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 摘要 

在无线通信应用中，射频接收机要求本振信号具有低相位噪声和较小的面

积。这给频率综合器设计带来了挑战。本文的目的就是设计一款应用于数字电视

调谐器中的分数频率综合器，以此为目标展开了详细的电路分析和设计。 

本文首先分析比较了环路参数设计的两种不同分析方法。在此基础上，结合

噪声分析，利用 MATLAB 图形界面得到了优化的环路参数。所设计的图形界面

大大简化了频率综合器的环路参数设计。输入指定的环路参量，图形界面可以给

出完备的仿真结果。 

然后，文中详细分析了频率综合器中的各个关键模块。阐述了电荷泵的各种

非理想因素和抑制这些非理想因素所采用的电路技术，在此基础上设计了高性能

的全差分电荷泵。8/9 预分频器采用了同步电路结构，在不增加功耗的前提下，

达到了高速的要求。为了减小电源对压控振荡器相位噪声的恶化，文中采用了高

电源抑制比的线性稳压电路给压控振荡器供电实现了低相位噪声的要求。压控振

荡器在工作频率范围内被分成 64 个子带从而得到了较低的调谐增益。小的调谐

增益不但减小了滤波器的面积，而且优化了环路的相位噪声。 

最后，给出了芯片照片和流片测试结果，验证了设计方法和电路设计的正确

性。本文所涉及到的频率综合器在 SMIC 0.18-μm CMOS 工艺下流片实现，电

源电压为 1.8 V，消耗电流为 10 mA，面积为 1 mm2。频率综合器环路带 110 kHz，

参考杂散小于–63 dBc。在 1 MHz 频偏处相位噪声小于–110 dBc/Hz。100 

Hz~100 MHz 范围内均方根积分噪声，整数分频模式小于 0.7 度，在分数分频模

式小于 1 度。 
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 Abstract 

RF receivers for wireless communication applications require LO with low 

phase noise and small area. These requirements present challenges for 

frequency synthesizer design. The main purpose of this paper is to design a 

fractional-N frequency synthesizer for DTV-tuner applications and based on 

the purpose much detailed circuits analysis and design is carried out. 

Firstly, two different loop parameters design methods are compared. Loop 

phase noise characteristic are analyzed and MATLAB GUI is developed to get 

proper loop parameters. The MATLAB GUI significantly simplifies the loop 

parameter design process. For given loop parameters, complete simulation 

results can be obtained. 

Secondly, several key modules in frequency synthesizers are presented. 

Different non-ideal factors in charge pump design are considered and circuit 

tricks to suppress these factors are combined in the presented fully-differential 

charge pump. The synchronized 8/9 prescaler is adopted achieving the speed 

requirements without extra power consumption. In order to minimize the VCO 

phase noise degradation from power supply, a high PSR LDO is employed. 

The VCO is split into 64 sub-bands to obtain a small tune gain to ensure a 

small area of LPF and at the same time the loop phase noise can be 

optimized. 

Thirdly, the chip photograph and test results are presented which 

demonstrates the analysis method and circuits design. The implemented 

frequency synthesizer draws 10 mA from a 1.8 V supply while occupying about 

1 mm2 die area in SMIC 0.18-µm CMOS process. The open loop bandwidth is 

110 kHz and reference spur is less than –63 dBc. At 1 MHz frequency offset, 

the phase noise is less than –110 dBc/Hz. The RMS phase error integrated 

from 100 Hz to 100 MHz is less than 0.7° in integer-N mode and less than 1° 

in fractional-N mode. 

 

Key words：Frequency Synthesizer; Phase Noise; Differentially Tune; Charge 

Pump; Prescaler; Voltage-Controlled-Oscillator 
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 第一章  概述 

1.1 研究动机 

数字视频广播(Digital Video Broadcasting)对射频接收机信噪比有着较高的

要求。作为射频接收机中重要的一个模块，频率综合器为射频接收机提供本振，

因而频率综合器要具有低相位噪声的特点。除此之外，频率综合器中滤波器通常

占用芯片较大的面积，能够片上集成滤波器也是全集成接收机的关键技术之一。 

频率综合器按结构可以分为整数分频和分数分频。在整数分频频率综合器

中，输出频率只能为参考时钟的整数倍。参考时钟的选取受到输出分辨率的限制，

如果分辨率较小，则参考时钟频率也会比较小。从环路稳定性的角度来考虑，一

般环路带宽小于参考时钟的十分之一。较小的环路带宽一方面不能抑制带外压控

振荡器的相位噪声，另一方面环路的建立时间也会受到影响。分数分频的频率综

合器很好的解决了上述问题。 

在分数分频结构中[1]，∆Σ(Delta Sigma Modulator，简称 DSM)调制器输出

的量化序列动态的调整着环路的分频比，因而可以实现分数分频。这样，输出频

率精度就为分频比的小数部分和参考时钟频率的乘积。小数部分越小，频率综合

器输出频率精度就越高。这样，频率综合器输出精度不再受限于参考时钟的大小。

换句话说，当参考时钟很大时，依然可以得到很小的输出分辨率。此时，在较大

的参考时钟下，就可以选取较大的环路带宽来加快锁相环环路的小信号建立速

度，同时更好的抑制来自于压控振荡器的相位噪声。 

分数分频同样存在着一些问题。调制器输出的随机序列不可避免的引入了量

化噪声[2]。这种噪声经过调制器噪声整形后，低频的噪声被量化到高频。如果频

率综合器环路对高频噪声抑制不够充分，则此部分量化噪声将会恶化频率综合器

高频相位噪声。为了充分抑制这一部分噪声，需要采用噪声消除技术或高阶的环

路滤波器[3]。因此通过环路参数设计来优化频率综合器性能具有重要意义。另一

方面，量化噪声通过环路非线性(鉴频鉴相器和电荷泵)折叠到带内，严重恶化频

率综合器带内相位噪声性能。因此设计高线性度的电荷泵也是分数分频模式下获

得良好带内相位噪声的关键[4]。 

其次，和单端调谐相比，全差分调谐的频率综合器具有更好的电源抑制比[5]，
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但全差分的噪声模型一直以来并没有被详细分析。因此系统的分析差分调谐频率

综合器噪声特性对于相位噪声优化也具有重要的意义。 

1.2 论文研究内容及贡献 

论文围绕频率综合器的分析和设计展开。首先针对频率综合器环路参数设计

和相位噪声优化展开了系统的分析，其次设计讨论了频率综合器关键模块的设计

细节和需要注意的问题。在此基础上，实现了一款分数分频频率综合器。论文的

主要贡献为： 

详细比较了环路参数设计的两种方法，基于闭环的根轨迹法和基于开环的相

位裕度最大法。尽管两种分析方法出发点不一样，但却会得到完全相同的结论。 

分析了差分调谐结构频率综合器的噪声模型，并和单端结构的噪声模型做出

比较，提出优化滤波器噪声的方法。 

设计了基于 MATLAB 软件的图形设计界面，大大简化了频率综合器参数设

计过程。利用此图形界面可以方便的得到环路参数以及各种系统仿真结果。 

设计了高线性度的差分电荷泵，消除了电荷泵常见的非理想因素。设计了同

步结构高速电流模预分频器，在不增加功耗的情况下减小了分频器设计难度。同

时，设计了全集成的压控振荡器，压控振荡器采用片上线性稳压器和尾电感电容

阵列优化相位噪声从而达到了低相位噪声性能。 

1.3 论文组织结构 

本文论文阐述了频率综合器环路参数设计、噪声优化和关键电路模块设计，

然后在此基础上设计了一款应用在 DVB-T 数字电视调谐器中的分数分频频率综

合器。论文各部分内容如下： 

第二章“环路参数与相位噪声分析”首先详细分析了环路参数的两种计算方

法，然后比较了差分调谐和单端调谐两种结构的噪声特性，并提出了减小差分结

构中滤波器噪声贡献的方法，然后简要分析了分数分频中调制器的一些问题。最

后利用 MATLAB 图形界面设计出了频率综合器环路参数。 

第三章“电路设计”首先介绍了电荷泵中常见的非理想因素和抑制这些非理

想因素所采用的电路技术，并利用这些设计技术实现了高性能的全差分电荷泵。

其次，从小信号的角度定量的分析了预分频器的自激振荡频率，在此基础上设计
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了高速同步 8/9 预分频器电路。然后采用片上集成的线性稳压器给压控振荡器供

电，设计了多子带压控振荡器以降低其调谐增益。小的调谐增益不但减小了滤波

器面积，而且优化了环路的相位噪声性能。 

第四章“芯片设计及测试”给出了芯片照片和测试结果。 

第五章“总结与展望”对本文做出了总结，并对今后的工作做了简要的展望。 
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 第二章  环路参数与相位噪声分析 

2.1 环路参数设计 

锁相环(PLL)环路参数包括参考晶振时钟频率，电荷泵电流大小，滤波器电

容和电阻参数，压控振荡器调谐增益以及分频比。其中分频比由输出频率范围和

参考时钟频率共同决定。这些参数的选取在一定程度上直接决定了锁相环的性

能，也是电路设计之前首先考虑的问题。 

环路参数设计可以用根轨迹法和相位裕度最大法[1][2]。根轨迹形象的揭示

了开环增益，开环零极点和闭环零极点的之间的相互关系。开环增益取几何平均

值以取得最佳的环路稳定性，使得环路能够在工艺，电压和温度变化范围内依然

正常工作。相位裕度最大法以开环增益波特图出发，选取使当的环路参数使得开

环传输函数的相位裕度曲线在开环增益为 1 时达到最大。根轨迹方法比较直观，

但数学运算比较复杂，相位裕度最大法直接由相位裕度确定环路参数之间的关

系，因而计算起来比较简单。 

2.1.1 环路开环传输函数 

 

图 2-1  锁相环频率综合器系统框图 

基于电荷泵的锁相环本质上是时变系统，精确的分析必须考虑电路的时变特

性。但这样分析起来相当复杂，而且不容易直观上把握。在大部分情况下，环路

带宽与参考时钟频率相比都很小，这样在参考时钟的每个周期内，环路内部状态

变化都非常小，研究每个参考时钟周期内环路的变化并没有太大意义。然而，我

们更多的是关心多个参考时钟周期内环路所表现的平均特性。这样的研究方法就
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避开了环路的时变特性，从而可以利用 s 域模型来研究离散环路。采用连续时间

的 s 域模型后，环路分析就被大大简化了。 

图 2-1 为整数分频锁相环型频率综合器系统框图，电荷泵增益为 Icp/2π，压

控振荡器的增益为 Kvco/s，滤波器的传输函数为 Zlpf(s)。开环环路传输函数： 

 cp vco
o lpf

1
( ) ( )

2π

I K
H s Z s

N s
  (2.1) 

定义 Ho(s)增益下降到 1 时的频率为开环环路带宽，开环环路带宽是环路分

析最重要的物理量之一，它很大程度上决定了环路建立时间，同时也影响系统零

极点分布，还会影响频率综合器的相位噪声特性。 

定义 Hc(s)=NHo/(1+Ho)为环路闭环传输函数，通过观察 Hc(s)的阶跃响应就

可以立刻判定系统的稳定性。Hc(s)的零极点即为闭环零极点。通过观察 Hc(s)零

极点的分布，可以直观判断系统的稳定性。在系统稳定的情况下，通过 Hc(s)的

阶跃响应就可以方便的得到环路的建立时间。 

 

图 2-2  三阶环路滤波器 

 

图 2-3  二阶环路滤波器 

图 2-2 是三阶无源滤波器。电阻 R1和电容 C1形成的串联支路，除在原点产

生一个极点外，还产生了一个大小为 1/R1C1的零点用来稳定反馈环路。电容 C2

和 C3与电阻 R3引入开环带宽之外的另外两个极点，一方面，这两个极点对压控

电压进行滤波，从而减小压控电压的波动幅度(ripple)以优化杂散(spur)性能，另

一方面，可以有效滤除 DSM 调制器经过噪声整形后产生的高频噪声。 

电阻 R1和 R3本身的热噪声经过环路滤波器后直接调制压控电压，从而在输

出产生相位噪声。若滤波器参数设置不合理，电阻 R1和 R3将会恶化频率综合器

的相位噪声性能。因此选择滤波器的参数时，在保证环路稳定性的情况下，还应

当兼顾其对输出相位噪声的影响。除此之外，对于片上集成的滤波器，其电容值

不能太大，否则会占用过多的芯片面积。 
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若在环路中采用如图 2-3 所示的二阶滤波器，即三阶低通滤波器的电阻 R3

取为零。那么二阶低通滤波器的传输函数[2]： 

 z
F,2nd

1 2 3

p

(1+ )
1

( )=
( ) (1 )

s
ω

Z s
ss C C C
ω

  
 (2.2) 

其中 

 1 2 3
z p z

1 1 1 1 2 3

1
  ( 1)

( )

C C C
ω ω b ω

R C R C C C

 
   


 (2.3) 

2.1.2 根轨迹法 

根轨迹法不但可以方便的得到闭环系统的零极点分布，更能够从直观上把握

开环参数与环路稳定性之间的直接联系[1]。简单起见，以采用二阶滤波器的三阶

锁相环为例，阐述基于根轨迹的环路设计方法。 

根据环路传输函数式(2.1)和二阶滤波器传输函数式(2.2)，可以得到三阶环路

开环传输函数： 

 
' z

o 2
p

( )
( )

s ω
H s K

s s ω




  (2.4) 

其中 K’=IcpKvcob/(2πNC1)。环路传输函数有一个零点和三个极点。两个极

点在原点，另外的一个极点 ωp和零点 ωz都位于左半平面的实轴上。闭环系统传

输函数: 

 
'

o z
c 3 2 ' '

o p z

( ) ( )
( )

1+ ( )

NH s NK s ω
H s

H s s ω s K s K ω


 

  
 (2.5) 

 
'

z
c 2 2

n n p3

( )
( )

( 2 )( )

NK s ω
H s

s ζω ω s ω




  
 (2.6) 

ζ为二阶系统的阻尼因子，ωn为自然频率。闭环系统和开环系统相比，零点

位置并没有发生变化，极点分布发生变化了。通过解闭环传输函数 Hc(s)可以得

到闭环的零极点，但是纯粹的数学方法并不能给我们带来直观的物理意义。采用

根轨迹法，可以方便的得到闭环系统的零极点分布，更能够从直观上把握开环参

数与环路稳定性之间的直接联系。图 2-4 中 E 点 ωp表示开环非零极点，F 点表



2~2.4 GHz 分数分频频率综合器设计 

8 

示零点，另外两个极点在原点处。随着开环增益 K’逐渐增大，闭环极点 ωp1、ωp2

和 ωp3位置随之发生变化，其中 ωp1和 ωp2为一对共轭极点。当 2 2ζ  时，对

应 B 和 C 两点为系统的稳定边界。在 B 点，若开环增益 K’减小，则闭环极点进

入不稳定区域。在 C 点，若开环增益 K’增大，则闭环极点同样进入不稳定区域。

因此，为了保证较好的稳定性，应该尽量设置开环增益 K’在稳定边界的左半部

分。根轨迹法的本质是选择最优的开环增益使得系统具有最佳的稳定性。 

为了计算方便，变量 ωn和 K’分别对零点 ωz归一化 

 n zω mω  (2.7) 

2
2

ζ 

 

图 2-4  根轨迹示意图 

 ' 2
zK kω  (2.8) 

其中 m 和 k 分别是 ωn和 K’的归一系数。 

将式(2.7)和(2.8)代入(2.5)和(2.6)可以得到： 

 2 22 (4 ) 2 ( 1) 0ζm ζ b m ζ b      (2.9) 

 2 2(1 4 ) 2 ( 1)k ζ m ζ b m     (2.10) 

由式(2.9)和(2.10)得到稳定边界处 B 和 C 点的开环增益： 

 2 2
B B B=(1 4 ) 2 ( 1)k ζ m ζ b m    (2.11) 

 2 2
C C C=(1 4 ) 2 ( 1)k ζ m ζ b m    (2.12) 

其中 mB和 mC为式(2.9)的两个根，满足 
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2

B C

4

2

ζ b
m m

ζ


   (2.13) 

 B C 1m m b   (2.14) 

最优的开环增益为 kB和 kC的几何平均值，有 

 opt B Ck k k  (2.15) 

         
2 2 2 2 2

opt B C B C B C(1 4 ) 2 ( 1)(1 4 )( ) 4 ( 1)k m m ζ m m ζ b ζ m m ζ b  (2.16) 

将 2 2ζ  、式(2.13)和(2.14)代入式(2.16)，计算得到： 

 3 2
opt ( 1)k b   (2.17) 

此时开环环路增益： 

 ' 3 2 2
opt z( 1)K b ω   (2.18) 

将式(2.18)代入式(2.4)并令 

 ' ' c zz
o 2 2

p c c p

j
( ) 1

( ) ( j ) ( j )

ω ωs ω
H s K K

s s ω ω ω ω


  

 
 (2.19) 

可以得到： 

 c
z

1

ω
ω

b



 (2.20) 

将式(2.18)和(2.20)代入式(2.4)，得 

 1/2 2 c
o c 2

c

1
( ) ( 1)

( ( 1) )

s ω b
H s b ω

s s b ω

 
 

 
 (2.21) 

 至此可以看出，如果开环增益取稳定边界 B 和 C 两点的几何平均值，那么

开环传输函数 Ho(s)只和电容比值 b 和开环环路带宽 ωc有关。在电容比值和开环

环路带宽确定的情况下，开环传输函数便能够唯一确定了。 

由式(2.18)和(2.20)，得 

 
cp vco' 1/2 2

opt z
1

( 1)
2π

I K b
K b ω

NC
    (2.22) 
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 c
z

1 1

1

1

ω
ω

R C b
 


 (2.23) 

计算得到二阶滤波器的环路参数： 

 
cp vco

1 2
c

2π 1

I K b
C

N b ω



 (2.24) 

 
cp vco1

2 3 2
c

1

2π 1

I KC
C C

b N b ω
  


 (2.25) 

 c
1

cp vco

( 1)2π b ωN
R

I K b


  (2.26) 

2.1.3 相位裕度最大法 

相位裕度最大法从开环传输函数的波特图出发，研究环路稳定性和环路参数

之间的关系[2]。开环传输函数 Ho(s)在原点处有两个极点，增益以 40 dB/Dec 下

降，之后遇到左半平面的零点，因而增益开始以 20 dB/Dec 下降。再经过开环

环路带宽之外的极点后，增益继续以 40 dB/Dec 下降。若为三阶滤波器，则在

环路带宽之外有两个极点，因而遇到第二个非零极点后，以 60 dB/Dec 下降，

用来抑制 DSM 调制器引入的量化噪声。下面以二阶滤波器为例，说明相位裕度

最大法求解环路参数的设计流程。 

G
ai

n
(d

B
)

P
M

(o )

0

0 ωz ωc ωp

Φm

ω

ω

 

图 2-5  三阶环路开环传输函数的波特图 
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如图 2-5 所示，开环传输函数在零点处有两个极点，因而相移为 180°，相

位裕度为 0°。滤波器电阻和电容的串联支路引入左半平面的零点 ωz，相移减小， 

相位裕度增加。由于滤波器并联电容支路引入了一个极点 ωp，相移增加，相位

裕度减小。因此，在零点和极点之间相移最小。如果把开环带宽 ωc 设置在相移

最小的点，那么就可以获得环路最大的相位裕度，环路具有最佳的稳定性。由式

(2.4)可以得出，在开环带宽 ωc处，环路的相位裕度： 

 c c
m c

z p

( ) arctan arctan
ω ω

φ ω
ω ω

   (2.27) 

为了求得最大相位裕度，两边进行求正切和求导运算： 

 
c z c p

2
z pm c

c c

( )
1(tan( ( )))

0c

ω ω ω ω

ω ω ωφ ω

ω ω





 

 
 (2.28) 

得 

 c z p z1ω ω ω b ω    (2.29) 

此时最大相位裕度： 

 m,max arctan 1 arctan1 1φ b b     (2.30) 

如果用相位裕度最大法设置环路参数，环路相位裕度只与滤波器电容比值有

关。b 越大，相位裕度越大，环路就越稳定。环路相位裕度最大法和根轨迹方法

尽管分析方法不一样，但得到的开环带宽和零极点的关系是一样的，因而计算得

到的滤波器参数是完全相同的。 

三阶滤波器的传输函数[2]： 

 


 
      

1 1
F,3th 2

1 3 1 2 3 1 1 2 3 3 3 1 2 1 2 3

11
( )

( ) ( )

R C s
Z s

s R R C C C s R C C C R C C C s C C C
(2.31) 

假设电容 C2=C3，传输函数可以简化为： 

 z
F,3th

1 2 3

p2 p3

(1+ )
1

( )=
( ) (1 )(1 )

s
ω

Z s
s ss C C C
ω ω

   
 (2.32) 

其中 
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

   


2 3
z p2 z p3

1 1 1 2 3 3 2 3

1 1
    

( )

C C
ω ω bω ω

R C R C C R C C
 (2.33) 

可见在电容比 b=C1/(C2+C3)比较大时，二阶滤波器和三阶滤波器零点相同，

环路带宽之外的第一个极点 ωp2 近似相同。唯一不同的是，三阶环路滤波器比

二阶滤波器在带外多出一个极点 ωp3。于是在三阶滤波器环路参数计算的过程

中，就可以先按照二阶滤波器计算出 C1和 C2+C3，根据第三个极点的位置就可

以直接计算出滤波器另外一个电阻值 R3。 

按照和二阶滤波器相同的方法，可以求得三阶滤波器参数 R1和(2.26)相等，

由式(2.33)进而得到： 

 
3 2

cp vco
1 2

c2π ( 1)

I K b
C

N b ω



 (2.34) 

 cp vco1
2 3 2

c2 4π ( 1)

I KC b
C C

b N b ω
  


 (2.35) 

 c
3

cp vco

4π 1Nω b
R

pI K b


  (2.36) 

其中 p为采用三阶滤波器时，开环环路带外的第三个极点ωp3和开环环路带宽ωc

的比值。至此可以看到，一旦电容比值 b 和开环环路带宽 ωc确定，滤波器参数

和其他的环路参数就可以计算出来。而事实上，电容比值 b 决定了环路的相位裕

度，而开环环路带宽 ωc决定了环路的建立时间。 

2.2 全差分频率综合器噪声建模 

在全差分频率综合器中，差分电荷泵和差分滤波器使得子模块噪声传输函数

与单端调谐频率综合器噪声传输函数相比变得较为复杂。图 2-6 为单端调谐频率

综合器的噪声模型。θ2
n,i 为输入参考时钟的相位噪声，θ2

n,div 和 θ2
n,o 分别为分频

器相位噪声和输出的相位噪声，单位为 rad2/Hz。i2n,cp为电荷泵输出电流噪声，

单位为 A2/Hz。v2
n,lpf为滤波器输出电压噪声，单位为 V2/Hz。θ2

n,vco为压控振荡

器输出相位噪声，单位为 rad2/Hz。各个子模块到输出的噪声传输函数分别为： 

  


n,o o
cp

n,cp cp o

( )2π
( )

1 ( )

θ NH s
H s

i I H s
 (2.37) 
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n,o vco

lpf
n,lpf o

( )
1 ( )

θ K s
H s

V H s
 


 (2.38) 

 
n,o

vco
n,vco o

1
( )

1 ( )

θ
H s

θ H s
 


 (2.39) 

 
n,o o

div
n,div o

( )
( )

1 ( )

θ NH s
H s

θ H s
 


 (2.40) 

 

图 2-6  单端调谐频率综合器环路噪声模型 

全差分调谐频率综合器噪声模型如图 2-7 所示，电荷泵电流分成两个大小相

等的支路。单端电荷泵增益 Icp/2π，由于电流减小一半，增益相应的减小一半，

为 Icp/4π。它们的电流噪声分别为 i2n,cp,up和 i2n,cp,dn。在差分结构中，由于是差分

调谐，因此需要两个滤波器。它们的电压噪声分别为 v2
n,lpf,up和 v2

n,lpf,dn。很明显，

与单端调谐相比较，参考时钟、压控振荡器以及分频器的噪声传输函数没有发生

变化。下面计算电荷泵和滤波器噪声传输函数。只考虑电荷泵半边支路电流噪声

i2n,cp,up，可得， 

 cp cpn,o n,o vco
n,cp,up lpf lpf n,o

2 2
((( ) ) ( ) ( ) ( ))

2π 2π

I Iθ θ K
i Z s Z s θ

N N s


      (2.41) 

电荷泵的电流噪声传输函数， 

  


n,o o
cp

n,cp,up cp o

( )2π
( )

1 ( )

θ NH s
H s

i I H s
 (2.42) 

只考虑滤波器的电压噪声 v2
n,lp,fup可得， 

 cp cpn,o n,o vco
lpf n,lpf,up lpf n,o

2 2
( ( ) ( ))

2π 2π

I Iθ θ K
Z s v Z s θ

N N s

 
    (2.43) 
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滤波器的电压噪声传输函数， 

 
n,o vco

lpf
n,lpf,up o

( )
1 ( )

θ K s
H s

v H s
 


 (2.44) 

-Icp/2

2π

1
N

θ2
n,i

Zlpf(s)

Divider

Icp/2

2π

Kvco

s

PFD+CP

Zlpf(s)

i2n,cp,up

LPF

v2
n,lpf,up

v2
n,lpf,dni2n,cp,dn

θ2
n,vco

θ2
n,o

θ2
n,div

 

图 2-7  全差分调谐频率综合器噪声模型 

在差分调谐结构中，电荷泵电流噪声传输函数和滤波器噪声传输函数与单端

调谐相比并没有发生变化。因此差分调谐和单端调谐的噪声传输函数完全相同。 

电荷泵输出电流噪声对输出的相位噪声贡献为： 

 
2 2 2 2o
n,o,cp n,cp,up n,cp,dn

cp o

( )2π
( )( )

1 ( )

NH s
θ i i

I H s
 

  (2.45) 

在全差分调谐结构中，电荷泵电流被分成大小相同的两部分，输出电流噪声

i2n,cp,up 和 i2n,cp,dn 相等，为单端调谐时输出电流噪声的一半。因此，与单端调谐

结构相比，电荷泵对输出的相位噪声贡献没有发生变化。 

滤波器输出电压噪声对对输出的相位噪声贡献为： 

 
2 2 2 2vco
n,o,lpf n,lpf,up n,lpf,dn

o

( )( )
1 ( )

K s
θ v v

H s
 


 (2.46) 

在差分结构中，需要使用两个完全相同的滤波器，电压噪声 v2
n,lpf,up 和 v2

n,lpf,dn

与单端调谐时电压噪声大小相等，那么差分滤波器对输出的相位噪声贡献是单端

调谐结构的两倍。 
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2.3 全差分滤波器 

图 2-8(a)为无源全差分三阶环路滤波器，iinp和 iinn为差分电荷泵输出电流，

voutp 和 voutn 为滤波器输出压控电压。考虑到滤波器的差分特性，可以把无源滤

波器中的两个大电容 C1串联等效为一个电容 C1/2，滤波器的传输函数不变。在

保证环路稳定性的情况下，滤波器的电容比值 C1/C2 大于 10，滤波器的面积主

要由 C1决定。如果采用图 2-8(b)所示的滤波器结构，电容 2C1可以减小到 C1/2，

因此滤波器面积可以减小到原来的进四分之一。 

 

图 2-8  全差分无源滤波器 

 

图 2-9  单端滤波器的噪声等效电路 

考虑照图 2-8(a)的全差分滤波器，由于这种滤波器只是把两个单端结构的滤

波器简单拼接，因此可以很容易的计算得出滤波器电阻热噪声在压控节点产生的

电压噪声为单端结构的两倍。但图 2-8(b)的滤波器电压噪声就不是那么直观，由
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于电容 C1/2 的存在，使得上下两个滤波器关联，那么直接求出电压噪声的表达

式非常困难。 

图 2-9 为单端滤波器的噪声等效电路，为了计算方便，令： 

 3 1
3 1 2 3

1 1 1 1
      A R B R C D

sC sC sC sC
     ， ， ，  (2.47) 

电阻R1在输出端产生的电压噪声： 

 
3

3 2 3
n,out,R1 1

1 3 3
1 3 2 3

1 1 1
( )//

4k
1 1 1 1

( )//

R
sC sC sC

v TR
R R R

sC sC sC sC




   
 (2.48) 

即： 

 n,out,R1 1

//C
4k

//C

A D
v TR

B A A



 (2.49) 

化简可得： 

 n,out,R1 1( ) 4k
CD

v s TR
AB AC BC


 

 (2.50) 

电阻 R3在输出端产生的电压噪声： 

 3
n,out,R3 3

3 1
3 1 2

1

4k
1 1 1

( )//

sC
v TR

R R
sC sC sC


  

 (2.51) 

即： 

 n,out,R3 34k
//C

D
v TR

A B



 (2.52) 

化简可得： 

 n,out,R3 3

( )
4k

B C D
v TR

AB AC BC




 
 (2.53) 



第二章  环路参数与相位噪声分析 

17 

 

图 2-10  差分滤波器的噪声等效电路 

图 2-10 为差分滤波器的噪声等效电路，上面的电阻 R1在差分滤波器输出端

产生的噪声电压为： 

1 3
3 2 3

n,out,R1 n,outp,R1 n,outn,R1

1 3 3
1 3 2 3

1 1 1
2 4k ( )//( )

1 1 1 1
2 2( )//( )

2

TR R
sC sC sC

v v v
R R R

C sC sC sCs


  

   
 (2.54) 

即： 

 n,out,R1 n,outp,R1 n,outn,R1 1

A//C
2 4k

2 2 //

D
v v v TR

B A C A
  


 (2.55) 

化简可得： 

 n,out,R1 n,outp,R1 n,outn,R1 14k
CD

v v v TR
AB AC BC

  
 

 (2.56) 

同理上面的电阻 R3在差分滤波器输出端产生的电压噪声为： 

 

3
3

n,outp,R3

3 1 3
13 3 2 2

1
4

1 1 1 1 1
(2 ( )// )//( )

2

kTR
sC

v
R R R

CsC sC sC sCs


    

 (2.57) 
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1 3
1 3 2 2

n,outn,R3 3

3 1 3
13 3 2 2

3
3 2 3

1 3 3
1 3 2 2 3

1 1 1 1
(2 ( )// )//( )

24k
1 1 1 1 1

(2 ( )// )//( )

2
1 1 1

( )//

1 1 1 1 1
(2 ( )// )//( )

2

R R
C sC sC sCs

v TR
R R R

CsC sC sC sCs

R
sC sC sC

R R R
C sC sC sC sCs

  

 
    



   

(2.58) 

即： 

 n,outp,R3 34k
(2 // )//

D
v TR

A B A C C


 
 (2.59) 

 n,outn,R3 3

(2 // )// //
4k

(2 // )// 2 //

B A C C A C D
v TR

A B A C C B A C A


   

  
 (2.60) 

由式(2.59)和(2.60)， 

 n,out,R3 n,outp,R3 n,outn,R3 3

( )
4k

B C D
v v v TR

AB AC BC


  

 
 (2.61) 

由式(2.50)、(2.53)、(2.55)和(2.61)可以发现，差分滤波器中电阻的输出噪

声和单端结构相同，但是由于差分结构滤波器有上下两个电阻。因此差分滤波器

电压噪声为单端结构的两倍。在差分调谐频率综合器中，尽管滤波器面积可以大

约减到 1/4，但其不可避免的增加电阻噪声。但是通过合理的环路参数设计，滤

波器的噪声贡献可以减小。 

 

图 2-11  单端滤波器的电流噪声的诺顿等效电路 



第二章  环路参数与相位噪声分析 

19 

 

如图 2-11 所示，首先计算滤波器中电阻 R1的噪声对输出相位噪声的贡献，。

由诺顿等效可知，在压控节点的电压噪声： 

 
1

n,out,R1 n,R1 lpf lpf

1
1

4k
( ) ( )

1
TR

v i Z s Z s
R

sC

 


 (2.62) 

将式(2.32)代入式(2.60)，整理可得： 

 
n,out,R1 1

p2 p3

1
4k

1(1 )(1 )

b
v TR

s sb
ω ω


    (2.63) 

输出相位噪声贡献， 

 
2 2 2vco
n,o,R1 1

o

p2 p3

1
( 4k ) ( )

1 1 ( )(1 )(1 )

K sb
θ TR

s sb H s
ω ω


    (2.64) 

由式(2.6)和(2,23)可知， p2 1 cω b ω  。为了使极点 ωp3对环路相位裕度不

产生影响，一般它设置在环路带宽的 p 倍处，即 ωp3=pωc。而开环传输函数 Ho(s)

只与开环带宽带宽 ωc和电容比 b 有关。将式(2.26)代入(2.64)可以得到： 

 
2 2 vco
n,o,R1 c

cp
o

p2 p3

1
( ) 8πk

1(1 )(1 )(1 ( ))

Kb
θ TNω

s s b Is H s
ω ω


    (2.65) 

可以看到在环路参数确定的情况下，调谐增益 Kvco每减小一倍，电阻 R1所

贡献的相位噪声就减小 3 dB。同理，电阻 R3噪声在压控节点产生的电压噪声： 

 
3

n,out,R3 n,R3 lpf lpf

3
3

4k
( ) ( )

1
TR

v i Z s Z s
R

sC

 


 (2.66) 

将式(2.32)代入，整理可得： 

 z
n,out,R3 3

2

p2 p3

1
1

4k
2( 1) (1 )(1 )

s
ω

v TR
s sb
ω ω




  
 (2.67) 

电阻 R3所贡献的相位噪声为： 
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2 2 2vcoz
o, 3 3

p2 p3

(1 )
1

( 4k ) ( )
2( 1) 1 ( )(1 )(1 )

R
o

s
K sω

θ TR
s sb H s
ω ω




  
 (2.68) 

将式(2.36)代入上式整理得到： 

 
2 2 vcoz
o, 3 c3 2

cp

p2 p3

(1 )
1 1

( ) 4πk
( 1)(1 )(1 )(1 ( ))

R

o

s
Kω

θ TNω
s s b p Is H s
ω ω




  
 (2.69) 

可以看到在环路参数确定的情况下，调谐增益 Kvco每减小一倍，电阻 R3所

贡献的相位噪声同样减小 3dB。尽管差分结构的滤波器对输出相位噪声的贡献是

单端结构的两倍，但是通过降低压控振荡器的调谐增益 Kvco，可以降低滤波器的

相位噪声贡献。 

2.4 ∆Σ调制器 

图 2-12 为分数分频频率综合器的系统框图，和整数分频结构相比，环路需

要一个 ∆Σ调制器输出序列 y(k)直接调制环路的分频比，因此环路的分频比是变

化的。调制器输出序列引入了量化噪声，利用环路的低通特性可以有效抑制量化

噪声。但由于 DSM 调制器把低频处的噪声整形到高频，有时候环路对高频的量

化噪声并不能充分抑制，此时需要根据应用选择高阶的滤波器或者其他的相位噪

声消除技术来减小量化噪声对环路相位噪声性能的影响。 

 

图 2-12  分数分频频率综合器框图 

另外 DSM 调制器输出序列会使输出产生分数杂散，当分数部分较大时，产



第二章  环路参数与相位噪声分析 

21 

生的杂散可以较好的被环路抑制，但当分数部分较小时，环路对分数杂散抑制不

够，此时分数杂散就会和整数杂散一样影响频率综合器的线性度。虽然采用新的

DSM 调制器结构可以较好的解决这一问题，但实现上比较复杂。本文中的 DSM

调制器使用单环三阶前馈 DSM 调制器，输出范围较小，相较于其他结构，通过

环路非线性引入的噪声折叠也较小。 

2.4.1 分数分频原理 

当环路锁定后，分频比的平均值为 N+f，此时输出频率(N+f)*fref。fref为参考

时钟的频率，N 为分频比的整数部分，f 为分频比的小数部分。频率综合器输出

频率经过分频器之后得到 fdiv，与 fref 比较。由于分频比是变化的，fdiv 在有的时

刻超前 fref，在有的时刻滞后 fref，所以分数分频频率综合器锁定的过程为动态锁

定过程[4]。 

(N+α)TVCO (N+α)TVCO (N+α)TVCO

(N+y(1))TVCO (N+y(n))TVCO(N+y(2))TVCO

fref

tref,n tdiv,n

fdiv

 

图 2-13  分数频率综合器动态锁定过程 

图 2-13 为频率综合器的动态锁定过程，当参考时钟经过 n 个周期，参考时

钟的上升沿时刻为： 

 ref,n VCO( )t n N f T   (2.70) 

其中，TVCO为压控振荡器的振荡周期。此时，分频器输出时钟上升沿时刻为： 

 div,n VCO
1

( ( ))
n

k

t N y k T


   (2.71) 

其中 y(k)为 DSM 调制器的输出序列。那么分频器和参考时钟相位之差： 

 div,n ref,n
div

1ref

2π
2π ( ( ) )

n

k

t t
θ y k f

T N f 


  

   (2.72) 
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随机序列 y(k)不可避免的引入了量化噪声。设序列 y(k)的功率谱密度为 Q(f)。

1

( ( ) )
n

k

y k f


 相当于对输出序列 y(k)的积分器，那么分频器输出的噪声功率谱密

度为： 

 

2
2 2 2

θ,div 1

ref

2π 1 2π 1
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

π1 2sin
Q f Q f Q f

fN f z N f
f

 
    (2.73) 

由式(2.70)和(2.71)，分频器和参考时钟上升沿时差： 

 div,n ref,n ref VCO
1 1

1
( ( ) ) ( ( ) )

n n

k k

t t t T y k f T y k f
N f  

      
    (2.74) 

在整数分频时，fdiv和 fref时钟沿对齐，∆t 为 0。在分数分频状态下，两者不对齐，

∆t 一般不为 0，因而电荷泵打开时间较整数分频长。 
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图 2-14  动态锁定时，参考时钟和分频器输出之间的时间差 

图 2-14 为采用单环前馈三阶 DSM 调制器仿真得到的参考时钟和分频器输

出时钟上升沿时间差，尽管 DSM 输出变化范围为{–4，–2, –1,0,1,2}，但参考时

钟和分频器输出时钟上升沿时间差 ∆t 在±1.5TVCO之内，计算其绝对值的平均值
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为 0.37。也就是说，平均来看，两者上升沿相差为 0.37TVCO。在本次设计中，

参考时钟为 25 MHz，压控振荡器输出信号频率 2 GHz，此时振荡周期 0.5 ns。

因此电荷泵打开时间比整数分频时多 0.18 ns。电荷泵打开时间 TON 为 2 ns。由

此可见，分数分频下由于电荷泵打开时间引入的噪声恶化其实很小。 

2.4.2 量化噪声 

1/(1-z-1) 1/(1-z-1) 1/(1-z-1)

2

X

LSB
dithering

Y

1.5

0.5

3 bits 
quantization

 

图 2-15  单环三阶前馈 DSM 调制器 

调制器输出的随机序列引入量化噪声，为了使量化噪声不影响环路的相位噪

声性能，利用环路的低通特性把量化噪声滤除掉。 

图 2-15 为单环三阶前馈 DSM 调制器[8]。其输入输出传输函数： 

 
1 2 3

1 2

2 3 1.25
( ) ( )

1 0.25

z z z
Y z X z

z z

  

 

 


 
 (2.75) 

量化噪声到输出的传输函数： 

 
1 3

q1 2

(1 )
( ) ( )

1 0.25

z
Y z E z

z z



 




 
 (2.76) 

其中 X(z)为输入序列，Eq(z)为量化噪声。考察量化噪声传输函数频谱特性，如

图 2-16 所示，绿色曲线为单环 DSM 输出序列的功率谱密度，红色曲线为

MASH1-1-1 DSM 的功率谱密度。经过噪声整形，低频噪声被推向高频，因而具

有高通特性，在输入处加入了随机的抖动(dither)使得输出没有明显的杂散。

MASH1-1-1 结构在低频处比单环三阶前馈结构小 6 dB，在(1/10)fref处两者大小

相等，之后 MASH1-1-1 结构比单环三阶前馈结构大。在环路带宽之外，利用环

路低通特性滤除量化噪声，但一般情况下，由于环路带宽不是特别小，因而噪声

也不能够被充分滤除。 

DSM 调制器输出序列方差越大，其通过环路非线性折叠到带内的噪声就越
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多 [6] 。 对 MASH1-1-1 结 构 ， 对 于 输 入 0~1 之 间 的 分 数 ， 输 出 为

{–3,–2,–1,0,1,2,3,4}。对单环前馈三阶调制器，输出为{–1,0,1,2}。因而采用单环

前馈三阶调制器的分数分频频率综合和器，由环路非线性引入的带内相位噪声恶

化较小。 

由于量化噪声的存在，使得环路带宽选择受到了限制。为了充分抑制量化噪

声，选取较小的环路带宽，那么，环路建立就会变慢，压控振荡器的噪声也不能

被充分抑制。反过来说，为了满足环路建立时间，若环路带宽选择较大，则量化

噪声就不能被充分抑制。因此，量化噪声抑制和环路带宽选择是一对折中关系。 
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图 2-16  单环和 MASH1-1-1 结构功率谱密度比较 

2.5 基于 MATLAB-GUI的行为级仿真 

锁相环设计工具包(PLL Design Kit, PDK)以频率综合器环路传输函数为出

发点来设计环路参数。设计者输入开环传输函数的相关参数，程序会自动计算出

滤波器参数，得到环路的闭环零极点分布、频率响应和阶跃响应。除此之外，设

计者只需填入子模块在典型频点处的噪声值，程序会拟合该模块的噪声曲线进行

环路相位噪声的计算。如此便可以方便的观察各子模块对相位噪声的影响。 
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2.5.1 GUI 概述 

图 2-17 为 PDK 的界面。环路参数一栏里包括 ffref、Kvco、Icp、N、b、fc和 p

选项。其中 fref为参考时钟的频率，单位为 MHz，Kvco为压控振荡器的调谐增益，

值得指出的是，在这里 Kvco的单位为 MHz/V，而不是 rad/sV，Icp为电荷泵电流，

单位为 μA，N 为分频器分频比，b 为电容比值 C1/(C2+C3)，fc为开环环路带宽，

即环路传输函数 Ho(s)在增益下降到 1 时的频率，单位为 kHz，p 为三阶滤波器

的第三个极点 fp3与开环带宽 fc的比值。数字“2”代表二阶滤波器，数字“3”

代表三阶滤波器。 

 

图 2-17  PLL Design Kit 界面 

噪声参数一栏为子模块的噪声参数设置，包括电荷泵、分频器、参考时钟和

压控振荡器，在相应表格处填入模块在特定频点处的噪声值。另外，点击“CP”

键，会出现电流归一化的对话框，填入电荷泵电流噪声仿真时的电流值。需要注

意的是，若环路为差分结构，则应该仿真电荷泵差分输出噪声，Icp 也应为差分

电流大小。输入噪声参数之后，PDK 工具会拟合出相应的噪声曲线来仿真环路

的相位噪声。 

若 DSM 调制器为 MASH 结构，使用 PDK 工具可以方便的选择 DSM 调制

器的阶数。点击“on”键启动 DSM 调制器模块，然后选择 DSM 调制器的阶数

即可。除此之外，为了使用上的方便，程序也允许设计者直接配置 DSM 调制器

的系数。例如，若 DSM 调制器传输函数为[8] 



2~2.4 GHz 分数分频频率综合器设计 

26 

 
1 2 3

1 2

1 3 3
( )

1 0.25

z z z
H z

z z

  

 

  


 
 (2.77) 

那么只需在系数配置一栏里填入 

1 –3 3 –1; 1 –1 0.25 

1 –3 3 –1 和 1 –1 0.25 为两组数组，分别表示分母和分子的系数，中间要用

分号隔开。“Quan Step”一栏为 DSM 调制器的量化阶梯，传统的量化阶梯为 1。

这里采用了精度为 0.5 分频的分频器，所以量化阶梯为 0.5，与传统的 DSM 调

制器相比，量化噪声减小了 6dB[9]。 

“time”和“accuracy”选项为仿真环路阶跃响应时的控制选项，“time”

为阶跃响应仿真时间长度，而“accuracy”为阶跃响应仿真精度。“time”和

“accuracy”的单位为 μs。例如仿真时间长度为 50 μs，仿真精度为 0.5 μs，在

两栏中分别填入 50 和 0.5 即可。如果不填则取默认值。 “xmin?”、“xmax?”、

“ymin?”和“ymax?” 可以控制所观察波形的坐标轴范围。当得到仿真波形时，

在“xmin?”、“xmax?”、“ymin?”和“ymax?” 输入坐标值后点击“ok”键即

可。红色的“D”表示环路为差分结构，按下“D”则变为“S”表示环路为单端

结构。 

2.5.2 设计例子 

在环路参数设计中，因为传输函数只和电容 b 和开环带宽 ωc有关，所以改

变电荷泵电流并不会改变环路传输函数，改变电荷泵电流只是改变了滤波器参数

的大小。另外，由于电荷泵到输出的传输函数大小反比于电荷泵电流。因此尽管

电荷泵输出的电流噪声增加，但总的来说，电荷泵对环路的相位噪声贡献减小了。

例如说在其他参数不变的情况下，把电荷泵电流增大两倍，可以使电荷泵贡献的

相位噪声整体减小 3 dB。 

对压控振荡器来说，其在带内的噪声被抑制，而带外的噪声直接输出。压控

振荡器对环路输出噪声的影响大小只与环路带宽有关。环路带宽越大环路对压控

振荡器的相位噪声抑制越充分；而环路带宽越小则对电荷泵和参考时钟的相位噪

声抑制越充分。在保证环路建立时间的前提下，应当选择环路带宽使得环路总的

相位噪声最小。 

对于参考时钟来说，其到输出的传输函数和分频比 N 有关，N 每增大一倍，
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相位噪声恶化 6dB。因此增大参考时钟频率可以有效的抑制参考时钟对环路相位

噪声的影响。而且参考时钟频率越大，DSM 调制器引入的量化噪声也就越小。 

本文设计的频率综合器输出频率范围 2~2.4 GHz，参考时钟为 25 MHz，压

控振荡器调谐增益约为 11 MHz/V，分频比 N 为 80~96，电容比值 b 取 10，环

路带宽为 110 kHz，p 取 13。为了保证环路的稳定性，在分频比 N 变化时，同

时改变电荷泵电流大小。通过这种方式可以保证开环传输函数近似不变，因此保

证了环路的稳定性。当分频比 N 取典型值 88，电荷泵电流为 136 μA。，  

这里，DSM 调制器采用了单环前馈三阶DSM 调制器的结构，其系数如(2.77)

所示。把上述参数填入 PDK 工具，运行完毕，如图 2-18 所示。即可得到滤波器

参数，开环函数波特图，闭环零极点分布，建立时间和相位噪声曲线。 

 

图 2-18  参数配置完毕的 PDK 界面 

图 2-19 为仿真得到的开环传输函数 Ho(s) 波特图。为了比较，同时给出二

阶和三阶滤波器的开环传输函数的波特图。由于三阶滤波器和二阶滤波器相比，

多了一个带外的高频极点，因此二阶滤波器的波特图在带外以 40 dB/Dec 下降，

三阶滤波器的波特图以 60 dB/Dec 下降。还可以看到，二阶滤波器的环路相位

裕度始终大于 0，因此二阶滤波器的环路无条件稳定，而三阶滤波器环路引入的

高频极点在一定程度上恶化了相位裕度，存在潜在的不稳定性。在这种情况下，

为了保证环路的稳定性，三阶滤波器引入的高频极点应该远大于环路带宽。由波

特图还可以看出，相位裕度在开环环路带宽附近取得最大。 

图 2-20 为环路闭环的零极点分布情况。闭环环路存在一个零点，四个极点

都在左半平面上，稳定性没有问题。两个在实轴上，阶跃响应表现为指数衰减项，
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另外一对为共轭极点，在阶跃响应里表现为按指数衰减的振荡项。 

图 2-21 为归一化闭环传输函数的阶跃响应。环路建立时间与开环带宽和相

位裕度有密切关系。开环带宽和相位裕度越大，建立时间越快。在本设计中开环

带宽为 110 kHz, 环路稳定在 0.1%精度所需时间约为 20 μs。 

图 2-22 为归一化传输函数的波特图。 

图 2-23 为行为级相位噪声仿真曲线。带内相位噪声主要受电荷泵和参考时

钟的限制。在 100 Hz 处，参考时钟贡献起主要作用，但是由于频段很窄，其对

输出总的相位噪声影响很小。在本次设计中电荷泵电流取值较大，因此带内相位

噪声性能良好，而在带外的噪声被环路滤除。带外相位噪声则主要受压控振荡器

和 DSM 调制器的量化噪声的限制。由于设计相位噪声性能非常好的压控振荡器

不大容易，因此开环带宽比较大，设置在 110 kHz。由于压控振荡器输出噪声到

输出为高通特性传输函数，所以其在带内的噪声被环路充分抑制。在频率较高处

(1 MHz)，DSM 调制器的量化噪声翘起，因此环路采用了三阶滤波器滤除量化噪

声。压控振荡器采用了多带技术，其调谐增益较小，降低了滤波器噪声对环路的

影响。可以看到，在环路带宽附近，滤波器对环路的影响基本上可以忽略不计。 
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图 2-19  开环传输函数波特图 
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图 2-20  环路闭环零极点分布 
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图 2-21  归一化传输函数的阶跃响应 
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图 2-22  归一化传输函数的幅频响应 
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图 2-23  行为级相位噪声仿真结果 
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 第三章  电路设计 
本章介绍频率综合器子模块电路设计，包括全差分电荷泵，高速预分频器以

及压控振荡器。为了提高电荷泵的线性度，采用了带有复制支路的全差分结构。

预分频器采用同步 8/9 预分频器结构[1]，与非门(NAND)嵌入触发器中以提高最

大工作频率[2]。采用了多带压控振荡器设计以优化相位噪声性能[3]。 

图 3-1 为全差分调谐分数分频频率综合器的结构框图。鉴频鉴相器(PFD)采

用了防死区(dead- zone)的结构消除静态相差。电荷泵电流分成大小相等的两个

差分支路。滤波器两个大电容 C1串联等效为电容 C1/2。分频器之后采用了同步

电路(retiming)以降低相位噪声[4]。 

在频率综合器中，数字电路，如鉴频鉴相器和 ∆Σ调制器等，在切换瞬间从

电源上抽取大电流造成电源抖动(current spike)，从而恶化模拟电路，如电荷泵

和压控振荡器的性能。差分结构能够在很大程度上抑制来自于电源和衬底的共模

噪声，提高压控振荡器的性能和电荷泵的线性度。在芯片内部，模拟地和数字地

的分离也可以很大程度改善模拟电路性能。 

 

图 3-1  全差分调谐分数分频频率综合器结构框图 
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3.1 全差分电荷泵 

由于电荷泵的非理想因素，如电流失配(Mismatch)和漏电流(Leakage)，使

得环路在锁定时，压控电压节点形成纹波(Ripple)调制压控振荡器输出频率从而

形成参考杂散。压控振荡器的频率可以表示为： 

 0 vco ctrlf f K v   (3.1) 

其中 f0为压控电压为 0时的振荡频率。Kvco为压控振荡器调谐增益，单位为Hz/V。

假设压控振荡器压控电压纹波幅度为 Vr。那么压控振荡器振荡频率为： 

 0 vco r refsin(2π )f f K V f t   (3.2) 

压控振荡器振荡信号的相位： 

 2π dt
t

φ f


   (3.3) 

假设压控振荡器振荡幅度为 A，那么压控振荡器振荡信号在任一个时刻为： 

 out 0( ) sin( )v t A φ φ   (3.4) 

假设振荡信号初始相位为 0，那么由式(3.2)、(3.3)和(3.4)可以得到： 

 

vco r
out 0 ref

ref

vco r
0 ref

ref

vco r
0 0 ref

ref

( ) sin2π cos( cos(2π ))

cos2π sin( cos(2π ))

sin(2π ) cos( )
2

K V
v t A f t f t

f

K V
A f t f t

f

K V
A f t A f f t

f





  

 (3.5) 

除了振荡频率 f0处，还有频率为 f0±fref的分量。因此形成的参考杂散为： 

 vco r
dB

ref

reference spur | 20log( )
2

K V

f
  (3.6) 

我们可以看到参考杂散与压控振荡器调谐增益，参考频率和纹波幅度有关。

为了减小参考杂散，可以增大参考时钟频率，减小压控振荡器调谐增益。在环路

参数确定的情况下，压控振荡器调谐增益以及参考频率也随之确定，所以实际上

为了减小参考杂散，只能通过减小纹波幅度来解决。 

压控节点纹波幅度直接取决于电荷泵性能。电荷泵电流匹配性能越好，漏电

流越小，那么纹波幅度就越小，参考杂散性能就愈好。反之，参考杂散性能就越
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差。因此设计高性能的电荷泵的关键是减小参考杂散。高性能的电荷泵除了需要

减小参考杂散外，还需要在分数分频下减小带外量化噪声对带内的影响。在分数

分频下，由于环路的动态锁定，使得环路在稳定之后形成分数杂散。高性能的电

荷泵同样需要减小分数杂散的大小。但实际上，电荷泵由于存在诸多非理想因素，

使得其性能优化有很大的困难。下面详细分析电荷泵的非理想因素并讨论克服这

些非理想因素的方法。 

3.1.1 电荷泵非理想因素 

(a) 电流失配 

图 3-2 为最简单的电荷泵结构。Sup和 Sdn为控制上下两路的开关，VBUP和

VBDN偏置上下两路电流源工作在饱和区。当开关 Sup闭合时，电流 IUP对滤波器

充电，vctrl增大，压控振荡器频率升高。当开关 Sdn关闭时，电流 IDN对滤波器放

电，vctrl 减小，压控振荡器频率降低。当环路锁定后，开关 Sup 和 Sdn 同时关闭

或打开，理想情况下，电流 IUP和 IDN大小相等，没有电流对滤波器充电或放电，

压控电压 vctrl不再发生变化。 

 

图 3-2  最简单的电荷泵 

当频率综合器输出不同的频率时，压控电压随之发生变化，那么由于沟长调

制效应，电流 IUP和 IDN大小也会发生变化。当 vctrl增大时，电流 IUP减小而电流

IDN增大。反之当 vctrl减小时，电流 IUP增大而电流 IDN减小。因此电流 IUP和 IDN

不再相等，造成了电流失配。 
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解决这种直流电流失配的有效方法是加入复制支路，使得电荷泵上下两个支

路通过复制支路关联起来从而实现电流匹配[5]。图 3-3 为引入复制之路后的电荷

泵示意图。如果运放 A 和复制支路组成的闭环环路增益足够大，运放 A 的两个

输入端电压 vrep和 vout基本上大小相等。晶体管 M1、M2 和 M3、M4 匹配，晶

体管 M5、M6 和 M7、M8 匹配，因此充电电流 IUP和 I1相等，放电电流 IDN和 I2

相等。在复制支路中，电流 I1和 I2始终相等，不会随着电荷泵输出电压改变而改

变，因此电荷泵充电电流 IUP和放电电流 IDN之间的直流失配得到消除。 

 

图 3-3  引入复制支路的电荷泵示意图 

(b) 高速毛刺 

如图 3-4 所示，电荷泵充放电流在打开和关闭的瞬间，由于晶体管栅漏间电

容 CGD 的影响，会在输出端形成电流毛刺，这种毛刺为高速毛刺[6]。假设输入

控制信号 VDN从 0 到 VNN的转换时间为 TR。则由于电容 CGD产生的毛刺电流 

 glitch GD NN R GD/I C V T C K   (3.7) 

其中，K 代表输入信号转换速率。当信号转换速率极快时，高速毛刺的幅度甚至

会远远超过电荷泵电流的幅度。这种高速毛刺持续时间很短，和控制信号转换时

间差不多。当晶体管工作在线性区时，栅漏电容大约等于栅极电容的一半： 

 GD GS GG ox1/ 2 / 2C C C WLC    (3.8) 

由于工作在饱和区的晶体管栅漏电容小得多，因此为了减小高速电流毛刺，

电荷泵的输出晶体管一般被设置工作在饱和区。除此之外，饱和区的晶体管电流
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切换速度比工作在线性区的晶体管快得多，这也是电荷泵输出晶体管工作状态被

设置在饱和区的原因之一。 

 

图 3-4  高速毛刺 

消除高速毛刺的有效方法是在电荷泵输出端加入冗余的晶体管，使之产生和

高速毛刺大小相同且方向相反的电流。如图 3-5 所示，冗余晶体管漏端接在电荷

泵的输出，为了降低静态功耗，源端悬空。栅极控制信号和电荷泵主支路控制信

号互补。在这种情况下，由于栅漏电容引入的高速毛刺大小相等而方向相反，因

此电荷泵输出的静电流消除了高速毛刺。需要指出的是。这种消除高速毛刺的方

法需要控制 VDN和 VDNB严格互补，否则两个支路的高速毛刺就会明显不同，从

而达不到预想的效果。 

 

图 3-5  冗余晶体管 

(c) 低速毛刺 

在电流舵型电荷泵中，晶体管打开速度和关断速度的不同会导致晶体管在打
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开时形成毛刺，这种机制形成的毛刺称低速毛刺[6]。图 3-6 为电流舵型电荷泵，

控制信号 VDN和 VDNB 为互补差分信号。当 VDN为高时，电荷泵放电支路打开，

当 VDN为低时，电荷泵放电支路关闭，电流流经 VDNB控制的 M5 管。理想情况

下，流经 M6 的电流在控制信号 VDN和 VDNB的控制下，在 M4 和 M5 管两者之

间切换，放电电流 IDN和 IDNB为方波。但晶体管打开速度和关断速度的不同导致

情况并非如此。 

当 VDN从低电平到高电平切换，控制 M5 管的 VDNB由高电平切换到低电平，

M5 关断之后，此时 M4 并没有完全打开。此时流经工作在饱和区的 M6 的电流 

 

图 3-6  电流舵型电荷泵  

依然存在，由基尔霍夫定律可知此时流经 M6 管的电流只能从节点 VS的寄生电

容上抽取，所以节点 VS出现略微下降。之后 M4 晶体管打开，由于 VS为 M4 管

的源极，VS的下降使得 M4 的栅源电压 VGS 升高，因此 M4 管刚刚打开时，电流

和设定值相比，存在一个过冲。这个过冲电流对节点 VS 充电，使得其电位增大，

因此流过 M4 管的电流开始减小。稳定之后，过冲消失，M4 管的电流恢复到其

设定值。 

这种由于晶体管打开和关断速度差异引入的低速毛刺也会影响电荷泵的电

流的匹配性能。解决这一问题较好的方法是在节点 VS 对地加入一个大电容。如

图 3-6 所示，电容 CS 使得节点 VS变化幅度减小，因此 M4 管在打开时，栅源电

压变化量变小，从而使得低速毛刺降低。和图 3-6 相比，图 3-7 中示意了加入电
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容时候的波形图。大电容 CS占用较大面积，一般用 MOS 管电容来实现。 

 

图 3-7  大电容降低了低速毛刺 

(d) 其他非理想因素 

电荷泵除了上述非理想因素外，还存在着一些其它的非理想因素。如电荷泵

打开速度、打开时间和电荷注入等[7]。这些非理想因素在一定程度上影响了电荷

泵的性能。 

电荷泵上下两个支路的打开时间存在着固有的差异。仿真表明，工作在饱区

的PMOS管和NMOS管在跨导相等的情况下其打开和关断速度大致相等。因此，

设计高性能的电荷泵应该遵循这一原则。另外由于电荷泵的栅电容作为前一级的

负载，为了保证上下两路的打开速度，应该使 PMOS 管和 NMOS 管具有大致相

等的栅极面积。 

电荷泵导通时间选取和打开速度有密切的关系。导通时间在能保证电荷泵正

常打开和关闭的情况下越短越好。导通时间过短，电荷泵不能打开，环路稳定时

存在固定相差恶化相位噪声。导通时间过长，则电荷泵电流噪声变大，同样会恶

化环路的相位噪声。一般把电荷泵的导通时间设置在几个纳秒。 

电荷注入是指电荷泵在关断时，部分电荷注入到其漏极和源极。电荷注入在

一定程度上产生电荷失配。从电路设计上来说通过减小电荷泵电流和晶体管尺寸

可以减小失配。  
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3.1.2 电平转换器 

如图 3-6 中所示，如果电荷泵开关工作状态设置在饱和区，那么来自于鉴频

鉴相器输出的信号由于是轨到轨的数字信号，不能够直接驱动电荷泵。在鉴频鉴

相器和电荷泵之间需要电平转换器来产生电荷泵控制信号 VDN、VDNB 和 VUP、

VUPB。如图 3-8 所示，以控制信号 VDN和 VDNB为例，来自于鉴频鉴相器的控制

信号直接控制电平转换器中的互补CMOS开关，当信号VDN通过开关和电平VNN

连接时，其互补信号 VDNB则通过开关和 VSS 相连，反之当信号 VDN通过开关和

VSS 连接时，其互补信号 VDNB 则通过开关和电平 VNN相连。如此便产生电平在

VSS 和 VNN之间的控制信号。另外一组信号 VUP和 VUPB产生方法相同，它们的

电平在 VPP 和 VDD 之间。 

 

图 3-8  电平转换器 

鉴频鉴相器输出的对称的互补控制信号经过电平转换器之后，其对称性在一

定程度上会受到影响。对称性不好的信号直接导致冗余晶体管和电荷泵输出晶体

管产生的高速毛刺不能完全抵消，从而会严重恶化电荷泵电流匹配性能。 

信号为了尽可能的消除高速毛刺，要求其互补信号完全对称。即经过电平转

换器之后电平 VDN和 VDNB、VUP 和 VUPB完全对称。考察信号 VDN从 VSS 切换到

VNN的过程。电平 VNN为驱动能力很大的运放输出，在这里为分析简单，把其当

作理想电源来考虑。互补 CMOS 开关等效成电阻 RSW，信号 VDN驱动栅电容负

载设为 CG。 
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图 3-9 为 VDN由 VSS 切换到 VNN的一阶模型简图。容易求得 VDN的表达式

为： 

 DN NNe t τV V   (3.9) 

同理，此时信号 VDNB 从 VNN切换到 VSS 的表达式按照同样的方法可以求出： 

 DNB NN(1 e )t τV V    (3.10) 

可以看到信号 VDN和 VDNB的确是完全对称和互补的。其中 

 
SW G

1
τ

R C
  (3.11) 

按照(3.7)，由信号 VDN产生的高速毛刺： 

 DN
glitch,DN GD GD

V
I C K C

t


 


 (3.12) 

由信号 VDNB产生的高速毛刺： 

 DNB
glitch,DNB GD GD

V
I C K C

t


 


 (3.13) 

将式(3.9)、(3.10)和(3.11)代入到式(3.12)和(3.13)可以得到： 

 
glitch,DN glitch,DNB GD NN e

t

τI I C V τ


    (3.14) 

 

图 3-9  控制信号产生的一阶模型简图 

此时，信号 VDN和 VDNB产生的毛刺刚好抵消，因此在电荷泵支路接入冗余

晶体管可以很好的消除高速毛刺。另外在图 3-9 中 VNN由接为单位增益反馈的运

放直接驱动，因此电平 VNN会有一定程度的波动，可以证明若其负载电容 CL和

CG相比很大，则电平 VNN波动幅度很小。 

但实际上互补开关的电阻会随着开关的变化而变化，在一定的范围内，不妨
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设开关电阻 RSW=RC+K∆V，其中 RC为常数，K 是互补开关尺寸决定的物理量，

∆V 为开关电压之差。K 越大，RSW的非线性就越明显，输出信号的对称性就越

差。 

同样考虑当信号 VDN由 VSS 切换到 VNN，而信号 VDNB由 VNN切换到 VSS

时的情况。对于信号 VDN有： 

 DN NN DN
G

C NN DN

( ) ( )

( ( ))

V t V V t
C

t R K V V t

 


  
 (3.15) 

对于 VDNB 有： 

 DNB DNB
G

C DN

( ) ( )

( )

V t V t
C

t R KV t

 


 
 (3.16) 

在式(3.15)和(3.16)两式中，若互补开关电阻变化系数 K 很小，那么由两式

求得的关于 VDN(t)和 VDNB(t)表达式如式(3.9)和(3.10)所示。若 K 不为零，直接求

出解析表达式比较困难。但当 K(VNN–VDN(t))<<RC且 KVDN(t)<<RC时，式(3.9)和

(3.10)依然近似成立。但在开关尺寸确定的情况下，RC随之确定。为了抑制开关

的这种不利因素，可以串联一个电阻 R 来解决。串联电阻后，RSW=RC+ K∆V+R。

这样总的阻值变大后，就弱化了 K∆V 的影响。仿真结果表明：采用了串联电阻

后，电平转换器输出的控制信号表现出了更好的信号对称性，这大大改善了了电

荷泵的高速电流毛刺现象。但是串联电阻 R 增加了时间常数，减小了电荷泵支

路的打开速度，因此电阻 R 的取值大小由仿真情况来确定。 

 

图 3-10  全差分电荷泵 
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3.1.3 全差分电荷泵 

图 3-10 为设计采用的全差分电荷泵电路图,对参考文献[6]中的电路做出了

修改，左右两半部分完全对称。电路设计采用了带有复制支路的电流舵结构。一

级运算放大器 A1 与复制支路构成负反馈闭环环路，为了保证环路稳定性，采用

了 miller 补偿，电容跨接在运放 A1 的输出和正输入端，为了简便，图中没有示

出。运算放大器 A2 接为单位负反馈使得电平 vP跟随电荷泵输出电平 vOP，消除

电荷重分配造成的适配。 

在稳定时，电荷泵输出端 vOP 的纹波电压经过运放 A1 之后，经过晶体管

M2 放大形成电流注入到滤波器。因此在运放 A1 输出和 M2 栅极之间加入一级

RC 无源滤波器滤波，M2 管的栅极电压就会相对稳定，从而使得上下两个支路

电流匹配性提高。 

 

图 3-11  电荷泵直流匹配性能 
图 3-11 为全差分电荷泵直流匹配仿真曲线。输出电压在 0~1.7 V 范围内，

上下两个支路的电流都相等。当输出电压在 0.4~1.4 V 变化范围内，直流电流为

设定值 8 μA。这表明电荷泵能够正常工作的电压范围为 1 V 左右。在传统的没

有复制支路的设计中，只有当输出电压在共模电压附近时，上下两个支路电流才

完全相等。由此可见，采用了复制支路后大大提高了电荷泵的匹配性能。 

图 3-12 为电荷泵动态匹配仿真曲线。低速毛刺和高速毛刺基本上被完全消

除，电荷泵整个打开过程匹配性很高。但由于采用了差分结构，左右两个支路会

注入同样大小的电流到全差分滤波器。在分数分频情况下，线性度良好的全差分
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电荷泵可以进一步减小量化噪声折叠到带内，提高环路的相位噪声性能。 

 

图 3-12  电荷泵动态匹配性能 

3.1.4 轨到轨共模负反馈 

图 3-13 为共模负反馈电路，vOP和 vON为差分电荷泵的输出。两个轨到轨的

运算放大器作为单位增益反馈的缓冲器采集电荷泵的输出到电容电阻网络上从

而得到电荷泵输出控制电压共模电平 vCOM。当共模电平 vCOM小于参考电压 VREF

时，跨导放大器注入电流到滤波器；当共模电平 vCOM大于参考电压 VREF时，滤

波器注入电流到跨导放大器。因此当达到稳定状态时，电荷泵输出共模电平 vCOM

等于 VREF。 

 

图 3-13  共模负反馈框图 

图 3-14 为共模负反馈中的跨导放大器。第一级放大器的输出噪声为共模噪
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声，不会恶化电荷泵共模负反馈的噪声性能。而第二级噪声直接恶化共模负反馈

噪声。为了降低电路输出共模噪声，第二级电流大小应该足够小。 

图 3-15 为共模负反馈电路频率响应图。由于电流较小，其共模带宽也比较

小，为几十 kHz，有时候这会给共模建立带来问题。两个单位增益反馈的运放带

宽较大为几十 MHz，既不会影响环路带宽，也不会影响环路稳定性。 

 

图 3-14  跨导放大器 

 

图 3-15  共模负反馈频率响应 
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3.2 高速预分频器 

3.2.1 设计考虑 

多模预分频器的最大工作频率直接决定了频率综合器的最大输出频率，因而

是频率综合器中最重要的模块之一。在混合信号电路中，CMOS 逻辑因为其高

集成度、高的噪声容限(noise margin)和低静态功耗得到了广泛的应用。然而随

着其工作频率的提高，CMOS 逻辑消耗的功耗也会越来越大。动态功耗可以定

量的表示为[8]： 

 2
L DD 0 1E C V f   (3.17) 

其中 CL 为输出接点负载电容， 0 1f  为倒相器工作翻转频率。流经电源的瞬态电

流通过电源和地上的寄生电阻、电容和键合线(bonding)以及封装引入的寄生在

电源上形成压降，从而严重恶化了模拟电路的性能。数字电路的这种不利因素的

根本原因是其电流不稳定，不断的在发生变化。电流模逻辑(Current Mode Logic)

由于其电流波动较小，因而和 CMOS 逻辑相比噪声性能好。而且，在工作频率

一定的情况下，功耗存在一定的优化空间。鉴于此特性，CML 逻辑在高速预分

频器中得到了广泛的应用。 

(a) CML 输出摆幅 

图 3-16 为最简单的电流模逻辑电路。差分对 M1 和 M2 管控制电流 I 在左右

两个支路之间切换。当 M1 管导通，M2 管截止时，电流源对节点 vOUTP放电，

电源对节点 vOUTN充电。当此瞬态过程完成时，vOUTP 稳定在 VDD–IR，vOUTN稳

定在 VDD。当 M1 管截止，M2 管导通时，电流源对节点 vOUTP充电，电源对节

点 vOUTN放电。当此瞬态过程完成时，vOUTP 稳定在 VDD，VOUTN稳定在 VDD–IR。

以电流源对 vOUTP放电过程为例，可得： 

 OUTP
L OUTP

( )
(VDD ( ))

dv t
C I v t R

dt
    (3.18) 

那么： 

 OUTP( ) VDD (1 e )Lt RCv t IR     (3.19) 

假设 vOUTP 建立精度为 1%所需要的时间为 t1%。那么： 
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M1 M2

R R

VDD

VSS

Vp Vn

R R

VDD

VSS

I I

voutp voutn

CL CL

 

图 3-16  电流模逻辑工作原理 

 
1%

L1.01(VDD ) VDD (1 e )
t

RCIR IR     (3.20) 

可以得出： 

 1% L ln( )
0.01(VDD )

IR
t RC

IR



 (3.21) 

其中 IR 刚好为 CML 的电压摆动幅度(voltage swing)。由此可见，摆动幅度越大，

则建立时间越长，也就是说，电流模逻辑工作摆幅越大工作速度就越慢。因此为

了提高电流模逻辑的速度，应该设置较低的电压摆幅。 

(b) CML 逻辑速度 

 

图 3-17  CML 逻辑电路组成的 DFF 触发器 

图 3-17 为 CML 逻辑电路级联形成的 DFF 触发器，当时钟为低时，第一级
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锁存器锁存输入的数据，第二级出于保持状态，当时钟为高时，第一级锁存器处

于保存状态，第二级锁存器出于锁存状态。 

式(3.21)中CL包括节点本身的寄生电容和其所要驱动的负载电容。在图3-17

中晶体管 M5 驱动的总电容为包括三部分：晶体管寄生电容 Cp、负载电阻 R 的

寄生电容 CR以及连接 M13 漏极的走线电容 Ci。 

 L p R iC C C C    (3.22) 

晶体管寄生电容正比于晶体管尺寸 W，负载电阻 R 寄生电容正比于电阻面积。

走线电容 Ci正比于信号走线长度。先不考虑 CR和 Ci，CL只和晶体管尺寸 W 有

关。那么时间常数 

 L ( )τ RC V I W V      (3.23) 

其中 ∆V 为输出摆幅。由此可见 CML 逻辑电路的速度和摆幅有关，和电流大小

没有关系。在工艺确定的情况下，CML 逻辑电路所能达到的最大速度是确定的。

因此为了提高 CML 逻辑电路的速度，应当使得连线寄生电容和负载寄生电容尽

量小。金属连线宜用最小线宽，连线长度应该尽量短。电阻尽量采用工艺中电阻

率大的电阻，以减小电阻所占面积，从而减小其寄生电容。 

(c) 自激振荡频率 

 

图 3-18  两分频器 

如图 3-17 所示的 CML 逻辑触发器中，M7、M8 和 M11、M12 为交叉耦合

形成正反馈，当按照图 3-18 相连形成两分频器后，负反馈环路可能使得电路发

生振荡[9]。当触发器输入的时钟为零时，两分频器发生自激振荡，振荡频率称为
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自激振荡频率。 

在图 3-17 中设 M5 的跨导为 gm，M7 和 M8 交叉耦合管的电阻为–2/gmp。

则锁存器的小信号传输函数为： 

 Latch m
mp L

1 1
( )H g R

g sC


  (3.24) 

由于图 3-18 中两级锁存器串联之后接为单位负反馈，那么其闭环传输函数： 

 
2
Latch

closed 2
Latch1

H
H

H



 (3.25) 

将式(3.24)代入到(3.25)可得： 

 
2 2
m

closed 2 2 2
m mp L( 1)

g R
H

g R g R sC R


  
 (3.26) 

容易求其极点： 

 
mp m

1,2
L L

1
j

g R g
s

RC C


   (3.27) 

当 s1,2的实部大于 0 时，环路不会发生自激振荡。而当其实部小于 0 时，环

路内部会发生自激振荡。环路自激振荡的条件是： 

 mp 1g R   (3.28) 

此时振荡频率为 gm/CL。同理还可以证明当多个 CML 触发器级联其自激振

荡的条件依然为(3.28)。只是自激振荡频率发生了变化。 

两对交叉耦合的晶体管直接决定了环路是否能够自激振荡。为了增加分频器

的速度，耦合晶体管尺寸应当仔细设计。当耦合晶体管尺寸减小时，环路极点逐

渐从右半平面向虚轴移动。当其尺寸小于某一个值时，极点移向左半平面，从而

环路不会发生自激振荡。 

一般来说，如果分频器级联之后不发生自激振荡，但输入时钟幅度较大，则

分频器依然能够正常工作。设计预分频器时，把自激振荡频率设置在输入时钟频

率的二分之一附近，这样分频器的功耗较小。 

3.2.2 高速 8/9 预分频器 

图 3-19 是本次设计采用的同步 8/9 高速预分频器[3]。当 mod 信号为“0”
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时，第五个 DFF 触发器被屏蔽，前四个 DFF 触发器首尾相连构成 8 分频模式。

当 mod 信号为“1”时，组成 9 分频模式。为了增加电路的可靠性，通常会在预

分频器输出之前插入差分转单端(Differential to Single-Ended)电路用以驱动数

字电路。分频器中的数字电路大大降低了速度，为了提高速度，图 3-20 中第一

级锁存器嵌入了与非门[2]。 

 

图 3-19  同步 8/9 预分频器 

 

图 3-20  嵌入与非门的 CML 触发器 

图 3-21 为 8/9 预分频器仿真结果，输入信号共模电平为 0.75 V，幅度为 0.4 

V。中间为 9 分频模式的波形，最下方为 8 分频模式的波形。加入差分转单端之

后，信号达到了满摆幅输出。 
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图 3-21  8/9 预分频器功能仿真 

3.3 电感电容压控振荡器 

压控振荡器到环路输出的传输函数具有高通特性，–3 dB 带宽在环路带宽附

近。因此环路带宽以内的噪声可以被环路完全抑制，而在带宽之外的噪声将直接

输出，限制了环路的相位噪声性能。因此在本次设计中环路带宽较大，为 110 

kHz，可以较好的抑制压控振荡器的噪声。 

多带的压控振荡器具有小的调谐增益，这不但可以降低滤波器的噪声贡献，

还可以减小滤波器中电容面积。图 3-22 为压控振荡器电路图。设计的压控振荡

器在 2~2.4 GHz 范围内分为 64 个子带以降低其调谐增益[10]。 

来自于电源的噪声会在一定程度上恶化压控振荡器的相位噪声性能。设计了

高电源抑制比和低噪声输出的线性稳压器给压控振荡器供电可以优化带宽附近

的相位噪声性能[10]。除此之外，尾电感电容阵列谐振在 2 倍振荡频率附近处，

进一步提升噪声性能。 
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1.5V, from LDO

vosc+ vosc–

b<5:0>

vosc+ vosc–

vcrtrlp
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32W/L

16W/L

8W/L

4W/L

2W/L

W/L

32W/L

16W/L

8W/L

4W/L

2W/L

W/L

 

图 3-22  压控振荡器 
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 第四章  芯片设计及测试 

为了验证电路设计的正确性，在 SMIC 0.18-μm CMOS 工艺下进行了流片

验证，本章将给出测试结果并做出分析。 

4.1 芯片实现 

随着集成电路工艺的不断发展，芯片集成度越来越高，实现了把射频、模拟

和基带等不同功能的模块集成在同一块芯片内部，从而大大降低了集成电路的成

本。但模拟和数字信号会通过衬底耦合、电源干扰等因素恶化芯片的性能。在混

合信号设计中，存在着不同类型和不同工作频率的电路。一般来说，电路中晶体

管本身作为开关使用以用来处理数字信号的电路称之为数字电路。而用来处理模

拟信号的电路被称之为模拟电路。在芯片内部，所有数字电路的公共参考地称之

为数字地，所有模拟电路的公共参考地称之为模拟地。数字电路工作速度快，在

晶体管翻转的瞬间会从电源抽取瞬态大电流形成噪声，在电流通路产生电压降。

设数字电路的电流为 ID(t)，模拟电路的电流为 IA(t)，若数字地和模拟地在芯片内

部连接在一起。则两路电流经过同一信号通路，总的电流 ITOT(t)= ID(t)+IA(t)。封

装导线和 PCB 板走线的集总为电阻为 RP。则电源压降为(ID(t)+ IA(t))RP。这样，

数字电路的瞬态电流越大，电源压降也就越大，这就有可能使得模拟电路的功能

或者性能受到影响。 

图 4-1 为 2~2.4 GHz 分数分频频率综合器芯片照片，芯片面积为 1 mm2，

电源电压为 1.8 V，电路消耗为 10 mA。为了最大限度的减小芯片内部数字电路

噪声对模拟电路的影响。所有数字电路的电源和地和模拟电路的电源和地在芯片

内部分离，这种方案极大地提高了频率综合器参考杂散性能。 

滤波器电容采用了 MIM 电容。滤波器电容 C1采用了插指结构，因而在版图

设计上完全对称。所有数字电路如 DSM 调制器、自动频率控制数字电路和分频

器中的数字电路集中在一个模块，用深阱工艺实现，以尽量减小数字电路对其他

模拟电路的影响。 
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图 4-1  2~2.4 GHz 分数分频频率综合器芯片照片 

4.2 芯片测试结果 

图 4-2 为采用安捷伦 E5052A 信号分析仪测出的频率综合器输出频率在

2.26 GHz 下的相位噪声测试曲线，带内相位噪声在 10 kHz 频偏处为–95 

dBc/Hz，带外频偏 1 MHz 处为–111 dBc/Hz。100 Hz~100 MHz 范围内均方根

积分噪声在整数分频模式为 0.8 度，均方根时钟抖动约为 1 ps。 

 

图 4-2  典型频率下的相位噪声测试曲线 

图 4-3 为在整个输出频率范围内相位噪声测试性能总结。在整个输出频率
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2~2.4 GHz 范围内，在整数模式下，积分相位误差小于 0.7 度。由于 DSM 调制

器在带外引入了量化噪声，而且部分量化噪声通过环路的非线性折叠到带内恶化

了带内相位噪声，分数模式下积分误差小于 1 度。 
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图 4-3  均方根相位误差(积分区间为 100 Hz-100 MHz) 

图 4-4 为在整数分频模式下输出频率在 2.2 GHz 时的功率谱密度，此时参考

杂散为–66 dBc。参考杂散和环路带宽、参考频率大小以及滤波器的阶数都有直

接的关系。在上述条件确定的情况下，还与电荷泵的线性度有关，电荷泵线性度

越好，参考杂散越小，反之，参考杂散性能就越差。 

图 4-5 为频率综合器在不同输出频率下的参考杂散性能，在整个输出频率范

围内参考杂散小于–62 dBC，在最好情况下可以达到–76 dBc。另外参考杂散和

PCB 板也有直接的关系，参考晶振输出会通过 PCB 板耦合到压控电压节点，使

得纹波增大从而极大的恶化参考杂散性能。最后，频率综合器输出会有分数杂散，

例如分频比为 N+f，在频偏 fref*f 和 fref*(1–f)处产生分数杂散，但由于对调谐器应

用不产生影响，这里不做赘述。 
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图 4-4  频率综合器输出在 2.2 GHz 时的功率谱密度 
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图 4-5  整个输出频率范围内的输出参考杂散 

表格 1 中，本文设计的频率综合器和其他的文献中的设计做出了对比。选择

的三篇文献均是用在调谐器中，其中有两篇应用在 DVB-S 和 ISDB-T 中，其中

设计的频率综合器输出频率范围分别为 2.24~4.48 GHz，1.5~3.78 GHz。第三

篇应用在 DVB-T 中，输出频率范围为 1.1~2.2 GHz。本文设计的频率综合器输
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出范围在 2~2.4 GHz，和上述三个频率综合器频段接近，因而有良好的可比性。

和参考文献相较，本文设计的频率综合器具有低功耗、小面积、低相位噪声等性

能。 

表格 1 频率综合器性能对比 

Ref. [1] [2] [3] This Work 

Technology 

(CMOS) 

0.13-µm 

CMOS 

0.11-µm 

CMOS 

0.18-µm 

CMOS 

0.18-µm 

CMOS 

Application DVB-S ISDB-T DVB-T DVB-T 

Tuning Type Single-ended Single-ended Single-ended differential 

Loop Bandwidth 1 MHz 100 kHz 100 kHz 110 kHz 

Output Frequency 2.24~4.48 GHz 1~3.78 GHz 1.1~2.2 GHz 2~2.4 GHz 

Phase Noise 

(dBc/Hz) 

–98@ 100 kHz

–100@ 1 MHz

–88@ 10 kHz

–118@ 1 MHz
–90@ 10 kHz 

–95@ 10 kHz

–111@ 1 MHz

RMS Phase Error 0.8o N.A 1.5o 1o 

Power 

Consumption 
132 mW 20 mW N.A 18 mW 

Chip Size 0.3 mm2 1.9 mm2 1.2 mm2 1 mm2 
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[2] M. Marutani, H. Anbutsu, M. Kondo, N. Shirai, H. Yamazaki, and Y. Watanabe, “An 18 

mW 90 to 770 MHz synthesizer with agile auto tuning for digital TV-tuners,” IEEE Int. 

Solid-State Circuits Conf. Tech. Dig. , pp. 192–193, Feb. 2006. 

[3] M. Gupta, S. Lerstaveesin, D. Kang, and B.-S. Song, “A 48-to-860 MHz CMOS 

direct-conversion TV tuner,” IEEE Int. Solid-State Circuits Conf. Tech. Dig. , pp. 

206–207 Feb. 2006. 
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 第五章  总结与展望 

5.1 成果总结 

随着数字电视接收机的广泛应用，对于低成本、全集成和高性能的调谐器研

究越来越多。作为其中的关键模块之一，低相位噪声、低功耗和小面积的频率综

合器更是受到了广泛的研究。随着 CMOS 工艺的不断进步，低相位噪声的压控

振荡器和高速低功耗的分频器不断的被报道出来。本文采用全产分调谐结构完成

了一款应用在调谐器中的低相位噪声分数分频频率综合器。测试结果表明，性能

良好，满足了系统应用要求。论文的主要成果为： 

1) 分析比较了环路参数设计的两种方法：基于闭环的根轨迹方法和基于开环的

相位裕度最大法。从数学上给出了根轨迹方法的最优环路增益的表达式。通

过比较，两种方法在环路参数计算上结果是一致的。 

2) 详细分析推导了差分调谐结构中各个子模块的噪声传输函数。相对于单端结

构，差分结构中所有子模块的噪声传输函数均相同。在差分结构中，电荷泵

电流被分成大小相等的两部分，因而其对输出的噪声贡献不变。在差分结构

中，滤波器的电阻噪声贡献是单端结构的两倍。严格的数学分析表明，降低

压控振荡器的调谐增益可以大大降低滤波器中电阻噪声的贡献。 

3) 由于环路参数设计变量较多，设计了基于 MATLAB GUI 程序。利用此程序，

可以方便的得到不同环路参数下完备的仿真结果，同时可以方便的比较不同

参数下仿真结果的差异，简化了环路参数设计。 

4) 设计了高性能的全差分结构电荷泵。设计的电荷泵抑制了电荷泵中电流失配、

高速毛刺、低速毛刺等各种非理想因素。设计了轨到轨的跨导型低噪声共模

负反馈，稳定了全差分信号的共模电压。 

5) 采用了单环前馈三阶 DSM 调制器控制频率综合器在分数分频下的分频比。

这种 DSM 调制器输出范围较小，因此环路的非线性引入的噪声折叠较小。

相对于整数结构，依然具有良好的带内相位噪声性能。 

6) 设计了 2~2.4 GHz 的 8/9 高速预分频器。以二分频器为例推导了自激振荡频

率的表达式。自激振荡频率取决于输入对管的跨导和其负载电容。一般来说，

寄生电容占负载电容的大部分。在前仿真满足性能指标的前提下，设计寄生
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电容小的版图是预分频器设计的关键。 

7) 设计了 2~2.4 GHz 的低相位噪声压控振荡器，为了降低其调谐增益，压控振

荡器调谐范围分成 64 个子带。低的调谐增益减小了滤波器的面积，并且使滤

波器对输出相位噪声的贡献大大减小。 

5.2 未来展望 

在以上工作的基础上，可以展开以下的研究工作： 

1) 采用的 DSM 调制器结构引入了分数杂散，可以尝试新的调制器结构来解决。 

2) 量化噪声极大的限制了环路的带宽，可以尝试使用量化噪声消除技术提高开

环环路带宽，在获得更好的带外相位噪声的同时也减小了滤波器的面积。 

3) 电荷泵周期性的关断和闭合在滤波器压控节点产生纹波，为了减小纹波的幅

度，下一步可以尝试使用采样保持滤波器[1]。由于压控节点在电荷泵打开期

间处于保持状态，从而有可能产生较小的纹波，进一步优化参考杂散等性能。 

参考文献 

[1] Macro Cassia, Peter Shah, Erik Bruun, “Analytical Model and Behavior Simulation 

Approach for a Sigma-Delta Fractional-N Synthesizer Employing Sample-Hold 

Element”, IEEE Transactions on Circuits and System, vol. 52, pp. 379-395, Feb. 

2005. 
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首先，衷心的感谢我的硕士导师唐长文副教授，他严谨的治学态度和对科学

研究的热情一直以来并将继续鞭策我对专业的追求和热爱。 

其次，感谢卢磊师兄对我的悉心指导，和你的讨论最使我受益匪浅。感谢宫

志超、邹亮和韩科峰师兄的热心帮助，你们对电路的独到理解使我这打开了集成

电路设计的思路。感谢尹睿和赵薇，你们乐观向上的生活态度让原本枯燥的实验

室环境变得充满乐趣。感谢温小柯和余永长两位同学，忘不了和你们在一起的欢

声笑语；求学生活不易，苦中亦作乐，珍惜曾和你们在一起的每一个日子。感谢

刘立明同学在给本论文排版过程中给与的指点，使得本论文及时完成。 

最后，尤其感谢我的家人，你们无微不至的关怀和体贴是我不断向前的唯一

动力。
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