模型，与传统的导通比模型相比，在

低频段的噪声分析具有更好的精度。在此基础上，进一步分析了其它各模块的参数

化等效噪声模型，得出了环路总相位噪声的估算方法。 

4) 在详细分析全差分电荷泵电路的基础上，提出了电平位移电路、cascode 管隔

离、复位信号生成电路等提高性能的方法，并提出了结构简单的稳定性补偿方法。 

5) 分析了采用开关阶跃可变电容器的新结构 LC-VCO 的工作原理[4]，并且设计

了全差分的压控振荡器。 

6) 分析和总结了低噪声的分频器的设计原理和方法。 

概括而言，本论文在基于环路稳定性优化的参数设计方法、以及如何准确的估计

环路的相位噪声的两个方面进行的深入的研究，为设计高性能的频率综合器得到了

很好的指导方法。同时，在电路实现方面，在全差分电荷泵、全差分压控振荡器的

设计也有所创新。仿真和测试的结果进一步验证了稳定性参数优化和噪声估计方法

的正确性，也验证了电路设计的可行性。 

 

论文的组织结构 

第一章，“DVB-T 接收机中频率综合器性能”，首先简单介绍一下 DVB-T 标准，

及部分与频率综合器性能指标相关的内容；然后重点介绍了频率综合器中的相位噪

声和时钟抖动的基本概念；并且进一步推导了 DVB-T 接收机对频率综合器相位噪

声的性能要求。 

第二章，“频率综合器的结构”，介绍了频率综合器的组成、线性分析模型和噪

声的产生及传递等基础知识；进一步介绍了常用的频率综合器的电路结构：整数分

频、分数分频和双环路结构，比较了各自的优缺点及适用范围；最后，介绍了 DVB-T

接收机的基本结构，并分析了适用的频率综合器结构和存在的问题。 

第三章，“环路参数设计”，采用闭环三阶的环路模型，推导了设计环路参数的

流程和方法；以闭环分析为基础，借助于根轨迹的分析方法，定量分析了环路参数

的变化与环路稳定性之间的关系，并且进一步提出了基于稳定性优化的参数设计方

法；此外，还分析了二阶模型和三阶模型、三阶模型和四阶模型相互之间的关系。 

第四章，“噪声估计”，在闭环三阶模型的基础上，分析了环路中各个模块的传

输函数和降低环路噪声的方法。提出了电荷泵的采样等效噪声模型， 并且分别采用
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了基于参数的噪声模型和基于性能指标的噪声模型对不同的模块等效噪声进行估

计；最后由噪声传输函数和等效噪声模型，得到了环路的最终输出相位噪声的估计。 

第五章，“电路设计”，先介绍了鉴相器的设计方法，随后详细的研究了全差分

电荷的电路设计方法和稳定性补偿技术；讨论了环路滤波器中电阻和电容的选择方

法，并讨论了降低电容面积的技术；介绍了开关可变电容器的工作原理，并且在此

基础上设计了全差分的压控振荡器电路；分析了分频器结构与噪声的关系，设计了

基于 TPSC 逻辑的低噪声分频器；最后介绍了用于整个电路中的偏置电路的设计方

法。 

第六章，“仿真与测试”，针对 DVB-T 的要求设计了一个窄带的频率综合器来验

证稳定性分析和噪声估计的方法。通过仿真，验证了基于稳定性的参数设计方法和

稳定性补偿电荷泵调整电路。通过仿真和测试，验证了提出的电荷泵采样噪声模型

和噪声估计的计算方法。同时还测试了采用开关变容器的差分压控振荡器的相位噪

声。最后提出了进一步进行噪声优化的方法。 
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第一章 DVB-T 接收机中频率综合器性能 

1.1 引言 

频率合成技术被广泛应用在国民生活和科技研究的各个方面，早已渗透到了空间

探测、通信、雷达、计算机及家电等各个领域。随着微电子技术（尤其是 CMOS 硅

工艺）的迅猛发展，现代频率合成技术已经向微型化和高集成度方向发展。尤其在

市场竞争激烈的消费电子领域，全集成的频率综合器已经成为了主流。 

一般来说，频率综合器关心的性能指标包含了：频率的分辨率、可调频率范围、

频率切换的瞬态稳定时间、相位噪声或者时钟抖动、参考时钟的馈通毛刺、功耗等

几个主要方面。由于不同应用对于频率综合器的性能要求各不相同，通常频率综合

器的结构和复杂度也随着应用系统的不同要求存在着差异。 

本论文研究的是应用在 DVB-T 接收机中的频率综合器，而相位噪声及时钟抖动

是频率综合器设计的重点和难点，也是目前改进频率综合器的主要研究方向。因此

本章先简要的介绍一下 DVB-T 通信系统的特点；然后进一步介绍频率综合器中的

相位噪声和时钟抖动的基本概念；最后根据 DVB-T 的性能要求，初步计算满足系

统要求的频率综合器的相位噪声等性能指标。 

 

1.2 DVB-T 简介 

由于本论文所论述的频率综合器是应用于地面数字电视标准 DVB-T[1]接收机中

的，因此这里首先简单介绍一下 DVB-T 的特点及性能要求，这些都将对频率综合

器的性能指标有影响。 

 DVB-T 的主要特点： 

 1) 规定的信道涵盖了 VHF 和 UHF 频段，并且同时定义了 3 种带宽，即 8MHz、

7MHz 和 6MHz，可以适合不同的国家和地区的应用。目前应用的最为广泛的是

8MHz 的带宽。 

 2) 采用编码正交频分多路 (COFDM, Coded Orthogonal Frequency Division 

Multiplexing)通信技术。正交频分多路(OFDM)是一种多载波通信技术，可以解决地

面无线信道中的多径效应。所谓编码就是指采用了信道编码技术，如线性分组编码

和卷积编码，这样能够提高整个系统的抗噪声和抗干扰能力。 

3) DVB-T协议中目前定义了两种子载波数，即 2K和 8K模式。在 2K模式、8MHz

带宽的情况下，实际的有效载波数是K=1704 个，每个子载波的带宽是fU=4.464kHz，  
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 图 1.2 DVB-T 信号中一个 symbol 的时域分布 

 

 

 

 

 

 

 

 

实际占用带宽是 7.61MHz，余下的带宽称为保护边带，如图 1.1 所示。在时域上，

如图 1.2 所示，一个数据符号(symbol)段TS有两部分组成：有效数据段TU＝224µs和

循环前缀段∆。其中循环前缀段由有效数据的尾段组成，它的长度∆在DVB-T协议中

也有定义，可以是 1/4、1/8、1/16 或 1/32 有效数据段TU的长度。   

4) DVB-T 可以采用多种调制方式将信号匹配到子载波上，包括 QPSK、QAM-16、

QAM-64 及非标准（non-uniform）的 QAM-16、QAM-64。另外，DVB-T 还提供了

采用 BPSK 调制的导频信号来进行参数传输、信道估计和均衡。 

5) 信道编码技术包括了线性分组码和卷积码。线性分组码采用 Reed-Solomon 编

码：RS(204,188,t=8)。它表示可以纠正一个码字中 8 比特的错误，同时这种编码也

被称为外码。RS 编码的编码率是固定的，而卷积编码在 DVB-T 标准中是可以选择

的，可以根据实际信道的情况加以调整。卷积编码的编码率可以有 1/2、2/3、3/4、

5/6 和 7/8 五种选择。卷积编码在标准中也被称为内码。同时，除了信道编码以外，  

     5
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图 1.4 相邻的 DVB-T 数字电视信号和 PAL 模拟电视信号的频谱示意 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

还采用了交织技术来进一步提高系统对突发噪声的抗干扰能力。发送时的编码和交

织顺序如图 1.3(a)所示；相应地，接收端也存在着解交织和解码的过程，如图 1.3 (b)

所示。通过编码和交织技术，发送端和接收端的 MPEG-2 码流能达到准无误（QEF, 

Quasi Error Free），即一个小时内出现的错误小于一个。DVB-T 标准中也给出了在

不同信道、不同调制方式下，达到 QEF 时接收端的最小载噪比（CNR, Carrier to Noise 

Ratio）的参考测试值。例如，在移动条件下的信道（即 Rayleigh 信道），对于 QAM-64

调制方式，要实现 QEF 的最小载噪比是 27.9 dB。 

6) 由于目前依然存在着模拟电视的广播，而模拟电视信号比数字电视信号要强

的多。DVB-T 标准也给出了实际测试的参考值：在最坏情况下，模拟电视信号的强

度比数字电视信号要高 35 dB，如图 1.4 所示。如果模拟电视的信道与数字电视的信

道相邻，则相邻信道的干扰也要考虑，这对接收机中频率综合器的性能也有影响。 
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1.3 基本概念－相位噪声和时钟抖动 

频率综合器关系的性能指标有很多方面，而本论文主要的研究重点之一是噪声

的评估和优化，因此先介绍最重要的噪声指标相关的基本概念：相位噪声及时钟抖

动。 

 

1.3.1 相位噪声 

顾名思义，相位噪声就是信号在相位上的噪声，带有相位噪声的信号可表示成 

  0 0 0 0 0sin( ) (cos sin sin cos )n n nA t A t tω φ φ ω φ+ = + ω

t

      (1-1)  

其中A0是信号的幅度；ω0是信号的中心频率，在通信系统中也称为载波频率；Φn

就是相位噪声。值得注意的是，相位噪声是个随机信号，它在时间上的均值是零，

(1-1)式可以简化成： 

0 0 0 0 0sin( ) (sin cos )n nA t A tω φ ω φ+ ≈ + ω

0t

       (2) 

可见，相位噪声的贡献只出现在载波的正交相位上，即cosω0t。 

通常，噪声模型可以用频谱上的一系列不相关的、间隔为 1Hz的正弦信号来表

示。假设频率综合器的输出可以表示成 0 sinA ω ，如果在中心频偏 ω∆ 存在幅度为

an着加性噪声，则输出可以表示成 

 

0 0 0

0 0 0 0

AM 

0 0

PM 

0

sin   sin(( ) )

sin   sin(( ) )  sin(( - ) - )
2 2

                  sin(( ) ) -  sin(( - ) - )
2 2

sin

n

n n

noise

n n

noise

A t a t
a aA t t t

a at t

A

ω ω ω φ

ω ω ω φ ω ω φ

ω ω φ ω ω φ

ω

+ + ∆ +

= + + ∆ + + ∆

+ + ∆ + ∆

=

144444444424444444443

1444444442444444443

0 0cos( ) sin sin( ) cos
2 2

n na at t t t 0tω φ ω ω φ ω+ ∆ + ⋅ + ∆ + ⋅

   (1-3) 

可以看出，一个加性噪声对载波贡献两种类型的噪声：幅度调制(AM)噪声、相位调

制(PM)噪声。图 1.5 表示了在频谱上的幅度调制噪声和相位调制噪声的这种分解。

两种噪声的功率谱密度(PSD)是相等的，都是总噪声功率谱密度的一半。 

 

 

 

 

 

 

ω
0ω 0ω ω+ ∆ ω

0ω 0ω ω+ ∆0ω ω∆− ω
0ω 0ω ω+ ∆0ω ω∆−

=> +

幅度调制噪声 相位调制噪声

图 1.5 噪声的幅度调制和相位调制分解
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如果噪声的功率谱密度是Sω(∆ω)，则相位噪声的功率谱密度表示成[2] 

  2

(1( )
2 ( )

SS ω
φ

)ωω
ω
∆

∆ = ⋅
∆

            (1-4) 

考虑到在频偏- ω∆ 处的噪声同样对相位噪声有贡献，则正负频偏处的噪声需要同时

考虑，这样得到的相位噪声与载波的比称之为单边带相位噪声，用L(∆ω)表示： 

  
( ) (

( )
c

S S
P

φ φ )ω ω
ω

∆ + −∆
∆ =L            (1-5) 

单位是dBc/Hz，其中Pc是在中心频率（载波）处的功率。例如，假设噪声是白噪声，

Sω(∆ω)=N0，则L (∆ω)=N0/(Pc∆ω2)。 

在实际电路中，单边带相位噪声的频谱如图 1.6 中所示。由于频率综合器的输出

往往是压控振荡器(VCO)的输出，所以图 1.6(a)是自由VCO的相位噪声曲线，具有典

型的 1/f3、1/f2和噪声基底(noise floor)区域；同时由于大多数频率综合器是基于锁相

环结构的，所以图 1.6(b)给出了一种典型的经过锁相环输出的VCO相噪曲线，它的

区域包含 1/f、噪声平带、1/f2和噪声基底区域。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

21/ f

31/ f

1/ f

( )ωL ( )ωL

ω ω

(a) 自由的VCO输出相位噪声 (b) 基于PLL锁定的VCO输出相位噪声

噪声基底
（noise floor）

噪声基底
（noise floor）

21/ f
噪声平带

 

 
图 1.6  VCO 单边带相位噪声的谱密度 

 

 

 

1.3.2 时钟抖动 

由于噪声是随机信号，随机信号需要用自相关函数 R(τ)和功率谱密度 S(f)来表
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征，同时自相关函数和功率谱密度函数互为 Fourier 变换： 

 Fourier Transform ( )     ( )R S fτ ←⎯⎯⎯⎯⎯→  

这个关系也被称为维纳－辛钦(Wiener-Khinchine)定理[3]。特别的，当τ=0，并且当

随机信号的均值为零时，R(τ)=σ2，其中σ是随机信号的方差。对于相位噪声，此时

有： 

2 ( )S f dfφ φσ
+∞

−∞

= ∫              (1-6) 

其中SΦ(f)是相位噪声功率谱密度，σΦ2是相位噪声的方差。 

相位噪声在时钟系统中往往表现为时钟抖动(jitter)，如图 1.7 所示。实际时钟

与理想时钟的边沿时间上的差值就是时钟抖动。时间上的差与对应的相位差的关

系表示为： 

2
t Tφ

π
∆

∆ =                (1-7) 

 同样时钟抖动也是随机信号，因此 

  
2

2 2 2
2
0

( )
2t
T φ

φ

σ
σ σ

π ω
= =             (1-8) 

其中σt
2是时钟抖动的方差，T、ω0分别是时钟的周期和角频率。由(1-6)式，(1-8)

可以写成： 

  2
2
0

1 ( )t S f dfφσ
ω

+∞

−∞

= ∫              (1-9) 

这个方程给出了时钟抖动与相位噪声的功率谱密度之间的关系。如果用单边带相

位噪声来表示，则(1-9)式可以进一步写成： 

 2
2
0 0

( )c
t

P f dfσ
ω

+∞

= ∫ L              (1-10) 

  

 

 

 

 

 

时钟抖动

理想时钟

实际时钟

nt∆ 1nt +∆ 2nt +∆ 3nt +∆ 4nt +∆ 5nt +∆ 6nt +∆ 7nt +∆ 8nt +∆ 9nt +∆ 10nt +∆

...

...

 
图 1.7 由相位噪声产生的时钟抖动 
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从(1-10)可以看出，时钟抖动实际上是相位噪声在频率域上的积分，因此不同的

相位噪声曲线可能具有相同的时钟抖动。从图 1.8 可以知道，即使(a)和(b)相位噪声

曲线不同，只要有相同的积分，它们就有着相同的 jitter。这一点在一些对电磁兼容

和泄漏有特殊要求的系统中特别重要，图 1.8(b)的相位噪声曲线可以避免在中心频

率附近泄漏出额外的电磁能量。但是另一方面，在无线通信系统接收电路中，图1.8(a)

的相位噪声则有着更好的性能。因此根据不同的系统性能要求，需要选择的相位噪

声曲线也不相同。 

 

 L(f) L(f)

f f
(a) (b)

图 1.8 具有相同时钟抖动的两种不同相位噪声曲线 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

1.4 DVB-T 接收机中频率综合器的性能估算 

1.4.1 理想 OFDM 信号的表示 

 假设在发送端和接收端采用 N 点的 DFT 算法进行信号的调制和解调，则在信号

中存在了 N 个载波，即使在这些载波中有一些是用来提供保护边带的零，但是这些

载波事实上还是存在的，所以发送的信号可以表示成： 

0

1
(

0
( ) U

N
j k

k
k

s t S e ω ω
−

+

=

=∑ )    (1-11) 

其中， Sk是经过QPSK或QAM调制的复信号； 

  ωU是子载波间距，即ωU=2π/TU； 

  ω0是载波中心频率。 
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 经过单位冲击响应为 h(t)的信道传输后，理想接收信号 r(t)可以表示成： 

   (1-12) 0

1 1
( ) (

0 0
( ) U

N N
j k t j k t

k k k
k k

r t H S e R eω ω ω ω
− −

+

= =

= =∑ ∑ 0 )U+

U l

其中，Hk是信道在第k个子载波上的复频域响应，与时域响应h(t)相对应；Rk是理想

接收信号在第k个子载波上复幅度。如果经过理想本地振荡器(LO)的下混频，得到信

号是： 

   (1-13) 
1

0
( ) U

N
jk t

kx t R e ω
−

=∑

假设接收的信号是非周期的，且只在[0,TU]时间段内有效，其他时间段为 0，则信号

的Fourier变换是： 

 
1

( )

00 0

( )
U U

U U

T T N
jl t j l k t

l k
k

X x t e dt R e dt T Rω ω
−

− − −

=

= = =∑∫ ∫ ⋅

U
k

   (1-14) 

 

1.4.2 相位噪声对 OFDM 接收信号的影响 

 在实际的接收过程中，由于 LO 存在着相位噪声，则接收到的 OFDM 基带信号

是： 

         (1-15) 
1

' ( )

0
( ) U

N
jk tj t

kx t e R e ωϕ
−

= ∑

其中 φ(t)是相位噪声，因此： 
1

( )' ' ( )

00 0

( )
U U

U

T T N
jl t j l k tj t

l
k

X x t e dt e R e dtω ϕ
−

−

=

= = ∑∫ ∫ ω− −    (1-16) 

由于 φ(t)是均值为零的随机信号，上式可以简化成： 

 

1
( )'

00

1 1
( ) ( )

0 00 0

1

0

(1 ( ))

      = ( )

      = [ ]

U

U

U U

U U

T N
j l k t

l k
k

T TN N
j l k t j l k t

k k
k k

N

U l k l k
k

X j t R e dt

R e dt j R t e

T R j R

ω

ω ω

ϕ

ϕ

ϕ

−
− −

=

− −
− − − −

= =

−

−
=

= +

+

+

∑∫

∑ ∑∫ ∫

∑

dt   (1-17) 

其中 
0

1 ( )
U

U

T
jm t

m
U

t e dt
T

ωϕ ϕ −= ∫   (1-18) 
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这里，φl-k代表了由于相位噪声的存在，第k个子载波对第l个载波信号的干扰系数。

这说明，对于任意一个子载波，所有的子载波都会由于相位噪声的存在对该载波产

生额外的噪声。注意观察一下φm，可以发现它可以被看作是一个信号的Fourier变换，

这个信号即噪声信号φ(t)和宽度为TU的窗信号w(t)之乘积，但由于φ(t)是随机信号，

需要用功率谱密度函数来分析。为了方便分析，先做以下近似假设： 

1) 发送信号是随机的，每个子载波上的信号Sk是互不相关的，而且它们的平均

功率也是一样的。 

2) 信道的幅度响应Hk是一致的。（虽然实际的信道响应是不确定的，也不可能

是一致的，但是由于协议提供了用作信道均衡的导频信号，通过均衡可以使得幅度

响应一致） 

3) 根据以上两点，可以推出每个子载波接收到的信号Rk之间也互不相关，而且

它们的平均功率也是一样的。 

通过(1-17)式可以得到接收信号的功率： 
1

' '* 2 * * *

0
1

2 2 *

0

1
2 2 2

0

2 2 2

common rotation 

 [ ]

           =  [1 ]

( )           =  [1 sinc ( ) ( ) ]

           =  [1 sinc ( ) ( )

N

l l U l l k k l k l k
k

N

U l k l k
k

N
U

U
k U

U
U

X X T R R R R

T R

f l k fT R S f df
f

fT R S f df
f

φ

φ

ϕ ϕ

ϕ ϕ

−

− −
=

−

− −
=

+∞−

= −∞

+∞

−∞

= +

+

− −
+

+

∑

∑

∑ ∫

∫
1

2

noise thermo-noise-like noise

( )sinc ( ) ( ) ]
N

U

k l U

f l k f S f df
f φ

+∞−

≠ −∞

− −
+∑ ∫

144424443 144444424444443

(1-19) 

其中R2表示子载波理想接收信号的平均功率，SФ(f)即相位噪声的功率谱密度，而N

实际上应该是有效载波的数目，不包括为零的子载波。这里，由相位噪声引入的误

差被分成了两部分：一部分称为公共旋转噪声，则部分噪声是由(1-18)式中的φ0贡献

的，也就是说是子载波自身贡献的，在文献[4][5]中称为公共相位差CPE(Common 

Phase Error)，这一项使得星座图产生旋转，这部分可以通过DVB-T中的导频信号估

计出来从而完全被矫正；而另一部分称为类热噪声，是由其他子载波贡献的，所以

像热噪声，这部分噪声是真正的噪声。文献[Scott]同样也得到了这部分热噪声的表

达式，并且将最大的噪声简化成了： 
1

2 2( )max{ sinc ( ) ( ) } [1 sinc ( )] ( )
N

U

k l U U

f l k f fS f df S f df
f fφ φ

+∞ +∞−

≠ −∞ −∞

− −
≈ −∑ ∫ ∫   (1-20) 
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1.4.3 频率综合器的相位噪声性能估算 

1.4.3.1 1/f2噪声性能指标 

由于振荡器的相位噪声频谱通常如图 1.6 所示，而且经频率综合器锁定的振荡器

具有如图 1.6(b)一样典型的相位噪声频谱。因此，如果暂时忽略基底噪声的影响(对

积分的贡献很小)，则相位噪声可以近似为： 

 
2

2( ) a
c

fS f P A
fφ ≈   (1-21) 

其中，fa是相位噪声曲线在 1/f2区域中任意一点的频偏，A则代表了该频率点对应的

相位噪声。此式是相位噪声保守的估计，因为对经锁定的振荡器而言，在 1/f和噪声

平带区域上的相位噪声要比此式表示的要小。则由于振荡器的相位噪声引入到单个

子载波上的最大噪声载波比NCR为： 

2 2 2
max 2

min

1 1[1 sinc ( )] ( ) [1 sinc ( )]c a
U U

f fNCR S f df P Af df
CNR f f fφ

+∞ +∞

−∞ −∞

= = − = −∫ ∫  (1-22) 

由于积分： 2
2

1 2(1 sinc ( ))
3

x dx
x

2π
+∞

−∞

−∫ = ，所以可以得到：  

2
2

max
2
3

c a

U

P AfNCR
f

π=   (1-23) 

在上一节已经介绍了，在Rayleigh信道下，要实现QAM-64 的准无误(QEF)解调需要

的最小载波噪声比CNR为 27.9 dB。所以假设振荡器的平均功率Pc=1，fU=4.464 kHz，

fa=10 kHz，则 

 
4 2

27.9 /10 2
3

2 1 (10 )10 79.6 
3 4.464 10

A A dπ− × ×
= × × ⇒ = −

×
B  

这说明，对于频率综合器而言，相位噪声性能要在 10kHz 频偏处达到至少-80 dBc/Hz

才能满足系统的要求。 

 

1.4.3.2 基底噪声性能指标  

 由于DVB-T的信道带宽是 8MHz，图 1.6(b)所示频率综合器的 1/f、噪声平带和

1/f2噪声主要是和信道带内的子载波相互混频产生的噪声；同时信道带外的干扰信号

(包括其他的数字频道和模拟频道)也会和频率综合器的噪声基底（Noise floor）互相

混频，进一步产生更多的干扰噪声，这可以用图 1.9 来解释。图 1.9 中，基带的噪 
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LOf

接收信号

振荡器信号

DVB-T DVB-T PAL

f

f

f

Noise floor

基带信号

 
图 1.9 带内混频和带外混频对总噪声的贡献 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

声被分成了两个部分：带内混频噪声和带外混频噪声。其中，在上节得到的结果是

带内混频产生的噪声。这里我们需要计算带外混频贡献的噪声。由于 DVB-T 的接

收机接收的信号是宽带信号，往往可能有上百兆的带宽，可能包含了多个数字和模

拟频道，每个频道都会和振荡器混频产生噪声干扰。假设载波功率已经归一化了，

则这些噪声之和可以计算为： 

   (1-23) (TOTAL NF DVB T DVB T PAL PAL PALN LO n BW n A BW− −= ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ )

其中， LONF是振荡器输出信号的噪声基底； 

nDVB-T、nPAL分别是同时接收到的DVB-T频道和PAL制模拟频道的数目；APAL

是PAL制电视信号比DVB-T信号高出的功率，最大值 35 dB； 

BWDVB-T 、BWPAL分别是数字和模拟频道的带宽。 

由于实际情况下，模拟信号比数字信号强的多，在模拟电视信号存在的情况下，上

式可以近似为： 

TOTAL NF PAL PAL PALN LO n A BW≈ ⋅ ⋅ ⋅   (1-24) 

如果要实现准无误 QEF 接收，上式可以改写为： 

[10 log( ) 35 10log( )]NF PAL PALLO NCR n BW= − + +  (1-25) 

假设有 5 个模拟信道，模拟信道的带宽通常为 8MHz，则对于 CNR=27.9＋3dB 的情
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况， 

[10 log( ) 35 10log( )]
          111.0  
           141.9 /

NF PAL PALLO NCR n BW
CNR dB

dBc Hz

= − + +
= − −
= −

 

这个指标对频率综合器来说也是苛刻的，相当于 141.9 dBc/Hz@10MHz 。在载噪比

CNR 加上 3dB，表示这部分噪声也将贡献总噪声的一半，即如图 9 所示的噪声的上

半部分。当然，在未来没有模拟电视信号共存的情况下，这个指标也是可以放宽的。 

 

1.4.4 频率综合器性能小结 

至此，我们可以得到应用于 DVB-T 系统的频率综合器基本噪声指标，即 

－80 dBc/Hz @10kHz，－100 dBc/Hz @100kHz, 

－120 dBc/Hz@1MHz，－142dBc/Hz@10MHz。 

此外，虽然 DVB-T 标准中没有提及频率综合器的锁定时间，但是如果我们认为

在某些情况下，可以将如图 1.2 所示的一个符号周期作为参考，即希望环路的锁定

时间在 224µs 之内，而这是比较容易达到的。 
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第二章 频率综合器的结构 

2.1 频率综合器的基本组成 

频率综合器主要是基于锁相环(PLL)技术的，在锁相环的基础结构上，在反馈回

路中增加了分频器模块，如图 2.1 所示。一个典型的集成频率综合器包含的模块有：

鉴相器、电荷泵、低通滤波器、压控振荡器和分频器。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

由于频率综合器是基于锁相环的，所以在很多方面和锁相环很相似，但是它们之

间也存在着差别。比如，频率综合器需要输出不同的频率，因此要改变分频器的分

频比，环路的性能参数也会随之改变；另外在改变频率的过程中，也要考虑到频率

综合器的稳定性和稳定时间。 

 

2.2 频率综合器的线性模型 

2.2.1 线性模型 

频率综合器是一个反馈系统。在锁定或接近锁定的条件下，它可以等效成一个线

性反馈系统模型，如图 2.2 所示。在这个模型中，KP表示了鉴相器和电荷泵的增益； 
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图 2.1 频率综合器的组成 

H(s)

LPF VCO
inφ vcoφ

KV/s

÷N

KP

 

图 2.2 频率综合器的线性反馈系统模型 
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H(s)是低通滤波器的传输函数；KV是 VCO 的压控增益；N 是分频器的分频比。 

 

2.2.2 开环分析法 

由于频率综合器是反馈系统，反馈系统可以用开环传输函数和反馈系数来表示闭

环传输函数。对于频率综合器的线性模型，其开环传输函数 Ho(s)为： 

 ( )( ) P V
o

K K H sH s
N s

=   (2-1) 

其反馈系数是 1/N，则闭环传输函数 Hc(s)为： 

 ( )( )
1 ( )

o
c

o

NH sH s
H s

=
+

  (2-2) 

通常由于开环传输函数比较简单，而且易于分析，所以通常用开环特性分析替代闭

环特性分析。对于典型的二阶环路滤波器，即 

  ( )
( )

z

p

sH s
s s

ω
ω

+
=

+
  (2-3) 

其开环传输函数 Ho(s)的 Bode 图如图 2.3 所示，其中开环增益为 0 dB 的频率点 ωc

称为环路带宽；在 ωc 处的开环相位也被称为相位裕度。通过对开环传输函数的环路

带宽和相位裕度的设计可以方便的得到环路参数。值得注意的是，这里的模型是连

续时间模型，而实际的环路具有离散的特性，所以只有当环路带宽 ωc 满足

1/10c inω ω< 时，连续时间模型才是有效的[1][2]。另外设计参数时，为了提高环路

稳定性，希望在 ωc 处的相位裕度最大，即对应了相位特性曲线的顶点，文献[3]给

出了设计最大相位裕量的方法。当开环参数设计好，由(2-2)就能得到闭环特性了。 
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图 2.3 开环传输函数的 Bode 图 (a)幅度特性 (b)相位特性 
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2.3 频率综合器中的噪声 

频率综合器的一个重要指标就是相位噪声，而相位噪声的来源就是频率综合器中

的各个模块。图 2.4 是相位噪声的线性模型，在这里共有五处噪声注入点，其来源

分别是： 

n1：输入参考时钟的相位噪声、分频器的输出等效相位噪声； 

n2：鉴相器和电荷泵的输出等效噪声； 

n3：环路滤波器的输出等效噪声； 

n4：VCO 的输出等效相位噪声； 

n5：分频器的输入等效噪声、或其他的注入噪声； 

这些噪声源都会传输到输出，但是它们的传输函数不同，其闭环传输函数的幅频特

性如图 2.5 所示，从图 2.5 中可以看到： 

1) n1，n2 和 n5 的传输函数是低通的；n3 是带通的；n4 是高通的；而且其共同的

截止频率正比于环路带宽。 

2) n1，n2，n3的通带增益是与分频系数 N 成正比的；而 n4，n5 的通带增益是 1，

与 N 无关。 
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÷N

KP

n1 n2 n3 n4

n5  
图 2.4 频率综合器的噪声模型 
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图 2.5 闭环噪声幅度传输函数的 Bode 图 
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因此可以知道， 

1) 环路可以抑制来自于环路滤波器和 VCO 的低频相位噪声，而对来自于参考

时钟、电荷泵及分频器的低频噪声不能很好的抑制（除了降低环路带宽）。 

2) 环路带宽小，来自于参考时钟、电荷泵及分频器的噪声得到较好的抑制，但

是对于 VCO 噪声的抑制能力下降；反之亦反。 

3) 另外，除了 VCO 的输出和分频器的输入处注入的噪声外，环路会对其他地

方注入的噪声有放大的作用，放大的倍数是和分频器的分频比成正比的。这

说明，如果分频比很大的话，环路在低中频段的噪声可能会严重的恶化。 

 

2.4 频率综合器的结构 

随着频率综合器的广泛应用，不同的应用要求也产生了不同的综合器结构：从整

数分频环到分数分频环[5,7,8,10~13]；从单环路到多环路[14,15]。以及从单环路滤波

器到复合环路滤波器[23]，从连续时间的环路滤波器发展到采样保持的环路滤波器

[24]。下面将简单介绍一下三种基本的频率综合器结构及特点。 

 

2.4.1 基于整数 N 分频器的频率综合器 

整数 N 分频的频率综合器是结构最简单和易于理解的。如图 2.6 所示，分频器

分频系数 N 是整数，通过改变 N 的大小来获得所需的输出频率。频率综合器能调整

的最小频率称为频率分辨率。很明显，整数分频频率综合器的频率分辨率就是参考

时钟的频率。如果参考时钟频率低，则环路带宽也要更小，同时导致环路的速度也

低，将不能满足对于频道速度要求高的系统。对相位噪声和响应速度要求都很高的

系统，整数分频的综合器将不适合。而对于如电视接收机这些速度要求不高的系统，

整数分频的频率综合器由于结构的简单性和可靠性而获得了广泛的应用。 
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图 2.6 整数 N 分频的频率综合器结构 
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2.4.2 基于分数 N 分频器的频率综合器 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

顾名思义，基于分数 N 分频频率综合器的就是分频系数 N 是分数，而不再是整

数。它最大的特点就是能兼顾相位噪声和系统速度的要求，特别是针对相位噪声要

求不是特别高，但对频率分辨率小、环路频率切换的速度要求高的系统。基本的分

数分频的频率综合器原理如图 2.7 所示[Razavi]，分频器是双模 N/N+1 的，它在 k

个参考时钟周期内是 N+1 分频，而在 L-k 个参考时钟周期内是 N 分频的，则在 L

个参考时钟周期内对 VCO 的平均分频比是 N+k/L，因此综合器的分辨率能达到

fref/L，这样参考时钟就能取的比较高，环路的响应速度随着环路带宽的增加而提高。

但是分数分频的频率综合器存在着较大的由分频器量化噪声引入的毛刺，而且毛刺

的频率与分频比有关。如何来降低由分数分频引入的毛刺，最常用的就是 ∆Σ 调制

器，所以分数分频往往也被称为 ∆Σ分数分频。图 2.8(a)是最基本的 ∆Σ分数分频，

其中的 ∆Σ 调制器最简单的结构是基于累加器的，采用累加器的进位来控制分频器

的分频比[5]。但是累加器本质上只是一阶的 ∆Σ 调制器，往往不能满足性能，所以

需要采用高阶的 ∆Σ调制器，包括单环路的高阶 ∆Σ调制器[5]和 MASH 结构的高阶

∆Σ调制器[6]。其中单环路的 ∆Σ调制器有比较好的噪声整形功能，高频噪声小，但

是存在着稳定性的问题；而 MASH 结构 ∆Σ调制器的结构简单，稳定性好，但噪声

整形性能没有单环路的好，高频噪声高[7][8]。除了采用高阶 ∆Σ调制器，还能采用

如图 2.8(b)的噪声补偿结构进一步降低分频器噪声，用过 DAC 将量化噪声在鉴相器

或电荷泵处补偿抵消[9][10]；另外如图 2.8(c)，还能通过在信道选择输入端引入随机

噪声(甚至是噪声加上需要调制的信号)将输入信号随机化，降低了在特定频率处的 
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图 2.7 分数 N 分频频率综合器的原理图 
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噪声能量，从而提高环路的噪声性能[11]；如图 2.8(d)，还能采用多模的分频器将量

化噪声的频谱拓宽来降低分频毛刺[12][13]；除此外，如图 2.8(e)，也能采用多相位

的振荡器，通过相位的插值来降低每次量化噪声的能量，从而可以很好的改善噪声

毛刺[14]。总的来说，分数 N 分频能够兼顾到噪声和速度的要求，但是在结构上比

较复杂，也存在着稳定性和功耗方面的问题；另外在很多频率点上存在着毛刺，并

且频率点的数目和位置随着分频比的不同而不同，这可能是用在 DVB-T 系统中潜

在的问题之一。 

 

2.4.3 双环路的频率综合器 

多环路的频率综合器同样也能兼顾到噪声和速度的要求，特别适合于性能要求

很高的系统，例如现代探空和导航系统。通常双环路的频率综合器可以达到很高的

性能要求了，图 2.9 给出了两种双环路频率综合器的结构，它们都由一个用于粗调

的主环路和一个用于细调的子环路组成，且子环路是一个整数分频的频率综合器。

对于图 2.9(a)而言[15]，它的输出频率是： 
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图 2.8 ∆Σ分数分频频率综合器的各种拓扑结构 
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1 2 1 2( )vco ref ref ref ref
M NMf N f f Nf f
X X

= + = +  (2-4) 

因此频率分辨率为(N/X)fref2。选择较小 N 和较大 X，可以使得 fref2 较大从而使子环路

获得很好的相位噪声，而主环路的速度可以通过改变 fref1 来进行调节。同样，对于  

图 2.9(b)[Kan]，它的输出频率为： 

1 2vco ref ref
Mf Nf f
X

= +  (2-5) 

频率分辨率为(1/X)fref2，通过提高 X 来降低子环路的相位噪声，增加 fref1 和降低 N 来

提高主环路的速度并降低相位噪声。通过 2.3 节的噪声传输函数的分析，可以知道，

图 2.9(b)可能比(a)的噪声性能更好，因为由于在主环路中的噪声注入点的不同，(b)

中主环路对子环路的噪声没有放大作用，而(a)中主环路对子环路的噪声还要放大 N

倍。但是值得注意的是，对于(a)结构而言，混频器的设计难度要比(b)低得多，所以

在 N 不大的情况下，结构(a)也值得考虑。无论如何，两种结构的双环路频率综合器

都能获得很好的性能，但是由于使用了两个频率综合器，这将占用很大的芯片面积，

所以多环路结构的频率综合器只有在其他结构都失效的情况下才值得考虑。 

 

2.5 DVB-T 系统中的频率综合器结构 

2.5.1 DVB-T 调谐器的结构 

ETSI(Europe Telecommunication Standards Institute)在 DVB-T 协议中并没有明确

的规定频段范围，但是 ITU(International Telecommunication Union)已经明确了地面

无线电视广播的频段范围，DVB-T 的广播也应该在这些频段内。地面无线电视广播

频段被分配在了 VHF 和 UHF 频段，在中国涵盖了三个子频段：54~108MHz、

174~223MHz、470~890MHz。 
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图 2.9 双环路频率综合器的拓扑结构 
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由于很难实现调频范围从 54MHz 到 890MHz 的振荡器，传统的电视接收机往往

会采用三组振荡器和混频器来处理不同频段的信号[16][17]，如图 2.10(a)，将接收频

道信号下变频到输出中频(36MHz 到 46MHz)。同时不同组的模块由于频率和增益也

存在差异，这也导致了处理信号的不均匀性。文献[18]提出了二次变频的结构：先

将所有的频道都先上变频到一个高中频，然后再下混频到输出中频。二次变频结构

能够将三组振荡器和混频器减少为两个振荡器和一个混频器，并且也解决了信号处

理不均匀性给基带处理带来的问题。目前集成的电视接收调谐器已经越来越多的采

用这种结构[19][20][21]，如图 2.10(b)。由于振荡器的频率变高，所以在集成的时候

占用的芯片面积也小；同样由于信号处理频率的升高，往往采用声表面滤波器(SAW)

进行高中频的滤波。 
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图 2.10 电视调谐器的结构图 
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2.5.2 频率综合器的结构 

传统的模拟电视广播的信号分为图像信号和声音信号，这些信号离中心频率都

有整数加上 250kHz 的频偏，所以频率综合器的分辨率至少需要 250kHz [19]；另外

由于振荡器之间的频率误差，高性能的频率综合器需要提供小于 250kHz 的分辨率，

如 50kHz[19][20]。因此无论用何种结构的频率综合器，要用 CMOS 工艺来实现就

存在很大的困难，所以到目前为止调谐器还是以 BiCMOS 工艺实现，这样就很难与

大规模的基带电路集成在一起。但是数字电视 DVB-T 的 OFDM 信号的中心频率和

信道是吻合的，所以不需要有 250kHz 的分辨率；而振荡器的频率误差也可以在数

字域进行矫正[22]，这样降低了频率综合器设计的难度。这样，只要选择合适的中

心频率，就能采用整数分频的频率综合器。但是，为了在实际应用中能兼容数字和

模拟电视，250kHz 的分辩率还是需要的，因此本论文还是采用了 250kHz 作为分辩

率的整数分频频率综合器进行研究，这样会使研究的结果更具意义。 

对于第 2.4.1 节中介绍的整数分频结构，采用较大的分频比，会对分频器、电荷

泵及环路滤波器的噪声引入较大的增益，这样会恶化整个环路的相位噪声。因此有

必要对整个环路进行优化，包括基于环路稳定性的参数设计，以及相位噪声的估计

和优化。这就是后面几章将要涉及的问题。 
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第三章 环路参数设计 

频率综合器设计的一个重要的环节就是环路参数的设计，参数设计的好坏直接

影响着综合器的整体性能。参数设计主要依据环路的模型，通过模型的分析得到相

应的参数，文献[1][2]比较完整的分析了基于电荷泵的锁相环的模型，同样可以用作

分析频率综合器。一般来说，基于电荷泵的频率综合器可以用离散的系统模型来精

确的描述。离散模型(z域)可以用不同的分析方法得到，包括状态空间分析法[1]和冲

击响应不变变换法[3]。但是，离散模型相对比较复杂，幸运的是，可以证明，当环

路带宽不大于参考时钟频率的1/10时，离散模型可以用连续时间模型(s域)较好地近

似[2]。               

但是，高阶的系统模型比较复杂，为了通过模型设计环路的参数以及分析参数

对环路的影响，往往需要对模型进行简化。因此，高阶的 s 域模型往往被简化为低

阶的模型[1]，或者闭环系统的分析用开环系统分析来代替。简化的模型给参数设计

带来了很大的方便。频率综合器是三阶或者四阶的闭环系统，通常会被简化成二阶

的闭环系统 [4][5]，这样可以得到很简单的电路参数和闭环特性参数之间的关系。

但是近似二阶系统往往不能准确描述三阶或四阶系统的特性，所以文献[6]通过三阶

的开环系统模型来进行分析，进一步的描述了电路参数和环路特性参数之间的关系。

这种分析虽然方便，也只能近似的反映真实的闭环系统的特性。无论是闭环二阶近

似还是基于相位裕度的开环三阶分析，都不能定量的反映环路参数变化与稳定性之

间的关系。本章将从新的角度、采用根轨迹的分析方法来帮助分析完整的闭环三阶

环路系统，并且详细的描述了电路参数和环路特性参数之间的关系，进一步的定量

分析出参数的变化对环路稳定性的影响，从而完善了基于稳定性优化的环路参数设

计方法[9]。 

 

3.1 闭环三阶 s 域模型分析 

H(s)

LPF VCO
inφ vcoφ

KV/s

÷N

KP

 

图 3.1 频率综合器的线性反馈系统模型 
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图 3.1 是典型的频率综合器 s 域模型，在第二章已经介绍过了。环路的开环传输

函数为 
( )( ) CP V

o
K K H sH s

N s
=    (3-1) 

其中 1)  KCP是鉴相器和电荷泵的增益，可以表示为： 

2
CP

CP
IK
π

= ，  

这里ICP即为电荷泵的冲放电电流； 

   2) KV是压控振荡器的增益； 

   3) N 是分频器的分频比； 

4) H(s)是环路滤波器的传输函数，通常情况下表示为用环路滤波器的阻抗

函数；对于三阶的环路而言，它的环路滤波器是二阶的(如图 3.2)，可以表示为： 

  
1

( )
( )

z

p

sbH s
C s s

ω
ω

+
= ⋅

+
  (3-2) 

R
C 1

C2

 

图 3.2 二阶环路滤波器 

   这里的ωz和ωp分别是开环传输函数的 

零点和极点，可以表示为： 

  
1

1
z RC

ω = ； 1

2

( 1)p z
C
C

ω ω= +   

通常，系数C1/C2用b表示，(在有些文献中，也用b表示C1/C2+1)。这样，零极点

可以表示为： 

  
1

1
z RC

ω = ； ( 1)p b zω ω= +   (3-3) 

因此，三阶环路的开环传输函数可以进一步表示为： 

 2( ) '
( )

z
o

p

sH s K
s s

ω
ω

+
=

+
   (3-4) 

其中 
1

' CP VK K
NC

bK =  

 在得到开环传输函数后，就可以推导闭环传输函数了。在文献[1]中把闭环传输

函数简化成二阶进行分析，但是这种简化是在假设电容比 b 很大的情况下进行的。

对于一般的情况，二阶简化分析会丧失一些参数和环路性能的内在关系。因此这里

将对闭环环路进行三阶的分析。由于已经得到了开环的传输函数，则闭环的传输函
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数可以表示为： 

 3 2

( ) '( )( )
1 ( ) ' '

o z
c

o p

NH s NK sH s
H s s s K s K z

ω
ω ω

+
= =

+ + + +
  (3-5) 

 

可以进一步对极点进行分解，上式三阶闭环传输函数可以写成： 

2 2
3

'( )( )
( 2 )(

z
c

n n p

NK sH s
s s s )

ω
ζω ω ω

+
=

+ + +
   (3-6) 

其中 ωn是本征频率； 

ζ是阻尼因子； 

ωp3则表示高阶极点，在二阶近似中是被忽略的。 

将(3-6)式的分母展开，由(3-5)、(3-6)式相等可以得到如下的关系方程组： 

  32 n p pζω ω ω+ =    (3-7) 

2
32n n p Kω ζω ω+ = '   (3-8) 

  2
3 'n p zKω ω = ω

0z

0

   (3-9) 

这三个方程描述了开环函数的参数K’、ωz、ωp和闭环函数的参数ωn、ζ、ωp3之间的

关系。 

 将(3-7)~(3-9)中的参数K’、ωp3消去，经过数学代换，可以得到方程： 
2 22 ((4 1) ) 2n z p n pζω ζ ω ω ω ζω ω− − + + =   (3-10) 

这个方程可以看到闭环的本征频率ωn只与阻尼因子ζ及开环的零极点有关。进一步，

由式(3-3)知ωp=(b+1)ωz，如果假设ωn=mωz，则方程(3-10)可以化简为： 

    (3-11) 2 22 (4 ) 2 ( 1)m b m bζ ζ ζ− + + + =

我们可以看到所有的零极点都可以与开环的零点ωz相关联，而且闭环的本征频率ωn

的系数m只与电容比b和阻尼因子ζ有关。系数m可以通过解二次方程(3-11)得到，这

里写为m=m(b, ζ)，表示m是变量b和ζ的函数。再将ωn=mωz带入到方程(3-7)中，可以

得到高阶极点ωp3的表达式： 

  3 ( 1 2 )p zb mω ζ ω= + − ⋅  (3-12) 

这样，闭环高阶极点也能由电容比b、阻尼因子ζ以及开环零点ωz决定了。 

 将ωn=mωz和式(3-12)带入方程(3-8)，可以得到， 
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  2' ( , ) zK k b ζ ω=    (3-13) 

其中，k(b, ζ)表示是 b 和 ζ的函数，具体表示为 

     (3-14) 2 2( , ) (1 4 ) 2 ( 1)k b m b mζ ζ ζ= − + +

这样如果知道了电容比b、阻尼因子ζ以及开环零点ωz，就可以得到整个环路的闭环

传输函数了。 

 

3.2 环路参数设计流程 

参数设计的目标是获得满足要求的环路性能。通过三阶闭环分析，使得参数设

计可以直接的从闭环的阻尼因子ζ和本征频率ωn开始，也就是说能够直接从所需要的

性能出发来设计参数。同时，本征频率ωn又与阻尼因子ζ相关，因此，参数设计的第

一步就是选择一个符合要求的阻尼因子ζ。 

为了降低由参考时钟频率引入的毛刺，需要比较低频的高阶极点ωp3来抑制参考

时钟引入的馈通，所以高阶极点与本征频率相接近，必须采用三阶模型进行分析。

在设计参数时，往往采用比较小的电容比b来降低高阶极点，从而更好的抑制参考时

钟引入的毛刺、以及电荷泵和分频器引入的噪声；另一方面，电容比也不能过小，

为了保证环路的稳定性，电容比b必须大于 8[1]。比较理想的电容比b是 9 或者 10，

这样能达到较好的噪声抑制性能。 

在上节的分析中，环路的传输函数由三个参数决定：阻尼因子ζ、电容比b和开

环零点ωz。其中，b和ζ可以直接选择，但是，ωz需要通过环路带宽ωc来关联。在第

二章中，环路带宽ωc是非常重要的参量，它必须在不大于 1/10 的参考时钟频率的情

况下才能保证s域的分析是比较精确的[2]。另外，由于比较难以设计非常低相位噪

声的VCO，所以往往期望比较大的环路带宽ωc来抑制VCO的相位噪声；同时较大的

环路带宽ωc能够提高环路的响应速度。一个比较好的选择是让环路带宽ωc是参考时

钟的 1/25。当然如果参考时钟频率很高，则可以取相对更小的环路带宽；相反如果

参考时钟频率较低，则可以取相对较大的环路带宽。一旦确定了环路带宽ωc，就可

以得到开环零点ωz了。具体的方法是，假设s=jωc，并且让开环传输函数的增益为 1，

即|Ho(jωc)|=1，可以得到， 

2' 1
( )

c z

c c p

jK
j
ω ω

ω ω ω
+

=
+

  (3-15) 

由式(3-13)可以进一步得到开环零点和环路带宽之间的关系，即 
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  1
( , )z n b cω ω

ζ
=   (3-16) 

其中，n(b, ζ)也是一个与 b 和 ζ有关的函数，由于表达式比较繁琐，可以用简单的程

序进行计算。 

 知道了开环零点ωz，还要进一步计算环路滤波器中电阻和电容的值。由式(3-13)

可得， 

  2

1

( , )
2

CP V
z

b I K k b
N C

ζ ω
π
⋅ ⋅

= ⋅
⋅ ⋅

   (3-17) 

再将式(3-3)代入整理得到， 

  2 ( , )
z

CP V

N k bR
b I K
π ζ ω⋅ ⋅

=
⋅ ⋅

  (3-18) 

  1 2

1
2 ( , )

CP V

z

b I KC
N k bπ ζ ω
⋅ ⋅

=
⋅ ⋅

⋅   (3-19) 

这里可以看出，要计算环路滤波器的具体参数还要确定三个量：分频比N、电荷泵

电流ICP、VCO的压控增益KV。在频率综合器设计时，如果要将环路滤波器集成进去，

则需要考虑集成的环路滤波器的可实现性。在集成电路中，电容和电阻的取值都要

比较适中，否则如果取值太大，占用的芯片面积过大；如果取值太小，实际值受工

艺偏差影响而偏离设计值过大，从而影响整个环路。所以，如果计算出的电阻或电

容值不合适，需要重新选择电荷泵的电流ICP。 

 这样设计环路参数的初步流程可以概括为： 

 P.1) 选择合适的电容比 b、阻尼因子 ζ，并计算参数系数 m(b, ζ),n(b, ζ),k(b, ζ)； 

 P.2) 根据参考时钟的频率选择环路带宽ωc，一个很好的初始点是ωc =ωref /25； 

 P.3) 计算开环零点ωz； 

 P.4) 通过仿真得到VCO的压控增益KV； 

 P.5) 选择合适电荷泵的电流ICP，和确定分频器的分频比N； 

 P.6) 从式(3-18)计算电阻 R，如果值太大，则增加电荷泵电流，直至比较合理的

值； 

 P.7) 计算电容C1、C2，如果值太大，则减小电荷泵电流，直至比较合理的值，

否则返回到P.6 重新计算电阻； 

 需要说明的是，上面只是设计参数的初步流程，而且还不完整，因为我们还没

有得到参数b和ζ的选取的依据。此外，电荷泵电流ICP的选取还需要和环路的噪声性
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能结合起来，这部分的讨论会在下一章中涉及。本章将从环路稳定性的角度出发进

一步分析，得到稳定性最优的参数b和ζ的计算方法。 

 

3.3 参数变化与稳定性优化 

 对于频率综合器而言，要得到不同的输出频率就要改变分频比N，因此环路的传

输函数和特性也随之改变。如果N变化范围过大，则环路可能变成不稳定。为了避

免环路的特性改变和保持稳定性，可以通过改变电荷泵的电流ICP，并保持比率N/ICP

在限定的范围内[7]。同样，文献[8]还考虑了用可调电流源来补偿VCO的压控增益

KV的非线性。但是在CMOS集成的综合器中，更多参数和变量将随着工艺、电压和

温度的不同而变化，这通常称为PVT(Process Voltage Temperature)变化。为了考虑

PVT对环路稳定性的影响，在环路参数设计时要考虑一定的裕量，最常用的方法就

是开环传输函数的相位裕量最大法[6]。但是，由于相位裕量法是基于开环分析的，

相位裕量的取值多少往往凭经验，不能和PVT变化直接的联系起来，而且相位裕量

法不能定量的反映由于PVT引起的参数变化对实际环路的影响。 

 PVT变化包括多个参数的变化，如电容C1和C2、电阻R的变化，电荷泵电流ICP的

变化，以及VCO压控增益KV的变化。那么这些PVT变化是如何影响环路的特性的

呢？首先，电容和电阻的变化会改变环路的一个重要参数开环零点ωz；其次，电容、

电荷泵电流、VCO的压控增益的变化将影响另一个重要参数K’。 开环零点ωz的变

化将影响所有的环路的零极点；而K’的变化将影响整个环路的稳定性。 

从控制系统理论可知，随着K’的变化，闭环系统的极点在根轨迹曲线上移动，

环路的三阶闭环根轨迹如图 3.3 所示。图 3.3 是s域的平面图，在开环的情况下，存

在着两个原点处的极点、一个相对高频的极点ωp和一个零点ωz，参考式(3-4)；在闭

环的情况下，闭环极点会按照图 3.3 中极点轨迹移动，具体的位置就与K’有关。当

极点的位置在稳定边界的左侧时，整个环路是稳定的；但如果极点的位置移动到了

稳定边界的右侧，这环路系统存在着欠阻尼，将趋向于不稳定。在稳定边界上，对

应于闭环系统的阻尼因子为 0.707。假设参数设计理论值是图 3.3 中的点A，如果K’

偏小，则闭环极点ωp1将向点B移动，一旦K’过小, ωp1越过了点B，环路将会趋向不

稳定；同样，如果K’偏大，则闭环极点ωp3将向点D移动，随着K’的增大，越过点D

后继续向点C移动，一旦K’过大, ωp3越过了点C，环路也将会趋向不稳定。因此在设

计参数时，一定要给K’考虑足够的裕量，使得在PVT变化以及分频比N改变的情况

下，环路能保证稳定。 
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图 3.3 环路的三阶闭环系统根轨迹 

如何来定量的考虑PVT变化及分频比N对稳定性的影响呢？从图 3.3 中还可以知

道在稳定边界的阻尼因子ζB是 0.707，所以需要找到阻尼因子从设计值ζ0变化到ζB对

应着多少的PVT和N的变化。从式(3-14)可以知道K’和开环零点的关系可以用电容比

b和阻尼因子ζ的函数k(b, ζ)来表示，因此设计值ζ0对应于 0 0( , )k k b ζ= ， 

由式(3-18)可进一步得到： 

  
2

1
0( , )

2
V CPK I b R Ck b

N
ζ

π
⋅ ⋅ ⋅ ⋅

=   (3-20) 

这里的参数KV、ICP、R、C1及N都是理想的值。考虑实际的情况，由于参数的变化，

阻尼因子变为ζ，则有： 

  
2

1
0( , ) ( , )

2
V CPK I b R Ck b k b

N
ζ α ζ α

π
⋅ ⋅ ⋅ ⋅

= = ⋅   (3-21) 

其中 α可以定义为变化因子。这说明由于实际参数的变化，导致了 K’的变化，而且

所有参数的变化之总贡献可以用变化因子 α来反映。 

如果(3-20)式中所有的变量都增加 10％的话(电容比b除外，假设不变)，则变化

因子α=1.14≈1.464，如何来判断这种情况的参数变化是否会影响环路的稳定性呢？

只要将稳定边界对应的阻尼因子ζB代入到式(3-4)计算出两个kmax(b, ζB)和 kmin(b, ζB)，
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然后再计算kmax(b, ζB)/ k(b, ζ0)及kmin(b, ζB)/ k(b, ζ0)就能得到变化因子的边界，即αmax和

αmin。例如，对于b=9, ζ0=1，可以计算得到αmax=1.57 和αmin=0.65，对于所有 10%的

变量变化而言，整个环路还是稳定的。还可以定义变化裕量，即(αmax-1)和(1-αmin)

中的较小值。因此，对于上面的例子来说，只能说它具有 35％的变化裕量。为了使

它的变化裕量最大，我们需要找到一个合适的阻尼系数。图 3.4 是变化因子α和阻尼

因子ζ之间的关系。假设，还是以ζ0=1 对应于变化因子α=1 作为基准，那么可以找

到一个最优的阻尼因子ζopt对应于变化因子αopt。 

如何根据αmax和αmin来计算αopt？显然最简单的表达式是： 

  max min
1 2opt

α αα +
=  (3-22) 

相应的变化裕量是 max min

1

100%
2 opt

α α
α
−

× ；这能使环路参数的总变化在增加和减小两个 

b=9

1 1( , )opt optα ζ

2 2( , )opt optα ζ

minα maxα

 

图 3.4 变化因子 α与阻尼因子 ζ之间的对应关系(电容比 b=9) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

方向具有相同的变化裕量。就上面的例子而言，由式(3-22)可以得到，αopt1=1.11，

可以得到的变化裕量是 41%。 

但是，考虑这样一种情况，如果所有的变量都向负方向变化 10%，那么负方向

的总变化是 0.94≈0.656，可以看到相同的 10%变量变化对在正方向和负方向的总变

化是不同的。可以进一步的得到，负方向的变化裕量 41%对应于每个变量平均变化

裕量为 1-(1-41%)1/4≈13%；而正方向的变化裕量 41%对应于每个变量平均变化裕量

为(1+41%)1/4-1≈9%。所以由式(3-22)得到的最优变化因子并不能完全的利用裕量空
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间，因为在相同的变量平均变化裕量的情况下，正方向的总变化总比负方向的要大。

所以需要重新考虑计算最优的变化因子αopt，因此有， 

2 max mopt inα α α= ⋅  (3-23) 

这里我们用几何平均代替了式(3-22)的算术平均。对于上面的b=9, ζ0=1 的例子而言，

新得到的αopt2=1.01，重新计算一下负方向的变化裕量为(αopt2-αmin)/αopt2=36%，对应

于每个变量可以变化 1-(1-36%)1/4≈11%；正方向的变化裕量为(αmax-αopt2)/αopt2=55%，

对应于每个变量可以变化(1+55%)1/4-1≈12%。虽然，正负方向的总变化裕量是不等

的，但是式(3-23)得到的最优变化因子可以保证每个变量的平均变化裕量范围最大。

式(3-22)和(3-23)计算得到的最优变化因子在图 3.4 中，分别对应于(αopt1，ζopt1)和

(αopt2，ζopt2)。从上面的分析可知，(αopt2，ζopt2)比(αopt1，ζopt1)具有更好的变化裕量。

有意思的是点(αopt2，ζopt2)非常接近点(1,1)，这是因为电容比b较小的缘故，所以在这

种情况下，可以用ζ=1 来近似最优阻尼因子ζopt2。 

 图 3.5 是在不同的电容比b下，变化因子α和阻尼因子ζ之间的关系，其中曲线的

顶点就是几何平均的最优值；表 3.1 是与不同电容比b相对应的最优变化因子αopt2  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

图 3.5 在不同的电容比 b 下，闭环阻尼因子 ζ与参数变化因子 α之间的关系 
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和阻尼因子

以观察到，

裕量也在增

和ζ的设计

1) 根据工

∆R/R、

和αmin。

2) 然后依

子，再

另外，从表

值比较繁琐

中根轨迹上

达到最优值

 

 

3.4 二阶模

在二阶

  nω

  (ζ

模型成立的

略。可以发

 

 

表 3.1 电容比与最优阻尼因子、最优变化因子、边界变化因子关系表 

b 9 10 12 20 

αopt2 1.0119 1.0311 1.0766 1.2702 

ζopt2 1.0201 1.0388 1.073 1.1814 

αmax/αopt2 1.5548 1.637 1.7878 2.2855 

αmin/αopt2 0.6431 0.6109 0.5594 0.4375 
ζopt2，以及相应的稳定边界变化因子αmax和αmin(以ζ0＝1, α=1 为基准)。可

最优的设计值随着电容比的增加，最优的阻尼因子也在增加，并且变化

加，也就是说环路将更加稳定。至此，可以得出基于稳定性最优的参数b

方法： 

艺选取及电路设计的设计情况，估算出环路中参数的相对变化量(包括

∆C/C、∆ICP/ICP、∆Kv/Kv、∆N/N)，然后依据式(3-21)计算总变化因子αmax

 

据总变化因子，选取合适的参数b，使得b所对应的变化裕量满足总变化因

进一步计算出对应的最优阻尼因子ζopt2。 

1 中还能知道，在电容比b较小的情况下，ζopt2很接近 1。由于计算最优

，所以近似计算的情况下，还可以用ζ=1 来代替ζopt2，即对应于如图 3.3

的点A和D。但是对于电容比增大的情况下，需要计算复杂的最优比才能

。 

型、三阶模型之间的比较 

模型近似中，本征频率ωn(2)和阻尼因子ζ(2)可以表示为： 
2

1
(2) (2)

12 2
CP VCO CP VCO

z
I K I K R C m

NC N zω ω
π π

= = =   (3-24) 

(2)
2) 2

n

z

ω
ω

=    (3-25) 

前提是假设电容比b较大，因此开环传输函数中的三阶极点ωp可以被忽

现，二阶模型中，环路参数是与电容比无关的。然而，在实际电路中，  

 36   



复旦大学博士学位论文 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(2) 1ζ =

(2) 0.95ζ =
(2) 0.9ζ =

(2) 0.8ζ =

(2) 0.7ζ =
(2) 1.4m =(2) 1.6m =(2) 1.8m =
(2) 1.9m =
(2) 2m =

(a) (b)

(2) (2) / znm ω ω=

图 3.6 二阶模型与三阶模型的参数与电容比的关系 
(a)三阶模型阻尼系数 vs 电容比 (b) 三阶模型本征频率系数 vs 电容比 

 

总是希望有比较小的电容比，这样才能很好的抑制参考时钟的毛刺。如果按照二阶

模型来设计的阻尼因子ζ(2)和本征频率ωn(2)(也即系数m(2))，将它们和用三阶模型计算

得到的值相比较，如图 3.6 所示。图中，三阶模型得到的参数是与电容比有关的，  

并且从图 3.6(a)可以看到，对于ζ(2)=0.95 和 1，曲线是不连续的，在电容比较小的地

方，三阶模型得到的阻尼因子ζ(3)与ζ(2)有很大的差异。同样，从图 3.6(b)可以看到，

本征频率系数m(3)与m(2)在较小电容比处也有较大差异。但是，对于较小的阻尼因子， 

二阶模型的估算值与三阶模型估算值偏离不大。因此，通过比较可以得到的结论是： 

1) 对于较大的电容比 b，二阶模型近似是有效的； 

2) 对于较小的电容比 b，如果设计的阻尼因子较小，那么二阶模型近似也是有效的。 

3) 对于较小的电容比b，并且设计的阻尼因子较大(接近 1)，二阶模型是不准确的。

(在这种情况下，开环的主极点可能已经是ωp3) 

如果环路带宽相对于参考时钟比较大的情况下，总是希望有比较小的电容比，从而

使得极点ωp3较低能够更好的抑制参考时钟的毛刺。同时，从稳定性考虑，就需要采

用比较大的阻尼因子。从图 3.6 中还可以发现，当电容比b大于 12 时，二阶模型近

似还是有效的。但是，二阶模型无法像三阶模型一样用根轨迹的方法来预测参数变

化对稳定性的影响。 
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3.5 四阶环路 

如果环路对参考时钟馈通引入的毛刺的抑制比要求很高，往往会在环路滤波器

中再加入一级 RC 滤波，从而得到了三阶的环路滤波器，如图 3.7。这样，整个环路

就成为了四阶，环路滤波器的传输函数是， 

R
C 1

C 2
C 3

R3from CP to VCO

 
图 3.7 三阶环路滤波器 
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其中，
1

1
z RC

ω = ， 1 2
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( 1)p z
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ω ω+
= = + ，

3 3

1'p R C
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如果满足条件， 3
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1 1
' (p p z
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+ >>
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 及 3

1 2
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>>
+

，则式(3-26)可以简化

为， 

1 2

1
1( )

( 1)(
'

z

p p

s

H s s sC C s

ω

ω ω

+
= ⋅

+ + +1)
  (3-27) 

那么相应的四阶环路的开环传输函数可以表示为, 

 3 3
2

1

( )
2 ( )(

V CP z
o

p p

K I bR C sH s
NC s s s ')

ω
π ω ω

+
= ⋅

+ +
  (3-28) 
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与三阶环路模型相比，增加了一个极点ωp’，如果它比其他极点的频率都要高。

那么这个极点对闭环特性有什么影响呢？再来看一下四阶闭环极点的根轨迹图(图

3.8)，可以看到，除了高频极点ωp’向更高频率移动外，其他的轨迹是与三阶环路的

闭环根轨迹是一样的。因此，同样可以用三阶环路分析的方法来分析环路的稳定性，

也就是说，即使是四阶环路，也能用三阶环路分析来近似，而且由于具有类似的根

轨迹。 
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45o
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'pω
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locus for poles

 2 open-loop
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图 3.8 四阶环路的闭环极点根轨迹  

 

 

3.6 小结 

本章从三阶闭环环路模型出发，分析了频率综合器环路参数的设计方法。并且

定量的分析了参数变化对环路稳定性的影响，进一步得出了基于稳定性优化的参数

设计方法。 

通过分析可知，为了得到稳定性高的环路，必须选择一个合适的电容比b和阻尼

因子ζ0。另外，需要考虑实际工艺中参数的偏差，如电荷泵电路、VCO压控增益，

它们需要在不同的corner下进行仿真，得到中心值和相对偏差；又如电阻和电容的

工艺偏差，这在选择器件类型时根据工艺文件进行选择；还要考虑的是分频比的变

化范围，得出相对偏差。将所有参数的偏差都考虑进去，进行稳定性分析，如果存

在着稳定性的问题，一方面需要对电路进行优化设计，使得参数偏差的范围减小；

另一方面，就需要适当的增加电容比b，使得系统稳定性提高。 
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第四章 噪声估计 

在讨论了基于稳定性优化的参数设计方法后，还要保证设计的参数能够满足环

路在噪声性能方面的要求。我们需要根据设计的参数，来估算出整个频率综合器输

出信号的相位噪声，如果噪声性能达不到设计指标，则需要进一步的调整参数设计

的一些初始参量，如环路带宽 ωc、电荷泵电流 ICP等等，甚至需要重新调整 VCO 的

压控增益。所以环路的噪声估计也是相当重要的一个环节，也是设计高性能相位噪

声的频率综合器不可缺少的部分。下面我们就噪声估计展开讨论。 

 频率综合器的一个特点是在环路中同时存在着高频成分(VCO)、低频成分(参考

时钟)及其他的中频成分(分频器内部)，这导致环路本身的仿真就比较困难。一些很

好的电路分析工具如 HSPICE、Spectre 都不能直接用来仿真环路的噪声性能，甚至

环路的瞬态相应也只能用这些工具在最后验证阶段使用。为了在设计的初期能够初

步的预测环路的性能，就必须对环路进行建模分析，利用所建的模型及模型参数来

估算环路的特性。 

我们在进行参数设计的时候，已经得到了环路传输函数中的参数。为了估计环

路的噪声性能，在传输函数的基础上，还需要进一步分析环路各个模块的等效噪声

模型。这方面工作已经在文献[1~3]中有了一定的介绍。但是在电荷泵等效噪声估计

方面，文献[1,2]采用了最常用的电荷泵导通比噪声模型来近似估算电荷泵的噪声贡

献，由于这种近似在低频段误差较大，所以估算出来的环路噪声与实际测试值误差

较大，而文献[3]则完全通过仿真来得到电荷泵输出噪声，一旦电路参数变化就需要

重新仿真，方法比较繁琐而且与电路结构相关性大，因此需要新的模型来等效电荷

泵噪声。本文通过引入电荷泵导通时间参数 Ton，分析提出电荷泵的采样噪声等效模

型。同时分别采用了基于环路的参数模型估计电荷泵与滤波器的等效噪声，和基于

性能指标的参数模型等效 VCO 与分频器的等效噪声，得到了在参数设计阶段的一

套完整的噪声估计方程和噪声优化的方法。 

 

4.1 噪声模型及传输函数分析 

在第二章中，曾对频率综合器的噪声模型进行了简单的介绍，如图 2.4。为了进

一步的研究环路中的噪声模型，将图 2.4 重新细化为图 4.1，这里各个节点的等效噪

声已经细化为相应的相位噪声、电流噪声和电压噪声。图 4.1 中各个噪声源如下， 

 θi：输入参考时钟的相位噪声；  
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 θd：分频器的输出等效相位噪声； 

 θn：VCO 的输出等效相位噪声； 

 vn：环路滤波器的输出等效电压噪声； 

in：鉴相器和电荷泵的输出等效电流噪声； 

 θo：最终的频率综合器输出信号的相位噪声； 

所有的噪声都会经过环路后传输到输出，成为频率综合器的输出相位噪声，那么它

们各自也有相应的噪声传递函数，根据第三章得到的三阶模型参数可以计算如下, 

1) 来自参考时钟和分频器输出的相位噪声有相同的传输函数 
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 (4-1) 

2) 来自电荷泵和鉴相器的噪声的传输函数 
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   (4-2) 

3) 来自环路滤波器的噪声的传输函数 

2

1
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3

( 1)
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  (4-3) 

4) 来自 VCO 的噪声的传输函数 

H(s) /s

PD/CP LPF VCO

1/N

iθ

dθ

Ref.
Clock

Phase Detector
Charge Pump

LPF VCO

oθ

&

Divider

in vn θn

KCP KV

图 4.1 频率综合器等效噪声模型 
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图 4.2 是各个噪声传输函数的幅频响应的 Bode 图，从响应曲线可知，环路对来自于

输入参考时钟、分频器输出和电荷泵的噪声是低通的，对于来自环路滤波器的噪声

是带通的，而对于 VCO 本身的输出相位噪声是高通的。在图中也标出了各个传输

函数的通带增益和相应的零极点位置。 

 

4.2 环路噪声的优化方法 

在如图 4.2 的噪声传输函数中，值得注意的是，环路滤波器的噪声传输函数 Hv

的通带增益是|Hv(jωn)|=(b+1)N/(2mKCPR)，其中 m 和 R 都是在参数设计时由其他参

量表示的，用第三章中的关系式重新计算通带增益并化简可得， 

N N/Kcp

(b+1)N/(2mKcpR)
1

zω

pω
3pω

nω

nω

3pω
zω nω

3pω

pω
3pω

nω

图 4.2 各个噪声传输函数的幅频响应 Bode 图 
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ζ ω
⋅

= ≈
⋅ ⋅

 (4-5) 

这是一个非常有意思的简化式，注意到 k(b,ζ)与 b2 是近似成正比的，所以要降低环

路滤波器的噪声贡献，只能通过两种方式：减小 VCO 压控增益 KV，或者增大环路

的带宽 ωc。这点在设计有源环路滤波器的时候很有用，因为有源滤波器产生的噪声

比无源滤波器大的多，如果有源滤波器的噪声对整个环路输出相位噪声的贡献很大

的化，除了降低有源电路本身的噪声输出以外，就只能从上面的两个方面来降低噪

声贡献。 

 为了降低来自于参考时钟和分频器的噪声贡献，希望具有较小的分频比 N 和较

小的带宽。在整数 N 的频率综合器中，如果对于窄带的应用而言，N 的取值往往较

大，所以只能通过降低环路带宽或者减小电容比 b 来进一步抑制这部分的噪声贡献。 

对于电荷泵引入的噪声，除了采用较小的分频比和带宽，还可以采用提高电荷

泵电流来抑制噪声贡献。第三章已经提到增加电荷泵电流将使电容 C1 增大和电阻 R

减小，但电容增加将占用更大的芯片面积；另外因为电荷泵总存在着失配，增加电

流将使的馈入到环路中参考时钟的毛刺增大。所以增加电荷泵电流需要与芯片面积、

引入的参考时钟馈入折中考虑。 

为了抑制 VCO 的相位噪声贡献，由于传输函数的通带增益为 1，只能通过增大

环路带宽来抑制 VCO 的低频噪声，增大了带宽，会使得从参考时钟、分频器和电

荷泵的噪声贡献增加。所以环路带宽的设计需要折中考虑。 

设计低噪声频率综合器的方法可以总结为： 

1) 较小的分频比 N 和较小的电容比 b，可以降低参考时钟、分频器和电荷泵的

噪声贡献； 

2) 较大的电荷泵电流，可以降低电荷泵的噪声贡献和环路滤波器中电阻的噪

声； 

3) 较小的 VCO 压控增益，可以降低环路滤波器的噪声贡献以及降低 VCO 自身

的相位噪声； 

4) 环路的带宽选择需要折中，以使得来自于参考时钟、分频器、电荷泵、环路

滤波器及 VCO 的总噪声最小； 

5) 当然还有降低各个模块自身的等效输出噪声。 
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4.3 参数化等效噪声模型 

 需要指出的是，如果参考时钟和分频器的相位噪声很小，与电荷泵噪声和 VCO

噪声相比对环路输出总噪声的贡献很低的情况下，设计环路带宽是可以先从大的带

宽开始，这样可以抑制更多的 VCO 的低频相位噪声和降低环路滤波器噪声传输函

数的通带增益；然后根据估计的噪声，如果参考时钟和分频器的噪声贡献在带内某

频段处不可接受时，再降低环路带宽至合适的值。事实上，这种前提条件在实际电

路中是存在的。首先参考时钟往往是由片外晶振产生的，它具有非常好的相位噪声，

往往在估计总相噪时都会可以将参考时钟的噪声忽略；其次，虽然分频器输出信号

的相位噪声不能忽略，而且可能很大，但是通过采用输出同步技术可以很好的降低

分频器的输出相位噪声[4][5]，使得相位噪声能够维持在较低的水平上。 

 如果能够保证分频器的输出噪声相对的小，那么频率综合器的输出总噪声将主

要受电荷泵、环路滤波器和 VCO 的噪声影响。所以需要对这些主要噪声源建立等

效噪声模型。对于 VCO 而言，已经有大量的工作对其噪声模型进行了分析[6]，这

里将不是我们研究的重点，而是采用基于性能指标的参数模型来估计 VCO 的相位

噪声。同样，对于分频器而言，也采用基于性能指标的参数模型来估计它的相位噪

声。所谓基于性能指标的参数模型是指，模块设计的噪声性能指标就是它的噪声估

计，只要在设计仿真时得到的噪声性能满足指标性能，就认为这种噪声估计是可行

的。因为对于 VCO 和分频器而言，它们本身的噪声产生机理比较复杂，电路结构

又有多种变化，但是在环路参数中可分析的变量又很少(只有 KV和 N)，所以基于性

能指标的参数模型来估计噪声是最方便的，从可靠性上而言也是可行的。 

 那么重点将集中到了电荷泵和环路滤波器上，由于和它们相关的环路参数较多，

更重要的是对于不同结构的电路，噪声的产生机理和表现形式基本上是一致的，所

以可以将它们的噪声模型与环路参数联系起来，这种方法我们称为基于环路的参数

模型。当然，这里涉及的参数不仅仅只是在环路参数设计和分析中出现的参数，而

且还包括在实际电路设计中需要考虑的其他参数，如电荷泵的导通时间、运放的输

出阻抗等，甚至还需要包括工艺参数中器件的噪声参数，这些都会在下面分析中逐

一提及。 

  

 4.3.1 电荷泵的等效输出噪声电流－采样等效噪声模型 

电荷泵的基本结构如图 4.3 所示，目前比较通用的结构有图 4.3(a)(b)(c)三种结

构，在这三种结构中，UP 和 DN 信号是鉴相器的输出控制信号，VBP和 VBN分别是
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上下电流源的偏置电压，电流源的导通电流是 ICP。三种结构电荷泵的噪声模型都可

以用图 4.3(d)来表示。其中，PMOS 电流源的噪声电流用 in,p 表示，NMOS 电流源的

噪声电流用 in,n 表示，输出等效的噪声电流用 in,o 表示。开关的控制信号分别是 UP(t) 

和 DN(t)，在环路锁定的理想情况下，UP(t)和 DN(t)是相同的，即同时导通和同时关

闭。为了消除鉴相器的死区，控制信号必须导通一个较短的时间 Ton。这样输出的

噪声电流 in,o(t)可以表示为， 
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, , ,

( )( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )
nn

n o n p n n

i ti t

i t i t UP t i t DN t= × + ×
14424431442443

  (4-6) 

噪声通常用功率谱密度(PSD)表示，所以它们的功率谱密度之间的关系是， 

  
, 1 2

( ) ( ) ( )
n o n ni i iS f S f S f= +   (4-7) 

  
1 ,
( ) ( ) ( )

n n pi i UPS f S f S f= ∗   (4-8) 

2 ,
( ) ( ) ( )

n n ni i DNS f S f S f= ∗  (4-9) 

这里 Sx(f)代表了信号 x 的功率谱密度，运算符*表示卷积。因为 UP(t)和 DN(t)在锁

定时是相同的，所以只要分析式(4-8)就行。
,

( )
n piS f 是 PMOS 的噪声电流功率谱密度，

可以表示为：  

  
,

( )
| |n pi

bS f a
f β= +    (4-10) 

其中 a 是热噪声，b 是 flicker 噪声的系数，β是 flicker 噪声的指数。 ( )UPS f 可以表

示为： 

UP

DN

BPV

BNV

UP

DN

BPV

BNV

UP

DN

BPV

BNV

CPI CPI CPI

(a) (b) (c)

UP(t)

DN(t)

onT 2
,n pi

2
,n ni

2
,n oi

(d)

图 4.3 电荷泵的几种基本结构及其等效噪声电流模型 
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  2( ) ( )UP n ref
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S f a f nfδ
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= −∑  (4-11) 

其中 fref是信号 UP(t)的频率，an 是 UP(t)在频率 nfref处的 Fourier 级数，可以表示为： 
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再由式(4-8)进一步得到， 

1 ,

2
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| |n n p

n
i i UP n

n n ref

aS f S f S f f df a a b
f nf β

+∞ +∞∞
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−∑ ∑∫    (4-13) 

上式说明，在输出端，电流源的热噪声和 flicker 噪声都被乘上了不同的系数。值得

注意的是，flicker 噪声的系数通常要比热噪声的系数要小的多，这说明电流源的

flicker 噪声被抑制掉了。除了在参考时钟的整数倍频率点上，flicker 噪声的系数无

穷大，这说明即使在理想情况下(电荷泵是完全匹配)，也存在着参考时钟的馈通，

在频率综合器输出时也存在着参考时钟频率的毛刺。但是无穷大是没有意义的，在

实际处理时，整数倍参考时钟频点的噪声可以由偏离 1Hz 频点的噪声来估计。 

 在上面的分析中，引入了一个重要的参数 Ton，即电荷泵锁定态下的导通时间。

这在很多设计中往往是被忽略的，大家总是遵守着一个原则，这个导通时间越短越

好，但是过短的导通时间也可能使得电荷泵不能充分工作，所以这个导通时间短到

什么程度就可以了，也是值得思考的问题。在这里，导通时间只要使得电荷泵的噪

声满足要求，就可以认为它已经够短的了。所以需要将它引入来估算电荷泵的等效

输出噪声。图 4.4 是导通时间 Ton 与式(4-13)右边两项噪声系数的关系，图是以参考

时钟频率 fref=250kHz，β=1，Ton＝1ns~9ns 为例的。很明显，导通时间越短，电荷泵

输出的噪声越小。从图 4.4 中可以看到，flicker 噪声与热噪声相比，除了在参考时

钟的整数倍频率点附近外，被很大的抑制了。而这些现象在传统的导通比等效噪声

模型[1,2]中是无法估计出来的，采样等效噪声模型更加接近实际的情况，特别是在

低频端的准确度比导通比等效噪声好的多，详细的比较将在第六章“仿真与测试”

中介绍。 
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 为了更好的估计电荷泵的噪声，还要对导通时的噪声电流进行估计。由式(4-10)

可知，估计电荷泵导通时的噪声电流功率谱密度，也就是要对热噪声和 flicker 噪声

的参数 a、b、β 进行估计。幸运的是，噪声电流主要由偏置的 MOS 管贡献，因此

只要用 MOS 管的噪声模型来代替。MOS 管的噪声模型，特别是热噪声和 flicker 噪

声，已经比较成熟了，文献[7][8]中有着详细的介绍。而且工艺厂商在提供的器件模

型中也对 MOS 管的噪声模型参数进行了拟合，这给在设计初期估计电荷泵噪声带

来很大方便。MOS 管的噪声模型可以用下面的方程表示： 

热噪声电流 PSD：  ,
8 (1 )
3i thermo mS kT gη= +   (4-14) 

 flicker 噪声电流 PSD： 
2

, ker
f m

i flic
ox eff eff

K g
S

C W L f β=
⋅ ⋅ ⋅

 (4-15) 

其中， k 是 Boltzmann 常数，1.38×10-23 J/K； 

T 是绝对温度，单位 K； 

gm是 MOS 工作时的跨导； 

η 是系数，表示为 η=(gmb+gds)/gm，gmb 和 gds分别是衬底跨导和沟道导纳。

如果 MOS 工作在饱和区状态，η可以认为是个常数。 

Cox 是栅氧区的单位电容； 

Weff 、Leff 分别是 MOS 管的有效宽度和长度； 

β是 flicker 噪声的指数系数，接近 1，所以 flicker 噪声也称为 1/f 噪声。 

Kf 是与器件有关的常数。 

实际上 (4-14)和(4-15)分别是(4-10)右式中两项噪声。如果能够得到与电荷泵的工作

Ton  (s)

Ton=9ns

Ton=1ns

(d
B

)

(d
B

)

Frequency    (Hz)

Ton=3ns
Ton=5ns

Ton=7ns

(a) (b)

图 4.4 锁定状态下电荷泵导通时间与输出噪声系数的关系 
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(a) (b)

UP UP

DN DN

C C

Vref

 
图 4.5 环路滤波器实现的两种形式 (a)无源 (b)有源 

电流相关的噪声模型方程，则能够很方便的预测等效电流噪声的功率谱密度。由于

工作在饱和区 MOS 的跨导 gm与工作电流 ICP的关系可以表示为： 

  CP
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gs th
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  (4-16.a) 
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m CP
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W
g I
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∝   (4-16.b) 

将(4-16.a)带入到(4-14)，及(4-16.b)带入到(4-15)，分别可得， 

,
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因为在电荷泵中，电流源偏置电压是不变的，即 Vgs 是常数，所以可以看到，噪声

电流的功率谱密度与工作电流是成正比的。这样，在设计初期，为了比较准确的估

计电荷泵等效噪声，只要先对一个标准偏置管(例如偏置电流 IU=10uA)进行噪声仿

真，得到单位噪声 PSD 为 SU，实际的噪声 PSD 为则为(ICP/IU)SU。另外，还有一个

比较简便的方法，在仿真工具如 Spectre 中，提供了一个工作点参数跨导电流比

gmoverid，在偏置电压不变的情况下，gmoverid 基本上是常数，所以通过仿真得到

gmoverid 后，就可以很方便从工作电流反推得到跨导 gm=gmoverid×ICP。 

 

 4.3.2 环路滤波器的等效输出噪声电压 

对于环路滤波器而言，也可以方便的将噪声模型与环路参数联系起来，对设计

初期估计噪声有利。通常，环路滤波器有两种实现形式：无源和有源，如图 4.5 所 
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示。一方面，无源滤波器比有源滤波器的噪声往往要小的多。另一方面，由于无源

滤波器的输出就是图 4.5(a)中的节点 C，为了保证电荷泵正常工作，输出节点的电

压范围受到限制，从而会限制频率综合器的输出频率范围，但是如果采用有源的滤

波器，如图 4.5(b)，节点 C 的电压被稳定在参考电压 Vref，则对电荷泵基本不影响，

而 VCO 的压控电压范围完全由运放的输出电压范围决定。然而，有源滤波器的噪

声很大，在第 4.2 节噪声分析提到，要降低这部分噪声，只有降低 VCO 的压控增益

KV或者增加环路的带宽 ωc，所以有源滤波器往往只在宽带的频率综合器中才使用。

下面将环路滤波器(包括无源和有源)的等效噪声估算与环路参数联系起来。 

 

 无源滤波器 

 无源滤波器的噪声源主要来自于滤波器中的电阻 R，电阻的串联等效噪声电压 

 

 

 

 

 

 

 

vn,R，噪声模型如图 4.6(a)所示，经过到(b)得到等效输出电流噪声 in,R，表示为： 

 2 2 1
, , / 1n R n R

z

sCi v
s ω

=
+

  (4-18) 

再进一步到(c)的等效变换，就可以得到等效输出噪声电压 vn，可以表示为： 

 2 2 2
, ,

1( )
1 / 1n n R n R

p

bv i Z s v
b s ω

= = ⋅
+ +

  

其中 Z(s)表示滤波器的阻抗，上式可以写成功率谱密度的形式， 

 
2

, ,
1

1 / 1v n v R
p

bS S
b s ω

= ⋅
+ +

 (4-19) 

Sv,n 代表等效输出噪声电压的功率谱密度，Sv,R 表示电阻的噪声电压的功率谱密度。

上式说明无源滤波器的等效噪声基本上是低通的电阻热噪声，带宽为 ωp。 

R

C1

C2

vn,R

R

C1

C2
in,R

2

2

R

C1

C2

2vn

(a) (b) (c)  

图 4.6 无源环路滤波器的噪声模型等效 
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有源滤波器 

 与无源滤波器相比，有源滤波器增加了有源运放的噪声，噪声模型可以用图 4.7

来表示。在(a)中，ro 表示有源运放的输出阻抗，i2
n,a 表示运放等效输出噪声电流 PSD。 

 

 

 

 

 

 

 

 

可以推导噪声的传输函数如下： 
22 2
, 1

2 2 2
, , ,

( )( ) ( )
( ) ( // ( ))

/ 1( ) ( ) ( )
n Rn n

R o
zn R n R n R

i sv s v s sCH s r Z s
sv s i s v s ω

= = ⋅ =
+

  (4-20.a) 

2

2
,

( )
( ) // ( )

( )
n

a o

n a

v s
H s r Z s

i s
= =   (4-20.b) 

则输出等效噪声电压为， 

2 2 2
, ,( ) ( )n R n R a n av H s v H s i= +   (4-21) 

由于电阻噪声和运放的噪声是不相关的，所以将上式写为功率谱密度的形式， 

 2 2 2 2 2
, ,( ) ( )n R n R a n av H s v H s i= +    (4-22) 

即，
, ,

2 2
, n R n av n R v a iS H S H S= +      

 同样为了在设计初期就能估计有源滤波器的噪声，需要对运算放大器的噪声进

行估算。这里假定运算放大器采用 folded-cascode 结构，如图 4.8 所示。在电路中，

用虚线所框的 MOS 管是噪声的主要来源，与电荷泵相似，我们也可以从 MOS 管的

噪声模型来估算总的噪声电流，同样，只要给出运放的工作电流，就能够估算出噪

声电流，采用的方法也与电荷泵噪声估计一致。由于电流越大噪声越大，所以要尽

量选取较小的工作电流，每个支路工作电流的下限就是电荷泵的工作电流，在初期

ro

i2
n,a

R C1

C2

ro

v2
n

R C1

C2

vn,R
2

(a) (b)  
图 4.7 有源滤波器噪声模型及其等效 
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vovi

Ic

 

图 4.8 folded-cascode 运算放大器结构示意

估计的时候，可以假设运放的支路工作电流是电荷泵电流的 2.5 倍。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

4.3.3 VCO 和分频器的噪声参数模型 

 与电荷泵和环路滤波器相比，VCO 和分频器与环路相关的参数比较少，这使得

在设计初期很难用相关的环路参数来估计它们的噪声。所以这里采用基于设计的性

能指标，给 VCO 和分频器的噪声性能指定一个上限，并用上限来作为这些模块的

噪声估计，这种方法我们称之为基于性能指标的参数化噪声模型。虽然，这种估计

方法不是十分准确，但是在设计初期能够很方便的估计整个环路的噪声性能；而且

在电路设计的过程中，将实际得到的噪声性能重新带入估算方程，还能进一步优化

电荷泵和环路滤波器的参数以得到更好的整体噪声性能。 

 

 VCO 的噪声估计 

 在第一章已经介绍了 VCO 的频谱特性，在频谱上，VCO 的相位噪声可分为三

个区域，1/f3、1/f2 和基底噪声区域，将相位噪声的功率谱密度重画于图 4.9。 
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图 4.9 VCO 的相位噪声功率谱密度
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图 4.10 基于性能指标参数模型的 VCO 相位噪声估计 

f1、f2 分别代表了在 1/f3、1/f2 的典型频偏值。相位噪声实际的取值，应该就是作为

VCO 设计时的上限指标。VCO 相位噪声的参数模型可以表示为， 

3 21 2
, ( ) ( ) ( )vco n

f fS f A B C
f f

= + +  (4-23) 

其中 A 是在频偏 f1(在 1/f3 区域)处的相位噪声，单位 dBc/Hz； 

  B 是在频偏 f2(在 1/f2 区域)处的相位噪声，单位 dBc/Hz； 

  C 是 VCO 的基底噪声，单位 dBc/Hz。 

例如，假设 f1=10kHz，f2=100kHz，A=-70dBc/Hz，B=-100dBc/Hz，C=-150dBc/Hz，

则预测的相位噪声如图 4.10 所示，在 100kHz 频偏处的计算噪声为-97dBc/Hz，与指

标-100dBc/Hz 的误差是可以接受的，因此式(4-23)基本上能够依据设计指标估算出

相应的噪声。 
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图 4.11 基于性能指标参数模型的分频器相位噪声估计 
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 分频器的噪声估计 

 分频器输出相位噪声的频谱特性分为两个区域：1/f 区域和基底噪声区域。与

VCO 相似，也能用公式来计算， 

 3
, ( ) ( )d n

fS f D E
f

= +   (4-24) 

其中，f3 是 1/f 区域的典型频偏值，D 是对应的相位噪声值，E 为基底相位噪声。例

如，f3=10kHz，D=-140dBc/Hz，E=-160dBc/Hz，则采用式(4-24)估算的噪声频谱如

图 4.11 所示。 

 

4.4 环路的总输出相位噪声估计 

 要估计环路总的输出噪声，需要有两个前提条件： 

1) 不同噪声到输出的传输函数可知； 

2) 每个模块引入的等效噪声是可以估计的； 

在前面的讨论和分析就是解决了这两个问题，下面可以对整个环路的输出噪声

进行估算了。将所有的噪声对输出的贡献相加，得到： 
2 2 2 2

, , , ,( ) ( ) | ( ) | ( ) | ( ) | ( ) | ( ) | ( ) | ( ) |o i n i v n v vco n n d n dS f S f H f S f H f S f H f S f H f= + + +  

其中， Si,n 是电荷泵的等效输出噪声电流的功率谱密度(PSD)； 

  Sv,n 是环路滤波器的等效输出噪声电压的功率谱密度(PSD)； 

  Svco,n 是 VCO 的等效输出相位噪声的功率谱密度(PSD)； 

  Sd,n 是分频器的等效输出相位噪声的功率谱密度(PSD)； 

另外，传输函数的表达式在式(4-1)~(4-4)已经给出。 

 通过整章的讨论，可以从设计初期就能估计整个频率综合器环路的输出相位噪

声。下面先给出一个窄带频率综合器完整的环路参数及模块设计指标，并且估计出

整个环路的输相位噪声。这个综合器可以用作二次变频结构的 DVB-T 调谐器的下

变频电路。性能指标和模块参数如表 4.1 所示。 

通过表格中的参数，分别估计采用无源环路滤波器的频率综合器输出相位噪声，

如图 4.12 和图 4.13 所示，在图中也给出了各个模块的相应噪声贡献。注意到电荷泵

的电流为 ICP=500uA，首先导致环路滤波器的电容值过大，不利于集成；其次，由

于给出的运算放大器的尺寸是基于单位电流 IU=50uA 的，因此实际的尺寸也将增大

10 倍。如果降低电荷泵电流到 ICP=50uA，虽然减小了电容，但是电阻却增加了十倍， 
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频率综合器的性能指标  VCO 参数 

中心频率 1.025 GHz  压控增益 Kv 30 MHz/V 
调频范围 ±25 MHz  相位噪声 

最小频率分辨率 250 kHz  @ 10kHz -80 dBc/Hz 
相位噪声  @ 100kHz -110dBc/Hz 

@ 10kHz -80 dBc/Hz  @ 1MHz -130dBc/Hz 
@ 100kHz -100dBc/Hz  基底噪声 -150dBc/Hz 
@ 1MHz -120dBc/Hz    

基底噪声 -150dBc/Hz  分频器参数 

   分频比 N 4000~4200 

环路参数  相位噪声   

环路带宽 fc 20 kHz  @ 10kHz -160 dBc/Hz 
参考时钟频率 fref 250 kHz  基底噪声 -180dBc/Hz 

电容比 b 10    

稳定性参数  PMOS 管噪声参数 

最优阻尼因子 ζopt 1.0388  ηp  1/3 
参数最大变化因子 αmax 1.6366  Kfp 1.18E-23 
参数最小变化因子 αmin 0.611  βp 1.2828 

平均变化裕量 9.40%  NMOS 管噪声参数 

   ηn  1/4 

电荷泵参数  Kfn 3.45E-24 

电流 ICP 500uA  βn 0.8824 

导通时间 Ton 5ns  其他工艺参数 

电流源参数(相对于单位电流 Iu=25uA)  氧化层厚度 tox 5.40E-09 

电流源 MOS 管的宽 W 20u  真空介电常数 ε0 8.85E-12 
电流源 MOS 管的长 L 2u  氧化层介电常数 εsio2 3.9 

   单位面积电容 Cox ε0×εsio2/tox 
环路滤波器参数   11(电荷泵) 

电阻 R  36.9 kΩ  gmoverid 6(有源滤波器运放)
电容 C1 716 pF     

电容 C2  71.6 pF    

运算放大器参数 (相对于单位电流 Iu=50uA)    

运放输出阻抗 ro 10 kΩ    

输入对管的宽长比 W/L 1000u/5u  

电流沉的宽长比 Wn/Ln 500u/20u  

电流源的宽长比 Wp/Lp 250u/5u  

表 4.1 用于噪声估计的窄带频率综合器的

环路参数及噪声模型参数 
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图 4.12 采用无源滤波器窄带频率综合器的环路输出噪声估计 (ICP=500uA) 

ph
as

e 
no

is
e 

 (d
Bc

/H
z)

frequency (Hz)

Noise from active
loop filter

Noise from
VCO

Noise from
charge pump

Noise from
divider

Total output noise

ICP=500uA

图 4.13 采用有源滤波器窄带频率综合器的环路输出噪声估计 (ICP=500uA) 
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引入了更多的滤波器电阻热噪声；另外，有源运放的虽然电流减小导致噪声电流下

降，但是运放的输出阻抗也同时增加，等效输出噪声电压不变，因此导致了最终的

噪声贡献增大。所以在窄带的频率综合器中，电荷泵的电流趋向于较大值，但是如

果要达到集成的目的还要考虑滤波器占用的芯片面积。 

对于宽带的频率综合器，也给出相应的环路参数及模块设计指标，如表 4.2 所示，

并且估计出整个环路的输相位噪声如图 4.14 所示。从噪声估计图上可知，在给出参

数的宽带频率综合器中主要是电荷泵的噪声贡献比较大，这是因为两点原因：一是

电荷泵电流较小，导致噪声的增益大；二是电荷泵的导通时间相对于参考时钟的周

期也较长，导致馈入的噪声大。因此如要进一步的优化噪声，可以从提高电荷泵电

流和减小电荷泵导通时间两方面着手。总的来说，宽带的频率综合器要比窄带的容

易达到较好的相位噪声。 

至此，我们已经给出了环路输出噪声的估算方法，但是估算的精度如何，还需

要进一步的用实验加以验证。因此在后面的章节中将设计一个频率综合器，比较实

际测量噪声值和估计噪声值来对本章的噪声估计方法加以验证。 

 

 
表 4.2 用于噪声估计的宽带频率综合器的环路参数及噪声模型参数 

频率综合器的性能指标 环路滤波器参数 

中心频率 1 GHz 电阻 R  92 kΩ 
调频范围 ±50 MHz 电容 C1 28.6 pF  

最小频率分辨率 10 MHz 电容 C2  2.86 pF 

环路参数 VCO 参数 

环路带宽 fc  200 kHz 压控增益 Kv 30 MHz/V 
参考时钟频率 fref  10 MHz   

电荷泵参数 分频器参数 

电流 ICP 50uA 分频比 N 100 
导通时间 Ton 5ns   
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(b) 
图 4.14 宽带频率综合器的噪声估计 ICP=50uA 

(a)采用无源环路滤波器 (b)采用有源环路滤波器 
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第五章 电路设计 

5.1 鉴相器  

 在频率综合器中，由于输入的参考时钟的频率相对较低，可以采用三态鉴相器

的结构[1]，用标准的 CMOS 逻辑门实现，如图 5.1(a)。通常要对输出差分信号进行

延时平衡，以保证差分信号尽量同时到达电荷泵的控制端；另外，为了消除环路在

锁定态的 Dead-zone，需要对复位信号进行延时控制，以保证 UP 和 DN 信号在一小

段时间内同时有效。在实际电路中，触发器的复位信号不会从它的输出直接产生，

而是从电荷泵的控制端得到 UP 和 DN 信号来产生复位信号，如图 5.1(b)，这样可以

防止在锁定情况下，由于信号延迟不相等引入的不可控的静态相差。具体的复位信

号产生电路将在后面电荷泵设计中分析。触发器电路如图 5.2 所示，由四个与非门

简单组成[1]。 
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(a)          (b) 
图 5.1 通用的三态鉴相器结构 
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图 5.2 触发器的结构 
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5.2 电荷泵 

5.2.1 电荷泵的不理想因素 

理想的电荷泵模型是由上下两路完全相等的电流源组成，并且在环路锁定状态

下，两路开关同时导通和关闭，控制端电压 Vc 不变。但是实际的电路中存在着很

多的不理想因素，如图 5.3 所示，其中包括 

1) 电流不匹配：在实际电路中，上下两路电流不可能完全相等。通常情况下，

充电电流是由 PMOS 产生，而放电电流由 NMOS 产生，因为两种电流源的

工作状态不相关，所以很难匹配。电流源的失配会引起压控点 Vc 周期性的

冲放电，产生周期性的毛刺信号，如图 5.4 所示。 

2) 沟道电荷注入：电荷泵在导通时，在开关 MOS 管的沟道是完全导通的(强反

型)，会积累多子电荷。当开关从导通态变为关闭态的过程中，会有一半左

右的多子电荷进入到压控点 Vc，使得电压发生变化；相反开关从关闭态变

为导通态的过程中，压控点的电荷又要有一些进入到沟道。这个过程也是以

参考时钟频率出现的，电压信号也如图 5.4 所示。当然极性相反的载流子会

相互抵消，但是这要在完全匹配的情况下才会成立。 

3) 时钟馈通：由于开关管存在的栅漏电容，开关信号 nUP 和 DN 都会耦合到压

控点 Vc，如果栅漏的电容较大，则耦合越强。如果降低开关信号的幅度，

可以降低耦合。同样，在输出压控端耦合到的波形如图 5.4 所示。 

4) 衬底耦合：由于衬底存在着杂信号，特别是会从振荡器耦合到衬底，然后通

过衬底又会耦合到压控点。这些耦合信号不一定具有周期性，通常需要采用

较多的隔离来屏蔽衬底耦合。 

5) 漏电流：随着工艺的进步，由于 MOS 管的栅氧层变薄而导致从栅到源漏及

衬底的漏电流变大，虽然漏电流的绝对值并不是很大，但是在某些情况下，

如参考频率较低，还是对电路造成影响的。 
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5.2.2 全差分结构 

  由于差分电路结构的固有特性，对共模信号有很好的抑制。全差分结构的电荷

泵能够很好地抑制由于电路中不理想因素导致的压控电压抖动[2]。如图 5.5 所示，

说明了差分电荷泵的基本结构与工作原理。在锁定状态下，如果存在着不理想的情

况，压控点电压 Vc1 和 Vc2 的波形如(b)所示，那么得到的差分电压周期性抖动的幅

度要降低很多。差分结构的好处之一就是不需要原来的 PMOS 和 NMOS 产生的电

流之间的匹配，而是改为 PMOS 和 PMOS，NMOS 和 NMOS 之间的匹配，这是相

对容易的事。 

R
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图 5.3 频率综合器中电荷泵相关的非理想因素 

Vc
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图 5.4 锁定状态下，非理想因素存在时的相关波形图 
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 在某些的不理想情况下，差分结构不能改善性能反而会起到恶化作用的，这需

要尽量避免的。如图 5.6 所示，如果由于信号传输的不平衡，信号 UP 和 DN 之间存

在的静态相差，则压控电压点 Vc1 和 Vc2 的抖动不同相，导致输出的差模信号误差

反而会增强。 

 

 

 

 

 

 

 可以看出，差分电荷泵对引入的共模干扰具有抑制作用，而对差模干扰却起到

恶化的作用。差模干扰信号产生的原因是： 

1) 由于存在着相差，导致冲放电电流工作不同步，在控制电压端产生一上一下的抖

动信号，产生了差模信号。 

2) 由于存在着相差，通过开关从时钟馈通和沟道电荷注入而来的信号也不同相，从

而导致差模信号的产生； 

为了降低差模信号的恶化，可以采用的方法是： 

1) 首先，尽量保证两路开关信号 UP 和 DN 的匹配； 

2) 其次，要尽量降低差模干扰信号的幅度，可以从以下方面进行考虑(如图 5.7)， 

 (a) 降低开关控制信号 UP 和 DN 幅度，这样可以降低时钟馈通的幅度和沟道导

 

nUP

DN

Ic

Ic

Vc1

LPF

nDN

UP

Ic

Ic

Vc2

VCO
 

Vc1

DN

Vc2

Vc1-Vc2

(b) 
图 5.5 差分电荷泵的结构和工作原理 

Vc1

DN

Vc2

Vc1-Vc2

UP

 
图 5.6 锁定时鉴相器输出存在固定相差的情况下的压控点波形和差模电压 
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通所需的电荷总量，从而降低输出压控信号的幅度。 

(b) 在实际电路中，信号 DN 和 UP 之间的相差相对还是比较小的，如果在相差

期间，电荷泵电流比较小，则在输出压控端的信号幅度就小，就是说要使得电荷泵

从零变化到 ICP的时间比实际的相差长，也即是使电荷泵电流的切换是缓变的过程，

如图 5.7 所示。 

 

 

 

 

 

 

 

 

有意思的是，图 5.7 所示的方法不仅可以降低差模干扰，也可以降低由于共模信

号不匹配引入的差分信号的幅度。 

根据上面的分析，改进的差分电荷泵如图 5.8 所示。主要的改进有两点： 

1）每个支路上增加了一个 Cascode 管(如 PM3、PM4、NM3、NM4)，这样使得

输出压控点得到更好的隔离；对于节点 A~D 而言，电压比较稳定，在开关

切换的瞬间，电荷泵的输出电流抖动的幅度小。 

2）开关控制信号都经过了电平位移，开关信号的幅度降低。如图 5.8 中所示，

信号 UPH+、UPH－、DNH+、DNH-的“0”信号的电平为 Vb3，而信号 UPL+、

UPL－、DNL+、DNL-的“1”信号的电平为 Vb2。通过电平位移，因为开

关的不理想因素而耦合到输出压控点的干扰信号的幅度降低。 

图 5.8 中所示的差分电荷泵中还包括了后接的差分有源滤波器，以及共模反馈电路。

共模反馈电路的作用是稳定输出差分压控点的共模电压，并且使得冲放电电流尽量

匹配。图 5.9 给出了电荷泵输出电流的波形图，假设电荷泵输出冲放电电流为 10uA，

图中给出了三种情况下的电流输出波形：a)采用电平位移和 cascode 管，b)只采用电

ICP

图 5.7 降低差模干扰幅度的方法示意 
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平位移，c)不采用电平位移和 cascode 管。从纵坐标轴上可以明显的看出，采用电平

位移技术和 cascode 偏置管能很好的降低输出电流的波动，即提高了对时钟馈通和

沟道电荷注入的抑制比。 
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图 5.8 改进的全差分电荷泵结构图 
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图 5.9 电荷泵冲放电电流波形与不同电路结构的关系 
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5.2.3 电平位移电路 

  可以看出电平位移电路在电荷泵中比较重要，这里需要两种电平位移电路：一

种是将“0”电平从地位移到 Vb3，“1”电平不变为电源(VDD)；另一种是将“1”

电平位移到 Vb2，“0”电平不变为地(VSS)。它们的结构是相似的，都是采用的差分

耦合逻辑，如图 5.10(a)所示。这种结构的优点是能保证全差分的输出比较同步，即

当输入差分信号存在较小的相差时，输出的差分信号是能够矫正输入相差的。图

5.10(b)是输出信号与输入信号之间的电平关系。电压 Vreg 是偏置电压 Vb2 和 Vb3

分别经过缓冲器得到的电压，以增加对逻辑电路的驱动能力。缓冲器的电路图如图 
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图 5.10 电平位移逻辑电路的结构与功能 

图 5.11 缓冲器(Buffer)的电路图 
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5.11 所示，电路为宽带的二级放大器结构，采用了较大的负载 MOS 电容来进行频

率补偿和降低输出的抖动，并且采用 rail-to-rail 的输入对增加输入的动态范围和进

一步的提高增益。 

 

5.2.4 共模反馈 

 差分电荷泵的输出共模电平需要采用共模反馈电路来稳定，为了减少共模点采

样电路对环路滤波器的影响，采用了如图 5.12(a)所示的电路结构。该电路可以不采

用额外的电阻、电容来采样共模电平，但是该电路的缺点是线性度较差和输入信号

的动态范围较小，改进的方法是输入管采用倒比管来降低跨导，该方法比较简单。

另外，还可以进一步的采用线性跨导单元作为输入对增加输入信号的动态范围[3]，

如图 5.12(b)。 
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图 5.12 共模反馈电路结构 
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图 5.13 共模反馈回路的分析 
(a) 电荷泵导通，共模反馈电路闭环工作 (b) 电荷泵关闭，共模反馈电路开环工作 
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 共模反馈电路的稳定性 

 电荷泵导通时，共模反馈电路闭环工作，如图 5.13(a)所示，此时需要考虑环路

的稳定性，幸运的是环路滤波器刚好可以起到频率补偿的作用。当电荷泵关闭时，

即电流被旁路时，共模电路工作在开环状态，如图 5.13(b)，这样保证了电路的稳定

性，电路的工作点与闭环状态下基本一样。 

 

5.2.5 稳定性补偿电流源单元 

 在第三章中，详细分析了环路的稳定性与参数变化之间的关系。如果参数变化

相对较大，就需要采用较大的电容比 b 来保证环路的稳定，但是参数如果 b 太大，

又会恶化环路的相位噪声，所以又希望 b 较小。因此还需要附加的电路来进行额外

的稳定性补偿。这里我们采用了一种比较简单的可调电流源来实现稳定性补偿，我

们称之为加倍－减半电流单元，用来代替图 5.8 中的电流单元(如 NM0、PM0)。加

倍-减半电流单元的 N 型电流源，如图 5.14 所示。在正常工作状态下，nDEC=1，

INC=0，即两路电流导通、另外两路关闭。如果整体环路参数向偏小方向变化而导

致环路不稳定，让 INC=1，使得总电流加倍从而进行稳定性补偿；相反，如果整体

环路参数向偏大方向变化而导致环路不稳定，让 nDEC=0，使得总电流减半从而进

行稳定性补偿。 

 

 

 

 

 

 

 

例如，假设 ∆R/R＝±20％，∆C/C＝±10％，∆ICP/ICP＝±10％，∆Kv/Kv＝±30％，∆N/N

＝±10％，总参数的最大变化因子是 2.49，最小变化因子是 0.327，为了保持环路的

稳定，电容比 b 至少要等于 36.5。显然这个值太大了，如果 b＝10，那么此时稳定

Vb1

nDEC INC
ON OFFON

Ic

INC
OFF

 
图 5.14 用于稳定性补偿的加倍-减半电流单元 
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边界所对应的变化因子分别为 αmax=1.637 和 αmin=0.611，不经过任何稳定性补偿的

话，环路会可能不稳定。但是，当采用了加倍－减半电流源补偿的话，即使是 b=10，

也能够对变化范围[αmin/2, αmax×2]＝[0.306, 3.274]内的参数变化因子进行稳定性补

偿，从而在保证噪声性能的同时，又保证在 PVT 变化下的环路足够的稳定。 

 

5.2.6 鉴相器复位信号 

 前面分析提到，差分电荷泵对开关控制信号之间的相差敏感，而相差会导致输

出端的差分抖动，所以采用了全差分的电平位移电路改善输出差分控制信号的匹配

度(即图 5.8 中 UPH+与 DNH+之间、UPL+与 DNL+之间)。为了进一步提高电荷泵

上下冲放电信号之间的匹配(即 UPH+与 UPL+之间、DNH+与 DNL+之间)，鉴相器

的复位开关信号也应该由开关栅端的控制信号生成，这样上下支路的延时都可以由

复位环路控制调整，如图 5.15 所示。图 5.16 是复位信号实现的电路图，其中包括：

电平位移电路、差分逻辑电路和双端-单端转换电路。电平位移电路就是前面讨论的

差分控制信号生成；差分逻辑电路即实现图 5.15 中的逻辑；双端-单端转换电路通

过将差分复位信号变为单端输出到鉴相器复位端。后两个子模块电路如图5.18所示，

它们都是用模拟电路的形式实现的。在第四章时，我们曾经引入了一个参量：锁定

时电荷泵导通时间 Ton。那么这个参量的大小可以很方便的通过改变双端-单端转换

电路的输出级偏置电流来实现。 
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图 5.15 鉴相器复位信号生成原理 



复旦大学博士学位论文 

  70 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

5.3 环路滤波器 

 环路滤波器通常有两种实现方法：有源和无源。下面将讨论一下在电路实现中

会遇到的问题及相应的解决方法。 

 

5.3.1 无源滤波器中的电阻与电容 

电平位移电路 差分组合逻辑电路 双端-单端转换电路

图 5.16 鉴相器复位信号生成电路 

(a) (b)

图 5.17 复位信号生成子电路模块 (a)差分与逻辑实现 (b) 双端-单端转换电路 
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 无源滤波器就是由电阻和电容直接构成。在集成电路工艺中，实现电阻的方法

很多，包括：多晶硅电阻、扩散区电阻和阱电阻。其中多晶硅电阻的方块电阻最小，

但精度最高，随工艺、电压和温度的变化较小；而扩散区电阻和阱电阻的方块电阻

大，但精度差，随工艺、电压和温度的变化大。此外还可以用线性区的 MOS 管来

实现面积很小的等效电阻，但是电阻值的大小是随工作点在变化的。根据第三章稳

定性的分析，应该采用多晶硅电阻来作为环路滤波器中的电阻。目前工艺水平下，

多晶硅电阻的精度可以达到±10%以内。 

 同样，对于电容而言，有 MOS 电容、金属层间(MIM)电容和多晶硅层间(PIP)

电容三种实现方式。三种电容的精度是相似的。MOS 电容的面积小，但是电容值

会随着工作点变化；MIM 和 PIP 电容的面积较大，电容值随着电压的变化较小。所

以 MOS 电容常被用作稳定直流工作点，而 MIM 和 PIP 电容可以用作环路滤波器的

电容。目前工艺提供的 MIM 是做在芯片的顶部，PIP 做在芯片的中间，所以 MIM

的寄生更小，精度更高。目前工艺水平下，MIM 电容的精度已经可以达到±1%以内。 

 如果实际的环路滤波器中的电容很大，用 MIM 电容将占用很大的面积，而差分

结构的环路滤波器又使电容的面积增加一倍。那么采用一种阻抗变换的方法可以降

低差分滤波器的电容的面积。如图 5.18 所示，如果差分信号 Vc1 和 Vc2 的共模点

稳定，则(a)中的电路可以等效为(b)，节点 A 和 B 就是共模点且相等，进而等效为(c)，

电容的值变为 C1/2，总的电容的面积减为原来的 1/4。 
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图 5.18 差分环路滤波器的等效化简 
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5.3.2 有源滤波器 

 有源差分滤波器的结构[2]如图 5.19 所示，输入是从电荷泵来的电流，输出为压

控电压。对运放的要求是有足够的增益(>40dB)，带宽要比环路的单位增益带宽要大，

噪声要可能的小。运放的结构采用 OTA 结构，具体的电路如图 5.20 所示，采用了

互补的差分输入对来提高增益，但是会引入更多的噪声。这里的电路与第四章用于

噪声估计的电路略有不同，需要计算增加了 NMOS 输入对引入的噪声。其他的噪声

估算方法一样，且在偏置不变的情况下，输出噪声电流的功率谱密度与工作电流成

正比，输出阻抗与工作电流成反比。运放的最小工作电流不能小于电荷泵的工作电

流。 
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图 5.19 有源环路滤波器的结构图 

图 5.20 OTA 放大器的电路图 



第五章 电路设计 

  73 

5.4 压控振荡器 

 集成的压控振荡器常用结构有：LC 振荡器和环形振荡器。通常情况下，LC 振

荡器比环形振荡器的相位噪声要好，而环形振荡器的调谐范围比 LC 振荡器要大。

就 DVB-T 接收机中对频率综合器的相位噪声性能要求而言，必须采用 LC 振荡器。 

 

5.4.1 开关可变电容压控振荡器 

 由于压控增益 Kv 的变化也会影响环路的稳定性，所以电压－频率(V-F)曲线的

线性度也是需要关注的。通常 LC 压控振荡器采用可变电容器来调谐振荡频率，而

可变电容器常用二极管结电容或者 MOS 电容来实现。虽然这些可变电容本身不是

线性的，但是由它们实现的压控振荡器的 F-V 曲线都是比较的线性(即 Kv 变化的范

围在工作频段内较小)。文献[4]已经给出了 F-V 曲线接近线性的证明。由于证明过

程中采用了阶跃的电容模型，所以可以进一步的提出阶跃的开关可变电容的实现方

法，如图 5.21 所示，其中 Vctrl 是压控电压，Vosc 是振荡器的输出电压(正弦波)。可

变电容工作的基本原理是： 

1) 当 Vctrl电压很高，Vosc在变化的过程中总是无法使开关管导通，那么在整个

振荡周期内，只有电容 C2 在工作，振荡周期为 22 LCπ ； 

2) 当 Vctrl电压很低，Vosc在变化的过程中总是能使开关管导通，那么在整个振

荡周期内，电容 C1+C2 一直在工作，振荡周期为 1 22 ( )L C Cπ + ； 

3) 当 Vctrl电压比较适中，Vosc在变化的过程中使开关管在一部分时间导通、另

一部分时间关闭，导通时 C1+C2 工作，关闭时 C2 工作，那么最后的振荡周

期为 1 2 22 [ ( ) (1 ) ]L C C Cπ α α+ + − ，实际上是上面两个周期的内插。 

详细的周期分析和 F-V 曲线分析可以参考文献[5]。 

 

 

 

 

Vctrl Vosc
C1

C2

图 5.21 开关可变电容器 
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 在开关可变电容器的基础上，可以设计一个全差分的 LC 压控振荡器，如图 5.22

所示。图中的开关变容器的连接方式与图 5.21 略有不同，但是原理上是一样的。可

以看到，差分开关控制信号是 Vc_p 和 Vc_n，分别控制负向阶跃的 PMOS 开关变容

器和正向阶跃的 NMOS 开关变容器。为了降低共模压控增益，所有开关电容的大小

都相等，并且 PMOS 和 NMOS 的开关都采用零阈值的 MOS 管。 

 

5.4.2 降低噪声的方法 

 在LC振荡器中，影响输出相位噪声的因素主要有两个：LC谐振腔的品质因数和

振荡器内的噪声源通过线性或非线性的机制上变为相位噪声。由于电感和电容都存

在串联电阻，图中的交叉耦合差分对管PM1与PM2、NM1与NM2产生等效负阻抗来

抵消串联电阻从而提高谐振腔的品质因数，同时使得电路起振。电感L1和PMOS差

分对管的源极寄生电容C3 构成并联谐振回路(谐振频率为2ωosc)，来提高PMOS 对

管源极共模点的阻抗，防止PMOS 差分对管进入线性区而造成谐振腔的品质因数下

降[6]。同样，电感L2和NMOS差分对管的源极寄生电容C2构成并联谐振回路, 来提

高NMOS 对管源极共模点的阻抗。电容C1和L1组成低通滤波器进一步抑制来自与

电流源的1/f噪声和热噪声，降低从电流源上变到相位噪声。差分调谐压控振荡器的

调谐增益Kv是单端调谐的一半，这样减小调谐增益能够降低噪声通过AM-FM 转换

变成相位噪声，也能够减小电源和地上的共模噪声上变到相位噪声[7]。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

PM1 PM2

NM1 NM2

PM3
C1

L1

L

C C

C C

Vc_p

Vc_n

L2 C2

C3
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C0 C0

RFp RFn

1000/4 1000/4 23 pF

28nH

180/0.24 180/0.24

60/0.24 60/0.24

10 nH

240/0.24 240/0.24

28 nH

C   = 288 fF
C0 = 1.701 pF

 
图 5.22 采用开关变容器的全差分压控振荡器 
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5.5 分频器 

 在第四章进行噪声估计时，对压控振荡器和分频器都采用了性能指标的估计方

式，因此要根据估计时的性能指标来设计电路，使得设计电路的性能要到达或超过

所设定的指标。下面将讨论如何将分频器的相位噪声的设计指标转为各个模块的设

计指标。 

 

5.5.1 分频器的噪声 

 如图 5.23，一个时钟信号如果经过理想分频器(无噪声)二分频后，信号的频率降

低了一半，但是信号在上升沿或下降沿处的抖动 σclk 是不变的，直接传输到输出。

由第一章(1-7)式可知，对应的相位抖动 φclk减为原来的一般，即相位噪声降低了 6dB。

如果分频器有噪声的，在输出引入而外的抖动 σR，使得输出的分频信号的抖动变为

σclk/2=σclk+σR。假设时钟是理想的，那么输出抖动完全由分频器产生。同样，就相位

噪声而言，输出相位噪声如果等效到输入端则增加 6dB。 

 

 

 

 

 

 

 在分频器实现时，采用的是边沿触发的寄存器，而寄存器的输出噪声完全只由

输出级 Latch 决定[8]。如图 5.24 所示，由于在时钟上升沿来之前，输出 Latch 的输

入端 D 的数据已经很稳定了，没有相位噪声。所以输出信号的噪声只来自于 Latch

自身和时钟。 

 

 

 

 

1/2
clkσ clkσ

Rσ

/ 2clkσ

 
图 5.23 分频器中的时钟抖动的组成 
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图 5.24 采用寄存器的分频器输出噪声 
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 这里我们有必要举例评估一下寄存器产生的相位噪声与时钟抖动之间的关系。

对于理想时钟二分频后的频率为 ω0＝500MHz，相位噪声为-100 dBc/Hz@10kHz(1/f

区)和-120 dBc/Hz@ noise floor，信号的有效幅度为 1V，由方程(1-10)可得， 

 
0 4

2 10 12 22
2

10

10
(10 10 ) 3.2 10 secc

R

P
d

ω

σ ω
ω ω

− − −≈ × + = ×∫  

所以 18R psσ ≈ ，相对于周期 T=1ns 而言很小。 

  

5.5.2 分频器结构 

  分频器的结构可以分为同步和异步。同步电路的功耗较大，抖动噪声性能好；

异步电路的功耗小，抖动噪声大。对于同步分频器，输出分频信号的噪声只与时钟

和最后输出寄存器的噪声有关，如图 5.25(a)。对于异步分频器，输出噪声由于累加

的作用，已经是输入时钟噪声加上三个寄存器的噪声了，如图 5.25(b)。 

 虽然同步的分频器噪声好，但是由于寄存器引入的抖动噪声不是很大，所以在

高频分频器部分可以采用异步分频来降低功耗。如图 5.26，是一个低噪声的

Pulse-swallow 整数分频器[1]实现方案。预分频器的输出抖动噪声为 σvco+3σR,H，其

中 σR,H 是高频寄存器的输出抖动噪声。 P&S 分频器的输出抖动噪声为

σvco+3σR,H+σR,L，其中 σR,L是数字寄存器的输出抖动。最后，输出的信号再经过高频

寄存器同步可以进一步的提高输出分频信号的噪声性能 [2,8]，只要满足

σvco+3σR,H+σR,L < Tvco，则输出信号的抖动又能变为 σvco+σR,H。 

由于用高频时钟同步可以很好降低分频信号的抖动，可以发现文献[9]提出的整

数分频器结构是具有非常好的噪声性能的，如图 5.27 所示。该结构的分频器以同步

的 2/3 预分频器为单元，每一级的时钟(fin)是由前一级的分频时钟(fon-1)，并且每一

级的输出(mon)反馈至前一级(min-1)。分频器不仅结构简单，而且由于分频信号不断

的被前一级的高频时钟同步，所以输出噪声低。分频比的范围可以从 2k 至 2n+1-1。

文献中的分频输出是从第二级的 mo 端输出的，抖动噪声为 σvco+2σR。但由于这样

得到的分频信号的占空比非常小，只有两个 VCO 时钟周期，这里将输出移至第 k

级(k=6)，得到的信号的占控比有 64 个时钟周期，但是抖动噪声增加为 σvco+6σR 最
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后用相位同步寄存器来降低抖动噪声至 σvco+σR。提高占空比有利于鉴相器正常工

作。 
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图 5.26 低噪声 Pulse-Swallow 整数分频器的结构 
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图 5.27 低噪声整数频率分频器 



复旦大学博士学位论文 

  78 

5.5.3 电路实现 

电路实现是基于图 5.27 所示的分频器结构。关键是 2/3 预分频单元的实现。2/3

分频单元的功能是：当 p 和 mi 同时为 1 时，分频比是 3，并且 mo 输出为占空比为

1/3 的 3 分频的波形；相反如果 p 和 mi 有一个为零，则分频比是 2，并且 mo 输出

为 0。通常 2/3 分频器采用 Johnson 计数器，这里我们对计数器的结构稍加改变，如

图 5.28(a)所示，采用的 D 触发器具有同步置位端(相当于输入端的或逻辑)。带置位

端的 D 触发器采用单相位时钟(TSPC)动态电路实现，我们称为 TSPC-S 触发器，如

图 5.28(b)。同样，TSPC-S 触发器分为采样锁存器(sample latch)和保持锁存器(hold 

latch)，噪声由保持锁存器贡献。另外，由于 TSPC 电路对输入时钟沿的斜率敏感

[10,11]，所以输出级采用额外的锁存器来提高电路的可靠性。 

输出相位同步触发器的电路结构也采用了 TSPC 逻辑，电路实现如图 5.29 所示。 
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图 5.28  2/3 预分频器  (a) 分频器结构 (b) 带置位的 TSPC-S 触发器 

图 5.29 输出相位同步触发器的电路图 
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5.6 偏置电路 

 偏置电路在整个电路中为各个模块提供偏置，包括偏置电流、偏置电压的生成。

我们采用的偏置电路是基于带隙基准源产生参考电压 VBG，经过缓冲器得到电压

VREF，然后通过参考电压产生参考电流 IREF，并进一步通过电流镜及偏置电路生成

偏置电压 Vb1~Vb4，如图 5.30 所示。其中，电阻和电容是片外的，通过改变电阻的

值可以调整电路内部的工作电流，电容起稳定的作用。带隙基准源和参考电压电流

生成的电路图如图 5.31 所示。反馈运放电路如图 5.32 所示，采用 NMOS 输入差分

对差分放大器可以提高输出参考电压的正电源抑制比[12]。偏置电压电路采用宽摆

幅电流源结构[13]，如图 5.33。 
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图 5.30 偏置电路的结构 

图 5.31 带隙基准源及参考电压和参考电流产生电路图 
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5.7 小结 

 本章介绍了频率综合器中各个模块的实现方法。先介绍了鉴相器的设计方法。

随后详细的分析了电荷泵中存在的非理想效应，改进了全差分电荷的电路结构，并

采用了电平位移技术和 cascode 管来提高差分电荷泵性能；同时还讨论了共模反馈

电路和鉴相器复位信号产生电路。在环路滤波器方面，分析了电阻和电容的选择方

法，并讨论了降低电容面积的技术，设计了无源和有源的环路滤波器。在压控振荡

器方面，提出了开关可变电容器的工作原理，并且在此基础上设计了全差分的压控

振荡器电路，同时也讨论了相关的降低相位噪声的技术。在分频器设计方面，通过

噪声产生与电路结构的分析，选择了低噪声的分频器结构，并用在 TSPC 逻辑电路

的基础上进行了电路的设计。最后介绍了用于整个电路中的偏置电路的设计方法。 
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第六章 仿真与测试 

在前面的第三、四、五章，分别研究了基于稳定性的参数设计、环路的噪声估

计和优化以及子电路的实现方法。本章将通过仿真和测试，对分析方法和电路设计

进行验证。 

所设计的频率综合器是基于 DVB-T 接收机的。在第一章已经分析了 DVB-T 接

收机中对频率综合器的噪声指标，至少要达到-80dBc/Hz@10kHz。第四章的噪声分

析已经知道就相位噪声而言，窄带的频率综合器实现的难度比宽带的要大。所以这

里就以窄带的频率综合器设计来作为验证的电路。设计的性能指标如表 6.1 所示。 

 
表 6.1 窄带频率综合器的性能指标 

中心频率 1.025 GHz 
调频范围 ±25 MHz 

最小频率分辨率 250 kHz 

相位噪声 

@ 10kHz -80 dBc/Hz 
@ 100kHz -100dBc/Hz 
@ 1MHz -120dBc/Hz 
基底噪声 -150dBc/Hz 

环路响应速度 <224µs 

6.1 环路稳定性 

 电路实现采用 TSMC 0.25um RF 工艺。环路滤波器的电阻选择多晶硅电阻，相

对的偏差为±15%。电容选择 MIM 电容，相对偏差为±2%以内，而电容之间的匹配

度在±0.5%以内。另外，假设电流随 PVT 变化的相对偏差为±20%，压控振荡器的压

控增益偏差为±30%。从表 6.1 可以知道分频比 N 为 4000~4200，相对偏差为±2.5%。

通过式(3-21)可以计算出边界变化因子， 

 

 2
max (1 )(1 )(1 ) (1 ) /(1 ) 2.166V

V

K I R C N
K I R C N

α ∆ ∆ ∆ ∆ ∆
= + + + + − ≈  

 

 2
min (1 )(1 )(1 ) (1 ) /(1 ) 0.385V

V

K I R C N
K I R C N

α ∆ ∆ ∆ ∆ ∆
= − − − − + ≈  



第六章 仿真与测试 

 83

那么为了满足稳定性条件，参数 b 必须大于 25。如果 b 的值太太不利于抑制环路中

的低频噪声，所以这里需要减小 b。在第五章的电荷泵设计时，由于采用了加倍－

减半电流单元用来进行稳定性补偿，可以采用更小的电容比 b。如果 b=10，在采用

加倍－减半电流单元的条件下，变化因子的稳定区间扩大为[0.306, 3.274]，环路已

经足够稳定了。此时 b=10 所对应的最优阻尼因子为 ζopt=1.02。 

图 6.1 给出了在理想情况与两种极端情况下环路传输函数的幅频特性和阶跃响

应。可以看到超过稳定性边界的参数变化对环路的特性影响很大。如果采用加倍－

减半电流单元进行稳定性补偿之后，相应的幅频特性和阶跃响应特性曲线如图 6.2

所示，可以看到经过补偿后，进入稳定区间内，特性曲线与理想曲线比较接近。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

2.14α =

0.39α =

2.14α =

0.39α =

图 6.1 环路参数变化对闭环传输函数幅频响应和阶跃响应的影响 

1.07α =

0.78α =
1.07α =

0.78α =

图 6.2 经过稳定性补偿后的闭环传输函数的幅频响应和阶跃响应 
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为了进一步验证稳定性，采用了第五章中分析的电路设计整个环路,环路的参数

如表 6.2 所示。用电路仿真工具 Spectre 对环路进行了整体仿真，仿真分别为三种参

数模型下进行：典型参数(tt，T= 27oC)、快参数(ff，T= - 20oC)、慢参数(ss，T= 100oC)。 

在仿真中，为了加快环路的仿真速度，对压控振荡器和分频器采用了行为级语

言 Verilog-A 进行描述。对于分频器而言，行为级参数中输出波形的上升和下降沿的

斜率随着仿真条件变化。对于压控振荡器而言，压控增益 KV和频率调节范围都会随

着仿真条件变化。而行为级描述的参数可以通过对单个电路的仿真得到。 

对综合器输出频率从 1.005GHz 跳变至 1.045GHz 进行瞬态仿真，即分频比 N 从

4020 改变至 4180。在不同的仿真条件下，VCO 正端和负端压控信号的波形如图 6.3

所示。所对应差分的压控信号在不同仿真条件下的比较如图 6.4 所示。因此可知，

随着工艺和温度的变化，环路的锁定时间都稳定在 100µs 之内。 

在第五章的偏置电路设计中可知，电荷泵的工作电流由从片外参考电流 IREF 得

到的。为了进一步仿真环路的稳定性，先将参考电流调节为原来的 40%，即引入变

化因子 α＝0.4，由稳定性分析可知，在没有进行电荷泵稳定性调整时，环路是不稳

定的。此时仿真得到差分压控信号如图 6.5 中所标注的‘ICP=0.4IREF，电荷泵不调整’，

在 200µs 的时间段内环路还不能稳定。在经过电荷泵调整后(INC=1)，环路又重新稳

定。如图 6.5 中所标注的差分压控信号(‘ICP=0.4IREF，电荷泵调整’)，环路的锁定

时间和参考电流没有变化之前(‘ICP=IREF，电荷泵不调整’)基本一致，都在 100µs

之内。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

表 6.2 主要电路设计参数 

输入参考时钟频率 fref 250 kHz 
b 10 

电流 ICP 50uA 
导通时间 Ton 5ns 

电阻 R  36.9 kΩ 
电容 C1 716 pF  
电容 C2  71.6 pF 
分频比 N 4000～4200 

压控增益 Kv 30 MHz/V 
环路带宽 ωc 20 kHz 
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1.005GHz 1.045GHz

1.005GHz 1.045GHz

1.005GHz 1.045GHz

 
图 6.3 在不同的仿真条件下，频率跳变时，VCO 的正端和负端压控信号波形 
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typical(tt)

slowest(ss)

fastest(ff)

1.005GHz 1.045GHz

typical(tt)

fastest(ff)

slowest(ss)

图 6.4 频率跳变时，不同仿真条件下的差分压控信号波形图 

ICP=0.4IREF，电荷泵不调整

ICP=IREF，电荷泵不调整

ICP=0.4IREF，电荷泵调整

图 6.5 采用电荷泵电流调整对环路稳定性补偿的仿真 
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6.2 环路噪声 

6.2.1 电荷泵等效噪声估计 

在第四章中分析了电荷泵的等效噪声模型。与传统的导通比等效近似模型[1][2]

相比，提出的采样噪声模型具有更好的准确度。为了验证这一点，分别采用导通比

模型、提出的采样噪声模型和 Spectre 仿真器(PSS 和 Pnoise 工具)计算电荷泵的等效

噪声。以 Spectre 仿真器的结果为准确值，将两种模型与之相比较。如图 6.6 所示，

电荷泵的电流 50uA，参考时钟为 250kHz，导通时间分别为 5ns、20ns、50ns、100ns

和 500ns。图中以’x’标注的是 Spectre 的仿真结果，’+’标注的是导通比等效模型的

计算结果，’o’标注的是采样噪声等效模型的结果。可以看出，采样噪声模型在整个

通带内已经很好的预测电荷泵等效噪声。在电荷泵导通比很小的情况下，导通比等

效噪声模型已经和实际的噪声误差很大了，如电荷泵导通时间 Ton=5ns (导通比

1/800 )下，误差最大接近 30dB；随着导通比的增加，误差将会减少，但是即使在导

通时间 Ton=500ns(导通比 1/8)的情况下，最大的误差也接近了 10dB。在实际的情况

下，导通时间都较小，所以导通比模型是非常粗略的近似，不能用来定量预测环路

的输出噪声。而提出的采样噪声模型的精度就可以用来预测电荷泵噪声对环路输出  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

x      Spectre 仿真

＋ 导通比噪声模型

o 采样噪声模型

x      Spectre 仿真

＋ 导通比噪声模型

o 采样噪声模型

x      Spectre 仿真

＋ 导通比噪声模型

o 采样噪声模型

x      Spectre 仿真

＋ 导通比噪声模型

o 采样噪声模型

 图 6.6 参考时钟 250kHz，在不同的电荷泵导通时间下，电荷泵等效噪声模型的比较
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噪声的贡献。有意思的是，采样噪声模型所预测的在参考频率点和谐波上出现的噪

声增强现象，通过 Spectre 仿真器也得到了，这进一步证明了等效噪声模型的有效性。 

进一步的分析可以知道，一方面，如式(4-13)所示，由于电路在低频端的噪声主

要是 1/f 噪声，而采样噪声模型的分析表明电荷泵的 1/f 可以被很好抑制，但是导通

比模型没有考虑到这一点。所以在低频端，导通比模型的误差很大，换个角度看就

是环路的带内噪声估计不准确。另一个方面，观察到在频率 1MHz 以上，两个模型

的预测噪声基本接近，采样噪声模型只是比导通比噪声模型大一点，这是因为在这

个频段上，主要是电荷泵中热噪声，而式(4-13)也表明，热噪声基本上与导通时间成

正比。所以在高频端，导通比模型的误差不大，换个角度看就是环路的带外噪声估

计还是可行的。这也是在很多采用导通比噪声模型的文献中[1][2]带内噪声估计与测

量值误差很大，而带外噪声估计结果还是比较接近设计测试值的原因。 

 

 

表 6.3 用于噪声估计的实际电路参数 
环路参数  VCO 参数 

环路带宽 fc  20 kHz  压控增益 Kv 30 MHz/V 
参考时钟频率 fref  250 kHz  输出相位噪声 

电容比 b 10  @ 10kHz -80 dBc/Hz 
   @ 100kHz -110dBc/Hz 
电荷泵参数  @ 1MHz -130dBc/Hz 

电流 ICP 50uA  基底噪声 -150dBc/Hz 
导通时间 Ton 5ns    

电流源参数(相对于单位电流 Iu=25uA)    
电流源 MOS 管的宽 W 20u  PMOS 管噪声参数 
电流源 MOS 管的长 L 2u  ηp  1/3 

   Kfp 1.18E-23 
环路滤波器参数  βp 1.2828 

电阻 R  369 kΩ  NMOS 管噪声参数 
电容 C1 71.6 pF  ηn  1/4 

运算放大器参数 (相对于单位电流 Iu=50uA)  Kfn 3.45E-24 
运放输出阻抗 ro 10 kΩ  βn 0.8824 

输入对管的宽长比 W/L 1000u/5u  其他工艺参数 

电流沉的宽长比 Wn/Ln 500u/20u  氧化层厚度 tox 5.40E-09 
电流源的宽长比 Wp/Lp 250u/5u  真空介电常数 ε0 8.85E-12 

   氧化层介电常数 εsio2 3.9 
分频器参数  单位面积电容 Cox ε0×εsio2/tox 

分频比 N 4100  11(电荷泵) 
输出相位噪声  gmoverid 6(有源滤波器运放)

@ 10kHz -160 dBc/Hz    
基底噪声 -180dBc/Hz    
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6.2.2 相位噪声估计与测试 

采用第四章中的噪声估计方法，对设计的窄带频率综合器进行噪声估计。频率

综合器采用了有源环路滤波器，用于噪声估计的参数如表 6.3 所示。估计的环路输

出相位噪声如图 6.7 中所示，分别采用了电荷泵采样噪声模型估算(*)和导通比噪声

模型估算(+)，并且与实测的相位噪声(o)相比较。图 6.8 是实际测试得到的相位噪声

曲线(部分频点值已在图 6.7 中表示)，载波频率为 1.023GHz，对应频点的相位噪声

如表 6.4 所示。通过与测试值比较，可以看到采用基于提出的电荷泵噪声模型估算

出来的相位噪声曲线在整个测试频段内与实际测试值很接近，误差在 3dB 之内。而

基于导通比电荷泵噪声模型估算的相位噪声在低频端的误差很大，只在频率超过

100kHz 之后才与测量值接近。测量的结果进一步的验证了提出的相位噪声估计方

法。 
表 6.4 相位噪声测量值 (fc=1.023GHz) 

@ 10kHz -73 dBc/Hz 
@ 100kHz -92dBc/Hz 
@ 1MHz -115dBc/Hz 

 

 6.2.3 相位噪声的优化讨论 

 由于所测试芯片还未进行噪声优化，所以实际测试得到的相位噪声性能还达不

到 DVB-T 接收机对频率综合器的要求，需要进一步的讨论相位噪声优化的方法。

采用第四章中的分析方法，将总噪声和各个模块的噪声贡献曲线估计如图 6.9 所示。

从估计的噪声中可知，环路的主要噪声来自于有源环路滤波器，而非电荷泵或者

VCO。那么要降低这部分的噪声，通过第四章分析可以知道，需要进一步的增加电

荷泵的电流 ICP 和采用无源滤波器。将电荷泵电流增加至 500uA，此时按照第三章

的参数计算流程得到修改的环路参数如表 6.5(可参见表 4.1)。重新估算的相位噪声

曲线如图 6.10 所示(也参见图 4.12)。可以看到得到的相位噪声性能可以满足 DVB-T

接收机的要求。从图 6.10 中可以看到，来自于电荷泵和环路滤波器的噪声被抑制了，

而主要的噪声来自于 VCO。 

 

 

 

 

 

表 6.5 基于噪声优化修改后的环路参数 

电流 ICP 500uA 
电阻 R  36.9 kΩ 
电容 C1 716 pF  
电容 C2 71.6 pF  
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基于电荷泵导通比噪声模型 ＋

基于电荷泵采样噪声模型 *

相位噪声测量值  o

 
图 6.7 基于两种电荷泵噪声模型的相位噪声估计曲线与测量值的比较 

图 6.8 测试得到的相位噪声曲线，载波频率 fc=1.023GHz 
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图 6.9 对实测电路采用噪声估计方法估算的各个模块对输出相位噪声的贡献 
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图 6.10 采用无源滤波器、电荷泵电流增加为 500uA 时，估计的相位噪声曲线 
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6.2.4 VCO 的相位噪声测试 

从图 6.9 可知，经过噪声优化后，窄带频率综合器的相位噪声主要由 VCO 决定。

所以 VCO 的实际相位噪声性能将影响环路的输出相位噪声。由于相位噪声的估计

是基于 VCO 的性能指标(参见表 6.3)，因此也有必要对 VCO 的相位噪声进行测量，

看是否达到设计的性能指标。全差分压控振荡器的电路如图 5.22，在振荡输出频率

为 1.013GHz 时，实际测试得到的相位噪声曲线如图 6.11，其相噪在 10kHz 频偏处

达到了-83dBc/Hz，满足性能指标。这也说明，采用开关阶跃可变电容能实现低噪声

的压控振荡器。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

6.3 输出频率范围测试 

 为了验证设计的频率综合器的输出频率范围，我们对 VCO 进行了进一步的测

试，要保证设计的 VCO 的可调频率范围比频率综合器要求的输出频率范围还要大。

由于 VCO 是全差分的，选择共模电压为 1.1V，改变差分压控电压测试 VCO 的输出

图 6.11 差分压控振荡器的相位噪声测试曲线 
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频率，测试的结果如图 6.12 所示。其中的实线是按照开关阶跃电容周期计算方法[3]

计算的压控曲线，而’x’表示实际测量的值，可以看到输出频率范围 1~1.05GHz 已经

完全涵盖在内，而且压控增益具有较好的线性度。从而保证了实际测试的频率综合

器能够很好的综合出 1~1.05GHz 范围内分辨率为 250kHz 的频率信号。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

D
iv

id
er

VCO

Bandgap

PFD &
Charge pump

Loop
filter

图 6.13 测试芯片的版图照片 图 6.14 测试频率综合器的 PCB 版照片 

 
图 6.12 差分压控振荡器的差分压控电压和输出频率的关系 
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6.4 版图和电路版 

实际测试的窄带频率综合器设计参数见表 6.3。测试芯片的版图如图 6.13，测试 PCB

的版图如图 6.14 所示。 

6.5 小结 

本章针对适用于 DVB-T 接收机中的窄带频率综合器进行了设计、仿真和测试。

通过对设计电路的环路稳定性仿真，验证了第三章中稳定性分析和基于稳定性优化

的参数设计方法。同时，通过仿真和芯片测试，验证了电荷泵等效噪声模型，同时

验证了第四章中分析的环路噪声估计的方法，估计值和测量值非常接近。由于实际

测试的芯片中频率综合器没有进行噪声的优化，所以相位噪声还达不到 DVB-T 的

性能要求。因此进一步借助噪声估计的方法，分析了噪声的主要来源，提出可行的

噪声优化方法，对以后的工作具有很重要指导意义。 
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第七章 总结与展望 

7.1 论文总结 

本文从应用于数字电视广播 DVB-T 接收机中的频率综合器研究为出发点，着重

研究了频率综合器的环路参数设计和噪声估计方法，并用 TSMC 0.25µm CMOS 工

艺设计了一个窄带的频率综合器加以验证。 

在环路参数设计方面，首次定量的分析了环路参数由于工艺、电压和温度等条

件的变化对整个环路稳定性的影响，并在此基础上，提出了基于稳定性优化的环路

参数设计方法。 

在噪声估计方法，提出了对电荷泵的等效噪声估算的采样噪声模型，解决了传

统的导通比模型低频段不准确的问题。并且进一步的采用了基于环路的噪声参数模

型和基于性能指标的噪声参数模型来估算整个环路的相位噪声。 

在电路设计方面，详细的研究了差分电荷泵存在的问题和提出相应改进的技术，

并依据稳定性分析提出了结构简单的稳定性补偿电荷泵；另外还提出了采用开关阶

跃变容器的全差分压控振荡器电路，以及研究总结了低噪声分频器的原理和电路结

构。这几个方面的电路设计都有所创新。 

最后，实现了一个频率分辩率为 250kHz 的窄带频率综合器来进行验证，通过仿

真证明了环路稳定性分析和稳定性补偿电路。通过仿真和测试，验证了提出的电荷

泵的采样等效噪声模型的准确性和环路噪声估计方法的可行性。也验证了新电路结

构的可行性。遗憾的是，测试的电路并没有进行噪声的优化，所以还达不到 DVB-T

的应用要求，但是提出的稳定性参数设计和噪声估计的方法得到了验证，在此基础

上，文章的最后提出了噪声优化的方法，为进一步的研究工作提供的很好的参考。 

 

7.2 展望 

随着数字电视技术的发展和 CMOS 集成电路工艺的不断进步，可以预见不久的

未来，单片集成的数字电视接收器 SoC 芯片将会出现。使得数字电视的应用领域扩

展到人们生活的很多方面。 

要实现单片的数字电视接收机，就要有高性能的模拟前端电路。而本论文就如

何实现接收机中具有高性能频率综合器进行了研究。从仿真和测试的结果而言，由

于没有进行相位噪声的优化，相位噪声还没有达到系统要求的性能，所以还要在研

究工作的基础上，进一步进行噪声的优化，以期得到满足噪声性能的频率综合器。 

值得一提的是，本文所提及的参数设计方法和噪声估计优化方法，广泛的适用
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第七章 总结与展望 

于针对各种应用的频率综合器的设计。由于频率综合器的结构种类繁多，未来应用

于电视接收机中的电路结构不仅仅限于本文讨论的整数分频结构。虽然整数分频的

可靠性和稳定性能比较优越，但是可能在集成中也会遇到较高的电荷泵电流和大面

积电容的问题。这些问题如果采用分数分频就可以避免，随着工艺的进步，分数分

频频率综合器中的高阶 ∆Σ 调制器的面积也会降低，使得这种结构可能比整数分频

结构更具优势。无论采用那种结构，本论文所研究的方法同样的适用。在噪声估计

上，只要增加分数分频器引入的等效噪声即可。 

在集成的频率综合器方面，特别是用 CMOS 工艺设计实现将成为趋势。一个成

功的频率综合器的设计不仅要包括整个环路的优化设计，而且子模块的优化设计也

十分重要，尤其是 VCO 的设计。本文中所设计的基于开关阶跃可变电容器的 VCO

也是一种新的结构，实验证明这种结构的 VCO 具有很好的相位噪声。而这方面的

研究目前还比较肤浅，值得在以后的工作中进一步研究该电路提高相位噪声的原因，

以期能取得更好的研究结果。 
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