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一种基于有限脉冲响应滤波器的时钟倍频器设计
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摘　要：　本文提出了一种基于有限脉冲响应（Finite Impulse Response，FIR）滤波器的时钟倍频与抖动消除电路 .
相比传统时钟倍频器所采用的锁相环（Phase Locked Loop，PLL）或延迟锁定环（Delay-Locked Loop，DLL）技术，本文所

设计的倍频电路通过FIR滤波器原理来产生高精度的时钟相位，并利用新型过零检测电路来产生输出时钟脉冲，在明

显降低时钟抖动的同时还实现了倍频器的快速锁定，且在功耗及面积成本上也更为经济 . 本设计采用 SMIC 0.18 μm 
CMOS工艺实现后，设置输入时钟频率为 32 MHz时，在锁定时间小于 1.5个时钟周期的情况下实现了 5倍频输出，输入

时钟抖动也从43.6 ps RMS降低至24.6 ps RMS，由此验证了设计的合理性和实用性 .
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A Design of Clock Frequency Multiplication Circuit Based on 
Finite Impulse Response Filter
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Abstract:　 This paper presents a clock multiplication and jitter reduction circuit based on finite impulse response 
(FIR) filters.  Compared with phase-locked loop (PLL) or delay-locked loop (DLL) techniques used in conventional clock 
multiplier, the proposed clock multiplier generates a high-precision clock phase based on the working principle of FIR filter 
while reducing the clock frequency jitter.  A new zero-crossing detection circuit is also designed to generate output clock 
pulses.  The proposed clock multiplier can achieve fast lock-in time, as well as low power consumption and area cost.  This 
design is implemented in SMIC 0.18 um CMOS process, the input clock frequency is 32 MHz, the output is multiplied by 5 
when the lock-in time is less than 1.5 clock cycles, and the input clock jitter is reduced from 43.6 ps RMS to 24.6 ps RMS.
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1　引言

时钟倍频器被广泛应用于各类型集成电路中，特

别是在片上系统（System On Chip，SOC）设计中起着至

关重要的作用［1］. 目前，倍频器设计主要采用三种技术

方案：锁相环（Phase Locked Loop，PLL）、延迟锁定环

（Delay-Locked Loop，DLL）和时钟相位插值［1］. PLL 和

DLL 技术方案能够产生精准的时钟信号，但是由于其

电路结构的反馈特性，它们通常需要相对较长时间才

能锁定或稳定，且在面积和功耗方面成本较高［2~4］. 此

外，设计基于 PLL 和 DLL 原理的倍频器通常需要消耗

设计师大量的设计精力和时间，并且需要经验丰富的

设计师来将同样功能的设计从一个工艺移植到另一个

工艺［5~7］. 时钟相位插值技术提供了一种能够降低锁定

时间与功耗，占用更小硅面积的倍频途径，降低了倍频

器的设计成本并加速了新设计的上市时间［1，8，9］. 由于
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采用时钟相位插值技术的倍频器多以数字电路为主，

因此这种类型的倍频器在不同工艺间进行移植成本相

对较低 . 时钟相位插值技术首先需要产生可供插值的

初级相位信号，目前产生初级相位信号的方式主要有

两种 . 第一种是分频器法，即使用分频器将参考时钟信

号降频产生初级相位，然后和参考时钟插值产生输入

频率的 2N倍的时钟信号［8，10，11］. 在文献［8］中，时钟处理

电路首先对输入时钟信号进行 1/4分频，然后使时钟信

号经过多级多相位频率倍增模块（MultiPhase Fre⁃
quency Doubler，MPFD）和多相位边沿平均模块（Multi⁃
Phase Edge Averaging，MPEA）进行倍频和时钟抖动消

除 . 该方案虽然能够实现输出时钟快速锁定，但采用多

级级联的MPFD和MPEA，增加了系统整体的功耗和面

积，且采用数字方式产生初级相位信号误差较大，不利

于提升输出时钟信号的抖动性能 . 第二种产生初级相

位信号的方式是多相滤波器（PolyPhase Filter，PPF）法，

即采用无源 RC 或其他种类的多相滤波器生成初级相

位 ，然 后 对 其 进 行 插 值 以 获 得 必 要 的 子 相 位 信

号［9，12，13］. 在文献［9］中，输入时钟信号首先经过由 20
个电阻和电容组成的无源RC多相位滤波器，生成彼此

相位差为 90°的 4个初级相位信号，后通过的模拟延迟

单元和时钟边沿合成模块进行倍频，倍频后输出时钟

信号再反馈至模拟相位误差校准电路，实现对模拟延

迟单元的实时校准，从而降低输出时钟信号的抖动 . 该

方案虽然能降低输出时钟信号的抖动，但大量采用模

拟电路并加入反馈控制，使其整体设计、面积和功耗成

本较高，且不利于工艺之间的迁移 . 文献［12］采用调节

注入-锁定（Injection-locked）环形振荡器滤波电容的方

式来产生 8 个初级相位信号，通过数字 -时间转换器

（Digital-to-Time Converter，DTC）校准逻辑实时对输出

时钟信号进行校准，以降低输出时钟信号的抖动 . 该方

案对模拟电路的依赖程度较高，环形振荡器等多个模

块均需要特殊定制化设计，增加了设计成本和工艺迁

移成本 . 器件布局不匹配是采用时钟分频器或多相滤

波器产生初级相位信号方案面临的共同挑战，特别是

在与文献［8］类似的使用模拟器件滤波产生初级相位

信号的设计中，电阻、电容等模拟器件的匹配直接决定

了输出信号的相位误差以及倍频器输出时钟信号的抖

动性能 . 因此，器件匹配在基于时钟相位插值技术的倍

频器设计中至关重要 .
本文提出了一种基于 FIR 滤波器的时钟倍频和抖

动消除电路，其架构设计方案如图 1 所示 . 首先，频率

为 f in 的时钟信号输入至模拟 FIR 滤波器（Analog FIR 
Filter，AFF）模块 . AFF 模块包含有多级延迟线（Delay 
Line）和反映 FIR 滤波器系数的电阻网络，由于其固有

的滤波特性，AFF 模块将生成高精度的差分初级相位

信号，同时减少输入时钟抖动 . 产生的初级相位信号通

过无源子相位生成（Passive Sub-phase Generator，PSG）
模块输出生成一系列任意相位差的子相位正弦信号，

并通过系统第三级过零检测（Zero Crossing Detector，
ZCD）模块转换为时钟脉冲信号，最后经边沿合成

（Edge Combiner，EC）模块将 M 个子相位信号合成输出

频率为 M × f in 的时钟脉冲信号，从而实现倍频功能 . 考

虑到器件匹配在基于时钟相位插值技术的倍频器设计

中的重要性，本文还提出了一种通过单一电阻值进行

串联与并联实现任意电阻值的算法，在与 EDA（Elec⁃
tronic Design Automation）工具自动布局布线功能进行

结合后，应用于模拟滤波器模块和子相位信号生成模

块中，该算法的引入可有效提高片上电阻的匹配质量

与终端效应容差，有利于提升设计效率，提高设计参数

的准确性和应对工艺变化的可靠性 .
2　核心电路设计

本文提出的时钟倍频器核心电路模块设计流程

如图 2所示，设计流程参照图 1所示信号流逐级进行 .
对 AFF 模块进行设计，首先需通过输入输出信号的频

率确定倍频倍数，以此为基础计算出初级相位信号个

数及相位差，随后确定 FIR 滤波器的频率响应和相关

电阻值，最后通过 EDA 程序自动完成 FIR 滤波器模块

的布局布线 . 设计 PSG 模块，首先根据初级相位个数

及倍频倍数利用 EDA 程序完成相位生成网络电阻值

的计算，后通过单一电阻值进行串联与并联实现任意

图1　基于FIR滤波器的时钟倍频与抖动消除电路系统架构图
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电阻值算法自动完成电阻网络的匹配和布局布线 .
ZCD模块和EC模块的设计遵循数字电路的设计方式，

通过对标准单元 ZCD 和 EC 电路模块进行自动布局布

线完成 . 整个电路系统设计流程自动化程度较高，各

模块详细的设计原理及电路实现将在下文中进行详

细说明 .

2. 1　模拟FIR滤波器模块设计

2. 1. 1　模拟FIR滤波器数学原理

通过数学证明可知，当一个正弦信号 sin (ωt )与另

一个相同频率但不同相位的正弦信号 sin (ωt + θ )相卷

积，卷积后的输出信号将包含相移信息 θ. 例如，2个子

FIR滤波器的单位脉冲响应分别为

h1[n] = ∑
k = 0

N

sin ( )ω × τ × n × δ [n - k ] （1）
h2[n] = ∑

k = 0

N

sin ( )ω × τ × n + π
2 × δ [n - k ] （2）

其中ω是角频率，τ是单位延迟，N是FIR滤波器的抽头

数 . 式（1）和式（2）对比可得，当向具有式（1）和式（2）中

单位脉冲响应的 2 个 FIR 滤波器分别输入相同的输入

信号时，2个滤波器的输出信号幅度相同，但彼此具有

π/2的相位差 . 由此，我们可以利用这个特性来产生相

位信息准确的初级相位信号 .
由傅里叶变换和 FIR 滤波器的性质可知，一个理

想 FIR 滤波器的单位脉冲响应具有无限多个系数项，

这意味着在电路中将包含无限多个延迟单元及系数

单元电路，但这在实际工程中显然是无法实现的 . 因

此，需要引入窗函数（window function）对 FIR 滤波器系

数项进行限制 . 本文采用凯泽窗（Kaiser window）函数

来实现幅度响应相同，但输出信号具有固定相位差的

FIR滤波器 . 除了限制系数项数，引入凯泽窗函数也能

在一定程度上抑制由于系数序列截断引起的吉布斯现

象 . 式（1）或式（2）中的单位脉冲响应即可改写为

hi[n] = ∑
k = 0

N

Kα = 3[n] × sin ( )ω × τ × n + θi × δ [n - k ] （3）

其中，Kα = 3为α = 3的凯泽窗函数，其表达式为

Kα = 3[n] =
I0

é

ë

ê
êê
ê
ê
ê ù

û

ú
úú
ú
ú
ú

πα 1 - ( )2n
N - 1

2

I0( )πα
 0 ≤ n ≤ N （4）

I0是零阶第一类修正贝塞尔函数，其表达式为

I0[n] = ∑
k = 0

N é

ë

ê
êê
ê
ê
ê ù

û

ú
úú
ú
ú
ú( )n

2

k

k！

2

（5）
如式（3）~（5）所示，本文提出的 FIR滤波器在固定

输入频率ω的幅度响应相同，输出信号具有可控恒定

的相位差 θi. 以中心频率为 32 MHz，相位差为 90°的
2 个子FIR滤波器为例，单位延迟 τ = 1.5 ns，滤波器抽头

数 N = 80，其相应的单位脉冲响应如图 3（a）所示，频率

响应如图3（b）所示 .
通过观察图 3可以发现，在中心频率 32 MHz附近，

2 个子 FIR 滤波器具有相同的幅度响应和线性相位响

应，并且相位差恒定为 90°. 此外，观察到此 FIR滤波器

对带外信号具有接近-100 dB的抑制，该特性将有助于

降低输出时钟信号抖动 .
基于上述数学原理，我们可以实现多频率或宽带

宽、多相位输出的 FIR滤波器，进而产生系统所需的初

级相位信号 . 基于此方法实现初级相位信号的精度主

要由各子 FIR 滤波器延迟线中单位延迟时间 τ和抽头

数N决定，通常单位延迟时间 τ和抽头数N的取值应满

足式（6）所示条件，即

τ ×N = k × T in （6）
其中，T in 为输入时钟信号周期，k为系数，通常取值为 2

图2　时钟倍频器核心电路设计流程图
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或 3. 如图 4所示，当滤波器抽头数N固定，相对较大的

单位延迟时间 τ将会一定程度降低输出信号的相位精

度 . 造成这一现象的主要原因是相对较大的单位延迟

时间在时域上会造成 FIR滤波器处理信号的分辨率降

低，使其在重建输出信号的过程中降低输出信号的相

位精度 . 当单位延迟时间 τ = 1.5 ns，滤波器抽头数 N =
80 时，输出相位误差与单位延迟时间均方根（Root 
Meam Square，RMS）误差的仿真关系如图 5所示 . 仿真

结果显示，100 ps RMS 单位延迟误差只会造成大约

0.15°相位误差，对于 32 MHz而言，相当于引入 13 ps峰
峰值抖动（peak-to-peak jitter）. 和传统 DLL 技术相比，

本文提出的 FIR滤波器倍频技术其输出信号相位精度

对单位延迟时间精度依赖极低，这一特点将有助于大

幅减少设计调试工作，缩短产品设计时间［14］.

2. 1. 2　模拟FIR滤波器电路实现

式（1）所示多相位FIR滤波器可由图 6所示电路实

现 . 其中U1~U7 分别为延迟单元电路，Z1~Z7 为缓冲器，

R1~R14 分别为反映 FIR 滤波器系数的电阻 . 以输出信

号相位分别为 θ1 = 0°，θ2 = 90°的两组子 FIR 滤波器为

例，每组子FIR滤波器都通过各自组内的电阻与经过延

迟线的输入信号源进行星形连接（star connection），最

后在输出端将经过系数电阻Rn 的信号连接在一起 . 对

图 6 中电路进行戴维南等效电路分析可得每个子 FIR
滤波器的输出信号为

Vout = Rp × ∑
k = 0

N Vn

Rn

（7）
其中，Vn 为经过延迟单元电路的输入信号，Rp 为子 FIR
滤波器所有系数电阻的并联值，Rn 是每个单位延迟抽

头所连接的系数电阻值 . 在单位延迟时间 τ和抽头数N

确定的情况下，子FIR滤波器的系数电阻可以通过联立

式（3）~（7）求得 . 通过上述分析方式（analytical method）
设计FIR滤波器过程较为繁琐，一种更为高效的设计方

式是采用迭代算法（iterative algorithm）对 FIR滤波器的

参数进行迭代估算，帕克斯 -麦克莱伦算法（Parks-

(a) FIR滤波器单位脉冲响应图 (b) FIR滤波器频率响应图

图3　τ = 1.5 ns、N = 80条件下,中心频率为32 MHz、相位差为90°的两个子FIR滤波器单位脉冲响应和频率响应图

图4　输出相位误差与FIR滤波器抽头数、单位延迟时间关系图

图5　输出相位误差与FIR滤波器单位延迟时间均方根误差关系图
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McClellan algorithm）是一种典型的 FIR 滤波器估计算

法 . 该算法可通过MATLAB滤波器设计工具，较为准确

高效地估算出FIR滤波器的设计参数，实现FIR滤波器

设计自动化 .

图 6 中相位 θ1 = 0°和 θ2 = 90°的子 FIR 滤波器输出

端口分别为 OUT1 和 OUT2. 式（1）中表示的单位延迟 τ

由延迟线单元电路 U1~U7 实现（仅显示 7个抽头，其余

省略），其后是同时驱动两组电阻的缓冲器 . 为了实现

FIR 滤波器系数中的负值，可以使用差分输出方案，即

输出信号OUT被分成一对输出：OUT+和OUT-. 例如，

θ1 = 0°的输出可以表示为 OUT1 =OUT+
1 -OUT-

1，当对

应抽头对应系数为正时，OUT+
1 连接，否则OUT-

1 连接 .
虽然此方案能够实现 FIR 滤波器的负系数，但连接到

OUT+
1 和 OUT-

1 的抽头数量有可能差异较大，这将导致

OUT+
1 和 OUT-

1 之间的输出阻抗不平衡 . 在本文中，我

们使用反相延迟线，其中每个经过延迟单元的抽头输

出信号都被反相 . 这种设计能够确保OUT+
1 和OUT-

1 处

的阻抗大致相同，并且不会产生系统误差 . 此外，当输

入时钟在延迟线中传播时，反相延迟线能够在一定程

度上缓解上升沿和下降沿时间失配的累积，使延迟线

延迟时间间隔均匀 . 经过仿真验证，32 MHz 输入脉冲

信号和经过 FIR 滤波输出的差分正交正弦波信号如

图 7所示 . 另外，需要说明的是，经过FIR滤波器后的输

出信号包含与单位延迟频率 1/τ相关的混叠频率成分，

因此需要在 FIR 滤波器的输出端添加抗混叠滤波器

（anti-aliasing filter）来为下一级联模块构建平滑的模拟

信号 . 在本文中，1/τ = 1/1.5 ns = 666.67 MHz，由于混叠

频率远高于所需的信号频率，抗混叠滤波器可以通过

简单地在 FIR 滤波器输出端添加一定的电容来实现 .
如前所述，本文提出的FIR滤波器倍频技术其输出信号

相位精度对单位延迟时间精度依赖度较低，因此，图 6
中所示延迟线采用CMOS 反相器来实现 .
2. 2　无源子相位信号生成模块设计

如图 8（a）所示，本文提出的无源子相位生成电路是

一个由5个电阻构成的网络 . 其中P1和P′1，P2和P′2分别

为电路的两组差分输入端，PO与P′O为差分输出端 . 由于

此电阻网络是全差分的，我们可对电路的一半进行分

析，如图8（b）所示，分别向P1和P2端输入两个幅度为A，

频率为 ω，相位差为 π/2 的正弦信号 A sin (ωt + θ ) 和
A sin (ωt + θ + π

2 ). 经过分析可以得到输出为

Po = A ×R3

1

( )R3 + R1

2
+

1

( )R3 + R2

2

´sin
é

ë

ê
êê
ê ù

û

ú
úú
úωt + θ + arctan ( )R3 + R1

R3 + R2

（8）

观察式（8）可以发现输出信号 Po 的相位可以通过

电阻 R1，R2，R3 确定 . 图 9 显示了基于此电阻网络生成

子相位信号的向量图 . 其中位于外圈初级相位圆上的

是差分初级相位信号P1与P′1，P2与P′2，由多相位FIR滤

波器模块产生，用于生成内圈子相位圆上的差分子相

位信号 S1 与 S′1. 相比一般有源相位插值器来产生子相

位信号的方式，本文采用的电阻网络具有线性且易于

进行匹配的特点，其生成的子相位信号能够对工艺、电

压和温度变化具有很强的适应性 .
2. 3　单位电阻串并联算法

由于电阻在前文所述的 FIR 滤波器模块以及子相

位信号产生模块中都有大量的使用，因此，电阻与电阻

之间比例以及匹配的准确度对输出信号相位的精度至

图6　多相位FIR滤波器的电路实现

图7　多相位FIR滤波器输入与输出信号
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关重要 . 以多相位FIR滤波器模块为例，此模块中预计

所使用的电阻值的范围较大 . 结合式（3）和式（7）可知，

FIR 滤波器中较大系数值将转化为较小电阻值，例如

1 KΩ；而较大系数值将转化为较大电阻值，例如

250 KΩ. 对于如此大跨度的电阻值范围，使用传统的

版图布局技术来实现任意电阻值对称且匹配良好的配

置将十分困难 .
为了解决上述大跨度范围电阻的匹配与版图实现

问题，本文提出了一种用一组相同值电阻通过并联、串

联以及二者相混合的方式来实现特定电阻值的算法 .
如表 1 所示，给定一组任意值电阻｛1 kΩ，1.15 kΩ，

3.76 kΩ，5.67 kΩ，10 kΩ｝，可以用每组 10个 2.8 kΩ单位

电阻来分别实现所有 5个电阻值，并且不产生任何数学

误差 .

以本文提出的方式构建片上电阻至少有三方面优

点 . 首先，所有电阻单元的布局相同且匹配，电阻单元

的绝对电阻值随工艺或温度的变化不会影响一组电阻

之间的比率 . 其次，由于单元电阻值相同，片上电阻的

末端效应在基于比率的应用中并不重要 . 最后，可以使

用自动布局布线工具来实施电阻的连接，与手动定制

布局设计相比，这种方式显著提高了设计效率 .
本文中，我们使用单位电阻值为 15 kΩ，一组 16个

电阻来实现多相位 FIR 滤波器的系数 . 这些电阻涵盖

了从 0.937 5 kΩ至240 kΩ的任意值 . 本文实现的多相位

FIR滤波器包含 4个子 FIR滤波器，每个滤波器有 80个

抽头 . 因此，共有320个FIR滤波器系数（电阻值）. 由于

每个系数是由 16 个单元电阻构成，共需要 5 120个单

元电阻 . 对于如此庞大的电阻阵列，我们采用了电路设

计工具自动布局布线功能来实现，相比采用手动布局连

线的实现方式节省了大量的设计时间和工作量 .
2. 4　连续过零检测模块设计

本文采用高增益放大器来实现过零检测器（Zero-

Crossing Detector，ZCD）电路 . 传统的过零检测电路一

般通过电流模式逻辑（Current Mode Logic，CML）来实

现［8］. CML 方案的特点是采用一级或多级的前置放大

电路对输入信号进行放大，以获得较高的增益，这种架

构所消耗电路的功耗和面积都较大 . 如图 10 所示，与

传统的 CML 架构不同，本文提出了一种不通过多级前

置放大就能获得高增益的自偏置差分过零检测电路 .
M1 和 M4，M3 和 M6 分别构成了差分输入端的共模反馈

通路，以此将输出电压的直流分量设置在合适大小 . 假

设图10所示所有的PMOS管尺寸相同，所有的NMOS管

尺寸相同，此过零检测电路的增益可估算为

G =
3
2
× (gmP + gmN ) × (roP  ‖roN ) （9）

其中，gmP 和 gmN 分别是输入端 PMOS 管 M2 和 M4，以及

NMOS 管 M5 和 M7 的跨导；roP 和 roN 分别为 PMOS 管 M2

和M4，以及NMOS管M5和M7的输出电阻 .

(a) 单位差分无源子相位生成电路

(b) 半边无源子相位生成电路

图8　无源子相位生成电路

图9　无源子相位生成向量图

表1　单位电阻串并联算法举例

目标电阻值

1 kΩ
1.15 kΩ
3.76 kΩ
5.67 kΩ
10 kΩ

单位电阻R0 = 2.8 kΩ串并联组合

[ R0  ‖R0  ‖R0 ‖(R0 +R0 )‖(R0 +R0 ) +R0 ]  ‖R0  ‖R0

[ (R0 +R0 +R0 )  ‖R0  ‖R0  ‖R0 +R0 +R0 ]  ‖R0  ‖R0

[ (R0 +R0 +R0 +R0 ) +R0  ‖R0 +R0 ]  ‖R0  ‖R0 +R0

[ (R0 +R0 )  ‖R0 +R0 ]  ‖R0 + (R0 +R0 )  ‖R0  ‖R0 +R0

(R0 +R0 +R0 +R0 )‖(R0 +R0 )  ‖R0 +R0 +R0 +R0
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2. 5　边沿合成模块设计

本文采用逻辑门电路实现边沿合成功能 . 如图11所
示，其中P1和P′1，P2和P′2是两组频率均为 f in的正交信号 .
由于传统与非门中串联连接的NMOS晶体管中存在体效

应（body effects），经过边沿合成器时钟信号的下降沿在不

同输入模式下不匹配，这将导致输出时钟信号存在一定

的系统误差 . 针对这一问题，如图11虚线框中所示，本文

在原有与非门的基础上并联了一个电路参数相同但输入

端口交换的与非门，这种连接方式将实现边沿合成器电

路在时钟信号上升沿和下降沿均能够良好匹配 .

2. 6　任意整数倍频的实现

虽然本文提出的时钟倍频电路设计为实现固定5倍

频输出功能，但通过对模拟FIR滤波器模块、无源子相位

信号产生模块输出信号的选择，以及边沿合成模块合成

时钟信号边沿的控制，本倍频器可实现设计最大倍频

倍数范围内任意整数倍频功能 . 如图 12 所示，任意倍

数倍频器在图1固定倍数倍频器的基础上引入了初级相

位信号选择器MUX1、子相位信号选择器MUX2、可编程

边沿合成模块（Programmable Edge Compound，PEC），以

及倍频控制逻辑模块 . 倍频控制逻辑模块将根据倍数设

定输出数字控制信号，使MUX1和MUX2选择特定的初

级相位信号和子相位信号，并同时控制PEC模块合成特

定时钟信号边沿，以此实现在最高M倍频范围内任意 2
至M整数倍频功能 .

3　测试结果

本文提 出 的 时 钟 倍 频 器 电 路 原 型 已 在 SMIC 
0.18 μm 数字 CMOS 工艺中实现，显微照片如图 13 所

示，芯片尺寸为 590 μm ´ 240 μm. 图 14 展示了时钟倍

频器的测试设置，倍频器电路模块由芯片内部RC压控

振荡器（Voltage Controlled Oscillator，VCO）提供输入信

号，通过数据选择器和驱动电路输出至 DSA90804A 高

性能示波器进行频率、抖动等相关性能参数测量，VCO
产生的时钟信号也可通过数据选择器和驱动电路直接

输出至测试设备进行性能评估 . 时钟倍频器的输入与

输出时钟信号波形对比如图 15（a）所示，其中输入时

钟频率为 32 MHz，输出时钟频率为 160 MHz，实现了所

设计的 5倍频功能 . 时钟倍频器锁定时间如图 15（b）所

示，可以清楚地看到输出时钟的第一个边沿大约在输

入时钟脉冲开始的 41 ns后出现，对于 32 MHz输入信号

而言，大约为 1.3个时钟周期 . 时钟倍频器的实测抖动

性能如图 16所示，由于片上RC压控振荡器抖动性能的

限制，输入时钟抖动较大，为 43.6 ps，输出时钟抖动减

图10　本文所采用的过零检测电路

图11　本文所采用的边沿合成电路

图12　任意整数倍频器架构图
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少到约 24.6 ps，降低了约 6 dB. 可以看出，本文提出的

倍频电路能够有效降低输入时钟信号的抖动 . 不同

VCO频率下倍频器抖动性能参数总结如表 2所示，可以

看出，在 VCO 振荡频段内倍频器锁定时间相同 . 在 22 
MHz以下低频段，由于VCO抖动性能的限制，倍频器输

出信号抖动相对较高 .
表 3给出了本文提出的倍频电路与不同相位插值

时钟倍频器性能对比［8，9，12，15~17］. 其中，文献［12］、文献

［15］对应的所有性能数据为版图后仿真结果，文献

［15］、文献［17］输出时钟抖动数据是根据其相位噪声

图进行估计得到，本文提出的时钟倍频电路功耗为1.2 V
电压下测得，且不包括 VCO 功耗 . 由表 3 数据可以看

出，综合对比工艺成本、功耗、面积、锁定时间以及输出

时钟抖动等各参数性能，本文提出的时钟倍频电路均

具有一定优势 .图13　时钟倍频器芯片显微图

图14　时钟倍频器测试设置图

(a) 实测输入与输出时钟信号对比图 (b) 实测输出时钟锁定时间

图15　实测时钟倍频器输入与输出信号

(a) 实测输入时钟信号抖动分布 (b) 实测输出时钟信号抖动分布

图16　实测时钟倍频器输入与输出抖动分布
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4　结论

本文设计研发了一种不依靠 DLL与 PLL的时钟倍

频器电路，并对时钟倍频器电路的各个模块的设计进

行了详细的讨论与分析 . 本文设计的时钟倍频器通过

FIR滤波器产生初级相位信号，并引入由 5个电阻构成

的网络用于生成任意子相位信号，在实现倍频功能的

同时还降低了输入时钟信号的抖动 . 本文同时提出了

一种采用单元电阻实现特定电阻值的串并联算法，能

够有效减少设计工作量，缩短设计时间，并使上述 FIR
滤波器模块和子相位信号生成模块精准匹配，生成准

确可靠的初级相位和子相位信号 . 本文设计的时钟倍

频器芯片采用 0.18 μm数字CMOS工艺实现，时钟倍频

器实现了 32 MHz 输入时钟信号 5 倍频，同时将输入时

钟抖动降低 6 dB，并且能够在 1.3个时钟周期产生稳定

的倍频时钟信号 . 相比传统的倍频器解决方案，本文提

出的时钟倍频器电路采用数字电路的设计方式，充分

利用 EDA 软件实现设计自动化，不仅在功耗和面积上

优势明显，易于在不同工艺间进行迁移，也明显降低了

时钟倍频器的设计工作量，缩短了上市时间，为时钟倍

频器的设计提供了新思路，具有广阔的应用前景 .
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