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摘要 
 

 本文以应用于电视调谐器中的分数分频频率综合器为出发点，从系统、电路

和环路相位噪声优化三个方面对频率综合器的设计进行了深入分析和研究。本文

的研究目的主要有两点，(1) 频率综合器相位噪声分析模型的建立；(2) 如何降

低频率综合器的杂散。 

 本文首先在系统设计方面采用了基于稳定性优化方法设计了四阶锁相系统，

归纳总结了四阶锁相系统设计的注意事项及具体流程。 

 其次在电路设计方面，为了提高频率综合器的杂散抑制性能，本文提出了一

种高电流匹配性的宽输出摆幅全差分电荷泵电路及轨到轨输入共模电平范围的

共模负反馈电路，同时又设计了一种输出信号完全对称的鉴频鉴相器来有效地克

服时钟效应对电荷泵性能的影响。采用新电路结构的频率综合器的杂散抑制性能

比传统结构提高了 18dB。 

 本文还对锁相环路的输出相位噪声进行了分析、建模和优化。分析推导了各

个模块电路的输出等效噪声的解析表达式。带内相位噪声的测试结果和计算值相

当接近，验证了噪声分析模型的准确性。 

 最后，根据电缆电视调谐器的系统指标，我们在 SMIC 0.18µm Mixed-signal 

1P6M CMOS 工艺下设计并实现了一个单片集成的分数分频频率综合器。测试结

果表明，电路的输出频率范围可达 1050MHz-1150MHz，频率分辨率小于 3KHz，

环路锁定时间小于 80µs。10KHz 频偏处的相噪值为-71dBc/Hz，100KHz 频偏处

的相噪值为-82dBc/Hz，1MHz 频偏处的相噪值为-110dBc/Hz。参考杂散小于

-60dBc，分数杂散在频偏 4MHz 处小于-70dBc。 

 

关键字：电视调谐器，分数分频频率综合器，杂散，全差分电荷泵，相位噪声，

噪声优化，单片集成 
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Abstract 
 

The purpose of the thesis is to research the fractional-N frequency synthesizer 

which is suitable for TV-Tuner. This thesis makes a detailed research and discussion 

on the design of CMOS frequency synthesizer from system, circuit and the 

optimization of the loop’s phase noise. The research aims at two points (1) How to 

model the phase noise of the frequency synthesizer. (2) How to reduce the spur in the 

frequency synthesizer. 

 First, in the part of PLL loop parameters design, we design a 4-order PLL based 

on the method of parameters design with stability optimization. And conclude the loop 

parameters design procedure. 

 Then, in the part of circuits design, a novel fully differential charge pump is 

implemented to improve the performance of spur reduction. Based on the analysis of 

the drawbacks in conventional fully differential charge pumps, we proposed a fully 

differential charge pump circuit with perfect current matching characteristic and a 

rail-to-rail common-mode feedback circuit. And we also design a new PFD with 

symmetrical and opposite output to reduce the clock’s influence. Compared with the 

conventional charge pumps, the ripple has decrease 18dB. 

 Futhermore, the phase noise modeling and optimization of the fractional-N 

frequency synthesizer are quantitatively analyzed. The thesis has calculated the value 

of phase noise , which is verified by the test results. 

 Finally, according to the cable TV Tuner specification, a fully integrated 

fractional-N frequency synthesizer has been implemented in SMIC 0.18µm 

Mixed-signal 1P6M CMOS technology. The test results show that the output 

frequency range is from 1050MHz to 1150MHz, the minimum frequency step is 

3KHz, the locking time is smaller than 80µs. The values of phase noise are as 

followed: -71dBc/Hz@10KHz, -82dBc/Hz@100KHz, -110dBc/Hz@1MHz. The 

reference spur is smaller than -60dBc, and the fractional spur is smaller than 

-70dBc@4MHz offset.  

 

Keywords: TV-Tuner, fractional-N frequency synthesizer, spur, fully differential 

charge pump, phase noise, phase noise optimization, fully integrated 

 

CLC number: TN
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第一章 绪论 
1.1 研究背景： 

上世纪九十年代，欧洲电信标准研究院ETSI(Europe Telecommunication 

Standard Institue)最先提出DVB系列数字电视标准，随后美国和日本也相继出台

了各自的数字电视标准。2006 年，随着中国地面数字电视传输技术标准

DMB-T/H(Terrestrial Digital Multimedia TV/Handle Broadcasting)的官方发布[1]，数

字电视广播技术呈现更加迅猛的发展势头，其中包括复旦微纳推出的“中视一号”

数字信号解调芯片以及海尔推出的“爱国者”系列MPEG解码芯片。但是单片集

成的电缆电视调谐器(Cable TV Tuner)芯片却还是完全依赖进口。这主要是因为电

视信号宽频谱和低噪声性能的要求使得调谐器中的某些电路在标准CMOS工艺

下设计实现难度很大，其中主要包括宽带低噪声放大器和低相位噪声、低杂散的

频率综合器的设计和实现。本文的研究重点就是标准CMOS工艺下低相位噪声、

低杂散的频率综合器的设计和实现。 

在采用二次变频技术的电缆电视调谐器中，下变频混频器要求本振信号具有

200MHz左右的频率调谐范围，输出信号正交，同时要具有较低的相位噪声

(-80dBc@10KHz，-100dBc@100KHz，-130dBc@1MHz)[2,3]。因此往往只有采用

GaAs或BiCMOS工艺实现。随着CMOS工艺的发展以及研究人员的努力，设计低

相位噪声的压控振荡器已经成为可能，但是要想同时实现很好的杂散抑制性能、

较低的带内相位噪声以及单片集成却具有很大的挑战性，这需要我们改进现有的

电路或者提出新的电路结构。然而现有的商业软件不可能精确仿真频率综合器系

统的相位噪声以及杂散性能，使得我们在设计过程中不可能利用仿真手段来验证

所设计的电路是否符合系统要求，因此在电路设计之前必须建立精确的相位噪声

分析模型来对整个频率综和器系统的噪声进行估计。所以，本论文将着重于频率

综合器相位噪声分析模型的建立和低杂散、低相位噪声频率综合器的设计。 

 
1.2 论文的主要工作和贡献： 
 本论文的主要工作和贡献包括： 

 1) 通过分析 DVB-C/T 标准的射频电视调谐器接收机架构，得到频率综合器

的性能指标，根据性能指标进而确定频率综合器的系统架构。在几种分数杂散抑

制技术的分析基础上，最终选取 sigma-delta 结构的分数分频频率综合器结构。 

 2) 对四阶环路实现了基于稳定性优化的环路分析与设计，并且采用加倍-减

半电流补偿单元使环路的稳定性得到拓展。归纳总结了四阶锁相环路参数设计的

具体流程。 

 3) 详细分析了传统全差分电荷泵电路和共模负反馈电路中存在的缺陷，提出

 1 
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了一种高匹配性的宽输出摆幅全差分电荷泵电路及轨到轨输入共模电平范围的

共模负反馈电路，同时又设计了一种输出信号完全对称的鉴频鉴相器来有效地克

服时钟效应对电荷泵性能的影响。采用新电路结构的频率综合器的杂散抑制性能

可以比传统结构提高了 18dB。 

 4) 分析并推导了各个模块电路的输出等效噪声的解析表达式，计算结果和测

试结果相当接近，从而验证了我们噪声分析模型的准确性。 

 5) 提出了一种新型测试方法，采用此方法可以精确地测出电荷泵等所有模块

电路的相位噪声贡献。 

 
1.3 论文的组织结构： 

第二章，“频率综合器架构的确定及环路参数设计”。介绍了频率综合器性能

指标和体系架构的确定。详细阐述了如何应用基于稳定性优化的环路设计方法来

设计四阶锁相系统。 

第三章，“电路设计”。详细介绍了高匹配性宽输出摆幅全差分电荷泵、输出

信号完全对称的鉴频鉴相器以及三阶无源环路滤波器等电路的设计。 

第四章，“频率综合器相位噪声分析及优化”。分析推导了各模块电路的等效

输出噪声、噪声传递函数以及频率综合器的相位噪声模型，依此模型进行噪声优

化设计。 

第五章，“芯片实现与测试”。在 SMIC 0.18µm Mixed-signal 1P6M CMOS

工艺下设计并实现了 sigma-delta 结构的分数分频频率综合器电路，并完成对芯

片的测试。 

第六章，“总结与未来展望”。给出对本论文的总结与对未来的展望。 

 

参考文献 

[1] DMB-TH 地面数字电视传输技术白皮书(第二版) 2006 年 5 月 

[2] Microtune Inc.MicrotunerTM 2040 Data Sheet. 

[3] Motorola Inc.Silicon Tuner MC44C800/MC44C801 Fact Sheet. 
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第二章 频率综合器架构的确定及环路参数设计 
 

一般情况下，对应于不同的无线通信协议标准，所需要的频率综合器的性能

指标将会有很大差异。例如，欧洲数字电视标准 DVB 对频率综合器的相位噪声

和杂散抑制程度的要求相当苛刻，而在 WLAN 和 GSM 中的要求就宽松得多。

本章首先根据电缆电视调谐器的系统分析确定频率综合器的系统指标，然后根据

所确定的系统指标来选择频率综合器的体系架构，最后再根据具体的系统结构来

设计频率综合器的环路参数。 

 

2.1 频率综合器的性能指标 

 

图 2.1 DVB-C/T 标准的射频电视调谐器系统框图 

DVB-C/T标准的射频电视调谐器如图 2.1 所示。它的主要作用是将

50-860MHz信道中的带宽 8MHz的数字电视信号下变频到低中频(7.2MHz)。为了

克服CMOS工艺中较大的直流失调(DC-offset)和闪烁噪声(flicker noise)性能较差

的缺点，接收机采用低中频架构；由于电视信号的宽频谱范围，为了降低压控振

荡器的设计难度以及减小芯片面积，需要采用两次变频(Double conversion)技术，

即射频信号先上变频到高中频(IF=1120MHz)，然后再下变频到低中频；为了抑

制低中频接收机镜像抑制(Image rejection)较差的缺点，可以采用正交下变频技

术。本文研究的着眼点就是正交输出的频率综合器。它必须有很高的频率分辨率，

很小的I/Q失配，很好的相位噪声性能和杂散性能，较快的锁定速度及合适的功

耗。参考一些商用的射频电视调谐器[1,2]，我们可以得到应用于图 2.2 所示调谐器
[3]中的频率综合器的系统指标，如表 2-1 所示。 
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图 2.2 射频电视调谐器 

表 2-1 频率综合器的一些设计指标 

调谐范围 1.02GHz-1.18GHz 

参考时钟 25MHz 

频率阶跃 <62.5KHz 

锁定时间 <100µs 

相位噪声 <-80dBc/Hz@10kHz 
<-100dBc/Hz@100kHz
<-130dBc/Hz@1MHz 

杂散 <-80dBc 

功耗 25mW 

 
2.2 频率综合器的系统架构 

频率综合器主要分为整数分频(integer-N)和分数分频(fractional-N)两种，对于

整数分频来说，频率分辨率为参考时钟的频率，环路带宽的最大值是参考时钟频

率的 1/10。对于分频比为N.f的分数分频来说，其频率分辨率可以为f×fref。电视

调谐器系统要求的频率分辨率小于 62.5KHz，如果选取整数分频的话，环路带宽

最大只能为 6.25KHz，这样环路的锁定时间约为 160µs，而且相位噪声性能会很

差，因此整数分频的方案是根本不可行的。最终频率综合器将采用分数分频架构。 

 4 
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图 2.3 分数分频频率综合器的框图 

分数分频频率综合器(Fractional-N Frequency Synthesizer)的频率分辨率要比

参考时钟的频率小得多，最早的分数分频频率综合器[4]如图 2.3 所示。分频比的

小数部分是周期性调制双模分频器的输入信号获得的。举个例子来说，假如需要

得到N+1/4 的分频比，那么每 3 个N分频之后就要进行一次N+1 分频，则图 2.3

中的累加器的进位端的时序逻辑就应该为{…000100010001…}，其中逻辑“0”

代表着N分频，逻辑“1”代表着N+1 分频。图 2.4 所示波型描述了具体工作原理。

当环路锁定以后，控制电压Vctrl的波型会以(.f×fref)的频率周期性变化，于是在压

控振荡器的输出频谱上，就会出现频偏(.f×fref)的分数杂散(fractional spur)，一般

来说(.f×fref)的频点会远小于环路带宽，不会被环路滤除。因此，分数杂散会极大

的恶化频率综合器的性能。 

 

fref

fout

fdiv

vctrl

Φdiv-Φref

 
图 2.4 分数分频频率综合器的波型图 

最近几年，随着分数分频综合器研究的深入，出现了很多分数杂散抑制技术，

主要有表 2-2 所示的几种。 
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表 2-2 几种抑制分数杂散的方法 
分数杂散抑制技术 优点 缺点 

DAC补偿[5] 用 DAC 的方法抑制杂散 模拟电路要精确匹配 

随机数注入[6] 随机化分频器的控制信号 频率上存在抖动，会引

入低频噪声 

相位内差[7] 利用压控振荡器输出的多

相位性 
模拟电路要精确匹配 

sigma-delta噪声整型[8] 利用 sigma-delta 调制器的

噪声整型特性 
高频处引入量化噪声 

(1) DAC 补偿方法：图 2.5 和图 2.6 分别描述了采用 DAC 补偿的系统框图和

波型图。DAC 输出的电流信号和电荷泵输出的电流信号进行代数求和后再注入

到环路滤波器。如果锁定时电荷泵输出电流和 DAC 输出电流完全匹配的话，就

可以彻底的抑制分数杂散。但由于 DAC 的分辨率和精度有限，DAC 产生的电流

和电荷泵输出的电流不可能精确匹配。因此采用这种方法最好也只能够把

fractional spur 做到-60dBc/Hz，这不能满足性能指标要求。 

 
图 2.5 采用 DAC 补偿的分数分频频率综合器系统框图 

 
图 2.6 采用 DAC 补偿的分数分频频率综合器具体工作波型 
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(2) 随机数注入的方法：分数杂散产生的原理就是双模分频器控制信号的时

序呈周期性，因此如果把一个随机数发生器的输出注入到分频器的控制端，同样

可以抑制分数杂散。图 2.7 给出了带随机数发生器的分数分频频率综合器的框图，

对于分频器的每一个输出，随机数发生器都会输出一个新的随机数Pn，Pn和频率

控制字K的比较值用于决定分频比是N还是N+1。因为K控制双模分频器的模数，

它的平均值就是需要的分数分频比。实际上,随机数就是白噪声(white noise)，频

率域上的白噪声会转化为相位域上的 1/f2噪声，这是不会被环路抑制掉的，因此

频率综合器的低频噪声性能会被 1/f2噪声恶化。 

 
图 2.7 带随机数发生器的分数分频频率综合器的系统框图 

 
图 2.8 基于 VCO 相位内插法的分数分频频率综合器的系统框图 

(3) VCO相位内插法：一般来说，N级的环型振荡器会产生N个不同的相位，

当我们需要某一个分数分频比时只需从中选择一个正确的相位即可。然而对于射

频VCO来说，反相器的级数不可能很多，这样就必须使用相位内差器(phase 
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interpolator)[9]来产生足够多的相位，实现分数分频时只需从内插得到的相位里选

择一个正确的即可。图2.8即为采用VCO相位内插法来抑制分数杂散的系统框图。

由于实际上选择的是相位信号的上升或下降沿，任何沿之间的时间偏差都会引入

杂散，因此这种抑制杂散的方法也是极大的依赖模拟电路的匹配程度，不太适宜

实际应用。 

(4) 基于 sigma-delta 噪声整型的抑制杂散的方法：这是目前比较流行的一种

抑制杂散的方法。因为二阶或更高阶数的 sigma-delta 调制器对于直流输入是不

会产生 fixed tones 的，所以基于 sigma-delta 噪声整型的方法是可以很好的抑制分

数杂散能量的。调制器结构是数字实现，可以完全避免模拟电路失配性的影响。

同时锁相环路自身的低通特性还可以完全滤除由于噪声整型而转移到高频处的

噪声。图 2.9 是基于 sigma-delta 噪声整型的分数分频频率综合器的系统架构。因

为 sigma-delta 噪声整型的方法可以有效的降低分数杂散，同时避免了模拟电路

的失配影响，所以设计中将选择 sigma-delta 结构的分数分频频率综合器结构。 

 

PFD-CP Loop-filter VCO

N/N+1

Δ-Σ
modulator

K

fref fout

fdiv

 

图 2.9 基于 sigma-delta 噪声整型的的分数分频频率综合器系统架构 

 
2.3 频率综合器的环路参数设计 

频率综合器设计的一个重要环节就是环路参数的设计，参数设计的好坏直接

决定着频率综合器的整体性能。本设计中采用四阶锁相环路来抑制三阶

sigma-delta调制器所产生的高频噪声。一般来说，分析四阶环路最常用的的方法

是相位裕度最大法[10~11]，但它不能定量反映PVT(Process Voltage Temperature)的

变化对环路参数的影响。本节为了优化环路系统的稳定性，设计中首先对四阶环

路进行了合理近似，分析表明所做近似不会改变系统的开环和闭环特性，然后对

四阶系统进行了基于稳定性优化的环路参数设计[12]，最后本章还总结了频率综合

器的环路参数设计流程。 
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2.3.1 闭环三阶 s 域模型 
cpI

2π FZ (s)
vcoK
s

/N  
图 2.10 三阶频率综合器的 s 域线性模型 

三阶频率综合器的s域模型如图 2.10 所示，Icp为电荷泵(CP)的电流，ZF(S)为

环路滤波器(Loop Filter)的传递函数，Kvco为压控振荡器(VCO)的增益，N为分频

器(Divider)的分频比。开环传递函数为： 

( ) ( )
2

CP VCO
o F

IH s Z s
N sπ

= ⋅ ⋅
⋅

K                      (2-1) 

 

 
图 2.11 无源二阶环路滤波器 

其中，环路滤波器为二阶无源电阻电容网络(图 2.11)，其传递函数为： 

1 1 1 1

1 2 1 1 2 2 2 2

1 1 2

1 2

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

z
F

p

s
sR C R C sZ s

s C C sR C C C C s ss s R C C
C C

ω
ω

+
+ +

= = =
+ + ++

+

)
       (2-2) 

其中的ωz、ωp1、ωp2分别是环路滤波器的零点和极点，具体表示为： 

1
1 2

1 1 1 1 2

1  ; 0 ; z p p
C C2

R C R
ω ω ω

C C
+

= = =                   (2-3) 

因此三阶锁相环路的 s 域开环传递函数为： 

2
2 2

( )
2 (
CP VCO z

o
p

I K sH s
C N s s )

ω
π ω

+
= ⋅

+
                    (2-4) 
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其中 '

22
CP VCOI KK

C Nπ
= 为环路增益。 

由此闭环传递函数的表达式为： 
'

3 2 ' '
2

( ) ( )( )
1 ( )

o z

o p

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

ω

zω ω
+

= =
+ + + +

                (2-5) 

三阶锁相环系统的闭环传递函数也可以写成： 
'

2 2

( )( )
( 2 )(

z

n n

NK sH s
s s s

ω
)pζω ω ω

+
=

+ + +
                    (2-6) 

对比(2-5)、(2-6)式可以得到开环参数(K’, ωz, ωp2)和闭环参数(ζ, ωn, ωp)之间的关系

如下： 

2

2

2

2

2 '

'

n p p

n n p

n p z

K

K

ζω ω ω

ω ζω ω

ω ω ω

+ =

+ =

=

z

                          (2-7) 

可得： 

n m bω ζ ω= ×( , )                            (2-8) 

1 2p b m b zω ζ ζ= + × ×( - ( , )) ω                      (2-9) 

2

22
CP VCO

z
I KK k b

C N
ζ ω

π
= =' ( , ×)

1 0

                     (2-10) 

其中，m(b, ζ)和 k(b, ζ)分别由下列两式解出 
2 22 4 2m b b m b bζ ζ ζ ζ ζ− + + + =( , ) ( ) ( , ) ( )               (2-11) 

2 21 4 2 1k b m b mζ ζ ζ= − + +( , ) ( ) ( )                   (2-12) 

因此，只要确定电容比 b 和系统的衰减因子 ζ的值,就可以确定 m(b, ζ)和 k(b, ζ)；

再根据(2-8)~(2-10)式，就可以由开环参数确定闭环参数，从而用根轨迹的方法直

接对闭环系统精确分析，避免了用开环分析来近似，可以精确的定量描述环路参

数变化与稳定性之间的关系。 

对于频率综合器而言，不同的输出频率对应着不同的分频比N。同时由于压

控振荡器的调频带分为多根，中心频率越低的带，其固定电容越大，所对应的

VCO增益就越低，因此不同的输出频率对应着不同的压控增益Kvco。同时在CMOS

集成电路中，频率综合器的很多参数和变量都将随着工艺、电压和温度(PVT)的

改变而变化，因此在环路参数设计时必须考虑一定的裕量。常用的相位裕度最大

法是基于开环分析的，相位裕度的取值多少不能和PVT的变化直接联系起来，而

且相位裕度最大法也不能定量的反映由于PVT所引起的参数变化对实际环路的

影响。 
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45°

45°

unstable

0ωp2 ωz

locus for poles
open loop poles
closed loop poles
zeros

 
图 2.12 三阶闭环系统的根轨迹 

那么如何来定量分析上述的各种变化对环路稳定性的影响呢？由图 2.12 所

示的三阶闭环系统的根轨迹图可知稳定边界的阻尼因子ζb是 0.707，所以需要知

道ζ由设计值ζopt变化到ζb对应着多少PVT和N的变化。由(2-10)式可以得到kopt和环

路参数的关系式是： 
2

1

2
( , )ζ

π
1⋅ ⋅ ⋅ ⋅

= = vco cp
opt opt opt

K I b R C
k k b

N
                 (2-13) 

令α为变化因子，用来表示实际环路参数(Kvco, Icp, b, R1, C1, N)的变化所引起的k(b, 

ζ)的变化，αmin和αmax的定义式分别如下： 
opt b

opt opt

opt b

opt opt

k b
k b

k b
k b

ζ
α

ζ

ζ
α

ζ

=

=

min
min

max
max

( , )
( , )

( ,
( , )

)
                       (2-14) 

变化因子的最优值αopt的定义式为： 

optα α α= ⋅min max                         (2-15) 

对于任何一种CMOS工艺，可以通过查阅工艺文件以及估算Kvco、Icp和N的变

化量来计算出实际工艺所能达到的αmin和αmax，这里重新定义为αmin－P和αmax－P。如

果(αmin－P,αmax－P)在选取的(bopt, ζopt)值所对应的(αmin，αmax)范围之内，就无需采用

任何补偿措施，只要PVT满足工艺文件所描述的范围，系统就一定会稳定。如果

(αmin－P,αmax－P)超出(αmin，αmax)的范围，就必须采取补偿措施来扩大αmin和αmax的范
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围。其中最有效的方法就是加倍或减半电荷泵的电流以使(2-14)中αmin和αmax的分

母减小或增加。表 2-3 给出了b、ζopt、αmin和αmax几个量之间的数值关系。可以看

到，随着电容比b的增加，最优的阻尼因子ζopt也在增加，并且变化裕量也在增加，

也就是说环路更加稳定。 

表 2-3 电容比与最优阻尼因子、最优变化因子、边界变化因子关系表 
电容比 b 9 10 12 20 

αopt 1.0119 1.0311 1.0766 1.2702

ζopt 1.0201 1.0388 1.073 1.1814

αmax 1.5548 1.637 1.7878 2.2855

αmin 0.6431 0.6109 0.5594 0.4375

至此，我们得到了基于稳定性优化的参数 b 和 ζ的设计方法： 

(1)根据工艺选取及电路设计的实际情况，估算出式(2-13)中的环路参数的相对变

化量(ΔKvco/Kvco, ΔIcp/Icp, ΔR1/R1, ΔC1/C1, ΔN/N)，并计算出工艺变化因子αmin－P、

αmax－P。 

(2)根据式(2-14)所示的αmin和αmax的定义式计算设计变化因子αmin和αmax。 

(3)一般情况下取b=10，即对应着αmin=0.6109；αmax=1.637。如果(αmin－P,αmax－P)的

范围小于(0.6109,1.637)，无需进行任何补偿，直接可以用(b, ζ)= (10, 1.0388)去计

算其他环路参数；如果(αmin－P,αmax－P)的范围大于(0.6109,1.637)，需要采用加倍-

减半电荷泵电流的方法使αmin=0.305；αmax=3.274。此时如果(αmin－P,αmax－P)的范围

小于(0.305,3.274)，则可以用(b, ζ)= (10, 1.0388)去计算其他环路参数；反之需要改

变电容比b重新计算。 

 

2.3.2 基于稳定性优化的四阶环路的分析 

 

 
图 2.13 三阶、三比特 sigma-delta 调制器 

图 2.13 所示的三阶、三比特量化的sigma-delta调制器结构[13]具有很好的带内

噪声整形特性。其中的×2、×1.5、×0.5 电路都可以通过移位器(shifter)简单实现。

因此本调制器可以有很简单的数字结构。推导可得它在相位域的单边带功率谱密

 12



复旦大学硕士学位论文                               第二章 频率综合器架构的确定及环路参数设计 

度函数Lq(z)为： 
2 1

1 2

(2 ) (1 )( )
12 (1 0.5 )q

ref

zL z
F z z
π −

− −

−
= ⋅

− +

4

2                     (2-16) 

其输出量化噪声的功率谱密度在带内呈 40dB/dec 斜率上升(如图 2.14 所示)。为 

102 103 104 105 106 107-250

-230
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-150
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-90 
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-50 

X: 1.032e+004
Y: -166.2

X: 1.049e+005
Y: -125.9

X: 1.028e+006
Y: -85.76

Frequency (Hz)

dB

 
图 2.14 sigma-delta 调制器的输出量化噪声的功率谱密度 

了抑制掉 sigma-delta 调制器在高频处引入的相位噪声，必须在较高频率处再增加

一个极点，这里采用图 2.15 所示的三阶环路滤波器。 

 
图 2.15 三阶无源环路滤波器 

对于四阶锁相环路来说，精确计算闭环参数将会相当繁琐。为了简化分析计

算，根据文献[14]所采用的分析方法对四阶环路的分析进行近似。具体分析如下： 
(1) 图 2.15 所示的三阶环路滤波器的转移传递函数ZF(s)为： 

1 1

1 2 3

23 3 1 2 3 3 1 1 1 1 3 1 1 3 3 2

1 2 3 1 2

1
( ) 1( ) ( )( ) 1

ctrl
F

cp

sR C
V s C C CZ s

3

R C C C R C R C R C C R C R C CI s s s s
C C C C C C

+
+ +

= = ⋅
+ + +

+ +
+ + + +

 (2-17) 

如果C1>>C2, C3而且C1>> C2+C3，可以解得滤波器的所有零极点值如下： 

1 2 3
1 2 3 3 2 3 2 3

1 10 ,  , 
( ) /(p p p )R C C R C C C C

ω ω ω= ≈ ≈
+ +

               (2-18) 

 13



复旦大学硕士学位论文                               第二章 频率综合器架构的确定及环路参数设计 

1 1

1ω =z R C
                                   (2-19) 

因此环路滤波器的近似表答式为： 

 
1 2 3 2 3

11( )
( ) (1 )(1

z
f

p p

sZ s
s C C C s s )

ω
ω ω
+

= ⋅
+ + + +

             (2-20) 

(2) 确定环路滤波器的电阻电容值 
由式(2-18)可知电容C3会改变环路的极点ωp2。为了满足ωp2=10ωz，需满足： 

1
2 3 10
+ =

CC C                               (2-21) 

为了滤除sigma-delta调制器在 1MHz处的噪声能量，同时不影响四阶环路的相位

裕度，第三个高频极点ωp3的位置大致处于 12ωc左右。根据(2-18)式可得 

2
3

3 2 3 2 3 3 2 3

1
/( )

ω 3+
≈ =

+p
C C

R C C C C R C C
                    (2-22) 

为了降低电阻R3的噪声贡献，需要使R3的值最小，由式(2-18)可得： 

2 3
3

3 2 3 3 3

2
ω ω

+
= ≥

p p

C CR
C C C

                         (2-23) 

当C2=C3时，R3值最小。可以求出三个电容之间的关系为： 

1
2 3 20
= =

CC C                               (2-24) 

电阻R3的大小为： 

3
3 3

2

p

R
Cω

=                                (2-25) 

(3) 近似产生的偏差 
四阶系统的开环传递函数为： 

( ) ( )
2
CP VCO

O
I KH s Z s

N sπ
= ⋅

⋅ F                        (2-26) 

它所对应的闭环传递函数HC(s)的表达式为： 
( )( )

1 (
o

C
o

NH sH s
H s

=
+ )

                          (2-27) 

近似后的四阶系统开环传递函数的表达式如下： 

2
1 2 3 2 3

1( )
2 ( ) (1 )(1

CP VCO z
o

p p

I K sH s
N C C C s s s )

ω
π ω ω

+
= ⋅

+ + + +
           (2-28) 

它所对应的闭环传递函数Hc(s)的表达式为： 
( )( )

1 (
o

c
o

NH sH s
H s

=
+ )

                         (2-29) 

为了验证近似分析的合理性，需要对比式(2-26)和(2-28)所对应的波特图以及阶跃
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相应波型来分析近似值会偏离真实值多少。式(2-26)和式(2-28)所对应的波特图如

图 2.16 所示，式(2-27)和(2-29)所对应的阶跃相应波型如图 2.17 所示，两个波特

图和阶跃相应波型均相当接近，这也验证了所做的近似是不会改变系统的开环和

闭环特性的，因此完全可以利用式(2-28)和(2-29)来进行基于稳定性优化的环路参

数设计。 
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图 2.16 近似模型(2-28)和准确模型(2-26)的波特图对比
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图 2.17 近似模型(2-29)和准确模型(2-27)的阶跃响应曲线的对比 

式(2-28)与三阶环路模型(2-4)相比，增加了一个极点ωp3，如果它比其他极点

的频率都高的话，随着环路增益K’的增加，除了高频极点ωp3将向更高频率处移

动外，其余极点的轨迹与三阶环路的闭环根轨迹几乎一样。因此同样可以使用基
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于稳定性优化的三阶环路参数设计方法来分析此四阶闭环系统的稳定性。下一节

将具体说明如何初步确定频率综合器系统的环路参数，并给出环路参数设计的具

体流程。 
 

2.3.3 四阶环路参数设计方法及流程 

(1) 依据工艺参数以及式(2-30)、(2-31)确定边界变化因子αmax和αmin。 

2
max (1 )(1 )(1 ) (1 ) (1 )cpvco

vco cp

IK R C
K I R C

α
ΔΔ Δ Δ Δ

= + + + + −
N

N
             (2-30) 

2
min (1 )(1 )(1 ) (1 ) (1 )cpvco

vco cp

IK R C
K I R C

α
ΔΔ N

N
Δ Δ

= − − − − +
Δ              (2-31) 

对于SMIC 0.18µm mixed signal工艺，环路滤波器中的电阻采用多晶硅电阻，其

偏差为±20℅。电容选择MIM电容，偏差为±2℅。电流Icp随PVT变化的相对偏差

为±10℅，压控振荡器的压控增益Kvco偏差为±30℅。分频比N的范围是 40~48，

相对偏差为±10℅。将这些数值代入式(2-30)和(2-31)可得工艺变化因子αmin_P、

αmax_P, 其范围是(0.351,2.376)。当b=10 时，设计变化因子αmin和αmax的范围是

(0.6109, 1.637)，为使环路稳定，采用图 2.18 所示的加倍-减半电流补偿的方法来

拓展αmin和αmax的范围，使它可以达到(0.305, 3.274)。这样设计变化因子αmin和αmax

的范围会大于工艺变化因子αmin－P和αmax－P的范围，四阶系统将无条件稳定。 

 
图 2.18 用于稳定性补偿的加倍-减半电流单元 

(2) 最优电容比bopt=10，最优阻尼因子ζopt=1.0388 确定以后，就可以确定其它环

路参数了。开还传递函数的零点ωz和环路带宽ωc之间满足[12]： 
1

( , )z n b cω ω
ζ

=                            (2-32) 
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n(b, ζ)和k(b, ζ)、m(b, ζ)一样也是只由b, ζ决定的，根据bopt、ζopt就可以得到k(b, ζ)、
m(b, ζ)和n(b, ζ)。 
(3) 根据参考时钟的频率选择环路带宽ωc的初值，一个比较好的初始点是

fref/25=1MHz。 
(4) 根据ωc和n(b, ζ)计算开环传递函数的零点ωz及最高频极点ωp3。 
(5) 初选电荷泵的电流值Icp=100µA。 
(6) 根据电荷泵电流Icp、已仿真得到的VCO压控增益Kvco、分频器的分频比N计

算环路滤波器的所有电阻电容值。具体方法是：由式(2-10)可得电阻R1和电容C1的

表达式: 

1

1 2

2 ( , )

2 ( , )

z
cp vco

cp vco

z

N k bR
b I K

b I K
C

N k b

π ζ ω

π ζ ω

⋅ ⋅
= ⋅

⋅ ⋅

⋅ ⋅
=

⋅ ⋅ ⋅

                      (2-33) 

如果电容C1大于 250pF，需要减小电荷泵电流直至电容C1小于 250pF，然后根据

式(2-21)确定电容C2和C3进而确定开环传递函数中的次高极点ωp2，最后根据式

(2-18)中ωp3的表达式确定电阻R3的值。至此，所有的环路参数的初始数值都已确

定(表 2-4)， 
表 2-4 环路参数的初值 

电荷泵电流Icp 100uA 最大变化因子αmax 1.6366 

VCO增益Kvco 10MHz/V 最小变化因子αmin 0.6110 

参考时钟fref 25MHz 最优阻尼因子 ζ 1.0388 

环路带宽fc 1MHz 本征频率fn 810KHz 

分频比 N 44 开环零点fz 301KHz 

电容比 b 10 开环极点fp2 3MHz 

电阻R1 152K 开环最高极点fp3 12MHz 

电容C1 3.47pF 闭环零点fz 301KHz 

电阻R3 150K 闭环极点fp2 1.3MHz 

电容C2 0.18pF 闭环最高极点fp3 12MHz 

电容C3 0.18pF   

环路参数的设计还远未完成，我们还要依据表 2-4 中环路参数的初值来计算

系统的建立时间和系统的相位噪声，只有满足所有性能要求的环路参数才是最终

电路设计所需的参数。图 2.19 给出了频率综合器环路参数的设计流程。 
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依据工艺参数确定b, ζ

确定环路滤波器的电阻R1、

R3及电容C1、C2、C3

计算系统的相位噪声

是否满足要求

电路设计

选取电荷泵电流Icp、环路带宽

ωc、分频比N、VCO增益Kvco

确定ωz、ωp2、ωp3

环路滤波器的电容C1<250pF
NO

YES

NO

YES

环路的建立时间<100µs
NO

YES

 
图 2.19 频率综合器环路参数的设计流程图 

2.4 本章小结 
 本章首先通过分析电缆电视调谐器接收机架构，确定了所需频率综合器的性

能指标，进而确定频率综合器需要选取分数分频结构。在分析对比几种常用的分

数杂散抑制技术优缺点的基础上，选择了基于 sigma-delta 噪声整型的分数分频结

构。本章还总结了基于稳定性优化的闭环三阶环路的参数设计方法，给出了四阶

锁相环系统的开环传递函数的精确及近似表达式，因为这两个表达式所对应的波

特图和阶跃相应曲线相同，所以可以使用近似表达式来更加方便的设计环路参

数。本章最后给出了采用稳定性优化的方法设计四阶锁相环路的具体流程。 
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第三章 电路设计 
本章将阐述电路设计工作，这里重新给出频率综合器的设计指标(表 3-1) 

表 3-1 分数分频频率综合器的设计指标 

调谐范围 1.02GHz-1.18GHz 

参考时钟 25MHz 

频率阶跃 <62.5KHz 

锁定时间 <100us 

相位噪声 <-80dBc/Hz@10kHz 

<-100dBc/Hz@100kHz

<-130dBc/Hz@1MHz 

杂散 <-80dB 

分频架构 sigma-delta modulator 

功耗 25mW 

 

如下几个电路的设计很关键，本文的主要工作就是后三个电路的研究与设计。 

(1) 全差分、低相位噪声电感电容压控振荡器(LC-VCO)。 

(2) 高匹配性的宽输出摆幅全差分电荷泵电路及轨到轨输入共模电平范围的共

模负反馈电路。 

(3) 三阶三比特单环 sigam-delta 调制器的噪声分析与设计。 

(4) 抑制 sigma-delta 调制器高频噪声的环路设计。 

 

3.1 高匹配性宽输出摆幅的全差分电荷泵电路 
 在基于电荷泵锁相环的频率综合器系统中，电荷泵电路是其中最关键的模块

之一，它的功能是将鉴频鉴相器输出的相差脉宽数字信号(up和dn)通过充放电电

流(Iup和Idn)转化为电流信号，然后通过环路滤波器变为电压信号Vctrl，从而对压

控振荡器的工作频率进行调整。因此一旦电荷泵中的非理想因素使充电电流Iup和

放电电流Idn之间存在不匹配，压控电压Vctrl上就会产生电压纹波(ripple)，导致压

控振荡器输出频谱上产生杂散(spur)，从而造成对临近信道的干扰[1]。 

 本节首先将简要分析电荷泵中的非理想因素产生的原因，并根据压控电压的

函数表达式推导出杂散的解析式。然后在具体分析传统全差分电荷泵电路缺陷的

基础上，提出一种高匹配性的宽输出摆幅全差分电荷泵电路以及具有轨到轨输入

共模电平范围的共模负反馈电路；最后给出的仿真结果表明新型电荷泵的压控电

压纹波比传统结构小了 18dB。 
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3.1.1 电荷泵中非理想因素分析及计算 
 对于电荷泵锁相环来说，电荷泵电路设计的好坏直接决定着整个系统的带内

相位噪声性能以及参考频率处的杂散抑制性能。理想情况下，电荷泵开启时的充

放电电流是完全匹配的，因此参考频率处几乎不存在杂散。但是由于实际电路(如

图 3.1 所示)中存在着以下几点不理想因素，导致电荷泵的充放电电流存在失配，

从而产生比较大的杂散能量。这些不理想因素主要包括： 

(1) 充电和放电电流之间的不匹配：这是最主要的因素。产生的原因主要有

如下两点：一方面在实际的电荷泵电路中，充放电电流源不可能完全相等。通常

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

的工作状态不相关，所以很难匹配。另一方面，对于短窄沟道的 MOS 管，沟道

长度调制效应相当明显，当漏端电压在较大范围内变动时，PMOS 和 NMOS 电

流源中的电流也会发生较大变化。仿真发现对于 1μm 长的 MOS 管，当漏端电压

变化 500mV 时，其漏端电流变化了 2.6%。这会引起压控电压周期性的波动

(ripple)，其在频谱上的表现即为杂散(spur)。 

 (2) up 和 dn 等开关信号导通时间的不匹配：对于普通的单端电荷泵来说，由

于开关一般是由 NMOS 管和 PMOS 管构成的，所以它们的开启和关断时间以及

导通电阻都有较大差异；同时 NMOS 管和 PMOS 管会使 PFD 电路的输出负载不

匹配，这样 up 和 dn 在时间上就会不对称，同样会产生频谱上的杂散。 

 (3) MOS管的漏电流Ileak：随着CMOS工艺的进步，MOS管的栅氧层变薄而导

致从栅到源、漏及衬底的漏电流变大。虽然一般情况下漏电流的绝对值很小，对

性能的影响不大；但当电荷泵的电流比较小时，就不能忽略MOS管漏电流的影

响了。 

 (4) 时钟效应的影响：主要分为时钟馈通效应(clock feedthrough)以及沟道电

荷注入效应(charge injection)两方面的影响。其中的时钟馈通效应主要是因为开关

管存在栅漏电容Cgd，所以up、dn等高频脉冲信号会耦合到压控电压点Vctrl，栅漏

电容Cgd较大，耦合程度越强。降低开关管的尺寸以及降低开关信号的幅度值都

可以减轻时钟馈通效应的影响。沟道电荷注入效应产生的主要原因是当电荷泵导

通时，开关MOS管导通从而形成沟道，那么沟道中就会积累电荷。而当开关管

由导通切换到断开的过程中，会有一半左右[2]的电荷注入到压控电压点Vctrl，使

得压控电压发生变化。同理，当开关从断开变为导通的过程中，压控电压处的电

荷又有一部分要进入MOS管形成沟道，于是压控电压也会发生周期性变化。这

同样会产生杂散。 
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图 3.1 电荷泵中存在的各种非理想因素 

 

 

 
图 3.2 压控电压在时域上的表现及分析曲线 

为方便定量计算，我们画出如图 3.2 所示的控制电压Vctrl的波型。其表达式如下： 

1( ) ( )ctrlV t V g t= +                          (3-1) 

g(t)是周期性信号，其傅立叶展开式为： 

0
( ) cos( )

2
r

n ref
n

Vg t a n t nω θ
∞

≠

= + +∑                  (3-2) 

因此，Vctrl(t)的表达式为： 

1
0

( ) cos( )
2
r

ctrl n ref n
n

VV t V a n tω θ
∞

≠

= + + +∑                (3-3) 
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在PLL锁定以后，压控电压的纹波幅值(Vr)很小，因此可以用窄带调制的理论分

析VCO输出信号的边带频谱，根据VCO的数学模型可得： 

0 0( ) cos[ ( ) ]out vco ctrlV t V t K V t dt 0ω φ= + +∫                (3-4) 

其中φ0为初始相位，默认为零。对于窄带频率调制情况，调制相位Δφ一般远远小

于π/2，即： 

| ( ) |
2vcoK g t dt πφΔ = <<∫                       (3-5) 

将(3-3)式代入(3-4)式并结合(3-5)式可得： 

0 0

0 0 1 0 0 1
0

0 0 1 0 0 1
0

( ) cos[ ( ) ]

cos[ ( )] sin[ ( )] cos( )
2 2

cos[ ( )] sin[ ( )] sin( )
2 2

out vco ctrl

r r
vco vco vco n ref n

n

nr r
vco vco vco ref n

n ref

V t V t K V t dt

V VV t K V t t V t K V t t K a n t dt

aV VV t K V t t V t K V t t K n t
n

V

ω

ω ω

ω ω
ω

∞

≠

∞

≠

= +

≈ + + − + + ⋅ +

= + + − + + ⋅ +

=

∫

∑∫

∑

ω θ

ω θ

0 0
0

0 0
cos( ) cos( ) cos( )

2 2
vco n vco n

c c ref n c ref n
n nref ref

V K a V K at t n t t
n n

n tω ω ω θ ω ω θ
ω ω

∞ ∞

≠ ≠

+ + + − −∑ ∑ −

(3-6) 
其中ωc为环路锁定时压控振荡器的输出信号的角频率。因此，VCO的输出信号频

谱中将会在ωc±nωref频率处出现幅值为 0

4 2
vco n

ref

V K a
nfπ

⋅ 的边带，这里我们只关心

ωc±ωref频率处的单边带能量Pr，表达式为： 

1 0
rP 20log

8
vco

ref

aV K
fπ

=                              (3-7) 

在一个周期内，函数 g(t)的表达式为 

( )  , 0<

( ) ( ) , <

r
on

on

r
ref on ref

ref on

Vg t t t T
T

Vg t t T T t T
T T

⎧ = <⎪
⎪
⎨ −⎪ = −
⎪ −⎩

<
             (3-8) 

由此可以解得g(t)的基频分量的傅立叶系数a1： 

1
0

2 2cos( ) ( ) cos( )

2   

refon

on

TT
r r

ref ref ref
ref on ref ref onT

on r

ref

V Va t t dt t T
T T T T T

T V
T

ω ω−
= ⋅ ⋅ + ⋅ − ⋅

−

⋅
≈

∫ ∫ t dt⋅
 (3-9) 

将a1代入(3-7)式可以解得杂散(spur)的能量为： 
 

0
rP 20log

4
vco on rV K T V
π

⋅
=                        (3-10) 
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杂散能量Pr与载波能量Ps的比值即表示频率综合器的杂散抑制程度，这里用Pspur

表示： 

0r
0

PP 20log 20log 20log
4 4

vco on r vco on r
spur

s

V K T V K T VV
P π π

⋅ ⋅
= = − =       (3-11) 

可见当Kvco和Ton确定以后，控制电压的抖动Vr越小，频率综合器的杂散抑制程度

越高。因此所设计的电荷泵电路一定要使充放电电流匹配性良好，同时开关信号

的时间匹配要精确，而且尽可能的抑制开关引入的时钟馈通效应以及沟道电荷注

入效应。 

 

3.1.2 传统全差分电荷泵电路结构 
与单端结构相比，全差分电荷泵具有如下几个优点[3]：(1) NMOS开关不再需

要和PMOS开关精确匹配(实际上这是很难做到的)，只要做好NMOS开关和

NMOS开关，PMOS开关和PMOS开关之间的匹配即可，而这在版图中是比较容

易实现的。(2) 由于鉴频鉴相器的输出脉宽数字信号up和dn的负载完全相同，可

以避免开关信号时间上的不匹配因素；(3) 将单端电荷泵中的PMOS电流源和

NMOS电流源之间的匹配(实际上这也是很难做到的)转变为NMOS电流源和

NMOS电流源的匹配，这在版图中还是比较容易实现的。(4) 可以抑制漏电流、

来自电源和地的噪声、时钟效应等共模干扰的影响。(5) 相比单端结构，全差分

结构的电压输出摆幅增大一倍，在频率调谐范围不变的情况下，可以使压控振荡

器的增益降低一半，特别适合低电源电压、低相位噪声的频率综合器系统。但由

于全差分电荷泵拥有两条电荷泵支路，所以它的功耗是单端的两倍，而且共模负

反馈电路的设计也增加了电路设计的复杂度，同时，由于环路中要采用两个无源

滤波器，芯片的面积也增大了一倍。 

对于应用在电视调谐器中的频率综合器来说，其对相位噪声性能及杂散性能

的要求相当苛刻，而对功耗的要求却没有那么严格。因此本文将选取全差分结构

的电荷泵电路。在目前所发表的有关全差分频率综合器的文献中[4~6]，其中所采

用的全差分电荷泵可归纳为如下两种类型：(1)单管宽摆幅全差分电荷泵电路(图

3.3)；(2)共源共栅结构的全差分电荷泵电路(图 3.4)。 

图 3.3 的全差分电荷泵电路具有很大的输出摆幅，在 1.8V 电源电压下可达

0.2V~1.6V，但是NMOS和PMOS电流源受到沟道长度调制效应的影响非常明显，

导致电流匹配程度会变得很差。而在图 3.4 的共源共栅结构的全差分电荷泵电路

中，由于 cascode 电流镜提高电荷泵的输出阻抗，降低管子漏端电压对电流的影

响，可以使电荷泵充放电电流的匹配性能得到改善，但却降低了电荷泵的输出摆

幅。 
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图 3.3 单管宽摆幅全差分电荷泵电路 

 

 
图 3.4 共源共栅结构的全差分电荷泵电路 

对于全差分频率综合器电路来说，压控振荡器的差分控制电压(Vcp-Vcn)的电

压纹波来自于差分充电电流(Iup1-Idn1)和放电电流(Iup2-Idn2)的不匹配。而对于图 3.3

和图 3.4 所示的全差分电荷泵电路来说，当Vcp和Vcn差值较大时，由于沟道长度

调制效应的影响，其差分充放电电流的匹配性能会被严重恶化，甚至还不如单端

充放电电流的匹配性能好。接下来将具体分析传统全差分电荷泵结构存在的缺

陷。 
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图 3.5 传统全差分电路的简化图 
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2ΔI
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ΔV ΔV

ΔV
 

图 3.6 传统全差分电荷泵的充放电电流及压控电压波型图 

传统全差分电荷泵的简化图如图 3.5 所示，假设控制电压Vcp和Vcn分别满足： 

 ,  -
2 2

= + =diff diff
cp cm cn cm

V V
V V V V                           (3-12) 

其中，Vcm是Vcp和Vcn的共模电压；Vdiff是Vcp和Vcn的差模电压。当差模电压Vdiff不

等于零时，由于沟道长度调制效应的影响，图 3.5 中的电流源Iup1、Idn1、Iup2和Idn2

的大小会发生变化。如图 3.6 所示，假设 Icm表示当差模电压Vdiff等于零
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(Vcp=Vcn=Vcm)时电荷泵充放电电流值。为了定性分析的方便，假设电流源Iup1、

Idn1、Iup2和Idn2的电流变化量都是ΔI。这样，电荷泵两条支路的充放电电流分别表

示为 

1 1 2 2-  ,    ,    ,   -= Δ = + Δ = + Δ = Δup cm dn cm up cm dn cmI I I I I I I I I I I I          (3-13) 

因此，电荷泵两条支路上充放电电流的不匹配量分别为 

1 1 2 22  ,  2− = − Δ − = Δup dn up dnI I I I I I                      (3-14) 

差分电流的不匹配量为 

1 1 2 2( - ) - ( - ) -4Δ = = Δup dn up dnI I I I I                      (3-15) 

因此，由于沟道长度调制效应的影响，传统全差分电荷泵电路的差分电流匹配性

能被严重恶化了。差分电流的不匹配性将导致差分压控电压的纹波(2ΔV)比单端

压控电压的纹波(ΔV)大，压控振荡器输出信号的杂散性能会被恶化。 

 

3.1.3 高匹配性宽输出摆幅的全差分电荷泵电路 
在本节的论述中，首先将介绍一种新型的单端电荷泵电路，然后在此单端电

路的基础上，提出一种高电流匹配宽输出摆幅的全差分电荷泵电路，仿真结果验

证了所提出的电路在实现低杂散方面相比传统结构具有较大的优势。 

1、高电流匹配的单端电荷泵电路 

 
图 3.7 高电流匹配的单端电荷泵电路 

 图 3.7 所示的单端电荷泵电路具有很好的电流匹配性能[7]。这是因为误差反

馈放大器A1 会强制输出电压Vpos和replica支路上M1 和M3 管的漏极电压Vp相等，

低通滤波器不仅会使Vcp和Vpos的直流分量完全相同，而且还会进一步滤除输出电

压中的高频分量以保证运放A1 和M1 管构成的反馈环路稳定工作。所以，当电荷
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泵的开关闭合以后，下列电流关系等式成立： 
 ; p up n dnI I I I= =                           (3-16) 

而在replica支路上，Ip和In始终相等，所以无论电荷泵的输出电压如何变化，充放

电电流Iup和Idn始终相等，从而可以降低沟道长度调制效应对电荷泵充放电电流的

影响。 

 

图 3.8 误差反馈放大器 A1 
其中的误差反馈放大器A1 的具体结构如图 3.8 所示，M4 和M5 构成了轨到

轨输入级的PMOS差分对管；M1 和M2 构成NMOS差分对管，NMOS管M6~M9
构成level shift电路，通过适当选取M6~M9 的管子尺寸可以确保输入级的跨导保

持恒定[8](如图 3.9 所示)。 
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图 3.9 误差反馈放大器A1 的输入级跨导gm随输入共模电平Vcom变化的曲线 
因为放大器A1 和图 3.7 中共源连接的M1 管构成了二级运放，电容Cc1为第一

级运放A1 的负载。 
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图 3.10 二级运放的小信号模型 

由图 3.10 所示的小信号模型可得其传递函数为： 

1 2 1 2

1 2

1( )
(1 )(1 )

out
m m out out

in
p p

V s g g r r s sV ω ω
=

+ +
             (3-17) 

其中 1 2
1 1 2 2

1  , p p
out c outr C r C

ω ω= − = −
1

。由于电容Cc1的值较大，所以主极点就是第一

级的输出极点ωp1。又因为运放的直流增益为Adc=gm1rout1gm2rout2，因此两级运放的

单位增益带宽GBW为： 

1 2 2
1

1

m m out
DC p

c

g g rGBW A
C

ω= ⋅ =                    (3-18) 

为了保证至少 60 度的相位裕度，则次极点ωp2至少大于 3 倍的GBW，可得： 
2

1 1 2 23c m m outC g g r≥ 2C                        (3-19) 

这样两级运放中就需要一个非常大的电容Cc1以及非常小的跨导gm1。这无疑会大

大增大芯片的面积，同时会降低电路的性能。因此需要采用miller补偿的方法进

行稳定性设计(如图 3.11 所示)。 

 

图 3.11 采用 miller 电容补偿的二级运放 
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图 3.12 采用 miller 电容补偿的二级运放的小信号模型 

重新画出图 3.11 所示电路的小信号模型(如图 3.12 所示)，其传递函数为： 

1 2 1 2
2

2
1 1 2 2 2 1 2 1 2 1 2 1 2

(1 )
( )

1 [ ( ) ( ) ] [

−
=

+ + + + + + + +

c
m m out out

out m

in out c c out c m out out c out out c c c c

sCg g r r
V gs
V s r C C r C C g r r C s r r C C C C C C ]

 (3-20) 
因为Cc, Cc1>>C2，可得零极点值及单位增益带宽GBW如下： 

2
1 2

2 1 2 1

2

1

1  , m
p p

m out out c c

m
z

c

m

c

g
g r r C C

g
C

gGBW
C

ω ω

ω

−−
= ≈

=

=

                        (3-21) 

为确保 60 度左右的相位裕度，需要满足gm1=10gm2，ωp2≈3GBW。表 3-2 给出采

用miller补偿的两级运放的具体设计参数。在不同输入共模电平下运放的频率响

应曲线如图 3.13 所示。整个单端电荷泵电路的充放电电流的匹配性仿真如图 3.14
所示，可见在 0-1.7V的范围之内，充电电流Icp和放电电流Icn几乎完全匹配。 
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图 3.13 在不同输入共模电平下两级运放的频率响应曲线 
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表 3-2  采用 Miller 电容补偿的两级运放的设计参数 
gm1(S) gm2(S) Cc(pF) Cc1 (pF) GBW(Hz) PM 
36e-6 0.26e-3 6 8 1MHz 68° 
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图 3.14 充放电电流匹配性的直流扫描曲线 

2、高匹配性全差分电荷泵电路及共模负反馈电路 

(1) 全差分电荷泵设计 

 
图 3.15 提出的全差分电荷泵电路 

图 3.15 为全差分电荷泵电路。轨到轨运放A1 和A2 使得电荷泵支路(charge 
pump)上管子漏端电压Vcp和Vcn与复制支路(replica)上管子漏端电压Vp和Vn分别

相等， 
 ,  p pos cp n neg cnV V V V V V= = = =                         (3-22) 
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这样，在整个输出电压范围内电荷泵支路的充电电流Iup1和Iup2分别与复制支路电

流Ip1和Ip2相等， 

1 1 2 ,  up p up p2I I I I= =                          (3-23) 

在复制支路上，无论电压Vp和Vn如何变化，始终满足: 

1 1 2 ,  p n p 2nI I I I≡ ≡                          (3-24) 

因此电荷泵支路的充电电流始终满足: 

1 1 1 2 2 ,  up p n up p n2I I I I I I= ≡ = ≡                     (3-25) 

假设Vcp和Vcn，Vp和Vn满足: 

 ,  
2 2
diff diff

p cp cm n cn cm

V V
V V V V V V= = + = = −                  (3-26) 

当差模电压Vdiff不等于零时，由于沟道长度调制效应的影响，图 3.15 所示的电荷

泵支路的电流源Iup1、Idn1、Iup2和Idn2大小会变化，复制支路的电流源Ip1、In1、Ip2和

In2大小也会变化。如图 3.16 所示，假设 Ireplica表示当差模电压Vdiff等于零

(Vp=Vn=Vcm)时复制支路的电流值，ΔIreplica表示沟道长度调制效应在复制支路上

引起的电流变化量。为了定性分析的方便，假设电荷泵支路电流源Idn1和Idn2的电

流变化量都是ΔI，复制支路电流源In1和In2的电流变化量为ΔIreplica。这样，电荷泵

两条支路的充放电电流分别表示为: 

1 1 1 1

2 2 2 2

 , 

 , 
up p n replica replica dn cm

up p n replica replica dn cm

I I I I I I I I

I I I I I I I

= = = + Δ = + Δ

= = = −Δ = −ΔI
                 (3-27) 

≈ 0 ≈ 0 ≈ 0

 
图 3.16 所提出的电荷泵充放电电流及压控电压波型图 

当共模负反馈电路稳定后，必然满足Vfb ≈Vbn(这是因为如果Vfb>(<)Vbn，根据(3-22)
和(3-25)式可知Idn1>(<)Iup1; Idn2>(<)Iup2，那么电压Vcp和Vcn都将会变低(高)，这样

负反馈环路就会起作用直至满足Vfb ≈Vbn)，同时又因为Vp=Vcp，Vn=Vcn，所以下
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式满足： 

1 1 2 2 ,    ,  n dn n dn replicaI I I I I≈ ≈ Δ I≈ Δ

)

                   (3-28) 

则电荷泵两条支路上充放电电流的不匹配量分别为 

1 1 1 1 2 2 2 20 ,  0up dn n dn up dn n dnI I I I I I I I− = − ≈ − = − ≈              (3-29) 

差分电流的不匹配量为 

1 1 2 2 1 1 2 2 1 1 2 2( ) ( ) ( ) ( ) ( ) (up dn up dn p dn p dn n dn n dnI I I I I I I I I I I IΔ = − − − = − − − = − − − (3-30) 

传统电荷泵电路和所提出的电荷泵电路的各条支路电流变化量如表 3-3 所

示。所提出的电荷泵结构将 pmos 管电流源与 nmos 管的电流源匹配问题转化为

nmos 管电流源之间的匹配。因此提出的全差分电荷泵电路可以完全克服沟道长

度调制效应对充放电电流匹配性能的影响，使得压控电压纹波很小，能够极大的

抑制频率综合器中的杂散能量。 
表 3-3 传统电荷泵和所提出电荷泵的对比 

 Vcp>Vcn Iup1 Iup2 Idn1 Idn2
(Iup1- Idn1) 
-(Iup2- Idn2) 

传统结构 -ΔI ΔI ΔI -ΔI -4ΔI 
电流变化量 

所提出结构 ΔI -ΔI ΔI -ΔI ≈0 

 

(2) 共模负反馈电路的设计 
 所提出的全差分电荷泵电路输出摆幅很大，可达(0.2V~1.6V)，而传统的共模

负反馈电路[9~10]会限制电荷泵的输出摆幅，不适合应用在此差分电路中。因此本

文设计了图 3.17 所示的输入共模电平范围接近轨到轨的共模负反馈电路。其中

的轨到轨单位增益负反馈放大器A3 和A4 的结构如图 3.18 所示，运放A5 为普通

的folded-cascode结构。 

 

图 3.17 宽输入范围的共模负反馈电路 
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图 3.18 轨到轨单位增益负反馈放大器 

它的具体工作原理是：缓冲放大器A3 和A4 分别将电压Vp和Vn复制到电压

Vp1和Vn1，经RC采样电路得到Vp1和Vn1的共模电压Vcm, Vcm与参考电压Vref相比较

所得的电压Vfb再反馈到电荷泵电路去改变电荷泵的放电电流，从而改变电荷泵

的输出电压Vpos和Vneg，使Vpos和Vneg的共模值最终达到Vref。这种轨到轨的共模

负反馈电路具有下面几个特点：(1) 因为电压Vp=Vpos且Vn=Vneg，所以可将电压

Vp和Vn作为共模负反馈电路的输入采样信号，从而避免CMFB对环路滤波器零极

点分布的影响。(2) 共模负反馈电路的输入范围大于电荷泵的输出摆幅，非常适

合宽输出摆幅的全差分电荷泵的应用。(3) 对于差分电荷泵来说共模负反馈电路

中的噪声是共模噪声，不会影响频率综合器的相位噪声性能。(4) 由于低通滤波

器的输出Vpos和Vneg的频率很低，只要buffer的输入输出范围达到 0.2-1.6V，且其

带宽选取合适(不用做得很大)，就可以实现线性度较好的采样，这样可以降低运

放A3 和A4 的功耗以及设计难度。(5) 与传统的线性电阻采样网络相比，所提出

的rail-to-rail采样电路，可以实现很小的芯片面积下全摆幅的采样。相比其它的

rail_to_rail共模反馈电路[11]，本结构在不同的CMOS工艺下都具有较好的鲁棒性。 

 

3、传统结构和所提出的结构仿真结果的比较 
(1) 直流仿真。分别对传统全差分电荷泵电路和所提出的全差分电荷泵电路

的差分压控电压(Vcp-Vcn)从-1.8V到 1.8V进行直流扫描，得到电压Vcp和Vcn所在支

路的充放电电流仿真波型(图 3.19和图 3.20)和电荷泵差分充放电电流的仿真波型

(图 3.21 和图 3.22)。当Vcp和Vcn差值较大时，传统全差分电荷泵的差分充放电电

流不匹配量几乎是单端充放电电流不匹配量的 2 倍，差分充放电电流的匹配性能

被恶化了。而新型全差分电荷泵电路在 0.2V~1.6V的输出电压范围内，其差分充

放电电流的不匹配性均可小于 0.1‰，能够很好的克服沟道长度调制效应的影响。 
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图 3.19 传统电荷泵 (a) Vcp支路的充放电电流；(b) Vcn支路的充放电电流 
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(b) 
图 3.20 所提出的电荷泵 (a) Vcp支路的充放电电流；(b) Vcn支路的充放电电流 
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图 3.21 传统电荷泵的差分充放电流匹

配性 
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图 3.22 所提出的电荷泵差分充放电流

匹配性 

 

(2) 瞬态仿真。分别将传统全差分电荷泵和所提出的电荷泵电路放在一个中
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心频率为 1.1GHz，参考时钟为 25MHz，分频比为 40~48 的频率综合器(图 3.23)

中进行仿真。电荷泵电流为 25μA，压控振荡器(VCO)和分频器(Divider)为

Verilog-AMS宏模型。当频率综合器环路稳定后，压控电压直流分量为Vpos=1.4V，

Vneg=0.4V，采用传统电荷泵的频率综合器压控电压频谱如图 3.24(a)所示，采用

新型电荷泵的频率综合器压控电压频谱如图 3.24(b)所示。仿真结果显示，新型

电荷泵的压控电压的纹波比传统电荷泵的电压纹波大约小了 18dB。 

PFD

up
upb
dn
dnb

charge 
pump

40~48

Divider

1.1GHz
25MHz Vcp

Vcn

Vpos

Vneg

Mode Selection

VCO

Loop filter

 
图 3.23 1.1GHz 频率综合器 
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)

(b) 

图 3.24 电荷泵压控电压频谱 (a)传统电荷泵; (b)所提出的电荷泵 

由图 3.24 所示的压控电压频谱可以看出所提出的电荷泵电路可以很好的克服沟

道长度调制效应对电荷泵充放电电流的影响，使得电压控制线上的纹波幅度Vr相

当小，那么根据(3-11)式可知采用所提出的全差分电荷泵电路结构应该可以很容
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易的实现系统-80dBc的杂散要求。 

 
3.2 输出信号完全对称的鉴频鉴相器电路 

在频率综合器中，由于输入的参考时钟的频率相对较低(只有 25MHz)，因此

可以采用三态鉴相器的结构[12]用标准的CMOS逻辑门实现。以开关S1 为例(具体

结构如图 3.25 所示)，其中M2 管的宽长比是M1 管的 1/2，它的作用主要有两个，

一是减小时钟馈通效应的影响，二是降低沟道电荷的注入效应[13]。这就需要时钟

信号up、upb、dn、dnb呈图 3.26 所示的对称反相特性，因此我们设计了图 3.27

所示的鉴频鉴相器。 

up

upb

up

M1

M2

M1 M2
W W( ) =2( )
L L

 
图 3.25 电荷泵中的 MOS 开关 

 
图 3.26 完全对称的 up、upb、dn、dnb 波型 

 
图 3.27 输出信号完全对称的鉴频鉴相器电路 
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其中 Latch 的作用是利用正反馈加快 up 等信号的逻辑转换速度，同时可以使 up
和 upb、dn 和 dnb 的时钟沿满足要求。而 Delay 单元可以对复位信号进行延时控

制，以消除环路在锁定态的死区(Dead-zone)。当 REF 和 DIV 的频率和相位完全

相同时，得到 up 等时钟信号的仿真曲线如图 3.28 所示，仿真曲线几乎和图 3.26
所示的波形一样，因此图 3.27 所示的鉴频鉴相器满足系统要求。 

 

 
图 3.28  UP、UPB、DN、DNB 四路信号的仿真波型 

 
3.3 三阶无源环路滤波器 

由于频率综合器中的电荷泵电路在整个输出电压范围内都可以保证充放电

电流的精确匹配，因此我们可以使用无源的环路滤波器电路而避免使用有源环路

滤波器所带来的 MOS 噪声和消耗的不必要功耗。无源滤波器只由电阻和电容构

成。在集成电路工艺中，实现电阻的方法主要有：多晶硅电阻、扩散区电阻、阱

电阻和线性区的 MOS 管。实现电容的方法有：MOS 管电容、金属层间(MIM)

电容以及多晶硅层间(PIP)电容。它们的具体性能对比参见表 3-4、3-5。 
 

表 3-4 CMOS 工艺中的电阻特性对比 

IC 中的电阻 方块电阻(Ω/sq) 精度 随 PVT 变化情况 寄生效应
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多晶硅电阻 较高 高 变化小 很小 

扩散区电阻 一般 一般 变化大 很大 

阱电阻 很大 差 变化大 很大 

MOS 管 一般 一般 变化大 较小 
 

 
表 3-5 CMOS 工艺中的电容特性对比 

IC 中的电容 电容率(pF/μm2) 精度 随 PVT 变化情况 寄生效应

MOS 一般 稍差 变化大 一般 

PIP 一般 一般 变化小 较大 

MIM 略小 高 变化小 很小 
 
对于无源滤波器中的电阻电容，其寄生参数一定要小，精度一定要高，随工艺、

电压、温度的变化也一定要小，因此我们选择多晶硅电阻和 MIM 电容来构建所

需要的三阶无源环路滤波器。 

3.4 本章小结 
本章的设计重点在于高匹配性的全差分电荷泵设计。首先简要分析了电荷泵

中非理想因素的主要来源，并推导了控制电压的波动对频综输出信号频谱的影

响。然后在分析传统电荷泵存在的缺点的基础上提出了一种新的全差分电荷泵及

共模负反馈电路，仿真结果表明，新型电荷泵的压控电压的纹波比传统电荷泵的

电压纹波大约小了 18dB。接着还设计了一种输出信号完全对称的鉴频鉴相器电

路来有效克服时钟效应。最后确定了环路滤波器采用多晶硅电阻和 MIM 电容来

实现。 
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第四章 频率综合器相位噪声分析及优化 
 

第二章中我们已经讨论过，确定环路参数以后，还要验证采用这些参数设计的

系统是否满足相位噪声性能的要求。如果达不到设计指标，则需要重新设计环路参

数，通过调整环路带宽fc、电荷泵电流Icp、甚至VCO的压控增益Kvco来优化系统的噪

声性能。因此环路的噪声优化是相当重要的一个环节，也是设计高性能、低相位噪

声频率综合器不可或缺的部分。 

本章首先将给出频率综合器中电荷泵、环路滤波器等模块电路的输出等效噪声

源的计算模型，并通过 Spectre 仿真器的输出噪声曲线来验证计算模型的准确程度。

然后将推导出基于四阶锁相环路的噪声传递函数，最后通过 MATLAB 程序进行相

位噪声优化的分析与设计。 
 
4.1 等效噪声模型 

 频率综合器电路包括晶体振荡器、鉴频鉴相器、带共模负反馈电路的全差分电

荷泵、三阶无源环路滤波器、压控振荡器、分频器、sigma-delta 调制器等。为方便

噪声优化的过程，压控振荡器和分频器采用基于性能指标的参数模型进行噪声估

计；而其余电路采用基于环路的参数模型进行噪声估计。 
 
4.1.1 全差分电荷泵电路的输出等效电流噪声 

 
图 4.1 全差分电荷泵的简化图 

 全差分电荷泵的简化图如图 4.1 所示。共模负反馈电路的输出等效电压噪声 2
nv

对于电荷泵的输出来说是共模噪声源，并不会影响电荷泵的差分输出噪声。因此在
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计算电荷泵的等效输出电流噪声时可以忽略共模负反馈电路的影响，实际上电荷泵

的输出噪声只来源于电荷泵中 MOS 管的沟道热噪声 2
,n thi 及 1/f 噪声 2

,1/fnv ，即满足： 
2
, ,thermal ,flicker2( )n tot i vi S S= +                        (4-1) 

其中Si,thermal表示差分电荷泵的每一条单端支路的MOS管的沟道热噪声 2
,n thi 的贡献；

Sv,flicker表示同一条支路的MOS管的 1/f噪声的贡献。因为各条支路的噪声源完全独

立，所以，差分电荷泵的输出等效电流噪声是单端的 2 倍。 

 

图 4.2 单端电路结构 

以其中一条支路为例(图 4.2 所示)，我们计算其输出等效电流噪声的表达式。由

于开关的存在，电路的输出电流噪声跟连续时间电路有一定差别。当开关闭合时，

我们可以按照连续时间电路推导出电荷泵的输出电流噪声；开关断开后所有的晶体

管都不贡献噪声，这就是开关对连续时间电路输出噪声电流的采样。接下来将首先

推导开关闭合情况下的输出等效电流噪声，然后将所得表达式在时域上进行采样即

可。 

(1) 运放的输出等效电压噪声。这里重新画出用于电荷泵中的轨到轨运放 A1(如

图 4.3)。根据[1]中的分析，我们知道运放的输出噪声主要来源于 M1~M2、M4~M5、

M10~M13 以及电流镜的几个管子，其中，输入对管 M1~M2、M4~M5 的沟道噪声

对运放输出噪声的贡献是： 
2 2

, 1/ 2_t 1/ 2 1/ 2
1/ 2

14 | | 4 |
1 1

out out
n m m m m m m

m m out L out L

r rv KT g KT g
g sr C

γ γ= ⋅ ⋅ = ⋅
+ +

2|
sr C

 (4-2) 

2 2
, 4/ 5_t 4/ 5 4/ 5

4 / 5

14 | | 4 |
1 1

out out
n m m m m m m

m m out L out L

r rv KT g KT g
g sr C

γ γ= ⋅ ⋅ = ⋅
+ +

2|
sr C

 (4-3) 
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图 4.3 电荷泵中运放 A1 的电路结构 

Cascode 电流源 M10~M13 以及电流镜 M14、M15 的沟道噪声电流对运放输出噪声

的贡献是： 
2 2

, 10 / 11_t 10/ 114 |
1

out
n m m m m

out L

rv KT g
sr C

γ=
+

|                       (4-4) 

2 2
, 12/ 13_t 12/ 134 |

1
out

n m m m m
out L

rv KT g
sr C

γ=
+

|                       (4-5) 

2 2
, 14/ 15_t 14/ 152 4 | |

1
out

n m m m m
out L

rv KT g
sr C

γ= ×
+

                     (4-6) 

输入对管 M1~M2、M4~M5 的 1/f 噪声对运放输出噪声的贡献是： 

2 2
, 1/ 2_1/f 1/ 2 1/ 2

1,2 1,2

2 2| | |
( ) 1 ( ) 1

N out N out
n m m m m m m

ox out L ox out L

K r Kv g g
WL C s sr C WL C s sr C

2 2|rπ π
= ⋅ ⋅ = ⋅

+ +
   (4-7) 

2 2
, 4/ 5_1/f 4 / 5 4/ 5

4,5 4,5

2 2| | |
( ) 1 ( ) 1

out outP P
n m m m m m m

ox out L ox out L

r rK Kv g g
WL C s sr C WL C s sr C

2 2|π π
= ⋅ ⋅ = ⋅

+ +
  (4-8) 

Cascode 电流源 M10~M13 以及电流镜 M14、M15 的 1/f 噪声对运放输出噪声的贡献

是： 
2

2 210 / 11
, 10 / 11_1/f

10,11

2 |
( ) 1

N m m out
n m m

ox out L

K g rv
WL C s sr C
π ⋅

=
+

|                     (4-9) 

2
2 212 / 13

, 12 / 13_1/f

12,13

2 |
( ) 1

P m m out
n m m

ox out L

K g rv
WL C s sr C
π ⋅

=
+

|                    (4-10) 

2
2 214 / 15

, 14/ 15_1/f

14,15

22 |
( ) 1

P m m out
n m m

ox out L

K g rv
WL C s sr C
π ⋅

= ×
+

|                  (4-11) 

因此运放的总的输出噪声电压的功率谱密度 2
,A1nv 为： 
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2 2 2
,A1 1/ 2 4 / 5 10 / 11 12/ 13

2 2 2
1/ 2 4 / 5 10 / 11

14/ 15
1,2 4,5 10,11

2 2
12/ 13 14 / 15

12,13 14,15

2(4 4 4 4

2 2 28
( ) ( ) ( )

2 4 ) |
( ) ( )

n m m m m m m

N m m P m m N m m
m m

ox ox ox

P m m P m m

ox ox

v KT g KT g KT g KT g

K g K g K gKT g
WL C s WL C s WL C s

K g K g
WL C s WL C s

γ γ γ γ

π π πγ

π π

= + + +

+ + + +

+ +

m m

2|
1

out

out L

r
sr C+

   (4-12) 

(2) 运放A1 的输出等效电压噪声对电荷泵输出等效电流噪声的贡献。分析模型

如图 4.4 所示。其中， 2
,A1nv 为运放A1 的输出等效电压噪声的功率谱密度。因为M1

和M2、M3 和M4 的几何尺寸完全相同，所以电压Vp和Vn始终相等。因此A1 的输出

等效电压噪声对电荷泵输出等效电流噪声的贡献为： 
2 2

, _ 1 n,A1 2n tot A mi v 2g= ⋅                          (4-13) 

 
图 4.4 运放 A1 对电荷泵输出噪声贡献的分析模型 

 
图 4.5 M1 的沟道噪声对电荷泵输出噪声贡献的分析模型 
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(2) M1 的沟道噪声对电荷泵输出等效电流噪声的贡献：分析的等效电路模型如

图 4.5 所示。 2
, 1_n m ti 为 M1 沟道噪声的功率谱密度。可得下式成立： 

1 2

1 1 , 1_

2
2

, 1_ 2

( ) ( )

[( ) ] ( )

| ( ) |

p n m n

p n m n m t

n
n m t

v v A g Z s v

v v A g i Z s v

vi
Z s

− − =

− − + =

=

p                (4-14) 

其中 Z(s)表达式如下： 

1 3 2 4
1 1 2( ) || || || ||

1
2

ds

ds ds ds ds
dsD D

D

r

Z s r r r r rsC sC s C
= = ≈

+ ⋅
       (4-15) 

CD为输出端的寄生电容。因此 2
, 1_n m ti 对电荷泵输出等效电流噪声的贡献为： 

2 2 2 2 2 2 2
, _ 1_ , 1_ 1 2 1 1 2| ( ) | 4 | ( ) |n tot m t n m t m m mi i A g Z s KT g A g Zγ= ⋅ = ⋅ 2s      (4-16) 

 
图 4.6 M1 的 1/f 噪声电压对电荷泵输出噪声贡献的分析模型 

(3) M1 的 1/f 噪声对电荷泵输出等效电流噪声的贡献：分析的等效电路模型如

图 4.6 所示，其中， 2
, 1_1/fn mv 为 M1 的 1/f 电压噪声的功率谱密度，可得： 

1 2

1 , 1_1/f 1

2
2

, _ 1_1/f 2

( ) ( )

[( ) ] ( )

| ( ) |

p n m n

p n n m m

n
n tot m

v v A g Z s v

v v A v g Z s v

vi
Z s

− − =

− − + =

=

p                  (4-17) 

因此 2
, 1_1/fn mv 对电荷泵输出等效电流噪声的贡献为： 

2
2 2 2 2 2 2 2 21

, _ 1_1/f , 1_1/f 1 1 2 1 2
1

2| ( ) | | ( ) |
( )

P m
n tot m n m m m m

m ox

K gi v g A g Z s A g Z s
WL C s
π

= ⋅ = ⋅ 2    (4-18) 

同理，我们可以得到 M2、M3、M4 的沟道噪声和 1/f 噪声对电荷泵输出等效电流噪
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声的贡献，整理如下： 

(1)M2 管的沟道噪声的贡献： 
2 2 2

, _ 2 _ , 2_ 1 1 2 1 1|1 ( ) | 4 |1 ( ) |n tot m t n m t m m mi i A g Z s KT g A g Zγ= ⋅ + = ⋅ + 2s      (4-19) 

(2)M2 管的 1/f 噪声的贡献： 
2

2 2 2 2 2
, _ 2 _1/f ,m2_1/f 2 1 1 1 1

2

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

P m
n tot m n m m m

m ox

K gi v g A g Z s A g Z
WL C s
π ⋅

= ⋅ + = ⋅ + 2s (4-20) 

(3)M3 管的沟道噪声的贡献： 
2 2 2 2 2 2 2

, _ 3_ , 3_ 1 2 3 1 2| ( ) | 4 | ( ) |n tot m t n m t m m mi i A g Z s KT g A g Zγ= ⋅ = ⋅ 2s         (4-21) 

(4)M3 管的 1/f 噪声的贡献： 
2

2 2 2 3
, _ 3_1/f , 3_1/f 3 2 1 2 1

3

2| ( ) | | ( ) |
( )

n m
n tot m n m m m m

m ox

K gi v g g A Z s g A Z s
WL C s
π

= ⋅ = ⋅ 2     (4-22) 

(5)M4 管的沟道噪声的贡献： 
2 2 2

, _ 4 _ , 4 _ 1 1 4 1 1|1 ( ) | 4 |1 ( ) |n tot m t n m t m m mi i A g Z s KT g A g Zγ= ⋅ + = + 2s       (4-23) 

(6)M4 管的 1/f 噪声的贡献： 
2

2 2 2 2 4
, _ 4 _1/f , 4 _1/f 4 1 1 1 1

4

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

n m
n tot m n m m m m

m ox

K gi v g A g Z s A g Z s
WL C s
π ⋅

= ⋅ + = + 2    (4-24) 

可得开关始终闭合时电荷泵输出等效电流噪声为： 
2 2 2 2

, ,A1 2 1 1 2 2 1 1

2 2
3 1 2 4 1 1

2 2
2 21 2

1 2 1 1
1 2

4 | ( ) | 4 |1 ( ) |

        4 | ( ) | 4 |1 ( ) |

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

2        

n tot n m m m m m

m m m m

P m P m
m m

m ox m ox

n

i v g KT g A g Z s KT g A g Z s

KT g A g Z s KT g A g Z s

K g K gA g Z s A g Z s
WL C s WL C s

K

γ γ

γ γ

π π

π

= ⋅ + + +

+ + +

⋅ ⋅
+ ⋅ + ⋅ +

+

2

2 2
2 23 4

2 1 1 1
3 4

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

m n m
m m

m ox m ox

g K gg A Z s A g Z s
WL C s WL C s

π ⋅
⋅ + +

       (4-25) 

其中开关信号up(t)和dn(t)是周期性脉宽信号，其对 2
,n toti 在时域上的采样(乘积)对应

着频域上的卷积。对up2(t)信号求傅立叶变换得： 

2
0( ) ( )up n

n
S a nω δ ω ω

+∞

=−∞

= −∑                       (4-26) 

其中傅立叶系数an的表达式为sin(nωrefTon/2)/nπ, 因此电荷泵电路的输出等效电流噪

声的表达式为： 

2 2
,charge_pump ,( ) ( ) ( )n n tot upi s i s S ω= ∗                    (4-27) 

图 4.7 所示波型为计算结果和 Spectre 仿真结果的对比。计算值和仿真值最大差距不

超过 1dB, 可见噪声计算模型能够很精确的拟和仿真结果，因此计算模型对于实际

电路的设计也就更有指导意义。 
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图 4.7 电荷泵输出等效电流噪声的计算值和仿真值的对比 

 
4.1.2 三阶无源环路滤波器的输出等效电压噪声 
 

 
图 4.8 三阶无源环路滤波器 

三阶无源环路滤波器电路如图 4.8 所示，电阻R1和R3都会贡献热噪声。对于R1

的噪声源 2
, 1 14n Rv K= TR ，其对输出噪声的贡献可以通过图4.9的等效电路进行推导： 

 
图 4.9 计算电阻R1噪声贡献的等效电路 

可以得到电阻R1的噪声贡献表达式如下： 
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2

2 3
, 1 1 1 3

1 2 3
1 3

1 3

2
1 1

22
1 1 2 3 3 1 1 2 1 1 3 3 2 3 3 3 1 1 2 3

1
1 1 1 14 [( ) || || ( )]1 1

4

(

n R
sCv kTR R R

sC sC sCR R
sC sC

kTR C

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

= ⋅ ⋅ + + ⋅
+ +

=
+ + + + + + +

(4-28) 

 
 

 
图 4.10 计算电阻R3噪声贡献的等效电路 

同理，可以推导出R3对输出噪声的贡献，具体的小信号电路如图 4.10 所示, 可得： 
2

3 1 1 2 1 22
, 3 22

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

4

(
n R

kTR sR C C C C
v

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

⋅ + +
=

+ + + + + + +
 (4-29) 

因为R1和R3是独立的噪声源，所以环路滤波器的输出等效电压噪声 2
,n lpfv 的值应该为

式(4-28)和式(4-29)之和，即： 
2

2 1 1
, 22

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

2
3 1 1 2 1 2

22
1 1 2 3 3 1 1 2 1 1 3 3 2 3 3 3 1 1 2 3

4

(

4
       

(

n lpf
kTR Cv

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

kTR sR C C C C

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

=
+ + + + + + +

⋅ + +
+

+ + + + + + +

   (4-30) 

根据表达式(4-30)和 Spectre 的仿真结果，可以得到图 4.11 所示的曲线，对比发现

两者的最大差值仅 2dB，因此噪声计算模型也能够很好的拟和 Spectre 仿真器的仿

真结果。 
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图 4.11 环路滤波器的噪声计算曲线和 Spectre 仿真曲线的对比 

 
4.1.3 sigma-delta 调制器的输出等效噪声 

D

2

D D 0.5
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图 4.12 三阶、三比特 sigma-delta 调制器 

Sigma-delta调制器的结构如图 4.12 所示，其中所有的模块都可以用简单的数字电路

实现，简化了设计上的难度。由图 4.12 可得调制器的噪声传递函数Hn(z)的表达式

为： 
3

3 2

( ) ( 1)( )
( ) 0.5

−
= =

− +n
Y z zH z
E z z z z

                  (4-31) 

则调制器量化噪声的表达式为： 

2 1( ) | ( ) |
12n

ref

Q z H z
f

= ⋅                       (4-32) 

式(4-32)的计算曲线和 simulink 行为级仿真曲线如图 4.13 所示。从 400KHz 到

12.5MHz 两者之间非常接近。但是当频率小于 400KHz 时，Simulink 的噪底始终维

持在-140dBc/Hz 附近，计算曲线却可以向下一直延伸，原因可能是由于计算时假定

输入为理想的白噪声，而 Simulink 的仿真结果要受到 dither 的限制。 
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图 4.13 调制器的量化噪声计算曲线和行为级仿真曲线的对比 

 
4.1.4 压控振荡器和分频器的相位噪声 
 与电荷泵和环路滤波器相比，压控振荡器和分频器很难用相关的环路参数来估

计它们的噪声。这里采取基于设计的性能指标，给压控振荡器和分频器的噪声性能

指定一个上限，并用此上限作为压控振荡器和分频器的噪声估计。 

 (1) 压控振荡器的噪声估计：压控振荡器的相位噪声可分为三个区域：1/f3、1/f2

以及噪声基底[2]。图 4.14 为压控振荡器相位噪声的功率谱密度曲线，f1、f2分别代表

了在 1/f3、1/f2区域的典型频偏值，相位噪声的实际取值就是压控振荡器设计时的上

限指标。其相位噪声的参数模型可以表示为： 
3 21 2

, ( ) ( ) ( )vco n
f fS f A B
f f

= + C+                       (4-33) 

其中，A是在频偏f1(在 1/f3区域)处的相位噪声; B是在频偏f2(在 1/f2区域)处的相位噪

声；C是噪声基底，A, B, C的单位都是dBc/Hz。 
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图 4.14 压控振荡器相位噪声的功率谱密度 
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图 4.15 压控振荡器的相位噪声仿真曲线 

根据图4.15所示的压控振荡器相位噪声的仿真曲线，我们可以确定出式(4-33)中A, B, 
C, f1和f2的取值如表 4-1 所示： 

表 4-1 拟和函数(4-33)的参数取值 
A B C f1 f2

10-9.165 10-11.5 10-18 10KHz 100KHz 
 
图 4.16 所示的拟和曲线和仿真曲线相当接近。因此完全可以用表 4-1 的数值以及式

(4-33)来对压控振荡器的相位噪声进行建模。 
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图 4.16 压控振荡器的相位噪声拟和曲线和仿真曲线的对比 

  
(2) 分频器的噪声估计 
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 分频器只由电阻和 MOS 管构成，其相位噪声的频谱特性也可以分为两个区域：

1/f 区域和基底噪声区域。与 VCO 相似，也可用下述公式来拟和， 

3
, ( ) ( )div n

fS f D
f

E= +                          (4-34) 
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图 4.17 分频器的相位噪声仿真曲线 

其中, f3是 1/f区域的典型频偏值，D是在频偏f3处的相位噪声，E是噪声基底。根据

图 4.17 可以得到(4.34)式的参数值如下：D=10-15，E=10-16，f3=10KHz。图 4.18 所示

的拟和曲线和仿真曲线很接近。因此(4-34)式可以用来描述分频器的相位噪声。 
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图 4.18 分频器的相位噪声拟和曲线和仿真曲线的对比 

以上我们定量分析了电荷泵、环路滤波器、压控振荡器、分频器、sigma-delta 调制

器的输出等效噪声，得到了各模块电路的输出等效噪声的解析表达式；同时利用

Spectre 仿真器分别对各模块电路进行噪声仿真。所有的计算结果都可以很好的拟和

仿真结果，因此各模块电路的输出等效噪声的解析表达式是可以用来估算频率综合
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器的相位噪声性能的。 

4.2 四阶环路的噪声传递函数 

 
图 4.19 相位噪声传递函数的分析模型 

图 4.19 为锁相环路的相位噪声分析模型，其中参考时钟、鉴频鉴相器和电荷泵、

环路滤波器、压控振荡器、分频器、sigma-delta 调制器的输出噪声功率谱密度分别

为Sn,ref(s)、Sn,cp(s)、Sn,lpf(s)、Sn,vco(s)、Sn,div(s)、Sn,sdm(s)。因为每个模块电路的噪声

源到环路输出端θout(s)的传递函数不同，所以它们对环路相位噪声的贡献也不同，本

节我们将推导各模块电路的噪声传递函数。 

(1) 开环传递函数的表达式为： 

2
1 2 3 2 3

1( )
2 ( ) (1 )(1

CP VCO z
o

p p

I K sH s
N C C C s s s )

ω
π ω ω

+
= ⋅

+ + + +
          (4-35) 

(2) 参考时钟的噪声传递函数： 

由 ,
, ,

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

n out vco
n ref cp F n out

s Ks I Z s
N s

)s
θ

θ θ
π

− = 可得下式成立： 

,

,

( ) ( )
( ) 1 ( )

n out o

n ref o

s NH s
s H s

θ
θ

=
+

                        (4-36) 

(3) 电荷泵的噪声传递函数： 

由 ,
, ,

( )
[(0 ). ( )]. ( ). ( )

2
cpn out vco

n pfd cp F n out

Is Ks Z s s
N s

θ
θ

π +− + =θ 可得下式成立： 

,

,

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

n out o

n pfd cp o cp

s NH s
s H s I

θ π
θ +

=
+

                     (4-37) 

(4) 环路滤波器的噪声传递函数： 

由 ,
,

( )
[(0 ). . ( ) ( )]. ( )

2
cpn out vco

F n lpf n out

Is K
,Z s s

N s
θ

θ θ
π

− + s= 可得下式成立： 

,

,

( )
( ) 1 ( )

vco

n out

n lpf o

K
s s
s H

θ
θ

=
+ s

                       (4-38) 
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(5) 压控振荡器的噪声传递函数： 

由 ,
, ,

( )
[(0 ). . ( ). ] ( ) ( )

2
cpn out vco

F n vco n out

Is KZ s s
N s

θ
θ θ

π
− + s= 可得下式成立： 

,

,

( ) 1
( ) 1 ( )

n out

n vco o

s
s H s

θ
θ

=
+

                       (4-39) 

(6) 分频器的噪声传递函数： 

由 ,
, ,

( )
[0 ( ( ))]. . ( ). ( )

2
cpn out vco

n div F n out

Is Ks Z s
N s

θ
θ θ

π
− + = s 可得下式成立： 

,

,

( ) ( )
( ) 1 ( )

n out o

n div o

s NH s
s H s

θ
θ

=
+

                       (4-40) 

(7) sigma-delta 调制器的噪声传递函数： 
 根据文献[3-5]可得调制器的相位域等效输出噪声为： 

2 2
2

1 2 2 2 2 1 2 2

( )(2 ) 1 (2 )( ) ( )
|1 | 12 |1 |

f ref
n

ref ref

S z f
S z H z

z f N N z fϕ
π π
− −= ⋅ = ⋅ ⋅

− −
      (4-41) 

因为调制器的量化噪声等效到分频器的输出，所以 sigma-delta 调制器的噪声传递

函数和分频器相同, 表达式如下： 

,

,

( ) ( )
( ) 1 ( )

n out o

n sdm o

s NH s
s H

θ
θ

=
+ s

                       (4-42) 

因此可得调制器的量化噪声对频率综合器相位噪声的贡献是： 
2 2

2 2
, 1 2

( ) (2 ) | ( ) | ( )( ) | | |
1 ( ) |1 | 12 1 ( )

o n
n out sdm

o ref

NH s H z H sS z
H s z f H sϕ

πθ − −

⋅
= ⋅ = ⋅

+ − ⋅ +
2|o

o

     (4-43) 

图 4.20 所示的噪声传递函数曲线表明了压控振荡器的噪声传递函数呈高通特性，环

路滤波器的噪声传递函数呈带通特性，而其余电路的噪声传递函数均呈低通特性。

因此对于频率综合器来说，压控振荡器和 sigma-delta 调制器决定了系统的带外相位

噪声性能，而电荷泵则决定了系统的带内相位噪声性能。在下一节我们将阐述如何

对环路的噪声进行优化设计以满足系统指标 
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图 4.20 各模块电路的噪声传递函数曲线 
 
4.3 相位噪声优化设计 

频率综合器的环路参数一旦改变，各模块电路对环路输出相位噪声的贡献同样

会随之改变。因此一定存在一组环路参数值使得频率综合器的相位噪声最优。 

(1) 对于参考时钟来说，θ2
n,out_ref(s)为参考时钟对输出相位噪声的贡献量，其大

小为： 
02 2 2 2

, _ , ,
( )( ) ( ) | | ( )

1 ( )
so

n out ref n ref n ref
o

NH ss s s
H s

θ θ θ→= ⋅ ⎯⎯⎯→ ⋅
+

2N             (4-44) 

(2) 分频器的情况和参考时钟的情况相似，其对输出相位噪声的贡献量θ2
n,out_div(s)

满足： 

02 2 2 2
, _ , ,

( )( ) | |
1 ( )

so
n out div n div n div

o

NH ss N
H s

θ θ θ→= ⎯⎯⎯→ ⋅
+

2                (4-45) 

(3) 对于鉴频鉴相器和电荷泵电路来说，θ2
n,out_cp(s)为电荷泵对输出相位噪声的

贡献，其大小为： 
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02 2 2 2
, _ , ,

( ).2 2( ) ( ) | | ( ) | |
(1 ( ))

so
n out cp n cp n cp

o cp cp

NH s Ns i s i s
H s I I

2π πθ →= ⋅ ⎯⎯⎯→ ⋅
+

       (4-46) 

电流噪声i2
n,cp(s)是与电流icp呈正比的，在低频处θ2

n,out_cp(s)满足: 
2

2
, _

(2 )( )n out cp
cp

Ns
I
πθ ∝                      (4-47) 

(4) 对于VCO来说，θ2
n,out_vco(s)为VCO对输出相位噪声的贡献量，其大小为： 

2 2
, _ ,

1( ) ( ) | |
1 ( )n out vco n vco

o

s v s
H s

θ = ⋅
+

2                 (4-48) 

可见，在低频处(环路带宽以内)，VCO 的相位噪声将会被环路抑制掉；而在高频处，

VCO 的相位噪声将会通过环路以 0dB 增益传递到频率综合器的输出。 

(5) 对于环路滤波器来说，θ2
n,out_lpf(s)为无源环路滤波器对输出相位噪声的贡

献，其大小为： 

2 2
, _ ,( ) ( ) | |

1 ( )

vco

n out lpf n lpf
o

K
ss v s

H s
θ = ⋅

+
2                  (4-49) 

θ2
n,out_lpf(s)呈带通特性，其通带增益将会受到如下环路因素的影响(表 4-2 所示)。 

 
表 4-2 环路滤波器通带增益随环路参数的变化 

 |max(θ2
n,out_lpf(s))|

Icp 增加一倍 降低 3dB 

Kvco 增加一倍 增加 3dB 

fc 增加一倍 降低 3dB 

b 增加一倍 几乎不变 

N 增加一倍 增加 3dB 

综上，可以归纳出优化环路噪声的方法如下： 

 (1)各个模块电路的输出等效噪声一定要最小。 

 (2)为了降低参考时钟、分频器、电荷泵以及环路滤波器的噪声贡献，分频比越

小越好，这在分数分频频率综合器中是可行的。 

 (3)为了降低电荷泵的噪声贡献以及滤波器电阻的噪声，需要增大电荷泵的电流，

这会增大环路滤波器中的电容值。对于单片集成的频率综合器来说，最大的片上电

容值必须小于 250pF。 

 (4)为了降低滤波器的噪声贡献以及压控振荡器自身的相位噪声，我们需要较小

的 VCO 压控增益，可以依靠数字分带技术实现。 

 (5)以MASH结构的调制器为例，不同阶数的调制器的输出量化噪声L(f)满足下式
[5]： 
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2
2( 1)(2 )( ) {2sin( )}

12
m

ref ref

fL f
f f
π π −= ⋅                    (4-50) 

因此调制器的阶数越高，带内噪声整型性能会越好。为了滤除调制器引入的高频噪

声，就需要引入额外的极点，过多的极点会降低环路的相位裕度。 

 (6)调制器的噪声整型功能会恶化频率综合器在 1MHz 的噪声性能，因此需要在

800KHz 处加入一个极点滤除调制器的噪声。为了仍保持足够的相位裕度(50°左右)，

环路带宽必须小于 70KHz。 

 (7)为了满足锁定时间的要求，环路带宽要大于 25KHz。 

 总之，我们需要设计一个基于 sigma-delta 噪声整型的低相位噪声单片集成分数

分频频率综合器。根据第二章所述的频率综合器的设计流程，可以得到环路参数的

初值，但是这些参数所对应的相位噪声性能是不满足要求的，因此需要进行相位噪

声的优化设计。根据指标要求，可以得到如下的噪声优化流程。 

(1)根据已经设计好的压控振荡器电路确定压控增益Kvco。本设计中Kvco为 10MHz/V。 

(2)确定电容比b。一般取电容比b=C1/(C2+C3)=10。 

(3)根据系统要求确定分频比 N。本电路中分频比 N 的范围是 40-48，对应的 VCO

频率是 1GHz-1.2GHz。 

以上都是由系统直接确定的或者已经设计完成的 (如VCO)部分，它们在频率综

合器设计过程中一般是不变的。能改变的只有环路带宽fc以及电荷泵的电流Icp。其

中fc必须满足 25KHz<fc<70KHz，这里假设fc=40KHz，为了保证滤波器电容C1 小于

250pF, 电荷泵电流不能大于 10µA, 将表 4-3 所示数值代入Matlab计算程序可得环路

的相位噪声计算曲线如图 4.21 所示。 

表 4-3 图 4.23 所对应的环路参数值 

Icp Kvco N fc b 

10uA 10MHz/V 44 40KHz 10 

由于电荷泵电流较小，所以带内噪声不满足要求。增大电流到 25uA，其它参数不

变，可得图 4.22 所示的相位噪声计算曲线。此时环路滤波器电容C1=540pF，这将占

用相当大的芯片面积。因此，在保持电荷泵电流Icp=25uA的同时，环路带宽增大到

60KHz左右，此时得到的相位噪声计算曲线如图 4.23 所示，环路的阶跃相应曲线如

图 4.24 所示，所对应的一切环路参数如表 4-4 所示。相位噪声计算曲线和阶跃相应

曲线均满足设计指标要求。至此，我们就完成了频率综合器的系统级和电路级的设

计及噪声优化。 
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图 4.21 Icp=10uA, fc=40KHz时相噪曲线 
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图 4.22 Icp=25uA, fc=40KHz时相噪曲线 
 

表 4-4 最终确定的系统参数 
Icp=25uA fc=60KHz 

Kvco=10MHz/V N=44 
b=10 R1=36.5K 

R3=39K C1=240pF 
C2=12pF C1=12pF 
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图 4.23 Icp=25uA, fc=60KHz时相噪曲线 
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图 4.24 环路阶跃相应曲线 

 
4.4 本章小结 
 本章的主要目的就是对频率综合器的相位噪声进行精确建模。首先得到全差分

电荷泵的输出等效电流噪声的表达式以及三阶无源环路滤波器的输出等效电压噪声

的表达式，计算结果和仿真结果的接近验证了计算模型的准确。然后推导了调制器
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量化噪声的表达式，并用行为级仿真进行了验证，同时根据性能指标得到了压控振

荡器和分频器相位噪声的拟和公式。最后经过一些噪声优化的方法，得到了满足要

求的环路参数。 
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第五章 芯片实现与测试 
本章主要介绍应用在电视调谐器中的频率综合器芯片的物理实现以及测试。

首先介绍芯片物理实现的基本情况和需要注意的问题，其次介绍相关的测试方案

和测试结果。最后根据测试的问题详细分析了原因并提出解决方案，争取在日后

的研究工作中加以解决。 
 

5.1 芯片的物理实现 
整个频率综合器在 SMIC 0.18µm Mixed-signal 1P6M CMOS 工艺下设计并实

现。芯片的面积约为 3.3mm×1.3mm，芯片照片如图 5.1 所示。其中的全差分电

荷泵和鉴频鉴相器版图分别如图 5.2 和 5.3 所示。 

 
图 5.1 频率综合器芯片照片 

 
图 5.2 全差分电荷泵电路的版图 
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图 5.3 鉴频鉴相器电路的版图 

在画版图时需要注意以下几个方面： 

(1)为了隔断数字电路的噪声对模拟电路的干扰，采取了如下的措施：(1)利用

deep-N-well 层隔断数字电路和模拟电路，可以明显降低数字电路的干扰。(2)将

数字电路和模拟电路的电源接到不同的 PAD 上，同时还在每个模拟电路的四周

都画了隔离环，然后将这些隔离环通过独立的 PAD 接到外部的独立电源。 

(2)全差分电荷泵和滤波器电路画版图时要充分考虑了它们的对称性，尽可能

的降低两条支路的不匹配程度。其中电荷泵开关的版图设计是个难点，为了充分

的抑制时钟效应，我们采用了图 5.4 所示的版图结构。其中 dummy 管 M2 的尺

寸是开关管 M1 的一半，这样 M2 沟道的面积恰好是 M1 的一半，当 up 和 upb

信号来到时，M2 沟道中的电荷就会平均分配到 M1 的沟道中而形成 M1 的沟道

电荷，由于 M1 和 M2 的 finger 完全对称，所以它们的栅漏和栅源电容基本相同，

可以有效地降低时钟馈通效应的影响。 

M1 M2
W W( ) =2( )
L L

 
图 5.4 电荷泵中开关的版图和电路图 

 (3)为了使鉴频鉴相器的负载完全匹配，需要加入三个 dummy 与非门以使输

出端 up、dn 和 upb、dnb 的负载完全相同。这样鉴频鉴相器就不会影响到电荷泵

开关信号的时间特性。 
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 (4)电荷泵中的电阻电容都是采样或者补偿作用，并不需要很精确的值，所以

没有必要加入 dummy 之类的辅助措施。另外还需要注意电荷泵电路本身是属于

混合信号性质， up、dn 等数字开关信号应尽量避免和模拟信号的走线相交，在

隔离环上方走线是个不错的选择。 

 

5.2 芯片测试 
 为了最大可能的减小寄生效应，芯片采用 COB(Chip-on-Board)封装，将芯片

上的 I/O PAD bonding 到 PCB 板上来测试。芯片测试的 PCB 照片如图 5.5 所示。

对于分数分频频率综合器电路，需要测试如下几个方面:  

(1)频率综合器直流功耗、偏置电压、偏置电流的测试。 

(2)压控振荡器的压控增益、输出信号频谱及相位噪声的测试。 

(3)分数分频频率综合器的输出信号频谱及相位噪声的测试。 

(4)分数分频频率综合器的分数杂散和参考杂散的测试。 

(5)sigma-delta 噪声整型功能的测试。 

(6)改变电荷泵电流，重新测试上述性能。 

(7)频率综合器锁定时间的测试。 

其中(1)-(6)可以用 A 测试方案测试；(7)则需要 B 测试方案。 

 
图 5.5 芯片测试的 PCB 照片 
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5.2.1 芯片的测试方案 
(1)芯片的 A 测试方案 

分数分频频率综合器的A测试方案如图 5.6 所示。整个版图由数字部分

(sigma-delta调制器、AFC、PFD以及I2C)、模拟部分(bandgap、LDO、charge pump
等)、射频部分(Quadrature LC-VCO及Divider)组成。其中参考时钟fref由片外晶振

输入，sigma-delta调制器的数字控制字通过PC写入，0.75V的共模电压值Vref由直

流电源输入，本振的正交输出信号Iout、Qout通过的Bias-Tee单元输入到频谱分析

仪，分频后的fdiv信号也是通过Bias-Tee单元输入到频谱分析仪。 

 
图 5.6 频率综合器的 A 测试方案 

(2)芯片的 B 测试方案 

为了测试锁定时间，我们选取图 5.7 所示的 B 测试方案。因为芯片内部集成

了具有较大电流驱动能力的缓冲器，所以可以用示波器来直接测试压控电压的波

型。通过改变分频比，示波器就会记录下整个 PLL 的锁定过程。从而完成频率

综合器锁定时间的测定。 

 
图 5.7 频率综合器的 B 测试方案 
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5.2.2 芯片的测试结果 
1、频率综合器直流测试 

通过直流测试可得整个芯片的功耗约为 18mW，Bandgap 电压约为 1.2V，偏

置电流为 10µA。 
2、VCO 的压控增益、输出信号频谱及相位噪声的测试。 

图 5.8 给出了 VCO 压控增益的曲线(红线为仿真结果，黑线为测试结果)。图

5.9 给出频率为 1.08GHz 时压控振荡器的输出信号频谱。图 5.10 给出所对应的压

控振荡器相位噪声曲线。 
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图 5.8 VCO 压控增益的测试曲线 

 
图 5.9 频率为 1.08GHz 时 VCO 的输出信号频谱 
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图 5.10 对应的压控振荡器相位噪声曲线 

压控振荡器在某些频偏处的相噪值如表 5-1 所示。 

表 5-1 压控振荡器在某些频偏点处的相位噪声值 
@10KHz @100KHz @1MHz @10MHz 
-82dBc -97dBc -124dBc -140dBc 

 
3、分数分频频率综合器的相位噪声的测试。 

 

图 5.11 频率为 1.079710GHz 时频率综合器的输出信号频谱 
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输出频率为 1.079710GHz 时，频率综合器的相位噪声如图 5.11 所示。在一些频 

偏点处的相位噪声的测试值如表 5-2 所示。 

表 5-2 频率综合器在某些频偏处的相位噪声值 
@10KHz @100KHz @1MHz @10MHz 
-71dBc -82dBc -109dBc -135dBc 

4、分数分频频率综合器的分数杂散和参考杂散的测试。 

由于参考时钟直接馈通到控制电压，因此由电荷泵电流不匹配所产生的参考

杂散完全被淹没了。我们这里给出的测试结果(如图 5.12 所示)是同时流片的一个

整数频综的杂散的测试。整数频综的带宽也是 60KHz, 电荷泵电流为 10µA，分

频比为 128，且环路滤波器是二阶结构。根据文献[1]可以估算出在分数分频频率

综合器中参考杂散的能量为-90dBc左右。图 5.13 为分数杂散的测试结果。 

 
图 5.12 整数频综参考杂散(12.5MHz)的最差值 

 
图 5.13 分数杂散的测试情况 
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5、sigma-delta 噪声整型功能的测试。 

 锁相环自身的低通特性会滤除高频处的噪声，因此在压控振荡器的输出端是

无法看到 sigma-delta 调制器的噪声整型特性的。但是如果从分频器的输出端看

进去的话， sigma-delta 调制器的噪声传递函数呈高通特性，这样就可以清晰的

看到 sigma-delta 调制器的噪声整型特性(如图 5.14 所示)。 

 
图 5.14 sigma-delta 调制器的噪声整型特性 

6、频率综合器锁定时间的测试。 

 以上均是基于 A 测试方案，而对于频率综和器锁定时间的测试需要采用 B

测试方案。当频率从 1075MHz 跳变到 1079.6875MHz 时，所测得的环路锁定过

程如图 5.15 所示，可见环路捕捉的最长时间小于 80µs，完全满足系统要求。 

 
图 5.15 频率综合器环路锁定的测试 

7、加倍或减半电荷泵的电流重新测试环路的锁定情况以及相位噪声。 

 以上都是基于电荷泵电流 25µA 情况下的测试。为了验证加倍减半电路对环

路的建立行为以及相噪的影响，在保证其它参数都不变的情况下，分别加倍、减
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半电荷泵的电流得到的环路锁定情况的测试曲线如图 5.16 所示，相位噪声的测

试曲线如图 5.17 所示。 

 
(A) 加倍 

 
(B) 减半 

图 5.16 加倍、减半电荷泵电流后频率综合器的锁定情况 
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图 5.17 加倍、减半电荷泵电流后频率综合器的相噪测试曲线 
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至此我们完成了整个分数分频频率综合器的测试工作，所测得的性能指标如表

5-3 所示。 
表 5-3 分数分频频率综合器的测试结果 

调谐范围 1050MHz-1.15GHz 

参考时钟 25MHz 

频率分辨率 3KHz 

锁定时间 <80us 

相位噪声 <-71dBc/Hz@10kHz 
<-82dBc/Hz@100kHz 
<-110dBc/Hz@1MHz 

参考杂散 -90dBc 

分数杂散 -70dBc 

面积 2.42mm2

功耗 18mW(不包括 buffer) 

5.3 测试问题分析及解决办法 
芯片测试中遇到的最大问题就是相位噪声性能较差。远没有满足电视调谐器

的指标要求。主要的问题如下： (1)带内噪声值并未随电荷泵电流改变而变化, 而

且带内相噪曲线呈 1/f2趋势。(2)高频(1MHz)处的相噪并不等于压控振荡器的相

噪。 
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图 5.18 加倍、减半电荷泵电流后频率综合器的相噪测试和仿真曲线 

问题(1)分析：图 5.18 为相噪的测试结果和仿真结果的对比。可见环路带宽

的测试值和仿真值比较接近。加倍减半电荷泵的电流并未改变带内的相位噪声

值，这证明了带内相噪并不是来源于电荷泵。相噪曲线在带内呈 1/f2趋势，而电

荷泵、参考时钟、分频器等噪声传递函数呈低通特性的电路是不会产生 1/f2噪声
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的，因此只有sigma-delta调制器会产生 1/f2噪声。根据第四章图 4.13 可知，dither

会在调制器内引入白噪声，频率域上的白噪积分到相位域就变成了低频处的 1/f2

噪声, 这是不会被锁相环路滤掉的(图 5.19)，因此由调制器产生的 1/f2噪声正是带

内相噪恶化的主要原因。这可以通过优化dither的结构以及增加输入控制字的位

数加以改善。 
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图 5.19 带内相噪恶化的原因分析图 

问题(2)分析：图 4.23 的相位噪声曲线不便于分析问题。这里提出了一种可

以精确测试电荷泵、滤波器、分频器和调制器相位噪声贡献的方法。图 5.20 为

分频器输出点处相位噪声的分析模型。 

Icp/2π
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Σ-Δ
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K

Sn,div(s)+Sn,sdm(s)

图 5.20 分频器输出点的相位噪声分析模型 

各个模块电路的噪声传递函数为： 

1)参考时钟： 

,

,

( ) ( )
( ) 1 ( )

n div out o

n ref o

s H s
s H s

θ
θ

− =
+

                      (5-1) 

2)电荷泵： 

,

,

( ) ( ) 2
( ) 1 ( )

n div out o

n cp o cp

s H s
s H s I

θ π
θ

− = ⋅
+

                    (5-2) 
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3)滤波器： 

,

,

( ) 1
( ) 1 ( )

n div out vco

n lpf o

s K
s H s s

1
N

θ
θ

− = ⋅ ⋅
+

                   (5-3) 

4)压控振荡器： 

,

,

( ) 1
( ) 1 ( )

n div out

n vco o

s
s H s

1
N

θ
θ

− = ⋅
+

                    (5-4) 

5)分频器： 

,

,

( ) 1
( ) 1 ( )

n div out

n div o

s
s H s

θ
θ

− =
+

                     (5-5) 

6)调制器： 

,

,

( ) 1
( ) 1 ( )

n div out

n sdm o

s
s H s

θ
θ

− =
+

                     (5-6) 

这样可以得到各模块电路的相噪计算曲线(图 5.21), 测试曲线如图 5.22 所示。可

见测试和计算非常吻合。由测试曲线可得一些频偏点处的相噪值如表 5-4 所示， 

表 5-4 图 5.22 所示的一些频偏点处的相噪值 
 @1KHz @30KHz @550KHz 高频 

测试 -107 -104 -114 -90~-100 

计算 -104.3 -95 -114.4 -90~-100 

很明显，低频处的相噪来源于电荷泵，即在 1KHz 频偏处满足： 

,

, f=1KHz

( ) ( ) 2 107dBc/Hz
( ) 1 ( )

n div out o

n cp o cp

s H s
s H s I

θ π
θ

− = ⋅ = −
+

        (5-7) 

因此电荷泵在 1KHz 频偏处对压控振荡器输出点的相噪贡献为： 

,

, f=1KHz

( ) ( ) 2 (-107+33)=-74dBc/Hz
( ) 1 ( )

n vco out o

n cp o cp

s H s N
s H s I

θ π
θ

− = ⋅ ⋅ =
+

   (5-8) 

根据图 4.23 可知电荷泵在 1KHz 频偏处对压控振荡器输出点的相噪贡献的计算

值为-72.81dBc/Hz, 计算值和测试值相当接近，因此，所建立的电荷泵的相噪分

析模型是正确的，而且也可以判定 1MHz 处的相噪不会来源于电荷泵。 

同理，30KHz 处的相噪来源于滤波器，即： 

,

, f=30KHz

( ) 1 -104dBc/Hz
( ) 1 ( )

n div out vco

n lpf o

s K
s H s s

θ
θ

− = ⋅ =
+

          (5-9) 

而滤波器对压控振荡器输出点的相噪贡献为： 

,

, f=30KHz

( ) 1 104dBc/Hz
( ) 1 ( )

n vco out vco

n lpf o

s K
s H s s

θ
θ

− = ⋅ = −
+

         (5-10) 

根据图 4.23 可知滤波器对压控振荡器输出点的相噪贡献的计算值为-95dBc/Hz, 
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测试值比计算值还小，因此滤波器的相噪贡献很小，根本不会恶化 1MHz 处的相

噪值。 

 550KHz 处的-114dBc/Hz 的相位噪声主要来源于分频器，分频器的噪底相比

仿真值-160dBc/Hz 增加了 46dB。因此 1MHz 处的相噪极有可能来自于分频器。

优化分频器的相位噪声特性应该会解决这个问题 
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图 5.21 各模块电路对分频器输出点的相噪计算曲线 

 
图 5.22 各模块电路对分频器输出点的相噪计算曲线 
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5.4 本章小结 
本章节完成了电路设计中一个最重要的环节-芯片测试。首先介绍芯片物理实

现的基本情况和需要注意的问题。其次介绍了两种测试方案，依照测试方案测试

了频率综合器的所有性能指标。在对测试结果分析的过程中，本文提出了一种新

方法来精确测试各个模块电路的噪声贡献值。测试结果验证了计算模型的准确

性。本章最后提出了解决问题的一些想法，争取在日后的研究工作中加以实现。 

 

参考文献 

[1] Rhee W. Design of high-performance CMOS charge pumps in phase-locked loops. 

IEEE Proceedings of the International Symposium on Circuits and Systems, June 

1999. 
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第六章 总结与未来展望 
6.1 论文总结 

本文以应用于电视调谐器中的分数分频频率综合器为出发点，从系统、电路

和环路相位噪声优化三个方面对频率综合器的设计进行了深入分析和研究。 

 本文首先在系统设计方面采用了基于稳定性优化方法设计了四阶锁相系统，

归纳总结了四阶锁相系统设计的注意事项及具体流程。 

 其次在电路设计方面，本文实现了一种高匹配性宽输出摆幅的全差分电荷泵

电路以提高频率综合器的杂散抑制性能。同时又设计了一种输出信号完全对称的

鉴频鉴相器来有效地克服时钟效应对电荷泵性能的影响。采用新电路结构的频率

综合器的杂散抑制性能可以比传统结构提高了 18dB。 

 本文还对锁相环路的输出相位噪声进行了分析、建模和优化。分析推导了各

个模块电路的输出等效噪声的解析表达式，计算结果和测试结果比较接近，验证

了我们噪声分析模型的准确性。 

 最后，根据电缆电视调谐器(Cable TV Tuner)的系统指标，我们在 SMIC 

0.18µm Mixed-signal 1P6M CMOS工艺下设计并实现了一个单片集成的分数分频

频率综合器。测试结果表明：电路的输出频率范围可达 1050MHz-1150MHz，频

率分辨率小于 3KHz，环路锁定时间小于 80µs。10KHz 频偏处的相噪值为

-71dBc/Hz，100KHz 频偏处的相噪值为-82dBc/Hz，1MHz 频偏处的相噪值为

-110dBc/Hz。参考杂散小于-60dBc，分数杂散在频偏 4MHz 处小于-70dBc。 

 

6.2 未来展望 
虽然第一版分数分频频率综合器电路工作情况正常，但是频率综合器的相位

噪声性能尚不满足要求，接下来的工作主要有改进 sigma-delta 调制器的设计以

降低 dither 引入的白噪声能量，同时优化分频器的结构及功耗来降低分频器的噪

声基底。 

分数分频频率综合器是一个非常具有挑战性的研究方向。到目前为止，即使

是国际顶级的杂志(JSSC)和会议(ISSCC)也尚未出现一个可以单片集成的、具有

低相位噪声、低杂散性能的自适应(self-adaptive)宽带分数分频频率综合器。主要

难点就是低杂散和大环路带宽的设计。通过第五章的分析可以知道，采用

sigma-delta结构的环路其带宽最大也就不过 100KHz。为了增大环路的带宽，可

以采用降低频率阶跃步长 [1]的方法来降低高频相位噪声；也可以采取hybrid 

PFD/DAC[2]的方法来抑制分数杂散；还可以用LMS-based DAC gain calibration[3]

的方法来降低分数杂散。这些新技术都是日后设计宽带分数频率综合器的重要参

考。 
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论文的完成是一个不断学习和渐进的过程。由于作者的水平有限，文中难免

存在不足，望读者提出批评和指正。 
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