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摘要 

I 

 

 

摘要 

 

无线通信技术在现代社会的信息交流中得到了越来越多的运用，而其发展离

不开相关技术的支持，所以与它相关的无线集成电路设计得到了越来越多的研究。

频率综合器是无线通信中经常使用到的一个电路模块，它的作用是为射频无线收

发机提供稳定的本地振荡频率（Local Oscillator, LO），还可以为数字电子系统提供

所需要的时钟频率。频率综合器的性能会对整个系统的性能产生影响，因此，能

够设计出一种低相位噪声、低功耗、高集成度的高速频率综合器显得非常必要。

频率合成器的实现结构有不同种类，基于锁相环（Phase-Locked Loop, PLL）的结

构是其中应用最为广泛的一类，锁相环频率综合器电路是在普通 PLL 的反馈回路

中加入分频器，经过调节分频器的分频比便可以使其提供不同频率的输出信号。

分频器结构可以实现小数分频或者整数分频，整数分频结构比较简单，但是它对

应的频率综合器的频率分辨率不够高，所以在它的基础上发展了小数频率合成。

因为小数 N 分频器能够实现任意小数分频的功能，这就意味着输出信号能够是时

钟参考频率的任意小数倍数，所以其频率分辨率得到了提高。此结构存在一个不

足就是变化的分频比会导致锁相环压控振荡器（Voltage Controlled Oscillator, VCO）

的控制电压发生变化，进而在输出频谱中产生小数杂散，降低了 VCO 输出频谱的

纯度。基于此，本文在小数分频结构中又引入了 Sigma-Delta 调制器（Sigma-Delta 

Modulator, SDM），利用其噪声整形功能，对小数毛刺问题加以改善。 

本文首先分析了小数 N 频率合成器的频率合成原理以及实现结构，接着对

SDM 的原理和噪声整形功能进行了详细的研究。经过对一阶的 SDM 等效模型以

及仿真结果的研究，证明其输出序列仍然具有明显的周期性，不能很好的改善小

数毛刺干扰的问题，而仿真结果表明高阶的 SDM 的输出序列更加随机化，该结构

的噪声整形效果相比单阶结构要好，对小数杂散的改善效果更加完美，所以本文

采用了多级噪声整形结构（Multi Stage Noise Shaping, MASH），最终设计了一个工

作频率 16MHz，数据位宽为 24 位，MASH1-1-1 结构的 SDM，其结构简单，稳定

性好。利用 Simulink 工具对所设计的 Sigma-Delta 调制器进行建模和功率谱仿真，

功率谱波形显示其具有很好的噪声整形作用。本文利用 Verilog HDL 编写代码，针

对TSMC 0.18µm工艺库，使用Design Compiler工具进行了综合，得到其门级网表。

静态时序分析表明生成的网表满足了时序要求，最后给出了其数字版图。 

 

关键词：频率综合器，Sigma-Delta 调制器，小数 N 分频器，多级噪声整形 

论文类型：应用基础研究类 
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ABSTRACT 

 

The wireless communication technology is getting widely used in information exchange 

field in modern society, and its development is inseparable from the support of related 

technologies, so more and more attentions are paid to the research of the wireless IC 

design technology. The frequency synthesizer is widely used in wireless communication, 

and it can provide not only stable local oscillator frequencies for wireless receivers, but 

also the desired clock frequencies for digital electronic systems. The performance of the 

frequency synthesizer can affect the performance of the whole system, therefore, it is 

very important to design a high speed frequency synthesizer with low phase noise, low 

power consumption and high integration. There are many implementation structures of 

frequency synthesizer, and the most commonly used is the structure based on 

Phase-Locked Loop (PLL), which adds a frequency divider circuit to the feedback loop 

of PLL, and the output signal of different frequency is achieved by adjusting the 

division ratio. The division ratio can be fractional or integer. Integer frequency 

synthesizer has the advantage of simple structure, but its frequency resolution is low. 

Based on it fractional-N frequency synthesizer has been developed. The fractional-N 

divider can achieve any decimal frequency division ratio, which means that the 

frequency of the output signal can be any times of the reference frequency, so its 

frequency resolution is improved. However, a shortcoming of this structure is that the 

variable division ratio will lead to the change of VCO’s control voltage, which means 

that fractional spur is created in output spectrum. This paper introduces a Sigma-Delta 

modulator to the fractional-N frequency synthesizer in order to solve this problem.  

 

Firstly, this article analyzes the principle and realization structure of fractional-N 

frequency synthesizer, then it researches the principle and noise shaping function of 

Sigma-Delta modulator. The research of the equivalent model and simulation results of 

the first-order Sigma-Delta modulator show that its output sequence still has obvious 

periodicity and can’t fix the fractional spur perfectly. In contrast, simulation results 

shows that the output sequence of high order Sigma-Delta modulator is more 

randomized, so it has a better noise shaping effect than single order structure does. 

Based on all above, this paper adopts a multi-stage noise shaping structure to design a 

MASH1-1-1 modulator with operating frequency of 16MHz and data width of 24 bits. It 
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has the advantages of simple structure and good stability. Its model is built with 

Simulink tool to perform power density spectrum simulation, and the result proves it a 

remarkable noise shaping effect. The code is written in Verilog HDL, then it is 

synthesized by Design Compiler to obtain the gate-level netlist for automatic layout 

generation. Static timing analysis is made and the result shows that the gate-level netlist 

meets the timing requirement. Finally, the layout of the SDM is given out. 

 

Keywords: Frequency synthesizer, Sigma-Delta modulator, Fractional-N divider, MASH 

Type of Dissertation: Applied Basic Research



插图索引 

V 

 

 

插图索引 

 

图 1.1 射频收发机架构 ................................................................................................... 2 

图 1.2 超外差收发机架构 ............................................................................................... 2 

图 1.3 零中频接收机架构 ............................................................................................... 3 

图 1.4 低中频接收机架构 ............................................................................................... 3 

图 1.5 锁相环结构频率综合器 ....................................................................................... 4 

图 1.6 模拟相位内插原理示意图 ................................................................................... 5 

图 2.1 DAFS 原理图 ........................................................................................................ 7 

图 2.2 DDFS 原理图 ........................................................................................................ 8 

图 2.3 PLLFS 原理图 ....................................................................................................... 8 

图 2.4 整数 N 频率综合器 ............................................................................................ 10 

图 2.5 小数 N 频率综合器 ............................................................................................ 10 

图 2.6 双环路频率综合器 ............................................................................................. 10 

图 2.7 电荷泵型锁相环频率综合器 .............................................................................. 11 

图 2.8 PFD 的一种实现方式 ......................................................................................... 12 

图 2.9 CP 与 PFD、LPF 的连接关系 ............................................................................ 12 

图 2.10 VCO 相位域模型 .............................................................................................. 13 

图 2.11 分频器模型 ....................................................................................................... 13 

图 2.12 锁相环频率综合器的整体模型 ....................................................................... 13 

图 3.1 SCL 锁存器 ......................................................................................................... 18 

图 3.2 伪差分结构锁存器 ............................................................................................. 18 

图 3.3 TSPC 结构锁存器 ............................................................................................... 19 

图 3.4 C
2
MOS 结构触发器 ............................................................................................ 20 

图 3.5 2/3 双模分频器结构 ............................................................................................ 20 

图 3.6 2/3 双模分频器的仿真结果 ................................................................................ 21 

图 3.7 3/4 双模分频器结构 ............................................................................................ 21 

图 3.8 3/4 双模分频器的仿真结果 ................................................................................ 21 

图 3.9 4/5 双模分频器结构 ............................................................................................ 22 

图 3.10 4/5 双模分频器的仿真结果 .............................................................................. 22 

图 3.11 基于 3/4 双模分频器的 7/8 双模分频器结构 ................................................. 22 

图 3.12 7/8 双模分频器的仿真波形 .............................................................................. 23 

图 3.13 双模分频器和计数器实现的多模分频器 ....................................................... 23 



西安电子科技大学硕士学位论文 

VI 

 

图 3.14 基于 2/3 分频器级联的多模分频器................................................................ 24 

图 3.15 2/3 分频器结构.................................................................................................. 25 

图 3.16 双模分频器实现小数 N 分频 .......................................................................... 26 

图 3.17 模拟相位内插补偿法 ....................................................................................... 27 

图 3.18 量化误差范围 ................................................................................................... 28 

图 3.19 量化噪声的概率谱和功率谱密度 ................................................................... 28 

图 3.20 量化噪声功率谱密度对比图 ........................................................................... 29 

图 3.21 噪声整形 ........................................................................................................... 30 

图 3.22 一阶 SDM 结构 ................................................................................................ 31 

图 3.23 一阶 SDM 的 Z 域模型.................................................................................... 31 

图 3.24 一阶 SDM 的另一种 Z 域模型........................................................................ 32 

图 3.25 数字累计器模型 ............................................................................................... 32 

图 3.26 带进位数字累加器模型 ................................................................................... 32 

图 3.27 带量化器的累加器模型 ................................................................................... 33 

图 3.28 引入量化噪声的累加器模型 ........................................................................... 33 

图 3.29 一阶 SDM 的信号流 ........................................................................................ 34 

图 3.30 一阶 SDM 的数字电路实现 ............................................................................ 35 

图 3.31 基于一阶 SDM 的频率综合器 ........................................................................ 35 

图 3.32 高阶 MASH 结构的 SDM ............................................................................... 36 

图 3.33 单环高阶 SDM 结构 ........................................................................................ 37 

图 3.34 MASH1-1-1 结构的 SDM ................................................................................. 37 

图 3.35 Pascalls 三角 ..................................................................................................... 38 

图 3.36 MASH1-1-1 结构框图 ..................................................................................... 39 

图 3.37 基于高阶 SDM 的小数 N 频率合成器 ........................................................... 40 

图 4.1 Simulink 中累加器模型 ...................................................................................... 41 

图 4.2 累加器输出结果示例 ......................................................................................... 42 

图 4.3 MASH1-1-1 调制器仿真模型 ............................................................................ 42 

图 4.4 三级累加器分别的进位输出 ............................................................................. 43 

图 4.5 三阶 SDM 的输出 .............................................................................................. 43 

图 4.6 三阶 SDM 的输出功率谱密度 .......................................................................... 44 

图 4.7 硬件实现电路 ..................................................................................................... 45 

图 4.8 Modelsim 波形仿真结果 .................................................................................... 45 

图 4.9 综合的输入输出文件 ......................................................................................... 46 

图 4.10 面积报告 ........................................................................................................... 48 



插图索引 

VII 

 

图 4.11 建立时间报告 ................................................................................................... 48 

图 4.12 数字后端设计流程简图 ................................................................................... 49 

图 4.13 SDM 的数字版图 ............................................................................................. 49 



西安电子科技大学硕士学位论文 

VIII 

 

  



表格索引 

IX 

 

 

表格索引 

 

表 3.1 累加器工作过程举例 .......................................................................................... 33 

 



西安电子科技大学硕士学位论文 

X 

 

 

  



符号对照表 

XI 

 

 

符号对照表 

 

符号 

Sf  

bf  

Nf  

  

符号名称 

采样频率 

信号带宽 

奈奎斯特频率 

量化步长 



西安电子科技大学硕士学位论文 

XII 

 

  



缩略语对照表 

XIII 

 

 

缩略语对照表 

 

缩略语 

ADC 

CDMA 

CP 

DAC 

DAFS 

DDFS 

DLLFS 

DMD 

HDL 

LF 

LNA 

LO 

LPF 

MASH 

MMD 

OSR 

PD 

PFD 

PLL 

PLLFS 

RF 

SCL 

SDM 

TDMA 

TSPC 

VCO 

VGA 

WAN 

WLAN 

WPAN 

英文全称 

Analog to Digital Converter 

Code Division Multiple Access 

Charge Pump 

Digital to Analog Converter  

Direct Analog Frequency Synthesis 

Digital Direct Frequency Synthesis 

Delay-Locked Loop Frequency Synthesis 

Dual Modulus Divider 

Hardware Description Language 

Loop Filter 

Low Noise Amplifier 

Local Oscillator 

Low Pass Filter 

Multi-Stage Noise Shaping 

Multi-Modulus Divider  

Oversampling Rate  

Phase Detector 

Phase Frequency Detector 

Phase-Locked Loop 

Phase-Locked Loop Frequency Synthesis 

Radio Frequency 

Source Couple Logic 

Sigma-Delta Modulator 

Time Division Multiple Access 

True Single Phase Clocked 

Voltage Controlled Oscillator 

Variable Gain Amplifier 

Wireless Area Network  

Wireless Local Area Network 

Wireless Personal Area Network 

中文对照 

模数转换器 

码分多址 

电荷泵 

数模转换器 

直接模拟频率合成 

直接数字频率合成 

延迟锁相环频率合成 

双模分频器 

硬件描述语言 

环路滤波器 

低噪声放大器 

本地振荡信号 

低通滤波器 

多级噪声整形 

多模分频器 

过采样率 

鉴相器 

鉴频鉴相器 

锁相环 

锁相环频率合成 

射频 

源极耦合逻辑 

Σ-Δ 调制器 

时分多址 

真单相时钟 

压控振荡器 

可变增益放大器 

无线广域网 

无线局域网 

无线个域网 



西安电子科技大学硕士学位论文 

XIV 

 

  



目录 

XV 

 

 

目录 

 

摘要 .................................................................................................................................... I 

ABSTRACT ................................................................................................................... III 

插图索引 .......................................................................................................................... V 

表格索引 ......................................................................................................................... IX 

符号对照表 ..................................................................................................................... XI 

缩略语对照表 .............................................................................................................. XIII 

目录 ................................................................................................................................ XV 

第一章 绪论 ..................................................................................................................... 1 

1.1 研究背景 ................................................................................................................ 1 

1.1.1 无线通信的发展过程 ...................................................................................... 1 

1.1.2 无线通信收发机结构 ...................................................................................... 2 

1.1.3 小数 N 频率综合器的研究 ............................................................................. 4 

1.2 研究现状 ................................................................................................................ 4 

1.3 论文的主要工作 .................................................................................................... 6 

1.4 论文的组织结构 .................................................................................................... 6 

第二章 PLLFS 概述 ....................................................................................................... 7 

2.1 频率合成技术概述 ................................................................................................ 7 

2.1.1 直接模拟频率合成 .......................................................................................... 7 

2.1.2 直接数字频率合成 .......................................................................................... 8 

2.1.3 PLLFS .............................................................................................................. 8 

2.2 PLLFS 的结构分类 ................................................................................................ 9 

2.2.1 整数 N 频率综合器 ......................................................................................... 9 

2.2.2 小数 N 频率综合器 ....................................................................................... 10 

2.2.3 双环路频率综合器 ........................................................................................ 10 

2.3 PLLFS 的线性化模型 ........................................................................................... 11 

2.4 PLLFS 的传输函数及性能指标 .......................................................................... 14 

2.5 本章小结 .............................................................................................................. 16 

第三章 Sigma-Delta 调制器（SDM） ........................................................................ 17 

3.1 分频器 .................................................................................................................. 17 

3.1.1 触发器结构 .................................................................................................... 17 

3.1.2 双模分频器（DMD） .................................................................................. 20 



西安电子科技大学硕士学位论文 

XVI 

 

3.1.3 多模分频器（MMD） .................................................................................. 23 

3.2 小数 N 分频原理 ................................................................................................. 25 

3.3 Sigma-Delta 调制器 ............................................................................................. 27 

3.3.1 Sigma-Delta 调制技术 .................................................................................. 27 

3.3.2 Sigma-Delta 调制器的结构和特性 .............................................................. 30 

3.4 本章小结 .............................................................................................................. 40 

第四章 Sigma-Delta 调制器的硬件实现 .................................................................... 41 

4.1 Sigma-Delta 调制器的 Simulink 仿真 ................................................................. 41 

4.2 Sigma-Delta 调制器的硬件实现 ......................................................................... 44 

4.2.1 功能仿真 ........................................................................................................ 44 

4.2.2 逻辑综合 ........................................................................................................ 45 

4.2.3 版图生成 ........................................................................................................ 49 

4.3 本章小结 .............................................................................................................. 50 

第五章 结论和展望....................................................................................................... 51 

参考文献 ......................................................................................................................... 53 

致谢 ................................................................................................................................. 57 

作者简介 ......................................................................................................................... 59 



第一章 绪论 
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第一章 绪论 

 

1.1 研究背景 

1.1.1 无线通信的发展过程 

人类在社会生活中会不可避免的进行各种信息传输，同时信息传输的方式不

断与时俱进。信息传输方式的改变依赖于各种科学发现，以及在此基础之上发展

起来的各种通信技术。最早的无线通信通常使用狼烟，信号弹或者旗语等，后来

又有电报和电话的发明，直到意大利科学家马可尼（Marconi）成功实现无线电信

号发送与接收，把信号从英国的 Cornwall 发送到大西洋之隔的加拿大

Newfoundland，现代意义下的无线通信从此诞生[1]。 

20 世纪 50 和 60 年代，美国的贝尔实验室提出了蜂窝式模拟移动通信系统[2]，

使得双向移动通信得到了巨大发展，在个人日常生活方面的应用得以实现，出现

了第一代的移动通信系统（1G）。当然第一代移动通信性能不高，保密性较差，通

话质量也不高，而且没有数据业务等。经过 30 多年发展，产生了第二代的数字无

线通信系统，以 GSM 为代表，它以数字语音传输技术为核心。2G 技术可以分为

两种：一是码分多址（CDMA）规格，第二种是时分多址（TDMA）发展出来的，

以 GSM 为代表。现今，网络容量需求不断增长，高速数据传输和多媒体应用水平

需要相应的数据速率支持，于是出现了 3G 标准。第三代的移动通信技术（3G）

就是指能够同时支持高速传送声音和数据信息[3]。 

目前的无线网络在向三个方向发展，分别是无线广域网（Wireless Area Network，

WAN）、无线局域网（Wireless Local Area Network，WLAN）以及无线个域网

（Wireless Personal Area Network，WPAN）。WAN 的连接距离远，WLAN 的连接

距离为 50 米到 100 米左右，典型技术是 802.11 和 Home RF。WPN 是目前发展势

头最劲的一个方向，它以 ZigBee 技术和蓝牙技术为代表，能够连接的距离在 100

米左右[4]。三种发展方向分别针对不同的通信距离和数据传送速率，慢慢覆盖日常

的生活。除此之外，GPS 作为无线通信的一个重要方面，同样发展势头迅猛，从

最初的军用慢慢走向民用，在汽车导航等方面有了越来越多的运用，得到各国政

府很大关注，很多国家都投资建设了本国的卫星导航系统。 

现代无线通信技术仍在高速发展，无线通信的内容、距离、范围等都在不断

扩展，在包括军用和民用等各个领域都得到越来越广泛的应用，与个人的生活变

得更加密切相关。因此，为了提高无线通信的性能，对无线通信系统中的关键电

路进行研究非常必要。 
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1.1.2 无线通信收发机结构 

射频收发机电路可以划分成射频前端（RF front-end）和数字基带（Baseband）

两部分，它的架构如图 1.1 所示。在电路形式上，射频前端和基带部分是独立的，

射频前端为模拟电路，实现信号的滤波、变频、放大等，完成发送和接收功能。

数字基带内则完成调制解调等典型的数字信号处理过程。在接收数据时，射频前

端对接收到的数据进行模拟方面的处理后，经过模数转换器（Analog to Digital 

Converter, ADC）将信号变成数字信号，连接到数字基带部分实现解调解扩等处理。

发送数据的过程则与此相反，数字基带部分处理过的信号经过数模转换器（Digital 

to Analog Converter, DAC）送给射频前端电路，射频前端将信号进行变频，最后发

射出去。不过在电路功能上，射频前端和数字基带并不完全独立，射频前端的收

发机架构，会影响数字基带所需要具备的功能及性能参数，也会影响 ADC 的采样

频率。 

射频

前端
基带

ADC

DAC

 天线

 
图 1.1 射频收发机架构 

目前最常用的接收机架构有超外差接收机（Super-heterodyne Receiver）、零中

频结构接收机（Zero Intermediate Frequency Receiver）以及低中频结构接收机（Low 

Intermediate Frequency Receiver），结构特点不同，各有优缺点[5]。 

如图 1.2 所示是超外差收发机的架构。 

带通
滤波

器

镜像
抑制

滤波

中频
滤波

器

ADC

ADC LPF

LPF

中频
电平

控制

中频
滤波

器

LNA

MIXER

PGA

频率综合

器

频率综合

器

PA Buffer

MIXER

I

Q

I

Q

Duplex

· 

I Q

· 
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图 1.2 超外差收发机架构 

在接收信号时，信号经过带通滤波器（Band Pass Filter, BPF）、低噪声运算放

大器（Low Noise Amplifier, LNA）和镜像抑制滤波器后，通过混频器实现变频，

变为中频信号，之后经过可变增益放大器（Variable Gain Amplifier, VGA）的放大
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和中频滤波器的滤波，最后变成两路信号进入到数字基带部分。信号发射的过程

与此类似。可以看到频率综合器是其中很重要的一个模块，它为系统提供了本地

振荡信号。超外差接收机由阿姆斯特朗发明[6]，它的性能比较好，但是存在镜像干

扰，结构比较复杂。 

如图 1.3 所示为零中频接收机的架构示意图[7]。 

ADC

MIXER

MIXER

· RF滤波器

ADC

本振信号

BPF

BPF

· 

基带
π/2

 
图 1.3 零中频接收机架构 

在零中频结构中，接收到的射频（Radio Frequency, RF）信号首先会经过 RF

滤波器，两路信号中的其中一路与本振信号 LO 直接通过混频器实现混频，另外一

路信号和本振信号的正交信号进行混频，两路分别再经过 BPF 和 ADC 最后进入基

带电路实现数字信号处理过程。从图 1.3 可以看到该结构比较简单，只有一个本振

信号[8-9]，缺点则是存在本振泄露，直流失调等问题[10]。可以看到在零中频的接收

机中，本振信号 LO 也是必不可少的一个部分，对整体性能有很大的影响。 

如图 1.4 所示为低中频接收机架构[4]，从图中可以看出它的结构也比较简单，

与超外差和零中频接收机相比，它既没有超外差结构中存在的镜像干扰问题，也

没有零中频结构中的直流失调等问题，在现代的无线通信接收机中得到了很广泛

的运用。 

低通滤

波器

MIXER

MIXER

· 
带通滤波

器

本振信号

90⁰

π/2 ADCLNA Adder PGA

D

S

P

· 

 
图 1.4 低中频接收机架构 

从上面的分析可以看出，不论在何种架构的接收机中，精确的本振信号都是

必不可少的，通过与特定频率的本振信号混频，射频发射机把基带信号发射到特

定的频率上，接收机从许多的信号中筛选出需要的信号。以接收机为例来说，接
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收到的射频信号需要变换到较低的频率上以便后续的处理，频率降低到中频就是

依靠本振信号与其进行混频，然后再经过中频的滤波，模数转换，最后变成数字

基带信号，在基带电路内实现数字信号处理。精确的本振信号则是由频率综合器

产生，所以频率综合器虽然只是射频电路中很小的一部分，却特别关键。 

1.1.3 小数 N 频率综合器的研究 

基于上述分析，可以看出频率综合器在现代无线通信系统中起到非常重要的

作用，无线技术不断的发展，对其要求也是越来越高，相关的频率合成的方法也

在不断发展。如图 1.5 所示为锁相环频率合成（Phase-Locked Loop Frequency 

Synthesis, PLLFS）的实现结构[11-13]。 

鉴频鉴相

器

环路滤波

器

压控振荡

器

分频器

控制电路

· 
Fr

Fd
FoVp Vc

 
图 1.5 锁相环结构频率综合器 

从图中可以看到，PLLFS 在一般的锁相环中加入了分频器，常用的结构为整

数 N 分频结构[14]，但是由于高的频率分辨率和高的频率切换速度在整数分频结构

中不能同时实现，最近对小数 N 频率综合器的研究越来越多，它通过小数分频比

的实现提高了频率分辨率，同时改善了系统的噪声性能[15]。  

1.2 研究现状 

上一小节的内容讲到了为了提高 PLLFS 的频率分辨率在其反馈回路中需要采

用小数分频，至于小数分频的具体实现方式在下面章节将会进行详细讲述。因为

小数分频无法像整数分频一样，直接用一种数字分频器的结构实现，它仍然是通

过整数分频器来实现的，不过分频数不再是固定不变的，需要根据所要实现的目

标小数分频值进行不断的切换，是一种平均意义上的小数分频[16]。通过分频数的

不断变化实现的小数分频带来了新的问题，那就是输出频谱中的小数毛刺干扰，

使得输出的频谱不纯，存在相位噪声。之所以产生该问题就是因为分频比的不确

定导致压控振荡器VCO经过分频以后的信号与输入参考信号相比始终存在一个相

位差，因此为了改善这种情况，Sigma-Delta 调制器得到了广泛的研究，在小数 N

频率综合器中引入 Sigma-Delta 调制器会有效的改善小数杂散问题。 

除了引入 Sigma-Delta 调制器以外，还有一种有模拟相位内插技术[17]。模拟相
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位内插技术的结构如图 1.6 所示，它是一个相对比较复杂的设计，通过引入一个

DAC 将累加器除了因为溢出以外的部分进行数模转换，输出的模拟信号连接到一

个加法器和鉴相器（Phase Detector, PD）的相位误差输出进行相加，进而抵消相位

误差产生的影响[18-19]。 

由图 1.6 也可以看到该种结构会要求 DAC 的输出和 PD 的输出能够很好的抵

消，对设计的要求比较高。 

PD LPF VCO

N/N+1双模分

频器

· 
Fr

Fd

Fo

累加器
Accumulator

D/A转换

器
· 

· 

1 bit Carry

M bit residue

M bit 

Frac

+

−  

 
图 1.6 模拟相位内插原理示意图 

Sigma-Delta 调制技术是一种数字的校正方法[20-22]，调制器的输出连接到分频

器上面，输出是不断变化的所以由它控制的分频比也会不断的改变，最终使得相

位噪声往高频处集中，即实现了噪声整形的作用。因为 PLL 中存在一个环路滤波

器（Loop Filter, LF），它是低通特性的，所以可以很容易的把集中在高频处的噪声

频谱阻隔下来，因为其电路简单作用却非常明显，所以 Sigma-Delta 调制技术得到

了很多关注和研究，并取得了广泛的应用。 

Sigma-Delta 调制器的整形效果跟它的结构以及输入条件等有关系，所以现阶

段对于该技术的研究的很大一部分精力放在改进它的结构上面。其中 MASH 结构

得到了广泛研究和应用，因为该结构的优点就是具有绝对稳定的特性[23]。经过对

一部分相关理论知识的学习，可以看到 MASH 结构的噪声整形和抑制噪声的能力

与它的阶数是息息相关的 [24-25]，阶数越大相应的噪声整形作用越明显。S. W. 

Golomb 等人已经提出，Sigma-Delta 调制器是一个有限状态机（Finite State Machine, 

FSM），还有理论已经指出，如果给调制器的一个输入为固定常数，它的输出序列

便具有周期性[26]，如果能够让输出序列更加随机即周期性减弱，就能更好的对量

化噪声实现抑制[27-29]。为了改善调制器性能，可以通过改变 Sigma-delta 调制器的

结构来增加输出序列的长度，不过这种方法会增加硬件的使用量[30]。除了结构改

变还有一种方法就是改变寄存器的初始条件[28]，不过这种方法和量化器的字长相

关，量化字长不能无限制的增加。最后一种方法就是在调制器的输入中加入随机
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噪声增大调制器的随机性减弱输出的周期性。总而言之，想要得到良好性能的

Sigma-Delta 调制器就是需要使得它的输出周期规律减弱，进而可以提升它的噪声

整形作用，抑制小数杂散的问题。 

1.3 论文的主要工作 

经过以上的论述，可以看到在无线通信系统中非常重要的一个电路结构就是

能够产生精确的本振信号的频率综合器。本文首先阐述了用于频率合成的各种技

术，重点对 PLLFS 进行了研究，详细分析了该结构每个模块的工作过程以及它的

频率合成原理。在 PLLFS 技术中，重点论述了小数 N 分频结构的原理和实现方法，

对于双模（Dual Modulus Divider, DMD）和多模分频器（Multi Modulus Divider, 

MMD）的原理和实现进行了研究和设计。同时本文在分析了小数分频的原理、

Sigma-Delta 调制器的噪声整形原理以及其对分频器的控制原理基础上，设计了一

个用于小数 N 频率合成器中的三阶三级 MASH1-1-1 结构的 Sigma-Delta 调制器，

并使用 Simulink 进行了建模和仿真，通过观察其功率谱密度，发现噪声被搬移到

高频处，达到很好的噪声整形效果，可以利用 PLL 中的低通滤波器滤除。最后本

文利用 Verilog HDL 编写了代码，针对 TSMC 0.18µm 工艺库，使用综合工具 Design 

Compiler 对设计添加约束进行综合，得到了门级电路网表。通过分析时序报告能

够看到该网表也满足了时序要求，不存在时序违例问题。最后本文给出了调制器

的数字版图。 

1.4 论文的组织结构 

本文一共分成五章的内容，每一章的内容安排如下： 

第一章首先对论文的研究背景以及研究现状进行了论述，简要阐述了无线通

信中频率合成技术、小数 N 分频以及 Sigma-Delta 调制技术的发展情况。 

第二章主要讨论了 PLLFS 的原理和结构，提出其线性化模型，并对该模型进

行了简要分析，推导了该模型的开环和闭环传输函数，给出了衡量该结构性能的

一些主要的指标。 

第三章对一阶结构和高阶结构的 Sigma-Delta 调制器进行了讨论和分析，首先

研究了 DMD 和 MMD 的实现结构及原理并进行了仿真，其次分析了小数分频的原

理和具体实现方式，最后推导出一阶和高阶 Sigma-Delta 调制器的传递函数以及数

字实现结构，确定了本文的三阶 MASH1-1-1 结构。 

第四章主要是 Sigma-Delta 调制器的 Simulink 仿真和全数字实现。 

第五章内容是总结和展望，总结了论文开展的工作和成果以及存在的不足，

明确了以后的改进方向。  
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频率综合器的作用就是为收发机的混频电路提供本振信号，它的输出频率可

以表示成： 

 0O chf f kf   (2-1) 

可以看到它的输出频率就是根据信道的选择，在最小频率
0f 的基础上加上特

定数目 k的相邻信道的最小间隔 chf 。本章首先讨论了几种频率合成技术，然后着

重分析了 PLLFS 的电路结构和合成原理，并且对它的线性化模型进行了简单推导

和理论分析，对该模型的开环和闭环传输函数进行了推导，最后讨论了 PLLFS 的

一些重要指标和相应的改进措施，为之后的 SDM 和小数 N 分频频率综合器的分析

奠定基础。 

2.1 频率合成技术概述 

现今无线通信技术不断的向前发展，与此相应的频率合成的方法也一直在发

展，几种频率合成的技术有直接模拟频率合成（Direct Analog Frequency Synthesis, 

DAFS），直接数字频率合成（Digital Direct Frequency Synthesis, DDFS），锁相环频

率合成（Phase-Locked Loop Frequency Synthesis, PLLFS）以及延迟锁相环频率合

成（Delay-Locked Loop Frequency Synthesis, DLLFS）等几种方法。 

2.1.1 直接模拟频率合成 

直接模拟频率合成技术出现的比较早，原理如图 2.1 所示。它是利用晶体振荡

器来产生的一个或者多个的参考频率，再经过倍频或者分频，然后再进行混频和

滤波的处理，最后产生许多的离散频率[31]。该种频率合成的技术可以实现比较快

速的频率转换和任意大小的频率改变值。它的不足也显而易见，因为电路中用到

了很多混频器、分频器、倍频器以及滤波器等，一定会造成频率综合器体积的增

大，成本提高，结构更为复杂使得集成性降低。除此之外，因为谐波很多还存在

噪声干扰等因素，也会使得频谱不纯。 

倍频器 混频器1

分频器

滤波器3混频器3

混频器2 滤波器2

滤波器1

· 

· 
Fref F1

F2

F3

 
图 2.1 DAFS 原理图 
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2.1.2 直接数字频率合成 

图 2.2 所示为 DDFS 的原理图[32-33]，可以看到该结构包含了两个加法器、一个

相位寄存器、正弦查找表（LUT）以及数模转换和滤波器。它工作的过程就是：

相位寄存器输出和相位控制字作为一个加法器的两个输入进行相加，加法器的输

出再连接到 LUT 地址线。同时相位寄存器的输出和频率控制字（假设是 M，N bit）

分别作为另一个加法器的两个输入，加法器的输出结果再存入到相位寄存器，相

当于一个累加器。这样通过对 LUT 地址的控制便可以得到正弦波 0⁰-360⁰任意的一

个点，即实现了地址信号到正弦波一个点幅值的映射。该信号是数字信号，之后

经过 DAC 就可以得到它对应的模拟信号。一个正弦波的2π相角被分成每份 N2π/2

大小，时钟周期的大小为 rT 时，输出信号的周期 N

o rT =T *2 /M，输出频率 N

o rF =M*F /2 。

可以看出，输出信号的频率受 rT 和 M 控制，N 值则决定了 DDFS 的频率分辨率。 

通过上面的分析可以知道，直接数字式频率综合器通过加法、查表等数字信

号处理过程就能得到所需要的信号频率，而且是全数字实现，所以是频率合成中

很常用的一种技术。 

因为它是通过对正弦波抽样，模数转换的方式得到正弦波，同时查找表由ROM

存储器构成，容量不能无限大，这意味着地址线数有限，输出到 LUT 的信号会产

生截断，引起相位上的误差继而导致杂散分量的出现。 

相位寄

存器

正弦查

询表

频率控

制字

相位控

制字

滤波器DAC· 

· 
时钟频率Fr

Fo

 
图 2.2 DDFS 原理图 

2.1.3 PLLFS 

图 2.3 所示为 PLLFS 的原理图。PLLFS 技术是在普通 PLL 的基础上，在反馈

环路中加入分频器，通过对分频器的分频比进行控制，就可以得到想要的频率输

出，是一种间接的频率合成方法[11-12]。 

鉴相器
环路滤波

器

压控振荡

器

分频器

控制电路

· 
Fr

Fd
FoVp Vc

 
图 2.3 PLLFS 原理图 
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由图 2.3 可以看到 PLLFS 包含的电路模块有鉴相器（Phase Detector, PD）、环

路滤波器（Loop Filter, LF）、压控振荡器（Voltage Controlled Oscillator, VCO）、分

频器和数字控制电路。PD 对参考时钟频率和分频后的信号进行鉴相操作，当两者

有相位差时会输出一个电压信号，电压平均值的大小和相位误差的大小成正比，

该电压信号经过 LF 滤除掉高频成分，得到与相位误差相关的电压平均值，记为 cV ，

cV 再作为 VCO 的电压控制信号对输出频率
oF 进行调节。如此反馈，直至

dF 和
rF 达

到一个规定范围内的相位差，各电压信号都不再变化锁定正确的频率输出。分频

器的分频比发生改变时，电路会重新进行鉴相操作，再次达到锁定状态输出另一

个稳定的频率。 

基于锁相环的频率合成技术是目前频率合成中最常用的一种技术，它的体积

比较小，容易集成，并且具有良好的抗干扰能力等优点。 

2.2 PLLFS 的结构分类 

根据不同的分类标准，PLLFS 可以分成几个不同的种类，例如以使用分频器

的不同就可以划分为整数 N 和小数 N 结构[34-36]，根据环路结构的不同还可以分为

单环路和多环路频率综合器[37]。下面对其中常被用到的整数和小数以及双环路结

构的频率综合器的特性进行研究。 

2.2.1 整数 N 频率综合器 

图 2.4 是整数 N 频率综合器的实现结构，它的结构比较简单，只需要在反馈

回路加入一个整数分频器，需要得到不同的频率输出时，便可以按照要求对整数

分频器进行设定。分频器一般采用计数器实现，在计数器计到设定的数值时，控

制输出波形翻转，也能够采用可编程逻辑器件来实现。因为分频比只能设定为整

数，所以该结构的不足就是频率分辨率的问题。在该结构中要想改变输出的频率

大小只能调节分频器的分频数，而分频数每次改变最小值为 1，对应的输出频率只

能增大或者减小参考频率大小的值，即频率分辨率为输入参考信号的频率。为了

提高电路的频率分辨率就需要降低参考信号的频率，不过参考时钟频率降低，会

导致环路带宽变窄，环路带宽变窄，则会导致系统锁定的时间延长，因为有些电

路对锁定时间是有一定的限制的，整数 N 频率综合器在这些电路中就不再适用。

如果此时要求输出频率还不能发生变化，减小参考信号频率则需要加大分频器的

分频比，加大分频比导致的后果就是带内的相位噪声变差。因为有些应用中对相

位噪声是有比较高要求的，所以它的运用也会受到限制。尽管存在上面所说的很

多缺点，不过因为它结构简单，稳定性较好，在性能不需要太严格的电路中，整

数 N 频率综合器也得到了比较多的运用。 
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鉴相器
PD

环路滤波器
LPF

压控振荡器
VCO

1/N分频器
Divider

· 
Fr

Fd

Fo电荷泵
CP

 
图 2.4 整数 N 频率综合器 

2.2.2 小数 N 频率综合器 

与整数 N 频率综合器的定义相类似，如果反馈回路中分频器的分频比能够设

定为小数，那么就构成了小数 N 结构的频率综合器，其结构如图 2.5 所示。分频

器部分是一个 DMD 或者 MMD，小数 N 分频实现的具体方式在 3.2 节详细论述。 

鉴频鉴相器
PFD

环路滤波器
LPF

压控振荡器
VCO

多模分频器
Divider

· 
Fr

Fd

Fo电荷泵
CP

 
图 2.5 小数 N 频率综合器 

小数 N 结构出现比较晚，算是比较新的一种技术，最近才得到了越来越多的

研究，它是对整数 N 结构的一种扩展。小数 N 结构的出现正是为了解决整数 N 结

构存在的不足，首先它提高了频综的频率分辨率，因为它的分频数不同于传统可

以设为小数，那么输出频率就可以是输入参考信号频率的小数倍，它的分辨率不

再仅仅取决于参考信号频率大小，还与小数分频数的位数有关。即使把参考时钟

频率选择的比较高，如果小数分频数设定合适，输出依然可以取得很高的频率分

辨率。因为参考频率可以选择的比较高，那么锁相环电路的环路带宽也能选择的

比较高，这样就能达到较快的环路锁定速度，所以该结构能同时满足高的频率分

辨率和快的环路锁定速度。如果要求输出频率一定，分频比就能选择的比较低，

这样的话，带内噪声就能得到改善。总而言之，之所以发展小数分频结构就是因

为它具备很多整数 N 结构没有的优势，所以该结构也是本文的重点研究对象，本

文的主要工作就是解决该结构存在的不完美之处。 

2.2.3 双环路频率综合器 

除了上述两种结构，还可以采用双环路结构实现频率合成器，如图 2.6 所示。 

PLL1

频率加法器

Fr1

Fr2

Fc

Fo

PLL2

 
图 2.6 双环路频率综合器 
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可以看到，双环路结构的频率综合器用到了两个普通 PLL 电路，其中一个 PLL

电路用来产生载波信号，另一个 PLL 电路来产生频率的增量和，通过频率加法器

对两个频率进行相加得到最终的频率输出。改变第二个锁相环的频率增量大小便

能够提高输出信号的频率分辨率。双环路结构的优势就是较宽的环路带宽所抑制

了第一个锁相环 PLL1 输出的临近中心相位噪声，因为它的参考频率远大于信道宽

度，第二个锁相环工作频率比较低，所以它的的相位噪声比第一个锁相环也要好。 

在双环路结构实现的频率综合器中，频率加法器起到重要的作用，对它的设

计就要求比较精确，双环路和多环路结构频率综合器的性能很好，可以取得较快

的速度同时还能满足噪声的要求，不过设计比较复杂，在性能要求比较高的电路

中常有运用。 

2.3 PLLFS 的线性化模型 

为了能够更好地理解 PLLFS 的工作原理和性能参数，下面分别对带有电荷泵

的锁相环频率综合器中的几个模块，包括 PFD、CP、LF、VCO 以及分频器进行分

析研究，图 2.7 所示是它总体结构的一个示意图。 

Q

Q
SET

CLR

D

Q

Q
SET

CLR

D

VDD

VDD

Fr

Fd
· 

· 

· 
Qu

Qd

Iu

Id

Rp
C2

Cp

VCO

Divider

 
图 2.7 电荷泵型锁相环频率综合器 

根据上面所做的分析，可以知道频率综合器要想得到不同的输出频率需要改

变反馈回路分频器的分频数，分频比的改变则会对各个环路参数产生影响，整个

电路的性能也会随之发生改变，所以本小节对 PLLFS 的整个系统进行分析，提出

环路模型，以便更好的了解它的工作原理。 

电荷泵型的锁相环电路是非线性的，其中鉴频鉴相器 PFD，压控振荡器 VCO

和分频模块皆是非线性的。电路中包括有数字模块如分频器等，也包括模拟模块

如 VCO 等，所以在 PLL 电路中信号类型比较多，有数字信号还有模拟信号以及高

低频的信号等，分析起来比较复杂。对该系统的分析可采用 Z 域模型，相应的分

析方法可以是状态空间分析法[12]以及冲击响应不变法[38]等，但是理论表明环路的
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带宽小于参考时钟频率的 1/10 的情况下，S 域模型可以很好地近似 Z 域模型[39]。 

1)  PFD 

鉴相器 PD 有组合和时序电路两种，本文主要对时序 PD 进行研究。它一般是

由数字电路包括 D 触发器和组合逻辑门构成，针对二进制矩形波进行操作。鉴频

鉴相器 PFD 是其中比较特殊的一种类型，它不仅可以对相位误差进行鉴别还可以

对频率的不同进行鉴别。PFD 的两个输入分别是参考时钟信号和 VCO 的输出再经

过分频的信号，两者有相位和频率差别时，PFD 输出两个脉冲信号 Qu 和 Qd，控制

后面电荷泵的断开和闭合。PFD 电路实现的方式有很多种，图 2.8 中表示的是其中

一种方式，由两个带置位和清零端的 D 触发器以及与门构成，右侧波形为它的输

入和输出信号，可以看到当输入信号相位滞后于参考信号时，Qu 产生一个脉冲，

超前时 Qd 产生一个短脉冲。 

Fr

Fd

Qu

Qd

超前 滞后

Q

Q
SET

CLR

D

Q

Q
SET

CLR

D

VDD

VDD

Fr

Fd

· 

· 
Qu

Qd

· 

 
图 2.8 PFD 的一种实现方式 

2)  CP 

电荷泵 CP 可以看作是一个跨导电路，因为它起到的作用就是就将 PFD 的输

出信号即两个脉冲电压信号转换成电流信号，并且它的电荷输出与输入的相位误

差信号成正比，总增益为 CPI /2π。CP 与 PFD 和 LPF 的连接关系如图 2.9 所示。 

Fr

Fd

Qu

Qd

Iu

Id

Rp
C2

Cp

PFD

 
图 2.9 CP 与 PFD、LPF 的连接关系 

从图中可以看到电荷泵结构较为简单，包含两个受到开关控制的电流源。开
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关的闭合和断开则是由 PFD 的输出脉冲信号
uQ 和

dQ 控制，其后再连接到 LPF 对

电容进行充放电，改变输出的电压信号。 

3)  LF 

环路滤波器具有低通特性，包括有源和无源两种。无源滤波器只包含电容和

电阻，有源滤波器除了包含电阻和电容以外还有运算放大器。因为有源滤波器包

含运算放大器，设计比较复杂，一般情况下，PLL 中使用无源滤波器来实现滤波

的作用，其中一种结构如图 2.9 中所示，是一个二阶的 RC 网络，传输函数为

p pR +1/C S。 

4)  VCO 

VCO 是锁相环路中的关键模块。顾名思义，它的作用就是根据输入电压的大

小调节输出信号的频率，VCO 相对于中心频率的偏移与控制电压的大小成线性关

系： VCO cΔω=K v 。其中Δω代表输出频率相对于 VCO 中心频率的偏移。相位域上

对 VCO 线性化分析，可以得到它的系统函数，根据相位与频率的关系

 V C O cd Kφ t= vd t ，可以知道在相位域上，VCO 相当于一个积分器。进行拉式变换

得到它的传输函数为 VCOK /S， VCOK 是 VCO 的增益，所以它的相位域等效模型如

图 2.10 所示。 

Kvco/ S
vc φout

 
图 2.10 VCO 相位域模型 

5)  分频器 

分频器是频率综合器的特有模块，它实现的功能就是对 VCO 的输出信号进行

分频，所以在相位域上分频器就相当于一个频率的除法器，用于将压控振荡器 VCO

的输出 outφ 除以分频比 N，得到的输出 ’

outφ 。再通过 PFD 与输入参考信号进行相位

和频率的比较，分频器的在相位域的等效模型如图 2.11 所示。 

÷N
φ’outφout

 
图 2.11 分频器模型 

综上所述，推导得到 PLLFS 电路的整体 S 域模型如下图 2.12 所示。 

ICP/2π RP+ 1/CPS KVCO/S

÷ N

φin 
φer+ 

− 

Ier φoutVctrl

 
图 2.12 锁相环频率综合器的整体模型 
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2.4 PLLFS 的传输函数及性能指标 

在上一小节中推导得到了 PLLFS 系统的 S 域模型，下面对该系统的开环和闭

环传输函数进行推导。 

开环传输函数由每个单元的传输函数相乘得到，所以基于电荷泵的锁相环系

统的开环传输函数是： 

  
1

2

CP VCO
openloop P

P

I K
H s R

sC s

 
  

   

(2-2) 

根据开环和闭环传输函数之间的关系可以得到闭环传输函数如公式（2-3）所

示： 

  
 

 1 /

openloop

closeloop

openloop

H s
H s

H s N



 

(2-3) 

环路带宽和相位裕度是 PLLFS 系统设计和优化的时候主要考量的两个标准，

环路带宽指的是开环增益的绝对值等于 1 时的频率大小 cω ，它和 PLLFS 的锁定时

间息息相关。 

   1
c

openloopH s
 


 

(2-4) 

相位裕度的定义则如公式（2-5）所示，它的大小和 PLLFS 的环路稳定性紧密

相关。 

   180 openloopphase H s  
 

(2-5) 

一项设计性能的好坏通常需要一定的指标来进行衡量。对 PLLFS 来说，它常

用到的这些衡量标准包括频率锁定范围、频率分辨率、锁定建立时间、频率准确

度和稳定度、相位噪声和杂散性能六个方面。除了这六个主要的方面，功耗和成

本有时候也需要列入考量范围。下面对这几个指标所对应的意义以及改进的方法

进行讨论。 

首先是相位噪声（Phase Noise），频率综合器在理想条件下的输出应该只有预

期输出频率 0ω ，所以频谱上应该表现为一个冲激函数。但是现实情况下会有各种

非理想的因素存在，比如噪声的影响，所以它的输出频谱并不是理想的冲激函数，

而是在输出频率周围有边带存在。要衡量这种非理想的因素所产生的影响，所用

到的就是相位噪声这一指标。它的定义就是在 VCO 输出信号的频谱中偏离输出频

率Δω的地方，1Hz 带宽内的单边噪声功率（ nP ）与整个载波功率（ cP ）的比值。

通常用对数形式表示，单位为 dBc/Hz，表达式如下所示： 
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 10log n

c

P
L

P


 
(2-6) 

相位噪声表现在时域上就是抖动（Jitter）。PLLFS 的输出相位噪声可分成两类，

一是来自输入参考信号、PFD 以及 CP 的噪声，它们能近似看成白噪声。二是 VCO

带来的带外噪声。 

频率综合器的频率输出不可能覆盖从无穷大到无穷小的范围，不同的应用场

合对其有不同的输出频率要求，衡量频率综合器覆盖范围大小的指标就是频率锁

定范围。例如射频发射机中所用到的频率综合器的锁定范围就需要覆盖到该系统

会用到的所有载波的频段。 

频率分辨率（Frequency Resolution）的大小由通信标准进行规定，指的是输出

频率的最小变化步长。 

频率锁定时间（Locking Time）也称作建立时间，它是指当频率综合器的分频

器的分频比大小发生改变，输出频率进行切换时，输出频率再次锁定所要的最小

时间，也叫做频率切换时间。对锁定时间的要求根据通信协议的不同而不同。建

立时间的大小与 PLL 的结构、参考信号频率大小、CP 电流大小、环路带宽的宽窄、

LPF 的结构和参数、分频器的分频比大小以及 VCO 的中心频率和增益大小等有关。

比如，环路带宽变宽，锁定时间则减短。因为当环路带宽比较窄的时候，LPF 对

高频部分滤除的效果越好，剩下的直流成分变化越慢，导致锁定的时间越长。在

整数 N 频率综合器中，因为输入参考信号的频率不能任意选取，跟信道的间隔的

大小有关，所以参考信号频率不会很大。而环路带宽只有在远小于输入参考频率

时，才能恰当的抑制波纹同时保证锁相环路的稳定性，所以导致带宽较窄进而建

立时间较长。小数 N 频率综合器的优点就是不需要再严格限定参考频率的大小，

所以可以选用较高的参考频率得到较快的锁定速度。 

随着技术的发展，对频率建立时间要求也变得更高。锁相环中很多参数的优

化方向是矛盾的，比如优化带宽可能就导致频率分辨率的降低。有一种方法是动

态的调整带宽[40]，就是当频率相位误差比较大的时候，通过增大带宽来减小锁定

建立时间，然后误差变小的时候再减小带宽。 

为了衡量实际输出频率和目标频率之间的差别，引入的指标是频率准确度，

它定义为实际输出和目标频率之间存在的最大偏差，也称为频率误差。在频率进

行切换时，如果输出频率和所要求频率的差值小于频率准确度，则环路可以看作

已经锁定。除此之外还有一个与之相关的概念就是频率稳定度，指的是在一定时

间段内频率准确度的变化情况，该时间间隔包括长期、短期和瞬间三种，相应的

稳定度概念也分为三种。长期频率稳定度指的是较长时间，如几个月或者几年以
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上的相对频率变化最大值，短期频率稳定度则是一天内的，它主要与电路参数不

稳定、电压不稳定等情况有关，瞬间频率稳定度指的则是极短时间毫秒级以内的，

原因则是杂散等干扰的存在。 

除了上述五种性能指标之外，杂散（Spur）也是表征频率综合器性能的一项非

常重要的指标，它表示的是输出频谱中，特定频率偏移处存在的噪声成分。相位

噪声是由系统中的随机噪声引起，杂散则是跟系统中确定性干扰有关。对于整数

频率综合器，杂散的产生和电荷泵的充放电电流失配和泄露、电荷泵的开关控制

信号延时失配等参考杂散有关，因为电路中存在的这些非理想因素最终会反应在

VCO 的输入控制电压上面，造成 VCO 的输出频谱的改变。杂散能影响频率合成

器的精度，在电路中需要把杂散的影响降低到最小，一般采用的能够改善参考杂

散的方法有以下几种，提高输入参考信号频率，提高 PFD 的设计减小它的延时和

控制开关失配，使环路带宽变窄等。 

在小数 N 结构的频率综合器中，因为分频比的不断变化所以还会在输出频谱

中引入小数杂散，本文的重点就是讨论改善小数杂散问题的 Sigma-Delta 调制技术，

除了该技术以外还可以采取提高电路设计如提高 PFD 线性度，使带宽变窄等方法。 

2.5 本章小结 

本章主要对锁相环频率合成 PLLFS 相关的概念和技术进行了分析，首先讨论

了几种频率合成技术的原理，然后重点对 PLLFS 的频率合成的原理、基本实现结

构以及环路中每个模块的工作原理进行了研究，推导得到 PLLFS 的线性化模型，

给出了它的开环和闭环传输函数。最后给出了常用来衡量频率综合器的六种主要

的性能指标以及每项指标相对应的改善方法。在接下来的第三章中，会着重对

PLLFS 中的小数 N 分频结构进行分析，重点是其中 SDM 的设计。  
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经过第二章的理论分析，可以看到小数 N 分频频率综合器具有很多整数 N 结

构没有的优点，例如突破了环路带宽和频率分辨率的矛盾、在并不影响频率分辨

率的基础上能够选择较高频率的输入参考信号、带内相位噪声水平比较低等，这

些优点使得小数 N 分频频率综合器得到了更多的重视和研究。不过小数 N 结构并

不就是完美的，它很大的一个缺点就是输出频谱存在小数杂散，使得系统的总体

相位噪声特性变差，小数 N 频率综合器中的一个研究重点就是怎样解决这个问题，

本章对其中的一种改善方法—Sigma-Delta 调制技术进行了研究。 

3.1 分频器 

为了能更好地研究 SDM，首先对分频器的实现结构进行设计。现在常用的分

频器结构大概被分成四类，分别是再生式分频器（Regenerative Frequency Dividers），

参量分频器（Parametric Frequency Dividers），注入锁定式分频器（Injection-Locked 

Frequency Dividers）和基于触发器实现的分频器。前三种属于模拟分频器，最后一

类则属于数字分频器，本章主要对数字分频器结构进行分析与设计。 

数字分频器属于时序电路，依据工作频率来划分有低频分频器和高频分频器

两种。低频分频器一般用于对低频的参考时钟分频，高频分频器一般则是工作在

VCO 的输出频率范围内。依据触发器的结构来划分，则有源极耦合型

（Source-Couple-Logic，SCL)，伪差分型（Pseudo Differential），真单相时钟型

（True-Single-Phase-Clocked，TSPC）以及 C
2
MOS 型分频器四种，不同的触发器

结构能达到的工作速度不同，各有优缺点。 

数字分频器由计数器实现，它的工作频率范围比较宽，并且可以在简单分频

的基础上通过多级级联实现复杂分频，下面对分频器的核心单元—触发器的结构

进行分析。 

3.1.1 触发器结构 

1)  源级耦合结构触发器（SCL） 

SCL 结构触发器的工作频率高，常用来实现超高速分频器，它的工作频率范

围大，灵敏度好。SCL 触发器的核心单元是 SCL 锁存器，通过两个 SCL 锁存器的

主从连接构成。图 3.1 所示为 SCL 锁存器的晶体管级结构图，由七个MOS管和两

个电阻构成。M1和M2 MOS管的栅极受时钟及其反相信号控制，M3和M4两个

MOS管的栅极连接数据及其反相信号，负责对数据进行采样，M5和M6两者交叉

耦合实现数据的锁存，M7  MOS管受偏置电压控制，形成底部电流源，负载电阻
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R 的存在则将输出电流转变成了输出电压。当时钟 CLK 为高电平时，M1管导通，

M2管截止，输出跟随输入端数据值 D 变化。当时钟 CLK 为低电平时，M1管截

止M2管导通，M5和M6构交叉耦合起作用对将数据锁存，输出数据不随输入的

变化而变化。SCL 结构的出现是为了解决 CMOS 电路中电压变化时引起的电流峰

刺问题，因为它是差分结构，这保证了总的电流是不变的，进而改善了电流变化

产生的噪声问题。 

· 

· · 

· 

· · 
· · · 

R R

M1

M4

M2

M3 M5 M6

CLK CLK_N

Vb

Vout

D

D_N

M7

 
图 3.1 SCL 锁存器 

2)  伪差分结构触发器 

伪差分结构的锁存器如图 3.2 所示，包含六个MOS晶体管和两个电阻。它和

SCL 锁存器结构十分类似，唯一不同点就是少了底层电流源，同样通过主从连接

方式两个伪差分锁存器构成触发器，该结构的优点是能够在很低的电压下工作。 

· 

· · 

· · 
· · · 

R R

M1

M4

M2

M3 M5 M6

CLK CLK_N

Vout

D

D_N

 
图 3.2 伪差分结构锁存器 

3)  真单相时钟触发器（TSPC） 
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在上面讲述的两种触发器结构中，采用的都是两相时钟，即时钟信号还有它

的反相信号。在这种情况下便需要考虑时钟重叠的问题，比如两相时钟布线有差

别那么它们并不是完美反相，可能会存在同时为 1 或者同时为 0 的时候，这时就

会对电路的正常工作产生影响。所以设计中需要对时钟布线花费较大力气来保证

重叠最小。允许时钟偏差的一种方法就是只使用单相时钟的触发器[41]。图 3.3 所示

为真单相钟控锁存器的结构。 

· 

M1

M2
CLK

· 

M4

M5
CLK

· · 

In

Out· 

M3 M6

m

 
图 3.3 TSPC 结构锁存器 

可以看到该结构只用到了一相时钟信号不需要时钟信号的反相。分析它的功

能可以发现，当时钟信号 CLK 为高电平时，M2和M5管是导通的，这时锁存器可

以看作是两个反相器串联，比如当输入 In 为高电平时，M3 管截止M1和M2管导

通，m 为低电平，所以M6导通，M4截止，输出信号 Out 就为高电平，输出紧跟

输入变化。当 CLK 为低电平时，M2和M5管截止，下拉网络断开，数据实现锁存。

可以看到它是一个正锁存器即数据在时钟高电平时传递，低电平锁存。正负真单

相锁存器级联便可以实现触发器。由上可知，它的优点就是只使用单相位的时钟，

缺点是增加了晶体管的数目，现在需要 12 个晶体管。 

4)  2C MOS逻辑触发器 

2C MOS主从正沿触发器的结构如图 3.4 所示，它利用电容来存储电荷，属于

动态触发器。它的工作过程分为两个阶段，一是 CLK 为低电平时，M2和M3管导

通，主级此时相当于一个反相器，电容C1上存储 D 端反相的值。同时从级处于高

阻抗模式，维持原值，晶体管M7 还有M8都关断，输出和输入的联系被切断，输

出端 Q 维持原值。当 CLK 变成高电平后，情况相反，主级部分M2和M3断开处

于维持状态，C1存储的值不变，从级锁存器M7 和M8管导通，此时它就相当于一

个反相器，存放在C1上的值经过从级传送到输出节点。该结构的优点就是在时钟

边沿的上升和下降时间很小的情况下，可以不受时钟重叠的影响。 
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· 

M1

M2

CLK

· 

M3

M4

CLK

· · 
D Q

M5

M6

M7

M8

· · 

CLK_N

CLK_N
C1 C2

 
图 3.4 C

2
MOS 结构触发器 

之所以对触发器的内部结构进行研究，是因为分频器在一些运用中工作频率

很高，普通的半定制的设计方法不能满足要求，对每一种触发器结构的特点有比

较深入的了解才能更好的根据工作条件来进行选择，进而设计出高性能的分频器。 

3.1.2 双模分频器（DMD） 

小数分频的实现是基于分频比的不断变化，DMD 是实现分频比变化的基础，

在 DMD 的基础上还可以形成 MMD。DMD 的分频比有N和N+1两种，通过外部

的控制信号来决定当前的分频数。它可以由 D 触发器和组合逻辑构成，如图 3.5

所示。除此之外，还有相位开关技术实现以及注入锁定式双模分频器等方式。 

本文着重对第一种基于触发器和组合逻辑门的结构进行了设计和仿真，它是

应用最为广泛的一种方式。图 3.5 所示为 2/3 双模分频器的数字电路结构。 

Q

Q
SET

CLR

D

Q

Q
SET

CLR

D· 

Clk

Fout Cw

 
图 3.5 2/3 双模分频器结构 

图 3.6（a）和（b）所示分别为控制信号 Cw 等于 0 和 1 时的波形仿真图。 

 
(a) Cw=0 



第三章 Sigma-Delta 调制器（SDM） 

21 

 

 
(b) Cw=1 

图 3.6 2/3 双模分频器的仿真结果 

从波形仿真图可以看到控制信号Cw为低电平0时，分频器正确实现了二分频，

为高电平 1 时，实现了三分频。 

图 3.7 所示电路结构实现了分频比为 3 和 4 的双模分频，Cw 是模数选择信号。 

Q

Q
SET

CLR

D

Q

Q
SET

CLR

D· 

Clk

Fout

Cw

 
图 3.7 3/4 双模分频器结构 

图 3.8 是它的对应波形仿真图，从图中可以看到，Cw 为低电平 0 时，该结构

实现了四分频，Cw 等于 1 时，实现了三分频。 

 
(a)  Cw=0 

 
(b) Cw=1 

图 3.8 3/4 双模分频器的仿真结果 

图 3.9 和图 3.10 对应的是 4/5 双模分频器的电路结构和它的仿真波形图。 



西安电子科技大学硕士学位论文 

22 

 

Q

Q
SET

CLR

D

Q

Q
SET

CLR

D· 

Clk

Fout Cw

Q

Q
SET

CLR

D

· · 
 

图 3.9 4/5 双模分频器结构 

 
(a) Cw=0 

 
(b) Cw=1 

图 3.10 4/5 双模分频器的仿真结果 

综上所述，可以看到通过控制 DMD 的模数选择信号，便可以实现两个分频比

之间的切换。在实际应用中，上述简单的电路结构不一定能满足功能要求，但是

在它的基础上，通过级联异步分频器便能够构成更为复杂的双模分频器。例如把

3/4 双模分频器的输出连接到异步二分频器的时钟输入端，便能够实现 7/8 以及

15/16 等分频值。如图 3.11 所示为 3/4 双模分频器和异步二分频器构成的 7/8 双模

分频电路。它的仿真波形如图 3.12 所示。 

Q

Q
SET

CLR

D

Q

Q
SET

CLR

D· 

Clk

Fout

Cw
Q

Q
SET

CLR

D

· 

· 

 
图 3.11 基于 3/4 双模分频器的 7/8 双模分频器结构 
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(a) Cw=0 

 
(b) Cw=1 

图 3.12 7/8 双模分频器的仿真波形 

从仿真结果可以看出该结构正确实现了 7/8 双模分频，当模数选择信号 Cw 为

0 时，实现了七分频，Cw 为 1 时实现了八分频。 

3.1.3 多模分频器（MMD） 

MMD 指的是分频数有多个，可以根据外部控制信号实现多种不同的分频比，

多模分频的实现方式有多种，目前常用到的有两种，一是由 DMD 和两个计数器实

现，如图 3.13 所示，第二种则由 2/3 双模分频器级联构成。 

下面首先对图 3.13 所示的第一种实现方式的工作原理进行研究，从图中可以

看到该结构先通过一个双模 N/N+1 分频器对 VCO 的输出进行预分频，分频之后的

输出再分别连接到两个计数器的时钟输入端。两个计数器由模数控制字 J 和 K 的

大小来限定计数的范围，要求吞咽计数器的模数 J 小于脉冲计数器模数 K。吞咽计

数器输出 DMD 的模数控制字 Cw，控制 DMD 进行分频值切换。  

双模分频器
N/N+1

吞咽计数

器

脉冲计数

器

· 
Fin

Cw

Fpre

Fout
· 

Rst

模数控制字J

模数控制字K

 
图 3.13 双模分频器和计数器实现的多模分频器 

它的具体工作流程如下： 
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a) 首先进行初始化，两个计数器载入各自分频模数 J 和 K，设定 N/N+1

双模分频器的模数控制字 Cw 为低电平 0，控制双模分频器实现 N+1

分频。计数器开始计数。 

b) 计数器采用减法计数方式，每个时钟上升沿到来，两个计数器自减一，

因为吞咽计数器的设定模数比脉冲计数器小，所以吞咽计数器首先减

为 0 值。 

c) 吞咽计数器到达 0 值以后，控制模数控制信号 Cw 跳变为 1，N/N+1

双模分频器开始进行 N 分频，在此期间脉冲计数器一直进行减一计数，

直到变为 0 值。 

d) 在脉冲计数器减到 0 值后，产生一个复位信号 Rst，模数控制字 Cw

再次跳变为低电平 0。这样便完成了一个周期的工作过程。 

e) 重复上述步骤。 

通过上述工作过程可以看到，模数控制自 Cw 控制双模预分频器进行 J 次 N+1

分频，（K-J）次的 N 分频，总的分频数就是： 

    * 1 * *J N K J N J K N    
 

(3-1) 

由此可见，如果想要实现一个特定分频的多模分频器，只需要合理选择 J，K，

N 值的大小。 

除了上述实现方式，MMD 另一种常用实现结构就是 2/3 分频器级联结构，如

图 3.14 所示。 

2/3分频器
1

2/3分频器
n

2/3分频器
2

2/3分频器
n-1… 

Fin

mod0

F1 F2 Fn-2 Fn-1 Fn

VDD

modnmodn-1modn-2mod2
mod1

P0 P1 Pn-2 Pn-1

 
图 3.14 基于 2/3 分频器级联的多模分频器 

首先对该结构的核心单元 2/3 分频器的实现结构和原理进行研究，它的结构如

图 3.15 所示。可以看到它由四个正负 D 锁存器还有三个逻辑与门构成，除了频率

输入 inF 输出 oF 和模数控制字 P 以外，该结构还增加了模式控制输入端 inmod 和输出

端 outmod 。电路的分频输出不仅仅和时钟输入有关还和逻辑控制电路的输出有关，

逻辑控制电路的输出则与模式控制输入 inmod 、分频电路的输出 oF 以及模数控制字

P 有关。上面的两个锁存器和一个与门构成的分频电路依据控制电路的输出来实

现分频比为二或者三，例如当其输出为 1 时，分频电路就是一个 D 触发器的结构，

实现二分频。总结该结构的工作模式就是：在模式控制 inmod 为高电平即有效而且
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P 等于 1 的情况下，分频电路实现三分频，如果
inmod 有效而 P 等于 0，则其实现

二分频。输入
inmod 在置成低电平的情况下，控制电路的输出一直为 0，

outmod 也

一直为 0，电路实现普通的二分频。当前级的模式控制输出信号
outmod 会作为前一

级的输入
inmod 信号，它由当前级模式输入

inmod 和分频输出信号相与得到。 

D Q

CK

DQ

CKQ ⁰ 

D

CKQ

Q

D Q

CK Q⁰ Q

· · 

· 

· 

Fin

modout

Fo

modin

P

· 

分频电路

逻辑控制电路
 

图 3.15 2/3 分频器结构 

该结构实现的 MMD 中，首先最后一级的使控制信号 nmod 一直被置有效，因

为前一级的使能控制信号 m-1mod 由当前级的使能控制信号和分频输出信号 mF 产生，

m 是介于 1 到 n 的一个数值。基于上述对 2/3 分频器的研究，因此可以得到总的分

频比是： 

 
2 2 1

0 1 2 2 12 2 2 2 2n n n

n nM P P P P P 

        
  

1

0

2 2
n

n k

k

k

P




                                        (3-2) 

该结构主要优点就是只有第一级单元的工作频率很高，后面各级 2/3 双模分频

器的工作频率会逐级降低，而且是相同的模块级联而成，所以具有很好的可复用

性。该结构的不足就是分频范围受限，最小分频值是 n2 ，最大分频值为 n+12 -1。 

3.2 小数 N 分频原理 

数字分频器不能够像实现整数分频那样实现小数分频，即采用一个分频器结

构直接得到所需要的分频值，它仍然是通过整数分频器来实现，不过分频数不再

是一个固定的值，而是通过采用双模或者多模分频器，再控制其分频比不断发生

变化，使得在一段时间内，分频比的平均值等于所需要实现的小数分频值。比如，

电路中需要实现一个100.1的小数分频，便可以控制一个100 /101双模分频器进行9

次100分频，再进行 1 次101分频，这样得到的平均分频值就是： 

    . 9*100 101 / 9 1 100.1N F    
 

(3-3) 
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通过合理控制分频比的切换，便可以得到需要的小数分频值。上式中，N 代

表小数分频值中的整数部分，F 代表小数部分。  

小数 N 分频器一般由 DMD 或者 MMD 来实现，如图 3.16 所示是基于双模

N/N+1分频器的一种实现方式。 

鉴相器
环路滤波

器

压控振荡

器

双模分频器
N/N+1

· 
Fo

电荷泵

DFFCLK

Frac

Fr

Fd

· 

A

B

A+B

 
图 3.16 双模分频器实现小数 N 分频 

它的工作原理就是，累计器的进位溢出信号作为双模分频器的模数控制信号

控制其在 J 个参考时钟周期内进行N+1分频，在K-J个周期内进行N分频，N分频

的时钟周期即是K-J个，可以得到总的分频数就是    J N+1 + K-J N ，因为参考时

钟总的周期数为 K，所以得到平均分频比就是N+J K，由此也可以看出小数 N 分

频结构的分辨率可以达到 rF / K （ rF 为参考时钟频率），所以也可以推导出它的分

辨率比整数 N 结构得到了提高，不再只是与输入参考频率有关。 

除了上述双模分频器以外，小数 N 分频还可以采用多模分频器实现，使用下

面 3.3 节所设计的 Sigma-Delta 调制器的输出序列，控制多模分频器的分频比不断

变化，同样在平均意义上实现特定的小数分频。 

小数 N 分频存在很多整数 N 结构没有的优点，例如频率分辨率得以提高，整

个电路的性能得以改善等，但是该结构并非就是完美的，它的缺点就是分频比需

要不断变化进而导致的小数杂散，小数杂散会影响频率综合器电路的整体性能，

使得频谱不纯，相位噪声特性变差。因此，为了既能利用小数 N 分频的优势又能

改善它的不足，在系统条件允许的情况下，可以采用减小 LPF 带宽的方法来降低

输出杂散[42]。但是减小 LPF 带宽往往会影响系统的稳定性，如果 LPF 的带宽太窄，

很可能就造成系统的不稳定，与此同时，频率的转换速度也会变慢，所以改善小

数杂散需要依靠额外的补偿方法。 

早期的校正方法有模拟相位内插法（API），如图 3.17 所示。通过引入一个数

模转换器将累加器除了因为溢出以外的部分进行数模转换，输出的模拟信号连接

到一个加法器和 PD 的相位误差输出进行相加，进而抵消相位误差产生的影响。模
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拟相位内插法的缺点就是需要非常高的精确度，设计较为复杂。 

鉴相器
PD

环路滤波器
LPF

压控振荡器
VCO

N/N+1

· 
Fr

Fd

Fo

累加器
Accumulator

DAC· 

· 

1 bit Carry

M bit residue

M bit 

Frac

+

−  

 
图 3.17 模拟相位内插补偿法 

鉴于此，论文引入了 Sigma-Delta 调制器，它能够实现噪声整形功能，抑制小

数杂散，是目前最常用最有效，结构最为简单的一种补偿方法。 

下面的分析会讲到，一阶 SDM 其实就是一个累加器，累加器的进位溢出信号

的实质就是加法器输出信号的 1bit 量化。如果加法器的输出小于 1，则被量化成 0，

如果加法器的输出大于或者等于 1 时，则被量化成 1。而量化过程所产生的量化误

差正是累加器自身的和项输出，它就是鉴相器归一化的相位误差[43]。鉴于此，可

以知道累加器量化误差的频谱规律和相位误差的频谱类型是相关的，假如可以改

善累加器量化误差的频谱，使其往高频处搬移，如此一来，产生小数杂散的高频

分量经过 LPF 后就能被滤除掉，从而提高了频率综合器的频谱纯度，这便是

Sigma-Delta 调制技术的思想。把噪声往高频处搬移的技术便是噪声整形技术，搬

移效果越好，输出频谱的纯度就会越高。 

3.3 Sigma-Delta 调制器 

3.3.1 Sigma-Delta 调制技术 

Sigma-Delta 调制技术最初的运用是在模数转换领域，引入该技术是为了降低

信噪比对过采样率的依赖性，因为它具有的良好的噪声成型功能，使得其应用越

来越广泛，在小数分频器中的应用是一个典型的例子，下面首先对过采样和噪声

整形技术的噪声改善功能进行理论分析。 

现在很多技术的发展趋势都是数字化，因为数字化处理有很多优点，比如易

于存储等，但是实际情况中很多信号都是模拟的，在对它完成数字处理前就需要

先进行模数转换。模数转化的过程涉及到采样、量化和编码，这不可避免的就会

引入量化误差，量化过程需要根据量化单位（表示为 ）的大小对每个模拟信号

的采样值进行分级，每一级的大小只能是量化单位的整数倍，而模拟信号一定存
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在不能被整除的，所以产生了量化误差，并且该误差大小处于 0.5 之间（还

有一种表示方法为 LSBV ），如图3.18所示。量化的结果再经过编码，变成不同阶数

的数字编码。 

1/8 2/8 3/8 4/8 5/8 6/8 7/8 1
/in refV V

数字输出

000

001

010

011

100

101

110

111



0.5

0.5 

/in refV V

量化误差
E

 
图 3.18 量化误差范围 

图3.19所示分别为量化噪声的概率谱密度和功率谱密度， Sf 表示采样频率。 

噪声/ 2/ 2

噪声概率谱密度

频率/ 2sf/ 2sf

噪声功率谱密度

 
图 3.19 量化噪声的概率谱和功率谱密度 

得到量化噪声的总功率为： 
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1 2
2 22

1

2

1
( )

12

LSB

LSB
LSB

V
LSB

noise
V

V
P x x dx x dx

V




 
   

 

(3-4) 

其中， ( )x 代表概率密度函数， x代表量化误差。 

过采样技术就是在普通的采样定律基础上，提高采样频率
Sf ，使其远高于奈

氏频率 2N bf f 的大小，这样论文得到图3.20所示的两者功率谱对比图。可以看出

使用过采样技术后噪声总功率虽然不变但是分布在信号频带中的噪声明显减少，

信噪比得以提高。 

ffs/2-fs/2 fb-fb

奈奎斯特采样

过采样

SQ(f) 

SQ1(f)

 SQ2(f)

 
图 3.20 量化噪声功率谱密度对比图 

定义过采样率OSR（Oversampling Rate）为： 

 
2

S S

N b

f f
OSR

f f
 

 
(3-5) 

因为总的量化噪声功率不变，得到： 

 
2

/2 /2
2 2 2

2 2 1
/2 /2

( ) ( ) ( )
12

S b

S b

f f
LSB

Q Q S Q
f f

V
S f df S f f S f df

 
    

 
(3-6) 

得到： 

 

2
2

2 ( )
12

LSB
Q

S

V
S f

f


 

(3-7) 

所以分布在信号频带中的量化噪声功率大小为： 

 

2 2
2

2

2
( )

12 12

b

b

f
LSB b LSB

Q Q
f

S

V f V
P S f df

f OSR
   

 

(3-8) 

由公式（3-8）可以看到，选择的过采样率越高，信号频带中的噪声功率越小，

所以证明了该技术可以明显降低量化噪声。 
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噪声整形的原理就是运用反馈把位于信号带宽内的噪声不断的压缩，目的就

是把它被推到信号频带以外，因为信号频带外的噪声便能够通过环路中的低通滤

波器滤除掉。首先对电路构造一个噪声传递函数NTF，使量化噪声通过电路的处理

之后，其频谱形状发生改变，即实现了噪声整形。假设电路的输入信号是  x n ，

输出信号是  y n ，量化噪声是  e n ，整形电路的输入输出在Z域的关系式构建为： 

      Y z STF X z NTF E z   
 

(3-9) 

上式中 X(z)，Y(z)，E(z)分别是 x(n)，y(n)和 e(n)的 Z 域变换结果，STF 和 NTF

分别代表信号和噪声的传递函数。 

  -11-
n

NTF Z
 

(3-10) 

其中，n是调制的阶数，经过整形后的被采样信号的频带内噪声变为： 

       2
| 1 (1 e )s s s

j Ts

n
j T j T j f f n

z e
NTF z NTF e e

   


    

 
(3-11) 

  
   

2 2 22

2 112 12 2 1

b

s

b

f n
j TLSB LSB

Q n

sf

V V
P NTF e df

f n OSR

 




  



 

(3-12) 

从公式 3.12 可知，带内噪声大小和过采样率以及调制的阶数n有关，调制阶

数 n 越高，噪声整形效果便越好，带内噪声会越小。噪声整形之后的带内噪声如

图 3.21 所示。 

ffs/2-fs/2 fb-fb

NTF(f) 

噪声整形后的

带内噪声

 
图 3.21 噪声整形 

综上所述，可以看出，噪声整形并没有改变噪声总功率的大小，只是将噪声

功率谱往高频处搬移。 

3.3.2 Sigma-Delta 调制器的结构和特性 

调制器的结构有单阶和高阶两种，其中高阶结构中包含单环高阶和 MASH 结

构的高阶，它们是通过单阶 Sigma-Delta 调制器的串联或者级联方式构成。首先论
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文对 Sigma-Delta 调制器的基本结构单元—一阶调制器进行分析。 

1) 一阶 Sigma-Delta 调制器 

如图 3.22 所示为一阶 SDM 的结构框图，可以看到它由一个 Delta 调制器，一

个积分器以及一个量化器组成[44]。因为积分器可以类比为求和，在数学中用符

号表示，所以该种结构的调制器便被称作 Sigma-Delta 调制器。下图 3.23 是它的 Z

域的结构框图。 

∫ · 
+

-

Delta Sigma Quantizer

X[n] Y[n]

 
图 3.22 一阶 SDM 结构 

Z-1

· 
W[n]

 

 −

· 

e[n]

量化器等效

Z-1

X[n] Y[n]V[n]

 
图 3.23 一阶 SDM 的 Z 域模型 

根据上图，可以得到： 

       -1W Xz z Y z z   (3-13) 

       1V W zz z V z    (3-14) 

      Y z e Vz z 
 

(3-15) 

根据公式（3-13）（3-14）和（3-15）可以得到： 

   1

1

1
H

z
z




  
(3-16) 

        11z X zY E zz    (3-17) 

 
 
 

 
 1

1
1

Y z H z
STF

X z z H z
  


 (3-18) 

 
 
   

1

1

1
1

1

Y z
NTF z

E z z H z




   


 (3-19) 
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根据 STF 的表达式可以看到，该系统对信号只起到了一个传输的作用，NTF

则表明系统对噪声起到了高通滤波的作用。 

将公式（3-13）带入公式（3-14）可以得到： 

          1z z zV X V Y zz     (3-20) 

所以可以得到图 3.24 与图 3.23 等效。 

Z-1

· 
X[n] V[n] Y[n]

 
 −

· 

e[n]

 
图 3.24 一阶 SDM 的另一种 Z 域模型 

其实图 3.24 所示的一阶 Sigma-Delta 调制的 Z 域模型，也正是累计器的 Z 域

等效模型，为了看出它们之间存在的关系，下面对累加器的等效模型进行详细分

析。 

图 3.25 所示为数字累加器的等效模型，它其实就相当于一个数字积分器。 

Z-1

· 
X[n] S[n]

 
图 3.25 数字累计器模型 

累计器的整个运算过程包括和的累加、进位溢出等，在建立模型时，模型应

该能完全体现这些运算过程。当累加器不断累加，直到它达到最大范围产生进位

溢出时，进位需要从和里面减掉，能体现该工作过程的模型如图 3.26 所示。其中

 X n 表示累加器输入信号，  S n 表示累加器的和项，  C n 表示累加器的进位项。 

Z-1

· 
X[n] S[n]

C[n] 
 −

 
图 3.26 带进位数字累加器模型 

由于在累加器中，进位溢出信号是作为累加器的输出，论文得到累加器的另
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一个等效模型，如图 3.27 所示。它的进位输出相当于是对  S n 的一位量化，这将

产生一个量化误差，用  e n 表示。 

Z-1

· 
X[n] S[n] C[n]

 
 −

量化器 · 

 
图 3.27 带量化器的累加器模型 

对于图 3.27 中的量化器又可以等效成一个加法器，相加的两项是和  S n 和误

差信号  e n ，因为当输入信号不断变化时，可以把量化误差与输入信号看作是相

互独立的[17]。  e n 和  X n 分别看作系统的两个输入信号，它的结构如图 3.28 所示。 

Z-1

· 
X[n] S[n] C[n]

 
 −

· 

e[n]

 −e[n]

 
图 3.28 引入量化噪声的累加器模型 

为了直观的描述累加器的工作过程，本文进行举例说明，假设累加器的输入

信号 X[n]为 0.375。 

表 3.1 累加器工作过程举例 

X[n] S[n] C[n] e[n] 

0.375 0.375 0 -0.375 

0.375 0.75 0 -0.75 

0.375 1.125 1 -0.125 

0.375 0.5 0 -0.5 

0.375 0.875 0 -0.875 

0.375 1.25 1 -0.25 

0.375 0.625 0 -0.626 

0.375 1 1 0 

0.375 0.375 0 -0.375 
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从上表可以看出，当输入为 0.375 时，在 8 个周期内有三次进位溢出信号，

3/8=0.375，正好就是小数累加器的输入。 

根据以上对于累加器的等效模型分析，可以看到它其实就相当于一阶的

Sigma-Delta 调制器，所以为了导出一阶 Sigma-Delta 调制器的传递函数，下面本文

首先对累加器进行传递函数的推导。根据图 3.28 所示，可以得到： 

      C n S n e n 
 

(3-21) 

       1*S n X n e n z   (3-22) 

两式相加消去  S n 得到： 

        1* 1C n X n e n z    (3-23) 

公式（3-23）表示的就是一阶的 Sigma-Delta 调制器的传输函数，从公式中可

以看到，该结构具有高通特性，进位输出  C n 等于输入信号  X n 加上经过噪声整

形后的量化误差，输出位宽为 1 位。 

基于对一阶 Sigma-Delta 调制等效模型的分析，下面对它的信号流和数字电路

实现结构进行描述，这样对其能有更进一步的认识。如图 3.29 所示，为一阶调制

器的信号流图，m位信号输入  X n 存到一个m位的加法器中，输出为m+1位的  S n ，

进位输出是  S n 的最高有效位 MSB（Most Significant Bit），剩下的 m 位是不带进

位的和项，正好是量化误差的负值，保留在 m 位寄存器中，经过一定延时反馈回

累加器与外部输入的常数值进行相加。 

Z-1

X[n] S[n] C[n]

  −e[n]

m

m+1

m
m

1

 
图 3.29 一阶 SDM 的信号流 

图 3.30 所示结构是一阶 Sigma-Delta 调制器的数字电路实现结构，D 触发器用

来实现一个参考时钟周期的延时，在下一章将以该结构为基础将 Sigma-Delta 调制

器进行全数字实现。 
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DFF

X[n]
m

m

-e[n]

C[n]

A

B

A+B

 
图 3.30 一阶 SDM 的数字电路实现 

如图 3.31 所示是由累加器控制双模分频器构成的小数 N 频率综合器结构，累

加器产生进位输出，然后连接到双模分频器的模数控制位上，进位溢出位是 1 时，

控制双模分频器实现 N+1 分频，反之实现 N 分频，触发器的输入时钟是系统参考

时钟。根据上述分析，可以知道图中所用到的累加器就相当于一个一阶 Sigma-Delta

调制器。 

鉴相器
环路滤波

器

压控振荡

器

双模分频器
N/N+1

· 
Fo

电荷泵

DFFCLK

Frac

Fr

Fd

· 

A

B

A+B

 
图 3.31 基于一阶 SDM 的频率综合器 

为了分析该结构的特点，首先把 0.F 表示成分数形式，例如 0.F=K/M，得到

VCO 的输出频率和输入参考信号频率的关系为： 

  * . * /o r rF F N F F N K M  
 

(3-24) 

假设累加器是 k位的，且外部输入值为 K，那么根据其工作原理，可以推算出
k2 个时钟周期内，有进位溢出的次数为 K，累加器的输出信号就可以看成 kK/2 ，
k2 =M，所以可以看到累加产生进位信号的周期性比较强，这种情况下，噪声整形

的作用不明显，电路仍然存在小数毛刺。为了改善上述一阶 Sigma-Delta 调制器存

在的周期性，引入了新的方法，一个就是模拟补偿方法如 3.2 节所述，通过引入一

个数模转换器将累加器除了因为溢出以外的部分进行数模转换，输出的模拟信号

连接到一个加法器和 PD 的相位误差输出进行相加，进而抵消相位误差产生的影响。

不过利用这种模拟补偿法对数模转换器的设计要求很高。 
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除上述模拟补偿之外，还有三种常用方法，一是采用高阶的 Sigma-Delta 调制

器代替一阶的调制器，因为理论研究已经表明，调制器阶数越高的情况下，噪声

调制效果越好。直观上面看，主要是高阶结构能够使分频器的分频比变化更加的

随机，随机性越高则相位噪声的抑制效果越好。二是多位量化的方法，它的原理

就是使调制器的输出变成多位，在它控制下多模分频器的分频比也能够更加随机

化。三是在加随机抖动的方法，Sigma-Delta 调制器的输出之所以有周期性是因为

它的输入为常数，在输入端加入随机抖动则破坏了它的常数输入，进而使得输出

更加随机。在以上讨论的三种数字补偿方法中，第一种也就是使用高阶结构的方

法最为常用。 

2) 高阶 Sigma-Delta 调制器 

根据上一小节的描述，可以知道，一阶的 Sigma-Delta 调制器虽然也能实现量

化噪声的整形，但是它的性能远不如高阶结构好，不过以其作为基本构成单元，

可以构成高阶的 Sigma-Delta 调制器。 

图 3.32 所示为 MASH 结构的高阶 Sigma-Delta 调制器，在该结构中，当前级

的量化误差作为输入连接到下一级，每一级的进位输出经过延时和相加最后得到

输出序列。 

Z-1

· 
 −

· 

e1[n]

Z-1

X[n] Y[n]

e2[n]

Z-1

· · 

Z-1
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Z-1

· 

 

· 

Z-1

 −

1-Z-1

…
 

…
 

· 

…
 

 −

 −

 
图 3.32 高阶 MASH 结构的 SDM 

如图 3.33 所示是一阶调制器串联形成的单环串联高阶结构，不过该结构去掉
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了前几级反馈回路中的延时，只有最后一级存在一个反馈延时。 

· 
 −

X[n] Y[n]
· 

 

 −

· · … 

… 

e[n]

Z-1

 −

Z-1 Z-1

Z-1

 
图 3.33 单环高阶 SDM 结构 

单环串联和 MASH 级联两种结构相比，前者比后者的噪声整形效果好，输出

可以是一位或者多位，不过不如后者的稳定性好，如果与单级高阶噪声整形电路

阶数相同，多级噪声整形结构具有无条件稳定的好处，它还可以采用流水线实现

高速度低功耗的操作，不过它只能是多位的输出，位数和调制器的级数相同。 

MASH 结构是 Sigma-Delta 调制器最常使用的一种结构，它能解决一阶结构由

于输出的周期性导致的小数毛刺问题，使调制器的输出更加无序，并且噪声整形

性能更好。前面理论已经证明 Sigma-Delta 调制器阶数的越高，相位噪声的抑制效

果越好，似乎可以通过不断加大调制器阶数来改善噪声性能，但是事实并非如此，

因为阶数提高意味着量化噪声总功率增大，对电路的整体设计便会产生影响。基

于此，本文设计的是一个 MASH1-1-1 结构的 Sigma-Delta 调制器，它由三个一阶

调制器级联形成，因为该 Sigma-Delta 调制器是全数字实现，误差抵消效果是非常

完美的。如图 3.34 所示，是本文设计的一种 MASH1-1-1 调制器的结构，其中量化

器可以由量化误差输入和加法器代替。 
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图 3.34 MASH1-1-1 结构的 SDM 
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下面将对本文设计的 MASH 结构高阶 Sigma-Delta 调制器进行详细说明，针

对该结构的噪声整形特性来说，首先根据 Z 变换的知识可知， -1z 描述的是单位时

间延时，    -1X n *z =X n-1 。 -11-z 表示的是微分，      -1X n * 1-z =X n -X n-1（ ） 。 

根据图 3.34 所示的调制器结构，假设其输出用  Y n 表示，可以得到： 

        1 1 11 2 1 3 1 1Y n C C z C z z          

   
2

1 11 2 1 3 1C C z C z                         (3-25) 

对于公式（3-25）进行展开，可以得到： 

      1 1 21 2* 1 3* 1 2Y n C C z C z z         (3-26) 

式中 -nC*z 代表延时 n 个时间单位的进位输出。 

把进位 C1，C2，C3 对应的系数  -1
n

1-z 展开，得到一个 Pascalls 三角形，三角

形每一行的数字便是  -1
n

1-z 展开后每行的系数，从上式可得到如图 3.35 所示的

Pascalls 三角形。 

+1

+1 -1

+1 -2 +1
 

图 3.35 Pascalls 三角 

从图 3.35 可以看到，除了第一行等于一，其他各行的和都是零，所以只有第

一级的进位输出会决定系统的整体输出，第二级和第三级的进位并没有对输出产

生直接贡献。 

针对本文的设计，调制器是 MASH1-1-1 结构的三阶调制器，所以它的输出有

3 位，只有 8 种正数值，即-3—+4 之间的 8 种整数值。它是通过对每一级的进位溢

出信号进行延时、反向、求和得到的。 

在上文中，论文根据累加器的等效模型得出了一阶 Sigma-Delta 调制器的 Z 域

传递函数，下面对本论文设计的三阶 MASH1-1-1 结构的 Sigma-Delta 调制器进行

传递函数的推导。如图 3.36 所示为 MASH1-1-1 简化结构框图。 
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图 3.36 MASH1-1-1 结构框图 

根据一阶 Sigma-Delta 调制器的传输函数：        -1C n =X n +e n * 1-z ，可以得

到 MASH1-1-1 结构中每一级调制器的进位传输函数，分别为： 

      11 1 * 1C e n z X n    (3-27) 

      12 2 * 1 1C e n z e n    (3-28) 

      13 3 * 1 2C e n z e n    (3-29) 

在上述内容中，已经推导得到 MASH1-1-1 结构调制器的输出为： 

      
2

1 11 2 1 3( 1Y n C C z C z       (3-30) 

将上面每级进位输出表达式（3-27）（3-28）和（3-29）带入到上式（3-30）中，

可以得到： 

        
3

-1 3 * 1-Y n X n e n z   (3-31) 

 1STF   (3-32) 

  
3

11NTF z   (3-33) 

由上式可以知道，MASH1-1-1 结构的输出等于输入与最后一级的量化误差的

和，并且最后一级的量化误差是经过高阶整形的。这说明前面几级的噪声都被消

除掉，只剩下最后一级的量化误差影响输出结果，而且是经过一个高通的滤波器

之后到达输出端，对于本文设计的三阶 MASH Sigma-Delta 调制器，它的高通项为

三次方。 
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在下一章，本文会利用 Simulink对MASH1-1-1结构进行行为仿真，可以看出，

MASH1-1-1Sigma-Delta 调制器的输出是一个伪随机序列，并且通过功率谱分析可

以看到它的输出噪声的功率谱主要集中于高频处，证明其实现了噪声整形的功能，

所以可以通过环路中的 LPF 将其滤除。 

如图 3.37所示是一个高阶Sigma-Delta调制器通过控制一个多模分频器实现小

数 N 分频的结构，根据目标输出频率与输入参考信号的比值确定分频比，然后根

据分频比的小数部分和累加器的位数来设定 Sigma-Delta 调制器的输入，调制器输

出序列的平均值正是所需要的小数分频值，它再与整数部分相加，最后得到的输

出序列连接到多模分频器。 

分频器 晶振

鉴频鉴相

器

环路滤波

器

压控振荡

器

多模分频器
÷N.F

Δ-Σ 

调制器

整数

分数

 
图 3.37 基于高阶 SDM 的小数 N 频率合成器 

3.4 本章小结 

由于 SDM 的设计与分频器是紧密相关的，所以本章首先对分频器的内部触发

器结构以及双模、多模分频的实现进行了研究，重点分析了小数分频的原理和实

现结构。经过对小数分频的分析，可以看到小数分频会在输出频谱中引入小数毛

刺干扰，所以需要采取措施来改善小数杂散问题。进而本章讨论了几种消除小数

杂散的方式，引出了 Sigma-Delta 调制技术。首先以累加器为基础，仔细分析了它

的工作原理和等效模型。以此为基础，设计了一个 MASH1-1-1 结构的三阶调制器，

推导了其传递函数，证明了其噪声整形原理。在下一章中，将针对本章设计的调

制器结构，使用 Simulink 工具搭建模型，进行功率谱仿真，然后使用 Verilog HDL

编写代码和测试平台进行功能仿真，最后利用 EDA 工具 Design Compiler 综合，生

成其门级网表。
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第四章 Sigma-Delta 调制器的硬件实现 

 

本章针对第三章中所设计的三阶 MASH1-1-1 结构的 Sigma-Delta 调制器进行

了电路实现。首先使用 Simulink 工具对其搭建模型并进行功率谱仿真，然后使用

Verilog HDL 编写代码、搭建测试平台，使用 Modelsim 软件完成了功能仿真，最

后使用 EDA 工具完成了逻辑综合以及版图生成。 

4.1 Sigma-Delta 调制器的 Simulink 仿真 

为了验证本文所设计的三阶 MASH1-1-1 结构 Sigma-Delta 调制器的功能是否

正确以及能否满足预期，在具体硬件电路实现之前，本节利用 Simulink 丰富的逻

辑模块，搭建了它的等效模型，进行行为级的仿真。通过仿真模型的搭建，可以

看到 MASH1-1-1 结构 Sigma-Delta 调制器的输出是-3—+4 之间的随机序列，并且

通过观察调制器输出的功率谱密度，验证了它的噪声整形功能。因为高阶的

Sigma-Delta 调制器结构都是基于累加器实现，所以首先利用 Simulink 搭建了一个

累加器的模型，如图 4.1 所示。 

 
图 4.1 Simulink 中累加器模型 

根据累加器的工作过程：假设累加器的位宽为 k 位，输入为常数 K，则累加

器的模数为 k2 ，每经过一个时钟周期累加器的值增大 K，当累加的值超过 k2 时，

则产生一个进位输出信号 C。所以在搭建累加器模型时，用一个常数设置累加器的

最大值，当累加的结果大于等于这个最大值时，产生一个进位输出。同时累加的

结果与累加最大值送入取余函数模块进行操作，当累加的结果没有大于设定的累

加器最大值时，取余操作后的输出就是本次累加的结果，延时一个单位时间后再

输入到加法器进行累加。当累加的结果大于累加器最大值时，取余操作相当于在

累计结果中去掉了最大值部分。例如，在设定累加器的位数为 24 位，即最大值为
242 时，输入设为 6291456 时（此时相当于小数输入 0.375），图 4.2（a）和（b）中

Administrator
高亮
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两个波形分别代表从示波器看到的累加器余数输出和进位溢出信号，可以看到当

输入为 0.375 时，每 8 个周期，产生 3 个进位溢出信号。 

 
(a) 累加器余数输出 

 
(b) 累加器进位输出 

图 4.2 累加器输出结果示例 

把累加器封装成一个子系统，在此基础之上，搭建本文设计的 MASH1-1-1 结

构的仿真模型。如图 4.3 所示。 

 
图 4.3 MASH1-1-1 调制器仿真模型 
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其中包含的三个子系统就是上面所述搭建的累加器的模型。 

为了验证其功能，假设输入为 0.668 时，如图 4.4 所示，从上往下依次为三个

累加器的进位输出。 

 
图 4.4 三级累加器分别的进位输出 

图 4.5 所示为三阶 Sigma-Delta 调制器的输出序列，可以看到其呈现随机性，

大小介于+4—-3 之间。 

 
图 4.5 三阶 SDM 的输出 

而图 4.6 所示，则为此调制器的输出的功率谱密度，从图中可以看到，功率谱

主要集中在高频处，表明了 MASH1-1-1 结构的调制器具有良好的噪声整形效果。 
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图 4.6 三阶 SDM 的输出功率谱密度 

4.2 Sigma-Delta 调制器的硬件实现 

最早的时候，数字电路的设计使用电路原理图输入方法，这样的设计方法效

率低，设计周期长。发展至今，集成电路的集成度不断增加，设计方法也不断改

进。当设计的要求不是很高时，不需要从管级电路开始设计，一般采用半定制的

方法。首先利用硬件描述语言（HDL）针对电路要实现的功能从更高层次来进行

代码编写，仿真证明代码功能正确以后，再利用 EDA工具进行电路的自动化实现。

首先根据实际要求对代码添加约束，使用 Design Compiler 等工具进行综合，自动

地高层次的 HDL 电路转换成门级网表，其次再利用布图规划（Floorplan）、自动

布局布线（APR）等工具对得到的门级网表进行物理实现，得到其版图。经过时

序分析和设计规则检查等步骤证明没有问题之后，便可以流片。所以可以看到 EDA

工具的出现，很大程度的改进了设计方法，提升了设计效率。 

4.2.1 功能仿真 

常用的硬件描述语言有 Verilog HDL 及 VHDL，本文使用的是 Verilog HDL，

Verilog HDL 能够从不同的层次对电路进行描述，如系统级（system-level）、算法

级（algorithm-level）、寄存器传输级（register transfer level）等。与 C 语言等不同，

它的本质作用是对硬件电路进行描述。 

Sigma-Delta 调制器的结构相对简单，能够使用全数字的实现方法，本文首先

根据设计的 Sigma-Delta 调制器结构使用 Verilog HDL 对其进行描述，接着编写测

试平台，利用 Modelsim 软件对其进行功能仿真。如图 4.7 所示为本论文确定的

MASH1-1-1结构 Sigma-Delta调制器的电路实现结构，采用的累加器位宽为 24位，
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F 为小数输入，它的值是根据所需要的小数分频比来确定的。 
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图 4.7 硬件实现电路 

利用Verilog HDL编写图 4.7结构对应的RTL级代码，时钟频率设定为16MHz，

如图 4.8 所示为其波形仿真结构，把该结果与 Simulink 的仿真结果对比，证明两个

结果是相一致的，可以推断 Verilog 代码正确实现了所需功能，下面便对其进行逻

辑综合。 

 
图 4.8 Modelsim 波形仿真结果 

4.2.2 逻辑综合 

逻辑综合工具出现以前，电路设计者需要自己动手将 HDL 转换为电路图并描

述元件间互联来产生一个门级网表，如果电路规模很大，这种设计方法会浪费很

多时间和人力，限制了集成电路规模的发展。而综合工具可以自动地把 RTL 级或

者更高层次的代码转换成门级网表，弱化了人的体力劳动过程，使设计者可以把

精力更多地用在设计方法和高层次电路设计的思考上面，从而提高整个设计水平，

加快电路设计的速度。 
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逻辑综合需要的输入文件和产生的输出文件如下图 4.9 所示，可以看到它需要

的输入有 RTL 级代码、单元库以及环境和时序约束。单元库的作用就是为综合提

供一个方向，因为不同的单元库包含不同的标准逻辑单元，也可能对应不同的设

计工艺和规则等，设计者需要根据自己流片所选择的代工厂来选择目标库，本文

的目标库是 TSMC 0.18µm 工艺库。环境和时序约束则是设计者根据电路要求需要

为综合添加的外部约束，比如电路特定的时钟参考频率和芯片的面积等，如果综

合结果不满足设计的约束要求，则可以进行针对性改进。综合主要包括三个阶段：

转换（translation），映射（mapping）和优化（optimization）。转换是指把 HDL 代

码变为 RTL 级网表，这一步跟具体工艺是无关的，映射过程就是把转换过程中得

到的网表映射到目标工艺库上，得到由库中单元连接成的门级网表，优化则跟外

部添加约束有关，比如以面积为第一考虑因素的设计，综合工具就会往面积更小

的方向优化，可能就会牺牲电路的延时。 

RTL代码
环境和时序

约束
单元库

Design 

Compiler

门级网表

 
图 4.9 综合的输入输出文件 

针对本文中的设计，使用 Synopsys 的 Design Compiler 综合工具，针对 TSMC 

0.18µm 工艺库，对设计进行综合，其中用到的 TCL 脚本的主要部分如下： 

指定库的路径： 

set search_path "/EDA/PDK/TSMC18DIG/CL018G/aci/sc/synopsys\ 

/EDA/PDK/TSMC18DIG/CL018G/aci/sc/symbols/synopsys" 

指定目标库： 

set target_library "slow.db" 

指定链接库： 

set link_library " * slow.db" 

指定符号库： 

set symbol_library "tsmc18.sdb" 
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读入设计文件： 

set_svf sigma_delta24.svf 

read_verilog ./accumulator24.v 

read_verilog ./sigma_delta24.v 

current_design sigma_delta24 

link 

uniquify 

设置时钟约束： 

reset_design 

create_clock -period 62.5 -waveform [list 0 31.25] [get_ports Clk] 

set_clock_uncertainty -setup 0.5 Clk 

set_clock_uncertainty -hold 0.3 Clk 

set_clock_latency 2 Clk 

set_clock_transition 1.5 Clk  

set_dont_touch_network [get_ports "Rst_n Clk"] 

约束输入输出路径： 

set all_in_ex_clk [remove_from_collection [all_inputs] [get_ports Clk]] 

set_input_delay -max -35 -clock Clk $all_in_ex_clk 

set_input_delay -min -6.2 -clock Clk $all_in_ex_clk 

set_output_delay -max -35 -clock Clk [all_outputs] 

set_output_delay -min -6.2 -clock Clk [all_outputs] 

设置环境属性： 

set_operating_conditions slow 

set_wire_load_model -name tsmc18_wl20 

set_wire_load_mode top  

设置输入驱动、面积约束、输出负载等： 

set_driving_cell -library slow -lib_cell BUFX8 $all_in_ex_clk -no_design_rule 

set_max_area 0 

set_drive 0 [listRst_nClk] 

set_load [expr [load_of slow/DFFSX2/D] * 10.0] [all_outputs] 

set_fix_multiple_port_nets -all -buffer_constants [get_designs * ] 

current_design sigma_delta24 

compile 

生成并保存综合结果： 
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report_area 

report_timing 

report_constraints 

write_sdf ./report/sigma_delta24.sdf 

write_sdc ./report/sigma_delta24.sdc 

write -format verilog -hierarchy -output ./report/sigma_delta24.sv 

write -format verilog -hierarchy -output ./report/sigma_delta24.v 

report_area > ./report/report_area.txt 

report_timing -delay max > ./report/setup.txt 

report_timing -delay min -nets -capacitance -transition_time > ./report/hold.txt 

综合后面积报告如图 4.10 所示。 

 
图 4.10 面积报告 

关键路径的建立时间分析如图 4.11 所示，满足要求。 

 
图 4.11 建立时间报告 
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4.2.3 版图生成 

经过逻辑综合得到设计的 Sigma-Delta 调制器的门级网表以后，对其进行数字

版图的实现，本文利用 Cadence 公司的 SocEncounter 软件，进行了如图 4.12 所示

的数字后端的整个流程。 

门级网表

标准单元布

局

布图规划

时钟树综合

布线

DRC

LVS

DFM

 
图 4.12 数字后端设计流程简图 

首先将得到的门级网表输入到 SocEounter 软件中，对其进行布图规划、自动

布局布线和时钟树综合等，图 4.13 是最终得到的 SDM 模块的数字版图。 

 
图 4.13 SDM 的数字版图 
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4.3 本章小结 

本章对本文所设计的三阶 MASH1-1-1Sigma-Delta 调制器进行了 Verilog 代码

编写和硬件电路实现。首先使用 Simulink 工具对调制器搭建模型并进行功率谱仿

真，证明了它的噪声整形功能。然后使用 Verilog HDL 对调制器编写代码，搭建测

试平台，使用 Modelsim 软件对其完成了功能仿真，验证代码功能正确。最后使用

EDA 工具 Design Compiler 对代码进行了逻辑综合，生成了面积和时序报告。报告

显示，建立时间没有违例，满足设计要求，最后给出了设计的数字版图。  
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第五章 结论和展望 

 

因为频率综合器在射频收发机中起到非常重要的作用，所以本文对频率合成

的技术进行了研究。在许多的频率合成方法中，比较常用的是基于锁相环的频率

综合器结构，该结构又分为不同的种类，本文着重对其中最常用的小数 N 结构进

行了研究。论文详细分析了锁相环频率综合器的频率合成原理以及其中各个模块

的结构与 S 域等效模型，得到了其线性化模型，在此基础上推导出了它的闭环传

递函数。为了判断一个锁相环频率综合器的性能好坏，本文给出了它的常用性能

指标以及相应的改进方法。PLL 的电路模块中包含有数字电路和模拟电路部分，

本文重点对其中的数字部分包括小数N分频电路以及 Sigma-Delta调制器进行了设

计分析，给出了小数 N 分频的原理和实现结构，表明其既能满足低相位噪声的要

求又能保证较短的锁定时间。 

在分析了小数分频原理的基础上，可以看到小数分频会导致小数杂散的产生，

它在压控振荡器的输出频谱中引入了小数毛刺干扰，为了减弱小数杂散的影响，

改善锁相环频率综合器的相位噪声特性，本文通过类比不同补偿技术的优缺点，

确定了引入 Sigma-Delta 调制器的改善方法。为了验证该方法的有效性，本文首先

通过推导给出了一阶 Sigma-Delta 调制器（累加器）的等效模型、Z 域等效结构以

及它所对应的传递函数，推导出了该结构的噪声整形功能，最后本文给出了它的

数字电路实现结构。 

理论分析表明，Sigma-Delta 调制器阶数提高则噪声整形的效果更加明显，虽

然一阶结构也能够实现一定程度的量化噪声整形，但是它的整形效果不如高阶结

构明显，所以在实际运用中，多是运用高阶的 Sigma-Delta 调制器。它以一阶的

Sigma-Delta 调制器为基础单元，根据构成方式的不同分为了单环串联和 MASH 级

联的结构，两者各有优缺点，前者比后者的噪声整形效果好，输出可以是一位或

者多位，不过不如后者的稳定性好，如果与单级高阶噪声整形电路阶数相同，多

级噪声整形结构具有无条件稳定的好处，它还可以采用流水的方式完成高速度低

功耗，不过它只能是多位的输出，位数和调制器的级数相同。基于理论分析的结

论，本文设计了一个用于小数 N 频率综合器中的 MASH1-1-1 的三阶调制器结构，

参考时钟频率设定为 16MHz，累加器位宽为 24 位。利用 Simulink 工具首先对累

加器进行建模，仿真证明模型功能正确以后将其进行封装成子系统，进而搭建了

本文设计的调制器模型并实现仿真，观察其功率谱密度可以发现噪声被集中到高

频处，证明了本文设计的调制器结构成功实现了噪声整形。本文使用 Verilog HDL

对设计的 MASH1-1-1 结构的 Sigma-Delta 调制器进行了描述，编写了测试平台，
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利用 Modelsim 软件编译仿真得到其输出序列的波形，通过与 Simulink 中的输出波

形对比证明了代码编写的正确性，再利用 EDA 工具对其综合，生成一个门级网表，

综合过程生成的面积和时序报告表明其满足了设计要求，最后利用 SocEncounter

工具完成了物理设计过程，得到其数字版图。 

上文给出的是本文所做工作的总结，虽然取得了一些微小的成果，但是还存

在一些需要改进和进一步研究的方面，锁相环频率综合器电路中包含 PFD，CP，

LPF，分频器以及调制器，还需要将本文所设计的 Sigma-Delta 调制器与其他模拟

电路部分联合起来进行共同仿真，验证功能的正确性。同时由于分频器工作频率

很高，半定制设计方法不能满足要求，一般采用全定制的设计方法，还需要进一

步的研究，这些在后续的研究学习中会继续努力。
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还要感谢我的室友闫宏丽，她的学习态度和难能可贵的品格使我获益良多。 

最后，感谢我的家人和朋友，他们对我的希望和默默支持，是我一直前进的

不竭动力。谨以此文献给他们，愿他们健康快乐。 
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作者简介 

 

1.基本情况 

女，山东济宁人，1990 年 10 月出生，西安电子科技大学微电子学院集成电路系统设计专

业 2012 级硕士研究生。 

 

2.教育背景 

2008.09～2012.07  就读于哈尔滨工业大学信息与电气工程学院电子科学与技术专业，获工

学学士学位 

2012.09～2015.01  西安电子科技大学微电子学院集成电路系统设计专业硕士研究生 

 

3.攻读硕士学位期间的研究成果 

3.1 发表的学术论文 

3.2 发明专利和科研情况： 

[1].省科技统筹项目，基于 ZigBee 物联网专用芯片研发，2013 年 4 月至 2014 年 4 月，

现已进入测试阶段，主要负责数字基带部分数字滤波器模块的设计，包括前端代码

编写和后端物理设计。 
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