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摘要 

数字电视标准多样性、下一代数字电视标准以及人们对于高清电视转播的需

求，给射频接收机关键模块之一的频率综合器的设计带来了诸多挑战。如何获得

宽的频率调谐范围及低的相位噪声性能是频率综合器设计的难点。而在电荷泵型

频率综合器中，存在着噪声折叠问题，使其难以获得低的相位噪声性能。本文主

要围绕解决噪声折叠问题和提高带内相位噪声性能展开工作，在线性化技术、分

频器链的设计等方面提出相应的理论分析及相关解决方法，并通过芯片实现及测

试来加以验证。 

论文回顾了电荷泵型频率综合器的基本结构，介绍了分数分频频率综合器的

几个关键性能指标。分析了ΣΔ型分数分频频率综合器的基本结构，确定了ΣΔ调

制器的噪声模型。结合ΣΔ调制器量化噪声的模型和频率综合器的噪声模型给出

了ΣΔ型分数分频频率综合器噪声模型并分析了调制器量化噪声到环路输出相位

噪声的转换过程，重点分析了电路非线性引起的带外量化噪声折叠回带内恶化带

内相位噪声的机制。 

通过对电路非线性以及引起噪声折叠的机制的理论分析，提出了一种线性化

的技术，设计了线性鉴频鉴相器(PFD)电路，完全消除了噪声折叠的影响，同时

避免恶化参考杂散性能及增加电路设计难度。分析了分频器对于降低相位噪声的

作用，设计了分频器链电路，获得了覆盖VHF和UHF波段、低相位噪声的正交本

振信号。 

在前面理论分析及电路设计的基础上，参与设计的频率综合器在TSMC 

0.18-μm CMOS工艺下实现流片，芯片面积为840 μm×970 μm，功耗36 mW，

带内相位噪声为-107 dBc/Hz，比起有噪声折叠问题的频率综合器，带内相位噪

声有大于10 dB/Hz的优化。积分相位误差<0.6°，参考杂散<74 dBc，无任何校

正条件下I/Q信号镜像抑制比>45 dB，锁定时间<30 μs。 

 

关键词：分数分频频率综合器，带内相位噪声，参考杂散，非线性，噪声折叠，

线性化技术，线性鉴频鉴相器，分频器链 

 

中图分类号：TN4 
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Abstract 

There are many different Digital-TV standards around the word, and the 

next generation standards is published for the delivery of innovative new 

services like high definition television (HDTV), it brings many challenges for 

the frequency synthesizer of the RF receivers. The synthesizers must support 

a wide range frequencies and stringent Phase Noise requirement. However, it 

is well known that the performance of fractional-N frequency synthesizers is 

significantly influenced by the circuit nonlinearity. Nonlinearity results in the 

noise-folding phenomenon, which can seriously degrade the in-band phase 

noise. This thesis aiming at linearization technique, divider chain and reduction 

of phase noise especially in-band phase noise. 

The review of Charge Pump frequency synthesizer and four main 

fundamental figures of merit is present. The phase noise model of ΣΔ 

fractional-N frequency synthesizer is used to analysis the mechanism of 

noise-folding phenomenon. A detailed theoretical derivation is done to figure 

out the principle of out-band quantization noise transferring to the in-band 

phase noise due to the circuit nonlinearity. 

According to the detailed analysis of the noise-folding phenomenon, a 

linearization technique is proposed and a modified PFD circuit is designed to 

solve this problem without raising the reference spurs. A Divider Chain with 

frequency division by a factor of 2 or its power such as 4/8/16 is realized to 

extend the frequency coverage, and quadrature I/Q signals with excellent 

phase noise performance is obtained at same time. 

Based on the previous theoretical analysis and some techniques, a ΣΔ 

fractional-N frequency synthesizer was fabricated in a 0.18μm CMOS process 

with a total power consumption of 36mW from a 1.8V supply. The die area is 

840μm×970μm. The in-band phase noise of the synthesizer is –107dBc/Hz at 

10kHz offset, the in-band phase noise is more than 10dBc/Hz better than the 

one with the noise-folding problem. The integrated rms phase error is below 

0.6°, the worst reference spur is below -74dBc when using the proposed PFD 

and the worst IRR is 45dB without any calibration and the locking time is less 

than 30μs. 

 

Keywords: Fractional-N Frequency Synthesizer, In-band Phase Noise, 

Reference Spurs, Circuit Nonlinearity, Linear Technique, Noise-folding 

Phenomenon, Linear PFD, Divider Chain  

app:ds:theoretical
app:ds:derivation
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 第一章 绪论 

1.1  研究背景 

我们已经进入数字化的时代，人们对于数据传输的要求越来越高，加之现在

数字设备正朝着便捷化、无线化发展，对于无线收发机的性能、集成化程度、功

耗的要求也越来越高。各种用于语音和数据通信的协议不断的被开发出来，例如

用于语音通信的 GSM、CDMA、WCDMA、TD-SCDMA 及 LTE 等，侧重于数

据传输的 Bluetooth、WIFI、WLAN 及 WIMAX 等。 

对于数字电视(DTV)信号的接收而言，不同的国家和地区存在着不同的标准，

如欧洲采用DVB-C/T/S/H，北美地区采用ATSC，中国采用DVB-C/S和CMMB。

并且随着人们对于高清电视(High Definition Television, HDTV)和视频点播

(Video On Demand, VOD)等功能的需求，下一代的数字电视标准也已经制定出

来，在 2009 和 2010 年分别发表了下一代的数字电视标准 DVB-T2/C2，而

DVB-S2 也有希望在今年制定完成[1]。为了满足世界范围内所有的标准的要求，

就要求射频接收机有足够宽的调谐范围；由于无线广播信道的复杂性、数字电视

信号的高信噪比的要求，更为了满足下一代标准的要求，使得射频接收机对噪声

的要求变得很高。而频率综合器作为射频接收机的本振(LO)，将为其提供高频谱

纯度的信号，频率综合器的噪声性能、杂散性能(Spur)将直接影响整个射频接收

机的噪声性能。 

锁相环(PLL)型频率综合器由于具有结构简单，输出信号频谱纯度高以及输

出频率易调谐等特点而被广泛采用，可分为整数分频锁相环和分数分频锁相环两

种。由于整数分频锁相环的调谐精度由参考时钟决定，难以满足数字电视信号接

收机(DTV-Tuner)对于带宽和锁定时间的要求。而分数分频锁相环打破了调谐精

度和参考时钟的折衷，有了更高的设计自由度，设计高调谐精度、快速锁定的锁

相环成为了可能。 

相对于整数分频锁相环，ΣΔ 调制器的使用实现了分数分频的功能。在理想

情况下，即环路中不存在失配(Mismatch)，整个环路是线性的时候，ΣΔ 调制器

由于自身的过采样(Over Sample)和噪声整形(Noise Shaping)的特性能够将自

身产生的量化噪声搬移到高频频率处，同时由于锁相环系统自身的低通特性，高

频的噪声会被环路滤掉，从而在带内(In-band)能够获得良好的相当于整数分频综

合器的噪声特性。但是由于锁相环中的电荷泵(Charge Pump)中不可避免的存在

失配，电路表现出一定的非线性，ΣΔ 调制器的过采样和噪声整形特性被破坏，

高频带外量化噪声折叠回带内，低频的相位噪声被恶化，从而整个频率综合器的
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输出相位噪声被恶化，达不到数字电视信号接收机对本振信号的噪声要求。因此

解决电路非线性问题引起的噪声折叠(Noise-Folding)现象具有十分重要的意义。 

另外，分数分频锁相环不可避免的产生了分数杂散(Fractional Spur)，这对

输出信号的频谱程度也会产生一定的恶化。现在有许多很好的解决噪声折叠现象

的技术，如增加额外的静态电流来使 PFD 工作在线性区，但是它在有效解决噪

声折叠现象的同时恶化了系统参考杂散(Reference Spur)特性，加入采样环路滤

波器(Sampled Loop Filter)的技术虽然避免恶化参考杂散特性，但是又带来了时

钟馈通(Clock Feedthrough)和电荷注入(Charge Injection)的问题。因此，如何在

解决了噪声折叠问题的同时，又获得良好的 Spur 特性和避免带来其他问题也是

本文研究的重点。 

1.2  论文主要贡献 

本论文主要针对ΣΔ分数分频频率综合器中的电路非线性及杂散性能展开工

作。消除了噪声折叠问题，提高了带内噪声性能，从而提高了输出噪声的性能，

并且避免了参考杂散性能的恶化。在电路设计和版图设计的过程中都进行了充分

的考虑，以获得较好的杂散性能。本文提出的技术和方法能够显著地降低锁相环

带内噪声特性，能够获得低相位噪声，低积分均方根(rms)相位误差、良好杂散

(Spur)性能的高性能分数分频频率综合器。本论文的主要贡献有： 

1) 分析了杂散的产生机制，分别针对参考杂散和分数杂散提出了优化方法，在

电路和版图上进行了相应的设计。 

2) 根据 ΣΔ 分数分频锁相环的噪声模型，分析了 ΣΔ 调制器的量化噪声到输出

相位噪声的转换，确定了 ΣΔ 调制器的量化噪声对输出噪声的贡献。 

3) 分析了 ΣΔ 分数分频锁相环的非线性特性，提出了在非线性存在的情况下相

位噪声的模型。 

4) 提出了一种新型的线性鉴频鉴相器结构，消除了电路的非线性特性，降低了

带内的噪声，提高了输出相位噪声特性。 

设计并测试了一款用于多标准数字电视标准的 760 MHz~1860 MHz 的分数

分频频率综合器芯片，采用上述技术，获得了良好的测试性能。 

1.3  论文的研究内容和组织结构 

本论文主要分析了分数分频频率综合器中由于环路非线性引起的噪声折叠

问题，通过对噪声折叠机制的理论分析得到能够指导电路设计的结果。介绍了提

出的线性 PFD 以及分频器链的电路设计。论文个部分内容安排如下： 

第二章 “锁相环性频率综合器概述”主要阐述了锁相环性频率综合器的原

理，然后分析了频率综合器的几个重要参数，分析了这些参数的影响并且给出了
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相应的推导过程。 

第三章 “分数分频频率综合器非线性分析” 首先分析了 ΣΔ 型分数分频频

率综合器的基本结构，确定了 ΣΔ 调制器的噪声模型。结合 ΣΔ 调制器量化噪声

的模型给出了ΣΔ型分数分频频率综合器噪声模型并分析了调制器量化噪声到环

路输出相位噪声的转换过程。重点分析了噪声折叠的机制，定量分析了由于电路

非线性导致调制器高频处量化噪声折叠到带内对低频相位噪声的恶化。 

第四章 “电路设计”主要给出了提出的线性化 PFD 和分频器链的电路设计。

首先从 PFD/CP 的 δk-Qk 传输曲线入手，分析了电路的非线性的来源，并且介绍

了现有的线性化技术的优缺点，引出了设计的线性 PFD 电路。其次分析了分频

器链对于相位噪声优化的特点，及分频器的电路设计，最后给出了我们对于优化

分数杂散性能上的设计考虑。 

第五章 “芯片设计及芯片测试”给出了芯片的照片，及详细的芯片测试结

果，验证了前几章的理论分析及电路设计。 
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 第二章 锁相环型频率综合器概述 

2.1  引言 

频率综合器作为电子系统的“心脏”随着电子技术的发展得到了日益广泛的

应用，并且随着应用的广泛，对频率综合器性能的要求也越来越高。频率综合器

按照实现方式的不同可以分为直接模拟频率综合器、直接数字频率综合器和锁相

环型频率综合器三种。由于锁相环型频率综合器具有锁定捕获范围大、输出信号

频谱纯度高、功耗低、输出频率容易调谐的特点，成为射频接收机中本振时钟产

生的最常用方式。 

频率综合器的性能指标包括：频率分辨率、调谐范围、锁定时间、相位噪声

或者时钟抖动、杂散、功耗等几个方面。而且对于不同的应用，对于频率综合器

性能的要求各不相同。通常频率综合器的结构和复杂程度也随着应用系统的不同

要求而存在着差异，本文主要研究用于数字电视接收机的锁相环型频率综合器，

而由于数字电视标准的发展及对本振信号要求的增高，我们主要关注频率综合器

的输出信号的频谱纯度即相位噪声和杂散性能，力求在不影响其他性能的同时对

这两个性能进行优化。 

本章主要做了以下工作：首先介绍了整数分频和分数分频频率综合器的基本

结构，并以整数分频器为例讨论了环路的参数设计。接着介绍了相位噪声以及杂

散这两个重要的参数。 

2.2  整数分频频率综合器的基本结构 

锁相环型整数分频频率综合器的结构框图如图 2-1 所示[2]，它主要由鉴频

鉴相器(Phase-Frequency Detector，PFD)、电荷泵(Charge Pump，CP)、环路

滤波器(Loop Filter，LPF)、压控振荡器(Voltage Controlled Oscillator，VCO)和

分频器(Divider)组成。 

PFD CP LPF
up

dn

Vctrl

VCO

Divider

fdiv

fref fvco鉴频

鉴相器
电荷泵

环路

滤波器

压控振荡器

N分频器

 

图 2-1 整数分频频率综合器结构框图 
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鉴频鉴相器将参考时钟 fref 和分频器输出时钟 fdiv的相位进行比较，把两个信

号的相位差转换成时间差控制电荷泵产生误差电流对滤波器进行充放电，滤波器

将误差电流转换成稳定的电压信号控制压控振荡器的输出频率，分频器对 VCO

输出信号进行 N 分频得到 fdiv与参考时钟 fref 进行比较，各个模块组成一个负反

馈的环路，在负反馈的作用下，fdiv与 fref 的频率和相位最终达到相等的状态，整

个系统达到锁定状态，输出信号频率与输入信号频率满足： 

 vco reff N f    (2-1) 

其中 N 为分频器的分频比，这样我们通过调节 N 的值就可以得到我们所需

要的输出频率。但由于鉴频鉴相器和电荷泵的开关特性，锁相环型频率综合器实

际上是一个离散系统，为了环路的稳定性，环路带宽一般选择小于参考时钟频率

的十分之一[3][4]。在整数分频频率综合器中，由于输出时钟是严格的输入参考

时钟的整数倍，因此 fvco的相对精度与 fref 的相等，一般 fref 通常源自一个稳定的、

低噪声的石英振荡器。由式 (2-1)可知整数分频频率综合器中输出频率的分辨率

由参考时钟 fref 决定，在 GSM 系统中，信道间距为 200 KHz，这就要求频率综

合器至少有 200 KHz 的分辨率，只能选择小的输入参考时钟，因此就需要更加

小的环路带宽，而小的环路带宽会使整个系统的动态响应速度变慢并会使锁定时

间变得很长，这显然不是我们希望的。因为整数分频器存在的环路带宽和分辨率

之间的折衷限制了其在高性能射频接收机领域的应用。 

2.3  整数分频频率综合器的基本结构 

为了打破存在于整数分频频率综合器中的环路带宽和分辨率之间的折衷，分

数分频频率综合器被发明出来[5]，整数分频频率综合器在锁定情况下输出信号

fvco 和参考时钟信号 fref 的频率严格相等、fref 和分频器时钟 fdiv 的边沿严格对齐。

而分数分频频率综合器通过一个多模分频器实现分频比的变化，时而 N 分频时

而(N+1)分频，在输出信号频率不便的情况下 fdiv的频率不停的变化，在锁定的情

况下 fref 和 fdiv的边沿不是对齐的，时而超前时而滞后，但是 fdiv的平均值是和 fref

对齐的。所以分数分频频率综合器实现的是一种“动态锁定”。 

2.3.1  累加器型分数分频频率综合器 

图 2-2 是一种经典的基于累加器(Accumulator)的分数分频频率综合器的结

构框图。它采用了一个累加器来实现分频比的动态选择。累加器的输入是分频比

中的小数部分，我们可以楚的看到累加器的残余量(residue)每经过一个参考时钟

信号周期 Tref 增加 α(小数分频比)，当累加器发生溢出时产生一个进位信号(carry 

out)来选择分频比从 N 变为 N+1，在经过一个 Tref 后分频比变回为 N。这样就实

现了分数分频的效果： 
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 vco ref( )f N α f    (2-2) 

同时打破了环路带宽和参考时钟之间的折衷关系，参考时钟可以不用考虑输

出信号分辨率来进行选择，带宽也就可以根据相位噪声和锁定时间来选择，这样

就在设计上有了较大的自由度。 

PFD
Charge

Pump
LPF

e(t) vctrl

VCO

Divider

(N/N+1)

fdiv

fref fvco

AccumulatorFraction (α) 

carry out

residue
 

图 2-2 基于累加器的分数分频频率综合器结构框图 

但分数分频频率综合器在实现分数分频的同时不可避免的引入了量化噪声

(Quantization Noise)。我们通过图 2-3 来解释量化噪声所带来的问题。 

δ[1] δ[2] δ[2]

4 4 4 5 4 4 4 5 4 4 4 5

Tvco

fvco(t)

fdiv(t)

fref(t)

e(t)

phase error

residue

carry out

Divide value
 

图 2-3 分频比在 4.25 时分数分频频率综合器中的量化噪声 

我们以 4.25 分频为例，当环路处于锁定状态时，输出信号 fvco=4.25·fref，

但是在前三个周期内为 4 分频，分频器输出信号 Tvco 周期会稍稍小于参考时钟

信号周期 Tref，在环路负反馈的作用下，相应的相位误差也在逐渐累积，在第四

个参考时钟周期到来时累加器产生进位信号，分频比变为 5，鉴频鉴相器产生一

个宽的脉冲信号来纠正前面积累的相位误差，这样在每四个参考时钟周期就会产
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生一个大的波动，与 VCO 的输出调制后就会在小数分频即 α·fref 处产生一个大

的毛刺，我们称为“分数杂散”(Fractional Spur)。由于分数杂散的频率往往低

于环路带宽，所以不能被环路的低通特性给滤掉，又因为方波信号的特性，在

α·fref 的 n 次谐波处都会产生分数杂散，杂散信号在所有的射频(RF)系统中都是

我们非常不希望存在的。 

2.3.2  ΣΔ分数分频频率综合器 

PFD
Charge 

Pump
LPF

vctrl

VCO

fdiv

fref fvco

∑-∆
Modulator 

y[k]

e(t)

Divider

(N/N+1)

Fraction (α) 

∑-∆
Modulator 

Quantization

Noise Spectrum

PLL Dynamics

fvco

Output

Spectrum

Noise

Frequency

Selection

 

图 2-4 ΣΔ 分数分频综合器结构框图 

在上节里我们介绍了基于累加器结构的分数分频频率综合器并介绍了分数

分频带来的分数杂散的问题。我们注意到分数杂散的出现是周期性的，由于分频

比变化的周期性导致，那如果我们随机的分配分频比 N 和 N+1 出现的位置那我

们就能够消除分数杂散的问题。因此 ΣΔ 调制器(Sigma Delta Modulator，SDM)

被引入到频率综合器的设计中用以代替累加器控制分频比的选择。事实上累加器

可以看做一阶的 ΣΔ 调制器[6]，并且一阶的调制器的输出含有很大的杂散成分[7]。

而高阶的 ΣΔ 调制器具有过采样(Over Sampling)和噪声整形(Noise Shaping)的

特性，它的输出频谱表现为被高通特性整形过的高斯白噪声，低频的噪声被搬移

到高频处从而有良好的低频噪声特性，而高频处的噪声可以被频率综合器的低通

特性滤除掉从而能够得到良好的输出相位噪声性能。因此基于 ΣΔ 调制器的分数

分频频率综合器得到了广泛的应用，它的基本结构框图如图 2-4 所示。 

ΣΔ调制器输出的是一个随机序列y[k]，因此分频器的分频比是随机变化的，
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使环路相位误差也具有随机性，因而避免了在 VCO 的控制线上产生低频的周期

性的波动，从而能够消除分数杂散。上面的分析也提到了累加器实际上可以看做

是一阶的 ΣΔ 调制器，而一阶调制器的输出还是近似周期性的，会产生严重的分

数杂散问题，这个可以采取以下办法：(1)采用高阶的 ΣΔ 调制器。高阶 ΣΔ 调制

器采用更多的积分器来获得更好的噪声整形特性，将量化噪声进一步将低频的噪

声搬移到高频处，使得低频处的噪声贡献更小，而且高阶的 ΣΔ 调制器的输出更

加随机，可以进一步减小分数杂散问题。但是使用高阶的调制器也会带来相应的

问题，它需要更高阶的环路滤波器来保持至少有-20dBc/dec 的滚降来抑制高频

处的噪声[8] ，避免高频量化噪声对输出相位噪声的贡献。由于采用了更多的积

分器，环路就会包含至少 2 个极点，这也会带来潜在的稳定性问题，需要采用额

外的保持环路稳定的技术[9] ，增加了设计的难度和复杂性。(2)采用多位量化。

通过采用多位量化，量化精度会更高，量化输出会更加的随机。但是采用更大的

量化范围意味着 y[n]和 α的差值变化更大，及参考时钟和分频器时钟边沿的不对

齐程度更大，那么电荷泵的导通时间加大，电荷泵的噪声对输出的贡献会更大

[10] ，加上由于电荷泵的失配问题，噪声折叠现象会更加严重，会恶化带内的

相位噪声特性。(3)在输入信号 α上引入随机扰动(Dither)。当分频比在一些特殊

值如 0.25、0.5、0.75 时，在 ΣΔ 调制器的输出会产生很强的杂散成分，我们可

以通过在调制器的输入引入随机扰动，这样输出频谱上的杂散会被平滑，但带内

的信噪比不会产生显著影响。该扰动通常是由伪随机数发生器产生的一位二进制

数据，他它与调制器的输入的最低位相加在输入引入一个微小的扰动成分[11]。 

∑-∆
Modulator 

Quantization

Noise Spectrum

PLL Dynamics

fvco

Output

Spectrum
Noise

Frequency

Selection

 

图 2-5 ΣΔ 型频率综合器噪声特性 

ΣΔ 型分数分频频率综合器除了会产生分数杂散外还存在这其他的问题。首

先存在着环路带宽和调制器高频噪声抑制的问题，如图 2-5 所示。 

因为 ΣΔ 调制器的噪声整形特性使得低频的噪声被搬移到高频处，因此需要

小的带宽和高的环路阶数来抑制高频处的量化噪声，而正如前面论述的，环路的

阶数不能太高来保持系统的稳定。带宽取的太大会使得量化噪声在带外突起，严

重恶化带外的相位噪声性能，如上图所示。因此环路的带宽和对高频量化噪声的
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抑制之间的折衷成为了 ΣΔ 型分数分频频率综合器不得不考虑的问题。现在又许

多非常好的技术来解决这一问题，如采用 0.5 分频器[12]，采用 DAC[13] 或者

PFD /DAC 混合结构[14]来消除残余量等方法。 

ΣΔ 型分数分频频率综合器产生的另一个重要的问题是噪声折叠问题。由于

电荷泵的使用，不可避免的存在着失配的问题，在环路里引入了非线性，这将打

破 ΣΔ 调制器过采样和噪声整形特性，使得带外的量化噪声折叠(Noise-folding)

回带内，严重恶化带内的相位噪声特性。这一问题将在第三章详细讨论，也是本

论文研究的重点。 

2.4  重要参数 

本文主要研究用于数字电视接收机的锁相环型频率综合器，而我们希望本振

信号的频谱纯度越高越好，最好是一个单频点的信号，单频点的信号在时域里面

表现为一个理想的正弦信号，频谱里面表现为 Dirac 无限冲击函数。但如果信号

纯度不够存在相位噪声或者存在一些毛刺，频谱里面表现为裙状，如图 2-6 所

示。那么通过混频就会将临近信道的干扰信号混频至有用信道中，降低了信道中

的信噪比，甚至无法接收到弱的信号。因此频率综合器的输出信号的频谱纯度即

相位噪声性能(Phase Noise)和毛刺性能(Spurious Emissions)是综合器性能中

非常重要的两个参数，本小节就重点介绍这两个重要参数。 

ω 

δ (ω - ω0)

ω0

Δω

1Hz ω 

Pcarrier

(a) 理想正弦信号的频谱 (b) 非理想正弦信号的频谱
 

图 2-6 正弦信号的频谱 

2.4.1  杂散和相位噪声的定义 

我们首先介绍毛刺和相位噪声的定义，对于一个理想的频率综合器，它可以

产生一个理想的正弦信号，可以表示为 

 0 0( ) sin( )v t v ω t  (2-3) 

但是如果信号中存在相位和幅度的波动，那么信号不再是理想的，它的频谱表现

为裙状，可以表示为 

 0 0( ) ( ( )) sin( ( ))v t v v t ω t t     (2-4) 
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其中 v(t)和 ϕ(t)分别表示幅值和相位的波动。由于稳定工作的振荡器都存在

一个幅度稳定机制(通过有源器件的非线性特性)幅值上的波动可以被高度衰减

甚至消除[15] ，因此噪声对频率综合器的影响主要表现在相位的扰动上。我们

考虑两种相位波动，周期性的波动和随机波动，因此 ϕ(t)可以写成 

 m( ) sin( ) ( )t ω t φ t     (2-5) 

式中第一项代表了周期性的相位波动，它在离中心频率 ω0频偏频率 ωm 处

产生一个毛刺成分，它的大小为 

 
 

0 0 m

0 0 m 0 m

( ) sin( sin( ))

sin( )cos( sin( )) cos( )sin( sin( ))

v t v ω t ω t

v ω t ω t ω t ω t

  

   



 
 (2-6) 

对于一个非常小的相位变化，即 Δϕ<<π/2： 

 mcos( sin( ) 1ω t   (2-7) 

 m msin( sin( )) sin( )ω t ω t     (2-8) 

因此式(2-6)可以写成 

 

 0 0 0 m

0 0 0 m 0 m

( ) sin( ) cos( )sin( )

sin( ) sin( ) sin( )
2 2

v t v ω t ω t ω t

v ω t ω ω ω ω

  

  
       

 



   (2-9) 

从式(2-9)我们可以看出，在载波 ω0 左右频偏 ωm 处即(ω0+ωm)和(ω0+ωm)

处会产生两个毛刺，相比载波大小为-20log(Δϕ/2) dBc。 

随机的相位波动产生相位噪声，相位噪声定义为在偏离载波频率 ωm 处一定

频率处单位带宽内的噪声功率与载波功率之比，其单位为 dBc/Hz，即 

  010log
ω ω

ω
 

   
 

在偏离载波频率 一定频率 处单位带宽内的噪声功率

载波功率

 (2-10) 

由噪声引起的裙状边带关于 ω0是对称的，上式仅仅针对 Δω>0 进行定义,称为单

边带相位噪声，单边带相位噪声满足 

  
0

1
d

2
ω ω



    (2-11) 

我们假设式(2-5)中的随机相位扰动信号为正弦信号 

 n n( ) sin( )φ t φ ω t   (2-12) 

其中 φn<<1，则频率综合器的输出信号为 

  n
0 0 0 0 n 0 n( ) sin( ) sin(( ) ) sin(( ) )

2

φ
v t v ω t v ω ω t ω ω t        (2-13) 

它的输出频谱中包含了一个调制指数为 φn 的窄带调频信号，输出信号功率谱密

度和相位噪声功率谱密度之间的关系为 

 
2

n
φ 0( ) ( )

2

φ
S ω δ ω ω    (2-14) 
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2

v 0 φ 0 φ 0

1 1
( ) ( ) ( ) ( )

2 2 2

v
S ω δ ω ω S ω ω S ω ω

 
       

 
 (2-15) 

由于相位扰动可以分解为一系列正弦型信号之和，因此，因噪声一起的相位扰动

可以直接转化为载波频率周围的两个裙状噪声旁瓣，在偏离载波频率 ωn处的单

边相位噪声为 

   noise

carrier

( )(1Hz at )
10log 10log dBc/Hz

2

φS ωP f
ω

P


    (2-16) 

由于瞬时频率是相位的微分因此振荡器的瞬时频率偏差 Δf(t)的功率谱密度与相

位噪声之间的关系为[16]  

 
 /102 2

Δf φ( ) ( ) 2 10
ω

S ω ω S ω ω


     (2-17) 

杂散和相位噪声表现在频谱中如图 2-7 所示 

ω0

Δω

ω 

carrier

ω0+Δωnω0-Δωm

Spur
Phase Noise

power

(dBm)

 

图 2-7 毛刺和相位噪声 

2.4.2  相位噪声模型 

相位噪声的性能在频率综合器中至关重要，因此我们希望在设计的过程中能

够精确的预测出系统输出信号的相位噪声。我们采用 Perrott 教授提出的噪声模

型，即先确定环路函数，然后将各个模块的噪声贡献通过各自到输出的传递函数

等效到输出，最后相加得到最终的输出噪声[17]。 

由 2.2 小节我们知道，由于 PFD 和 CP 电路的开关特性，整个频率综合器

是一个离散系统，只有采用 z 域离散模型才能精确模拟整个系统的工作过程[4] 。

但当环路的带宽小于参考时钟频率的十分之一时 s 域模型也能较精确的预测频

率综合器的工作过程。我们先看整数分频频率综合器的环路传递函数，它的 s

域模型如图 2-8 所示。 
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PFD+CP LPF VCO

Divider

Icp

2π
Zlpf(s)

Kvco

s

1

N

θi θo

 

图 2-8 整数分频频率综合器的 s 域模型 

其中 Icp/2π 为鉴频鉴相器输入相位差到电荷泵输出电流的传递函数，其中 Icp为

电荷泵电流，单位为安培(A)，Zlpf(s)为滤波器的传递函数，单位为欧姆(Ω)，在

本设计中我们采用无源 3 阶滤波器。Kvco/s 是压控振荡器控制电压到输出相位的

传递函数，其中 Kvco 是振荡器的调谐增益或灵敏度，单位为弧度每秒每伏

(rad/s∙V)，1/N 是分频器的传递函数，N 为分频比。我们可以得到此整数分频频

率综合器的前向通路传递函数 H(s)和反馈通路传递函数 F(s)分别为 

 
cp lpf vco( )

( )
2π

I Z s K
H s

s

 



 (2-18) 

 
1

( )F s
N

  (2-19) 

开环传递函数 Ho(s)和闭环传递函数 G(s)可以表示为 

 
cp lpf vco

o

( )
( )

2π

I Z s K
H s

N s

 



 (2-20) 

 o

o

( )( )
( )

1 ( ) ( ) 1 ( )

NH sH s
G s

H s F s H s
 

 
 (2-21) 

我们有了开环传递函数，将每个模块的噪声单独表示出来，得到整数分频频率综

合器的相位噪声模型如图 2-9 所示 

PFD+CP LPF VCO

Divider

Icp

2π
Zlpf(s)

Kvco

s

1

N

θ
2

n,i

θ
2

n,cp θ
2
n,lpf θ

2
n,vco

θ
2

n,div

θ
2
n,o

 

图 2-9 整数分频频率综合器相位噪声模型 
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图中，θ2
n,i 为参考时钟信号的相位噪声，θ2

n,cp 为鉴频鉴相器和电荷泵的等效输

入噪声，θ2
n,lpf 为滤波器的等效输入噪声，θ2

n,vco和 θ2
n,div分别是压控振荡器和分

频器模块的等效输入噪声，结合上面分析的开环传递函数，我们可以得到总的输

出相位噪声 θ2
n,o为 

22

2 2 2o o
n,o n,i n,cp

o o cp

2

vco 2 2

2 2 2 o
n,lpf n,vco n,div

o o o

( ) ( ) 2π

1 ( ) 1 ( )

( )1

1 ( ) 1 ( ) 1 ( )

NH s NH s
θ θ θ

H s H s I

K
NH ssθ θ θ

H s H s H s

    
 

     
  

 (2-22) 

上式给出了总的输出噪声，我们也很容易的得到了各个模块的等效噪声到总输出

噪声的噪声传递函数，对于输入时钟和分频器的等效噪声，它们的噪声传递函数

呈低通特性，带内平坦，带外呈 40 dB 至 60 dB 每十倍频下降(三阶滤波器)；对

于鉴频鉴相器和电荷泵来说，噪声传递函数为闭环传递函数与(2π/Icp)
2 的乘积,

也呈现低通特性；对于压控振荡器，噪声传递函数呈高通特性，带内呈 40 dB

至 20 dB 每十倍频上升(三阶滤波器)，带外水平；对于滤波器，其噪声传递函数

呈带内 20 dB 每十倍频上升，带外 20 dB 至 40 dB 每十倍频下降(三阶滤波器)。 

我们将频率综合器中各个模块的自身相位噪声特性、噪声传递函数特性、及

等效到输出的噪声特性表示出来[10] ，如图 2-10 所示。 

需要指出的是，输出噪声的贡献在低频的时候主要由电荷泵贡献，而带外的

相位噪声则主要由压控震荡器贡献，在带宽附近滤波器也贡献部分噪声，根据式

(2-22)和图 2-10 我们可以得出要设计低相位噪声的频率综合器，我们可以采取： 

1) 要降低带内相位噪声，分频比越小越好，增大电荷泵电流可以降低电荷泵自

身噪声在带内的贡献； 

2) 若要降低带外噪声，需要降低压控振荡器自身的噪声； 

3) 要降低带宽附近的噪声，可以降低调谐增益 Kvco 来降低滤波器贡献的噪声。 
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图 2-10 各模块自身噪声、噪声传递函数和等效输出噪声 

2.4.3  参考杂散 

我们分数分频频率综合器采用了电荷泵的结构，因为电荷泵的引入使得频率

综合器有理论上无限大的锁定捕获范围和快速捕获的特性。但是由于电路中的一

些非理想因素如电荷泵中注入和抽取的电流源之间的不匹配、控制信号到电荷泵
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的延迟时间之间的不匹配、开关之间的电荷注入和时钟馈通和电荷共享的问题，

会引起严控振荡器控制电压信号引入和输入时钟频率相同的周期性纹波(Ripple)，

导致 VCO 的输出信号有周期性的杂散成分，杂散存在处的频率与载波频率处的

频率差刚好为参考时钟频率，我们一般将这种杂散成为参考杂散。 

Iout

Change Pump

fref

fdiv

up

dn

t

up

dn

 AND ton

fref

ton

PFD

R

D Q

R

D Q

fdiv

 

图 2-11 理想情况下整数分频综合器工作状态  

我们仅仅用整数分频频率综合器中的鉴频鉴相器和电荷泵来表示整数分频

锁相环在理想情况下的工作情况，如图 2-11 所示，ton是为了消除死区而设置的

一个短的延时，从而消除由于电流源开关不能充分开启所引入的非线性问题

[18] 。而实际上整个环路的非理想因素比如滤波器上的泄漏电流都会造成参考

杂散。在整数分频频率综合器中如果处于锁定状态时，理想情况下上下两个电流

源的控制信号开启时间均为 ton，但如果电路中存在诸如上面提到的非理想因素，

在电荷泵输出电流里会出现周期性的纹波，造成压控振荡器输出频率周期性的抖

动，形成参考杂散。存在非理想因素情况下注入到滤波器的电荷 Qlpf可以表示为 

 lpf out k m k ref
=1

2
( ) 2 cos(2π )

πn

Q t I δ I δ nf t
n

  
       

 
  (2-23) 

其中式(2-23)中第一项表示锁定情况下注入到滤波器中的电荷，对于整数分频频

率综合器来说，δk=ton，由于注入到环路的电流和从环路抽取的电流值相同，这

一项为零，而对于分数分频频率综合器来说，由于它实现的是一种动态的锁定，

因此瞬时值不为零但长时间的平均值为零，这一项也是频率综合器正常工作下所

需要的。第二项表示的是由于电路中非线性引起的失配注入到滤波器中的电荷从

而产生周期性的波动，波动的周期与参考时钟周期相同，在输出信号频谱上表现

为参考杂散。 

我们量化非理想因素产生的参考杂散的大小，由于在频率综合器中，锁定情
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况下，压控振荡器控制电压 vctrl 上有一个周期的纹波，那么在锁定状态下压控振

荡器的输出可以表示为 

 out 0 0 vco ctrl 0
0

( ) sin ( )d
t

v t v ω t K v τ τ φ    
    (2-24) 

因为在锁定情况下，最大相差远远小于 π/2，即 

 max vco ctrl
0

max

π
( )d

2

t

φ K v τ τ   (2-25) 

那么我们假设初始相位 φ0=0，我们有 

 

 

 

 

   

out 0 0 vco ctrl
0

0 0 vco ctrl
0

0 0 vco ctrl
0

0 0 0 vco ctrl 0
0

sin ( )d

sin cos ( )d

cos sin ( )d

sin ( )d cos

t

t

t

t

v t v ω t K v τ τ

v ω t K v τ τ

v ω t K v τ τ

v ω t v K v τ τ ω t

   
  

  
  

  
  

     
  









 (2-26) 

压控振荡器的压控电压上的纹波是一个频率为 ωref，幅值为 Am 的信号，即 

 ctrl m refsin( )v A ω t  (2-27) 

那么由式(2-24)、(2-25)和式(2-26)我们可以得到 

 vco m
max vco ctrl

0
max ref

( )d
t K A

φ K v τ τ
ω


   (2-28) 

   vco m
out 0 0 0 ref 0 ref

ref

0 vco m

ref

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

K A
v t v ω t ω ω t ω ω t

ω

v K A

ω

 
       

 

 


 (2-29) 

式(2-29)中最后一项为一个直流分量，会对输出信号产生 AM 调制作用。而在频

率为(ω0±ωref)处会产生参考杂散，由于在压控振荡器的压控电压上的纹波可以用

一系列的正弦信号来表示，因此在 ωref 和它的 n 次谐波 n∙ωref 处均会产生杂散信

号。其最大值出现在 ωref 处，其大小为 

 vco m
spur

ref

20log
2

K A
P

ω

 
  

 
 (2-30) 

由式(2-30)我们可以看到，输出信号的参考杂散的大小与压控振荡器的调谐增益

Kvco、压控电压上的纹波幅值大小呈正比，与参考时钟频率成反比。要想减小参

考杂散的大小需要减小 Kvco、增大参考时钟的频率，不过这样需要考虑对其他性

能的影响，比如 VCO 的调谐范围等。另外，我们应设法减小电路中的失配，来

减小压控电压上的纹波幅值，从而达到降低参考杂散大小的目的，我们分析几种
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导致参考杂散的原因并讨论一下解决方法。 

1) 电路中存在泄漏电流 

在实际电路制作过程中，由于工艺的限制，特别是随着沟道长度的越来越小，

短沟道效应越来越明显，MOS 管的特性越来越差，显著的一个问题就是泄漏电

流的变大，亚阈值泄漏电流导致了 MOS 管的开关特性变差，导致开关不能完全

关断，导致在任意时刻都有一定的电流泄漏，由于系统负反馈的作用，参考时钟

信号和分频器输出会产生相应的相位差来产生相应大小的电流注入到滤波器中

来抵消电流泄漏带来的影响。在频率综合器中这些泄漏电流经过滤波器后就会转

变成 VCO 压控电压的变化，引起参考杂散性能的恶化，如图 2-12 所示。 
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图 2-12 泄漏电流引起参考杂散的机制 

我们假设电路泄漏的电流大小为 Ileak，那么我们采用同样的分析方式，由式

(2-23)，注入到滤波器的电荷可以表示为 

 out leak k leak k ref
=1

2
( ) 2 cos(2π )

πn

Q t I δ I δ nf t
n

  
       

 
  (2-31) 

我们可以得到由于泄漏电流所引起的 VCO 压控电压上波动电压的值 

 Ripple leak ref2 ( 2π )LPFV I Z j nf    (2-32) 

由式(2-30)我们可以得到由于电荷泄漏所引起的参考杂散的量 

 
vco Ripple vco leak ref

spur,leak

ref ref

( 2π )
20log 20log

2 2π

LPF
K A K I Z j nf

P
ω nf

    
    

   
 (2-33) 

由于电路中泄漏电流的大小与使用工艺相关，我们采用好的工艺泄漏电流对电路

参考杂散的贡献比较小，随着工艺的发展，我们再关键管子比如电荷泵中的开关
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管我们需要采用其他的方法来减小泄漏电流的影响。我们采用 TSMC0.18-μm 

CMOS 的工艺，因此泄漏电流对参考杂散的影响我们没有过多的考虑。 

2) 控制信号 up 和 dn 存在偏差 

在电荷泵电路中，我们使用 P 型 MOS 管和 N 型 MOS 管分别作为控制注入

电流和抽取电流的开关管。对于 P 型 MOS 管来说低电平导通，对于 N 型 MOS

管来说高电平导通，由于传统的 PFD 电路产生的 up 和 dn 信号是同向的，因此

需要一个反相器来转换成控制信号，这就存在这两个信号不同步，两个开关不能

够同时打开的问题，就算在另外一条控制信号上加入一个延时，但两个不能做到

延时一样时这个问题依然存在，图 2-13 表示了延时不同情况下对参考杂散的贡

献。 

fref
Iout

Change Pump

PFD

R

D Q

R

D Q

fdiv

up

dn

AND

Vripple
LPF

Vctrl

up

t

up

up

Iup

Idn

Iout

Vctrl

tdelay

dn

tdely

 

图 2-13 控制信号 up 和 dn 的偏差对参考杂散的影响 

fref

PFD

R

D Q

R

D Q

fdiv

up

dn

AND

upb

dnb

 

图 2-14 延迟平衡的鉴频鉴相器 

解决这一问题我们可以在另一控制线上加入缓冲器(Buffer)，仔细设计它的

延时来进行匹配，保证控制信号的沿同时到达开关管。另外由于本论文采用全差

分电荷泵，需要两组开关来控制各自的环路，因此采用交叉耦合的反相器结构，
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如图 2-14 所示，解决 up 和 dn 信号之间的延时问题，从而消除控制信号不匹配

带来的对参考杂散的贡献。 

3) 电荷泵电流失配 

由于电荷泵的电流源是通过两种不同类型的 MOS 管组成，注入电流电流源

是由 PMOS 管设计而成，抽取电流是由 NMOS 设计而成，那么就算在相同导通

时间的情况下，由于类型的不同以及二级效应的影响，不可避免存在着电流 Iup

和 Idn大小的不同，我们用 Imis 来表示，图 2-15 表示了电荷泵中电流失配对参考

杂散的贡献机制。 

Iout+Imis

Change Pump

Vctrl

up

dn

vb1

vb2

Iup

Idn

up

dn

Iup

Idn

Iout

Vctrl

fref

PFD

R

D Q

R

D Q

fdiv

AND

Vripple

Imis

t
LPF

 

图 2-15 电荷泵失配对参考杂散的影响 

由于存在着电流的失配，环路的负反馈作用会使得参考时钟 fref 和分频器时

钟 fdiv产生以固定的相位差，从而产生一个静态的电流来抵消电荷泵中的失配电

流，这样就会有一个注入抽取电流的过程，在严控电压控制线上表现为电压的波

动，从而产生参考杂散。另外电荷泵的电流失配还造成了环路的非线性，进而引

起噪声折叠效应，严重恶化带内的相位噪声，对于电荷泵电流失配对于分数分频

频率锁相环的影响是本论文研究的重点，将在第三章进行详细分析介绍。 

4) 电荷共享 

引起参考杂散的第四个原因如图 2-16 所示，由于在电流源漏端存在一定的

电容，假设开关 S1和 S2都断开，那么 MP 管使节点 Y 充电到 VDD，MN 管使

节点 X 放电到零电位。控制信号使能，使得开关 S1和 S2都闭合，从而 VX电压

上升，VY 电压下降，那么由于流源漏端存在的电容 CX和 CY 的存在，即使相位

差为零及 Iout=0，CX=CY，VX和 VY 的变化量也不一定相等。例如，若 Vctrl 比较 
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Y
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图 2-16 电荷共享对参考杂散的影响 

高，则 VX的变化量大而 VY 的变化量较小，这两者的差异必须由 CP 来提供，从

而导致了 Vctrl 的跳动，导致参考杂散。 

    上述的电荷共享现象可以通过“自举”(bootstrapping) 的办法来消除[18]。

另外我们注意到电荷共享是由于电流源漏端存在电容，并且电容在开关断开时上

的电位分别被充电至 VDD 和放电至零电位引起的，那么我们可以调换开关和电

流源的位置，这样每次 CX和 CY 的电位都会变为 Vctrl，从而不会引起的变化，消

除电荷共享对参考杂散性能的影响。另外，开关管放到靠近 VDD 和 GND，可以

提高开关的速度[19]。 

2.4.4  分数杂散 

正如 2.3.1 里面所述，在分数分频频率综合器中为了产生分数分频会引入分

数杂散(Fractional Spur)，ΣΔ 型频率综合器中由于采用了 ΣΔ 调制器，将分频比

随机化，从而减小了分数杂散。然而由于衬底耦合、电容耦合等因素所引起的分

数杂散会比较严重，甚至比分数分频固有机制引起的分数杂散还要严重，本节我

们就讨论一下由于一些耦合引起分数杂散的机制。 

我们知道在 α∙fout 处会产生分数杂散，而由于产生分数杂散的来源不同和频

率的不同，频率综合器中的环路滤波器 LPF 有可能将某些 Spur 滤掉也有可能对

某些没有作用。举个例子来说，从参考时钟传播到输出的 Spur 会被滤波器的特

性滤掉。而参考时钟特定的谐波和 VCO 输出信号耦合而产生的 Spur，滤波器对

此没有作用。在本节中解释了三种不同的产生带内 Spur 的耦合机制，如图 2-17

所示。这些 Spur 能够显著恶化高性能频率综合器的相位噪声特性。 



分数分频频率综合器中噪声折叠问题的研究与电路设计 

  

22 

 

fref

fdiv

up

dn

LPF
Inet Vctrl

Z(s)

Multi-modulus Divider

ΣΔ

Modulator
α=F/Q

y[k] 
N 

N[k] 

VCO 

fout

Change Pump

PFD bias

A

R

D Q

R

D Q

AND

A

B
B

C

 

图 2-17 产生分数杂散的三种耦合机制 

A. VCO 时钟耦合到 PFD 的输入 

如上图所示，压控振荡器 VCO 的频率可以通过以下几种方式耦合到鉴频鉴

相器 PFD 的输入：衬底耦合、容性线串扰(capacitive lines crosstalk)、物理性

的连接：通过电源线耦合、通过 VCO 输出和 PFD 输入连线之间的耦合等。 

由于产生参考时钟输入的时钟信号有几百 mV，因此即使很小的压控振荡器

输出信号的扰动就会对输入频率综合器的参考时钟信号产生较大的影响。在整数

分频频率综合器中，由于输出信号的频率是参考时钟的严格的整数倍，因此对于

压控振荡器的输出和参考时钟信号输入之间的耦合可以忽略。但是对于分数分频

频率综合器来说，对于一个接近整数倍参考时钟的压控振荡器输出频率，PFD

将 VCO 的输出频率下变频(down-converts)到一个参考时钟的分数倍的频率，这

将在这个分数倍频率和它的谐波出产生 Spur。如果这个频率大于频率综合器的

环路带宽时，将会被滤波器衰减掉，但如果小于环路带宽，那么将在带内产生分

数杂散(In-band Fractional-Spur)。由于这种机制产生的 Spur 的信号强度跟 VCO

的输出频率相关，也就是和分频比相关，通过式(2-22)我们可以知道，如果 VCO

的频率加倍，即分频比 N 也要加倍，那么其产生的 Spur 将增加 6 dB。同时这

也解释了当分频比变大时，与参考时钟相关的相位噪声会相应的增加的原因。 

B. VCO 的输出通过电源与 PFD/CP 之间的耦合 

另外一种耦合机制是 VCO 的输出或电源与 PFD/CP 电源之间的耦合。如果
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VCO 和 PFD/CP 共用一个电源，那么就提供了参考时钟和 VCO 输出信号相互

交调(inter-modulation)的通路，因而产生在带内产生 Spur。如果在 PFD/CP 的

电源电压上加上一个很小的 VCO 信号(哪怕仅有几个 mV)，都会在 VCO 的输出

产生明显的分数 Spur。 

C. 参考时钟耦合到 VCO 的输出 

T1

2
T1

2
T t

f(t)

A

 

图 2-18 周期矩形波信号 

我们都知道周期的矩形波信号含有很多的谐波成分，如果参考时钟是矩形波，

那么如果它含有的谐波成分耦合到 VCO 的输出，则会产生带内的 Spur。 

我们来看一下一个周期矩形波产生 n 次谐波的情况，如图 2-18 所示，周期

为 T，占空比 d=T1/T，幅值为 A。 

在一个周期 T 内，周期的矩形波可以表示为 

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

T T T T
f t A u t u t t

 
       

 
 (2-34) 

而且只有在(-T1/2~T1/2)内不为零，因此在做傅里叶积分是只需在脉冲宽度内积

分，即 
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  (2-35) 

我们可以将周期矩形信号用三角函数形式表示出来 
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 (2-36) 

我们假设参考时钟的 n 次谐波与 VCO 的输出耦合，那么肯定也会在 α∙fout 处产
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生 Spur，其大小为 

 Spur

out

sin( π )
20log 2

π
dBc

n d
K A

n
P

P

 
  

   (2-37) 

其中 K 为耦合系数(V/V)，由式(2-37)我们可以看出，由于这种机制产生的分数

杂散的大小与耦合系数、占空比相关，对于占空比为 50%的方波作为参考时钟

来说，这种耦合机制产生的 Spur 只会出现在奇数次谐波处出现。 

由上面的论述我们可以知道，分数杂散可以通过衬底耦合、电源线耦合、信

号线之间的耦合以及 PCB 板上面的耦合机制来产生，这样我们就可以通过减小

上述的机制来减小它们的影响，但是由于可能存在多种偶和机制并且比较复杂，

因此可能要完全消除它们的影响还是比较困难的。 

2.5  本章小结 

本章首先回顾了整数分频频率综合器的基本结构。其次介绍了两种分数分频

频率综合器的基本结构，并且重点介绍了 ΣΔ 型频率综合器的结构。最后介绍了

频率综合器中的重要参数，介绍了杂散和相位噪声的定义，以整数分频为例引出

了相位噪声的模型。分析了参考杂散的几种来源及解决方法，分析了分数杂散的

产生机制。 
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 第三章 分数分频频率综合器非线性分析 

3.1  引言 

分数分频频率综合器由于能够提供小的频率分辨率和低的相位噪声

[20][21] 。而被越来越多的使用。由于 ΣΔ 调制器的过采样和噪声整形特性可以

将量化噪声搬移到高频处，从而在带内得到高的信噪比(Signal Noise Ratio，

SNR)，这样可以得到低的相位噪声性能，因此现在大多数分数分频频率综合器

是通过一个 ΣΔ 调制器来实现的。为了分析和优化一个频率综合器的噪声性能，

我们往往采用一种简单的线性噪声模型[17]，这个模型通过将各个模块的噪声等

效到输出再在输出进行线性叠加来得到整个综合器的噪声性能。这个模型假设电

荷泵是线性的，并且它的电流仅仅由输入鉴频鉴相器的输入信号的信号相位差决

定，并且认为 ΣΔ 调制器的量化噪声只会影响频率综合器的带外噪声，并且这部

分噪声会被环路滤波器滤掉。这个方法虽然能够允许我们进行在设计前进行快速

的仿真并且能够提供足够的精度，然而它并不能体现出由于电荷泵电流静态增益

失配、动态电流失配等效应引起的电荷泵和鉴频鉴相器的非线性特性。而由于在

ΣΔ 分数分频频率综合器系统中不可避免的存在着非线性，ΣΔ 调制器的噪声整形

特性会被破坏，带外的量化噪声就会折叠到带内，显著的恶化频率综合器的带内

相位噪声和均方根相位误差(Root Mean Square Phase Error，rms Phase Error) 

[22] ，并且增加参考杂散和分数杂散。本章对分数分频频率综合器中的噪声折

叠现象进行时详细的分析，并分析了解决噪声折叠的几种技术。 

3.2  ΣΔ分数分频频率综合器的基本结构及噪声模型 

3.2.1  基本结构 

目前，最常用的 ΣΔ 分数分频锁相环如所示[23]。其中 ΣΔ 调制器的模值为

Q 输入为 F，那么得到的就是一个介于 0 和 1 的分数 α=F/Q，在分频器时钟 fdiv

的控制下，输出一串整数序列 y[k]，加到多模分频器的分频比 N，这样，分频比

就变为 N[k]=N+y[k]。由于 y[k]在长时间下的平均值为 α，因此，平均分频比就是

N+α，锁相环锁定之后，输入、输出频率的关系为： 

 
1

1
vco ref ref[ ] ( )

n

k

f N y k f N α f
n 

 
      
 

  (3-1) 

式(3-1)实现的频率精度为 α∙fref，只要 α足够小，就可以得到非常高的频率精度。 
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图 3-1 基于 ΣΔ 调制器的分数分频频率综合器的结构 

ΣΔ 调制器产生瞬时的分频比 N[k]，在鉴频鉴相器的输入端转变成量化相位

误差。电荷泵将这个量化相位误差转换成电流并将环路滤波器进行充电和放电进

而产生压控振荡器的控制电压 Vctrl，从而产生所需要的输出信号 fout。 

3.2.2  量化噪声与 ΣΔ调制器结构 

3.2.2.1  量化噪声  

对于一个量化精度为 Δ的量化器而言，当量化误差 e 等概率均匀分布在±Δ/2

时，它的均方根值可以表示为[7]  

 
2

2
2 2

2

1

12
rms de e e






 
 

 (3-2) 

若采样频率为 fs，采用双边谱功率密度(PSD)描述，经过采样后所有能量都

会既不重复也不遗漏地折叠到频带-fs/2≤f≤fs/2 内，对于高阶的 ΣΔ 调制器来说，

它在 PFD 输入端产生的相位差服从高斯分布[24]，因此采样后的量化噪声的功

率谱密度可以表示为： 
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s
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E f

f f


   (3-3) 

3.2.2.2   ΣΔ调制器的基本结构 

由第二章的分析，我们知道 ΣΔ 调制器具有噪声整形特性，它可以将低频的
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量化噪声搬移到高频处，从而提高带内的信噪比，常见的一阶 ΣΔ调制器如图 3-2

所示，而一阶量化器可以等效为与量化噪声的叠加，得到其输出表达式为： 

 
11 q[ ] [ ] ( ) [ ]y z x z z e z    (3-4) 

其中 x[z]是调制器的输入，eq[z]是量化噪声。输出信号可以由输入信号和噪声两

部分组成，可以表示为： 

 
q[ ] STF( ) [ ] NTF( ) [ ]y z z x z z e z     (3-5) 

STF(z)是信号传递函数，NTF(z)是噪声传递函数，对于一阶量化器而言，

STF(z)=1，NTF(z)=1-z-1。对于 n 阶的多级噪声整形(Multi-Stage Noise Shaping，

简称 MASH)型 ΣΔ 调制器而言，其噪声传递函数为： 

 
11NTF( ) ( )nz z   (3-6) 
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图 3-2 一阶 ΣΔ 调制器结构及线性化 z 域模型 

对于任意的 ΣΔ 调制器，其输出量化噪声功率谱密度可以表示为： 

 
2

2 22

12
m m( ) ( ) NTF( ) NTF( )

s

S f E f z z
f




     (3-7) 

将式式(3-7)从离散的 z 域向连续的 s 域变换可得 n 阶 MASH 型 ΣΔ 调制器的输

出量化噪声功率谱密度为： 
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 (3-8) 

3.2.2.3  分数分频频率综合器的噪声模型 

由于电荷泵和鉴频鉴相器的开关采样特性，锁相环其实是一个离散时间系统。

为了方便分析和快速模拟，当环路带宽小于参考频率的十分之一时，可以采用连

续 s 域模型进行分析。图 3-3 给出了分数分频锁相环的相位噪声模型。 

分数分频频率综合器的开环环路传递函数和整数分频类似，可以表示为 

 
1

2

cp vco
o lpf( ) ( )

π

I K
H s Z s

N α s
   


 (3-9) 
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其中 1/(N +α)表示多模分频器的相位到相位的传递函数，N +α是分频比。 
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图 3-3 分数分频频率综合器噪声模型 

我们通过计算在频偏 fm 处的功率谱密度 SΦ(fm)来计算相位噪声。由于 fm 的

变化范围是-∞到+∞，因此 SΦ(fm)是双边频谱密度，单位是弧度平方每赫兹

(rad2/Hz)。在本文中的分数分频锁相环噪声的计算是在以下前提下进行的： 

1)  分数分频锁相环是锁定的，即在鉴频鉴相器输入处的平均相位误差是一

个常数。 

2)  在整个环路中，所有模块的噪声是不相关的。 

3)  环路特性是线性的。 

根据文献[17] ，整个 PLL 的输出噪声等于所有模块的相位噪声在输出的线

性相加，因此给出总的相位噪声的功率谱密度： 

 
m ,vco m ,lpf m

,pfd m ,cp m ,sdm m

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

S f S f S f

S f S f S f

  

  

 

  
 (3-10) 

总的均方根相位误差可由下式得出[23] 

 
2 2

rms m m( )d (rad )S f f





    (3-11) 

考虑到 ΣΔ 调制器的工作时钟为 fdiv，而 fdiv近似等于 fref，对于双边谱噪声功率密

度而言，数值上等于相位噪声[25]，图 3-3 中 y[k]是调制器的输入，y[k]-α 有形

如式(3-7)的噪声特性，求和符号在 z 域中相当于一阶积分器 1/(z-1)。由式(3-8)

和式(3-9)可以得到 n 阶 MASH 型 ΣΔ 调制器的输出量化噪声等效到输出的相位

噪声为： 
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 (3-12) 

上式的结果是假设系统是线性时不变系统(LTI)得到的，但是它不能分析由于分数

分频锁相环的系统非线性所引起的噪声特性，引起系统非线性的原因主要有以下

两方面： 

1)  电荷泵电路中 up 和 dn 电流增益失配问题。 

2)  电荷泵中电流的动态失配，这主要是由于开关的开启时间不一样导致。 

对于 ΣΔ 调制器来说，时间域分析比频域分析(式(3-12))更能够得到精

确的由非线性引起的噪声特性，因此我们采用时域分析来详尽的说明噪

声折叠现象。 

3.2.3  非线性条件下的噪声模型 

3.2.3.1  电荷泵模型 

在第二章中我们已经分析了分数分频频率综合器实现的不是整数分频概念

中的相位和频率都一样的锁定，而是一种“动态锁定”。 

fref

fdiv

k∙Tref (k+1)∙Tref

δk   δk+1    

图 3-4 分数分频器参考时钟和分频器时钟工作状态 

为了确定由于 PFD/CP 的非线性引起的噪声，我们先来确定鉴频鉴相器输

入的瞬态相位误差的表达式。在图 3-4 中，我们先假设 fdiv 的边沿和 fref 的边沿

在某一时刻对齐，经过 k 个周期之后分频器输出 fdiv 的上升沿时刻为 tdiv[k]，fref

的上升沿时刻为 tfrev[k]。 

由上图我们可以得到 

 1div div vco[ ] [ ] [ ]t k t k N k T     (3-13) 

 ref ref[ ]t k k T   (3-14) 

其中，N[k]是瞬时分频比，它由 ΣΔ 调制器的输出 y[k]决定，而 VCO 的输出 fvco=(N 

+α)∙fref，因此我们有 

 [ ] [ ]N k N y k    (3-15) 

 ref vco( )T N α T    (3-16) 
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我们将式(3-15)和式(3-16)联立得 

 
1 1ref ref ref ref

ref vco

[ ] ( )

[ ] ( )

t k k T k T T

t k N α T

      

   
 (3-17) 

由式(3-13)(3-14)(3-17)得 

 
  

1 1div ref div ref

vco

[ ] [ ] ( [ ] [ ])

[ ]

t k t k t k t k

N k N α T

    

   
 (3-18) 

我们引入 δk 来代表 fdiv的上升沿和 fref 的上升沿的瞬时时间差，即 

 div ref[ ] [ ]kδ t k t k   (3-19) 

由式(3-18)(3-19)得 

 
  

 

1

1

vco

vco

[ ]

[ ]

k k

k

δ δ N y k N α T

δ y k α T





     

   
 (3-20) 

根据 3.2 小节的分析和式(3-5)，我们知道，对于一个 ΣΔ 调制器来说，在 z 域里 

 q[ ] NTF(z)y z α e    (3-21) 

在 s 域和 z 域的变换中，由 z 变换的时移性质[26]  

 
m[ ] [ ]x n m z x z    (3-22) 

因此式(3-20)(3-21)(3-22)可以变换为 

 

 

1

11

q vco

q vco

[ ] NTF(z)

NTF( )
[ ]

k kδ δ z e z T

z
e z T

z





    

  


 (3-23) 

我们现在考虑在PFD输出相位差δk条件下电荷泵模型，如图 3-5所示[27]，

忽略其他效应，只看电荷泵电流增益失配的情况下，我们可以将电荷泵的电流用

上图表示。可以将(a)图中所表示的瞬态电荷泵电流输出分成(b) 、(c) 、(d)三个

部分，(b)代表了由于分频器相位误差产生的电流，这部分电流通过滤波器控制

VCO 的输出频率，是我们所希望的；(c)图是为了消除死区而设置的一定的死区

时间 ton，如果没有失配的情况下，上下电流应该是相等的，即注入和抽离滤波

器电容的电荷量是相同的，不会对 VCO 控制电压产生影响；(d)图代表了电流失

配项，正是我们所关心的项，在电荷泵存在失配的情况下，上下电流 icp和 idn是

不相同的，假设 Icp 是我们所需要的电流值，那么对于任意电荷泵上下电流我们

可以表示为 

 1
2

up cp ( )
ε

i I    (3-24) 

 1
2

dn cp ( )
ε

i I    (3-25) 

其中，ε是电流失配的系数，代表了电流失配的大小。因此我们可以从(d)图中看

出，不管是正值还是负值(fdiv 落后 fref 或者 fdiv 领先 fref)时，电荷泵都会产生一个
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(ε/2)∙Icp的电流误差项，正是这一部分的电流误差产生了噪声折叠效应。 

up

dn

Iout=Iup-Idn

iup

Icp

-Icp

Iout=Idead-zone+ISDM+Imismatch

idn

iup=Icp∙ (1+ε/2)

idn=Icp∙ (1-ε/2)

Icp

-Icp

Idead-zone

Icp

-Icp

ISDM

Icp

-Icp

Imismatch

up dn cpi i ε I  

idn

1
2

up cp ( )
ε

i I  

1
2

dn cp ( )
ε

i I  

2 cp( ) I 

δk   

δk   

δk   

(a)

(b)

(c)

(d)

ton

ton

 

图 3-5 电荷泵模型 

为了得到更加直观的数学表达式形式，我们将电荷泵电流重新表示成图 3-6

的形式 
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图 3-6 电荷泵数学模型 

由式(3-24)和(3-25)可以得到电荷泵电流注入或者抽出滤波器上的电荷量，

表示为 
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up

dn

, if

, if

k k

k

k k

i δ δ
Q

i δ δ

 
 

 
 (3-26) 

考虑死区时间 ton，并将式(3-24)和(3-25)带入，得 
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 (3-27) 

即 

 
2

cp cp cp onk k k

ε
Q I δ I δ ε I t         (3-28) 

在锁定状态下，电荷泵转移到滤波器上的电荷总量(ΣQk)应该等于零，因此

在式(3-28)中的第一项是我们希望得到的；第二项取决于│δk│，这在锁定时间内

的平均值不为零，而且大小取决于ΣΔ调制器的输出，在系统的输出表现为噪声，

也就是我们关心的噪声折叠现象，这一项的存在会显著恶化带内的相位噪声和均

方根积分相位误差；第三项是一个固定的有限的值，等效于向环路注入一个固定

的直流偏移量，只会在鉴频鉴相器的输入引入一个固定的有限的相位差，这在锁

相环系统中是允许存在的，同时由于环路负反馈的存在，这一项并不会对相位噪

声产生贡献。 

我们将式(3-28)分为理想电流(Ideal Current)和误差电流(Error Current)，进

行单独分析，进而证明理想的不存在失配的电荷泵情况下 ΣΔ 调制器良好的噪声

整形特性，和存在的非线性引入的误差电流产生的噪声折叠效应，并分析它是如

何破坏噪声整形特性，恶化带内相位噪声的，并且给出直观的解决方法。对于一
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个电流经过滤波器，在一个周期内的等效电流可以表示为 
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k
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QQ
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t T


 


 (3-29) 

那么，理想电荷泵电流和误差电流可以表示为 

 
,ideal ,errork k ki i i   (3-30) 

                       
cp

,ideal

ref

k k

I
i δ

T
               (3-31) 

 
2

cp

,error

ref

k k

I ε
i δ

T
    (3-32) 

为了方便分析，我们将分为两部分来解释电荷泵在理想情况下和非线性误差

情况下 ΣΔ 调制器量化噪声对输出噪声的贡献。 

3.2.3.2  分数分频频率综合器的噪声模型 
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图 3-7 存在非线性情况下分数分频频率综合器噪声模型 

相对于没有非线性情况下的噪声模型，在非线性存在的情况下的噪声模型如

图 3-7 所示。我们可以通过分别计算理想情况下和非理想情况下 ΣΔ 调制器的量

化噪声到输出相位噪声的转换来定量说明噪声折叠的现象。 

1) 理想情况下 ΣΔ调制器量化噪声到相位噪声转换 

在以下的分析中我们采用 n 阶 MASH 型 ΣΔ 调制器。那么将式(3-6)和(3-23)

带入式(3-31)中可以得到 

 
1

11 vco
ideal q cp

ref

n T
i e z I

T


        (3-33) 

上面我们对量化噪声的分析和式(3-8)，我们得到理想电流情况下的双边谱功率

谱密度 
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 (3-34) 

对于我们关心的带内相位噪声，满足 πfm<<fref 的条件，则 sin(πfm/fref)近似等于

πfm/fref，另外由于我们关心的频率处，闭环的传递函数在环路的增益可以用 N 代

替，那么由上面两个条件我们可以将式(3-34)简化 

    
2 2 1

22 2

2 1
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ref
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f
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   (3-35) 

由上式可以看出，理想电荷泵情况下，ΣΔ 调制器在输出产生的噪声由频率

从高频到低频变化时服从 20∙(n-1) dB/dec 的斜率下降，即将低频的噪声搬移到

高频出，而高频出的噪声可以通过环路滤波器滤掉，因此有一个良好的噪声整形

特性，带内的噪声非常小，因此不会对频率综合器的输出相位噪声有显著地贡献，

提高了带内的信噪比，有更好的带内噪声特性，这是 ΣΔ 分数分频频率综合器的

优点。 

2) 非线性情况下 ΣΔ调制器量化噪声到相位噪声转换 

对于误差电流引起的噪声，我们不能像理想电流那样直接分析，因为我们找

不到绝对值特性下双边谱功率谱密度的表示方法，好在如前面所提到的，对于高

阶的 ΣΔ 调制器，δk 服从高斯分布，它的功率谱密度近似为一个白噪声谱，这就

给我们提供了一个间接分析误差电流引起的噪声的方法。对于一个方差为 σ2 并

服从高斯分布的量，那么它在-fs/2<fm<fs/2 频率范围内的功率密度可以表示为 

 
2

s

δ

σ
S

f
  (3-36) 

我们首先找到理想电流情况下方差和我们所关心的量的相关关系，我们可以通过

对式(3-34)进行微分得到理想电流情况下总的噪声功率 
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  (3-37) 

由式(3-31)我们可以同样的得到理想电流情况下总的噪声功率 
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  (3-38) 

由上述两个公式，我们可以得到我们希望得到的关系 
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  (3-39) 

为了计算误差电流引起的噪声的功率密度，我们首先需要计算 2

k
 ，由于 δk 服从

高斯分布，因此有 
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 (3-40) 

由式(3-32)和式(3-40)我们就可以得到由误差电流引起的噪声的总功率 
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 (3-41) 

同样的，我们也可以由式(3-32)和式(3-36)得出由误差电流引起的噪声的双边谱

功率密度的表达式 
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 (3-42) 

其中我们引入 2

,int rinsickδ
σ ，它代表了没有加入 dithering 时的ΣΔ调制器的方差，它

和 2

kδ
σ 的关系为 2 2 2

,int rinsick kδ δσ σ  ，对于一个特定阶数 n 的ΣΔ调制器起来说，

2

2

,int rinsic

vco

kδ
σ

T
是一个常数，如表 1 所示，我们用 2

sdmσ 来代替这个常数。 

表 1 不同阶数 n 的 ΣΔ 调制器 2 2

,int rinsic vcokδ
σ T 的值 

 n=1 n=2 n=3 n=4 n=5 

2 2

,int rinsic vcokδ
σ T   1/12 1/6 1/2 5/3 35/6 

与理想电流一样，我们关心对带内噪声的影响，在 πfm<<fref 的条件下，将

功率谱密度转换成输出噪声 
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 (3-43) 

由上式我们可以看出，非线性情况下产生的折叠噪声是一个不随 fm 变化的值，

对于确定的误差系数 ε、参考时钟 fref 和确定阶数的 ΣΔ 调制器来说，在带内噪声

的贡献相当于一个常数，这样就破坏了 ΣΔ 调制器的噪声整形特性，相当于将带

外的噪声折叠到带内，恶化了带内的相位噪声，也就恶化了 rms 积分相位误差。

我们引入一个转角频率 fc 来表征恶化的程度，联立式(3-37)和(3-42)得 
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图 3-8 存在非线性情况下量化噪声对输出噪声的贡献 

用图 3-8 中表示两种噪声贡献和转角频率 fc，当转角频率越小，表明失配造

成的噪声的影响越小，由式(3-44)和图 3-8，我们可以看出影响转角频率的几个

因素 

1)  转角频率随着失配系数 ε 的增大而成 ε1/(n-1)倍增大。增大 ΣΔ 调制器的

阶数 n 可以减小转角频率。 

2)  由表 1 我们知道增大 ΣΔ 调制器的阶数可以减小 σsdm，从而减小转角

频率。 

3)  在 ΣΔ 调制器加入 Dithering 技术可以消除 spur，并且对带内相位噪声

没有影响。 

4)  相位误差变化越大，转角频率越大。 

以上所有的分析都是建立在静态相位误差(有一部分是由式(3-28)的第三项

引起的)远远小于 ΣΔ 调制器引起的相位误差的基础之上的。由于分数分频频率

综合器是一个负反馈系统，负反馈的作用会使电荷泵注入或抽出滤波器的总电荷

在一段时间内总量为零，而这是通过在鉴频鉴相器的输入端产生一个与静态偏差

相反的时间偏移量来实现的，如果这个偏移量比 ΣΔ 调制器产生的相位误差的变

化大得多的话，那么就会只有 up 或 dn 电流只有一边变化，而另一边只会保持

在一个固定的脉宽，这样的话，由于电荷泵 up 和 dn 电流失配所引起的噪声就

可以减小，这是现有的在鉴频鉴相器上实现消除非线性影响的技术[15]-[17] 的

基本思想。 
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3.3  本章小结 

本章首先分析了 ΣΔ 型分数分频频率综合器的基本结构，确定了 ΣΔ 调制器

的噪声模型。结合ΣΔ调制器量化噪声的模型和频率综合器的噪声模型给出了ΣΔ

型分数分频频率综合器噪声模型并分析了调制器量化噪声到环路输出相位噪声

的转换过程。重点分析了非线性存在情况下的电荷泵模型，通过分析理想情况下

和非线性情况下的量化噪声到输出相位噪声的转化确定了噪声折叠的机制，并定

量分析了由于电路非线性导致调制器高频处量化噪声折叠到带内对低频相位噪

声的恶化。对于解决噪声折叠问题的线性化技术的提出具有指导意义。 
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 第四章 电路设计 

4.1  引言 

在第二章我们分析了频率综合器的重要参数，第三章我们引入了分数分频频

率综合器，打破整数分频频率综合器中分辨率和环路带宽的折衷。通过引入 ΣΔ

调制器量化噪声的模型和频率综合器的噪声模型给出了ΣΔ型分数分频频率综合

器噪声模型并分析了调制器量化噪声到环路输出相位噪声的转换过程。从分析中

我们可以清楚的看到由于环路非线性的存在将引入噪声折叠的现象，从而恶化带

内的相位噪声性能，对于高相位噪声的应用(如第二代数字电视标准 DVC-C2 等)

来说，这是不能容忍的。如何解决噪声折叠问题已经是提高分数分频频率综合器

相位噪声性能的关键所在。在这一章将介绍我们组提出的一种线性化技术，成功

消除了噪声折叠的问题，并且没有引起其他性能的恶化。 

由于现在世界上有多种数字电视标准，如欧洲采用 DVB-C/T/S/H，北美地

区采用 ATSC，中国采用 DVB-C/S 和 CMMB[1] ，为了适应如此多的标准，就

要求数字电视接收机能够覆盖足够宽的频带，对于提供本振信号的频率综合器来

说就要求其能够有足够宽的频率调谐范围，我们在设计了一个宽带 VCO 的基础

上又设计了一个分频器链(Divider Chain)，用于扩展频率综合器的频率调谐范围。

另外对于 M 分频的 Divider 来说，其输出相噪会有 20logM 的改善，这对于高相

位噪声要求的应用来说是非常诱人的，本章另外一个重要的内容就是介绍分频器

链的结构及改善相位噪声的机制。 

另外本章还会简单介绍一下设计的分数分频频率综合器的其他模块，并给出

相关的仿真结果。 

4.2  线性鉴频鉴相器电路设计 

电荷泵型分数分频频率综合器由于电荷泵存在的电流的失配会造成环路的

非线性，人们很早就开始关注这个问题，并采用了很多种方法来减小电荷泵的分

线性，如采用增益自举技术的电荷泵[28]，通过增加输出电阻来减小电流的失配；

采用单端电流匹配的差分电流泵[29]，它使用了复制支路，保证单条支路上下电

流源的良好匹配[30]。这些设计方法意在减小电荷泵的失配电流，从而减小非线

性的影响，但是无论做到如何精确，加上工艺温度等的变化，是不可能消除噪声

折叠的影响的，因此我们希望能够做到完全消除非线性的影响需要从其他方面进

行考虑。 
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4.2.1  鉴频鉴相器和电荷泵的传输特性 
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图 4-1 PFD/CP 结构及理想 CP 情况下传输特性 

我们采用的 PFD/CP 结构如图 4-1 所示，若电荷泵不存在电流的失配，那

么 δk-Qk 的传输曲线应该是完全线性的，只是由于 CMOS 管作为开关，存在着

寄生的电容，因此会有一定的上升时间和下降时间，对于小的相位差，将没有足

够的时间打开电荷泵的电流开关，从而形成死区。我们可以通过加大 PFD 中从

Q 到 R 的延时时间，使 PFD 的输出两个足够使电荷泵开关充分打开的脉冲，这

样就可以消除死区，达到一个理想的线性传输曲线。但我们再第三章分析了，由

于电荷泵电流不可避免的存在着失配的情况，即 iup≠idn≠Icp，如所示，这样就会

存在这严重的非线性，导致噪声折叠现象。 

Qk

δk

iup

idn

CP Nonlinearity
 

图 4-2 PFD/CP 的非线性情况下的传输曲线 

在电荷泵上面减小失配的方法由于不能够完全消除非线性，另外往往会使得

电荷泵的设计更加复杂，这样会增加电路设计的难度和增加电荷泵对输出贡献的

噪声，因此现在我们希望通过寻求在即使在电荷泵存在失配的情况下也能消除电

路的非线性，因此从 PFD/CP 的传输特性入手，最近几年出现了一些线性化的
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技术，解决了非线性的问题，优化了输出相位噪声特性。 

4.2.2  现有的线性化技术介绍 

Add a dc Current Offset

fref
Icp
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R

D Q

R

D Q

fdiv

up

dn

AND
Vctrl

δk
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Ioffset

Qk
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图 4-3 dc Current Offset 线性化技术 

从图 4-3 中我们可以看到，虽然存在这电荷泵的电流的失配，那么如果我

们让电荷泵工作在一边线性化的区域，避免两边使用整个区域的话，即使存在电

流失配，我们也可以消除它的影响，从而达到消除噪声折叠效应影响的目的。达

到这种目的的方法有很多，通过加入一个静态的电流 Ioffset[13] 是一种比较直观

和容易实现的方法，如果 Offset 电流取的足够大的情况下，PFD/CP 的传输曲线

将会被平移，是其工作在线性的区域，从而消除电路非线性的影响。但是 Ioffset

的大小是由电荷泵的电流 ICP 以及分频器的分频比确定的，因此需要一个电流源

的阵列来调节 Offset 电流到需要的值，这样增加了电路设计的复杂性及难度。 

另外一种思路我们可以通过在 PFD 的电路中额外增加一路延时来达到添加

静态电流的目的[31] ，如图 4-4(a)所示。传统的 PFD 中 D 触发器的复位同时

的，我们在一路复位信号的通路上加入一个额外的延时 tdely，产生的 dn 信号要

比up信号晚 tdely的时间来关断下方电流源的开关，从而从电路中多抽取了 idn∙tdely

的电流，从而达到了加入静态电流的效果，而且这个延时不需要更改，电路比起

传统的 PFD 电路仅仅增加了一个延时单元，并没有增加电路设计的复杂度。 

上述两种方法采用了同一思路，即在环路中增加额外的静态电流，从而将

PFD/CP 的传输曲线移到线性的区域内，从而消除电路的非线性。但是在环路中

增加额外的静态电流带来额外的后果就是会恶化频率综合器的参考杂散的特性。

由于电路中增加了额外的电流，由于系统的负反馈作用，参考时钟 fref 和分频器

时钟 fdiv的不对齐程度也会增加，来抵消额外的电流造成的相位偏差，通过第二

章我们对分频器参数的分析我们可以知道，这样会造成系统的参考杂散。并且由 
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图 4-4 增加延时来消除非线性的电路结构及工作时序图 

于不对齐程度的增加，电荷泵电流源的导通时间也会变长，那么参考时钟的噪声、

PFD 的噪声、电荷泵的噪声以及衬底电源等的噪声都会在增加的导通时间内增

加对输出相位噪声的贡献，从而恶化输出相位噪声性能。 

文献[32] 在增加静态电流的基础上提出了基于采样的环路滤波器(Sampled 

Loop Filter)的结构来改善参考杂散的性能，如图 4-5 所示。由于采样开关的采

样作用，压控振荡器的压控电压只会根据已经变化完成建立好的电压，那么在

Vx 处的电压变化形成的 Ripple 将不会传递到压控振荡器的压控电压上，这样就

能够在增加静态电流来解决噪声折叠问题的基础上减小了对参考杂散性能的影

响。但是由于在信号通路上增加了一个采样开关，也就引入了其他的问题，如时
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钟馈通(Clock Feedthrough)问题和电荷注入(Charge Injection)等问题[33] ，同

样的会恶化频率综合器的性能，并且还需要仔细设计采样开关的控制信号，使其

能够达到正确的采样功能，增加了电路的复杂度。 
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图 4-5 基于采样开关的环路滤波器 

4.2.3  线性鉴频鉴相器电路设计 

上一小节我们介绍了几种线性化技术，但是它们在解决噪声折叠的同时不可

避免的引入了其他的问题，特别是会恶化频率综合器参考杂散性能是我们所不能

接受的，我们希望能够提出一种新的电路能够完全消除噪声折叠效应的同时又不

会显著增加电路设计的复杂度和引入其他的问题。 

在第三章里我们详细分析了由于电路非线性引起带外量化噪声折叠回带内

影响带内相位噪声的机制，我们重新看一下我们重新看一下式(3-28) 

 
2

cp cp cp onk k k

ε
Q I δ I δ ε I t          

从第三章的分析我们知道，式中绝对值项就是引入噪声折叠的原因，第三项

是我们为了消除死区而产生的一个静态的相位误差，这一项正常情况下式比较小

的。如果我们增加这一项的值，由于分数分频频率综合器是一个负反馈系统，负

反馈的作用会使电荷泵注入或抽出滤波器的总电荷在一段时间内总量为零，而这

是通过在鉴频鉴相器的输入端产生一个与静态偏差相反的时间偏移量来实现的，



分数分频频率综合器中噪声折叠问题的研究与电路设计 

  

44 

 

如果这个偏移量比 ΣΔ 调制器产生的相位误差的变化大得多的话，那么就会只有

up 或 dn 电流只有一边变化，而另一边只会保持在一个固定的脉宽，这样的话，

由于电荷泵 up 和 dn 的电流源的电流大小只会有一边变化，而另外一边保持不

变，在 PFD/CP 的传输曲线上表现为我们只采用了其中一个支路的的传输特性，

而一个支路上的传输特性是完全线性的，达到了消除电路非线性的作用。 
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图 4-6 改进的线性 PFD 电路 

图 4-6 是提出的改进的线性 PFD 电路，D 触发器的复位信号是由参考时钟

fref 经过一个固定延时 tdely后的信号 fdref 的沿来产生，而传统的 PFD 电路复位信

号是由两个触发器的 Q 输出信号中落后的那个沿产生。频率综合器在锁定状态

时的工作时序如图 4-7 所示。 
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图 4-7 线性 PFD 在锁定状态下的工作时序图 

在线性PFD的工作时序图里，ton是指 tdely和电路中D触发器等的延时之和，

而不是传统 PFD 中为消除死区而设置的延时。从图中我们可以清楚的看出提出

的线性 PFD 能够完成与传统 PFD 的功能，分数分频频率综合器在锁定状态时分

频器输出信号 fdiv的沿时而超前时而落后于参考时钟信号 fref，从而达到分数分频

的功能，两个电流源都要随着 up 和 dn 信号的脉宽的变化而变化，由于 nMOS
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和 pMOS 两种不同类型的 MOS 管不可避免的存在这失配从而产生非线性。线

性 PFD 中，fdiv相对于 fdref 来说始终在沿的一侧变化，up 信号始终保持同样的脉

宽，dn 信号随着 δk 的变化而产生相应大小的脉宽，即 pMOS 组成的电流源每一

个周期内都产生相同脉宽下的电流，而 nMOS 组成的电流源产生相应脉宽变化

的电流，那么就没有 pMOS 和 nMOS 之间的匹配问题，转化为相邻周期 nMOS

自己之间的匹配问题，没有了匹配问题，从而消除电路的失配，其 δk-Qk 的传输

曲线如图 4-6 所示。 

对于 ton 大小，应该进行仔细的设计考虑，必须保证要大于最大的相位差，

即需要大于最大的 δk宽度，否则就不能够达到消除非线性的效果。对于 ton的选

择，我们对整个频率综合器进行 Monto Carlo 仿真，在足够的情况下找到 δk的

最大宽度。对于我们的整个系统我们进行 Monto Carlo 仿真后得到的结果如图 

4-8 所示。 
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图 4-8 δk 宽度的 Monto Carlo 仿真结果 

我们选择 ton=2.6ns 来确保电路工作正常，这个仿真结果表明 δk 宽度的打下

符合高斯分布的特性，符合在第三章理论分析中的假设。 

由于加大了 ton 的时间，那么在频率综合器锁定的过程中，分频器输出信号

fdiv和参考时钟信号 fref的相位差可以很大，那么就有可能导致逻辑的错误，从而

导致频率综合器不能锁定。解决这个问题的方法我们可以增加一个 Mux 选择器，

由 mod 信号控制，如图 4-9 所示。 

在频率综合器处于锁定过程是 mod=0，PFD 处于传统的工作模式下，当达

到锁定状态时 mod=1，PFD 变为线性工作模式，由于相位噪声性能只有在频率

综合器处于锁定状态下才有意义，在锁定过程中我们并不关心其噪声折叠的问题。

因此我们在传统的 PFD 的基础上仅仅增加了一个延时单元、一个 D 触发器和一

个选择器构成了一个线性的 PFD 电路，并没有明显的增加电路的设计难度。 
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图 4-9 增加选择器的线性 PFD 电路及其时序图 

前面分析的几种线性化技术都存在着恶化参考杂散性能的问题，同样的我们

分析一下我们线性 PFD 的 Spur 特性，如图 4-10 所示。由于环路中没有额外的

静态电流，所以并不会出现 Ripple，也就是说并不会增加对参考杂散的贡献。但

由于增加了 ton的时间，电荷泵打开的时间会变长, 参考时钟的噪声、PFD 的噪

声、电荷泵的噪声以及衬底电源等的噪声对输出噪声的贡献会变大，但是我们通

过对频率综合器中其他参数的优化，如减小 Kvco可以减小这个问题。 

fref

fdiv

up

dn

iup-idn

∫(iup-idn) 

fdref
tdely

ton

 

图 4-10 线性 PFD 的 Spur 特性 
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有上述分析结果我们可以知道，提出的线性 PFD 电路解决了电路非线性问

题，消除了噪声折叠效应，从而降低了带内相位噪声。同时并没有恶化电路参考

杂散性能及显著增加电路的设计难度。 

4.3  分频器链设计 

数字电视广播标准中，分 VHF(50 MHz~250 MHz)和 UHF(470 MHz~860 

MHz)两个波段，如果我们直接设计覆盖 VHF 和 UHF 两个波段频率的频率综合

器作为 LO 的话需要设计低频的宽带压控振荡器，那么需要很大的电感和电容阵

列，需要很大的芯片面积，因此我们一般设计一个高频的频率综合器，然后通过

分频器来获得覆盖两个波段的本振信号。另外电视广播采用 QAM 调制方式，我

们需要产生正交的 I/Q 两路信号，我们采用 2-分频器来产生正交本振信号，另外

分频器有着改善相位噪声的特性，因此采用分频器链可以获得更好相位噪声的

LO 信号。 

22 B2
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图 4-11 分频器链电路设计及频率对应关系 

我们设计的频率综合器的输出频率范围为 760 MHz~1860 MHz，图 4-11

是我们采用的分频器链的电路图以及频率对应范围，分频器链由 4 个÷2 分频器

和一个多路选择器构成，实现÷2、÷4、÷8、÷16 的功能，最后一个÷2 分频

器产生正交的 I/Q 信号，二分频器电路构成如图 4-12 所示。 

我们着重分析一下分频器对于相位噪声性能的改善。正如第三章分析的，对

于高阶的 ΣΔ 调制器，δk 服从高斯分布，它的功率谱密度近似为一个白噪声谱。

根据维纳-辛钦(Wiener-Khinchine)定理[34] ，对于一个方差为 σ2 并服从高斯分

布的量，那么它在-fs/2<fm<fs/2 频率范围内的功率密度可以表示为 
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在分频器实现时，我们采用的事边沿触发的寄存器，而寄存器的噪声只由输 
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图 4-12 二分频器电路 

出级的 D-触发器决定[35]，我们忽略分频器自身噪声对相位噪声的贡献，一个时

钟信号经过一个时钟二分频后，信号的频率降低了一半，但是信号边沿的抖动 σt

是不变的，时间上的差与相位的差的关系可以表示为 

 
2π

φ
t T 


  (4-2) 

同样的时钟抖动也是随机信号，所以有 

 

2 2

φ2 2

t φ 22

σT
σ σ

π ω

 
  
 

 (4-3) 

我们假设输入信号和输出信号为 

 
clk dc m s 0

out o s 0

cos( )

cos( )

V V v M ω t α

V v ω t φ

    

 
 (4-4) 

由于信号边沿的抖动 σt 是不变的，那么经过 M 分频之后相位噪声抖动的方差变

为 

 

2

φ,i2

φ,out 2

σ
σ

M
  (4-5) 

相位噪声在数值上等于双边谱的功率谱密度，那么由式(4-1)和相位噪声的
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定义，我们可以得到 M 分频器输出的相位噪声相对于输入相位噪声可以减小

10log(M2) (dB)，即 20logM (dB)，对于 2 分频分频器来说，相位噪声可以减小    

6 dB。这对于我们的分频器链来说，对于 49 MHz~116 MHz 的本振信号，相对

于频率综合器直接输出的信号的相位噪声，我们可以获得 24 dB 的提高，因此

采用分频器链我们不仅可以扩展频率覆盖范围、获得 I/Q 信号，还可以获得更好

的相位噪声性能的本振信号。 

4.4  分数杂散的设计考虑 

在第二章中分析了引起分数杂散的几种因素，在设计是主要考虑从版图上避

免几种耦合的机制。首先，在版图实现时采用了深阱的工艺，由于深阱隔离衬底，

对于衬底的噪声耦合具有很好的阻断作用。二是对于数字电路、模拟电路和射频

电路采用了不同的电源地，并且三种不同的电源由三个不同的 LDO 供电，由于

LDO 具有良好的电源抑制比(PSRR)的性能，对于电源上的耦合也具有很好的隔

离作用。三是对于信号线的处理，数字控制线和模拟控制线分开一定的距离以减

小电容耦合，对于关键的信号线，比如参考时钟 fref、分频器信号 fdiv和压控振荡

器的压控电压控制线 Vctrl 都做了相应的保护处理，这信号线离其他信号线有一定

的距离，并用地线进行保护以减小其他信号对它们的耦合。 

4.5  本章小结 

本章首先从 PFD/CP 的 δk-Qk 传输曲线入手，分析了电路的非线性的来源，

并且分别介绍了从电荷泵入手优化电路非线性的技术，还有现有的通过在环路中

加入额外电流来消除电路非线性的技术(dc Current Offset)，并且详细分析了这

几种技术的缺点。进而引出了改进的线性 PFD 的电路，以及对线性 PFD 的电路

分析。其次介绍了设计的分频器链，对应的的频率关系，着重分析了分频器对于

相位噪声的优化的特点。最后介绍了为了优化分数分频频率综合器的分数杂散性

能而做的电路考虑。 
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 第五章 芯片设计及芯片测试 

5.1  引言 

在前面的第三章研究了电路存在非线性导致带外量化噪声折叠到带内的机

制，第四章主要介绍了线性 PFD 的电路实现方法及分频器链的电路实现。本章

将通过测试对前面的分析及电路设计进行验证。 

本文设计的线性 PFD 电路以及分频器链作为 ΣΔ 型分数分频频率综合器的

两个模块在 TSMC 0.18-μm CMOS 工艺下流片。该分数分频频率综合器用于数

字电视调谐芯片(TV-Tuner)中作为本振信号，对其性能的指标如表 2 所示。 

表 2 用于 TV-Tuner 的宽带频率综合器指标 

频率调谐范围 
800 MHz~1800 MHz(PLL output) 

50 MHz~900 MHz(I/Q output) 

最小频率分辨率 <1 Hz 

参考时钟频率 13~40 MHz(典型值 25 MHz) 

锁定时间 <80 μs 

相位噪声 
<-95 dBc/Hz @10 KHz 

<-120 dBc/Hz @1 MHz 

积分相位误差 <1° 

参考杂散 <-70 dBc 

镜像抑制(I/Q) >30 dB 

功耗 <40 mW 

5.2  芯片实现 

图 5-1 为用于 TV-Tuner 的 ΣΔ 型分数分频宽带频率综合器的芯片照片，芯

片面积为 840 μm×970 μm，电源电压为 1.8 V，在版图实现时采用深阱的工艺；

对于数字电路、模拟电路和射频电路采用了不同的电源地，并且三种不同的电源

由三个不同的 LDO 供电；对于数字模块、模拟模块以及射频模块进行了内部分

离，控制线和模拟控制线也进行了适当的保护，减小相互之间的耦合。除了设计

的线性 PFD 电路和分频器链以外，压控振荡器为一频率调谐范围达到 82.9%的

宽带 VCO[36]，滤波器采用了 MIM 电容，并在版图上对称，电荷泵电路以及多

模分频器电路采用了文献[12] 中的电路结构，所有数字电路如 ΣΔ 调制器，自动
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频率控制电路均用 Verilog 语言设计。 

Wideband 

VCO
AFC+DSM

+P/S 

Counter

CP+LPF
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Prescaler

Technology

Die Area

Supply Voltage

Current
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Phase Error (rms)
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I/Q Imbalance IRR>45 dBc IRR>50 dBc IRR>50 dBc IRR>50 dBc
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–131@1 MHz –137@1 MHz –143@1 MHz

Phase Error <250 mdeg <150 mdeg <75 mdeg <50 mdeg

970 μm

8
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图 5-1 分数分频宽带频率综合器芯片照片 
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5.3  测试结果 

5.3.1  频率调谐范围最小分辨率及功耗测试结果 

频率综合器的频率调谐范围实际测试结果为 760 MHz~1860 MHz，频率调

谐范围达到了 82.9%。相应的经过分频器链之后的 I/Q 信号频率调谐范围为   

49 MHz~920 MHz，完全能够覆盖 VHF 和 UHF 的波段，达到了设计指标要求。 

小数部分采用 24 位，即最小分辨率理论上为 

 ref

24
Hz

2

f
f   (5-1) 

芯片在测试时能够以最小步长调节，因此能够达到<1Hz 频率分辨率的要求。 

此频率综合器设置了 Power Down 功能，可以通过 I2C 控制整个频率综合

器不工作，从而测试功耗，测试结果所需电流为 20 mA，因此功耗为 30 mW。 

5.3.2  相位噪声测试结果 

图 5-2 是采用安捷伦信号源分析仪 E5052A 测出的频率综合器输出载波频

率在 1 GHz 下相位噪声测试结果。相位噪声在带内 10 KHz 频偏处为−107 

dBc/Hz，在 100 KHz频偏处为−101 dBc/Hz，带外 1 MHz频偏处为−130 dBc/Hz，

10 MHz 频偏处为−152 dBc/Hz，完全达到了设计指标的要求。 

 

图 5-2 载波频率为 1 GHz 时综合器输出相位噪声测试曲线 
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图 5-3 线性 PFD 模式下和传统模式下相位噪声比较 

论文主要目的为解决分数分频频率综合器的噪声折叠问题，提出的线性

PFD 有两种模式可以选择，因此我们可以比较在传统模式工作下，即存在噪声

折叠问题和线性工作模式下不存在相位噪声的测试结果，从图 5-3 中我们可以

看出，线性 PFD 对带内相位噪声的优化可以达到>10 dBc/Hz，我们可以认为线

性的 PFD 完全消除了噪声折叠的影响。 

Proposed 

PFD/CP

Offset Current 

PFD/CP

20 dB

 

图 5-4 参考杂散性能的测试 
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同样的我们在 PFD 增加了 dc Current Offset 的线性化技术的模式，用于比

较我们提出的线性 PFD 的参考杂散性能的结果，从图中可以在我们提出的线性

PFD 工作模式下参考杂散的性能为−74 dBc，相比较于 dc Current Offset 的线性

化技术有 20 dBc 的优化，因此我们线性化技术在解决了噪声折叠问题的同时没

有恶化参考杂散性能。 

5.3.3  分数杂散测试结果 

图 5-5 是在晶振使用 20 MHz，输出频率为 1.00000827 GHz 的测试结果，

可以看到在频偏 3.07 KHz 时的分数 Spur 的值为-36.14 dBc。 

 

图 5-5 输出频率 1.00000827GHz 时分数 Spur 的测试结果 

图 5-6 是在 20 MHz 和 25 MHz 晶振情况下相同的分数部分(3.07 KHz)，改

变不同的频率(即改变分频比)时芯片分数 Spur 的测试结果。此次测试了近整数

(小数部分为 3.07 KHz)时的分数 Spur，可以看出整个情况下分数 Spur 比较差，

仅仅<−26 dBc，最好时为−50 dBc。 
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图 5-6 不同频率下的分数 Spur 测试结果 

通过理论上分析来确定可能的引起分数 Spur 的因素，并在电路和版图设计

中予以避免。但由于引起分数 Spur 机制的复杂性，测试结果并不能够明确的反

映第二章中分析和第四章中对于降低分数 Spur 采取的设计考虑的正确性，而且

测试结果中分数 Spur 的性能较差，这也是以后可以继续改进和研究的重点。 

5.3.4  环路带宽和积分相位误差测试结果 
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图 5-7 环路带宽和积分相位误差测试结果 
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图 5-7 是频率综合器环路带宽和积分相位误差(RMS Phase Error)的测试结

果，我们采用了文献[10] 中的环路带宽恒定技术，因此在整个频率调节范围内

环路带宽基本保持在 98 KHz 左右。积分相位误差在整个频率调谐范围内都

<0.6°，达到了设计指标要求。 

5.3.5  分频器链性能测试结果 

我们主要关心分频器链分频之后的信号与分频之前信号相位噪声的关系，因

此对分频器链分频后的信号的相位噪声及其相应的积分均方根相位误差进行测

试。另外，由于分频器链要产生正交的 I/Q 信号，因此其输出信号的镜像抑制性

能也是我们所关心的。由于需要保证分频器链输出的 I/Q 信号的正交性，我们没

有将分频器链的输出信号通过 PAD 引出，因此我们对分频器链的输出信号与输

入信号混频之后的中频(IF)信号进行测试，由于输入信号是使用安捷伦的信号源

E4438C 产生，其信号的相位噪声远好于分频器链输出的噪声，我们认为 IF 信

号的相位噪声就是分频器链的输出噪声，或者说由于信号源噪声的关系，分频器

链实际的相位噪声要好于测试的结果。 
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图 5-8 分频器链不同分频比下的输出信号相位噪声测试 

由于经过分频器链之后产生的 I/Q信号才是真正给系统提供本振信号的信号，

因此它的相位噪声性能才是我们关心的性能，由图 5-8 我们可以看出其相位噪

声在 10 KHz 频偏处为−110 dBc/Hz，在频偏 1 MHz 处为−126 dBc/Hz，其性能

完全达到了设计指标的要求。另外我们由图中可以清楚的看出，每经过一次二分

频，输出信号的相位噪声会好 6 dBc/Hz，这也与在第四章的理论分析相符。 
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图 5-9 分频器链不同分频比下的输出信号相位积分相位误差测试 
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图 5-10 分频器链输出 I/Q 信号的镜像抑制测试 

图 5-9 和图 5-10 分别表示了分频器链不同分频比下的积分相位误差及 I/Q

信号的镜像抑制比的测试结果，分频器链能够给系统提供<0.25°的积分相位误

差的本振信号。I/Q 信号的镜像抑制测试我们是通过逻辑分析仪采样输出的两路

信号，然后经过 FFT 处理后得到，在不经过任何校正的情况下能够达到>45 dBc。 
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5.3.6  锁定时间测试结果 
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图 5-11 锁定时间测试结果 

频率综合器的锁定时间测试是用安捷伦信号源分析仪 E5052A 的瞬态测试

功能实现的，由图 5-11 我们可以看出，在整数和分数分频模式下的锁定时间都

可以达到<30 μs。 

表 3 设计的分数分频频率综合器的主要性能 

Technology

Die Area

Supply Voltage

Current

Bandwidth

0.18-μm CMOS

0.97 × 0.84 mm
2

1.8 V

20 mA

95~105 kHz

Ref. Frequency

Output Frequency

Phase Noise 

(dBc/Hz)

Phase Error (rms)

Locking Time

10~40 MHz

0.77~1.86 GHz (82.9%)

–102@10 kHz (in-band)

0.3°~0.5° (100 Hz~40 MHz)

30 μs (14 μs for AFC)Reference Spur >74 dBc

–119@1 MHz

Divided by 2 4 8 16

Phase Noise 

(dBc/Hz)

–108@10 kHz

–125@1 MHz

I/Q Imbalance IRR>45 dBc IRR>50 dBc IRR>50 dBc IRR>50 dBc

–114@10 kHz –120@10 kHz –126@10 kHz

–131@1 MHz –137@1 MHz –143@1 MHz

Phase Error <250 mdeg <150 mdeg <75 mdeg <50 mdeg
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    表 3 中列出了频率综合器的主要性能，本论文提出的线性 PFD 技术达到了

消除噪声折叠效应的作用，同时设计的分频器链给系统提供了低相位噪声，具有

良好镜像抑制比性能的正交 I/Q 信号。 

5.4  本章小结 

本章对设计的用于TV-Tuner的ΣΔ型分数分频宽带频率综合器进行了测试。

通过对相位噪声、积分相位误差、参考杂散、分频器链相关性能的测试，验证了

本论文提出的线性 PFD 能够解决噪声折问题，同时没有恶化参考杂散的性能。

证明了第三章对于噪声折叠机制的分析及第四章电路设计的正确性。对分频器链

相位噪声的测试结果验证了第四章分析的每经过一次二分频，相位噪声降低 6 

dB 的结论，同时此分频器链能够给系统提供低相位噪声，具有良好镜像抑制比

性能的正交 I/Q 信号。 



第六章 总结与展望 

61 

 

 第六章 总结与展望 

6.1  工作总结 

本文主要围绕着解决分数分频频率综合器中存在的噪声折叠问题展开工作，主

要分析了由于电路非线性导致带外量化噪声折叠到带内恶化带内相位噪声性能

的机制，提出了一种解决噪声折叠问题的线性化技术，并设计实现了线性 PFD

电路和分频器链电路，本文主要完成了以下研究： 

1) 对频率综合器进行了简单的介绍，指出整数分频频率综合器和分数频率综合

器的各自存在的问题，介绍了频率综合器的几种重要的参数，并以整数分频

器为例讨论了环路的参数设计。 

2) 分析了ΣΔ型分数分频频率综合器的基本结构，确定了ΣΔ调制器的噪声模型。

结合ΣΔ调制器量化噪声的模型和频率综合器的噪声模型给出了ΣΔ型分数分

频频率综合器噪声模型并分析了调制器量化噪声到环路输出相位噪声的转换

过程。重点分析了非线性存在情况下的电荷泵模型，通过分析理想情况下和

非线性情况下的量化噪声到输出相位噪声的转化确定了噪声折叠的机制，并

定量分析了由于电路非线性导致调制器高频处量化噪声折叠到带内对低频相

位噪声的恶化。得出了对电路设计具有知道意义的结论。 

3) 针对噪声折叠问题，分析了现有的对解决此问题的技术，并分析了现有技术

的局限性。根据理论分析的结果提出了一种线性化技术，并设计了一个线性

PFD 电路，在不引起参考杂散性能恶化和不显著增加电路设计复杂性的基础

上消除了噪声折叠问题。 

4) 分析了分频器降低相位噪声的原理，设计了一个分频器链电路，通过选择不

同的分频比获得了覆盖 VHF 和 UHF 频段、低相位噪声、高镜像抑制比的正

交本振信号。 

5) 在前面所述分析及电路设计的基础上，参与设计的频率综合器在TSMC 

0.18μm CMOS工艺下实现流片，并给出了测试结果：芯片面积为840 μm×

970 μm，功耗36 mW，带内相位噪声为−107 dBc/Hz，比起有噪声折叠问题

的频率综合器，带内相位噪声有大于10 dB/Hz的优化。积分相位误差<0.6°，

参考杂散<−74 dBc，无任何校正条件下I/Q信号镜像抑制比>45 dB，锁定时

间<30 μs。 
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6.2  未来展望 

在以上研究的基础上，可进一步开展的研究工作如下： 

1)  可以采用 DAC/PFD 混合电路的方法来减小 ΣΔ 调制器的带外量化噪声，配

合提出的线性 PFD 电路可以获得带内带外相位噪声均很低的频率综合器，从

而满足对相位噪声要求更加严格的应用场合。 

2)  分数杂散性能不够理想，虽然对于 TV-Tuner 来说可以不用关心带内的分数

杂散，但是若要应用与其他场合或者适用于其他的协议，那么分数杂散的性

能必须得到改善。但是由于引起分数杂散的机制有很多，想要解决这一问题

还需对分数杂散的机制进一步了解和分析。 

3)  所设计的分频器链需要比较大的电流，因此产生了比较大的功耗，而且功耗

会随着频率的升高而增大。可以采用功耗更小的二分频电路来实现，从而可

以应用于低功耗射频接收机中。 
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