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摘要 

地面数字电视具有频率范围宽、信噪比要求高等特点，这给射频接收机的关

键模块之一频率综合器的设计带来很多挑战。本论文围绕 ΔΣ分数分频锁相环型

频率综合器开展研究工作，分别针对恒定环路带宽、自动频率校正和量化噪声抑

制等方面提出相应的技术和解决办法，并完成以下研究： 
首先，回顾了锁相环的环路参数和相位噪声建模，阐述了 ΔΣ分数锁相环的

基本原理、ΔΣ调制器结构和量化噪声，分析了量化噪声到相位噪声的转换原理。 
接着，回顾了振荡器的相位噪声模型，简要推导了线性时变相位噪声模型；

分析了 LC 振荡器中容易忽视的两个问题调谐方式和电源噪声抑制；提出一个等

效模型对常用的中心抽头差分电感进行阻抗提取。 
针对宽带锁相环中出现的环路带宽变化大的问题，提出三个措施予以解决，

并对其中使调谐增益和子带间距均恒定的方法做了详细的理论分析；实现了一款

1.175GHz～2GHz 的整数分频频率综合器芯片验证所提技术。 
针对传统的 AFC 技术在分数锁相环中会产生残留分数误差的问题，提出一

种基于分频比的 AFC 技术解决该问题，并对该技术做了详细的误差分析；实现

了一款 975MHz～1960MHz 的分数锁相环芯片验证所提 AFC 技术。 
针对 ΔΣ 调制器的高通量化噪声引入带外相位噪声的问题，提出一种 4/4.5

预分频器实现步长为 0.5 的分频比；提出一种可编程脉冲吞计数器的编码方式，

以配合 ΔΣ调制器实现宽带分数分频比。 
在前面所述的理论分析和各种技术的基础上，在 0.18-μm CMOS 工艺上实

现了一款应用于 DVB-T 的 1.2GHZ～2.1GHz 分数分频频率综合器芯片，芯片面

积为 1.47mm×1mm，功耗为 25.2mW，测试结果表明：环路带宽变化范围小于

10.7%，带内相位噪声为–96dBc/Hz，积分相位误差小于 0.75°，参考杂散小于

–71dBc/Hz，锁定时间小于 20μs。 
 
关键词：射频接收机；数字电视；频率综合器；锁相环；分数分频；ΔΣ调制器；

压控振荡器；相位噪声；恒定环路带宽；自动频率校正；4/4.5 预分频器 
 
中图分类号：TN4 
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Abstract 

Digital TV for terrestrial demands a wide frequency range and high SNR, 
which brings many challenges for the frequency synthesizer of the RF 
receivers. Aiming at constant loop bandwidth, automatic frequency control 
(AFC) and reduction of quantization noise, this dissertation has the following 
achievements based on the ΔΣ fractional-N PLL frequency synthesizer. 

Firstly, the loop parameter and phase noise modeling of the PLL are 
reviewed. The basic principle of ΔΣ fractional-N PLL, ΔΣ modulator 
architectures and quantization noise are presented. The principle of 
quantization noise transferring to the phase noise is analyzed. 

Sedondly, the phase noise models of oscillators are reviewed. The model 
of linear phase time variant is briefly deduced, and an error of the conclusion is 
indicated. Two issues including tuning type and supply noise suppression are 
analyzed. A equivalent model is proposed to extract the impedance of 
center-tapped differential inductors.  

In terms of the problem of large variation of loop bandwidth in wideband 
PLL, two methods are presented, in which the one to keep tuning gain and 
band step is analyzed in detail. A 1.175GHz～ 2GHz integer-N PLL is 
implemented to validate the proposed technique. The measured results show 
that the variation of loop bandwidth is less than 9%. 

In terms of the residual fractional error existing in conventional AFC 
techniques applied in fractional-N PLL , a division-ratio-based AFC technique 
is proposed. Detail error analysis of the proposed technique is shown. A 
975MHz～1960MHz fractional-N PLL is implemented to validate the proposed 
AFC technique. 

In terms of the out-of-band phase noise due to the quantization noise of 
the ΔΣ modulator, a 4/4.5 prescaler is proposed to realize a division ratio of 0.5. 
An endocing method for programmable P/S counter is proposed to obtain wide 
fractional divison ratio with the ΔΣ modulator.  

Based on the previous theoretical analysis and some techniques, a 
1.2GHZ～2.1GHz ΔΣ fractional-N PLL frequency synthesizer aiming at DVB-T 
is implemented in a 0.18-μm CMOS process. The chip area is 1.47mm2 and 
the power is 25.2 mW. The measured results show that the variation of loop 
bandwidth is less than 10.7%, the in-band phase noise is –96dBc/Hz, the 



 

 xviii 

integrated phase error is less than 0.75°, the reference spur is less than 
–71dBc/Hz and the locking time is less than 20μs. 
 
Key Words: RF Receiver; Digital TV; Frequency Synthesizer; Phase-Locked 
Loop (PLL); Fractional-N; ΔΣ Modulator; Voltage-Controlled Oscillator (VCO); 
Phase Noise; Constant Loop Bandwidth; Automatic Frequency Calibration 
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第1章 绪论 

1.1 研究背景 

近年来无线通信技术呈爆炸式增长，给经济社会和人类生活带来了巨大的变

化。各种无线通信系统不断被开发出来，以满足人们和市场的需要，例如从早期

的 GSM、CDMA，到中期的 Blue Tooth、WLAN、WCDMA、Digital TV 以及目

前的 GPS 和 Wimax 等。对电视接收而言，随着数字通信的发展，数字电视正

逐步取代模拟电视成为主流接收方式。 
欧洲于 1993 年提出了地面数字视频广播(Digital Video Broadcasting- 

Terrestrial，简称 DVB-T)标准，我国也于 2006 年发布了具有自主知识产权的中

国数字电视地面广播传输标准 GB20600-2006(简称国标)。由于地面无线广播的

信道复杂性及电视信号的高信噪比要求，使得射频接收机对噪声的要求很高。频

率综合器作为接收机的关键模块之一，要为其提供低噪声、低杂散、高频谱纯度

的本振(LO)信号。 
随着 CMOS 工艺按照摩尔定律的不断发展，工艺特征尺寸已经降到 45nm

以下。由于其集成度高，功耗低，许多电路系统都采用 CMOS 工艺，以实现片

上系统(System-on-Chip，简称 SOC)。但 CMOS 工艺参数的不稳定和较大的器

件噪声，给低噪声全集成频率综合器的实现带来很多挑战。目前，锁相环性频率

综合器是射频接收机中的主要结构形式，如图 1-1 所示，其具有结构简单、输出

频谱纯度高、输出频率易调谐等优点。 

 

图 1-1  锁相环型频率综合器基本框图 

传统的整数分频锁相环输出频率精度取决于输入参考时钟频率，难以满足数

字电视对信道带宽的需求。而采用 ΔΣ调制器的分数分频锁相环能摆脱对参考时

钟的限制，具有很高的输出频率精度，目前已成为分数分频频率综合器发展的主

流。 
DVB-T 地面数字电视标准规定的输入频率范围涵盖 VHF 和 UHF 频段，频

率范围很宽，这对锁相环设计提出了新的挑战。在宽带应用中，由于调谐增益的
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变化，传统的宽带 LC 压控振荡器会导致环路带宽发生变化，进而影响环路稳定

性和相位噪声性能。因此，在宽带锁相环中研究如何使环路带宽恒定具有十分重

要的意义。 
另外，对使用多带 LC 压控振荡器的锁相环而言，自动频率校正(AFC)技术

能自动选择输出频率所在的子带。但是传统的 AFC 技术应用在 ΔΣ 分数锁相环

中会带来较大的残留分数误差，有可能错误地选择子带，使得环路失锁。因此，

研究降低残留分数误差的 AFC 技术对分数分频锁相环而言很有意义。 
在 ΔΣ 分数分频锁相环中，ΔΣ 调制器的高通量化噪声会在锁相环输出引入

带外相位噪声，在大环路带宽的应用中无法被有效抑制。这将恶化锁相环输出相

位噪声性能，增大积分相位误差，降低接收机系统的信噪比。因此抑制 ΔΣ调制

器的高通量化噪声也是本文研究的重点。 

1.2 论文的主要贡献 

论文围绕 ΔΣ分数分频锁相环型频率综合器开展研究工作，分别针对 LC 压

控振荡器、恒定环路带宽、自动频率校正和分频器等方面提出相应的技术和解决

办法，实现了一款应用于 DVB-T 的宽带分数分频频率综合器芯片。论文的主要

贡献有： 
1） 提出一种电平移位器电路，以解决传统差分调谐 LC 振荡器中存在的输

出调谐范围不对称的问题； 
2） 提出一种中心抽头等效模型，能对中心抽头差分电感进行等效模型和参

数提取，并正确地进行单端和差分阻抗提取； 
3） 提出一种使环路带宽恒定的技术，能使多带 LC 压控振荡器的调谐增益

和子带间距均相等，并通过芯片实现验证该技术； 
4） 提出一种基于分频比的自动频率校正技术，能降低传统技术中存在的残

留分数误差，利用直接对振荡器时钟计数的方法，获得非常短的建立时

间，并通过芯片实现验证该技术； 
5） 提出一种可编程脉冲吞计数器的编码方式，能配合 ΔΣ 调制器获得非常

宽的分数分频比； 
6） 提出一种 4/4.5 预分频器电路结构，实现步长为 0.5 的分频比，能降低

由 ΔΣ调制器的高通量化噪声引入的带外相位噪声； 
7） 提出一种环路行为级仿真模型，能大大加快环路瞬态仿真的速度； 
8） 设计并测试了一款应用于DVB-T的1.2GHz~2.1GHz分数分频频率综合

器芯片，采用以上所述的各种技术和方法，并获得很好的测试性能。 
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1.3 论文的研究内容和组织结构 

论文首先阐述了 ΔΣ分数分频锁相环的结构、基本原理和分析方法，然后针

对不同模块提出各种不同的技术以增强性能，最后利用所提技术设计了一款应用

于 DVB-T 的 ΔΣ 分数分频频率综合器芯片，并满足系统指标要求。论文各部分

研究内容如下： 
第 2 章“锁相环型频率综合器概述”首先以整数分频锁相环为例，分析了环

路参数和相位噪声建模，然后阐述了 ΔΣ 分数锁相环的基本原理、ΔΣ 调制器结

构和量化噪声，并分析了量化噪声到相位噪声的转换原理。 
第 3 章“LC 压控振荡器与片上电感参数提取”首先回顾了相位噪声分析模

型，并指出常用的线性时变相位噪声模型中的一个错误，其次介绍了两种 LC 振

荡器结构，并讨论了设计中需要注意的两个问题，然后对常用的中心抽头差分电

感进行建模和参数提取，最后设计并测试了一款正交 LC 压控振荡器芯片。 
第 4 章“恒定环路带宽的研究与实现”首先分析了宽带 LC 压控振荡器中存

在的环路带宽变化问题，并提出相应解决办法，其次提出并分析了一种使调谐增

益恒定的技术，最后设计并测试了一款整数分频频率综合器芯片验证所提技术。 
第 5 章“自动频率校正的研究与设计”首先回顾了现有的自动频率校正方法，

其次提出一种基于分频比且适用于 ΔΣ 分数分频的 AFC 技术，然后讨论了存在

的频率计数误差，并给出一个 FOM 比较不同的 AFC 性能，最后设计并测试了

一款分数分频频率综合器芯片验证所提 AFC 技术。 
第 6 章“分频器的研究与设计”首先回顾了分频器中各种可能的实现结构，

其次将传统的 4/5 预分频器扩展为 8/9 预分频器，并讨论相关电路设计，然后阐

述了应用于宽带 ΔΣ分数锁相环的可编程脉冲吞计数器结构，最后提出一种 4/4.5
预分频器电路，以降低 ΔΣ调制器的高通量化噪声引入的带外相位噪声。 

第 7 章“环路仿真与芯片设计实例”首先介绍了环路行为级仿真模型，然后

在第 2 章的理论分析和第 3 章至第 6 章所提技术的基础上，设计并测试了一款

应用于 DVB-T 的 1.2GHz～2.1GHz 输出的 ΔΣ分数分频频率综合器芯片。 
第 8 章“总结与展望”首先总结了本论文，然后讨论了可能进一步开展的研

究工作。 
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第2章 锁相环型频率综合器概述 

摘要：本章内容涉及 1）整数分频锁相环基本结构；2）环路参数分析和相位噪

声建模；3）ΔΣ分数分频锁相环；4）量化噪声到相位噪声的转换。 

2.1 引言 

随着电子技术的飞速发展，被喻为电子系统“心脏”的频率综合器在通信领域

得到了日益广泛的应用。根据实现方式的不同，频率综合器大致可以分为直接模

拟频率综合器、直接数字频率综合器以及锁相环型频率综合器三种。在直接模拟

频率综合器中，输出信号由晶体振荡器通过混频、分频、倍频和滤波等装置得到。

优点是速度快，相位噪声小，缺点是大量使用滤波器和混频器，功耗大，体积大，

不利于集成。在直接数字频率综合器中，先将抽样正弦波存在只读存储器(Read 
Only Memory，简称 ROM)中，对于所需频率信号，用查找表的方法从 ROM 中

读取波形，再通过数模转换器(Digital-to-Analog Converter，简称 DAC)输出和滤

波得到。优点是速度快，频率精度高，利于集成，缺点是相位噪声受 DAC 线性

度限制，且无法实现很高的输出频率。锁相环型频率综合器采用间接频率合成方

法，将参考频率乘以一个变化的倍数，得到所需输出频率，具有输出信号频谱纯

度高、功耗低、成本低等优点，因此成为射频接收机中产生本振信号的最常用方

式。 
本章主要做了以下工作：首先以整数分频锁相环基本结构为例，讨论了环路

参数设计和相位噪声建模，分析了各个模块自身噪声对输出相位噪声的贡献；接

着介绍了 ΔΣ 分数锁相环实现原理以及 ΔΣ 调制器结构和量化噪声，给出 ΔΣ 分

数锁相环动态锁定的工作状态；最后分析了 ΔΣ调制器的量化噪声如何转化到锁

相环输入的相位噪声。 

2.2 整数分频锁相环基本结构 

图 2-1 为锁相环型整数分频频率综合器的结构框图，它由鉴频鉴相器

(Phase-Frequency Detector，简称 PFD)、电荷泵(Charge Pump，简称 CP)、
环路滤波器(Loop Filter，简称 LPF)、压控振荡器(Voltage Controlled Oscillator，
简称 VCO)和分频器(Divider)五个基本模块组成。每个模块的功能如下：鉴频鉴

相器对输入参考时钟 fref和分频器输出时钟 fdiv进行相位比较，把相位差转换成时

间差控制电荷泵，电荷泵再将时间差转换成输出电流对滤波器充放电，滤波器对

电流滤波后输出稳定的电压信号控制压控振荡器的输出频率，而分频器将振荡器
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输出信号 fvco分频得到较低的频率同 fref进行比较。在这个负反馈系统的作用下，

锁定时 fref和 fdiv的频率相等、相位对齐，输入、输出频率满足 fvco=N×fref的关系。 

 

图 2-1  整数分频锁相环结构框图 

2.3 环路分析 

2.3.1 环路参数设计 

由于鉴频鉴相器和电荷泵的开关采样特性，锁相环其实是一个离散系统。但

为便于分析，一般来说，当环路带宽小于参考频率的十分之一时，可以用连续的

s 域模型进行分析[1]。图 2-2 给出了整数分频锁相环的线性相位 s 域模型。其中

Icp/2π 表示鉴频鉴相器和电荷泵级联的相位到电流的传递函数，Icp 是电荷泵电

流，单位为安培(A)；Zlpf(s)表示滤波器的电流到电压的传递函数，单位为欧姆(Ω)；
Kvco/s 表示压控振荡器的电压到相位的传递函数，Kvco是调谐增益，单位为弧度

每秒每伏(rad/s·V)；1/N 表示分频器的相位到相位的传递函数，N 是分频比。 

 

图 2-2  整数分频锁相环线性相位 s 域模型 

设计参数中 Icp、Kvco 和 N 都是事先给定的，不同的滤波器结构和滤波参数

决定了环路的动态特性，环路参数设计主要就是获得滤波器中的参数值。通常来

说，常用的环路分析方法包括开环相位裕度最大化法[2]和闭环稳定性优化的根轨

迹法[3][4]。环路参数会随着工艺、电压和温度的变化而变化，闭环稳定性优化

的根轨法能基于环路的稳定边界，得到稳定性最优的环路参数。事实上，以上两

种分析方法得到的结果非常接近，而且闭环根轨迹法的分析较为复杂，并且直观

性不强，因此下面主要对开环相位裕度最大化法进行分析。 
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2.3.1.1 二阶滤波器所在三阶环路 

图 2-2 中的开环传递函数为 

 ( ) ( )cp vco
o lpf2

I K
H s Z s

πNs
=  (2.1) 

在锁相环型频率综合器中，滤波器通常采用电阻、电容等无源器件实现。常

用的无源二阶、三阶滤波器电路图如图 2-3 所示。  

  

(a) 无源二阶滤波器 (b) 无源三阶滤波器 

图 2-3  常用无源滤波器电路图 

图(a)是无源二阶滤波器，其从 Icp到 Vctrl的传递函数可以写为 

 ( ) ( )
1 1

lpf,2nd
1 1 2 1 2

1R C sZ s
s R C C s C C

+
=

+ +
 (2.2) 

式(2.2)只存在一个零点，位置在 

 z
1 1

1ω
R C

=  (2.3) 

压控振荡器在原点处有一个极点 ωp1，滤波器又引入一个原点极点 ωp2，另

一个非零极点为 

 1 2
p3

1 1 2

C Cω
R C C

+
=  (2.4) 

如果用 b 表示 C1和 C2的比值，则零点和非零极点的关系为 

 ( )p3 z1ω b ω= +  (2.5) 

由式(2.1)–(2.5)可知，开环传递函数 Ho(jω)在任意角频率的相位裕度为 

 ( )
z p3

arctan arctanω ωφ jω
ω ω

= −  (2.6) 

令式(2.6)求导等于 0 解得的角频率处能获得相位裕度的极大值。为使环路的

相位裕度最大化，必须在开环带宽 ωc处取得最大的相位裕度，因此得到 
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 c z p3ω ω ω=  (2.7) 

将式(2.7)代入(2.6)，再结合式(2.5)，得到最大的相位裕度为 

 m
1 1arctan 1
2 1

φ b
b

⎡ ⎤⎛ ⎞
= + −⎢ ⎥⎜ ⎟+⎝ ⎠⎣ ⎦

 (2.8) 

可见，当选取在开环带宽 ωc 处获得最大相位裕度时，此时的最大相位裕度只与

b 有关。当 b=15 时，相位裕度可达 62°。另外，由式(2.5)和(2.7)可得 

 c
z 1

ωω
b

=
+

 (2.9) 

 p3 c1ω b ω= +  (2.10) 

在开环带宽 ωc处，开环传递函数的增益为 1。一旦选定开环带宽 ωc和电容

比值 b，滤波器中的电阻、电容值则可由式(2.1)、(2.5)、(2.7)、(2.9)和(2.10)得
到 

 c
1

cp vco

2 1πNω bR
I K b

+
=  (2.11) 

 cp vco
1 2

1 c c

1
2 1
I Kb bC

Rω πNω b
+

= =
+

 (2.12) 

 cp vco1
2 2

c

1
2 1
I KCC

b πNω b
= =

+
 (2.13) 

由此可见，在满足系统最大相位裕度的前提下，电阻 R1和开环带宽 ωc成正比，

而电容 C1和 C2与 ωc 的平方成反比。 

 

图 2-4  三阶环路开环增益波特图 
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由于压控振荡器贡献一个极点，二阶滤波器所在环路成为三阶极点环路。其

开环波特图如图 2-4 所示，包括增益曲线和相位曲线，在任何时候，相位裕度都

大于零度。 

2.3.1.2 三阶滤波器所在四阶环路 

对于图 2-3 中的图(b)，无源三阶滤波器的传递函数可以写为 

 ( ) ( ) ( )
1 1

lpf,3rd 2
1 3 1 2 3 1 1 2 3 3 3 1 2 1 2 3

11 R C sZ s
s R R C C C s R C C C R C C C s C C C

+
= ⋅

⎡ ⎤+ + + + + + +⎣ ⎦
(2.14) 

式(2.14)也存在一个零点同式(2.2)一样，有一个在原点的极点 ωp2。对于形如

ax2+bx+c=0 的式子，如果存在两个相距很远的实根，那么有 x1=–c/b，x2=–b/a，
且 x1<<x2。若同时满足 C1>>C2+C3和 R1>R3，则第三个较近的极点为[5] 

 
( ) ( ) ( )

1 2 3
p3

1 1 2 3 3 3 1 2 1 2 3

1C C Cω
R C C C R C C C R C C

+ +
= ≈

+ + + +
 (2.15) 

第四个较远的极点为 

 ( ) ( )1 1 2 3 3 3 1 2 2 3
p4

1 3 1 2 3 3 2 3

R C C C R C C C C Cω
R R C C C R C C
+ + + +

= ≈  (2.16) 

若此时令 b 表示 C1和 C2+C3的比值，那么零点和第三个极点的关系为 

 p3 zω bω=  (2.17) 

假设第四个极点距开环带宽很远，可以忽略其对相位裕度的影响。那么传递

函数 Ho(jω)在任意角频率的相位裕度与式(2.6)相同，同样在环路带宽处取得最大

相位裕度，此时的 ωc也与式(2.7)相同，得到最大相位裕度为 

 1
m

1 1tan
2

φ b
b

− ⎡ ⎤⎛ ⎞
= −⎢ ⎥⎜ ⎟

⎝ ⎠⎣ ⎦
 (2.18) 

由式(2.7)和(2.17)可得 

 c
z

ωω
b

=  (2.19) 

 p3 cω bω=  (2.20) 

如果忽略第四个极点对开环带宽位置的影响，由式(2.1)、(2.7)、(2.17)、(2.19)
和(2.20)，得到的 R1同式(2.11)相等。注意此时的 b 值已经发生变化，进而得到

C1值为 

 
3 / 2

cp vco
1 2

1 c c2 1
I Kb bC

Rω πNω b
= =

+
 (2.21) 
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为简化起见，可以令 C2=C3，那么得到 

 cp vco1
2 3 2

c2 4 1
I KC bC C

b πNω b
= = =

+
 (2.22) 

令第四个极点等于开环带宽 ωc的 m 倍，由(2.16)和(2.22)可得 

 c
3

cp vco

8 1πNω bR
mI K b

+
=  (2.23) 

虽然通过近似分析可以得到四阶环路的滤波器参数，但仍需要通过数值仿真

软件进行精确仿真，以确保近似结果和实际结果比较接近。三阶滤波器所在环路

成为四阶极点环路，其开环波特图如图 2-5 所示，在频率很远时，相位小于 180°，
因此四阶环路存在潜在的稳定性问题。 

ωz ωp3ωc

ω

ω

0

G
ai

n 
(d

B
)

Ph
as

e 
(°

)

Φm

ωp1,2

ωp4–180
 

图 2-5  四阶环路开环增益波特图 

2.3.2 相位噪声建模 

 

图 2-6  整数分频锁相环的相位噪声模型 
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图 2-6 给出了整数分频锁相环的相位噪声模型。其中，θ2
n,i表示输入参考时

钟的等效相位噪声，单位是 rad2/Hz；θ2
n,cp表示鉴频鉴相器和电荷泵的输出等效

相位噪声，单位是 A2/Hz；θ2
n,lpf 表示环路滤波器的输出等效相位噪声，单位是

V2/Hz；θ2
n,vco 表示压控振荡器的输出等效相位噪声，单位是 rad2/Hz；θ2

n,div 表

示分频器的输出等效相位噪声，单位是 rad2/Hz。由此可以计算出总的输出相位

噪声 θ2
n,o为 

 

( )
( )

( )
( )

( ) ( )
( )
( )

22

o o2 2 2
n,o n,i n,cp

o o cp

2
vco 2 2

o2 2 2
n,lpf n,vco n,div

o o o

2
1 1

1       
1 1 1

NH s NH s πθ θ θ
H s H s I

K
NH ssθ θ θ

H s H s H s

= ⋅ + ⋅ ⋅
+ +

+ ⋅ + ⋅ + ⋅
+ + +

 (2.24) 

分析式(2.24)可以看出，对于输入参考时钟和分频器的噪声，它们有着共同

的噪声传递函数，这正是锁相环的闭环传递函数，具有低通特性，带内平坦，带

外呈 40dB 至 60dB 每十倍频程下降(三阶滤波器)；对于鉴频鉴相器和电荷泵的

输出噪声，它的噪声传递函数在闭环传递函数的基础上，乘以一个系数(2π/Icp)2，

滤波特性与输入参考时钟和分频器相同；对于压控振荡器的输出噪声，它的噪声

传递函数具有高通特性，带内呈 40dB 至 20dB 每十倍频程上升(三阶滤波器)，
带外平坦；对于滤波器的输出噪声，它的噪声传递函数具有带通特性，带内呈

20dB 每十倍频程上升，带外呈 20dB 至 40dB 每十倍频程下降(三阶滤波器)。 
与此同时，考虑各个模块自身的输出噪声。输入参考时钟通常是芯片外部接

入一个晶体振荡器，相位噪声非常低，特性是近端下降非常快，从 40dB 至 10dB
每十倍频程下降，远端平坦；分频器相位噪声近端来自于晶体管闪烁噪声，呈

10dB 下降，远端来自于晶体管的热噪声，曲线平坦；电荷泵输出电流噪声近端

也是呈 10dB 下降，远端平坦；压控振荡器相位噪声近端呈 30dB 下降，远端呈

20dB 下降，这是由于基频噪声通过频率上变所致；环路滤波器电压噪声近端平

坦，远端呈 20dB 下降。将每个模块自身输出噪声乘以各自到输出传递函数的平

方后相加，即可得到总的输出相位噪声。 
综上所述，图 2-7 总结了整数分频锁相环中各个模块自身的输出噪声、各自

到输出的传递函数及等效到输出的相位噪声，其中环路滤波器采用的是三阶滤波

器。另外，为方便起见，参考时钟与分频器并在一起，将参考时钟自身的近端噪

声下降特性做简化处理。 
如果环路带宽设计合适，带内相位噪声通常主要由电荷泵贡献，带外相位噪

声主要由压控振荡器贡献，在带宽附近滤波器也贡献部分噪声。要想设计低相位 
噪声的锁相环，根据式(2.24)和图 2-7，可以得到如下结论：1）若要降低带内噪 
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θ2 n,
cp

(d
B

)
H

2 i,c
p(

s)
 (d

B
)

θ2 n,
o(

cp
) (

dB
)

 

(a) 参考时钟、分频器 (b) 鉴频鉴相器、电荷泵 

  

(c) 压控振荡器 (d) 环路滤波器 

图 2-7  各个模块自身噪声、传递函数及等效到输出的相位噪声 

声，分频比越小越好，这对于参考时钟、分频器、鉴频鉴相器和电荷泵都有好处，
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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，

需降低压控振荡器自身的输出噪声；3）若要降低带宽附近的噪声，降低压控振

荡器的调谐增益，以降低滤波器的噪声贡献。 
另外，选取不适当的环路带宽，会严重影响锁相环的输出相位噪声分布。图

2-8 给出带宽分别为 30kHz 和 500kHz 时，仿真的输出相位噪声的变化。当选择

30kHz 的小环路带宽时，1kHz 以外都由压控振荡器占主导，带内噪声被明显抬

高；当选择 500kHz 的大环路带宽时，1kHz 以外、1MHz 以内都由电荷泵占主

导，带外噪声被明显抬升。过小或过大的环路带宽都会恶化输出相位噪声性能。

因此可以断定，如果选择合适的环路带宽，并通过软件进行精确仿真，能得到最

优的相位噪声。 
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(a) 小带宽，压控振荡器占主导 (b) 大带宽，电荷泵占主导 

图 2-8  小带宽与大带宽对输出相位噪声的影响 

2.4 ΔΣ分数分频锁相环 

2.4.1 ΔΣ分数分频锁相环基本结构 

整数分频锁相环的输出频率精度等于一个参考时钟频率，比如 25MHz。对

于射频接收机中常用的无线通信协议，例如 GSM 的信道间距是 200kHz，这个

频率精度显然不能满足系统的需求。为提高频率精度，可以降低输入参考频率。

但为保证系统的稳定性及连续相位 s 域模型的准确性，环路带宽必须至少小于参

考频率的十分之一。但是这样，小的环路带宽会导致过长的锁定时间。分数分频

锁相环就是在这样一个背景下被提出，顾名思义，分数分频能产生参考时钟分数

倍的频率精度。因此，不需要降低参考时钟也可以得到所需的频率精度。 
目前，最常用的分数分频结构是基于 ΔΣ调制器(Delta Sigma Modulator，

简称 DSM)的分数分频锁相环，如图 2-9 所示[6]–[8]。其中，ΔΣ调制器的输入是

介于 0 和 1 之间的分数 α。在分频器时钟 fdiv的控制下，输出一串整数序列 y[n]，
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加到多模分频器的分频比上，分频比变为 N+y[n]。由于 y[n]在长时间下的的平均

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 

 [ ] ( )vco ref ref
1

1 n

k
f N y k f N α f

n =

⎛ ⎞
= + × = + ×⎜ ⎟
⎝ ⎠

∑  (2.25) 

式(2.25)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。 

 

图 2-9  基于 ΔΣ调制器的分数分频锁相环结构框图 

在整数分频锁相环中，环路锁定之后，分频器时钟 fdiv 和输入参考时钟 fref

的频率相等、相位对齐。而在分数分频锁相环中，环路锁定之后，输出时钟 fvco

和参考时钟 fref 的频率都是固定不变的。在分频比受到 ΔΣ 调制器控制而不断变

化的作用下，分频器时钟 fdiv不停地改变，因此它的边沿难与 fref的边沿对齐。所

以，环路锁定之后，fdiv的边沿在 fref的边沿附近左右摆动，时而超前、时而滞后，

但 fdiv边沿的平均值是与 fref边沿对齐的。所以，分数分频实现的不是整数分频概

念中的频率相等、相位对齐的锁定，而是一种“动态锁定”。 
为更好地了解分数分频的工作原理，图 2-10 给出锁定时参考时钟 fref和分频

器时钟 fdiv的工作状态。 

 

图 2-10  分数分频锁定时参考时钟和分频时钟的工作状态 

假设参考时钟 fref和分频器时钟 fdiv在某一初始时刻对齐，经过n个周期之后，

参考时钟 fref的上升沿时刻 tref,n为 



第 2 章 锁相环型频率综合器概述 

 15

 ( )ref,n vcot n N α T= × + ×  (2.26) 

分频器时钟 fdiv的上升沿时刻 tdiv,n为 

 [ ]( )div,n vco
1

n

k
t N y k T

=

= + ×∑  (2.27) 

此时，fdiv和 fref的时间差为 

 [ ]( )Δ,n div,n ref,n vco
1

n

k
t t t y k α T

=

= − = − ×∑  (2.28) 

因此得到 fdiv和 fref的相位差为 

 
[ ]( )

Δ,n 1
Δ,n

ref

2
2

n

k
π y k αt

θ π
T N α

=

−
= × =

+

∑
 (2.29) 

由式(2.29)可见，第 n 个周期两个时钟边沿的相位差同之前 ΔΣ 调制器所有

的 n 个输出有关，是每一次输出 y[n]与平均值 α差值的累加，具有记忆效应。因

为 y[n]的平均值为 α，所以平均相位差为零，实现“动态锁定”。 

2.4.2 量化噪声与 ΔΣ调制器结构 

2.4.2.1 量化噪声 

对于一个量化器而言，如果量化阶梯为 Δ，当量化误差 e 等概率地均匀分布

在±Δ/2 时，它的均方值可以表示为[9] 

 
2Δ 22 2

rms Δ 2

1 Δ
Δ 12

e e de
−

= =∫  (2.30) 

如果采样频率为 fs，采用单边功率谱密度描述，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 0≤f<fs/2 内，假定量化噪声为高斯白噪声，那么采

样后量化噪声的功率谱密度可以表示为 

 ( )
2 2

2 rms

s s

Δ
2 6

eE f
f f

= =  (2.31) 

2.4.2.2 ΔΣ调制器结构 

ΔΣ 调制器具有对噪声的高通整形特性，它可以将低频的量化噪声搬移到更

高的频谱，从而提高带内信噪比。常见的一阶 ΔΣ 调制器如图 2-11 所示。图(b)
是其线性化 z 域模型，一阶量化器可以等效为与量化噪声 eq[z]的叠加，得到其

输出表达式为 
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 ( )1
q[ ] [ ] 1 [ ]y z x z z e z−= + −  (2.32) 

其中，x[z]是调制器的输入，eq[z]是量化噪声。通常输出信号由输入信号和噪声

两部分组成，因此输出可以表示为 

 ( ) ( )STF NTF q[ ] [ ] [ ]y z H z x z H z e z= +  (2.33) 

其中，HSTF(z)是信号传递函数，HNTF(z)是噪声传递函数。对于一阶 ΔΣ调制器，

HSTF(z)等于 1，HNTF(z)等于 1–z-1。 

 
 

(a) 结构框图 (b) 线性化 z 域模型 

图 2-11  一阶 ΔΣ调制器 

由此可以得到，结合式(2.31)，对于任意的 ΔΣ 调制器，其输出量化噪声功

率谱密度可以表示为 

 ( ) ( ) ( ) ( )
2

2 2 22
NTF NTF

s

Δ
6

Q f E f H z H z
f

= =  (2.34) 

其中，z 等于 ej2πf/fs，需要把噪声传递函数从离散的 z 域向连续的 s 域转换。 

 ( )
2

2 222 1

s s s

Δ Δ1 2sin
6 6

πfQ f z
f f f

− ⎡ ⎤⎛ ⎞
= − = ⎢ ⎥⎜ ⎟

⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦
 (2.35) 

常用的多级噪声整形(Multi-Stage Noise Shaping，简称 MASH) 1-1-1 型 ΔΣ
调制器如图 2-12 所示。 

 

图 2-12  MASH 1-1-1 型 ΔΣ调制器 z 域模型 

根据 MASH 1-1-1 型调制器的 z 域模型，可以得到下列式子 
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( )
( )
( )

1
1 q1

1
2 q1 q2

1
3 q2 q3

[ ] [ ] 1 [ ]

[ ] [ ] 1 [ ]

[ ] [ ] 1 [ ]

y z x z z e z

y z e z z e z

y z e z z e z

−

−

−

⎧ = + −
⎪⎪ = − + −⎨
⎪

= − + −⎪⎩

 (2.36) 

由此可以得到输出为 

 
( ) ( )
( )

21 1
1 2 3

31
q3

[ ] [ ] 1 [ ] 1 [ ]

      [ ] 1 [ ]

y z y z z y z z y z

x z z e z

− −

−

= + − + −

= + −
 (2.37) 

作为更一般的结论，对于 L 阶 MASH 型 ΔΣ 调制器，其噪声传递函数可以

表示为 

 ( ) ( )1
NTF 1

L
H z z−= −  (2.38) 

将式(2.38)代入(2.34)，可得 L 阶 MASH 型 ΔΣ 调制器的输出量化噪声功率

谱密度为 

 ( )
2

2 222 1

s s s

Δ Δ1 2sin
6 6

L
L πfQ f z

f f f
− ⎡ ⎤⎛ ⎞

= − = ⎢ ⎥⎜ ⎟
⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦

 (2.39) 

考察另外一种单环前馈型 ΔΣ调制器结构，如图 2-13 所示[10]。其输出表达

式可以写为 

 
( )311 2 3

q1 2 1 2

12 2.5[ ] [ ] [ ]
1 0.5 1 0.5

zz z zy z x z e z
z z z z

−− − −

− − − −

−− +
= +

− + − +
 (2.40) 

 

图 2-13  三阶单环前馈 ΔΣ调制器 z 域模型 

图 2-14 给出了 MASH 1-1-1 型和单环前馈型 ΔΣ 调制器的量化噪声仿真结

果，横坐标是归一化采样频率。从图中可以看出，在 0.3 倍的采样频率以内，单

环前馈结构比 MASH 1-1-1 型高 6 个 dB，而在 0.5 倍的采样频率处，MASH 1-1-1
型比单环前馈结构高 8 个 dB。 

文献[10]提到，MASH 1-1-1 型 ΔΣ调制器的输出整数范围在[–3, 4]之间，有

8 个整数的变化。而上述这个单环前馈结构的输出整数范围在[–1, 2]之间变化，

只有 4 个整数的变化。更大的输出整数范围意味着 y[n]和 α的差值变化更大，即

分频器时钟和参考时钟边沿不对齐程度更大，那么电荷泵的动态导通时间加大，
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使得其对衬底噪声更加敏感。另外，这个单环前馈结构的空闲音(Idle Tone)性能

也较好。 
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图 2-14  MASH 1-1-1 型和单环前馈型输出量化噪声比较 

2.4.3 量化噪声到相位噪声的转换 

由于 ΔΣ 调制器具有输出量化噪声，必然影响环路的噪声特性。式(2.29)表
示了分频器时钟 fdiv和参考时钟 fref的相位差，这其实就是 ΔΣ调制器输出量化噪

声等效到锁相环输入的相位噪声。其中，y[n]是 ΔΣ 调制器的输出，y[n]–α 具有

形如式(2.34)的噪声特性，求和符号相当于 z 域中的一阶积分器 1/(z–1)。考虑 ΔΣ
调制器的工作时钟为 fdiv，而 fdiv 近似等于 fref，相位噪声通常是噪声功率谱密度

的一半[2]，因此得到 ΔΣ调制器的输出量化噪声等效到锁相环输入的相位噪声为 

 

( )

( )
( )

2 2 2 22
n,dsm input NTF

ref
2

2 2 2

NTF2
refref

2 1 Δ
1 12

Δ             2sin
3

πθ H z
N α z f

π πf H z
fN α f

→

−

⎛ ⎞= ⎜ ⎟+ −⎝ ⎠

⎡ ⎤⎛ ⎞
= ⎢ ⎥⎜ ⎟

+ ⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦

 (2.41) 

由此可以得到 ΔΣ 分数分频锁相环的相位噪声模型，如图 2-15 所示[11][12]。其

中，θ2
n,dsm为 ΔΣ 调制器输出量化噪声功率谱密度。结合式(2.41)，N+α 近似等

于 N，得到 ΔΣ调制器的量化噪声等效到锁相环输出的相位噪声为 

 

( )
( )

( ) ( )
( )

2

o2 2
n,o(dsm) n,dsm input

o

22
2 2 2 o

NTF2
ref ref o

1

Δ         2sin
3 1

NH s
θ θ

H s

NH sπ πf H z
N f f H s

→

−

= ⋅
+

⎡ ⎤⎛ ⎞
= ⎢ ⎥⎜ ⎟ +⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦

 (2.42) 
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图 2-15  ΔΣ分数分频锁相环的相位噪声模型 

如果考察载波附近的噪声特性，若有 πf<<fref，则 sin(πf/fref)近似等于 πf/fref，

简化式(2.42)可得 

 ( ) ( )
( )

22
2 o2 ref

n,o(dsm) NTF2 2
o

Δ
12 1

NH sfθ H z
N f H s

=
+

 (2.43) 

若锁相环的环路带宽满足 πfc<<fref的条件，那么闭环传递函数在环路带宽内

的增益可近似用 N 代替，那么简化式(2.43)可得 

 ( )
2

22 ref
n,o(dsm) NTF2

Δ
12

fθ H z
f

=  (2.44) 

对于 L 阶的 MASH 调制器，将其噪声传递函数式(2.38)代入式(2.44)，并只

关心载波附近的噪声特性，可得 

 
( )2 12 2

2
n,o(dsm) 2 1

ref

Δ
3

L

L

π fθ
f

−

−=  (2.45) 

式(2.45)表明，ΔΣ调制器的高通量化噪声等效到输出相位噪声其斜率会降一阶，

这是由于式(2.29)的累加特性所致。对于一个三阶 ΔΣ 调制器，量化噪声特性呈

60dB 每十倍频程上升，其等效到输出的相位噪声则是 40dB 每十倍频程上升。

如果采用二阶滤波器，并且环路带宽较大，闭环传递函数在环路带宽外的增益也

呈 40dB 下降，那么 ΔΣ调制器引起的输出相位噪声在环路带宽外会变平，不会

被抑制。因此，通常选择比 ΔΣ调制器阶数多一阶的闭环环路，也就是选择与 ΔΣ
调制器阶数相等的滤波器阶数，以抑制带外 ΔΣ调制器的量化噪声引入的相位噪

声。 
虽然选择三阶滤波器可以抑制三阶 ΔΣ调制器的量化噪声，但是过大的环路

带宽仍然使得 ΔΣ调制器的量化噪声在带外凸起，严重恶化带外相位噪声性能。
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图 2-16 给出了带宽分别为 30kHz 和 500kHz 时 ΔΣ调制器量化噪声对输出的影

响。当选择 30kHz 的小环路带宽时，ΔΣ调制器量化噪声在带外被明显抑制；当

选择 500kHz 的大环路带宽时，ΔΣ 调制器量化噪声在带外明显凸起。尽管可以

采用更高阶的滤波器抑制ΔΣ调制器量化噪声，但是这会使得环路相位裕度下降，

产生潜在稳定性问题。 

102 103 104 105 106 107-180

-160

-140

-120

-100

-80

Frequency Offset (Hz)

P
ha

se
 N

oi
se

 (d
B

c/
H

z)

 

102 103 104 105 106 107-180

-160

-140

-120

-100

-80

Frequency Offset (Hz)

P
ha

se
 N

oi
se

 (d
B

c/
H

z)
 

 

(a) 小带宽，ΔΣ调制器噪声被抑制 (b) 大带宽，ΔΣ调制器噪声凸起 

图 2-16  小带宽与大带宽对 ΔΣ调制器量化噪声的影响 

2.5 本章小结 

1） 回顾了整数分频锁相环的基本结构，环路参数分析和相位噪声建模；  
2） 介绍了 ΔΣ 分数分频锁相环的基本结构，ΔΣ 调制器的基本结构和量化噪声

概念； 
3） 分析了 ΔΣ调制器的量化噪声到环路相位噪声的转换过程。 
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第3章 LC 压控振荡器与片上电感参数提取 

摘要：本章内容涉及 1）线性时变相位噪声模型；2）正交与宽带 LC 压控振荡

器结构；3）差分调谐方式和电源噪声抑制；4）中心抽头差分电感的等效模型和

参数提取；5）变压器耦合的正交 LC 压控振荡器芯片设计。 

3.1 引言 

压控振荡器是锁相环型频率综合器的关键模块之一，它直接决定锁相环的输

出频率范围、带外相位噪声，并占用较大的功耗。从结构上而言，压控振荡器一

般分为环形压控振荡器和电感电容(Inductance-Capacitance，简称 LC)压控振荡

器两类。前者具有面积小、原理简单的特点，但相位噪声性能相对 LC 压控振荡

器较差。现在无线通信射频接收机中主要采用 LC 压控振荡器结构。 
电感、电容和负阻是构成 LC 振荡器的基本元素。振荡频率由电感和总电容

值构成的谐振回路的谐振频率决定，压控电压通过改变可变电容容值以达到调谐

频率的目的。在差分 LC 压控振荡器中，负阻通常由一对交叉耦合 MOS 管提供。

常见的 LC 压控振荡器结构如图 3-1 所示。 

  

 
(a) NMOS 交叉耦合管 (b) PMOS 交叉耦合管 (c) 互补交叉耦合管 

图 3-1  常见的 LC 振荡器结构 

图(a)是 NMOS 交叉耦合管构成负阻的结构，图(b)是 PMOS 交叉耦合管构

成负阻的结构，图(c)是互补交叉耦合管构成负阻的结构。相对于单个交叉耦合
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管而言，互补交叉耦合管可以提供更大的振荡摆幅和更好的噪声性能。关于 LC
振荡器的原理和电感、电容结构分析可参考[13][14]。 

本章主要做了以下工作：首先简要回顾线性时变相位噪声模型，并指出其中

一个结论的错误，其次介绍正交和宽带两种 LC 振荡器结构，接着对差分调谐方

式和电源噪声抑制两个问题进行分析，然后对常用的中心抽头差分电感进行建模

和参数提取，最后在 0.18-μm CMOS 工艺上实现并测试一款基于变压器耦合的

LC 压控振荡器芯片。 

3.2 相位噪声 

相位噪声的定义是偏离载波 ω0附近 Δω 处 1Hz 内单边带噪声功率 Psideband

与载波功率 Pcarrier的比值，如图 3-2(a)所示，通常用 dB 形式表示为 

 { } ( )sideband 0

carrier

Δ ,1 Hz
Δ 10 log

P ω ω
ω

P
⎡ ⎤+

= ⋅ ⎢ ⎥
⎣ ⎦

L  (3.1) 

Leeson 于 1966 年提出经验化的相位噪声模型[15]，其噪声曲线如图 3-2(b)
所示，包括 1/f3区域、1/f2区域和噪声基底， 31/f

ωΔ 是拐点频率。 

  

(a) 输出频谱 (b) 相位噪声 

图 3-2  振荡器输出频谱和相位噪声 

此后，Craninckx[16]和 Razavi[17]等人基于线性时不变系统，得到相位噪声

随频偏成 20dB 每十倍频程下降的结论。但实际上压控振荡器是非线性电路，工

作在大信号状态下，而且线性时不变模型也无法解释单频噪声在载波两侧都会产

生噪声的现象。Demir[18]等人应用扰动、随机微分和周期时变的理论和方法，

提出相位噪声的非线性扰动模型。其结果虽然很准确，但仅适合在计算机辅助仿

真工具中对噪声进行仿真，对实际电路设计并不能直观指导。Samor[19]和
Abidi[20]等人从类似于分析混频器噪声的角度，基于差分对管跨导的非线性，分

析相位噪声产生的本质，指出非线性是造成各个谐波频率上的噪声进入载波频率

的主要原因。但是该模型无法定量地计算出每个噪声对相位噪声的贡献。
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Hajimiri[21][22]等人结合线性周期时变系统的特性，提出线性时变相位噪声模

型，系统阐述相位噪声各个区域的噪声来源。并根据这个噪声分析模型，从电路

设计和优化的角度提出设计低噪声振荡器的方法[23]，因而被广泛采用。 
图 3-3 是上述的线性时变相位噪声模型，它由电流到相位的线性响应和相位

到电压的非线性调制两个部分级联组成。 

∑

 

图 3-3  线性时变的相位噪声模型 

这个噪声模型将振荡器看作周期时变线性系统，输入是等效为注入节点的电

流源噪声或串入支路的电压源噪声，输出是时变过量相位。振荡器的输出信号可

以表示为 

 ( ) ( ) ( )out 0f t A t f ω t φ t⎡ ⎤= ⋅ +⎣ ⎦  (3.2) 

其中，Φ(t)和 A(t)是时间的函数，f 是周期为 2π的函数。 
尽管振荡器是非线性的，但输出的过量相位对小信号噪声响应仍然为线性。

分别计算每个噪声源到输出的响应，再利用叠加原理，得到总过量相位。假设在

时刻 t 注入电流 i(t)引起相位阶跃变化，过量相位的单位脉冲响应可以表示为 

 ( ) ( ) ( )0

max

Γ
,φ

ω t
h t τ u t τ

q
= −  (3.3) 

其中 qmax表示该节点所连接电容上的最大电荷量，u(t–τ)是单位阶跃函数，Γ(ω0t)
是脉冲灵敏度函数(Impulse Sensitivity Function，简称 ISF)，可用傅立叶级数扩

展为 

 ( ) ( )0
0 0

1
Γ cos

2 n n
n

cω t c nω t θ
∞

=

= + +∑  (3.4) 

输入的时变电流噪声引起的过量相位为 
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 ( ) ( ) ( ) ( )0
n 0

1max

1 cos
2

t t

n

cφ t i τ dτ c i τ nω τ dτ
q

∞

−∞ −∞
=

⎡ ⎤
= +⎢ ⎥

⎣ ⎦
∑∫ ∫  (3.5) 

该过量相位在振荡器的非线性系统中再通过相位调制转变为电压。 
图 3-4 给出基频和谐波附近的噪声向载波附近相位噪声的转换过程，在

nω0+Δω和 nω0–Δω注入的电流都会在 ω0±Δω处产生相等的边带[24]，但 n 等

于 0 时只有+Δω贡献了噪声。 

 

图 3-4  器件噪声到相位噪声的转换 

对白噪声而言，最后得到在 Δω处的相位噪声为[25]  

 { }

22
20

1
2 2
max

Δ 2
Δ 10log

4 Δ

nw
n

n

ci c
f

ω
q ω

∞

=

⎛ ⎞
⋅ +⎜ ⎟
⎝ ⎠=

∑
L  (3.6) 

根据帕斯瓦尔(Parseval)定理，有以下关系[26] 

 ( )
2 2 22 20

rms0
1

1 Γ 2Γ
2

π

n
n

c c φ dφ
π

∞

=

+ = =∑ ∫  (3.7) 

最后将式(3.7)代入(3.6)，得到 1/f2区域的相位噪声为 

 { }

2
2
rms

2 2
max

Γ
ΔΔ 10log

2 Δ

nwi
fω

q ω

⋅
=L  (3.8) 
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当 Δω小于器件噪声 1/f 拐点频率时，闪烁噪声可以表示为 

 2 2 1/f
,1/f Δn nw

ωi i
ω

= ⋅  (3.9) 

对闪烁噪声而言，只有+Δω处贡献了噪声，那么在 1/f3区域的相位噪声为 

 { }
2 2
0 1/f

2 2
max

ΔΔ 10log
8Δ Δ
nwc i f ωω

q ω ω

⎛ ⎞
= ⋅ ⋅⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠
L  (3.10) 

当式(3.8)中 1/f2区域的相位噪声和式(3.10)中 1/f3区域的相位噪声相等时，

可得到相位噪声的 1/f3拐点频率为 

 3

2 2

0 0
1/f 1/f1/f

rms 1

1Δ
2Γ 2
c cω ω ω

c
⎛ ⎞ ⎛ ⎞

= ⋅ ≈ ⋅⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠⎝ ⎠

 (3.11) 

由式(3.11)可知，相位噪声的 1/f3 拐点频率比器件噪声的 1/f 拐点频率要小，c0

与振荡波形对称性有关，提高对称性可以降低 c0，从而降低相位噪声的 1/f3拐点

频率。文献[27]从频域的角度同样得到式(3.6)的表达式，但是错误地运用帕斯瓦

尔定理，因此关于式(3.8)的结论是错误的。 

3.3 正交与宽带 LC 压控振荡器 

3.3.1 正交 LC 压控振荡器 

射频接收机中为了抑制镜像信号通常需要正交的本振信号。产生正交信号有

多种方法，包括使用除 2 分频器、多相位滤波器和正交 LC 压控振荡器等。其中，

除 2 分频器工作在很高频率，消耗较大功耗，并且需要压控振荡器工作在 2 倍所

需频率，加大了振荡器设计难度；多相位滤波器是无源滤波器，在其与振荡器之

间需要插入较大功耗的缓冲器(Buffer)。而正交 LC 压控振荡器将设计难点集中到

振荡器自身，且功耗较小，所以近年来得到人们的广泛研究[28]–[34]。 
图 3-5 为 MOS 管耦合的正交 LC 压控振荡器结构[29]。这种结构使用两个

独立的 LC 振荡器，并通过与交叉耦合管并联的 MOS 管连接，这四个并联的

MOS 管级联构成一个环，因而产生四路正交相位。正交振荡器一个非常重要的

性能指标是正交相位精度，理想值为 90°。在功耗不变的前提下，为提高相位精

度，需要增大流经 MOS 管 M1c～M4c的电流。但这样会减小流经交叉耦合管 M1～

M4 的电流，从而恶化相位噪声性能，因此这种结构在正交相位精度和相位噪声

之间存在折衷。为缓解这个问题，MOS 管 M1c～M4c可以串联到交叉耦合管支路

中[30]，但是尺寸会比交叉耦合管大五倍，这将增加振荡点的寄生电容，降低调

谐范围。 
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图 3-5  MOS 管耦合的正交 LC 压控振荡器 

另外一种基于源极二次谐波耦合的 LC 振荡器结构如图 3-6 所示[31]。 

 

图 3-6  变压器耦合的正交 LC 压控振荡器 

它仍然采用两个独立的 LC 振荡器，通过一个变压器将各自交叉耦合管的源

极连接起来。通过变压器的异名端连接两个源极节点，相位差 180°，而振荡器

的输出节点振荡频率是源极节点振荡频率的二分之一，从而实现四路正交信号。

这种结构没有增加额外的功耗，在正交相位精度和相位噪声之间也不存在折衷。

但缺点是由于增加一个变压器，使得芯片面积增大。另外，这个变压器其实就是

一个带有中心抽头的差分电感，而传统的片上电感建模都是针对单端或普通差分

电感，因此对中心抽头差分电感的建模和参数提取也是值得研究的问题。 
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3.3.2 宽带 LC 压控振荡器 

数字电视等宽带和软件无线电等多模多频的应用日益发展，要求压控振荡器

能输出宽频率范围，因此宽带 LC 压控振荡器成为近年来人们研究的热点

[35]–[38]。图 3-7 为采用开关电容扩展频率范围的宽带 LC 振荡器结构。它在输

出振荡点和地之间并联一组开关和固定电容串联的阵列，开关闭合时，电容接入

谐振回路，降低振荡频率；开关断开时，电容与谐振回路断开，提高振荡频率。

开关电容阵列通常采用二进制编码实现，这种方法可以极大地扩展振荡器的输出

频率范围，也不会导致调谐增益过大。很多窄带 LC 振荡器也采用开关电容结构，

这是为了增加频率覆盖裕量，克服工艺和温度偏差带来的频率偏差影响。另外一

种宽带结构是采用开关电感，但电感调整比电容调整要复杂，所以不常为人们所

采用。 

 

图 3-7  使用开关电容扩展的宽带 LC 压控振荡器 

3.4 设计考虑 

在设计 LC 压控振荡器时，有很多需要考虑的因素，包括：电路结构、电感

值和几何结构、可变电容和固定电容结构、交叉耦合管尺寸、偏置电路、调谐方

式和电源衬底的噪声干扰等。其中，电感值大小和交叉耦合管尺寸影响功耗和相

位噪声，电容结构影响相位噪声，电源电压、衬底和压控电压上的噪声干扰影响

偏置和调谐方式。调谐方式、偏置电路和电源衬底的噪声干扰是最容易忽视的因

素，下面对其进行分析。 

3.4.1 差分调谐 

调谐方式是针对可变电容控制而言，同单端调谐方式相比，差分调谐方式可
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以获得对共模噪声更好的抑制[39][40]。工艺中通常只提供二极管型和积累型

MOS(Accumulation MOS，简称 A-MOS)两种可变电容。这两种电容的线性度都

较好，但可供选择的值不多，也不适用于差分调谐。反型 MOS(Inversion-MOS，
简称 I-MOS)可变电容使用漏源相连的 MOS 管作为可变电容，一端是栅极，另

一端是漏源级，NMOS 管衬底接地，PMOS 管衬底接电源电压。因为 I-MOS 可

变电容同时存在 P 和 N 两种类型，所以最适合用于差分调谐方式中。 
图 3-8给出传统的 I-MOS可变电容的电路结构和电容–电压调谐曲线。其中，

Vop和 Von是振荡点，Vcp和 Vcn是差分调谐电压。在 LC 压控振荡器中，调谐增

益的最大点和可变电容的电容–电压调谐曲线增益最大点为同一点。对称调谐范

围意味着在差分调谐电压为零(Vcp–Vcn=0)的点存在最大调谐增益。对于 A-MOS
可变电容而言，如果振荡器输出共模点 Vocm 等于电荷泵输出的压控电压共模点

Vccm，那么振荡器调谐范围即为对称[40]。但是，对于 I-MOS 可变电容而言，即

使 Vocm和 Vccm相等，因为 NMOS 管阈值电压 Vthn和 PMOS 管阈值电压|Vthp| 不
一定相等，也会导致振荡器调谐范围不对称。 

Vcn

Cn

Vocm

Vthn

Vcp

Cp

|Vthp|

Vocm

Vocm=(Vop+Von)/2

Vocm=(Vop+Von)/2

 
(a) 电路结构 (b) 电容–电压调谐曲线 

图 3-8  传统的 I-MOS 可变电容 

为解决上述问题，可在 LC 振荡器压控端和环路滤波器之间插入一个电平移

位器，如图 3-9 所示[41]。对 Vcn而言，先经过一个栅源电压 Vgsn下降，再经过

一个阈值电压Vthn上升，最后到达振荡点；对Vcp而言，先经过一个栅源电压|Vgsnp|
上升，再经过一个阈值电压|Vthnp|下降，最后到达振荡点。如果经过电平移位后，

控制电压 Vcp 和 Vcn 等于共模电压 Vocm，则可变电容的电容–电压调谐曲线的中

点会移动到压控电压共模 Vccm 处，这样就能在压控振荡器中得到对称的调谐范

围。根据上述原理，可得到如下关系 
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(a) 电路结构 (b) 电容–电压调谐曲线 

图 3-9  改进的 I-MOS 可变电容 

 
( )
( )

gsn thn ccm ocm

gsp thp ccm ocm

V V V V

V V V V

⎧ = + −⎪
⎨

= − −⎪⎩
 (3.12) 

调整电平移位 MOS 管的尺寸和电流，可以使其栅源电压满足式(3.12)的关

系。在电路设计时要考虑电平移位器输出噪声对振荡器相位噪声的影响，因此电

流不能取太小。但即便如此，同 LC 振荡器相比，电平移位器电流仍然很小，因

此不会增加太多功耗。 

3.4.2 偏置与电源噪声 

偏置对于 LC 压控振荡器而言非常重要，它通常由一对 MOS 管电流镜组成。

MOS 管的闪烁噪声会通过频率上变在载波附近产生较大的干扰，因此偏置电路

设计的好坏很大程度上决定振荡器的噪声性能。人们通常采用无尾电流偏置的方

法消除偏置中 MOS 管闪烁噪声的影响。 
但是，这样仍然不能解决电源和衬底噪声干扰的问题。衬底噪声可以通过在

版图上给振荡器加隔离环(Guard Ring)或使其远离数字电路等方法缓解，而为抑

制电源噪声，通常使用一个片上低压降稳压器(Low-Dropout Regulator，简称

LDO Regulator)为振荡器提供一个低噪声电源。对 LDO 而言，需要其具有低输

出噪声和高电源抑制(Power Supply Rejection，简称 PSR)等特点。图 3-10 为一

个低噪声、高电源抑制的 LDO 电路图[41]。在传统 LDO 结构的基础上，插入二

极管连接的晶体管 M1捕捉电源变化并将其传到 Pass 晶体管的栅极，这样 Pass
晶体管的栅源电压就基本保持不变，可以抵消电源上的噪声干扰[42]。在折叠共

源共栅放大器之后插入一个 RC 串联结构，目的是采用零点补偿技术增大带宽。
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该 LDO 输出为 1.5V，输入的 1.5V 参考电压由一个低噪声 Bandgap 产生。 

 

图 3-10  低噪声高电源抑制的低压降稳压器电路图 

该 LDO 的仿真结果如图 3-11 所示，单位增益带宽为 176MHz，相位裕度为

62.5°。频偏 100Hz 处的输出电压噪声为–140dB，频偏 1MHz 处的噪声为

–170dB，这对振荡器的相位噪声几乎没有影响。电源抑制在直流达到–97dB，
频偏 100Hz 处为–80dB，频偏 1MHz 处为–60dB，这将有效地抑制电源电压上

的噪声。 
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(a) 环路增益波特图 (b) 仿真的输出噪声和电源抑制 

图 3-11  低压降稳压器的仿真结果 

3.5 中心抽头差分电感 

在 3.3.3 节中提到，变压器耦合的正交 LC 压控振荡器结构需要一个中心抽

头差分电感。传统的电感参数提取公式对中心抽头差分电感不太适用，因此下面

对该电感进行建模和参数提取[43]。 
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3.5.1 传统单端阻抗提取方式 

中心抽头差分电感的物理版图和等效电路如图 3-12 所示。在忽略寄生电阻

和电容的情况下，中心抽头交流接地的差分电感可以看作一个理想变压器，M 是

互感，端口 1 和端口 2 之间的电压相位差为 180º。 

 

(a) 物理版图 

 

(b) 理想模型 

图 3-12  中心抽头差分电感 

  
(a) 端口 2 接地短路 (b) 去耦等效电路 

图 3-13  两端口 S 参数提取端口 2 短路 

为便于分析，我们忽略寄生参数，仅考虑理想电感。单端口 S 参数测试时，

若端口 2 开路，L2所在支路断开(i2=0)，端口 2 对端口 1 的互感作用为零，因此

端口 1 的阻抗为 jωL1，等效电感值为自感 L1。若端口 2 接地短路，如图 3-13 所

示，端口 1 和 2 之间的互感作用可以等效为两个受控电压源。由基尔霍夫电压定

律可得 

 1 1 2 1jωL i jωMi u− =  (3.13) 

 1 2 2 0jωMi jωL i− + =  (3.14) 

因为差分电感左右完全对称，则 L1=L2=L，求解式(3.13)和(3.14)得 

 ( )
2

21
1 2

1

1 1in
u MZ jωL jωL k
i L

⎛ ⎞
= = − = −⎜ ⎟

⎝ ⎠
 (3.15) 

其中 k 是耦合系数，等于 M/L。当端口 2 接地短路时，端口 1 的等效电感值为

L(1–k2)。通常，中心抽头差分电感的耦合系数 k 接近于 1，那么 L(1–k2)相对于
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L 就会非常小，这与实际电路情况不符，因此不能用端口 2 短路的单端口 S 参数

对端口 1 进行单端阻抗提取。 
若端口 2 通过宽带 180º 相移网络接入与端口 1 相位相反的电压激励源[44] 

(u2=–u1)，如图 3-14 所示。 

(a) 端口 2 接反相电压源 (b) 去耦等效电路 

图 3-14  两端口 S 参数提取宽口 2 接反相电压源 

由基尔霍夫电压定律得 

 1 1 2 1jωL i jωMi u− =  (3.16) 

 1 2 2 2jωMi jωL i u− + =  (3.17) 

因为差分电感左右完全对称，有 L1=L2=L，同时有 u2=–u1，代入式(3.16)和(3.17)，
得 

 ( ) ( )1
1

1

1in
uZ jωL k jω L M
i

= = + = +  (3.18) 

 ( ) ( )2
2

2

1in
uZ jωL k jω L M
i

= = + = +  (3.19) 

从式(3.18)和(3.19)可以看出，两端口差分激励得到的单端等效电感值为 L+M。

由以上分析可知，端口 2 分别处于开路、短路和 180º 相位激励时，端口 1 的等

效电感值是不同的。在实际电路中，中心抽头差分电感两端口的电压信号是差分

信号，因此真正的单端电感值应是 L+M。 

文献[45]给出利用单端口 S 参数提取电感单端阻抗的方法，测试出 S11参数，

利用反射系数的公式得 

 11
0

11

1
1in

SZ Z
S

⎛ ⎞+
= ⎜ ⎟−⎝ ⎠

 (3.20) 

其中 Z0是特征阻抗，通常为 50Ω。由于中心抽头差分电感存在互感 M，采用一

端开路或者短路的单端口 S 参数不适用于中心抽头差分电感。文献[44]给出一

种利用单端口 S 参数测试的方法，即在端口 2 加入一个 180º 相移网络，用来模
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拟中心抽头差分电感的实际电路情况。由于很难保证两端口电压的 180º 相移，

因此该方法存在较大误差。而两端口 π 模型缺少中心抽头交流接地，不能完全

反映中心抽头差分电感的物理特征，因此有必要对电感两端口 π模型进行改进。 

3.5.2 中心抽头等效模型 

 

图 3-15  中心抽头差分电感的集总电路模型 

图 3-15 为简化的中心抽头差分电感的集总电路模型[46]。其中，L1(2)表示电

感值，R1(2)在直流下表示金属的串联损耗即串联电阻值，在高频下反映导体的趋

肤效应、邻近效应以及衬底涡流带来的损耗，Cox1(2)表示金属和衬底之间的氧化

层电容，Rsub1(2)和 Csub1(2)分别表示衬底寄生电阻和电容。中心抽头通常连接电

源电压或者地，其寄生阻抗用电感 Lct和电阻 Rct的串联表示，M 是电感 L1和 L2

之间的互感值。 

当端口 1 和端口 2 激励差分信号时，含有互感 M 的耦合电感可以采用三端

电感组成的 T 型网络进行去耦等效，如图 3-16 所示。 

 

图 3-16  去耦等效的中心抽头差分电感集总电路模型 

T 型等效网络去除了耦合电感 M，其中两个端口的电感值为自感值再加上互

感值，即 L1+M 和 L2+M，第三个端口的电感值为–M。这样，去耦等效的 T 型网
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络与含有互感 M 的网络在端口特性上保持不变。为便于分析，衬底寄生电阻、

寄生电容和氧化层电容等效为与频率相关的并联电阻 RP1(2)和电容 CP1(2)。 

端口 1 和端口 2 的电压相位差 180º，且差分电感左右完全对称，有 L1=L2=L，
R1=R2=R，因此 O 点差分交流接地。因为共模支路(互感–M、电感 Lct和电阻 Rct)
的另一端接地，因此对于全差分信号，共模支路被交流旁路。据此，提出中心抽

头等效模型，如图 3-17 所示。由于差分激励特性，原有的–Y12被分解成两个相

等的–2Y12串联，O 点交流接地，其余参数保持不变。所提出的中心抽头等效模

型能够对中心抽头差分电感的单端和差分阻抗进行分析。 

 

图 3-17  中心抽头等效模型 

3.5.3 阻抗提取 

由图 3-17 可以很容易地得到差分激励时端口 1 的单端阻抗为 

 
11 12

1
se seR jX

Y Y
+ =

−
 (3.21) 

其中，实部 Rse为单端等效电阻，虚部 Xse为单端等效感抗。因此端口 1 的单端

等效电阻值(R)、等效电感值(L)和品质因数(Q)分别为 

 se,eff
11 12

1ReR
Y Y
⎡ ⎤

= ⎢ ⎥−⎣ ⎦
 (3.22) 

 11 12
se,eff

1Im

2
Y Y

L
π f

⎡ ⎤
⎢ ⎥−⎣ ⎦=
⋅ ⋅

 (3.23) 

 11 12
se,eff

11 12

1Im

1Re

Y Y
Q

Y Y

⎡ ⎤
⎢ ⎥−⎣ ⎦=
⎡ ⎤
⎢ ⎥−⎣ ⎦

 (3.24) 

其中 Y 参数由中心抽头接地的两端口 S 参数变换得到。 

为验证单端阻抗和式(3.22)–(3.24)的正确性，通过理想变压器的 Y 参数进行

验证。在图 3-13(b)中，参数 Y11和 Y21(u2为零)分别为 
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 1
11 2 2

1 ( )
i LY
u jω L M

= =
−

 (3.25) 

 2
21 2 2

1 ( )
i MY
u jω L M

= =
−

 (3.26) 

将式(3.25)和(3.26)代入(3.23)，得到单端等效电感值 

 effL L M= +  (3.27) 

理想变压器能通过 Y 参数得到单端等效电感值为 L+M 的结论，验证了中心

抽头等效模型的准确性。因此，为得到中心抽头差分电感的耦合特性，没有必要

在端口 1 和端口 2 加入差分信号激励，可以直接采用中心抽头接地的两端口 S
参数对中心抽头等效模型进行参数提取。中心抽头等效模型相对于两端口 π 模

型多了一个中心抽头，因此它能更有效地表征中心抽头差分电感的物理特征。 

在图 3-17 中，端口 1 和端口 2 为差分激励，O 点是交流地，因此这三个地

都可当作“虚拟地”。差分阻抗为 

 11 22 12
2

12 11 12 22 12 11 22 12

21 1 1
diff diff

Y Y YR jX
Y Y Y Y Y Y Y Y

⎛ ⎞ ⎛ ⎞ + +
+ = − + =⎜ ⎟ ⎜ ⎟+ + −⎝ ⎠ ⎝ ⎠

 (3.28) 

其中，实部 Rdiff代表差分等效电阻，虚部 Xdiff代表差分等效感抗。式(3.28)与文

献[45]对无中心抽头的差分电感分析的结论一致，所以中心抽头差分电感和无中

心抽头的差分电感的差分等效参数 RLQ 是相同的。 

3.5.4 测试验证 

为验证中心抽头差分电感的单端和差分阻抗，在 0.35μm 1P4M 射频工艺上

设计了一个中心抽头接地的差分叠层电感，如图 3-18 所示。 

 

图 3-18  中心抽头差分电感的芯片照片 

该电感由第一、二层金属的并联再与第三、四层金属的并联相串联。相邻层

的金属并联能够降低直流电阻值，金属的串联能够提高电感值。第四层金属的厚
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度为 0.895μm，第一、二和三层金属的厚度均为 0.64μm。使用 Agilent 公司的

网络分析仪 E8362C 对中心抽头差分电感进行两端口 S 参数测试。相对于普通

的开路去嵌入，采用地屏蔽的开路通路去嵌入结构(G：地；S：信号)不仅能剔除

焊盘和信号线的寄生电容，而且能够消除长信号线所带来的寄生串联电阻和串联

电感的影响[47]。 
图 3-19 为中心抽头差分电感的集总电路等效模型。电阻 Rs1(2)和电感 Ls(12)

表征金属高频下的趋肤效应，电容 Cs表示 L1和 L2之间的金属间的寄生电容。 

 

图 3-19  集总电路等效模型 

图 3-20 为集总电路等效模型和测试结果的比较。在自激振荡频率以内，集

总电路模型与测试结果相当吻合。在自激振荡频率以外，受模型局限性，两者有

一定误差，但该误差在工程设计的容许误差范围之内。差分等效电阻值和等效电

感值分别是单端等效电阻值和等效电感值的 2 倍。例如，200MHz 时差分电阻值

为 6.363Ω，单端电阻值为 3.179Ω。图 3-20(c)中的单端 Qse值和差分 Qdiff值非

常接近，在 1.3GHz 时最大值达到 6。应该指出，该中心抽头等效模型虽然在

0.35μm 射频工艺下得到验证，但它也适用于其它工艺。 

 
(a) 等效电阻值 
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(b) 等效电感值 

 
(c) 品质因数 

图 3-20  等效模型与测试结果的比较 

集总电路等效模型的组件值如表 3-1 所示，其中电感 L1(2)为 2.114nH，互感

M 为 1.934nH，耦合系数 k 为 0.915。 

表 3-1  集总电路等效模型中的元件值 

元件 
L1(2) 

(nH) 
R1(2) 

(Ω) 
M 

(nH) 
Ls1(2) 

(nH) 
Rs1(2) 

(nH) 
Cs 

(fF) 
Lct 

(nH) 
值 2.114 3.695 1.934 1.947 31.07 247.0 0.001870

元件 
Rct 

(Ω) 
Cox1 

(fF) 
Cox2 

(fF) 

Csub1 

(fF) 
Csub2 

(fF) 
Rsub1 

(Ω) 
Rsub2 

(Ω) 

值 0.4447 774.1 792.2 280.1 305.6 544.6 761.2 

 

图 3-21 为 S 参数的阻抗 Smith 圆图，等效模型和测试的两端口 S 参数在自

激振荡频率以内非常吻合。S11 居于史密斯圆图的左侧，这主要是因为中心抽头

交流接地，端口 1 的输入阻抗的实部(直流电阻值)很小的缘故。 
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图 3-21  模型与测试的 S11和 S21的比较 

3.6 变压器耦合的正交 LC 振荡器设计 

 

图 3-22  1.1GHz 变压器耦合正交 LC 压控振荡器电路图 



第 3 章 LC 压控振荡器与片上电感参数提取 

 39

根据 3.3.1 节提出的基于变压器耦合的正交 LC 振荡器原理，设计了一个

1.1GHz 窄带正交 LC 压控振荡器，如图 3-22 所示。振荡器使用互补交叉耦合管

结构，采用片上 LDO 供电。两个尾部的中心抽头差分电感可以等效为两个独立

的电感，能提高源极二次谐波点的阻抗，提高谐振回路的平均 Q 值，减小相位

噪声[48]。使用 5 比特的二进制开关电容阵列降低调谐增益，采用差分调谐方式

抑制共模噪声。可变电容和固定电容均采用 I-MOS 实现。仿真的振荡信号波形

如图 3-23 所示。 
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图 3-23  仿真的振荡波形 

在 0.18-μm CMOS 工艺上实现了该 LC 压控振荡器，芯片照片如图 3-24 所

示。外部电压为 1.8V，电流为 2mA，面积为 1.2×1.1mm2。 

 

图 3-24  1.1GHz 正交 LC 振荡器的芯片照片 
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测试结果表明振荡器的输出频率范围从 980MHz 至 1.195GHz。图 3-25 给

出了 1.042GHz 下的相位噪声测试结果，频偏 1MHz 处的相位噪声为

–127dBc/Hz。正交相位精度通过一个片上单边带上变频混频器间接测试，片外

输入低频 10.11MHz 信号同振荡器输出的正交信号进行混频。图 3-26 给出了测

试的镜像抑制结果为 63.9dB，相当于正交相位精度为 0.073°。在整个频率范围

内测得的最差镜像抑制比为 42dB，相当于 0.9°。 

 

图 3-25  1.042GHz 下测试的相位噪声 

 

图 3-26  测试的镜像抑制比 

3.7 本章小结 

1） 介绍了相位噪声的定义和研究进展，简要分析了线性时变的相位噪声模型，

推导了噪声公式，并指出其中一个结论的错误； 
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2） 介绍了 LC 压控振荡器中常用的两种结构，正交振荡器和宽带振荡器； 
3） 对设计中存在且易忽视的调谐方式和电源噪声抑制这两个问题进行了分析，

提出一种电平移位器电路，改善传统差分调谐中调谐范围不对称的问题，使

用一种低噪声、高电源抑制的 LDO 电路，提高振荡器对电源噪声的抑制； 
4） 对中心抽头差分电感进行了建模和参数提取，提出一种中心抽头等效模型，

能有效地对单端阻抗进行提取； 
5） 在0.18-μm CMOS工艺上设计并测试了一款基于变压器耦合的正交LC振荡

器芯片，相位噪声在 1MHz 处达到–127dBc/Hz，最差正交相位精度为 0.9°。 
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第4章 恒定环路带宽的研究与实现 

摘要：本章内容涉及 1）近似环路带宽的分析；2）环路带宽恒定的技术研究，

包括恒定调谐增益和相等子带间隔、可编程电荷泵电流和自动频率校正的实现；

3）芯片验证。 

4.1 引言 

设计一个宽频率范围的频率综合器面临着许多挑战，在获得宽频率调谐范围

的同时必须提供低相位噪声和低的积分相位误差。在 DVB-T 协议中，这个宽带

频率综合器在超过 814MHz 的输入频率范围下都要满足严格的相位噪声要求，

一个合理的相位噪声指标是在频偏 10kHz 下达到–87dBc/Hz 以下[49]。另外，

由于输出频率范围非常宽，频率综合器环路带宽的变化将会很大，而环路带宽直

接影响着相位噪声的优化和环路稳定性。这是因为：1）为了覆盖如此宽的频率

范围和获得相对较低的压控振荡器调谐增益 KVCO，开关电容阵列通常应用于 LC
压控振荡器中；然而即使采用了开关电容阵列，不同子带的压控振荡器增益变化

仍然很大。2）需要一个宽范围的分频比 N 来获得将近一个二倍频程的宽调谐范

围，而 N 的变化也改变环路带宽，进而影响相位噪声和环路稳定性。 
为获得恒定的环路带宽，一些方法已经在文献中被报道[50][51]。在文献[50]

中，自然频率 ωn被定义为环路带宽。为解决大分频比范围的问题，构造了一个

采样环路滤波器网络和一个反线性电荷泵，以保证自然频率和参考频率的比值

ωn/ωref和阻尼因子 ζ恒定。虽然自然频率和阻尼因子广泛应用于环路动态特性分

析，但严格地说，它们仅适用于二阶环路，而且额外的反线性电荷泵电路也增加

了设计复杂度。文献[51]使用开环截止频率 ωc 作为环路带宽，仅通过调整电荷

泵电流 ICP达到补偿 KVCO和 N 变化的目的。虽然开环截止频率 ωc通常被用来定

义环路带宽，但是它不能精确地捕捉闭环传递函数的低通拐点特性。另外，虽然

仅调整 ICP可以获得恒定环路带宽，但是为改善相位噪声特性，仍然需要设计带

有恒定调谐增益的多带压控振荡器。 
在本章中，为实现恒定环路带宽做了以下工作[52][53]：首先引用近似环路

带宽的概念对闭环传递函数的低通特性建模；其次，提出了一种使调谐增益 KVCO

恒定的技术，这种技术可以同时获得恒定的 KVCO 和相等的子带间隔 fstep；使用

自动频率校正技术确保压控振荡器工作在调谐范围的线性区域，进一步降低

KVCO的变化，而带有相等子带间隔 fstep的压控振荡器有助于简化 AFC 的环路设

计；接着，采用输出电流可编程的电荷泵以补偿分频比 N 的变化；最后，实现

一款芯片验证所提出的技术。 
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4.2 设计考虑 

4.2.1 环路带宽 

如 4.1 节所述，对于减小相位噪声变化和确保环路稳定性，锁相环环路带宽

是一个重要的设计参数。而传统的开关电容结构会导致环路带宽在宽带频率应用

中变化巨大，因此有必要在整个频率调谐范围内确保恒定的环路带宽。 

 

图 4-1  带有典型无源二阶滤波器的三阶锁相环框图 

图 4-1 为典型三阶 II 型整数分频锁相环的框图(二阶滤波器加上压控振荡器

中的极点就是三阶)，包含鉴频鉴相器(Phase-Frequency Detector，简称 PFD)、
电荷泵(Charge Pump，简称 CP)、二阶无源环路滤波器(Loop Filter，简称 LPF)、
LC 压控振荡器和一个分频器。通常把自然频率 ωn或者开环截止频率 ωc作为环

路带宽，然而 ωn不适用于三阶或者更高阶的环路，并且很大程度上依赖于阻尼

因子 ζ；而 ωc不能捕获闭环传递函数的低通拐点特性。这里采用近似环路带宽 K
的概念来对闭环传递函数的低通拐点特性进行建模[54][55]。对于带有通用环路

滤波器传输函数 FLPF(s)的锁相环，其开环传递函数表达式如下 

 

( ) ( ) ( ) ( )

( )

( ) ( )
( )

CP VCO CP VCO
LPF p+i hf

CP VCO 32
1 hf2

CP VCO 1 hf hf32
2

1 1 hf

2 2

       
2 s

0
       1

2 s 0

I K I KG s F s F s F s
πNs πNs

I K KKK F s
πNs s

I K K F F sKK
πNs K K s F

= =

⎛ ⎞= + + +⎜ ⎟
⎝ ⎠

⎛ ⎞
= + + +⎜ ⎟

⎝ ⎠

"

"

 (4.1) 

其中，Fp+i(s)代表环路滤波器中的比例积分项，Fhf(s)代表环路滤波器中的高频部

分。需要注意的是对 Fhf(s)的要求是只要满足 Fhf(0)是有限非零值即可。因此，

舍去高阶项，只保留一阶项，给出近似环路带宽 K 的表达式如下 

 ( )CP VCO 1 hf 0
 rad/s

2
I K K F

K
πNs

=  (4.2) 
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对于图 4-1 中典型的三阶锁相环，环路滤波器的传递函数可以写为 

 ( ) 1 1
1 1 2 1 2

1 1
LPFF s R C

s R C C s C C
⎛ ⎞= +⎜ ⎟ + +⎝ ⎠

 (4.3) 

与式(4.1)相比较，K1等于 R1C1，K2等于 1，Fhf(s)等于 1/(R1C1C2s+C1+C2)，Fhf(0)
等于 1/(C1+C2)，所以三阶锁相环的近似环路带宽可以表示为 

 1 1

1 22
cp vcoI K R CK
πN C C

=
+

 (4.4) 

 

图 4-2  带有典型无源三阶滤波器的四阶锁相环框图 

带有无源三阶滤波器的四阶锁相环框图如图 4-2 所示，它的环路滤波器传递

函数可以写为 

 
( )

( ) ( )

1 1

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

1

1              

LPFF s R C
s

R R C C C s R C C C R C C C s C C C

⎛ ⎞= + ⋅⎜ ⎟
⎝ ⎠

⎡ ⎤+ + + + + + +⎣ ⎦

(4.5) 

与式(4.1)相比较，K1等于 R1C1，K2等于 1， Fhf(0)等于 1/(C1+C2+C3)，所以四

阶锁相环的近似环路带宽可以表示为 

 1 1

1 2 32
cp vcoI K R CK
πN C C C

=
+ +

 (4.6) 

从式(4.4)和(4.6)可以看到，保持恒定环路带宽并且不改变零极点位置，只需

稳定调谐增益 KVCO并且使电荷泵电流与分频比的比值 ICP/N 为常数即可。 

4.2.2 调谐增益 

由于相位噪声性能优于环振型压控振荡器，射频接收机中的频率综合器通常

采用 LC 压控振荡器。对于应用于 DVB-T 中的频率综合器，假定电荷泵输出电

压的调谐范围是 1.6V，那么 814MHz 的目标频率范围需要的调谐增益将超过

500MHz/V，如此高的调谐增益会严重降低压控振荡器的相位噪声性能。为了保
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持较低的调谐增益且覆盖宽带频率范围，通常采用一个开关电容阵列，如图 4-3(a)
所示。模拟的压控电压 Vctrl 调谐一个固定的可变电容 Cv 以获得连续的频率调谐

范围，4 比特的数字信号控制二进制权重的固定电容阵列以离散地改变输出频率

子带。 

 
(a) 开关电容阵列和一个可变电容单元 
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 (b) 仿真的频率–电压曲线，调谐增益和子带间隔的变化都很大 

图 4-3  传统的开关电容阵列结构  

虽然传统的开关电容阵列能够扩展压控振荡器的调谐范围，并能维持较低的

调谐增益，但它有两个主要缺点。首先，每当需要一个更低或更高的相邻的调谐

子带时，相等的固定电容就会接入或断开与振荡点的连接。压控振荡器的调谐增

益和压控电压之间的关系可以由振荡频率对压控电压求导得到 
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 VCO VCO
VCO 3

1
4

f f C CK
V C V Vπ LC

∂ ∂ ∂ ∂
= = ⋅ = − ⋅

∂ ∂ ∂ ∂
 (4.7) 

由于可变电容的频率–电压曲线是电容的固有特性，如果只采用一个可变电容，

那么无论高频还是低频时的∂C/∂V 均相等。从式(4.7)可以看出，调谐增益正比于

C–3/2，当通过把电容减小为原有的四分之一使输出频率加倍时，调谐增益将变为

原来的 8 倍[38]。输出频率从 1GHz 到 2GHz 的宽带压控振荡器的仿真调谐曲线

如图4-3(b)所示，其中差分电感为4nH。最高和最低的调谐增益分别为320MHz/V
和 40MHz/V，这么高的调谐增益变化将极大地改变环路带宽，相位噪声会恶化，

环路也会不稳定。其次，最高和最低的子带间隔 fstep分别为 174MH 和 26MHz，
如此高达 6.7 的子带间隔比值将会增加自动频率校正环路的设计复杂度。 

4.3 环路带宽恒定技术 

4.3.1 恒定调谐增益 

调谐增益变化是设计压控振荡器的一个严重的问题。之前已出现许多技术来

降低调谐增益的波动[56][57]。在文献[56]中，一个带有可变电感配置的额外的串

联 LC 谐振腔(LC-tank)用来抵消调谐增益的变化。但是这个方法需要额外的电

感，会占用较大的芯片面积。文献[57]采用开关电容阵列与多偏置方案组合来补

偿调谐增益的变化。但是这个方法需要额外复杂的偏置网络，同时还要小心来自

于偏置上的噪声。除此以外，这两种技术都不能解决子带间隔 fstep变化的问题。 

 
(a) 大小可变的开关固定电容阵列和开关可变电容阵列 
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 (b) 仿真的频率–电压曲线 

图 4-4  提出的开关电容阵列结构 

为能同时减小调谐增益和子带间隔的变化，提出一种电容阵列结构，如图

4-4(a)所示。这个结构的核心思想是同时改变开关固定电容和可变电容的大小。

这里没有采用一个固定的模拟可变电容和一个二进制权重的固定电容阵列，而是

采用了许多不同大小的固定电容阵列和可变电容阵列。当需要较低频率的子带

时，LC 谐振腔中不仅接入较多的开关固定电容单元，而且较多的可变电容单元

也被接入与模拟压控电压连接。其余的固定电容被断开，而其余的可变电容单元

被接到一个固定电压 VB 上以保持最小的电容值。另一方面，当需要较高频率的

子带时，LC 谐振腔中接入较少的固定电容单元和较少的可变电容单元。这样做

可以保证在整个频率调谐范围内，在增加一些设计复杂度、芯片面积和不占用额

外的功耗的情况下，能同时获得恒定且较低的调谐增益 KVCO 和恒定子带间隔

fstep。需要注意的是，与传统结构采用二进制编码不同的是，这里采用了温度计

编码。 
在频率综合器中，4 比特的数控固定电容阵列(Digital Controlled Capacitor 

Array，简称 DCCA)将整个频率调谐范围划分为 16 个子带，以保持相对较低的

模拟调谐增益；与此同时，4 比特的数控可变电容阵列(Digital Controlled Varactor 
Array，简称 DCVA)的作用是均衡调谐增益。假定 αi(i=1, 2, …, 15)是 DCCA 单

元中的固定电容比值，βi(i=1, 2, …, 15)是 DCVA 单元中的可变电容比值，那么

当输出频率为第 n 个子带的中心频率时，跨接在谐振腔中的总电容 Ctot,n(半电容)
可以由下式表达 
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其中 Cp是寄生电容，Cf是基本开关电容单元值，Cv,min是可变电容 Cv的最小值，

Cv,(0.9)是 Cv 的压控电压在中点时的电容值(电源电压为 1.8V)。需要注意的是 n=1
是最高的频率子带。第 n 个子带在压控电压中点的振荡频率 fVCO,n可以表示为 

 VCO,n
tot,n

1 , 1,  2,  ,  16
2

f n
π LC

= = …  (4.9) 

其中 L 是差分谐振腔电感的半电感值。进一步可以得知，第 n 个子带的在压控电

压中点的调谐增益值可以由频率对电压求导计算得到 

 ctrl

ctrl

v
3

ctrl 0.9tot,nVCO,n
VCO,n

ctrl 1 n-1 v
3

ctrl 0.9tot,n

1 , 1
4

1 , 2, 3,  ,  16
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− ⋅ =⎪
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其中∂Cv/∂Vctrl(Vctrl=0.9V)是可变电容在压控电压中点的电容–电压曲线的斜率。

因为∂Cv/∂Vctrl为负，所以 KVCO,n是一个正数。 
对于给定的恒定调谐增益 KVCO、子带间隔 fstep和频率调谐范围，计算系数 αi

和 βi的步骤如下：第一步，给定最高子带中心频率 fH、最低子带中心频率 fL、子

带数目 n 和电感值 L，然后根据频率范围和子带数得到每个子带的中心频率，将

fVCO,n代入式(4.9)得到 Ctot,n；第二步，将 KVCO,n和 Ctot,n代入式(4.10)得到系数 βi；

第三步，估计交叉耦合 MOS 管的本征电容和版图寄生电容以决定 Cp 的值，另

外，仿真一个可变电容单元得到 CV,min 和 CV,(0.9)；第四步，将 Ctot,n、Cp、Cf、

CV,min和 CV,(0.9)以及系数 βi代入式(4.8)，得到系数 αi。 
所以通过合理地选择系数 αi和 βi，可以得到任意且恒定的 KVCO和 fstep。但

需要注意的是，如果用 MOS 管来实现固定电容和可变电容，那么工艺的特征尺

寸即 MOS 管的最小沟道长度将会限制固定电容和可变电容的最小值，因此也限

制能够实现的 KVCO和 fstep的范围。关于系数 αi和 βi 值的一个例子如表 4-1 所示，

其中 Cp为 1.4pF、Cf为 73fF、CV,(0.9)为 40fF、CV,min为 10fF。 
在实际设计中，这些系数应当被取整为工艺允许的最接近的值。应当注意因
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为这些系数只是比值，它们对工艺、电压和温度 (Process, Voltage and 
Temperature，简称 PVT)都不敏感。根据所提出结构仿真的调谐曲线如图 4-4(b)
所示。在整个 1GHz 到 2GHz 的频率调谐范围内，子带间隔 fstep均为 67MHz，
每一个子带的调谐增益 KVCO也都是 100MHz/V。 

表 4-1  系数 αi和 βi的值 

i αi βi i αi βi i αi βi 
1 1.47 0.11 6 2.56 0.23 11 5.03 0.56 

2 1.63 0.12 7 2.90 0.27 12 5.88 0.69 

3 1.82 0.14 8 3.29 0.32 13 6.93 0.87 

4 2.03 0.16 9 3.77 0.38 14 8.24 1.10 

5 2.27 0.19 10 4.34 0.46 15 9.91 1.41 

 

4.3.2 电荷泵电流与自动频率校正 

频率综合器通过改变分频比 N 来切换输出频率。从式(4.4)和(4.6)中可以看

到，N 的变化会影响环路带宽的大小。为了补偿 N 的变化，可以改变电荷泵电

流 ICP的大小，与 N 相匹配。在电路设计中，先设计一个单位参考电流单元，再

并联许多电流大小相等的电流镜用来校正电荷泵的总输出电流。通过调整 ICP的

大小，比值 ICP/N 可以基本保持不变。 
压控振荡器的频率–电压调谐曲线和调谐增益曲线如图 4-5 所示。 

 

图 4-5  典型的 LC 压控振荡器频率–电压调谐曲线和调谐增益曲线 

由于可变电容的电容–电压曲线的非线性，振荡频率在压控电压两端的变化

很小，在压控电压中间变化最大且有一段相对线性的区域。需要注意的是，这段
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线性区域取决于可变电容的线性度，可变电容线性度越大，这段线性区域也越大。

同样，调谐增益曲线呈尖峰状，仅在压控电压的中点处取得最大，且在中点附近

有一段稍微平坦的区域。因此对于多带压控振荡器，调谐增益仅能在每个子带的

调谐曲线的中点处取得相等。而自动频率校正的目的之一就是选择能覆盖所需频

率的子带，并且这个子带的中心频率相比其它子带更能接近所需输出频率。只要

相邻两个子带的交叠率足够大，所有的输出频率点都能够落在调谐曲线的中点附

近，如此一来，能进一步降低单根调谐曲线上调谐增益的变化[58]。 

4.4 芯片验证 

4.4.1 系统框图 

 

图 4-6  宽带 1.175–2GHz 整数分频频率综合器的框图 

为验证提出的环路带宽恒定技术，在 0.18-μm CMOS 工艺上设计并验证了

一款宽带整数分频频率综合器芯片，结构框图如图 4-6 所示。片外输入参考时钟

为 25MHz，经过片内除 2 分频器，实际鉴频鉴相工作频率为 12.5MHz。分频比

为 94～160，输出频率为 1.175～2GHz。为抑制来自压控线、电源电压和衬底

的噪声，使用了差分调谐结构，包括差分电荷泵和差分压控振荡器[59]。所有内

部的数字寄存器都由 I2C 控制器配置。环路滤波器采用差分结构，相对于单端滤

波器，电容 C1的面积减小一半，电阻电容参数为：C1是 971pF，C2是 97.1pF，
R1 是 5.66kΩ。分频器采用七个 2/3 单元级联的可编程结构[60]，可实现的分频
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比为 32～255。AFC 环路采用二进制搜索算法，每个单位比较时间为 4μs。 

4.4.2 宽带差分调谐压控振荡器 

压控振荡器的电路图如图 4-7 所示。为降低电源噪声影响，由一个 1.5V 输

出的片上低压降稳压器(Low-dropout Regulator，简称 LDO regulator)供电。选

取两对互补交叉耦合 MOS 管提供负阻，谐振腔采用一个差分电感获取更高的 Q
值。去除尾电流源以改善相位噪声的 1/f3区域，同时能最大化振荡幅度使其接近

满摆幅。尾部的 LC 谐振腔用来提高源极节点二次谐波阻抗，能滤除二次振荡频

率的热噪声，同时能增强一个周期内的平均 Q 值以提高相位噪声性能[48]。 

DCCA

Vctrlp

1.5V, from LDO

Encoderb[3:0]
DCVA

Vosc+ Vosc–

en1

Vctrlp

en1

Vosc+ Vosc–

M2 M2M3 M3
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M1 M1
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en1 en1
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图 4-7  带有恒定增益和相等子带间隔的宽带 LC 压控振荡器 

反型 MOS 管可以用来实现可变电容[61][62]。为覆盖超过 814MHz 的频率

调谐范围，使用 4 比特数字控制位将整个频率范围划分成 16 个子带，用一个编

码器将二进制码转换成温度计编码以控制数字位。最高频率子带使用一个基本的

可变电容单元，DCCA 使用反型 MOS 管实现子带选择。当控制信号 eni(i=1, …, 
15)为高时，NMOS 管工作在强反型区域，呈现出最大电容值。为满足宽带谐振

特性，尾部源极二次振荡节点也加入开关电容阵列，使其在整个频率范围内也能

振荡在二次谐振频率处。 
DCVA 的实现方式如图 4-7 右边所示。当 eni为高时，M4和 M8关断，M2、

M3和 M6、M7导通，将压控电压 Vctrlp和 Vctrn传到 M1和 M5的源漏处，M1和 M5

作为可变电容受压控电压的调谐。另一方面，当 en1 为低时，M1 的源漏接地，

M5的源漏接电源电压，M1和 M5被固定在最小电容值上。 
谐振腔的 Q 值主要由电感的 Q 值决定。这个谐振腔的差分电感采用 Agilent
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公司的全波电磁仿真器Momentum建模，仿真结果表明，电感的Q值在1～2GHz
间为 6～7。所有的固定电容和可变电容都由反型 MOS 管实现，它们的 Q 值在

整个频率范围内都在 20～30 之间，以获得比电感大得多的 Q 值。 

4.4.3 带共模反馈的差分电荷泵 

 

图 4-8  差分电荷泵的电路图 

相对于单端电荷泵，差分电荷泵对共模噪声有更好的抑制程度，输出电压范

围是单端的 2 倍，但缺点是功耗噪声也是单端的 2 倍。传统的差分电荷泵尽管使

用了共模反馈，但由于沟道长度调制效应的影响，差分输出电流的失配相对于单

端电荷泵反而会增大[63]。在本设计中，采用了单端电流匹配的差分电荷泵，如

图 4-8 所示[64]。它使用了复制偏置电路，保证单条支路上下电流源的良好匹配

[65]。在局部反馈运放 A1的作用下，轨到轨输出电流的上下支路均匹配良好。电

容 Cp和 Cn是大的旁路电容，作用相当于低阻电压源，在 up 和 down 脉冲到来

时，保证电流源的快速响应。在充电期间，电流会流入节点 Vctrlp，从节点 Vctrln

流出，使得差分压控电压上升。同理，放电电流使得差分压控电压下降。 
在原有的电荷泵基础上，加入了可编程电流阵列，补偿分频比从 80 到 160

的变化。可编程的电荷泵电流输出可以从 62.5μA 到 125μA，有 5 比特数字信号

控制，步进电流为 1.95μA。共模反馈(CMFB)环路用来确保差分电压 Vctrlp和 Vctrln
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的共模稳定性。另外，插入两个单位增益运放 A2，用来隔离压控电压和共模电

压采样点电压，保证压控电压不受共模环路工作的干扰。 

4.4.4 测试结果 

芯片的版图照片如图 4-9 所示，面积为 2.2mm2，不包括 PAD、ESD 保护

电路和 I2C 控制器，电源电压为 1.8V。 

 

图 4-9  芯片照片和性能总结 

测试的频率–电压调谐曲线如图 4-10 所示，包含分频比从 93～163 的 71 个

输出频率点。调谐增益为 70MHz/V～90MHz/V，在整个 825MHz 的频率范围内，

调谐增益变化小于 12.5%。关于这个调谐增益变化，一种可能的解释是振荡幅度

在整个频率范围内并不是恒定的。因此，一个周期内计算得到的平均电容就会有

所变化，影响了系数 αi和 βi的有效性。测试的子带间隔为 50MHz～60MHz，变

化小于 4.5%。由于采用了自动频率校正，所有频率点的压控电压均落在–0.4V
和+0.4V 内，进一步降低调谐增益的变化。 

图 4-11 给出 1.6GHz 输出频率下，仿真和测试的相位噪声比较。频偏 10kHz
处的相位噪声是–97.6dBc/Hz，频偏 1MHz 处的相位噪声是–124.2dBc/ Hz，从

100Hz 到 10MHz 积分的相位误差均方根值为 0.63°RMS。仿真和测试曲线吻合较

好。从仿真结果来看，频偏 1kHz 以内，参考时钟的噪声占主导；电荷泵噪声在

带内频偏占主导；在频偏 30kHz～500kHz 之间，环路滤波器噪声占主导；而频
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偏 500kHz 以外，压控振荡器噪声占主导。 
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图 4-10  测试的 16 个子带的调谐曲线 
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图 4-11  1.6GHz 振荡频率下仿真与测试相位噪声的比较 

图 4-12 给出了整个输出频率范围内，测试的频偏 10kHz 和 1MHz 处的相位

噪声以及 3dB 带宽。两个点频的相位噪声在整个频率范围都很平坦，变化小于

1dB。闭环 3dB 带宽的平均值为 110kHz，变化小于 9%。 
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图 4-12  测试的相位噪声和 3dB 环路带宽 

表 4-2  宽带频率综合器性能比较与总结 

Reference 文献[66] 文献[67] 文献[68] 文献[69] 本设计 

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

Ingegration Fully-Integrated Fully-Integrated Fully-Integrated Off-Chip LPF Fully-Integrated

Loop Bandwidtha 1 MHz 100 kHz 60 kHz 100 kHzb 110 kHz 

Output Frequency 

(Normalized Tuning 

Range)c 

2.24–4.48 GHz

(66.7) 

1.5–3.78 GHz

(43.2%) 

1.2–1.8 GHz

(20%) 

1.1–2.2 GHz 

(22.2%) 

1.175–2 GHz

(52%) 

VCO Core Ring Two LCs Two LCs Three LCs Single LC 

Tuning Type Single-Ended Single-Ended Single-Ended Single-Ended Differential 

Phase Noise 

(dBc/Hz) 

–98@100 kHz

–100@1 MHz

–88@10 kHz

–118@1 MHz

–94@10 kHz

–127@1 MHz
–90@10 kHz 

–97.6@10 kHz

–124.2@1 MHz

RMS Phase Error 0.8° N.A. 0.5° 1.5° 0.63° 

Power Consumption 132 mW 20 mW N.A. N.A. 18 mW 

Die Area 

(Exclude PADs) 
0.3 mm2 1.9 mm2 2.45 mm2 1.2 mm2 

2.2 mm2 

(Exclude I2C)

Technology (CMOS) 0.13-μm, 3.3V 0.11-μm, 1.2V 0.18-μm, 1.8V 0.18-μm, .8V 0.18-μm, 1.8V

a 3dB 环路带宽 
b 未指明哪种环路带宽 
c 总调谐范围除以 VCO 数目 

 
表 4-2 给出了这款宽带频率综合器芯片的性能总结和与其它已发表文献的

性能比较。本芯片仅使用了一个 LC 压控振荡器，并且相对调谐范围达到了 52%。
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即使只采用一个振荡器，本芯片也获得最好的相位噪声性能，并且消耗功耗和占

用面积也是最小的。除此以外，本芯片采用差分调谐方式抑制了共模噪声。还有

一个特点是本芯片采用了本章所述的环路带宽恒定技术，在整个频率范围内，

3dB 环路带宽变化很小，压控振荡器的调谐增益和子带间隔也变化很小。 

4.5 本章小结 

1） 指出自然频率 ωn 和开环截止频率 ωc 不适合分析 3 阶以上锁相环的环路带

宽，提出用近似环路带宽的概念表示闭环的环路带宽，推导了 3 阶和 4 阶锁

相环的近似环路带宽表达式； 
2） 提出了使环路带宽恒定的技术，包括稳定调谐增益、可编程电荷泵电流和自

动频率校正，详细分析了调谐增益恒定技术中的系数 αi 和 βi 的推导过程，

并给出了设计步骤； 
3） 为验证提出的环路带宽恒定技术，在 0.18-μm工艺上实现了一款 1.175GHz– 

2GHz 的整数分频频率综合器芯片。测试结果表明，3dB 环路带宽、调谐增

益和子带间隔的变化都很小，相位噪声和积分相位误差的性能都很好，并且

在整个频率调谐范围内基本保持不变。 
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第5章 自动频率校正的研究与设计 

摘要：本章内容涉及 1）各种自动频率校正(AFC)技术的总结；2）AFC 技术的

工作原理；3）直接对压控振荡器时钟计数的方法；4）讨论并分析频率计数误差

和频率误差范围；5）AFC 的设计步骤和评价指标 FOM；6）芯片验证。 

5.1 引言 

在射频通信领域，相对于环形压控振荡器，LC 压控振荡器能获得更低的相

位噪声。而 LC-VCO 的调谐增益(Tuning Gain)影响其自身相位噪声的大小，调

谐增益越小，相位噪声越低[70]。窄带通信协议对锁相环输出频率范围要求较窄，

因此 LC-VCO 的调谐增益也较小。而宽带应用如数字电视调谐器(Digital TV 
Tuner)和软件无线电(Software Defined Radio，简称 SDR)等多模多带应用，对

频率范围的要求很宽。如果仍采用一根调谐曲线，将会产生很大的调谐增益，势

必会恶化相位噪声性能。通常的做法是在 LC-VCO 中采用数字控制的开关电容

阵列(Digital Controlled Capacitor Array，简称 DCCA)，将一根调谐曲线划分成

多根调谐曲线(多个子带)，降低调谐增益[71]。在覆盖宽带输出频率范围的同时，

有效地提高相位噪声性能。另外，采用开关电容阵列的 LC-VCO 还可以拓展其

调谐范围，克服工艺、电压和温度(Process, Voltage and Temperature，简称 PV)
变化带来的频率偏差影响。 

但是采用多带 LC-VCO 的锁相环会带来另外一个问题，就是在输出所需频

率之前必须先选择输出子带。输出子带选定之后才能通过细调谐(Fine Tuning)
环路精确地输出所需频率，因此需要额外的机制来设置其子带的数字控制码。选

择输出子带的过程即构成粗调谐(Coarse Tuning)控制部分。典型的分数分频频

率综合器系统框图如图 5-1 所示，包括鉴频鉴相器(Phase-Frequency Detector，
简称 PFD)、电荷泵(Charge Pump)、环路滤波器(Loop Filter)、压控振荡器

(Voltage-Controlled Oscillator，简称 VCO)、分频器(Divider)和 ΔΣ 调制器

(Delta-Sigma Modulator，简称 DSM)，这些模块构成锁相环的细调谐环路。带

有粗调谐控制的锁相环工作过程如下：当锁相环路上电或者复位时，开关 S1 闭

合 S2 断开，压控电压连接到固定参考电压 Vref 上，粗调谐环路开始工作，选择

出目标频率所在的压控振荡器子带；AFC 工作结束后，输出子带已经选定，开

关 S1断开 S2闭合，鉴频鉴相器、电荷泵等电路模块连接到环路中，细调谐环路

开始工作，继续模拟环路过程，完成对所需频率的精确锁定。 
选择输出子带的过程称为自动频率校正(Automatic Frequency Calibration，

简称 AFC)技术。自动频率校正通常指的是锁相环路中的粗调谐部分，它既可以 



射频接收机中分数分频频率综合器的研究与设计 

 60 

 

图 5-1  带有粗调谐控制的的典型分数分频频率综合器系统框图 

控制环形压控振荡器[72]–[78]，也可以控制 LC 压控振荡器。有些文献也使用了

“粗调谐”的概念[79][80]，如在 LC-VCO 中采用两种不同尺寸的可变电容，粗

调谐控制端所在环路采用高带宽、高增益结构以获得较快的锁定时间，但这仅仅

是使用另一个环路加速锁相环锁定。我们所述的自动频率校正主要是对多带

LC-VCO 进行控制，利用自动频率校正算法自动地选择出输出频率所在的子带。

本章所指的自动频率校正指的就是针对采用数控开关电容阵列的多带 LC-VCO
的自动频率校正算法。 

自动频率校正也称作自适应频率校正(Adaptive Frequency Calibration)或自

动频率控制(Automatic Frequency Control)，这些统称为 AFC。AFC 可以利用模

拟和数字两种方法实现。相对于模拟 AFC 方法受工艺失配和温度变化影响较大

等缺点[81]–[84]，数字 AFC 方法更容易实现，并且能在低电压深亚微米甚至纳

米 CMOS 工艺下方便地进行工艺转移[85]–[98]。本章主要讨论的是数字 AFC 调

谐方法。 
但是，目前所有的数字 AFC 技术都存在分数分频频率综合器带来的残留分

数误差(Residual Fractional Error)的缺点。传统的 AFC 技术原理如图 5-2 所示。

在一个单位计数时间内，分别对参考时钟 fref和反馈时钟 fdiv计数并比较，然后根

据比较结果移动压控振荡器的子带。经过多次比较之后，覆盖所需频率的子带就

能够被正确地选择出来。在整数分频模式下，分频器的分频比始终不变，反馈时

钟 fdiv等于压控振荡器时钟 fvco除以整数分频比 N 的比值。然而在分数分频模式

下，分频比为 N.F(N 为整数，.F 是介于 0 和 1 之间的分数)。由 ΔΣ调制器控制

的分频比是不断变化的整数，而其长时间的平均值才等于 N.F，因此反馈时钟 fdiv
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是一个不断变化的值。需要注意：在一个固定的时间内很难对一个变化的时钟进

行计数。所以，在分数分频模式下，AFC 工作时 ΔΣ调制器是不工作的。因此忽

略分频比中的分数部分.F，导致频率选择结果会出现残留分数误差.F×fref，最大

会出现 1×fref的误差，最终有可能导致失锁的情况。为解决上述问题，本章提出

基于分频比的 AFC 技术，它能有效地降低残留分数误差的值[99]。 

 

图 5-2  传统的自动频率校正技术 

锁定时间是 AFC 的另一个重要指标。锁相环的锁定时间包括 AFC 建立时间

TAFC 和模拟细调谐建立时间两个部分。若满足某些快速锁定的应用，TAFC 必须

尽可能地短。文献[85]最早给出一种自动频率校正算法，但是没有明确说明状态

机的搜索如何实现；文献[86]–[91]采用线性搜索算法控制状态机，这种算法在最

坏情况下每一个子带都会经历，因此 AFC 时间为指数级；文献[92]和[93]提出二

进制搜索(Binary Search)算法，把AFC的建立时间缩短到线性级；文献[94]和[95]
在二进制搜索的基础上进行改进，提出带有预测编码的二进制算法，进一步缩短

建立时间；文献[96]提出一种“目标-N”的算法，将目标值和选择值之间的差值

加在选择值上，再通过细调谐进行校正，避免了比较次数与子带数目的相关性，

也能有效地缩短 AFC 时间；文献[97]根据比较数的冗余原理，缩短部分单位计

数时间，把 TAFC缩短到 2～3 个完整的单位计数时间。以上所述的数字 AFC 技

术都是对 VCO 分频后的时钟进行计数，而本章采用对 VCO 时钟直接计数，大

大缩短 AFC 的建立时间[98]。 
此外，初始边沿不对齐的计数会产生频率计数误差，这个问题在当前文献中

很少有报道。所以 AFC 的误差分析在本章中会详细讨论。 
本章关于自动频率校正技术做了以下工作：首先分析提出的基于分频比的

AFC 算法的工作原理，其次对频率计数误差进行详细的分析，接下来给出一般

的 AFC 设计步骤和衡量 AFC 性能的品质因数(Figure of Merit，简称 FOM)，最

后在一款宽带分数分频频率综合器上验证所提出的 AFC 技术。 
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5.2 提出的自动频率校正技术 

5.2.1 工作原理 

 

图 5-3  多带 LC 压控振荡器的频率–电压调谐曲线 

图 5-3 所示为一个 K 比特的多带 LC 压控振荡器的频率–电压调谐曲线。相

邻两个子带中心频率的差定义为子带间隔 fstep，由下式得到 

 step
Δ

2 1K

ff =
−

 (5.1) 

其中 Δf 是压控振荡器的输出频率范围，也就是最高频率子带中心频率 fh和最低

频率子带中心频率 fl之差。需要注意的是相邻两个子带应该具有一定的频率交叠

以避免“盲区”[100]，下面用交叠率(Overlapping Ratio，简称 OLR)表示两相

邻子带的频率交叠程度 

 step

vco c

OLR 1
Δ

f
K V

= −
⋅

 (5.2) 

其中 Kvco是压控振荡器单根子带的调谐增益，ΔVc是压控电压的线性控制范围。

通常需要较大的交叠率来抑制工艺和温度的变化，确保所选中心频率可以落在子

带中心频率附近。因为 Kvco 需要足够低以降低相位噪声，离散的子带间距 fstep

也需要足够小以确保大的交叠率，所以为覆盖宽频率输出范围，需要更多的子带

数目来降低 fstep。这样，所需频率可以同时落在多个子带上，有必要对这些子带

进行比较并选择出最优的子带。 
由于可变电容的电容–电压曲线的非线性，每根子带的调谐增益在整个压控

电压范围内并不保持一致。其在压控电压中间有一个峰值，然后依次向压控电压
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的两端衰减。对于每根调谐曲线，中间附近的区域是比较线性的。在第 4 章中已

经指出，为恒定环路带宽和保证环路稳定，调谐增益在每根调谐子带的中间需要

保持一致。因此，自动频率校正还需要比较每个子带的中心频率并选择出其中最

接近所需频率的那根子带。在图 5-3 中，ftarget是目标频率，同时被第 i 个子带的

A 点和第 i–1 个子带的 B 点覆盖。而 B 点的压控电压比 A 点的压控电压更接近

中心，因此应该最终选择包含 B 点的第 i–1 个子带，而不是包含 A 点的第 i 个子

带。通常来说，只要任意相邻两个子带的交叠率能超过 50%，所有输出频率点

就能落在调谐曲线的中间附近。 
本章提出的 AFC 框图如图 5-4 所示。与传统的对参考时钟 fref和分频器反馈

时钟 fdiv计数不一样，参考时钟 fref先经过 p 次分频，得到一个单位计数时间 Tcntr，

时间长度等于 p×Tref。在这里，p 是一个整数，Tref是参考时钟 fref的周期。然后

在时间 Tcntr内，直接对 VCO 的输出时钟 fvco的上升沿或者下降沿计数，把计数

得到的值记为 Ncntr。另一方面，目标频率由分频比决定(输入参考频率已知)，直

接由分频比 N.F 的一部分 N.Fdec译码，得到的值记为 Ndec，并等于 p×N.Fdec，

如图 5-5 所示。接下来计算 Ncntr和 Ndec的差值，并记为 δ，再根据这个差值向

上或向下移动压控振荡器的子带。 

 

图 5-4  提出的自动频率校正技术框图 

 

图 5-5  从分频比 N.F 中译出 Ndec 

这个原理的核心思想是当锁相环频率锁定时，输出频率 fvco等于参考频率 fref

乘以分频比 N.F，那么在 p×Tref 的时间周期内，目标频率的计数值应该接近 p
×N.F。需要注意的是译码得到的值 Ndec应当是一个整数，因此 p 乘以.F 的值也

应该是一个大于 1 的整数。而.F 由二进制表示，所以 p 的取值为 2 的整数次幂。
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理论上说，如果保证.F 的最低有效位(Least Significant Bit，简称 LSB)的精度被

译码出来，那么将不存在残留分数误差。但是 p 要大于 224(分数长度为 24 比特)，
并将导致极其长的单位计数时间 Tcntr。因此这里采取折衷，只译码.F 的 4 位最

高有效位(Most Significant Bit，简称 MSB)，p 最小可取整数 16。剩下的未译码

的分数部分就构成了残留分数误差，使得最大残留分数误差为 2–4×fref，与传统

结构相比降低为原来的十六分之一。 
AFC 的工作流程图如图 5-6 所示，采用二进制搜索算法降低比较次数。第

一次比较时，在单位计数时间 Tcntr中直接对 VCO 输出时钟 fvco计数，计数值 Ncntr

和分频比的译码值 Ndec进行比较，根据 δ1的正负极性移动压控振荡器的子带，

并保存差值|δ1|。第二次计数值和译码值的差|δ2|与|δ1|比较，取两者中的较小值

存入|δ|min。之后的每次计数、比较，把当前得到的差值|δ|与之前的差值|δ|min 进

行比较，取两者中的较小值存入|δ|min。因此，当前的差值|δ|总是与之前所有比

较中的最小值进行比较。事实上，|δ|是判断当前子带中心频率与目标频率差值的

一个量。|δ|越小，当前子带中心频率便越接近目标频率。与此同时，每次比较之

后，如果当前|δ|值小于等于 1，就终止比较过程，结束 AFC 工作。这是因为异

步计数会带来频率计数误差，|δ|值小于等于 1 已经超出计数精度。最坏情况下，

根据传统的二进制搜索算法，总的 AFC 建立时间 TAFC等于(K–1)×Tcntr。但这会

导致之前所述的中心频率并非最接近目标频率的子带被选中，即图 5-3 中第 i 个
子带被选中。 

 

图 5-6  自动频率校正的算法流程图 

为解决这个问题，需改进传统的二进制搜索算法。在第 K–1 次比较之后，

再增加一次即第计数、比较过程，将差值|δK|与|δ|min 比较。如果|δK|大于|δ|min，

继续移动压控振荡器的子带，反之则保持当前子带不变。如此可以保证中心频率

最接近目标频率的子带被选中，这也是要设置|δ|min 的原因。如果不设置|δ|min，

只能保证覆盖中心频率的子带被选中。但是|δ|min 可以表征计数频率与目标频率
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的差值，因此通过|δ|min 的设置可以将中心频率与目标频率差值最小的子带被选

中，从而达到选择最优子带的目的。 
为了更好地解释最优子带如何被选中，图 5-7 给出一个 4 比特二进制搜索算

法的状态机例子。圆圈里的数字表示第几个子带，4 比特包含 16 个子带，为 0～
15，0 代表最低频率子带，15 代表最高频率子带。假定目标频率在子带 4 和子

带 5 的中心频率之间，但是更接近子带 4 的中心频率。首先对中间子带即子带 8
的中心频率计数，第一次比较后，将第二次待计数子带移动到子带 4，并把|δ1|
保存到|δ|min；第二次比较后，将第三次待计数子带移动到子带 6，并把|δ|min 改

为|δ2|；第三次比较后，将第四次待计数子带移动到子带 5，而|δ|min仍旧为|δ2|；
第四次比较后，因为|δ4|大于|δ|min，继续将子带 5 移动到子带 4。如果没有设置

|δ|min，最终可能将非最优的子带 5 选出来。 

 

图 5-7  改进的 4 比特二进制搜索算法状态机 

5.2.2 直接对 VCO 时钟计数 

对于频率综合器快速锁定的应用，AFC 的建立时间是一个非常重要的指标。

传统的结构分别对参考时钟 fref和分频器时钟 fdiv计数并进行比较，这需要很长的

时间才能将它们的快慢区分出来。直接对 VCO 时钟计数可以获得最快的建立时

间，但由于 VCO 时钟频率通常高达数吉赫兹(GHz)，使得直接对 VCO 时钟计数

比较困难。一般而言，计数器包括同步和异步两种计数器，若采用同步计数器，

由于每个触发器都工作在最高时钟，功耗大大增加；若采用异步计数器，由于异

步电路会带来时钟偏移(Time Skew)，对于高速时钟并不合适，得到的计数值在

某一时刻不一定是实际计数值，导致计数错误。 

因此，本章的解决办法是在采用异步计数器的基础上加入计数、保持功能，

能同时拥有高速和低功耗的特点。带有计数、保持功能的高速异步计数器电路如

图 5-8 所示，它由一个分配器 MUX 和若干 D 触发器组成，D 触发器的输入 D 端

和输出Q 端连接构成除 2 分频器。 
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图 5-8  对 VCO 时钟直接计数的高速异步计数器 

图 5-9 给出这个异步计数器的时序控制图，其中 read 是对计数器进行读取

的信号，sft 是移动压控振荡器子带的信号。 

 

图 5-9  高速异步计数器控制时序图 

首先，压控振荡器输出时钟 fvco经过分配器 MUX，hold 信号为“0”时选择

fvco，为“1”时选择高电平输出。这样，hold 信号为低电平“0”的时间长度就

构成了一个时间窗口，在这个时间窗口内对 fvco计数。当 hold 信号为高时，MUX
不再输出时钟，进入保持状态。因为每一个除 2 分频器都存在延时，只有当每一

个除 2 分频器的输出状态保持不变时才能读数，因此需要等待一段时间 twait，直

到最后一级异步计数器状态不再改变为止。假定每级除 2 分频器的延时为 td，一

共 13 级，所以等待时间 twait至少要大于 13 个 td之和。等待 twait时间之后，读取

此时的计数值 Ncntr[12:0]，将读到的数 Ncntr[12:0]与 Ndec比较并相应地移动压控

振荡器的子带。最后，发送一个复位信号 rst，将所有除 2 分频器状态清零，等

待下一次对 fvco计数。其中，等待时间、读取、移动子带和复位都在保持状态下

进行。之后，保持状态结束，再次进入计数状态。需要注意的是，这里采取的是

对时钟下降沿计数，而且除 2 分频器复位后输出初始值为高电平。 

分配器的电路图如图 5-10 所示，holdb 是 hold 的反相信号。当 holdb 为高

时，输入信号 in 传到输出 out；当 holdb 为低时，输入信号被屏蔽，输出为高。

为节省功耗和提高工作频率，前三级除 2 分频器采用扩展的真正单相位时钟

(Extended True-Single-Phase-Clock，简称 E-TSPC)逻辑电路实现，其余的分
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频器采用数字电路实现。 

 

图 5-10  分配器的电路图 

E-TSPC 结构的电路图如图 5-11 所示，clk 是输入时钟信号，rstb 是 rst 的
反相信号。它的核心结构包括三级 6 个 MOS 管，每级由一个 PMOS 管和一个

NMOS 管组成，三级的输出分别命名为 S1、S2和 S3。额外增加一个 rstb 用于

复位的 MOS 管，以及输出接两级反相器，增强后级的驱动能力。同 TSPC 电路

结构相比，E-TSPC 结构少了三个 MOS 管，负载电容减小。其优点是具有更高

的工作频率，缺点是除了开关功耗之外，还增加了短路功耗。对于固定的 MOS
管尺寸，开关功耗由工作频率决定，而短路功耗仅由 MOS 管尺寸决定[101]。因

此，可以通过优化 MOS 管尺寸，降低短路电流。事实上，AFC 工作结束后可以

令它关闭，这样不再消耗任何功耗。 

 

图 5-11  E-TSPC 结构的除 2 分频器 

图 5-12 给出 E-TSPC 除 2 分频器的工作时序图，阴影部分代表消耗短路电

流的状态。每个周期内，每一级都有半个时钟周期在消耗短路电流，并且是轮流

发生。另外，在设计每一级 MOS 管尺寸时，需要注意 PMOS 宽长比和 NMOS
宽长比的比值，以满足每级消耗短路电流时输出逻辑电平的需要。 
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图 5-12  E-TSPC 结构除 2 分频器的工作时序图 

5.3 误差分析 

在每个 Tcntr的时间内对 fvco计数，由于参考时钟和压控振荡器输出时钟的非

相关性，源于两个异步时钟初始边沿不对齐的原因，频率计数误差总是存在。异

步时钟计数的时序图如图 5-13 所示。 

 

图 5-13  异步时钟计数的频率计数误差时序图 

假定 Tcntr等于 m.n×Tvco，其中 m 是整数，n 是介于 0 和 1 之间的分数。在

单位计数时间 Tcntr内，对 fvco的上升沿次数计数。如果 fvco的初始边沿超前参考

时钟半个 Tvco之内，即在相位Φ1期间，总共计得 m 个上升沿；如果 fvco的初始

边沿滞后参考时钟半个 Tvco之内，即在相位Φ2期间，总共计得 m+1 个上升沿。

可以看出，对于 m.n 倍 Tvco 的时间内，由于异步边沿计数的特性，仅仅能计得

m 或 m+1 个边沿次数，因此也就设置了如下的两个频率边界 
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频率计数误差(Frequency Counting Error，简称 FCE)表示计得频率与实际

频率之差，最大频率计数误差 ε可以表示为 

 ref

cntr

1 fε
T p

= =  (5.4) 

式(5.4)意味着单位计数时间 Tcntr 越长，频率计数误差 ε 越小。注意到 ε 与

VCO 的时钟 fvco 并无关系。对于恒定的 Tcntr 和变化的 fvco，可能的计数值如图

5-14 所示。待计数时钟 fvco作为一维坐标，相邻两个坐标之间是频率计数误差 ε，
坐标 m/Tcntr是参考点，频率计数值 Ncntr为 m。在距离参考点小于一个 ε 的频率

范围内，计数值 Ncntr为 m 或 m+1，与参考点的频率计数差值 δ可能为 0 或 1；
在距离参考点大于一个 ε、小于 2 个 ε的频率范围内，计数值 Ncntr为 m+1或 m+2，
频率计数差值 δ可能为 1 或 2；依此类推，在距离参考点大于 4 个 ε、小于 5 个

ε的频率范围内，计数值 Ncntr为 m+4 或 m+5，频率计数差值 δ可能为 4 或 5。 

 

图 5-14  频率计数误差引起的可能计数值 

考虑到可能的计数值，图 5-15 给出压控振荡器的相邻两个子带之间的频率

误差范围(Frequency Error Range，简称 FER)。其中，fvco1是压控振荡器中某

根子带(子带 1)的中心频率，fvco2是比子带 1 高一个子带(子带 2)的中心频率，并

且假定目标频率在 fvco1 和 fvco2 之间。另外，δ1 表示目标频率与 fvco1 的频率计

数差值，δ2 表示目标频率与 fvco2 的频率计数差值。频率误差范围表示一个模糊

的频率区域(图中阴影部分)，如果目标频率落在该频率区域中，难以判定更接近

fvco1或更接近 fvco2。也就是说，如果 δ1和 δ2出现可能相等的值，那么频率计数

误差 ε的存在将导致这个频率区域超出频率计数的精度。举例说明，当 fstep等于

3ε 时，在中间的阴影区域，假定目标频率更接近 fvco1，但是如果 δ1 为 2 而 δ2

为 1，就会错误地认为目标频率更接近 fvco2；当 fstep等于 4ε 时，在 δ1的可能值
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为 2、3 和 δ2的可能值为 1、2 的区域中，目标频率更接近 fvco2，但是如果计得

的 δ1和 δ2都等于 2，那么 fvco1可能最终会被选中。除此以外，只要 δ1或 δ2小

于等于 1，就会立即选择子带 1 或子带 2 作为最终的子带，并终止 AFC 工作。 

 

图 5-15  两个相邻子带的频率误差范围 

另外，图 5-15 还给出 fstep分别等于 2ε、3ε、4ε、5ε、3.7ε和 4.8ε时的频率

误差范围，分别为 2/2×fstep、1/3×fstep、2/4×fstep、1/5×fstep、1.7/3.7×fstep和

1.2/4.8×fstep。根据这个变化规律，我们可以得到频率误差范围和 fstep之间的关

系如下 

 
step

step

1 . ,     is an odd integer
.

FER
2 . ,     is an even integer

.

k f j
j k

k f j
j k

+⎧ ×⎪⎪= ⎨ −⎪ ×
⎪⎩

 (5.5) 

其中，j.k 等于 fstep除以 ε，j 是一个自然数，.k 是一个介于 0 和 1 之间的分数。

从式(5.5)中可以看出，j 为奇数或偶数时 FER 的表达式是不同的，因此 FER 并

不随 j.k 的增大而单调减小，而是振荡下降的过程。 
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图 5-16  频率误差范围的变化趋势图 
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图 5-16 给出 j.k 从 1 到 10 的频率误差范围的变化趋势图。有如下特点：当

j.k 小于等于 2 时，整个 fstep都属于频率误差范围；当 j 为大于 2 的奇数或偶数时，

FER 随着 j.k 的增大而单调下降；当 j 等于自然数时，FER 随着 j.k 的增大而交

替振荡下降。 

5.4 设计步骤和 FOM 

本章提出的 AFC 算法，包括单位计数时间 Tcntr、频率计数误差 ε、频率误

差范围 FER、Ncntr和 Ndec等参数，互相之间都有关系。若要设计该 AFC 算法，

必须全面地考虑以上这些参数。因此，提出 AFC 的设计步骤如下： 

1） 根据压控电压范围 ΔVc、VCO 的调谐增益 Kvco和交叠率 OLR，通过式(5.2)
计算子带间距 fstep； 

2） 根据 VCO 的频率范围 Δf、子带间距 fstep，通过式(5.1)计算数字控制位 K； 
3） 通过式(5.5)设置频率误差范围 FER，并计算频率计数误差 ε； 
4） 通过式(5.4)计算单位计数时间 Tcntr和 p； 
5） 根据 p 和分频比 N.F，得到 N.Fdec，并计算 Ndec； 
6） 对 VCO 时钟计数，得到 Ncntr，并与 Ndec比较，根据算法流程图和状态机改

变 VCO 的子带，最终选择出最优子带。 

需要注意的是，上述设计步骤假定子带间距 fstep是不变的。但是，在传统的

多带压控振荡器中，由于频率和电容关系的非线性，子带间距变化很大，因此第

4 章给出了设计恒定子带间距 fstep的方法。如果子带间距不相等，就要用最小的

子带间距来计算单位计数时间 Ncntr。但如此一来，频率误差范围会不一致，因为

一旦频率计数误差 ε确定，不同的 fstep就对应着不同的 FER。 
为验证不同的数字 AFC 技术的性能，综合考虑频率误差范围 FER 和建立时

间 TAFC，提出一个衡量 AFC 性能的品质因数(Figure-of-Merit，简称 FOM)如下 

 AFC

AFC vco

FOM
FER

K f
T f

⋅
=

⋅ ⋅
 (5.6) 

其中，fAFC是待计数时钟，TAFC是总的 AFC 建立时间。在所提出的 AFC 中，fAFC

就是 VCO 输出时钟 fvco。建立时间越短，频率误差范围越小，FOM 越大。 

5.5 验证 

5.5.1 仿真结果 

在本设计中，参考时钟为 25MHz，p 等于 16，单位计数时间 Tcntr为 0.64μs，
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再加上 4 个参考时钟周期用来等待异步计数器和 VCO 时钟稳定，所以 AFC 每

次计数、比较时间为 0.8μs。对于 8 比特的 VCO，整个 AFC 建立时间 TAFC最长

为 6.4μs。由式(5.4)得到频率计数误差 ε为 1.5625MHz，仿真得到子带间距约为

4.5MHz，因此 j.q 等于 2.88，频率误差范围 FER 等于 1.12/2.88×4.5MHz= 
1.75MHz。将以上所有的值代入式(5.6)，计算得出 FOM 为 0.71。 

AFC 和多带 VCO 的联合仿真如图 5-17 所示。参考时钟为 25MHz，设定分

频比为 72.96875，因此所需频率为 1824.21875MHz。子带 210 的 VCO 中心频

率为 1823.5294MHz，子带 211 的 VCO 中心频率为 1827.45MHz，因此子带 210
应该被选出。从图中可以看到，首先设定中间子带 128，hold (o_hld_clk_pscl)
信号为零时开始计数；hold 信号为高时停止计数，将计数值 Ncntr 和分频比译码

值 Ndec 进行比较，比较出当前子带的中心频率低于所需频率，输出一个 sft_up
信号选择子带 192，然后对计数器复位。经过 7 次计数、比较后，子带 210 被

选择。AFC 工作结束，模拟环路开始工作。 

 

图 5-17  AFC 算法仿真时序图 

5.5.2 测试结果 

在 0.18-μm CMOS工艺上设计并验证一款带有AFC的宽带分数分频频率综

合器，片外输入参考时钟为 25MHz，输出频率范围从 975MHz 到 1960MHz。 
图 5-18 给出测试的压控振荡器的 256 个子带的调谐增益和子带间距。在相

对调谐范围超过 67%的输出频率范围内，调谐增益从 9.5MHz/V 变化到

11MHz/V，相对变化范围小于 7.3%，子带间距从 4.1MHz 变化到 4.9MHz，相

对变化范围小于 8.9%。所有的调谐增益和子带间距都是在每根子带的中心频率

点测试所得。由于采用第 4 章所述的技术，子带间距变化很小，大大简化了 AFC
的设计。 

图 5-19 给出测试的锁定过程。所提出的 AFC 总的锁相或锁定时间在 20μs
以内。如预期一样，AFC 单位时间是 0.8μs，经过 8 次计数、比较过程，总的建

立时间为 6.4μs。同时芯片上也实现了一个传统的 AFC 方案，主要区别是它并

不直接对 VCO 计数，而是对 VCO 除 8 的时钟进行计数。传统方案的 AFC 总的

建立时间为 42.4μs，总的锁相环锁定时间超过 50μs。 
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图 5-18  测试的 VCO 的 256 个子带的调谐增益和子带间距 
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图 5-19  改进和传统 AFC 的测试的锁定时间比较 

表 5-1 给出本章提出的 AFC 与其他已发表文献的 AFC 性能比较，可以看到，
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虽然文献[98]的 AFC 建立时间是 5.2μs，但是数字控制位也少，因此所提出的

AFC 获得最高的 FOM。 

表 5-1  AFC 性能比较 

参考 文献[93] 文献[97] 文献[98] 本设计 
参考频率 13 MHz 6MHz 25 MHz 25 MHz 

数字控制位 8 6 4 8 

AFC 建立时间 12.6 μs 50 μs 5.2 μs 6.4 μs 
FOM 0.018 0.054 0.23 0.71 

 

5.6 本章小结 

1） 系统总结了已发表文献中的 AFC 技术，尤其是数字 AFC 技术，指出传统的

AFC 技术用在分数分频频率综合器中会带来残留分数误差；  
2） 提出了基于分频比的自动频率校正技术，能极大地降低残留分数误差，采用

直接对 VCO 输出时钟计数的方法，大大缩短 AFC 的建立时间； 
3） 详细讨论和分析了异步时钟计数引起的频率计数误差，给出计数时间、频率

计数误差和频率误差范围之间的关系； 
4） 综合衡量各个参数之间的关系，详细给出 AFC 的设计步骤，并提出一个

FOM，结合建立时间和计数误差的指标，用以衡量不同的数字 AFC 性能； 
5） 将提出的 AFC 技术用于一个宽带分数分频频率综合器芯片中，测试结果表

明 AFC 建立时间小于 6.4μs，总的锁相环锁定时间小于 20μs。 
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第6章 分频器的研究与设计 

摘要：本章内容涉及 1）各种分频器结构的总结；2）同步 4/5 和 8/9 双模预分

频器结构；3）CML 和 TSPC 型触发器电路；4）可编程脉冲吞计数器；5）4/4.5
预分频器和双沿同步触发器。 

6.1 引言 

分频器(Divider)是锁相环型频率综合器的主要功能模块之一。它的作用是将

高频的 VCO 时钟 fvco分频到低频 fdiv，在 PFD 的输入端与参考时钟 fref比较。通

过锁相环路的负反馈原理，使 fdiv和 fref的频率相等、相位对齐，从而锁定输出频

率 fvco。对于图 6-1 所示的整数分频频率综合器，令分频比为 N，则关系 fvco=N×fref

成立。改变分频比 N 的大小，即可改变输出频率值。对于图 6-2 所示的 ΔΣ分数

分频频率综合器，在整数分频器的基础上，加入一个 ΔΣ调制器，输出整数序列

y[n]至分频比 N 上，得到的分数分频比为 N 加上 y[n]的平均值。 

 

图 6-1  整数分频锁相环型频率综合器基本框图 

 

图 6-2  ΔΣ分数分频锁相环型频率综合器基本框图 

分频器的电路结构有很多种，目前使用最广泛的整数分频器主要为如下两

种：一种是基于双模预分频器(Dual-Modulus Prescaler)结构[102]，另一种是基

于可编程预分频器(Programmable Prescaler)结构[60]。基于双模预分频器的分
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频器结构如图 6-3 所示，除双模预分频器 M/M+1 以外，还包含两个计数器，程

序计数器 P 和吞计数器 S。它的工作原理是：分频器复位后，预分频器工作在

M+1 分频模式，程序计数器和吞计数器同时开始计数，当吞计数器计满 S 个脉

冲后，输出控制信号 mod，将预分频器的状态改为 M 分频模式，然后程序计数

器继续计数(P>=S)，直到计满 P 个脉冲后输出一个完整的周期。因此基于双模

预分频器结构的计数器分频比为 

 ( ) ( )1N M S M P S M P S= + × + × − = × +  (6.1) 

这种电路的优点是结构简单，两个计数器可以通过数字电路设计方法编写代码而

实现。缺点是双模预分频器工作在最高时钟 fvco下，功耗较大，而且要用高速触

发器电路实现，另外分频比范围收到最小分频比 P(P–1)的限制。 

 

图 6-3  基于双模预分频器和脉冲吞计数器的分频器结构 

基于可编程预分频器的分频器结构如图 6-4 所示，它由级联的 2/3 分频器单

元和一些控制逻辑组成。每一级的输入时钟是前一级的分频时钟，每一级的输出

控制信号反馈至前一级，首尾相连构成一个反馈系统。外部控制信号 Pk为高时，

2/3 单元工作在 3 分频模式；反之，工作在 2 分频模式，总分频比范围从 2k 至

2n+1–1 连续可调。该分频器结构的优点是每级 2/3 单元的功耗和尺寸可以随着工

作频率的逐级降低而减小，而且 k 和 n 不相关，能实现很宽的分频比范围。缺点

是输出占空比非常小，每级 2/3 单元的尺寸要单独优化，设计复杂度增加。 

 

图 6-4  基于可编程预分频器的分频器结构 

相对基于可编程预分频器的结构，基于双模预分频器的结构简单，输出占空

比可接近 50%，而最小分频比可通过选择 P 的值满足应用的需要，故是本章研

究的主要对象。其中双模预分频器是设计的难点，首先它直接与压控振荡器的输

出端相连，要求具有对输入摆幅的不敏感性和较宽的工作频率范围；其次，需在
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很高的输入频率下实现正确的分频功能，电路模块中各个单元之间时序配合要求

精确；再者，双模预分频器对工艺和温度变化极其敏感，需在各个工艺角下仔细

仿真确保正确；最后，双模预分频器的速度和功耗相互矛盾，如何同时满足高速

和低功耗也是必须考虑的问题。 
常用的双模预分频器包括 2/3、3/4 和 4/5 等结构，均为采用高速触发器的

同步电路实现。若要实现更高的分频比，比如 8\9、16\17、32\33、64\65、128\129
等预分频器，如下两种方案可以考虑：一种是采用同步预分频器再加异步除法电

路实现[103][104]，另一种是采用相位开关电路实现[5],[105]–[106]。 

 

图 6-5  采用同步 4/5 预分频器构成的 8/9 预分频器 

采用同步 4/5 预分频器构成的 8/9 预分频器如图 6-5 所示。它的优点是结构

简单，异步除 2 计数器工作在较低的时钟频率，节省功耗。缺点主要有如下两个：

一是 4/5 预分频器并没有显著地降低时钟频率，使得组合逻辑或非门的电路设计

变得十分困难；二是如果直接驱动异步除 2 计数器，4/5 预分频器的输出可能摆

幅不够，通常需要加一级缓冲器，造成功耗增加。 

 

图 6-6  相位开关型 8/9 预分频器 

相位开关型 8/9 预分频器如图 6-6 所示。它的优点是只有第一级除 2 单元工

作在最高频率，因此在提供工作频率的同时减少了功耗。但也有很明显的缺点，
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主要有如下两个：一是频率控制的开关切换时间难以精确匹配，会产生毛刺

(glitch)；二是四路信号的相位精度难以保证，相位失配会产生杂散(spur)。 
本章在同步 4/5 预分频器电路的基础上，通过简单扩展，轻松实现同步 8/9

预分频器电路。经过对 D 触发器电路的尺寸优化，也可以达到高速低功耗的目

的。 
另外，采用 ΔΣ 调制器控制的分频器会带来其它问题。如果参考时钟为

25MHz，输出频率为 1GHz～2GHz，那么分频比必须覆盖 40～80。双模预分频

器结构分频器的分频比为 M×P+S，如果 M=4，P 和 S 可以有多种组合得到 40～
80 的范围，例如：P=10、S=0～9 时可覆盖 40～49，P=12、S=2～11 时可以

覆盖 50～59，P=14、S=4～13 时可覆盖 60～69，P=16、S=6～15 时可以覆盖

70～79，P=18、S=8～17 时可覆盖 80～89。如前所述，ΔΣ调制器输出的是一

串整数序列 y[n]。对于 MASH 1-1-1 型调制器，y[n]在–3～4 之间的 8 个整数范

围内变化，y[n]可以加在吞计数器 S 上以改变分频比的值。然而，当 N+y[n]的改

变引起 S 的值发生溢出时就会导致错误。比如 N 从 69 变化到 72，69 对应的

P=14、S=13，72 对应的 P=16、S=8。若 y[n]=0 对应 69，y[n]=3 加在 S 上使

其变为 16，S 的值超过了 P，导致计数器工作逻辑错误。另外，这种对 P 和 S
编程的方式，会导致一个数对应不同的 P 和 S 值。比如 69 既对应 P=14、S=13，
也对应 P=16、S=15，这样容易引起错误。因此，本章提出一种对 P 和 S 编程

的方法，能够避免上述两个问题[107]。 
ΔΣ 调制器虽然能产生分数分频比，但也会产生高通量化噪声，如果环路带

宽较大，并且没有足够的带外抑制，高通量化噪声就会严重恶化带外的相位噪声。

因此，本章提出一种 4/4.5 预分频器来代替传统的 M/M+1 预分频器，能够降低

由 ΔΣ调制器量化噪声引入的带外相位噪声[99]。 
本章主要研究的是双模预分频器和脉冲吞计数器构成的分频器结构，并做了

如下工作：首先讨论 4/5 和 8/9 预分频器的工作原理，其次讨论相关电路的设计，

包括 CML 锁存器、TSPC 触发器等，接着给出对两个计数器 P 和 S 编程的方法，

然后提出一种 4/4.5 预分频器电路结构，用于降低由 ΔΣ 调制器的量化噪声引入

的带外相位噪声，最后指出需采用双沿同步触发器以配合 4/4.5 预分频器的双沿

触发特性。 

6.2 M/M+1 双模预分频器 

本节首先给出同步 4/5 预分频器的工作原理，并扩展为 8/9 预分频器结构，

接着分析不同的电路实现结构，最后介绍一种差分转单端电路和常用的同步触发

器降噪技术。 
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6.2.1 同步 4/5 预分频器 

常用的同步 4/5 预分频器电路如图 6-7 所示，由三个 D 触发器和两个与非门

组成。改变控制信号 mod 切换分频模式，当 mod=0 时，工作在四分频模式；当

mod=1 时，工作在五分频模式。 

 

图 6-7  常用的同步 4/5 预分频器电路 

控制信号 mod 为 0 时的四分频工作时序图如图 6-8 所示(假设触发器初始值

均为 0)。此时，D3恒为 1，Q3恒为 1，D1等于 Q2反，第三个触发器被屏蔽。 

 

图 6-8  同步 4/5 预分频器的四分频工作时序图 

控制信号 mod 为 1 时的五分频工作时序图如图 6-9 所示(假设触发器初始值

均为 0)。五分频的主要原因是 Q2的 1 状态与比 Q2延时一个周期信号 Q3的 0 状

态(红色阴影)作用，使得 D1增加了一个高电平周期(蓝色阴影)所致。 

 

图 6-9  同步 4/5 预分频器的五分频工作时序图 

在电路设计时，将与非门嵌入到 D 触发器中，可以提高工作频率，降低功
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耗。另外，Q1端除了接 D2，还要作为输出驱动脉冲吞计数器等数字电路。因此

需要较大的摆幅，通常是先接一级缓冲器以提高带负载能力。 

6.2.2 同步 8/9 预分频器 

在同步 4/5 预分频器电路基础上，在第一个和第二个触发器之间插入两个级

联的触发器，就构成同步 8/9 预分频器，如图 6-10 所示。 

 

图 6-10  同步 8/9 预分频器电路 

当 mod 信号为 0 时，第五个触发器被屏蔽，前四级触发器首尾相连，构成

八分频模式。当 mod 信号为 1 时，与同步 4/5 预分频器一样，Q4的 1 状态和比

Q4延时一个周期信号 Q5的 0 状态(红色阴影)作用，会使得 D1增加一个高电平周

期(蓝色阴影)，从而产生九分频模式。工作时序图如图 6-11 所示。 

 

图 6-11  同步 8/9 预分频器的九分频工作时序图 

事实上，在 4/5 预分频器的结构中，改变第一个和第二个触发器之间插入的

触发器数目，可以得到任意双模 2N/2N+1(N 是大于等于 3 的整数)的预分频器。

但代价是需要比异步分频器结构要多得多的触发器，功耗过大。而同步 8/9 预分

频器只比图 6-5 的结构多一个触发器，通过晶体管尺寸的优化，也能以较低的功

耗实现。对于分频比大于 8/9 的双模预分频器，不适用于这种方法。比如 16/17
预分频器，采用同步电路实现，需要 9 个触发器；而若部分采用异步电路实现，
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只需要 5 个触发器即可。 

6.2.3 电路设计 

6.2.3.1 CML 触发器 

预分频器是锁相环中除压控振荡器之外工作频率最高的模块，具有高速、低

功耗的特点。主从触发器的主要模块是锁存器，常用高速触发器都采用

CML(Current Mode Logic)结构的 D 触发器。其中锁存器的电路图如图 6-12 所

示，它的工作原理是：在时钟正半周，晶体管 M1导通，M2和 M3将输入信号 dp、

dn 传至输出 qn、qp，起到采样信号的作用；在时钟负半周，M6 导通，M4 和 M5

这对交叉耦合正反馈管保持住输出信号 qn、qp，起到锁存信号的作用。 

 

图 6-12  无尾电流源的 CML 锁存器电路图 

不同结构 CML 锁存器的主要区别在于负载和电流偏置上，图 6-12 给出的是

采用无尾电流源偏置的电阻负载结构。有尾电流源偏置结构的优点是消耗电流在

一个时钟周期内基本恒定，时钟输入管 M1、M6的直流电平设计简单。无尾电流

源的结构能获得更高的工作频率，因为时钟输入管不再受偏置电流的限制，边沿

切换速度快相位噪声性能更好。但缺点是时钟输入管的直流偏置配置比较困难，

并且不同 PVT 条件下，输出信号摆幅变化很大。如果采用直接耦合，它的直流

电平由 VCO 输出决定，所以通常 VCO 和预分频器要级联设计，仔细优化输入

时钟管的尺寸。如下两个办法能解决直流偏置的问题：一种是采用外部偏置通过

电阻连接到时钟输入管的栅极，VCO 信号通过电容交流耦合到栅极；另一种是

VCO 的输出接一级缓冲器，而通常这也是必须的，因为需考虑增加带负载能力

和避免负载变化对 VCO 频率的影响(Load Pull，负载牵引)。 
负载的选择直接影响工作频率高低和输出信号电平大小。电阻负载的 CML

锁存器具有速度快、输出接近满摆幅等优点，但不同工艺角的电阻值变化很大，
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严重影响工作频率范围。二极管连接的 PMOS 管较为简单，但输出电压的高电

平要损失一个阈值电压；工作在线性区的 PMOS 管也可以作为负载，但是这两

种负载都没有电阻负载充放电速度快。文献[108]给出一种动态偏置 MOS 管的方

法，但偏置电路设计较为复杂。本章仍采用电阻负载的 CML 锁存器，并确保在

所有工艺角下仿真时都能满足工作频率的需要。 
当输入时钟的摆幅为零而直流电平存在时，CML 锁存器组成的分频器有自

激特性，存在自激振荡频率 fso。通过仿真灵敏度曲线可发现输入摆幅和工作频

率的关系[109]。在设计时，最好使需要的最高工作频率小于 2fso。 
对于 CML 型锁存器，晶体管尺寸越大，负载电阻越小，功耗就越大。通过

降低晶体管尺寸，并适当增加电阻值，能提高工作频率且降低功耗。工作频率取

决于充放电电流的大小，即取决于负载电阻和输出节点的电容大小。锁存管 M4、

M5在输出节点贡献了 4Cgd的电容值，因此锁存管的尺寸比采样管要略小，仿真

表明采样管和锁存管的最佳尺寸比例为 6:5[110]。通常认为晶体管尺寸越大，工

作频率越高。但是在一定条件下，输出摆幅与负载电阻大小成正比。如果晶体管

尺寸不变，那么锁存器延时正比于输出摆幅即负载电阻的值。这即意味着：降低

晶体管尺寸可以显著降低功耗，却不会降低工作频率[111]。输出节点电容除晶体

管寄生电容之外，还包括负载电容、版图连线等寄生电容。预分频器的工作频率

对电容非常敏感，因此在版图设计中，连线要越短越好。 

 

图 6-13  集成与非门的无尾电流源 CML 锁存器电路图 

预分频器中还有一些与非门等组合逻辑，可将其嵌入到锁存器中。在采样管

的基础上叠加一对 MOS 管构成另外一对与门的输入电路图如图 6-13 所示。关

系为 qp＝ap×bp、qn＝an+bn，晶体管数目减少，可进一步提高工作频率。 
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6.2.3.2 TSPC 触发器 

另外一种常用的触发器叫做真正单相位时钟(True Single Phase Clock，简

称 TSPC)逻辑电路，如图 6-14 所示[112][113]。它具有高速、低功耗等优点；但

只采用单相位时钟，对于差分输出的 VCO 负载不平衡，并且还需要较大的输入

摆幅。 

 

图 6-14  TSPC 触发器电路图 

6.2.3.3 差分转单端电路 

采用 CML 结构的预分频器需要输出满摆幅电平，用以驱动后面的脉冲吞计

数器等数字电路。因此采用差分转单端(Differential to Single-Ended)电路将预分

频器的差分输出转换为单端的满摆幅电平信号，如图 6-15 所示。先使用一个差

分运算跨导放大器(Operational Transconductance Amplifier，简称 OTA)将差分

信号转换为单端信号，再连接两级反相器放大为满摆幅电平信号。 

 

图 6-15  差分转单端电路 

因 OTA 的工作原理比较简单，本章不再详述，这里主要解释晶体管 Mn12和
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Mp13 的作用。由于从输入端到 P1 点有较高的直流增益，有限的直流失调(DC 
Offset)会使得 P1点的直流工作点过高或过低而较大地偏离反相器 Mp10、Mn11的

转换阈值，P1点的摆幅可能难以使后级反相器正常翻转。而 Mn12和 Mp13提供的

非线性负反馈可以解决这个问题，工作原理如下：当 P1 的直流工作点低于转换

阈值一个阈值电压(Mn12)时，Mn12 导通，Mp13 截止，电流从 Mn12 经过 P1 流过

Mn7，P1电平被抬高；当 P1的直流工作点高于转换阈值一个阈值电压(Mp13)时，

Mp13导通，Mn12截止，电流从 Mp9分流经过 P1流过 Mp13，P1电平被降低。Mn12

和Mp13的存在保证P1的直流工作点在偏离转换阈值一个MOS管阈值电压之内，

能有效地提高抗 OTA 直流失调的能力。 

6.2.3.4 同步触发器降噪 

异步分频器的抖动可以逐级累加。为降低其输出噪声，文献[114]中指出如

果分频器输出再通过一个被高频信号同步的触发器电路，可大幅度降低相位噪

声。图 6-16 给出了示意图，其实就是分频器输出连接一个 D 触发器。 

 

图 6-16  被高频时钟同步的分频器 

输出信号的相位噪声性能与触发器的功耗成正比，功耗越大，相位噪声越低。

这里采用 CML 锁存器结构的主从触发器实现该同步触发器。相位噪声仿真曲线

如图 6-17 所示，输入信号频率为 25MHz，时钟信号频率为 1.5GHz，噪声基底

可以达到–166dBc/Hz。 

 

图 6-17  同步触发器的相位噪声仿真结果 
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6.3 可编程脉冲吞计数器 

 

图 6-18  由 ΔΣ调制器控制脉冲吞计数器的分频器 

图 6-18 给出由 ΔΣ 调制器控制脉冲吞计数器的分频器框图。在 6.1 节已经

提到，脉冲吞计数器中的两个计数器 P 和 S 的编码方式会影响带有 ΔΣ调制器的

分频器的正常工作。传统脉冲吞计数器的要求为 P 大于等于 N，S 的取值为 0～
P–1 之间的整数。如果 P 固定，那分频比的范围在 N×P～N×P+P–1 之间，范围

很窄。如果 P 也可被编程，就可以拓展分频比的范围，但会带来 ΔΣ调制器的输

出二进制码难以编码的问题。例如所需分频比为 37.5，对于 MASH 1-1-1 型 ΔΣ
调制器，用到的整数分频比为 34～41。当分频器从 37 到 41 变化时，对于 N=5
的双模 5/6 预分频器，37 由 5×7+2(P=7, S=2)得到；41 由 5×8+1(P=8, S=1)得
到。其中，37 的二进制码为 100101，41 的二进制码为 101001，两个二进制码

的变化在第 2、3 位，从 01 变为 10。而计数设定值 P 和 S 都已发生变化，很难

将二进制码的变化直接反映在计数设定值 P 和 S 的变化上。 
为使得计数设定值 P 和 S 的变化能明确反映分频比二进制码的变化，首先

需使用 M 为 2 的自然数次幂的双模 M/M+1 预分频器；其次，要保证计数设定值

P 大于等于 N，S 的取值在 0～N–1 之间。这样，生成的分频比 N 的范围如下 

 

2 2 0 4, 2, 2, 0 ~ 1
4 4 0 16, 4, 4, 0 ~ 3
8 8 0 64, 8, 8, 0 ~ 7
16 16 0 256, 16, 16, 0 ~ 15

M P S
M P S

N M P S
M P S

× + ≥ = ≥ =⎧
⎪ × + ≥ = ≥ =⎪⎪= × + ≥ = ≥ =⎨
⎪ × + ≥ = ≥ =⎪
⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅⎪⎩

 (6.2) 

当 N=2 时，产生的分频比范围是 4 到无穷大，极大拓展了在使用 ΔΣ调制器时，

采用脉冲吞计数器和双模 M/M+1 预分频器实现的分频比范围。 
图 6-19 给出了计数器设定值 P 和 S 的编码方式。可编程程序计数器的计数

设定值 P 和可编程吞计数器的计数设定值 S 可结合，并被看作分频比 N 的二进

制编码。其中计数设定值 P 作为分频比 N 的二进制高权重部分，位数大于等于

log2M+1，最低位为分频比 N 的第 log2M 位，最高位不限；计数设定值 S 作为分

频比 N 的二进制低权重部分，位数等于 log2M，最低位为分频比 N 的第 0 位，
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最高位为分频比 N 的第 log2M–1 位。这样，ΔΣ调制器输出的分频比 N 的变化可

直接体现在计数设定值 P 和 S 的变化上。 

 

图 6-19  计数器 P 和 S 的编码方式 

 

图 6-20  分频比从 18 变化到 23 的工作时序图 

举例说明，分频比 N 从 18 跳变到 23 的工作时序图如图 6-20 所示。使用

4/5 双模预分频器，分频比 18 的二进制码为 10010，其中 N[4:2]是 P=4，N[1:0]
是 S=2。首先 reset 复位，可编程程序计数器 P0和可编程吞计数器 S0同时对输

入信号 clki 从 0 开始计数。由于 S=2，在 clki 前两个周期控制信号 mod 为 1，
4/5 预分频器工作在 5 分频模式。当可编程吞计数器计到设定值 S 时停止计数，

mod 信号切换为 0，4/5 预分频器工作在 4 分频模式，而可编程程序计数器继续

计数。当可编程程序计数器计到设定值 P 时停止计数并复位，同时发送 reset 复
位信号给可编程吞计数器进行复位，等待下一次计数开始。同理，分频比为 23
的二进制编码为 10111，其中 N[4:2]是 P=5，N[1:0]是 S=3。首先 reset 复位，

可编程程序计数器和可编程吞计数器同时对输入信号 clki 从 0 开始计数。由于

S=3，在 clki 前三个周期控制信号 mod 为 1，4/5 预分频器工作在 5 分频模式。

当可编程吞计数器计到设定值 S 时停止计数，mod 信号切换为 0，4/5 预分频器
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工作在 4 分频模式，而可编程程序计数器继续计数。可编程程序计数器计到设定

值 P 时停止计数并复位，同时发送 reset 复位信号给可编程吞计数器进行复位，

等待下一次计数开始。 

6.4 4/4.5 预分频器 

6.4.1 M/M+0.5 预分频器的优势 

ΔΣ 分数分频频率综合器已经被广泛应用，因为它不仅能提供更好的频率精

度和更宽的环路带宽，并且具有较低的杂散特性和高通量化噪声特性。然而，宽

环路带宽和低带外相位噪声相互矛盾，环路带宽越大，由 ΔΣ调制器的量化噪声

引入的带外相位噪声就越大。如何降低由 ΔΣ调制器的高通量化噪声引入的带外

相位噪声是近年来学术中研究的热点，许多文献已经发表一些技术解决该问题，

包括：电流 DAC 补偿[115]–[117]，混合型 PFD/DAC 结构[118]，提高 ΔΣ 调制

器的工作频率[119]，以及有限脉冲响应(Finite Impulse Response，简称 FIR)滤
波器噪声滤波技术[120]。 

对于 L 阶的 MASH 型 ΔΣ 调制器，它的量化噪声传递函数为(1–z–1)L，ΔΣ
调制器的工作频率通常等于参考时钟频率 fref。如果只关心载波附近频率偏移小

于参考时钟频率的相位噪声，并且满足 πf/fref<<1 的条件，由式(2.45)可以得到 ΔΣ
调制器的量化噪声在锁相环输出引起的相位噪声为 

 
( )2 12 2

2
n,o(dsm) 2 1

ref

Δ
3

L

L

π fθ
f

−

−=  (6.3) 

一般采用提高环路滤波器阶数的办法抑制带外高通量化噪声，但这会降低相

位裕度，影响环路稳定性。从式(6.3)可以看出相位噪声功率谱密度与量化阶梯的

平方成正比，若量化阶梯 Δ能降低一半，相位噪声就可减小 6 个 dB。 
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(a) 采用 4/5 预分频器 (b) 采用 4/4.5 预分频器 

图 6-21  采用用不同结构的预分频器仿真的相位噪声 
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如果考虑采用 M/M+0.5 双模预分频器代替 M/M+1 双模预分频器，产生的分

频比将变为 N=M×P+0.5S。这表明 ΔΣ 调制器输出的整数阶梯 1 在分频比中相

当于仅是改变了 0.5，因此 ΔΣ调制器的量化阶梯为 0.5。本章采用一个 4/4.5 预

分频器把量化阶梯降低一半，从而减小相位噪声。锁相环相位噪声行为级仿真结

果如图 6-21 所示，图(a)采用 4/5 分频器，而图(b)采用 4/4.5 预分频器。可以看

出，使用 4/4.5 预分频器的 ΔΣ 调制器贡献的相位噪声比使用 4/5 预分频器要低

6 个 dB，总的相位噪声低 4.5 个 dB。也即是，对于同等的相位噪声贡献，采用

4/4.5 预分频器的锁相环比采用 4/5 预分频器能获得更大的环路带宽。 

6.4.2 电路设计 

4/4.5 预分频器的电路图如图 6-22 所示。这个结构从 1/1.5 分频器单元演变

而来[121]，由预分频器逻辑(Prescaler Logic)和循环结束逻辑(End-of-Cycle 
Logic)两部分组成。 

 

图 6-22  4/4.5 预分频器电路图 

预分频器逻辑根据控制信号 mod 的状态对输入时钟信号 fvco 进行 4 或 4.5
分频，包含 4 个 D 触发器、两个分配器 MUX 和两个锁存器，其余四个与门可以

嵌入到 D 触发器和锁存器中以提高工作频率。这个电路结构的核心思想是同时

在输入时钟的上升沿和下降沿两个边沿触发。分配器 MUX5 每半个周期轮流选

择 Q2或者 Q4输出。锁存器 Dlatch6、Dlatch7 和分配器 MUX8 构成一个双边沿

触发的 D 触发器(Double-Edge-Triggered Flip-Flop，简称 DTFF)，作用是将输

入信号延迟半个周期输出。当 mod 信号为高时，预分频器工作在 4.5 分频模式，
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工作时序图如图 6-23 所示。信号 Q8滞后 clki 半个周期，由于循环结束逻辑产生

的延时，预分频器逻辑会吞掉额外的半个周期，从而产生 4.5 分频。当控制信号

mod 为低时，循环结束逻辑被屏蔽，Q8 输出始终为低，clki 直接反馈到预分频

器逻辑的输入，使其工作在 4 分频模式。 

 

图 6-23  4/4.5 预分频器的 4.5 分频工作时序图 

需要注意的是，该双沿触发的电路结构有一个缺点，就是容易产生 0.5 倍时

钟频率的分数杂散[121]。在图 6-23 中，第一个 4.5 分频周期包含 4 个高电平和

5 个低电平的半时钟周期，第二个 4.5 分频周期包含 5 个高电平和 4 个低电平的

半时钟周期，如果时钟的占空比不是 50%，就必然产生 0.5 倍的分数杂散。因

此在设计时，要尽量提高 VCO 输出差分时钟的对称性，保证占空比接近 50%，

满足系统对分数杂散的要求。通过测试发现，这个分数杂散在–80dBc 以下，不

会对系统有太大的影响。 

表 6-1  预分频器 4 分频模式下真值表 

Q5 Q1Q2Q3Q4 Q 5 Q1Q2Q3Q4 
Q1Q2Q3Q4 fvco↑

(Q4)
fvco↓ 
(Q 2) 

fvco↑ fvco↓
Q1Q2Q3Q4 fvco↑

(Q 4)
fvco↓ 
(Q 2) 

fvco↑ fvco↓

0000 0 0 0010 1000 1000 0 0 1010 1100
0001 1 0 0000 1001 1001 1 0 1000 1101
0010 0 0 0011 1010 1010 0 0 1011 1110

0011 1 0 0001 1011 1011 1 0 1001 1111
0100 0 1 0110 0000 1100 0 1 1110 0100
0101 1 1 0100 0001 1101 1 1 1100 0101

0110 0 1 0111 0010 1110 0 1 1111 0110
0111 1 1 0101 0011 1111 1 1 1101 0111
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表 6-2 给出 4/4.5 预分频器 4 分频模式下的动态卡诺图，输入为 Q1、Q2、

Q3和 Q4共 4 比特。因为状态图在 fvco的上升沿和下降沿都会有更新，所以一共

是 32 个状态。根据这个动态卡诺图，画出它的状态图如图 6-24 所示(圆圈里为

“Q1Q2Q3Q4”的值，“↑”表示在时钟上升沿触发，“↓”表示在时钟下降沿触发，输

出箭头上的数字代表输出 Q5)。这 32 个状态构成了四个独立的小循环，其中循

环一和循环二为正常的工作区域，输出 Q5在八个半周期内分别输出 4 个 0 和 4
个 1，输出为 4 分频；循环三和循环四为不正常工作区域，输出 Q5在八个半周

期内的输出杂乱无章，没有规律，导致分频错误。 

表 6-2  预分频器 4 分频模式下真值表 

Q5 Q1Q2Q3Q4 Q 5 Q1Q2Q3Q4 
Q1Q2Q3Q4 fvco↑

(Q4)
fvco↓ 
(Q 2) 

fvco↑ fvco↓
Q1Q2Q3Q4 fvco↑

(Q 4)
fvco↓ 
(Q 2) 

fvco↑ fvco↓

0000 0 0 0010 1000 1000 0 0 1010 1100
0001 1 0 0000 1001 1001 1 0 1000 1101
0010 0 0 0011 1010 1010 0 0 1011 1110

0011 1 0 0001 1011 1011 1 0 1001 1111
0100 0 1 0110 0000 1100 0 1 1110 0100
0101 1 1 0100 0001 1101 1 1 1100 0101

0110 0 1 0111 0010 1110 0 1 1111 0110
0111 1 1 0101 0011 1111 1 1 1101 0111

 

(a) 循环一，工作区 (b) 循环二，工作区 

(c) 循环三，非工作区 (d) 循环四，非工作区 

图 6-24  4/4.5 预分频器 4 分频模式状态图 

表 6-3 给出 4/4.5 预分频器 5 分频模式下的动态卡诺图，输入为 Q1、Q2、
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Q3、Q4和 Q8共 5 比特，因为状态图在 fvco的上升沿和下降沿都会有更新，因此

一共有 64 个状态。比起 4 分频模式，增加了 Q8，圆圈里为“Q1Q2Q3Q4Q8”的

值，输出箭头上的数字代表输出 Q5。 

表 6-3  预分频器 4.5 分频模式下真值表 

Q 5 Q1Q2Q3Q4Q8 Q 5 Q1Q2Q3Q4Q8 Q1Q2Q3 

Q4Q8 
fvco↑ 
(Q 4) 

fvco↓ 
(Q 2) 

fvco↑ fvco↓ 

Q1Q2Q3

Q4Q8 
fvco↑
(Q 4)

fvco↓
(Q 2)

fvco↑ fvco↓ 

00000 0 0 00100 10000 10000 0 0 10100 11000

00001 0 0 00000 00000 10001 0 0 10000 01000
00010 1 0 00001 10010 10010 1 0 10001 11010

00011 1 0 00001 00010 10011 1 0 10001 01010
00100 0 0 00110 10100 10100 0 0 10110 11100
00101 0 0 00010 00100 10101 0 0 10010 01100

00110 1 0 00011 10110 10110 1 0 10011 11110
00111 1 0 00011 00110 10111 1 0 10011 01110
01000 0 1 01100 00001 11000 0 1 11100 01001

01001 0 1 01000 00001 11001 0 1 11000 01001
01010 1 1 01001 00011 11010 1 1 11001 01011
01011 1 1 01001 00011 11011 1 1 11001 01011

01100 0 1 01110 00101 11100 0 1 11110 01101
01101 0 1 01010 00101 11101 0 1 11010 01101
01110 1 1 01011 00111 11110 1 1 11011 01111

01111 1 1 01011 00111 11111 1 1 11011 01111

 
根据这个真值表，画出它的状态图如图 6-25 所示。这 64 个状态构成了两个

循环状态机。其中循环二为正常的工作区域，输出 Q5 在 18 个半周期内连续输

出 5 个 0、4 个 1、5 个 0 和 4 个 1，每 9 个半周期构成一个循环，相当于 4.5
分频。循环二为不正常工作区域，每三个半周期构成一个循环，相当于 1.5 分频。 

 
(a) 循环一，非工作区 
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00000↑

00000↓

00001↑

00001↓00010↑ 00011↑

00011↓

00100↑

00100↓

00101↓

00110↑

00110↓

00111↑

00111↓

01000↓

01001↓

01010↑

01010↓

01011↑

01011↓

01100↑

01101↑

01110↑

01110↓

01111↑

01111↓

10000↑

10000↓

10001↑ 10010↓

10011↓

10100↑

10100↓

10101↑

10101↓ 10110↑

10110↓

10111↑

10111↓

11000↑

11000↓11001↑

11001↓11010↑

11010↓

11011↑

11011↓

11100↑

11100↓

11101↑11101↓

11110↑

11110↓

11111↑

11111↓

0

1 1 1 1 0

1110
0

0

1

01001↑

0

0

0

0

0

(b) 循环二，工作区 

图 6-25  4/4.5 预分频器 4.5 分频模式状态图 

4 分频的循环三、四和 4.5 分频的循环一都是不正常工作区域，必须使电路

工作状态避开这三个区域。仿真表明，当 mod 为高时，4.5 分频无论在任何初始

值下都不能进入循环一，始终在正常工作区域循环二下工作。因此为保证这个

4/4.5 预分频器正常工作，应配置在初始状态下，使它工作在 4.5 分频模式，然

后再进入 4 分频工作模式。虽然在不同的工作条件包括不同工艺角、输入频率和

输入摆幅下，这个电路都可以正常工作。但是从电路可靠性而言，这个 4/4.5 预

分频器的工作状态仍然有一定的潜在不稳定，在设计时需要仔细考虑。 

6.4.3 仿真结果 

4/4.5 预分频器的电路采用 CML 锁存器结构实现。在电路的前仿真时，输入

频率范围要留有较大的裕量。因为版图寄生和连线电容会严重降低最高工作频

率，通常后仿真的最高工作频率只有前仿真的三分之二甚至一半。图 6-26 给出

输入频率为 1.5GHz 时，4 分频模式下前仿真瞬态输入输出波形；图 6-27 给出
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输入频率为 1.5GHz 时，4.5 分频模式下前仿真瞬态输入输出波形。 

 

图 6-26  输入频率 1.5GHz 下的 4 分频仿真瞬态波形 

 

图 6-27  输入频率 1.5GHz 下的 4.5 分频仿真瞬态波形 

表 6-4、表 6-5 分别总结了在 4 分频时、4.5 分频时，不同工艺角下前后仿

真的输入频率范围和功耗大小。其中，fmax 表示最大工作频率，fmin 表示最小工

作频率。首先可以发现后仿真的 fmax 比前仿真下降很多，fmin 也相应地下降；其

次，4.5 分频 fmax要小于 4 分频的 fmax，这是因为 4.5 分频时，增加了一个循环

结束逻辑。这里设计的 4/4.5 预分频器要应用于 1GHz～2GHz 的宽带频率综合

器，在所有的工艺角下，后仿真结果都能满足输入工作频率的需要。 
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表 6-4  4 分频时三个工艺角下前、后仿真输入频率范围与功耗 

tt(25°C) ff(–25°C) ss(75°C) 
工艺角 fmax 

(GHz) 
fmin 

(GHz) 
功耗

(mA)
fmax 

(GHz)
fmin 

(GHz)
功耗

(mA)
fmax 

(GHz) 
fmin 

(GHz) 
功耗

(mA)

前仿真 5.7 0.7 2.78 6.8 1.83 3.30 4.9 0.6 2.29

后仿真 2.6 0.8 2.66 3.1 0.7 3.28 2.3 0.8 2.13

表 6-5  4.5 分频时三个工艺角下前、后仿真输入频率范围与功耗 

tt(25°C) ff(–25°C) ss(75°C) 
工艺角 fmax 

(GHz) 
fmin 

(GHz) 
功耗

(mA)
fmax 

(GHz)
fmin 

(GHz)
功耗

(mA)
fmax 

(GHz) 
fmin 

(GHz) 
功耗

(mA)

前仿真 4.69 0.81 2.77 5.63 1.01 3.34 4 0.61 2.30

后仿真 2.35 0.45 2.67 2.62 0.56 3.29 1.93 0.26 2.14

 

6.5 双沿同步触发器 

 

(a) 单边沿触发的触发器 

 

(b) 双边沿触发的触发器 

图 6-28  同步触发器电路 

6.2.3.4 节提到，在分频器之后连接一个用高频时钟同步的触发器可以降低
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积累性抖动，该触发器通常采用一个单边沿触发的 D 触发器实现。而在本设计

中，4/4.5 预分频器在上升和下降沿同时工作，为匹配它的双沿触发特性，同样

需要双沿触发的同步触发器来同步分频器输出的时钟。事实上，这个双沿触发的

同步电路就是采用一个DTFF实现的。单沿触发和双沿触发的同步电路如图 6-28
所示。在图(a)中，单沿触发器只在时钟上升沿翻转，输入时钟 clko 被错误地同

步，导致输出频率 fdiv发生变化。在图(b)中，上升沿和下降沿同时触发，信号 clko
则被正确地同步。 

6.6 本章小结 

1） 总结了频率综合器中常用的分频器架构，包括双模预分频器和可编程预分频

器结构，双模预分频器又包括同步、异步电路结构和相位开关型结构； 
2） 分析了同步 M/M+1 型双模预分频器结构，在 4/5 预分频器基础上拓展为 8/9

甚至一般的双模预分频器结构； 
3） 讨论了触发器的实现电路，尤其是 CML 型锁存器的电路设计，还包括常用

的差分转单端电路和同步触发器降噪技术； 
4） 提出一种可编程脉冲吞计数器中 P 和 S 的编码方式，方便地实现从 4 至无

穷大的分频比范围，而且可以很好地和 ΔΣ调制器结合实现分数的分频比； 
5） 提出一种 4/4.5 预分频器电路，能够实现 0.5 的分频比，与 ΔΣ 调制器结合

可以降低量化阶梯，从而减小其对环路输出的带外相位噪声影响；  
6） 指出为配合 4/4.5 预分频器双沿触发的特性，需要采用双沿触发的同步触发

器，以确保电路工作正常。 
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第7章 环路仿真与芯片设计实例 

摘要：本章内容涉及 1）锁相环路仿真；2）应用于 DVB-T 的 1.2GHz～2.1GHz
分数分频频率综合器芯片设计。 

7.1 环路仿真 

ΔΣ 分数分频锁相环是一个复杂的数模混合系统，包含电荷泵等模拟电路、

脉冲吞计数器和 ΔΣ调制器等数字电路以及压控振荡器、预分频器等射频电路。

为获得足够高的仿真精度，时间步长要比 VCO 的周期小两个数量级；而若使环

路锁定，总仿真时间要比环路滤波器的时间常数大一个数量级。目前缺乏一个快

速的仿真工具对闭环系统进行仿真，特别是针对晶体管级电路。仿真一个 GHz
的锁相环并使其锁定可能需要几天甚至十几天时间，而且往往由于硬件资源消耗

过大难以仿真。文献[12]利用 C 语言建模得到系统仿真结果，并开发出软件，被

广为采用。但是这种方法使系统级设计和电路级设计分开，需从电路仿真中提出

参数代入系统级仿真，不适用于自顶向下(Top-Down)的设计流程。文献[122]提
出相位域模型和电压域模型对相位噪声和抖动进行有效预测，但并没有对闭环系

统的时域工作状态进行验证。 
通常在进行闭环仿真时，往往使用宏模型代替数字电路，其它模块采用晶体

管级电路。但 VCO 等高频模块仍然需要足够高的仿真精度，因此这不是最有效

的仿真方法。如果进一步能用宏模型对模拟、射频等模块进行替换，将会大大缩

短仿真时间。基于此目的，本章提出的锁相环路行为级仿真模型如图 7-1 所示。 

 

图 7-1  环路行为级仿真模型 
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在图 7-1 中，使用 Verilog-A 语言对鉴频鉴相器、电荷泵、压控振荡器、预

分频器和开关等模拟、射频模块进行建模，使用 Verilog 语言对脉冲吞计数器、

ΔΣ调制器和 AFC 等数字电路进行建模。环路滤波器结构简单，仍旧采用电路级

网表。同时，使用 Mentor 公司的混合信号仿真软件 ADMS 对环路进行仿真。这

个模型的优点是：各个模块的宏模型与其对应晶体管级电路的端口一一对应，可

以非常方便地单独验证每个模块的晶体管级电路，使得设计者在电路设计初期能

够快速地对单元模块进行调试。另外，在使用 Verilog-A 语言构建的模块中，能

加入各种非理想因素使之接近真实电路。该模型对一个 2GHz 的时域闭环系统进

行仿真，60μs 的瞬态仿真仅耗时 15 分钟。因此，这个模型对锁相环闭环系统的

仿真是快速而准确的。至于对相位噪声的仿真，见 2.3.2 节相关方法。 

7.2 应用于 DVB-T 的 1.2GHz~2.1GHz 分数分频频率综合器 

DVB-T 协议中要求射频输入信号范围为 50MHz 至 860MHz，信道涵盖 VHF
和 UHF 频段；并定义了 3 种带宽，即 6MHz、7MHz 和 8MHz；对相位噪声的

要求是频偏 10kHz 处小于–87dBc/Hz[123]。如果采用二次变频的接收机架构，

第一级的本振信号要求具有宽输出频率范围，并且能够实现分数分频。 

7.2.1 系统级设计 

 

图 7-2  1.2GHz~2.1GHz 分数分频频率综合器系统框图 

所设计的频率综合器系统框图如图 7-2 所示。输入参考时钟频率为 25MHz，
输出频率范围从 1.2GHz 至 2.1GHz。压控振荡器采用全差分调谐方式，使用了
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第 3 章所述的电平移位寄存器使频率调谐范围对称，使用了片上 LDO 提供低噪

声电源电压。环路采用了第 4 章所述的环路带宽恒定技术。自动频率校正采用了

第 5 章提出的技术选择压控振荡器子带。预分频器采用了第 6 章所述的 4/4.5 预

分频器，降低 ΔΣ调制器的量化阶梯，进而减小量化噪声引入的带外相位噪声。

ΔΣ调制器结构采用了第二章介绍的单环结构，在分数输入之前加入 LSB 随机抖

动以降低 ΔΣ调制器输出空闲音。所有模块都集成在片上，包括环路滤波器，内

部数字寄存器配置通过 I2C 总线控制。 

7.2.2 电路单元设计 

7.2.2.1 压控振荡器 

从相位噪声性能考虑，选择 LC 压控振荡器结构，如图 7-3 所示。采用无尾

电流源偏置结构，电源电压为 1.5V，自片上 LDO 产生。使用互补交叉耦合管提

供负阻，使用单个差分电感，使用固定电容和可变电容大小皆可变的电容阵列获

得恒定调谐增益和子带间距。使用 8 比特数字控制位将输出频率范围划分为 256
个子带，调谐增益为 10MHz/V，子带间距为 4.5MHz。在压控端接入电平移位器

以使得输出频率调谐范围对称。所有的电容都由反型 MOS 管实现。 

Capacitor array

Vctrlp

1.5V, from LDO

Encoder
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en1
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en1

Vosc+ Vosc–

M2 M2M3 M3
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M1 M1

M7

M8

Vn

M7

M8

en1

en1 en1

en1

Vosc+ Vosc–

en1

Vctrln

Vosc+ Vosc–

Vp

Vn

CP CP

en255

en1

en255

en1

en255

α1Cf

α255Cf

β1Cv

β255Cv

M5

M6 M6

M5

Level Shift
Vp

Vn

 

图 7-3  8 比特 256 子带的宽带 LC 压控振荡器 

7.2.2.2 电荷泵 

使用的全差分电荷泵电路图如图 7-4 所示[124]，包含两个差分对和两个复

制电路。该结构具有良好的上下电流匹配特性和低的输出噪声。运放 A1 和 A2

确保 P 点和 N 点电压分别跟随 VOP 和 VON，因此在电流切换时，A、B、C、
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D 四点电压保持不变。运放 A3、A4和复制电路的作用是补偿沟道长度调制效应，

能保证输出电压变化时充放电电流仍然能匹配良好。R1、C1和 R2、C2构成低通

滤波器，滤除运放 A3和 A4的高频噪声。仿真表明，充放电电流为 50μA 时，DC
电流失配仅为 50nA。 

DN DNB-

UP UPBVP
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VOP
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VBIAS
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A4

C3

R1 C1 R2
C2
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M3 M4
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M7 M8
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replica replicadifferential pair differential pair

UP- UPB-

DN- DNB

A B

C D

M17 M18

M19 M20

M21

M22
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M24
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Crpl

P N

dither

 

图 7-4  全差分电荷泵 

7.2.2.3 分频器 

采用 4/4.5 预分频器和可编程脉冲吞计数器，结合三阶 ΔΣ 调制器的分频器

总体电路如图 7-5 所示。 

 

图 7-5  采用 4/4.5 预分频器的分频器 

输入时钟来自于压控振荡器输出，频率范围从 1.2GHz 至 2.1GHz。时钟 fvco

首先经过 4/4.5 预分频器，然后输出到脉冲吞计数器。程序计数器 P 的编程范围

是 9 至 21，吞计数器 S 的编程范围是 0 至 7，能实现的分频比是 36 至 87.5，
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步长为 0.5。三阶 ΔΣ调制器采用单环结构，输出整数范围 y[n]在–1 至 2 之间；

使用 23 比特字长，可以实现 36.5 至 82.5 之间频率精度为 2–24的任意分数分频

比。可编程脉冲吞计数器的输出 clko 连接一个由 fvco提供时钟的高速双沿同步触

发器，以提高相位噪声性能。 

7.2.2.4 环路滤波器 

为抑制三阶 ΔΣ调制器的带外量化噪声，采用三阶无源滤波器结构，如图 7-6
所示。滤波器采用差分结构，可将大电容 C1的面积降低一半。环路第 4 个极点

取在 10 倍环路带宽处。电容使用工艺提供的 MIM(Metal-Insulator-Metal)结构实

现，电阻使用高阻多晶硅(High Resistor Poly)实现。 

 

图 7-6  全差分三阶无源滤波器 

使用图 7-6 中的滤波器参数，仿真得到的相位噪声曲线如图 7-7 所示。带内

相位噪声接近–100dBc/Hz，积分相位误差为 0.47°。 
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图 7-7  仿真的相位噪声 
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7.2.2.5 AFC 

使用了第 5 章所述的基于分频比的 AFC 技术可以选择最优子带。但是，当

温度变化超过 70℃时，振荡频率会变化 30MHz，可能超过单根子带所能覆盖的

线性范围。因此，在图 7-2 中，加入一个电压监视器以监测压控电压。电压监视

器的工作原理如图 7-8 所示。环路锁定之后等待一段时间，电压监视器就开始工

作，一旦温度漂移或者其它情况导致环路失锁，电压监视器就发送一个信号给

AFC 使其复位，重新开始选带。如果环路失锁，压控电压会小于 Vcl 或者大于

Vch，比较器就会输出低电平给与非门，与非门再送出高电平给 AFC 使其复位。

这种方法可以解决由温度漂移引起的环路失锁问题。 

 

图 7-8  电压监视器监测压控电压 

7.2.3 测试结果 

该频率综合器芯片在 0.18-μm CMOS 工艺上流片，芯片照片如图 7-9 所示。 

 

图 7-9  芯片照片 

芯片面积为 1.47mm×1mm，包括 PAD 和 ESD 保护电路。电源电压为 1.8V，
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电流消耗 16mA。相位噪声和锁定时间采用 Agilent 公司的信号源分析仪 E5052A
测试，其余采用 Agilent 公司的频谱分析仪 E4440A 测试。 

测试的频率调谐范围从 1.2GHz 至 2.1GHz，调谐曲线如图 7-10 所示。在–1V
和 1V 之间的调谐范围都非常对称。 
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Differential Control Voltages (V)
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2.11

 

图 7-10  测试的调谐曲线 

测试的整数相位噪声曲线如图 7-11 所示，振荡频率为 1.6GHz。带内相位噪

声为–99dBc/Hz，带外 1MHz 频偏处相位噪声为–127dBc/Hz。积分相位误差为

0.38°，RMS 抖动为 0.66ps。  

 

图 7-11  测试的整数分频相位噪声 
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测试的分数相位噪声曲线如图 7-12 所示，振荡频率为 1.6135GHz。带内相

位噪声为–96dBc/Hz，带外 1MHz 频偏处相位噪声为–123dBc/Hz。积分相位误

差为 0.58°，RMS 抖动为 1ps。 

 

图 7-12  测试的分数分频相位噪声 

压控振荡器电源电压分别接片上 LDO 和片外电源的相位噪声如图 7-13 所

示。同使用片上 LDO 相比，使用片外电源的相位噪声在 60kHz 频偏处恶化了 5
个 dB，说明片上 LDO 有效抑制了片外电源的噪声干扰。 
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图 7-13  接 LDO 与接片外电源的测试相位噪声比较 
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图 7-14 为测试的不同振荡频率下的环路带宽与积分相位误差。在整个输出

频率范围内，环路带宽从 125kHz 至 155kHz，相对变化量小于 10.7%。相位误

差从 100Hz 至 40MHz 积分，分数分频的积分相位误差小于 0.75°RMS，整数分

频的积分相位误差小于 0.5°RMS。 
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图 7-14  测试的环路带宽与积分相位误差 

图 7-15 为测试的振荡器输出频谱图，可以看出在 25MHz 处的参考时钟杂

散为–78dBc。在整个输出频率范围内，参考杂散都小于–71dBc。 

 

图 7-15  振荡器输出频谱 

图 7-16 为锁定时间测试结果。AFC 单位建立时间是 0.8μs，经过 8 次计数，
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共计 6.4μs，总的锁定时间小于 20μs。 
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图 7-16  测试的锁定时间 

表 7-1 列举了所设计的 1.2GHz～2.1GHz 的分数分频频率综合器芯片的各

项性能参数和测试结果。 

表 7-1  性能总结 

Technology 0.18-μm CMOS  
Die Area 1.47 mm × 1 mm 

Supply Voltage 1.8 V (VCO with 1.5 V) 
Power Consumption 25.2 mW 

Reference Frequency 25 MHz 

Output Frequency Range 1.2 GHz– 2.1 GHz (54.5%) 
Loop Bandwidth 125 kHz – 155 kHz 

Band Step 4.1 MHz – 4.9 MHz 

VCO Tuning Gain 9.5 MHz/V – 11 MHz/V 
Frequency Resolution <1.5 Hz 

Integer-N –99 @10 kHz, –127 @1 MHz Phase Noise 
(dBc/Hz) Fractional-N –96 @10 kHz, –123 @1 MHz 

Integer-N < 0.5°RMS RMS Phase Error 
(100 Hz~40MHz) Fractional-N < 0.75°RMS 

Reference Spur <–71dBc 

Locking Time 20 μs (6.4 μs for AFC) 
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7.3 本章小结 

1） 采用 Verilog-A 和 Verilog 语言对锁相环各个模块建立宏模型，采用行为级仿

真模型加快瞬态仿真速度； 
2） 在 0.18-μm CMOS 工艺上设计并测试了一款应用于 DVB-T 的 1.2GHz~ 

2.1GHz 分数分频频率综合器芯片。使用了第 3 章所述的电平移位器和片上

LDO，第 4 章所述的环路带宽恒定技术，第 5 章所述的自动频率校正技术和

第 6 章所述的 4/4.5 预分频器电路。测试结果表明，整个输出频率范围内，

相位噪声和积分相位误差都达到很好的性能，可以满足 DVB-T 应用的要求。 
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第8章 总结与展望 

8.1 工作总结 

随着数字通信的发展，数字电视正逐步取代模拟电视成为主流接收方式。地

面数字电视具有频率范围宽、信噪比要求高等特点，这给射频接收机的关键模块

之一频率综合器带来很多挑战。论文围绕 ΔΣ分数分频锁相环型频率综合器开展

研究工作，分别针对恒定环路带宽、自动频率校正和量化噪声抑制等方面提出相

应的技术和解决办法，并完成以下研究： 
1） 对现有研究成果进行了总结和概括，包括：分析了锁相环环路参数分析

和相位噪声建模；阐述了 ΔΣ分数锁相环的基本原理、ΔΣ调制器结构和

量化噪声；分析了量化噪声到相位噪声的转换原理。 
2） 回顾了振荡器的相位噪声模型，尤其是被广泛采用的线性时变相位噪声

模型，并指出结论中的一个错误；分析了 LC 振荡器中容易忽视的两个

问题调谐方式和电源噪声抑制；提出一个等效模型对常用的中心抽头差

分电感进行阻抗提取；实现了一款正交 LC 压控振荡器芯片，测试结果

表明正交精度可达 0.9°。 
3） 针对宽带锁相环中出现的环路带宽变化大的问题，提出三个措施予以解

决，并对其中使调谐增益和子带间距均恒定的方法做了详细的理论分析；

实现了一款 1.175GHz～2GHz 的整数分频频率综合器芯片验证所提技

术，测试结果表明，环路带宽的变化范围小于 9%。 
4） 回顾了各种自动频率校正(AFC)技术；针对传统的 AFC 技术在分数锁相

环中会产生残留分数误差的问题，提出一种基于分频比的 AFC 技术解决

该问题，并对该技术做了详细的误差分析；实现了一款 975MHz～
1960MHz 的分数锁相环芯片验证所提 AFC 技术。 

5） 总结了几种分频器结构；将传统的 4/5 同步预分频器扩展为 8/9 同步预

分频器，讨论了 CML 触发器和相关电路设计；提出一种可编程脉冲吞

计数器的编码方式，以配合 ΔΣ 调制器实现宽带分数分频比；提出一种

4/4.5 预分频器实现步长为 0.5 的分频比，降低由 ΔΣ调制器的高通量化

噪声引入的带外相位噪声。 
6） 在前面所述的理论分析和各种技术的基础上，在 0.18-μm CMOS 工艺上

实现了一款应用于 DVB-T 的 1.2GHZ～2.1GHz 分数分频频率综合器芯

片，芯片面积为 1.47mm×1mm，功耗为 25.2mW，测试结果表明：环

路带宽变化范围小于 10.7%，带内相位噪声为–96dBc/Hz，积分相位误

差为 0.75°，参考杂散小于–71dBc/Hz，锁定时间小于 20μs。 
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8.2 未来展望 

在以上研究的基础上，可进一步开展的研究工作有： 
1） 环路带宽恒定技术是基于开环的方法，测试表明仍然有 9%的变化；尝试在

闭环传递函数基础上，通过改变零极点等方法达到更稳定的环路带宽。 
2） 所提的 AFC 技术直接对 VCO 计数，能获得快速的建立时间，但每次单位计

数时间相等；尝试使用动态计数时间，缩短单位计数时间，进一步加快 AFC
建立速度。 

3） 4/4.5 预分频器虽然能降低ΔΣ调制器的带外量化噪声，但是效果有限；尝

试设计能产生更小步长比如 0.25、0.125 的分频器，在更大程度上降低ΔΣ

调制器的高通量化噪声。 
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