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摘 要 

随着通信技术的飞速发展，高速数据传输系统成为了当前研究的热点，而高

速 SERDES接口芯片的研究则是其中一个重要的组成部分。SERDES接口芯片的

主要功能是将低速的并行信号转换成为高速低压差分信号（LVDS）并通过串行链

路发送，同时能够接收串行输入 LVDS 数据并正确的转换为低速并行信号。 

当高速信号在印制电路板上传输时，任何微小的抖动噪声源都可能会影响信

号传输的质量，增加信号在时域中的抖动，从而导致信号的眼图闭合，接收器不

能正确的识别信号电平。因此，对于高速信号传输，信号的抖动是各种研究中最

需要关注的领域，包括抖动产生的机理以及相应的减少抖动的措施。在高速

SERDES芯片抖动相关的研究中，一方面，SERDES验证方法学是需要认真考虑

的一个问题。近年来，对 SERDES系统的验证仿真方法研究是设计者都普遍关注

的领域，但几乎都是利用高级建模语言 Verilog-A 来进行功能建模，然后再设计电

路。另一方面，SERDES系统的抖动容限是需要关注的问题，为了实现一个具有

较高抖动容限的差分信号接收器，需要设计低抖动的锁相环、高增益的均衡器和

具有较小延迟的时钟和数据恢复电路(CDR)环路。 

本文以高速信号传输应用为背景，在基于 SERDES接口芯片的研究基础上，

针对具体的工艺，以降低系统信号抖动为目标，做了多项创新性的工作。 

1、传统的 VCO结构在低供电电压环境下工作时，频率-电压调谐范围窄，使

得相位噪声性能差，不适合应用在调频范围宽的场合。本文提出将一种改进型的

有源电感负载作为全摆幅交叉耦合 VCO的负载，不仅能够在低供电电压环境下工

作，还保证了频率-电压调谐范围广，相应的可以改善相位噪声性能，适合应用在

调频范围宽的场合。芯片测试结果表明，该电路结构能够很好的工作在低供电电

压条件下，采用该 VCO结构的锁相环输出时钟相位噪声特性较好。 

2、传统的多数表决电路采用与非门结构实现，导通电阻大，一旦表决信号较

多，要求级联 MOS管较多，则不适合在低电压供电条件下工作。本论文提出一种

新的表决器电路结构，对输入数据和采样时钟的相位检测结果进行多数表决，表

决电路结构简单，导通电阻小，环路延时小，特别适合于低压条件下的多电平表

决。测试结果表明基于该表决器的时钟和数据恢复电路所恢复的输出时钟抖动小，

满足设计需求。 

3、在传统的均衡放大器设计中，由于负载电容的影响，为了保证放大器的带
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宽特性，负载电阻不能取得很大，导致高频增益有限。本论文探索性的设计了一

种新的 LVDS 信号均衡放大器结构，采用双电压偏置方式以及有源电感的负载结

构，有效提高放大器的高频增益和低频增益的比率。电路仿真显示，相比较于传

统的电路结构，在同样的负载电容条件下，可以获得更大的放大器高频增益。 

    最后，以所设计的电路为基础，采用 0.13µm CMOS 工艺实现了一款工作在

1.5Gb/s速率，包括信号强度检测电路的单片单通道 SERDES接口芯片的接收器。

实际测试表明，单片电路在 0.5-1.5Gb/s的速率内稳定工作，在输入数据速率为

1.5Gb/s的情况下，恢复出的时钟工作频率为 750MHz，恢复的时钟能够正确的在

数据中心点进行采样，且具有良好的抖动特性。
 

 

关键词关键词关键词关键词：：：：时钟数据恢复电路，锁相环，低压差分信号，抖动，均衡器 
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ABSTRACT 

High speed communications data systems are hot researches with the 

communication technology progress nowadays, furthermore, the research about the high 

speed SERial and DESserial (SERDES) interface chip is a important part. SERDES 

chip mainly converts low speed parallel signal to the high speed serial low voltage 

differential signal (LVDS), meanwhile, it can receive the LVDS and convert that to the 

TTL signal correctly. 

While the high speed signal is transferred in Printed Circuit Board (PCB), any tiny 

noise will deteriorate the signal and increase the jitter of the signal, which make the eye 

diagram of the signal deteriorated and the receiver cannot receive the data correctly. 

Therefore, the jitter of the high speed system is one of the most pivotal fields; it 

includes the jitter generation and the jitter restriction. There are two subjects about the 

jitter of the SERDES chip; one is the simulation methodology of the SERDES system, 

which is being focused recently. Although many researches are being reported, almost 

all the works are done by modeling the function of the SERDES system with the 

Verilog-A. The other is design of the receiver with high jitter tolerance, which includes 

a low jitter PLL, the high gain equalizer, and the low delay clock and data recovery 

circuit (CDR). 

Based on the background of the researches of the SERDES chip, the work focuses 

on the design of the circuits to decrease the jitter of chip. 

1. While power supply is low enough, the frequency-voltage tuning range of the 

conventional VCO is too narrow to be applied in the applications that need broad 

voltage tuning. An improved fully-swing cross coupling VCO that adapts active 

inductance load is designed in the work. Its voltage tuning range is large enough even 

with low power supply, which provides a good phase-noise performance. The test 

results of the chip show that the VCO can be work well in low power supply 

applications. 

2. The conventional voted circuit is designed by NAND logic. Once the voted 
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signals are too much, the voted circuit needs many serial-MOS, which leads to the large 

transmission-resistance and large transmission-delay, especially it is used in the low 

power supply application. A novel voted circuit is designed to get low 

transmission-resistance and small transmission-delay while it is used in low power 

supply application. The test results show that the jitter of the recovery clock that based 

on the voted circuit is good enough for the applications. 

3. Because the load of the conventional equalizer is inactive resistance, the value of 

the resistance must keep small to get broad band, which decreases the high-frequency 

gain of the equalizer. A novel equalizer of the LVDS with active inductance and two 

bias-voltage control method, which improves the gain ratio between high frequency and 

low frequency of the equalizer. Simulation results show that the high frequency gain of 

the improved equalizer is larger than that of the conventional equalizer while the circuit 

has equal capacitance load. 

    Finally, a receiver of the SERDES interface chip is fulfilled based on the circuits 

mentioned above. It is designed with 0.13µm CMOS process and can transfer the data 

ratio from 0.5Gb/s to 1.5Gb/s. While received the data ratio is 1.5Gb/s, the recovery 

clock is 750MHz and has good jitter performance. 

Keywords: clock and data recovery, PLL, LVDS, jitter, equalizer 
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第一章 绪论 

1.1 概述 

自古以来，通信就是人类社会传递信息、交流思想、传播文化知识不可缺少

的一种手段。如今，随着网络技术的日益发展，高速通信能够实现的数据传输带

宽已经成为限制系统整体性能的一个关键的瓶颈。一般来说，在数据的传输方式

中，串行传输和并行传输是两种基本的方式；虽然并行传输可以同时传递多路数

据，但是也必须同时传送同步时钟信号或者握手信号，使得这种方式需要更多的

传输媒介和复杂的板级布线。另外，并行信号间的偶合和干扰以及时钟偏斜也制

约了它的传输速度和距离。相反，串行互连最低只需要一对传输线，在节约传输

媒介的同时，也减小了板级系统互连的复杂性和经济成本。高速串行互连最主要

的优点是其不需要传输同步时钟，从而能够得到更高的数据传输速率。因此，高

速串行数据通信已成为现代数据通信传输的重要组成部分，在网络传输、背板连

接、FO接口等领域应用非常广泛，传输连接标准也涵盖了输入/输出接口、背板连

接，以及局域网和广域网等各种应用范围，一些常用的串行传输协议标准如表 1-1

所示。 

表 1-1 高速串行通信应用 

协议 网络应用 速率(Gb/s) 

XFI(10Gb/s ethemet) Ethernet,storage 10.5188, 10.3125 

10Gb/s BASE-KR Ethernet 10.3125 

CEI-6GLR Ethernet-backplane 6.25 

XAUI(10Gb/s ethemet) Ethernet-backplane 3.125×4 

1000BASE-CX4 Ethernet 1.25 

FIBRE CHANNEL Storage 8.4,4.25,2.125，1.0625 

SATA Storage 6.0,3.0,1.5 

PCI-E Computer I/O 5.0,2.5 

IFINIBAND Computer I/O 2.5 

SONET Telecommunication 9.95328,2.48832 
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系统中数据的传输可分为芯片间数据传输或者设备间的数据传输以及外围设

备的连接。高速串行 I/O 技术一般采用点对点连接、嵌入式时钟、低压差分信号传

输和数据编码等技术来实现数据传输，从而能够传输更远的距离和更高的带宽，

正逐渐成为最普遍应用的 I/O 接口技术。高速串行 I/O 技术只利用一条信号线同时

发送时钟和数据，嵌入式时钟技术避免了板级高速时钟畸变的问题，能够满足到

Multi-Gb/s的带宽，而且最少只需要用 4个端口就可实现[1]。减少了传输端口，极

大地简化了接口芯片的设计，也将大大减小芯片的面积。此外，一些高速串行接

口标准，如 USB接口标准通过热插拔机制，也提高了设备的易用性。 

可以预测，到 2019年，非归零码(NRZ)的数据传输的数据率将达到 100Gb/s[2]。

那么，传输速率的持续提高对物理层收发芯片的设计提出了苛刻的要求，只有不

断的从设计方法学，工艺和电路设计方面进行创新改进，才可能满足如此苛刻的

设计要求。因此，研究和实现单片集成的高速串行信号收发电路（SERDES：SERial 

and DE-Serial）既是通信系统传输速率和带宽不断增加的需要，同时，它也将推动

数据传输技术不断的向更高层次发展。 

图 1-1 非归零码传输速率预测[2] 

1.2 国内外研究进展 

SERDES 接口芯片在数据传输中体现出来的一系列优点，已经引起了国内外研

究机构和产业界的重视。目前国内以复旦大学、东南大学、国防科技大学为代表

的研究机构已经对 SERDES 技术进行了一系列研究，也取得了丰硕的研究成果。 

在产业界，国外的Lattice公司于2009年推出内嵌SERDES的FPGA产品。Maxim

公司于 2008 年推出输入字宽可编程配置，具有 UART/I
2
C 控制通道的可编程 SerDes

芯片组，最高工作频率 840Mbps。德州仪器公司也开发出了系列 SERDES 接口芯片，
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如 TLK2711A、TLK3101、TLK4120 等等。虽然目前串行通信主流的应用是传输速率

在 1Gb/s 到 10Gb/s 之间的应用，但是业界一直朝着不断提高传输速率的方向努力，

安华高科技(Avago Technologies)于 2008 年首次在 40nm CMOS 工艺上实现 20Gbps

的 SERDES。而半导体生产商 Vitesse 于 2010 年 8 月推出两款最新的 10G 以太网

物理层 SERDES 芯片，分别支持网络速率升级至 40Gb/s(100Gb/s)。 

高速串行信号传输的研究是国内外研究的一个热点。SERDES研究的目标有两

个：一个是高速度，即通过采用特殊的工艺或者电路结构实现高传输速率，满足

高速网络传输的需求；另外一个是低功耗，即在一定的传输速率条件下，尽可能

的降低功耗。目前，高速信号传输领域的研究趋势是努力设计一个能够传输高速

信号的低功耗 SERDES芯片，通过采用不同的电路结构降低“功耗/传输速率”值，

也取得了 4.5mW/Gbps研究成果[3]。在国内，更多的工作侧重于提高芯片的速率，

使其能够满足一些标准协议的指标要求。例如，复旦大学微电子所基于 0.18微米

工艺设计了单片 CMOS 千兆以太网收发芯片 SERDES，数据传输率分别达到了

1.25Gbps和 3.125Gbps，能够满足 PCI-E等协议的应用。另外国内的和芯微公司在

65nm CMOS工艺条件下实现了 6.25Gb/s的 SERDES 收发器，能够满足 SATA3.0

协议的应用。 

为了提高工作速率，一些超高速 SERDES 芯片设计是基于 GaAs 工艺设计[4]，但

是，为了降低生产成本，大部分高速 SERDES 芯片还都是基于标准 CMOS 硅工艺实

现的。CMOS 硅工艺是当前集成电路的主流工艺，成本低而且其截止频率也随着工

艺的不断改进而提高，比如，在 0.18µm CMOS 硅工艺的截止频率已经可以达到近

50GHz[5]。因此，CMOS 硅工艺也越来越多地应用于高速集成电路中，但是，硅工艺

制作的 CMOS 器件电流驱动能力较差，作为高速驱动应用时需要仔细的设计以保证

电路驱动能力足够。 

但无论如何，高速信号的抖动问题都是其中研究的一个重要组成部分。 

在此背景下，一方面，高速 SERDES 接口芯片的研究都主要利用标准 CMOS 工

艺条件实现，不断降低设计和生产成本；另一方面，却需要研究不同的电路结构

以克服工艺上的不足等不利因素，满足应用需要。 

在高速 SERDES 接口芯片的设计中，信号抖动是我们最需要优先注意的问题。

信号的抖动指的是信号跳变沿偏离理想位置的状态。抖动越大，则表明信号跳变

沿偏离越远，使得接收器难以跟踪信号的最佳采样点，造成传输误码。在研究信

号的抖动中，不仅需要对信号抖动进行有效的建模仿真，也需要采用特定的技术

减少抖动以及提高接收器的抖动容限。 
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对 SERDES 芯片的仿真过程中，如何正确模拟传输链路的噪声源是值得研究的

课题。正确的模拟传输链路的噪声，有助于更加准确的了解高速信号的抖动状态

和芯片的性能。对传输链路中的噪声进行仿真模拟的方法有很多种，一些工作利

用 Verilog-A 语言进行模拟是一种有效的方法，这其中包括模拟噪声信号以仿真

SERDES系统某项指标，如抖动容限、误码率等[2, 43]，或者对接口电路进行模型描

述[44, 45]。目前，基本的仿真方法都是利用 Verilog-A 语言模拟噪声并叠加到 SERDES

传输的信号上，以验证芯片或者传输链路的性能。但是，这些工作在模拟噪声信

号的时候，都是把引起信号抖动的噪声统一认为是随机高斯分布的噪声，它们并

没有考虑一个实际的 SERDES 应用系统中其余一些常见的噪声源[2, 43]，如 SERDES 芯

片本身输出的信号的抖动，电源电压的波动，传输线的寄生电容，以及传输延迟

等因素。仅仅考虑高速随机噪声是不够严谨的，也无法完整的验证芯片的性能，

因此，有必要将以上因素全部考虑进去，结合 Verilog-A 语言和实际的 SERDES 电

路网表对 SERDES 芯片性能进行有效的仿真评估。 

在电路设计领域，有两个关键的技术会直接影响到数据传输性能的质量，一

是对高速数据进行信号均衡，以补偿高速信号的高频损耗，改善输入信号的质量。

其次就是时钟和数据恢复(CDR)，从抖动的高速信号中恢复出时钟并判断采样位置

一个非常困难的任务。CDR 研究的目标是提高系统的抖动容限，热点主要集中在两

个方面：时钟恢复的电路架构和时钟抖动性能优化。 

高速的数字信号在系统间传输时，由于传输线路存在各种干扰、滤波和耦合

作用，数字信号所包含的高频成分会大部分衰减[6]。当信号频率达到 5GHz 时，其

高频成分甚至会衰减达到 25dB。因为数字信号的高频成分主要集中在数字信号的

跳变沿位置，一旦高频信号被衰减，从时域上来看信号的上升下降沿就会变缓，

相邻比特数据间就会存在着相互干扰，这就是产生码间干扰（Inter-Symbol 

Interference：ISI）主要的原因。同时，目前高速串行通信都是采用传输速率很

高的 LVDS、CML 传输方式进行传输，这些串行传输方式的电压摆幅很小，更容易

被衰减，因此，在信号发送和接收端采用特别的高速信号均衡方案是非常有必要

的。在信号均衡方面，国内外的相关研究人员对此也进行了研究[6-11]，研究焦点主

要是集中在如何恢复信号的高频分量，基本的原理或者是提高高频增益[6]或者是将

信号的高低频信号分离，然后单独放大高频信号再进行信号叠加，完成信号的均

衡[10]。根据均衡的方式，主要有以下几种自适应均衡结构：判决式反馈均衡、线

性均衡方案，混合式（判决反馈+线性均衡）方案。而其中判决式反馈方案又可以

根据采用的是数字电路或者模拟电路分为数字式判决和模拟式判决两种[6,7,12,13]。
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对于判决式，反馈结构，需要设计判决电路，该判决电路对信号的高频成分进行

判断，采取相应的放大器对高频信号放大。如果是模拟判决电路，主要是利用延

迟的方式判断均衡后的信号电平大小，利用某种控制机制对放大器的放大倍数进

行调节。如果是数字判决，则需要高速的 ADC 将模拟数据采样变为数字信号，利

用 FIR 滤波原理对高频信号进行均衡，由于数字判决方案必须有相应的高速 ADC

模块，成本较高，该结构主要是用在对成本不敏感的系统。 

在时钟恢复电路结构中，由于锁相环 PLL 能够对时钟进行锁定和跟踪，所以

基本上所有的时钟恢复结构都是以锁相环为核心构建。一般来说，目前主要的时

钟恢复方案可以根据环路的多少可以分为单环结构（又称为闭环型结构）和双环

结构。单环结构通常是只利用锁相环路 PLL 提取输入数据中的时钟信号，并利用

提取的时钟进行采样[14]。双环结构包括独立的两个环路，一个环路利用 PLL 产生

精确的时钟，另外一个环路根据输入数据的相位对 PLL 产生的时钟进行移相，判

断准确的采样位置[15,16]。两种方案都各有优缺点，单环结构的抖动性能较好，但

锁定时间长；双环结构可以实现快速锁定且稳定性更好，但功耗和面积较大[16]。

在时钟数据恢复的设计中，如何降低恢复的时钟的抖动是值得注意的一个关键点，

可以采用多种方案来优化时钟抖动，如低噪声的 PLL 环路的设计参数优化，电路

架构设计等。很多研究人员对 PLL 的抖动性能也做了较多的工作，其中包括 PLL

抖动的原因，低抖动的 PLL 结构以及相应的解决方案[4,14,17-21]。除了 PLL 的设计，

另外一个研究热点就是数据信号的相位和时钟相位的调整方案，在这一方面，国

内外做了一些工作，提出了一些经典的判决方案[22],如 Bang-Bang 结构就是其中比

较经典的一种实现方式[23,24]，也是广泛采用的一种相位检测电路。但是如果只利

用单个 Bang-Bang 结构去判决相位的话，容易受到输入噪声的影响，使得判决结

果不可靠，因此需要采取而外的措施来降低输入噪声对判决结果造成的影响。 

1.3论文的主要工作 

本文以高速信号传输应用为背景，在基于 SERDES接口 IP 的研究基础上，针

对具体的工艺，以系统的信号抖动为研究目标，做了多项工作。 

首先，本文从 SERDES系统应用的角度出发，根据 SERDES系统中抖动产生

的原理，采用 Verilog-A 模拟应用系统中固有的各种噪声源，再结合底层电路 SPICE

网表一起联合仿真的方法，有效的模拟 SERDES应用系统环境。 

其次，设计了一些关键电路以减少信号的抖动，包括低电压供电条件下的压
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控振荡器(VCO)延迟单元结构，一种多路表决器电路和一种均衡器电路。 

最后，以所设计的电路为基础，采用 0.13µm CMOS工艺实现了一款包括信号

强度检测电路的串行信号接收电路。实际测试表明，单片 SERDES接收电路在

0.5-1.5Gb/s的速率内稳定工作，在输入数据速率为 1.5Gb/s的情况下，恢复出的时

钟工作频率为 750MHz，恢复的时钟能够正确的在数据中心点进行采样，且具有较

低的抖动。 

1.4 论文安排 

本文基于 SERDES接口芯片设计为基础，研究了芯片设计中一些关键的技术。

全文一共 8个章节，内容分别如下： 

第二章，SERDES系统和抖动建模。分析了 SERDES应用系统中固有的抖动现象，

并基于 Verilog-A 行为描述语言模拟系统中的各种噪声，结合 SPICE网表对电路进

行仿真，详细介绍了系统仿真方法。 

第三章，低抖动自偏置锁相环分析与设计。分析了自偏置锁相环电路结构的模型，

提出一种低电压工作的压控振荡器延迟单元结构，给出相应的仿真结果。 

第四章，差分信号接收器设计。探索性的研究了一种差分信号均衡器结构以获取

高比率的高低频增益。首次介绍了差分信号比较器功耗、输入信号摆幅和共模电

平等因素对输出抖动的影响。 

第五章，时钟与数据恢复电路设计。介绍了基于插值器结构的 CDR电路的模型，

介绍了一种相位判决算法和一种新的表决器电路结构，有效降低导通电阻和环路

延迟，最后进行电路设计。 

第六章，低压差分信号强度有效检测电路设计。介绍了一种基于电平比较方式的

差分信号强度检测电路。 

第七章，基于所提出的电路结构，设计了一款传输速率为 1.5Gb/s的 SERDES接口

芯片的接收，并介绍设计测试结果。 

第八章 结论与展望。总结全文并对未来工作提出建议。 
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第二章 SERDES系统和抖动建模 

2.1 SERDES系统概述 

因为只有通过传输串行差分信号才有可能满足系统的高带宽要求，所以，通

常 SERDES系统包括串化和解串两个模块。串化模块将满摆幅的并行 TTL 信号转

换为差分串行信号发送出去，解串模块接收串行差分信号并转换为并行 TTL 信号。

在基本的 SERDES模块中，SERDES内部的时钟频率必须要大于输入并行 TTL 信

号的频率。比如一个 10:1的 SERDES，其内部时钟频率至少是外部信号时钟频率

的 10倍。 

根据时钟信息传输方式的不同，SERDES系统也可以分成不同的类型结构[1]。

如并行时钟 SERDES，其属于多通道发送接收系统，其内部高速时钟随信号一起

发送，由于需要发送同步时钟，速度不能太高；另外一种是带同步信号的嵌入式

时钟 SERDES，属于单通道发送接收系统，其不需要传输高速时钟信号，但是在

传输的数据中需要发送特定的同步信号以方便接收端同步时钟信号；第三种是

8B/10B SERDES，也属于单通道发送接收系统，其将并行数据首先经过 8B/10B编

码处理，时钟信息隐藏在用户数据中，不需要发送专门的时钟同步信号和高速时

钟，只需要发送一些数据同步码。图 2-1显示了一个 8B/10B SERDES原理结构，

8B/10B SERDES适合应用在传送字节数据场合，例如以太网，光纤通道，InfiniBand

等，传输速率可以是 1.25Gb/s、2.5Gb/s和 3.125Gb/s等。由于包含了 8B/10B编解

码模块，该类 SERDES系统相对而言比较复杂，需要检测额外的非数据的同步信

息，但是经过编码发送的数据所包含的时钟信息丰富，易于恢复，而且差分信号

的直流漂移小，所以应用比较广泛[25-28]。 

 

图 2-1 8B/10B 编码 SERDES 
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一个完整的 8B/10B SERDES芯片的串化模块，由 8B/10B编码器，伪随机

码生成器(Pseudo-Random Binary Sequence:PRBS)，并串转换电路，差分信号发送

器以及锁相环(PLL)等模块构成；而解串模块则包括差分信号接收器，时钟数据恢

复电路(CDR)，串并转换电路以及 8B/10B解码器，图 2-2描述了一个完整的 8B/10B 

SERDES接口芯片的电路框图，包括了串化模块和解串模块两部分。 

 

图 2-2 8B/10B SERDES结构框图 

2.1.1锁相环 

锁相环是一个负反馈跟踪控制系统，它主要功能是锁定外部参考时钟的相位
[29]。如果系统中的压控振荡器 VCO先经过 N 倍分频再锁相，则 VCO产生的时钟

则可以 N 倍频于输入时钟并稳定的提供给其它模块钟使用。 

SERDES接口芯片内部的锁相环主要完成同步输入/输出差分信号的功能，正

常工作时其必须保持跟外部参考时钟频率（或输入数据频率）锁定，而且发送端

和接收端的频率偏差要保持在一个可容忍的小范围之内。因为输出差分信号是利

用锁相环输出的高速时钟进行采样并串化的，为了保证输出差分信号具有最小的

输出抖动，必须要仔细的优化设计锁相环电路，保证锁相环的抖动尽可能的小。 
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图 2-3 锁相环结构 

2.1.2差分信号输出驱动器和接收器 

主流的 SERDES 接口芯片中通常运用了低电压差分信号(LVDS)传输技术[30]， 

LVDS 接口标准是高速串行通信中常用的接口标准之一,是一种小振幅差分信号技

术。LVDS 技术使用一对 100～450mV 左右的差分摆幅电压信号传输数据。在差分信

号接收端，接收器只关心两路信号的电压差值,由于电流在线上传输的时候方向是

相反的，于是可以抵消传输线上的共模噪声[31]。 

 

图 2-4 LVDS驱动器工作原理[30] 

此外，除了 LVDS 接口标准，CML（Current Mode Logic）接口标准也运用在 SERDES

接口芯片中[32,33]。CML 技术依然是属于低压差分信号范畴，但是其没有严格的技术

规范标准，根据实际的应用需求可以调整差模信号摆幅和共模电压等，其数据传

输率同样能够超过 Gbps。 

万方数据

xli2
下划线



电子科技大学博士学位论文 

 10

2.1.3 时钟恢复电路 

在高速 SERDES芯片的应用系统中，由于受到噪声的影响，数据在传输时会

产生延迟或者幅度失真，因此，在接收端,需要重新对数据重新进行定位，即时钟

数据恢复(Clock and Data Recovery：CDR)。SERDES的接收器接收衰减的输入

串行信号并需要根据其跳变沿信息提取出时钟信息，从提取出的时钟信息可以估

计数据相位的状态。由于时钟信息隐藏在所要传输的串行数据中，接收通道中的

时钟和数据恢复电路(CDR)必须采用特定的算法，能够根据本地时钟和输入数据的

相位差来正确的调整本地采样时钟的相位，以保证采样时钟的相位能够位于输入

数据码元的中间位置。下图 2-5描述了一个简化的时钟和数据恢复结构，时钟恢复

电路检测所接收的数据的跳变沿并根据一定的算法调整本地采样时钟的相位。数

据定位电路利用调相后的时钟对受到噪声污染的接收数据进行采样，输出正确的

数据，并且保证恢复出的数据和恢复出的时钟在相位上保持特定的关系。 

 

图 2-5 时钟与数据恢复结构 

2.1.4 8B/10B编解码 

如果传输的串行数据连续“0”或者“1”过多，一方面会导致数据跳变沿的

数目太少影响接收器的相位判断结果，另一方面也会导致数据的直流电平过低（连

续 0 太多）或者过高(连续 1 太多)，因此，需要设计 8B/10B 编码电路对输入并行

TTL 数据进行编码处理[25,26]，输出的编码结果保证一组数据中 0和 1的个数大致相

等以达到稳定信号直流电平和增加跳变沿密度的目的。8B/10B 编码首先是将一组

8位数据分解成3位和 5位两组，经过查找表编码后再组合为4位和6位两组数据，

即 10 位的编码结。反之，解码则是将一组 10 位的输入数据经过查找表变换得到 8

位解码结果输出。 

编码原理如图 2-6 所示，需要编码的数据值分成 5 比特和 3 比特两组，可以

万方数据



第二章 SERDES系统和抖动建模 

 11 

统一的表示为 X．Y，编码逻辑首先利用 5B/6B 编码器将 5 比特数据转换为 6 比特

编码结果；利用 3B/4B 编码器将 3 比特数据转换为 4 比特编码结果，经过编排后

组成 10 比特的编码结果[34]。 

 

图 2-6 8b/10b编码原理[34] 

在编码过程中，定义数据负极性表示字符中的“0”比“1”多；数据正极性

表示“1”比“0”多；数据零极性则意味着“0”和“1”相等。由于输入数据的

随机性，在 8B/10B 编码过程中，一组 10 比特字符会出现编码结果极性不同的现

象。在 8B/10B 编码中，编码结果的极性必须依次变化，比如，6比特数据正极性

变化到 4比特数据负极性，接着变化到 6比特数据零极性，依次等等[34]。 

    随机数据通过 8B/10B 编码后，10比特数据串的连续“0”或者连续“1”的个

数将会被能限制在 4个比特以内，使得数据串的直流特性得到了很好的优化平衡，

抑制了信号的基线漂移，能够减少各种依赖于数据的抖动。当然，用 10比特编码

数据来表达 8比特用户数据，也会产生额外的开销，需要消耗一定的带宽资源。 

总的来说，8B/10B SERDES高速信号接口芯片既包含了功能复杂的数字电路，

也包括一些设计要求非常苛刻的模拟信号处理模块。在数据发送和接收时，为了

衡量系统的整体性能，通常都采用误码率来衡量系统是否满足设计要求。 

2.2 信号带宽和传输链路中的信号完整性 

2.2.1 信号带宽 

时域中一个比较理想的方波应该是上升下降边沿时间很短的信号，它是由不

同幅度，相位和频率的正弦波构成的。方波的信号边沿上升下降时间越短，构成

万方数据



电子科技大学博士学位论文 

 12

该方波的正弦波的频率越高。如果该正弦波信号的幅度高于方波信号的幅度的

70%以上，则认为该正弦波信号是有效的谐波成分。信号的带宽是指有效的最高正

弦波频率分量，方波的上升(或下降)时间 rt 与带宽BW 的关系可以用一个经验公式

来表示[35]，即 

0.35
rt BW

=                                                                  (2-1) 

可以看到，带宽越宽，上升(或下降)时间越短，则方波的跳变沿持续时间越短，方

波信号的质量越好。 

2.2.2 传输链路中的信号完整性问题 

SERDES系统中接收端接收的串行信号在传输过程中面临着一些非理想的影

响因素：如发送端固有的噪声，信道的外界干扰以及信号码元的基线漂移等。所

有这些非理想的因素都会造成系统的信号完整性问题，从而对系统的性能造成严

重的影响。 

信号完整性，顾名思义就是要使信号具有完整的物理特性，如正常的高低电

平值以及理想的跳变沿，防止信号发生衰减或者畸变。虽然信号完整性包括很多

方面，如反射、振铃、开关噪声、地弹、衰减和串扰等现象，但是所有与信号完

整性有关的问题都或多或少与以下噪声源中的一个或多个有关系[35]： 

(1)独立电路网络中的信号完整性问题，主要是指信号在传输路径上由于阻抗突变

而引起的反射与失真。 

任何一个传输线都可以看成一个阻抗网络，当构成信号的电流和电压在这个

网络传播时，瞬态电压和电流的比值就是网络的瞬态阻抗，理想的瞬态阻抗应该

是恒定的以保证瞬态电压和电流恒定，一旦网络的瞬态阻抗发生了变化，则电流

和电压肯定也相应的发生了变化，并且在阻抗变化点发生反射，反射信号与传输

信号叠加则造成失真，一旦失真过大，就会导致错误的信号。反射电压 refv 和入射

电压 incv 与阻抗的关系可以表示为 

2 1

2 1

ref

inc

v Z Z

v Z Z

−=
+

                                                          (2-2) 

其中 2Z ， 1Z 分别表示连线中不同的阻抗。可以看到，如果希望信号传输过程中不

发生失真现象，必须要保持阻抗不变化。 

(2)两个或者多个电路网络之间的耦合串扰问题，主要是指理想回路和非理想回路
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中耦合的电感和电容之间的影响。 

    当网络传播信号的时候，由于网络之间存在互感和互容，有些电压和电流的

能量就会耦合到邻近的静态网络上。耦合串扰又可分为感性串扰和容性串扰两种

方式。感性耦合就是由于网络间的互感引起的，虽然容性耦合和感性耦合都存在，

但是串扰主要来自感性耦合。当感性耦合出于主导地位时，这种串扰就是常说的

开关噪声、地弹等，通常发生在接插件或者封装处。 

(3)电源或者地网络的轨道塌陷，即电源线或地线中的电压波动和阻抗变化。 

    因为电源网络和地线网络也会流过电压或者电流，那么，假若传输阻抗没有

发生变化，当通过电源或者地路径的电流发生变化的时候，那将会在电源路径和

地路径之间的阻抗上产生一个压降。这个压降的存在将会导致芯片的供电电压减

少了，在低电压供电的网络中影响尤为严重。 

(4)系统中其它电子元件的电磁干扰和辐射(EMI)。 

系统中最常见的电磁干扰源有两种，一种是部分差分信号转换成共模信号，

一种是轨道塌陷产生共模电流。当系统时钟频率超过 100MHz 时，就会产生比较

明显的电磁干扰现象。值得注意的是，不同干扰的机理是不同的，比如当系统工

作在较高的频率时，共模电流的辐射远场强度随着频率线性的增加，而差分电流

的辐射远场强度与频率的平方成正比[35]。那么，解决电磁干扰一个最有效的办法

是采用各种屏蔽措施，但是无论如何，只要系统的工作频率过高，EMI 始终存在，

所以，EMI 是高速系统设计中一个必须面对的课题。 

2.3 SERDES系统抖动分析和建模 

2.3.1抖动和眼图 

如上所述，随着串行信号传输速率不断提高，由于各种非理想因素的原因，

信号的质量将会不断恶化。另一方面，误码率是衡量数字系统可靠性一个重要的

指标，其是指系统传输中发生的误码个数比上所有传输的数据，误码率的大小与

系统的抖动性能有着重要的关系，一般来说，信号抖动大，则误码率大，信号抖

动小则误码率小[31]。当信号速率提高，则每比特码元的周期变小，因为当信号传

输速率超过 1Gb/s后，每比特码元的周期将会以 ns为单位计算，任何微小的抖动

和噪声都会导致严重的误码率。为了保证误码率在可接受的范围内，必须要减少

噪声和抖动的幅度。 
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抖动是指信号的有效瞬时跳变沿在理想位置附近的时序偏移[31]。系统中的信

号抖动会导致接收器不能跟踪信号的最佳采样点。因此，无论是数据信号抖动或

者采样时钟抖动都会导致数据采样点发生偏移，降低电路的传输性能。 

 

图 2-7 时钟抖动和眼图原理 

一般情况下，利用眼图可以很好的描述信号的抖动情况。如果将所有传输的

数据在同一个时间点进行重叠显示，就构成了数据眼图。眼图的张开幅度能够有

效的表征信号的质量的好坏。眼图越宽，高度越高，则表明信号抖动小，反之则

抖动大。为了满足系统的交直流指标要求，可以定义眼模(eye mask)来衡量系统要

求的信号最小的持续时间和摆幅，如图 2-7所示。如果传输信号眼图的张开幅度大

于眼模，则表示传输系统性能满足指标要求。 

2.3.2抖动的分类 

在实际电路系统中，抖动来源的总类很多，比如，有的抖动只跟器件本身内

部的噪声有关，有的抖动却与数据传输的模式有关，不同的数据串会测试出不同

的抖动。但总的来说，系统总抖动(TJ)可分为随机性抖动(RJ)和确定性抖动(DJ)两

大类[36]，如图 2-8所示。 
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图 2-8 抖动的分类[36] 

(1) 随机性抖动(RJ)：随机抖动与信号传输模式无关，而是与芯片内部电路设计有

关，其噪声源是来自于芯片内部的器件[37]，主要呈高斯分布且无边界。由于随机

抖动难以预测，且会随着样本数的增加而增加，通常其大小采用标准方差 σ 来衡

量[38]，概率密度函数可以表示为 
2

2
( )
21

( )
2

t

RJP t e σ

σ π
−

=                                                       (2-3) 

其中 ( )RJP t 表示随机抖动概率密度函数，σ 表示高斯分布的标准方差，t 表示相对

于理想时间点的时间差。一些高斯分布的随机抖动，可以用标准方差σ 来衡量，σ
越大，表征随机抖动幅度越大，如图 2-9所示。 

σ
 

图 2-9 高斯随机抖动概率分布 

(2) 确定性抖动(DJ)：确定性抖动是指确定的干扰照成的抖动，其主要由系统中各

模块之间的相互影响产生的，是一种能够识别的抖动。引起确定性抖动的原因主

要是系统的信号完整性问题造成的，根据确定性抖动产生的原因，其又可细分为

多个不同的类型，包括周期抖动(Periodic Jitter)、串扰(Cross Talk)、码间干扰(Inter 
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Symbol Interference)和占空比失真(Duty Cycle Distortion)[36]。从抖动分布图来看，

确定性抖动呈双峰形式，双峰之间的抖动就是确定性抖动，如图 2-10所示。 

σ  

图 2-10 确定性抖动概率分布 

如果抖动是周期往复的则称为周期性抖动(PJ)，是由耦合到系统中的外部确定

的具有周期振荡特性的噪声源引起的，如电源噪声，时钟噪声等。周期抖动 ( )PJJ t

可以表示为[38] 

0
( ) cos( )

N

PJ i i i
i

J t A tω θ
=

= +∑                                             (2-4) 

其中 N 是正弦信号谐波个数， iA ， iω 和 iθ 是相应的谐波幅度大小，频率和相

位， t 表示时间。 

如果是单次谐波，则周期抖动的概率密度函数 

2 2

1
( )PJP t

A tπ
=

−
                                                 (2-5) 

其中 t 表示相对于理想时间点的时间差分布。因为采样点越多，则抖动幅值将逼近

于正弦抖动峰值，因此，周期抖动的概率密度函数是一个凹面形状，如图 2-11所

示。如果抖动信号中含有多个谐波且各个谐波的周期抖动都是不相关的，则总的

周期抖动是各个谐波成分的卷积。 

 

图 2-11 周期抖动原理和概率分布[38] 
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图 2-12 周期抖动眼图[38] 

图 2-12描述了周期抖动对信号抖动的影响，其中(a)描述了传输的数据是 2Gb/s

的“010101”序列。(b)描述了经过有损传输路径传输后数据波形。(c)图描述了增加

100ps的周期抖动后，数据信号的眼图，由于受到周期抖动的影响，眼图宽度明显

变窄。(d)图描述了周期抖动概率密度函数的抖动直方图，呈现一个凹面形状。 

如果是系统中信号之间的交叉耦合路径产生互相的影响而导致的信号抖动则

称为串扰抖动(XT)。由于耦合电容和耦合电感的影响，如果信号是平行走线，则

在传输过程中的任何一个节点都可能会发生串扰。 

发生串扰时，由于攻击线的作用，在受害线上传输的信号会发生不同程度的

延迟，延迟的大小与耦合电容或者耦合电感有关。一个近似的描述串扰导致的抖

动的概率密度函数可以表示为[38] 

0 01 1 1
( ) ( ) ( ) ( )

4 2 2 4 2
C C

XT

Z C Z C
P t t t tδ δ δ= + + + +                            (2-6) 

其中 t 表示相对于理想时间点的时间差，攻击线和受害线之间的寄生电容为

CC ， 0Z 为传输线特征阻抗。 
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当传输信道的带宽有限或者存在非线性相位特性时，数据的高频成分损耗或

者信号延迟不同，导致相邻码元延续到当前码元，产生了干扰抖动，也就是码间

干扰(ISI) [39]。 

码间干扰抖动大小对数据的传输模式依赖性很大[38,40-42]。不同的信号传输模式

拥有不同的频率成分。如果信号的跳变沿数目多且上升下降时间短，则表示信号

的高频成分丰富，反之则是信号的低频成分丰富。由于信号传输过程中，传输路

径等效为一个低通滤波器系统，其对信号的各种频率成分滤波效果不同，更容易

导致相邻的数据互相影响。码间干扰抖动的大小与跳变沿传输模式的概率密度和

抖动幅值有关，其概率密度函数可以表示为[38] 

1
( ) ( )

N

ISI i i
i

P t P t tδ
=

= × −∑                                                (2-7) 

其中 iP表示第 i 个比特跳变沿式发生的概率， it 表示第 i 个比特跳变沿抖动幅

度，N 是跳变沿的数目， t 表示相对于理想时间点的时间差分布。图 2-13 描述了

一个 ISI 抖动分布的概率密度函数。 

 

图 2-13 码间干扰抖动概率分布[38] 

数据信号在传输过程中，由于信号占空比的变化而导致的抖动则称为占空比

失真(DCD)抖动。占空比失真抖动主要有以下几个原因造成，一是信号上升时间和

下降时间不匹配造成占空比失调；其次，采样时钟占空比不同也会导致所采样的

数据占空比发生变化而引起抖动；最后，信号的直流电平波动也会影响信号波形

的判决门限，从而导致抖动。 

DCD 抖动的概率密度函数可以利用两个冲击函数来进行描述[38]。 

( ) ( ) (1 ) ( )2 2DCD
W WP t p t p tδ δ= − + − +                                 (2-8) 

其中 ( )DCDP t 表示 DCD 抖动的概率密度函数，W 表示 DCD 峰峰值幅度， t 表示相

对于理想时间点的时间分布。两个δ 函数表示信号的上升和下降沿。P表示上升沿
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和下降沿的概率密度，如果上升沿和下降沿的数目相等，则
1

2
p = 。 

( )2
Wtδ − ( )2

Wtδ +

 

图 2-14 占空比失真抖动概率分布[38] 

如上所述，系统的抖动类型很多，但是系统的总抖动应该是各种抖动成分的组

合，在时域中，总抖动 JT 是确定性抖动 JD 和随机抖动 JR 的累加，即 

J J JT R D= +                                                             (2-9) 

但如果用概率密度函数来表示总抖动的概率密度的话，其应该是确定性抖动和

随机抖动的概率密度函数的卷积，即 

*PDF PDF PDFTJ RJ DJ=                                              (2-10) 

虽然抖动的大小会严重影响系统的误码率，但是，很难用数学解析的方式来

精确的描述抖动和误码率之间的关系，一个解决方法是利用系统的一些指标参数

来大概的表示误码率和抖动之间的关系模型。一个简化的模型如下[36] 

( / ) {( ) / }J J T J JBER R D erf J D R−= × −                                       (2-11) 

其中 BER为系统误码率， JR 为输入端的随机抖动， JD 为输入端的确定性抖动，

TJ 是系统的输入抖动容限， ( )erf x− 是标准逆高斯误差函数。因为很难正确计算误

差函数的值，所以公式(2-11)来计算误码率也很困难，但是在工程上，可以采用一

些经验的方法，如根据高斯分布的标准方差大概估计相应的误码率，如下表 2-1

所示： 
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表 2-1 误码率和抖动方差经验估计表 

误码率 码元周期 

1.3E-3 6σ 

3.17E-5 8σ 

2.87E-7 10σ 

9.87E-9 12σ 

1.28E-12 14σ 

1E-12 14.1σ 

1E-14 15.3σ 

1E-16 16.4σ 

1E-18 17.5σ 

1E-20 18.5σ 

    根据上表(2-1)所示，假设码元周期为 0.4ns(0.4E-9s)，如果要满足误码率为

1E-12的指标，则需要满足0.4 9 14.1E σ− = ，即 28psσ = ，也就是输入随机抖动的

标准方差要小于 28ps。 

2.4 SERDES接口芯片抖动仿真 

 

图 2-15 SERDES系统仿真实例[39] 

SERDES一般应用在背板、光网络传输等系统中，一个利用 SERDES接口芯

片在背板应用系统上的仿真实例如上图 2-15所示[39]，信号从 SERDES发送器输出

后，需要经过插排过孔，PCB过孔和一定距离的传输线。文献[39]仿真分析显示，
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信号传输的距离和其中的过孔都会对接收端信号的质量产生影响，包括信号的差

分摆幅电压减少，延迟随机等现象。从实际考虑，系统中的输入时钟和数据，发

送的串行信号都是带有噪声的，即存在不同程度的抖动。更重要的是，各种信号

的噪声源机理是不同的，难以利用统一的 HSPICE电路模型对噪声源进行描述。 

芯片规模庞大，设计指标苛刻，那么在设计阶段我们如何去评估芯片的性能

是否达到设计要求呢？混合信号电路设计中，利用模拟电路行为描述语言

Verilog-A 对电路进行自上而下的行为描述已经越来越普遍。对电路的行为描述一

方面可以了解电路的功能是否正确，另一方面也可以了解电路是否满足一定的应

用指标。SERDES应用系统中的噪声来源除了不可估计的随机信号，还有一些确

定的噪声源，如电源波动等。完全依靠晶体管级的电路进行 HSPICE 仿真将难以

正确的估计噪声的实际情况，在一些情况下甚至是不可能完成的任务。但是，如

果利用行为描述结合晶体管级电路设计对芯片进行全系统仿真，则能够更迅速的

评估系统性能好坏，降低芯片设计的风险。 

目前，大多数利用 Verilog-A 语言来对系统建模仿真的工作或者仿真 SERDES

系统某项指标，如抖动容限、误码率等[2, 43]，或者对接口电路进行建模[44, 45]。在利

用 Verilog-A 语言描述抖动信号的时候，需要考虑一个实际的 SERDES 应用系统中

常见的其它噪声源，如 SERDES 芯片本身输出的信号的抖动，电源电压的波动，传

输线的寄生电容以及传输延迟等因素。因此，有必要利用混合仿真方法对整个

SERDES链路进行详细的分析并验证芯片的性能。因此，在已有工作的基础上，

本文利用 Verilog-A 语言对链路噪声进行建模，尽可能完整的考虑系统中各种噪声

对高速信号施加的影响，包括电压波动，寄生参数和传输延迟等因素，结合 SERDES

芯片的晶体管级电路一起，完整有效的仿真评估 SERDES芯片的性能。 

 

图 2-16 SERDES系统中的抖动噪声 

图 2-16中，利用 Verilog-A 行为描述语言可以产生抖动的输入参考时钟、抖动

的 PRBS 数据、并行输入数据和高速串行链路中引入的各种抖动噪声；另外，接
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收端的噪声容限也可以通过结合芯片的Hspice网表和Verilog-A进行联合仿真来确

定，最终可以评估整个应用系统相应的关键路径设计以及其是否满足特定的应用

要求。 

值得注意的是，抖动产生的本质是噪声对信号跳变沿位置产生了严重的影响，

但是噪声的影响不仅仅影响信号的跳变沿位置，也可能会使信号的电压摆幅发生

了变化，只不过由于信号饱和幅度的变化对信号跳变沿抖动的影响较小，而且采

取一些限幅措施可以约束信号的噪声摆幅波动，因此，我们对噪声的建模，主要

集中在模拟噪声对信号跳变沿的影响。 

2.4.1输入参考时钟抖动 

芯片内部的锁相环需要同步外部输入参考时钟的相位，因此，参考时钟的抖

动在很大程度上决定着锁相环输出时钟的抖动。不同的应用都会对参考时钟的峰

峰值抖动和占空比有具体的要求，在芯片的仿真阶段，为了正确的评估锁相环的

性能，也需要模拟产生各种噪声叠加在参考时钟上。参考时钟的抖动属于高斯分

布随机抖动[43]。产生抖动的参考时钟的 Verilog-A 行为描述如下所示，基于该模型

描述，图 2-17也分别显示了仿真产生的理想时钟和带抖动的参考时钟的眼图： 
module clockJitter(clk_jitter,clk_ideal); 

output clk_ideal; 

output clk_jitter; 

electrical clk_ideal,clk_jitter; 

parameter real tp;    //仿真步长 

parameter real tj_sd;     //抖动方差 

parameter real tj_min;    //抖动最小值 

parameter real tj_max;    //抖动最大值 

parameter real period;    //周期的一半 

parameter real tr;        //上升沿 

parameter real tf;      //下降沿 

parameter real vh;        //阈值电压 

real vout; 

real randseed; 

real tj; 

real tx; 

 analog begin 

  @(initial_step) begin 

     vout=0; 

   randseed=1.0; 
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   end 

  $bound_step(tp); 

  tj=$dist_normal(randseed,0,tj_sd); 

   @(timer(0,period))begin 

  vout=!vout; 

  tx=tj*((abs(tj)>=tj_min)&&(abs(tj)<=tj_max))+tj_min*(abs(tj)<tj_min)+tj_max*(abs(tj)>tj_max); 

  end 

   V(clk_jitter) <+ transition(vh*vout,tx,tr,tf); 

 V(clk_ideal) <+ transition(vh*vout,0,tr,tf); 

 end 

endmodule 

 

图 2-16 理想时钟和抖动时钟眼图 

    输入参考时钟作为 SERDES芯片内部中锁相环的参考时钟，其抖动特性表示

了锁相环的输入相位噪声特性。输入相位噪声大小关系着锁相环带宽的设计，对

于一定带宽的锁相环电路，对输入时钟信号的相位噪声具有一定的约束，因此，

采用合适的抖动方差值可以准确描述锁相环输入参考时钟的噪声，如图 2-16所示，

该图所表示的时钟信号抖动状态符合实际使用的时钟信号的抖动状态。 

2.4.2 并行输入数据抖动 

输入并行数据属于低速信号，由于内部锁相环的信号频率大大的高于输入数

据频率，因此对并行输入数据的抖动要求不是很苛刻，只需要保证数据具有足够

的保持和建立时间即可。而且，在一些应用系统中，SERDES芯片的并行输入数

万方数据



电子科技大学博士学位论文 

 24

据大多数来源于其它功能芯片，如 FPGA。这些也导致了输入数据会存在着比较大

的抖动，即使是理想的数据信号，各路并行信号的跳变沿位置也会不同。因此，

输入的并行数据的峰峰值抖动和占空比等都会比时钟信号要恶劣很多。仿真中，

应尽量模拟最恶劣的工作环境，考虑较坏的工作情况。产生并行输入数据的

Verilog-A 行为描述程序如下： 
module dataJitter(data_jitter,data_ideal); 

input data_ideal; 

output data_jitter; 

electrical data_ideal,data_jitter; 

parameter real tp;    //仿真步长 

parameter real tj_sd;     //抖动方差 

parameter real tj_min;    //抖动最小值 

parameter real tj_max;    //抖动最大值 

real randseed; 

real tj;                //正态分布的抖动 

real tx;                 

 analog begin 

  @(initial_step) begin 

   randseed=1.0; 

   end 

  $bound_step(tp); 

  tj=$dist_normal(randseed,0,tj_sd); 

 @(cross(V(data_ideal)-0.75,0))begin 

 tx= tj*((abs(tj)>=tj_min)&&(abs(tj)<=tj_max))+tj_min*(abs(tj)<tj_min)+tj_max*(abs(tj)>tj_max); 

  end 

  V(data_jitter) <+ transition(V(data_ideal),tx); 

 end 

endmodule 

输入数据抖动性能大小将会对芯片输入寄存器的设计产生一定的影响，为了

满足寄存器所需要的建立和保持时间，输入数据的延迟将会被约束在一定的范围

之内。图 2-18分别显示了理想的数据和带抖动的数据的眼图，相比理想的缓冲器

输出数据，非理想的数据考虑了数据的随机延时的问题。 
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图 2-18 理想并行输入数据和带抖动的并行输入数据的眼图 

2.4.3 串行链路中的抖动 

在串行链路中传输的信号是高速差分信号，摆幅小，速度高，任何一点微小

的噪声都可能对信号传输质量产生较大的影响。更严重的是，链路的低通特性，

使得信号的高频成分被衰减，更加剧了抖动的恶化。为了比较客观的评估系统中

的传输性能，需要对串行信号引入各种不同类型的抖动源。 

(1)传输路径物理媒介效应 

串行信号一般在 PCB板上或者同轴电缆上进行传播，由于物理媒介的趋肤效

应和阻抗不匹配等原因，信号高低频成分延迟不均以及信号耦合效应，导致抖动

产生[46]。根据传输线中导体损耗的大小，可以将传输线模型分为有损模型和无损

模型。当传输线长小于 1 米的时候，传输线的无损耗模型已经足够精确[47]，因此，

为了简便起见，我们在仿真中采用无损耗传输线模型，其单位长度电感为 289nH/m,

电容为 115pF/m, 负载为 5pF容性负载，传输线等效电路如下图 2-19所示。 

289 /nH m

115 /pF m

5pF

5pF

+−v△
50OZ = Ω

 

图 2-19 传输线模型 
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(2)周期抖动 

如前面所述，由于电源周期噪声等影响，信号存在着周期抖动。为了简化抖

动的生成，周期抖动采用单谐波抖动模型，即只考虑单谐波成分对信号的影响。

电源网络的频率响应可以表示为 1 (2 )rf LCπ= ，因此其噪声源可以表示为[48] 

( ) sin(2 )noise r rv t V f tπ φ= +                                            (2-12) 

其中 rV 是噪声的幅度，φ 表示噪声网络的相位，因此，芯片的电源可以表示为 

( ) ( )DD DD noiseV t V V t= +                                               (2-13) 

其中 DDV 为理想供电电源，比如芯片设计采用 0.13µm 标准 CMOS 工艺，则

1.5DDV V= 。 

(3)随机抖动 

随机噪声造成的抖动是无界的，而且，不同的随机噪声源其噪声分布也不相

同，使得随机抖动不仅仅是满足高斯分布。但在仿真中，随机抖动我们仅采用零

均值高斯分布抖动模型进行分析，通过改变方差值来模拟实际的随机噪声源。 

(4) 各种类型抖动叠加 

∑

 
图 2-20 SERDES系统中的各种抖动源叠加 

工程上，可认为各路噪声是独立不相关的，因此串行传输信号的总抖动是各

种噪声叠加后的抖动。系统仿真结构如上图 2-20所示，总抖动既包括由于电路本

身设计所引入的抖动，也包括外部各种噪声源和链路延迟等导致的抖动。 

各种类型抖动行为 Verilog-A 主程序如下所示： 
//********** 传输路径 RC建模************** 

branch (sdatap_A, sdatap_B)  resp; 

branch (sdatap_B, 0)  cp; 

branch (sdatap_B,sdatap_line) lp; 

branch (sdatan_A, sdatan_B)  resn; 

branch (sdatan_B, 0)  cn; 
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branch (sdatan_B,sdatan_line) ln; 

branch (sdatap_line,sdatan_line) res_match; 

analog begin 

  @(initial_step) begin 

   randseed=1.0; 

   end 

//********* 共模电平抖动，导致周期抖动**************** 

vdc_jitter=VDC+AP*sin(`M_TWO_PI*FP*$realtime()); 

 //************** 对信号边沿施加随机抖动和周期抖动的影响*************   

  $bound_step(tp); 

  tj=$dist_normal(randseed,0,tj_sd); 

 @(cross(V(sdatap_line)-vdc_jitter,0))begin 

txp= tj*((abs(tj)>=tj_min)&&(abs(tj)<=tj_max))+tj_min*(abs(tj)<tj_min)+tj_max*(abs(tj)>tj_max); 

  end 

  V(sdatap_jitter_p) <+ transition(V(sdatap_line),txp); 

  @(cross(V(sdatan_line)-vdc_jitter,0))begin 

txn= tj*((abs(tj)>=tj_min)&&(abs(tj)<=tj_max))+tj_min*(abs(tj)<tj_min)+tj_max*(abs(tj)>tj_max); 

  end 

  V(sdatan_jitter_n) <+ transition(V(sdatan_line),txn); 

//********** 物理媒介**************** 

  V(resp) <+ R1*I(resp); 

  V(cp) <+ idt(I(cp))/C1; 

  V(lp) <+ L1 * ddt(I(lp)); 

  V(resn) <+ R1*I(resn); 

  V(cn) <+ idt(I(cn))/C1; 

  V(ln) <+ L1 * ddt(I(ln)); 

//********** 在匹配电阻上产生信号电压 **********  

 // V(res_match) <+ R_100*I(res_match); 

  V(sdatap_line) <+ vdc_jitter+ R_100*I(res_match)/2; 

  V(sdatan_line) <+ vdc_jitter- R_100*I(res_match)/2; 

//************** 信号延迟******************* 

if(V(delaycontrol)<0.2) 

  begin 

   V(sdatan_jitter) <+ delay(V(sdatan_jitter_n),delaytime-delaytime); 

   V(sdatap_jitter) <+ delay(V(sdatap_jitter_p),delaytime-delaytime);  

  end 

 else if(V(delaycontrol)<0.6) 

begin 

   V(sdatan_jitter) <+ delay(V(sdatan_jitter_n),delaytime); 

   V(sdatap_jitter) <+ delay(V(sdatap_jitter_p),delaytime);  

end 
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 else if(V(delaycontrol)<1) 

begin 

   V(sdatan_jitter) <+ delay(V(sdatan_jitter_n),delaytime*2); 

   V(sdatap_jitter) <+ delay(V(sdatap_jitter_p),delaytime*2);  

end 

 else if(V(delaycontrol)<1.3) 

begin 

   V(sdatan_jitter) <+ delay(V(sdatan_jitter_n),delaytime*3); 

   V(sdatap_jitter) <+ delay(V(sdatap_jitter_p),delaytime*3);  

end 

 else  

begin 

   V(sdatan_jitter) <+ delay(V(sdatan_jitter_n),delaytime*4); 

   V(sdatap_jitter) <+ delay(V(sdatap_jitter_p),delaytime*4);  

end 

end 

endmodule 

 
图 2-21 信号在传输线上的瞬态仿真 

 
图 2-22 SERDES接收端信号瞬态波形 
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图 2-21显示了利用 HSPICE仿真器仿真 SERDES系统在传输线前后的信号瞬

态，图 2-22显示了实测信号瞬态波形。可以看到，高速信号在经过传输线后，信

号的差分摆幅减少，摆率下降，同时该程序也模拟了信号的传输时延，进一步模

拟了信号的实际传输情况。 

总之，利用 Verilog-A 语言模拟环境噪声，结合 SPICE电路网表进行仿真，较

好的模拟了信号在实际系统中传输的情况，能有效的评估 SERDES芯片的性能。 

2.5 本章小结 

本章节主要是介绍了 SERDES系统的混合仿真方法学，首先介绍了 SERDES

接口芯片的结构原理，详细分析了 SERDES系统中各种抖动的产生的原理和抖动

的概率；最后，利用 Verilog-A 行为描述语言模拟 SERDES系统中固有的抖动现象

并结合所设计的 SERDES接口芯片 SPICE网表协同仿真，仿真结果与测试结果表

明，所采用的仿真方法能够有效的模拟实际的高速信号。  
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第三章 低抖动自偏置锁相环设计 

3.1 概述 

锁相环能够通过对输入信号的相位进行跟踪和锁定，最终稳定的产生所需要

频率信号，而这个频率信号可以作为无线发送接收用途[49,50]，也可以作为时钟恢

复等用途[14]，所以，锁相环应用非常广泛。一直以来，它也是各种串化和解串化

芯片的核心电路，担负着同步发送数据和接收数据的重任，其输出信号抖动性能

的好坏直接关系着 SERDES芯片的性能。业界对于锁相环的研究非常的热烈，提

出了各种不同的模型分析方法对锁相环路进行分析和仿真[51]，也有根据不同的应

用场合提出各种电路结构，如基于电荷泵结构的锁相环[52]，基于延迟线(DLL)环路

锁定技术的锁相环[53]等，但无论是电路采取何种结构，电源电压或者工艺波动都

会或多或少的影响锁相环的性能，因此，为了减小工艺，电源电压和温度等外界

因素对锁相环电路性能造成的不利影响，John G. Maneatis提出了自偏置锁相环结

构[54]，其良好的性能获得了业界大量的关注[55-58]。 

3.2锁相环基本原理 

3.2.1 锁相环环路传输函数 

锁相环（PLL）是一个闭环的，将振荡器输出的信号的相位与锁相环外部参考

信号（或者输入信号）的相位进行同步的电路。当系统保持衡时，振荡器的相位

和输入参考信号的相位理论上是一致的，相位差为 0°。 

chi vu

 

图 3-1 模拟锁相环结构 
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图3-1显示了一个完整的模拟锁相环系统结构图，其主要由4个功能模块组成。

这些电路模块分别是：压控振荡器(VCO)，鉴频鉴相器(PD)和电荷泵，分频器和环

路滤波器(LF)。 

锁相环包括很多环路参数，比如环路锁定时间、锁定频率、鉴相增益、相位

余度和环路带宽等，这些环路参数都不是孤立的，其中的一些变量的变化会同时

对所有这些参数有着重要的影响，甚至是截然相反的变化。因此，一个优秀的锁

相环的设计其实就是对所有这些参数进行折中优化的过程。 

设计锁相环参数，首先需要了解锁相环参数之间的关系，即锁相环的模型。

分析锁相环的模型有很多种方法，总的来说可分为离散(Z 域)分析和模拟（S 域)

分析两种类型[51,52]。虽然 Z 域分析方法比较准确，但是比较复杂。一般情况下，

如果环路的带宽不大于参考时钟频率的 1/10，可以用 S 域分析方法对环路进行分

析[59]。因此在工程应用中，通常都是对环路进行 S域分析。 

下图 3-2表示了一个锁相环路的相位连续时间 S域模型，输入和输出都采用相

位作为变量进行描述，其中 refθ 为输入参考信号的相位， divθ 为分频器输出时钟相

位，它们之间的相位差为 err ref divθ θ θ= − ，VCO 输出时钟相位为 vcoθ ；环路中，鉴

相器增益为 PDK ,环路低频滤波网络的传输函数为 ( )F s ,VCO增益为 VK ，由于 VCO

是一个相位积分电路，所以其传输函数为 VK
s 。 

∑
refθ

errθ

divθ

vcoθ
+

−

 

图 3-2 锁相环相位传递模型 

根据图 3-2，可以得到 PLL 闭环相位传输函数 ( )H s 为： 

( ) /
( )

( ) /
vco PD V

ref PD V

K K F s N
H s

s K K F s N

θ
θ

= =
+                                      (3-1) 

同样，环路相位误差函数 ( )E s 可以表示为： 

( ) 1 ( )
( ) /

ref div

ref PD V

s
E s H s

s K K F s N

θ θ
θ

−
= = − =

+
                         (3-2)  
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根据式(3-1)和(3-2)可以看到，锁相环系统闭环相位传输函数 ( )H s 是一个低通

滤波器，而相位误差传输函数 ( )E s 是一个高通滤波器。 

    图 3-3显示了锁相环闭环传输函数 H(s)和闭环相位误差函数 E(s)的幅频特性，

其中 K 为开环系统增益，N 为分频比。当输出相位θdiv 变化比较慢时，可以很好的

跟踪输入相位θref ，即|H(s)|=1，相应的|E(s)|接近 0。但是当 VCO 输出信号频率增

加， θdiv 变化速率逐渐加大，相位误差就会越来越大，这时，|H(s)|趋近于 0，而

|E(s)|=1。图 3-3 说明，若相位变化的频率大于环路带宽，即相位变化太快，则变

化的信号将无损耗的通过闭环系统，此时，环路滤波器将无法获取信号的低频分

量，也就无法实现相位锁定。可见，锁相环电路的带宽是锁相环设计一个重要的

指标，带宽越大，则能够跟踪的相位变化越快，但是带宽越大，参考时钟和电荷

泵引入的带内噪声也将不能很好的滤除。 

 

图 3-3 锁相环相位传递函数和误差函数幅频特性图 

3.2.2 锁相环的噪声和抖动传输特性 

在 SERDES收发系统中，利用锁相环输出的高速时钟对输入并行信号进行并

串转换，输出差分信号，因此，锁相环输出时钟的抖动性能决定了输出差分信号

的抖动性能，如果锁相环的相位噪声大，抖动大，则必然增加了差分信号的抖动。

另一方面，同样利用锁相环产生的本地时钟对接收的信号进行采样，如果采样时

钟抖动过大，将影响采样精度，导致采样结果出现误差，降低了系统抖动容限。

因此，设计一个低噪声或者说低抖动的锁相环是 SERDES接口芯片设计的关键。 
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∑ errθ
+

−
∑

∑

nfθ

niθ

nvθ

+
+

+
+

 

图 3-4 锁相环系统噪声源 

    在相位域对锁相环进行分析，主要是通过分析系统的相位噪声特性。锁相环

主要的噪声源有三个[60]，如图 3-4所示，一个是输入参考信号的噪声，其相位用 ,n iθ

表示，主要原因是输入的参考信号不是理想的方波，晶体振荡器输出信号具有频

率偏差和占空比偏差。其次，如果将鉴频鉴相器和环路滤波器作为一个子模块，

则该模块经过环路滤波器过滤后也会产生噪声，其相位记为 ,n fθ ，这部分的噪声主

要是由于内部电路的器件噪声，电荷泵对滤波器电路的充放电电流不平衡等非理

想因素造成。最后，压控振荡器(VCO)输出端也会产生噪声，其相位记为 ,n oθ ，这

部分的噪声主要是由于VCO内部的有源器件和VCO控制电压波动等因素导致的。

根据图 3-4所示，如果各部分噪声源对环路的影响是独立不相关的，则各模块所引

入的噪声传输函数可以如下表示：  

理想前馈传递传输函数：
0( ) ( )d v

i

K K
G s F s

s

θ
θ

= =                      (3-3) 

理想开环传递传输函数：
0( ) ( )d v

open
i

K K
H s F s

Ns

θ
θ

= =                  (3-4) 

参考输入噪声传输函数： ,
,

( )
( )

( )
o

n i
n i

NG s
H s

N G s

θ
θ

= =
+                     (3-5) 

鉴相器输出噪声传输函数： ,
,

1 ( )
( )

( )
o

n f
n f d

NG s
H s

K N G s

θ
θ

= =
+                 (3-6) 

振荡器输出噪声传输函数： ,
,

( )
( )

o
n o

n o

N
H s

N G s

θ
θ

= =
+                  (3-7) 

其中， , ( )n iH s 具有低通特性， , ( )n fH s 具有带通特性， , ( )n oH s 具有高通特性，意味
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着参考信号低频输入噪声能够无损的通过环路，而带宽外的 VCO噪声则能够无损

的通过环路，所以锁相环的带外噪声基本上就是 VCO输出噪声。 

如果设参考输入端噪声谱密度，鉴相器噪声谱密度和压控振荡器输出噪声谱

密度分别为 ( )refL f ， ( )PDL f 和 ( )VCOL f ，工程上假设认为各种噪声源都是独立不相

关的，则锁相环输出端噪声谱密度 ( )PLLL f 可以表示为[49] 

2 2 2
, , ,( ) | ( ) | ( ) | ( ) | ( ) | ( ) | ( )PLL n i ref n f PD n o VCOL f H s L f H s L f H s L f= + +           (3-8) 

只要分析出各个模块的相位噪声，通过式(3-8)就可以获得整个锁相环的输出噪声

特性。 

图 3-5 是各种噪声源频率进行归一化后的幅频特性图，其中左 Y 轴分别是式

(3-5)、(3-6)和(3-7)的幅度，单位是增益(dB)。右 Y 轴是开环函数 G(s)的相位，单

位是度(°)。由图显示，系统的带宽会影响着系统的噪声特性，因此，根据应用系

统的噪声环境来进行设计将有助于获取一个性能优异的锁相环环路。如果是参考

输入噪声大于另外两种类型的噪声，则应该是减小环路带宽；如果是 VCO输出噪

声大，则应该是增加环路带宽，尽量滤除高频噪声。对于环路滤波器和电荷泵的

设计则需要尽量降低其带内噪声。 

 
图 3-5 锁相环噪声传输函数幅频特性 
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3.2.3 锁相环的稳定性分析 

当锁相环工作的时候，会受到一些非理想因素的影响，导致锁相环的输出发

生波动，这种波动有时候是稳定的，有时候又是不稳定的。比如，如果在 VCO控

制电压输入端口处突然有一个大脉冲扰动，会导致 VCO振荡频率发生大范围的波

动，当噪声消失后，环路能否重新回到环路的稳定状态呢？一个稳定的反馈环路

系统必然能够自动调整，重新恢复到一个新的平衡状态。 

锁相环在平衡状态时可认为是一个线性系统，根据线性系统的稳定性理论，

一个线性系统稳定的充分必要条件是其特征方程的特征根均具有负实部，即系统

闭环传输函数的极点都位于 jω 的左半平面上。另外，为了保证系统具有足够的稳

定度，系统应该具有足够的相位裕度。相位裕度是开环传输函数在单位增益频率

处的相移与 180°之和，相位裕度太小，容易产生过冲且幅度衰减很慢；如果相位

裕度很大，则使得环路的响应速度很慢，跟踪相位变化的能力差，动态性能差。 

图 3-1所示的三阶电荷泵锁相环系统虽然能够对有效的抑制高频噪声，具有较

好的抖动性能，但是由于环路的极点多，也增加了系统稳定性设计的难度，设计

之前需仔细分析其参数对环路稳定性能的影响。 

三阶电荷泵锁相环系统具有 3 个极点，其中两个极点位于环路滤波器内部，

另外一个极点存在于压控振荡器中。由图 3-1所示的环路滤波器的传递函数为 

1

1 2 1 2

1
( )

( )

sC R
F s

s RC C C C

+=
+ +                                            (3-9) 

因此，整个系统的开环传输函数可以表示为[61] 

2
2

1
( ) 4( 1)

( )

z
open

z z

s

H s m
s s m

ως
ω ω

+
= −

+
                                 (3-10) 

则环路的相位裕度为 

2

( 1)
arctan( )loop

m
P

m

ω
ω

−=
+

                                             (3-11) 

其中 1

2 2
ch vi C KR

N
ς

π
= 为系统的衰减因子，

1

1
z RC

ω = 为系统的零点，
1

2

1
C

m
C

= + 为滤

波电容比值。 

对于一个稳定的反馈系统，需要保证其在稳定状态时具有一定的相位裕度。

由式（3-11）可以看到，锁相环的相位裕度只与 C1，C2的比值和系统的零点有关。
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一般来说，如果相位裕度大于 60°，则具有较好的稳定性能。因此，对于一个相位

裕度大于 60°的系统来说，m 必须大于 14，则满足相位裕度大于 60°的频率范围可

以表示为 

2 21 ( 1) 1 ( 1)
4 4

3 33 3
2 2

m m m m
m m

ω

− − − −− − + −
≤ ≤

                         (3-12) 

    但是，如果滤波器中两电容 C1、C2的比值选的过大，则 C2不能较好的抑制

参考信号的噪声，而如果比值选的太小，只有保证衰减因子的取值范围很小的情

况下才能保证系统不发生严重过冲现象。如果滤波电容比值不变，另外一个影响

相位裕度的因素就是衰减因子ς 。不同的衰减因子对应不同的相位裕度，而且，只

有ς 在一定的范围内，系统的相位裕度才有可能大于 60°。 

3.3压控振荡器 

3.3.1 压控振荡器原理 

在锁相环系统中，最重要一个相位噪声源就是压控振荡器（VCO）。锁相环的

环路带宽之外的噪声源主要来源就是 VCO，所以，设计一个低抖动的 VCO 对整

个 PLL 的抖动性能来说是至关重要的。一直以来， VCO 的研究都是锁相环系统

研究中的热点[62,63,64,65]，归纳起来主要集中在 VCO 的噪声原理和低噪声 VCO 电路

结构设计两个方面。 

压控振荡器的作用是根据输入控制电压输出一定频率的周期信号，如图 3-6

所示，其中输出信号角频率 outω 表示为： 

out 1ω ω V cK v= +                                                           (3-13) 

其中 1ω 表示对应于 1cv v= 时的频率，而 VK 表示电路的频率-电压增益( /rad V s⋅ )，

理想的增益应该是固定值以保证输出频率与输入电压保持线性关系。 2 1ω ω− 为频率

可以达到的范围，称为“频率调节范围”。 
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cv outω
VCO 1ω

2ω
outω

cv
1v 2v

2 1

2 1
VK

v v

ω ω−=
−

 
图 3-6 压控振荡器功能示意 

压控振荡器重要的性能指标有中心频率，调节范围，调节线性度，输出振幅，

功耗以及输出信号的相位噪声等。 

中心频率表示设计者预计达到的最佳频率位置，有时候由于工艺波动和应用

环境差异太大，中心频率会发生较大的变化，因此一方面保证 VCO 的频率调节范

围足够大，另一方面要求中心频率应该尽可能的位于频率调节范围的中间位置。

假若频率-电压增益 VK 越小，意味着同样的电压变化则频率变化幅度小，在相同条

件下输出相位噪声越小，抖动也越小，但是 VK 过低也会导致 VCO 的调节频率范围

变窄。因此，为了设计低抖动的 VCO，应该在满足工作频率范围的条件下尽可能

的减少 VCO 增益；调节线性度描述了压控振荡器的增益的稳定性性能，由于压控

振荡器的增益直接关系着锁相环输出信号的噪声性能，线性度越好，频率过度越

平稳，所以理想情况下调节度应该呈直线性。VCO 的输出振幅应尽可能大，并且

应尽可能保持恒定。这样可以极大地降低压控振荡器的噪声，这可以通过牺牲功

耗，增大电源电压来实现，实际的工程设计中需要考虑它们的设计折中。 

3.3.2压控振荡器类型 

压控振荡器是锁相环中最重要的一个模块，其结构和参数对锁相环的整体性

能具有重要的影响，但总的来说，基本上可以分为两种比较常用的压控振荡器类

型：LC 压控振荡器和环型压控振荡器。 

3.3.2.1 LC 压控振荡器 

LC 振荡器是一种谐振电路，它主要由并联的电感和电容组成，加上电路本身

寄生的电阻，组成了一个并联谐振器，如图 3-7所示。 
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图 3-7 LC振荡器结构 

谐振器的电磁能量在电感和电容之间来回振荡，部分能量会通过 GR损失掉。

因此，引入一个有源网络以补偿损失的能量。为了保证连续的振荡，有源网络实

际是一个负阻网络，且其阻值要大于 GR，以保证电路的总的等效电阻为负值。LC

振荡器的振荡频率 of 由电感和电容值决定，即： 

1

2
of

LCπ
=                                                             (3-14) 

3.3.2.2 环形振荡器 

    与 LC 振荡器不同，环形振荡器（Ring-VCO）不是通过谐振的方式产生振荡

频率，而是通过多个放大器组成一个反馈回路，利用信号的延迟产生振荡信号，

一个 N 级 VCO 振荡信号的频率则是总延迟 totalT∆ 的倒数，即 

1 1

2o
total

f
T N t

= =
∆ ∆                                                 (3-15) 

Ring-VCO的功耗也与振荡器的延迟单元数目有关，延迟单元越多，则相同振荡频

率的功耗越大，为 

RING total DDP I V N= i i                                                 (3-16) 

在稳定的振荡状态时，环形振荡器的任何一个反相器的输入端和输出端都不

可能稳定在高电平或者低电平，只能不停的在高、低电平之间进行跳变转换，从

而形成稳定的振荡输出，如下图 3-8所示。为了满足信号能够维持振荡，必须满足

两个基本的条件： 

(1) 在振荡频率点环路增益要大于 1，比如由三级延迟单元构成的 VCO，每级延迟

单元的直流增益不小于 2。 

(2) 振荡信号实现 180°的直流相移和 180°的交流相移。 

总的来说，LC 振荡器和环形振荡器各有优势，LC 振荡器虽然高频相位噪声
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小但消耗面积大，频率调节范围小，集成难度较大。对于环形振荡器来说，频率

调节范围宽，如果仔细的优化设计锁相环环路带宽，则也能够满足各种时钟应用。

它们的优缺点如表 3-1所示[68]： 

表 3-1 环形 VCO 和 LC VCO优缺点比较 

类型 优点 缺点 

基于环形 VCO

的锁相环 

易于集成、频率控制灵活、频率

调节范围宽且易生成多相时钟 

相位噪声较大、VCO增益大、

高频稳定性差 

基于 LC VCO

的锁相环 
高频稳定性好、相位噪声低 难集成、频率调节范围小 

t∆

a

b

c

d

e

Control voltage

-A -A -A -A -A
a b c d e

(a)

(b)
 

图 3-8 环形振荡器结构和波形 

3.3.3环形振荡器的相位噪声和抖动 

所有的压控振荡器都会或多或少的受到随机噪声的影响，导致时钟信号的跳

变沿在一个理想的时间点附近漂移。如下图 3-9所示，信号的跳变发生在灰色的区
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域，那么这个灰色的区域就是振荡器的抖动，区域越大，说明抖动越大，区域越

小，抖动越小。 

t∆  

图 3-9 振荡信号的抖动 

时钟信号的抖动是在时域里定义的，但如果信号频率大于 1GHz，其抖动通常

都是 ps级。普通的仪器很难具体的测量如此微小的抖动，因此，通常都在频域对

信号进行分析，即分析振荡器的相位噪声，然后利用相关的公式在相位噪声与抖

动之间进行分析转化。 

抖动与噪声之间的关系可以表示为[64] 

2
2 0

2
00

sin ( / )
( )

( )t

f f
S f df

fθ
πσ

π

∞

= ∫                                               (3-17) 

这里， θS (f )表示相对于中心频率 f0，频偏为 f 时的相位噪声功率谱密度， τσ 表示

积累抖动。 

振荡器的噪声通常可以看成独立的白噪声，它在频率偏差为 f 时的单边带

（SSB）相位噪声功率谱密度为 L(f)可以表示为[64] 

2

( )
( )

2

S f S
L f

f
θ ω= =                                                 (3-18) 

其中 ωS 表示振荡器与它的噪声源的关联系数，式(3-18)表明，频偏 f 越大，则噪声

谱越小。 

    一个由独立白噪声源引起的抖动为[64]： 

2
2

3 2 3
0 00

2 sin
t

Sx
S dx

f x f
ω

ωσ
π

∞

= =∫                                               (3-19) 

结合式(3-18)和(3-19)，可得出白噪声引起的相位噪声与抖动之间的关系式为
[64]： 

3
2

2
( ) o

t

f
L f

f
σ=                                                           (3-20) 

由式(3-20)可以看出，白噪声引起的相位噪声与 f2成反比，与 3
of 成正比。频率

越高，相同频偏的条件下，相位噪声越大，大噪声也意味着大抖动。导致压控振
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荡器产生抖动的因素很多，特别是单端输出振荡器，对电源噪声很敏感，差分振

荡器只能有效的抑制低频电源噪声，却难以抑制高频噪声[66,67]。压控振荡器的控

制电压波动是造成信号输出抖动的主要原因，但即使有恒定的控制电压，压控振

荡器输出波形也不能完美的保持周期恒定，这是因为有源器件中还存在随机的电

子噪声，这些噪声难以估计但却或多或少对 VCO 的输出造成了影响。 

 

( )ni tt

( )ni t

τ
 

图 3-10 环形振荡器抖动注入原理 

对于环形结构 VCO，有很多种方法对它的噪声模型进行建模，其中 Hajimiri

提出的噪声理论就是其中一种。Hajimiri 引入了噪声敏感函数对 VCO 进行噪声建

模，认为 VCO 的噪声可以等效为一个注入电流脉冲[65]，如图 3-10所示，只要能

够分析出电路的噪声敏感函数则能够估计电路的相位噪声。 

由于受到不同噪声的影响，VCO 输出信号相位在满足一定的条件下在不断的

变化，一个实际的 VCO 输出信号可以表示为 

0( ) [ ( )]outv A t f t tω φ= +                                               (3-21) 

其中 ( )A t 和 ( )tφ 分别表示时变的幅度变化和相位变化。当噪声注入到环振的某一个

节点时，意味着该节点有电荷变化 q△ ，导致节点电压发生波动 v△ 。 

node

q
v

C
= △△                                                                (3-22) 

其中 nodeC 是节点的等效电容。由于噪声的影响，VCO 输出信号的相位发生了偏移。

从式(3-22)可以看到，当噪声电荷一定时，节点电容越大则节点电压波动越小。当

v△ 较小时，引入了噪声敏感函数 0( )tωΓ 表征电压波动对相位漂移的影响。 

0( )
swing

v
t

v
φ ω= Γ △
△                                                          (3-23) 

文献[65]最后给出了估计噪声敏感函数 0( )tωΓ 的均方根估计式 rmsΓ 。 

2

3 1.5

2 1

3rms N

π
η

Γ =                                                         (3-24) 
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其中η 为估计系数，N 为环振阶数。虽然 N 越大， rmsΓ 越小，但是考虑到振荡频率

和功耗的要求，在一定的功耗条件下，N 越大则单级延迟单元的功耗则越小，导

致不能在特定频率下工作。因此，延迟单元级数 N 需要折中考虑。 

对于特定的振荡频率 0f ，在频偏 f△ 处，相位噪声 min{ }L f△ 近似表示为 

2
0

min 2

8
{ } ( )

3
DD DD

char L tail

fV VkT
L f N

P V R I fη
= +△

△
                                         (3-25) 

其中 /char cV E L γ= ， cE 为有效驱动载流子迁移的电场， γ 为工艺系数；

tail DDP NI V= 为电路功耗， LR 为负载电阻， tailI 为偏置尾电流。从上式可以看到，

功耗越大，相对频偏越大，则相位噪声越小。 

值得注意的是，不仅噪声电荷的大小对相位漂移有关，噪声施加在电压波形

的位置才最终影响相位的漂移程度。如果噪声出现在电压变化的翻转点，则将会

发生较大的相位偏移；如果噪声发生在电压的饱和区，则输出电压仅仅是幅度上

发生变化，对相位变化影响很小，如图 3-11所示，因此，应当减少噪声电压对临

界翻转点时刻输出信号的影响，采取措施吸收噪声电荷，或者减少临界点区域的

持续时间。 

    因此，对于低相位噪声、低抖动环振 VCO 的设计，应该满足以下三个条件 

（1）在各级延迟单元输出节点具有较大等效电容。 

（2）VCO 延迟单元具有较大的输出摆幅。 

（3）VCO 输出波形摆率大，上升下降时间短。 

由于功耗与 VCO 的振荡摆幅成正比，因此，大摆幅的 VCO 的功耗更大，而

且在功耗一定的条件下，摆幅大的 VCO 输出频率小。因此，在实际的工程设计中，

VCO 的设计需要对抖动，功耗和面积等性能进行各种折中考虑。 
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图 3-11 噪声对振荡信号的影响 

3.4 自偏置锁相环设计 

对于应用于高速 SERDES的锁相环来说，所设计的指标参数通常必须满足以

下几点要求：(1)锁频范围宽 (2) 锁定后相位抖动尽可能小。这些要求实际上是非

常苛刻的，因为如果要满足锁定后相位抖动尽可能的小的要求，对环路的带宽有

严格的设计要求。传统的 PLL 的环路带宽都是固定的，如果经过仔细设计，对于

固定频率输出的 PLL 可以达到比较好的抖动性能优化，但是如果 PLL 的输入频率

一旦变化，如果带宽没有改变，则 PLL 的抖动性能就会发生了改变，不能处于最

优的工作条件。另一方面，PLL 的带宽等参数与环路的电容和电阻有密切的关系，

实际上，工艺误差导致的滤波器电容和电阻的变化会改变环路的零极点；电容、

电荷泵电流、VCO 的增益的变化将影响整个环路的带宽，进而影响环路的稳定性

能。 

基于此原因，John G. Maneates提出的自偏置锁相环结构能够较好的解决工艺

波动对环路性能的影响的问题，其环路带宽是变化的而且只跟电容比值有关，在

降低相位抖动的同时，也能够工作在非常宽的频率范围。 
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3.4.1 自偏置锁相环原理 

自偏置锁相环的主要思路是采用的一种称为 replica-feedback的技术，其能够

自动调整电荷泵和 VCO 的偏置电流相对保持不变，同时采用 MOS管跨导作为环

路滤波电阻。这种电路能自动选择工作点，不需外加偏置，其所有模块的偏置电

压和电流都由 replica-feedback电路供给，而偏置工作点则是根据参考时钟频率的

变化或者工作温度变化而变化的。 

Maneates提出的二阶自偏置锁相环电路结构如图 3-12所示，锁相环包括一个

相位比较器，两个电荷泵，两个偏置电压产生电路和 VCO。 

chi

1C

reff

divf

 

图 3-12 自偏置锁相环结构[54] 

1C 1C

chi△ chi△ chi△

1C

chi△ chi△

 

图 3-13 锁相环滤波器等效[54] 

自偏置锁相环取消了直接内部集成滤波电阻，转而利用 Bias Generator 模块内

部的 MOS管代替滤波电阻，其等效原理如图 3-13所示，把滤波电容 C1看成一个

等效的电压源，只要保证流过 C1和 R 的电流相同，则可以认为 C1和 R 是串联的，
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所以自偏置锁相环额外增加了第二个电荷泵以保证流过等效电阻 R 的电流与 C1

相同。 

自偏置锁相环实际上是传统电荷泵锁相环的一个经典改进，因此，也可以利

用经典的电荷泵分析方法对电路进行分析。假设输入相位为 PI(S),输出相位为

PO(S)，可以得到环路的闭环相位传递函数为 

2

( ) [1 2 ( / )]
( )

( ) 1 2 ( / ) ( / )
N

N N

O

I

P s N s
H s

P s s s

i i i

i i

ζ ω

ζ ω ω

+
= =

+ +
                                (3-26) 

其中 ICH是电荷泵输出电流，R 为环路滤波器等效电阻，C1为环路滤波电容，

VCO
K 是压控振荡器 VCO 电压与频率增益，衰减因子ζ和环路带宽

N
ω 分别为 

2
1

1 1

2 CH VCO
I K R C

N
i i i i iζ =                                           (3-27) 

1

2
N R C

i

i

ζ
ω =                                                        (3-28) 

ζ和
N
ω 决定了锁相环的闭环响应，对于自偏置结构锁相环，电阻是通过调整 MOS

管的偏置电压等效，与 CHI 成反比，最终可以得到[54]： 

1
1

4 B

y C
CxN

ζ =                                                 (3-29) 

1

1

2

N
B

REF

CxN C
ω

ω π
=                                             (3-30) 

其中，x 和 y 分别是两个电荷泵的输出电流与尾电流 ID的比值， CB是 VCO

各个延迟单元电路的输出节点等效总电容，C1 是环路滤波器电容。由式(3-29)和

(3-30)可以看到，若 REFω 确定，ζ和 Nω 只由 1BC C 决定。不同的工艺，CB 和 C1 是

不同的，但是 1BC C 却可以通过周密的版图布局维持一个恒定的常数。因此，该电

路结构对工艺波动具有一定的鲁棒性。 

二阶自偏置锁相环的环路结构采用的一阶低通滤波器结构，不能有效滤除高

频噪声。为了更好的滤除高频噪声，本论文采用了三阶二型自偏置 PLL 结构，如

图 3-14所示。 
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chi

1C

reff

divf

2C

 

图 3-14 二阶自偏置锁相环结构 

所设计的滤波网络含有两个极点，传输函数仍然可以表示为 

1

1 2 1 2

1
( )

( )

sC R
F s

s RC C C C

+=
+ +                                                 (3-31) 

根据系统输出相位与输入相位的关系，得到系统闭环传输函数，有 

1

3 2 1 2
2 2

2 1 1

1
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设 CH vG I K= ，
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，
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设定衰减因子为 

2
21

2 1 2

1 1 1

2 2 CH v
p z

CG
R I K

NC w w N C C
ξ = =

+
                                 (3-34) 

环路带宽为 

1

2
2N zw

RC

ξω ξ= =                                                         (3-35) 
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则可以得到， 

3 22

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

o N
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N N N

s
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P s
Cs s sP s
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ξ ξ
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+
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+ + +
+

                                (3-36) 

因此，对于三阶二型自偏置锁相环结构，有 

2 8m D

y y
R

g kI
= =                                                         (3-37) 

2 2
21 1

1 21 2

1 1

( )2 4CH v B

C y x C
R I K C
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++
                      (3-38) 
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n B
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C C CxN

C

ω
ω π

+=                                                  (3-39) 

由式(3-38)和(3-39)可以看到，在三阶二型自偏置 PLL 中，假若 C2的值选取

远小于 C1，环路带宽和衰减因子也只是与电容比值有关。而同时，选取适当的 C2

值，可以有效滤除高频噪声。 

与传统电荷泵锁相环电路的稳定性分析类似，自偏置锁相环本质上仍然需要

满足三阶二型锁相环的稳定性条件。如式(3-11)所示，其中的 C1与 C2的比值也关

系到环路的相位裕度大小，适当的选择两个电容的比值才能保证 PLL 稳定的工作。 

3.4.2自偏置锁相环模块设计 

与普通电荷泵锁相环类似，VCO 和电荷泵也是自偏置锁相环电路的核心，为

了减少时钟信号输出抖动，需要对这两部分电路模块的电路和版图进行详细的优

化。 

3.4.2.1 VCO 设计 

随着集成电路工艺的不断进步，芯片的供电电压在不断的减少，已经由 3.3V

下降到了现在的 1.0V。另一方面，对锁相环的工作频率范围的要求却逐渐提高，

为了保证在低电压供电条件下仍然具有较高的中心频率，且要求 VCO 具有较宽的

电压调节范围，但是，低电压供电意味着较低的信号摆幅和比较高的频率-电压增

益，无形中增加了 VCO 的输出抖动。相对于 LC VCO，环形 VCO 的抖动一直都

比较差，文献[69]研究表明只有当环形 VCO 的差分输出电压是全摆幅且具有高效
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率的电流切换能力时，它的抖动性能才能达到 LC VCO性能，因此，全摆幅差分

VCO 结构也获得了业界的重视以及持续的研究。文献[70]对全摆幅输出的 VCO 延

迟单元进行了描述，提出了一种全摆幅输出 VCO 延迟单元结构。遗憾的是，该文

提出的延迟单元结构的控制电压调谐范围小，为了能够实现宽频率范围工作，必

须增大 VCO 的频率-电压增益增大，进一步恶化了系统的抖动性能。为了解决这

个矛盾，本论文提出了一种新的全摆幅 VCO 结构，仍然采用有源电感负载结构，

但其控制电压调节范围得到了明显的提高，如图 3-15所示。 

 

图 3-15 本文提出的环形振荡器延迟单元结构 

延迟单元的负载结构对电路的电流供电能力有着重要的影响，而且，为了能

够获取低抖动输出，负载单元的 I-V 曲线最好具有线性特性，即负载的电流随着电

压线性变化。延迟单元的负载和等效小信号模型如下图 3-16所示。 

oi

1onR

gsC
xv

2x mv g
2r 3r

ov

oi

 

图 3-16 延迟单元负载及小信号模型 

在 CMOS工艺中，MOS管的等效电阻可以表示为 

, 2( )
( )

p
on ds gs th

p ox p gs th

L
R V V V

C W V Vµ
= −

−
≪

i i i
                                 (3-40) 

万方数据



第三章 低抖动自偏置锁相环设计 

 49

其中 gsV , thV , oxC 和 pµ 分别为栅源电压，阈值电压，等效栅氧电容和空穴迁移率。 

由上图可得 

2
2 / / 3

o
o x m x gs

v
i v g v C S

r r
i i i= + +                                        (3-41) 

1 1

o
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gs on

v
v

C S Ri i
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                                                (3-42) 

忽略
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则负载等效阻抗 
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1 1 1 1o gs on gs on
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v C s R C s R
r

i g C s g

i i i i

i

+ +
= = ≈

+
                                 (3-43) 

其中 mg , gsC  and onR 分别是晶体管跨导，栅源电容和晶体管等效电阻，在高频条

件下，其行为类似于一个电感，负载的 I-V 特性如下图 3-17所示 
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图 3-17 延迟单元输出电压和输出电流 

当控制电压 ctrlv 固定时，输出电流 oi 随着输出电压 ov 的变化而变化，近似于线

性特性，这有助于改善 VCO 的噪声性能。另一方面，控制电压 ctrlv 变化时，输出

电流 oi 也随着变化，而且具有良好的线性特性，如下图 3-18 所示，这有助于提高

频率-电压增益曲线的线性度。 
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图 3-18 延迟单元控制电压和输出电流 

VCO 延迟单元的瞬态输出波形如图 3-19所示，通过 NMOS晶体管进行耦合

切换的延迟单元具有轨到轨的输出摆幅。 
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图 3-19 VCO瞬态输出波形 

VCO 的频率-电压增益特性是 VCO 最重要的一个特性，其增益（Kv）是 PLL

最重要的参数之一，决定了整个 PLL 锁相环路的性能。为了降低 VCO 的抖动，需

要尽可能的降低压控振荡器增益，同时，我们又需要一个工作频率尽可能宽的 VCO

以满足传输速率调节范围广的 SERDES应用。因此，实际的 VCO 都需要使得 VCO

的电压线性调节范围尽可能的大。VCO 频率-电压调节特性如图 3-20所示，本论

文提出的 VCO 延迟单元结构的控制电压调节范围在 0.1V~(Vdd-V th)之间，线性范
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围宽，VCO 增益为 3.5GHz/V。 
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图 3-20 VCO控制电压-输出频率曲线 

利用 CADENCE 的 spectreRF 仿真工具，在 VCO 的振荡频率 of =1.25GHz 的条件

下，对设计的 VCO 进行相位噪声仿真，仿真结果如下:在频偏 1MHz 的相位噪声大

概是-104dBc/Hz, 但是由于是全摆幅振荡，其功耗稍高，为 45mW。 

 

图 3-21 VCO相位噪声特性 
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3.4.2.2 鉴频鉴相器和电荷泵设计 

chi vu

 

图 3-22 鉴频鉴相器、电荷泵和环路滤波电路框图 

鉴频鉴相器和电荷泵电路也是高性能锁相环的一个重要的限制，电路中的漏

电流、滤波电容充放电不匹配等非理想因素都会影响电路的性能，因此也是锁相

环电路研究中的热点问题[72,73]。 

图 3-22所示为鉴频鉴相器(PFD)和电荷泵(CP)电路示意图，输入参考时钟 reff

和锁相环分频器输出时钟 divf 经过鉴频鉴相器比较后，输出脉宽跟相位误差成比例

关系的脉冲信号（UP 和 DN）去驱动电荷泵开关，电荷泵开关时间与脉冲的宽度

相等。在环路稳定的情况下，会输出一个与相位差成正比的平均输出电流 chi 对等

效环路滤波网络里(虚框所示)的电容进行充放电，经过低通滤波作用，产生低频

VCO 控制电压 vu 。 

平均输出电流与相位误差的关系可以表示为 ch pd erri K θ= i ，则环路滤波器的平

均输出可以表示为 

1

1 2 1 2

1
( )

( )v pd err

sC R
u K

s RC C C C
θ +=

+ +
i i                                          (3-44) 

鉴相器和电荷泵电路设计如图 3-23所示，考虑到设计难度，功耗和版图对称

布局等问题，电荷泵采用 offset-cancelled技术[54]，与文献不同的是，本文的电荷

泵的负载采用栅漏短接 MOS管结构。 
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chi

 

图 3-23 鉴频鉴相器和电荷泵电路结构 

3.4.3 锁相环仿真 

    利用 HSPICE仿真工具，基于 0.13µm CMOS工艺对锁相环电路进行了仿真，

主要验证环路的锁相时间以及输出时钟的抖动状况。 

PLL 的锁定过程实际上也是 VCO 控制电压慢慢稳定的过程，自偏置锁相环能

够具有良好的 PVT特性是因为其带宽和衰减因子都是滤波电容 C1和 C2比值的函

数。为了保证环路具有良好的稳定特性，C1的值都比较大，而且电路的偏置电压

是从 0 开始上升，因此，自偏置锁相环的上电过程通常比较缓慢。锁相环上电后

的锁定时间由 VCO 控制电压 CTRLV 和 C1的值决定，即[54] 

4 1 1 1

(0) ( )CTRL T CTRL T

C
t

xk V V V t V
i= −

− −
                                  (3-45) 

其中 k 为工艺参数，x 为电荷泵充放电电流与偏置电流的比值，VT 为 MOS管

阈值电压。 

为了保证自偏置锁相环能够快速锁相，除了启动电路之外，有时候还必须增加

额外的频率锁定检测电路或者脉宽比较电路，有助于加速锁相环锁相过程[74]。PLL

的控制电压锁定过程仿真如图 3-24所示，上电后锁相稳定时间大概是 17us。 
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图 3-24 锁相环锁定过程中控制电压变化曲线 

对 PLL 输出时钟进行了 FFT分析，如图 3-25所示，表明在 1.25GHz振荡频

率条件下，振荡时钟与各谐波成分具有良好的信噪比。 
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图 3-25 锁相环时钟输出的 FFT分析 

压控振荡器振荡时钟输出瞬态波形眼图和输出抖动仿真如图 3-26所示，在振

荡周期为 800ps条件下，输出抖动 RMS值为 4.68ps，峰峰值抖动 7.56ps。从时钟

的抖动性能来看，所设计的 VCO 能够满足低抖动锁相环设计的需要。 
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图 3-26 压控振荡器(VCO)输出时钟眼图 

3.5 本章小结 

    本章节详细的介绍了自偏置锁相环的设计。首先介绍了锁相环电路的结构原

理和环路中各部分噪声对系统总噪声性能的影响，其次，扩展分析了三阶二型自

偏置锁相环电路的相位传递模型。提出一种低电压条件下工作的全摆幅 VCO 延迟

单元结构并介绍了锁相环的设计和仿真结果。仿真结果表明，所设计的 VCO 和锁

相环电路具有较低的抖动。 
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第四章 差分信号接收器设计 

4.1 概述 

虽然基于差分信号传输方式的数据传输系统得到了广泛的应用，但无论是采

用何种传输方式，高速系统都不可避免的遇到信号完整性问题。如图 4-1 所示，

信号在传输 4 米的距离之后，即使是高质量的传输线缆，在 5GHz 的时候也会有大

概 5dB 的损耗，频率越高，损耗越大[75]。图 4-2 也显示了一个在线缆中传输前后

的信号波形，接收端的输入信号幅度已经被严重衰减，跳变沿变缓[76]。为了获得

满意的误码率，差分信号接收器必须能够正确的将低摆幅的差分信号转换为全摆

幅的 TTL 信号。采用差分信号均衡器是一种有效的办法，在信号进入时钟与数据

恢复(CDR)模块之前对信号进行均衡，恢复损耗信号的高频分量,扩展信号的码元

宽度并且尽可能小的引入额外的信号抖动。 
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图 4-1 传输路径损耗[1] 

不管是均衡 20Gb/s 传输信号还是均衡 40Gb/s 速率的信号均衡器都已经见于

相关的文献报道[75]，但是值得注意的是，他们都采用了内部集成电感元件的电路

结构来恢复信号的高频分量，这不仅需要工艺上的支持，成本也较高。对于普通

的数字 CMOS 工艺来说，由于工艺的原因，在低于 0.13µm 工艺的条件下，国内对
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于集成均衡器和时钟数据恢复电路（CDR）的单芯片设计主要都集中在 10Gb/s 的

速率以下[10,77]。 

 
图 4-2 带限通道中传输的信号（top）和接收信号（bottom）[76] 

4.2 差分信号接收器 

4.2.1 差分信号的均衡 

传输线的传输模型在频域中等效于一个低通滤波器模型[77]，而均衡器的作用

是重建信号，所以差分信号均衡器的行为应该类似于高频放大滤波器，其对信号

高频分量的放大作用应该要大于对信号低频分量的放大作用。均衡器用于差分信

号接收器的前端，通过增强信号的高频分量来补偿信号通过传输线的高频损耗，

使接收机接收到的信号的高频分量和低频分量的幅度相差最小，从而减少码间干

扰，增强信号质量，这就要求均衡器能够成功地正确接收并重建信号。 

广义上的信号均衡主要有两种方法，一是在信号发送端采用预加重的技术进

行均衡[10,78,79]，这种方法虽然较为简单但是不能自动估计传输线损耗且容易造成系

统的电磁干扰；二是在信号接收端采用均衡器来进行信号的均衡[10,78]，这种方法

能够根据传输线损耗有效的补偿高频分量，也是最主要的信号重建方式。 
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图 4-3 均衡器频率响应[80] 

虽然理想的均衡器是高通滤波器，但在实际，由于半导体器件的带宽限制，

均衡器通常都是带通滤波器。图 4-3 给出了信号经传输线衰减的频率响应趋势，

均衡器的频率响应趋势以及信号经均衡器补偿后的幅频特性曲线,可以看出，均衡

器通过增强信号的高频分量，使信号的高频分量和低频分量在传输频率范围内增

益一致，以提高接收到的信号的质量
[80]

。 

图 4-4 是将均衡器应用于串行收发系统的示意图。如图所示，发送的差分信

号在经过传输线后，信号幅度和持续时间都不可避免恶化。在信号接收端，经过

增强补偿，信号的幅度和持续时间得到了增强后才输入到差分信号比较器输出单

端 TTL 信号
[80]

。这样，比较器接收到的差分信号就能与发送端输出的差分信号基

本保持一致，保证所转换的 TTL 信号不发生错误。 

 

图 4-4 均衡器应用 

4.2.2 均衡器常用结构 

按照不同的结构和组成器件的类型，均衡器大致可分为四种类型：无源均衡

器、分离路径的有源连续滤波均衡器、有源离散有限脉冲响应(FIR)滤波均衡器和

有源连续 FIR 滤波均衡器。 

(1)无源均衡器 
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如图 4-5 显示了一种无源均衡器的结构[76]，其元器件都由无源滤波元件构成，

系统的频率特性由各个元件决定。在图中，R3，R4，R5 和 L2 决定了系统的特性阻

抗，C2 和 R2 决定了系统的低频特性，中频增益补偿由 L2 决定，高频补偿由 C1和

L1 决定。类似这种固定的无源滤波器很容易片外实现，其能够工作在较宽的工作

速率范围内和较低的功耗，但是它的补偿效果要依赖于数据的编码方案，而且补

偿范围较窄。这种无源均衡器比较适合于数据信号的幅度比较高而且具有较高的

信噪比(SNR)的场合。 

 

图 4-5 无源均衡器结构 

(2) 分离路径有源连续滤波均衡器 

分离路径的均衡器将信号分为两条路径传输,一条路径包括高频滤波或者峰值

响应滤波器以放大信号的高频成分。另一条路径主要匹配传输路径的延迟，一般

采用全通滤波器实现。经过延迟匹配，两条路径的信号重新叠加后就等效为一个

可变增益的高通滤波器[80]。如下图 4-6 所示为一个分离路径有源连续滤波均衡器

的结构，均衡器控制电路通过比较两条路径中信号的特定频率成分的功率来确定

每条路径的权重值和延迟。 

设计这种结构的均衡器最重要的一个方面是平衡两条路径的延迟，延迟一旦

不匹配将会导致差分信号重建失真。虽然可以通过控制两条路径的零极点范围来

可以得到较宽的增益控制范围，但是由于反馈路径的存在，反馈结构很难工作在

超过 GHz的范围，反馈路径和输入信号的相位失配同样也限制了反馈路径在高频

领域里的应用。 
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图 4-6 分离路径有源连续滤波均衡器结构 

另外一种衍生的分离路径有源连续滤波器结构又称为源极负反馈跨导滤波均

衡器(Source Degeneration Trans-conductor Filter：SDTF)。如下图 4-7所示，滤波器

的源极连接着电阻和电容，则电阻相当于一个全通滤波路径而电容则相当于一个

高通滤波路径，因此，这种滤波器结构就相当于一个分离路径的有源连续滤波均

衡器，由于其电路结构简单，使用也最广泛[9,75,80,81]。调节均衡器的增益和带宽可

以通过调节相关的电阻和电容来实现，通常情况下，为了能够调节均衡器的高频

和低频增益，可以利用 MOS管作为源极电阻和电容，不同的 MOS管控制电压实

现不同的电阻和电容值，从而获得不同的低频和高频增益。 

 

图 4-7 源极负反馈跨导滤波均衡器 

(3) 离散有限脉冲响应(FIR)滤波有源均衡器 

数字工艺易于集成，且相比较于模拟电路来说更加易于设计和工艺整合，使

得反馈判决式的离散 FIR 滤波有源均衡器得到了应用[8]。按照离散 FIR 滤波均衡器

的延迟单元和乘法器的不同，又可以将这一类的均衡器分为 4 个小类[6]： 
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(A)全数字实现 

(B)数字延迟单元+数模转换乘法器 

(C)串行采样模拟延迟单元加上模拟乘法器 

(D)并行采样模拟延迟单元加上模拟乘法器 

对于 FIR 滤波器结构的均衡器，所处理的对象是数字信号流。而严格意义上

来说，高速的差分信号已经是一个模拟信号，因此首先需要把高速的模拟差分信

号转换为数字信号。前面(A)、(B)两种结构都必须有高速 ADC 将接收的模拟信号

转换为高速数字信号流。对于(C)结构，串行采样模拟延迟单元可以利用采样保持

电路实现，但是采样保持电路具有的时钟馈通和采样开关非线性等非理想特性，

容易对高速信号产生额外的衰减，导致出现积累误差。同时，为了处理高速的数

据流，采样保持电路也必须具有高带宽特性。为了克服串行采样中误差累积的缺

点，可以利用并行采样模拟延迟单元结构，并通过旋转切换矩阵将采样数据传输

到乘法器。这种方法降低了对采样保持电路的速度要求，但是需要增加额外的切

换矩阵单元。 

(4) 模拟连续 FIR 滤波均衡器 

如果将 FIR 滤波均衡器的延迟单元替换为模拟电路，则变成了模拟连续 FIR

滤波均衡器结构。一种简单的模拟延迟单元实现方法是利用源跟随器实现，当然，

在标准 CMOS工艺中，这种电路结构主要受限于所设计电路的带宽。 

4.2.3源极负反馈跨导滤波均衡器设计 

在以上各种均衡器结构中，传统源极负反馈跨导滤波均衡器(Conventional 

SDTF：CSDTF)是较为简单的一种结构，因此获得了广泛的应用。在标准 CMOS

工艺中，这种均衡器的负载一般都是采用无源电阻或 MOS管电阻实现，电阻值大

小决定了其低频和高频增益。 

CSDTF电路结构和高频小信号等效电路如图 4-8所示，VBN 是尾电流偏置电

压，电流大小决定了电路的跨导。 
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图 4-8 传统源极负反馈跨导滤波均衡器(CSDTF)及其小信号模型 

通过对高频小信号等效电路图的分析，计算得出，CSDTF的传输函数为 

2 1 2 2

2 2 2 2 1

(1 )
( )

(1 )(1 )
m

C
m L

g R R C s
H s

g R R C s R C s

− +
=

+ + +                                             (4-1) 

其中，R2和 C2分别为负反馈电阻和电容，R1和 CL 分别是输出端的负载电阻和电

容。 

从式（4-1）中可以看到，在均衡器的传输函数中，存在一个零点和两个极点。

零点的位置由负反馈电容和电阻决定，负反馈电阻和电容及输入 MOS晶体管的跨

导决定了极点 1 的位置，输出端的负载电阻和电容决定了极点 2 的位置，电路的

低频增益由负载电阻和输入管的跨导决定。这样，我们就可以通过调节零点和极

点的位置来调节高低频增益，使均衡器的增益－频率曲线正好与电缆随频率变化

的损耗曲线相反，以抵消电缆损耗导致的信号高频衰减。 

由式(4-1)可以看到，传统的均衡器存在一个零点，其负载电阻值决定了其中

一个极点的位置和低频增益。增加负载电阻值虽然能够提高低频增益，但是却降

低了带宽，同样，减少负载电阻值虽然能提高带宽却会降低系统的低频增益。 

波特图是分析系统频率响应有效的方式，在波特图中，在每个零点频率处，

幅值曲线的斜率按+20dB/dec上升；在每个极点频率处，其斜率按-20dB/dec下降。

这样，如果能够给系统增加一个零点，则一方面可以提高低频增益，一方面也改

善系统的带宽性能。为了兼顾低频增益，高频增益和带宽的要求，一种简单的办

法是在负载电阻和电源端串联电感，增加一个零点，改善电路的高频增益[75]。这

种电路结构由于低频特性和高频特性都比较好，广泛的应用在传输信号速率比较

高的场合，但是，由于需要集成电感，一方面增加了芯片面积，另一方面也增加

了设计的成本。 

为了兼顾标准 CMOS生产工艺的要求，且能够改善电路的增益带宽比，本论
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文提出了一种改进的源极负反馈跨导滤波均衡器结构(Improved ISDTF：ISDTF)，

采用有源电感结构以增加系统的零点，如图 4-9所示。 

 
图 4-9 改进的源极负反馈跨导滤波均衡器(ISDTF)及其小信号模型 

本论文所提出的改进型源极负反馈跨导均衡器(ISDTF)采用双控制电压偏置

有源电感结构，负载管（M1/M5）之间的电阻 R1可以用普通电阻实现，也可以由

MOS 管导通电阻实现。改进的均衡器小信号模型如图 4-9 所示，则根据小信号模

型，ISDTF的系统传输函数为 

2 2 2

2 2 2 2

(1 )
( )

(1 )
m

I
m

g R C s
H s

g R R C s

− +
=

+ +
1

1 1

(1 )

( (1 ))
gs

m gs L gs

R C s

g C C s R C s

+
×

+ + +                          (4-2) 

    可以看到，ISDTF 的传输函数有两个零点和三个极点，零点
1

1
gsR C 的存在改

善了系统的高频增益和带宽性能，选择合适的电阻值 R1，可以使得均衡器具有较

高的高低频增益比和适当的带宽，将 ISDTF级联后还可以进一步扩展电路的带宽。 

4.2.4 均衡器仿真 

为了验证所提出的均衡器的性能，利用 HSPICE 软件对传统均衡器电路

(CSDTF)和改进的均衡器电路(ISDTF)进行了设计比较和仿真，采用 0.13µm CMOS

工艺，供电电压 3.3V。在实际的芯片设计中，均衡器采用了两级级联放大输出结

构。如图 4-10所示，其中单级 SDTF的增益相同，以便能够对比级联后各种电路

的带宽和增益的性能。 
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图 4-10 均衡器仿真示意图 

 
图 4-11 均衡器频率-增益扫描仿真 

图 4-11显示了分别经过单级和双级 CSDTF和 ISDTF均衡放大后的幅频特性

曲线。当单级滤波器的高频增益相同时，则改进的源极负反馈均衡器的低频增益

要低于传统的源极负反馈均衡器，换句话说，当低频增益相同时，ISDTF 的高频

增益要大于 CSDTF的高频增益。级联之后，由于后级负载电容的影响，传统的源

极负反馈跨导均衡器的高频增益和低频增益都显著的减小，而改进的源极负反馈

跨导均衡器的高频增益却得到了较大的提高，带宽也相应增加但是低频增益却变

化很小。 
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图 4-12 不同偏置电压条件下均衡器频率-增益扫描 

为了实现增益可调节性，传统的电路结构是利用 MOS管可变电容作为反馈电

容，用一个线性区的 MOS 管作为反馈电阻。MOS 管电阻和电容分别施加控制电

压以控制可变电容值和可变电阻值，从而调节零点和极点的位置，进一步调节高

频和低频增益[80]。与传统结构不同，本论文提出的均衡器结构也可以通过改变控

制电压 VBP 实现高低频增益调节，如上图 4-12所示，通过改变不同的控制电压值，

均衡器的低频增益和高频增益都发生了变化，相应的，电路的 3dB 带宽也有一定

程度的改变。 

定义均衡器的高频增益与低频增益的比值为高低频增益比( ghlR )，则两种不同

结构的均衡器的高低频增益比与频率的关系如下图 4-13所示，可以看出，所提出

的均衡器结构具有较高的高低频增益比，在低频增益相同的条件下，其高频增益

改善更显著，3dB带宽更宽。 

在传输速率 7Gb/s条件下，由于传输链路的滤波作用，输入的信号的差分摆幅

已经严重衰减。当传输信号理想差分摆幅为 600mv时，经过传输路径后差分摆幅

最低时仅有 100mV 的差分摆幅(顶部)，导致已经很难利用后继的差分信号比较器

判断差分信号的极性。对衰减的串行输入信号进行了 2 级均衡放大并判决输出后，

畸变的输入信号的高低频分量都得到了相应的增强，差分摆幅增加，信号摆率也

增加(中间)，后继电路能够正确的将串行输入 LVDS 差分信号转换为 TTL 电平信

号(底部)，如图 4-14所示。 
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图 4-13 均衡器高低频增益比 

 

图 4-14 均衡器瞬态仿真 
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4.3 差分信号比较器分析和设计 

4.3.1 差分信号比较器分析 

时钟与数据恢复电路处理的是 TTL 电平信号，因此，需要利用差分信号比较

器将接收的差分信号转换为全摆幅的 TTL 信号。在实际的设计中，由于版图、工

艺的原因引起差分电路失配导致了输入阈值失调电压[82]，而输入阈值失调电压则

会引入依赖于数据的抖动现象发生。 

比较器阈值电压指的是使得比较器正确输出比较电平的最小输入差模电压摆

幅。比较器输入阈值失调电压会使得比较器的阈值电压发生了偏移，输出数据发

生跳变的时刻不再是位于差分信号的中间时刻，而是提前或者延后发生数据跳变，

从而导致了数据输出抖动现象发生，如图 4-15所示。 

 
图 4-15 比较器的抖动 

比较器的抖动域 cjitterT 定义为[83] 

20% 80% 20% 80%( / )cjitter slew offset swingT t v v− −= ×                                  (4-3) 

其中 20% 80%slewt − 表示输入信号摆幅由 20%上升到 80%的时间， offsetv 表示比较器的

输入失调电压， 20% 80%swingv − 表示输入信号 80%摆幅到 20%摆幅的绝对差值。由比

较器抖动域 cjitterT 的表达式可以看到，提高信号带宽，增加信号摆率和降低输入阈

值失调电压都可以减少比较器引入的抖动。 

比较器的输入晶体管的阈值漂移和电路的结构设计都会对输入阈值电压失调

产生不同程度的影响。考虑一个基本差分运放比较器电路，如图 4-16(a)所示，其

包括差分输入对管，等效尾电流偏置管负载 RSS和负载 RD。等效单边小信号电路

如图 4-16(b)所示。 
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图 4-16 比较器及其小信号模型 

当存在工艺误差等因素时，差分电路会存在失配现象，即电路的输入晶体管

的宽长比，负载电阻值等都可能产生一定的偏差，定义偏差分别为 ( )
W

L
△ 和 DR△ ，

如下图 4-17所示。 

DD
V

SS
R

1M 2M

DR DR DR

,in osV

, 0out osV =
( )

W W

L L
+△W

L

 

图 4-17 比较器失调电压分析 

理论上，当 0inv =△ 时， 0outv =△ 。但如果电路存在失配，则 0outv ≠△ 。输

入参考失调电压 ,in osv 是指使得输出电压 ,out osv 等于零时候的输入电压，并且满足

, , /in os out os vv v A=                                               (4-4) 

考虑输入晶体管，负载电阻和阈值都存在失配情况，根据定义，可以得到失

调电压的表达式为[82] 

万方数据



第四章 差分信号接收器设计 

 69

,

21 ( / )
[ ]

2 ( / )( )

D D
in os th

D

I R W L
V V

W R W Lk
L

∆ ∆= + − ∆
                                (4-5) 

其中 DI 是偏置直流电流，
W

L
为输入对管的宽长比， oxk Cµ= 为工艺参数， DR 为负

载电阻。因此，从减小输入失调电压的角度考虑，在设计比较器参数时，应该采

用较小的偏置电流且输入管具有较大的宽长比。但是，由于比较器工作在高速状

态，其输入管的面积不宜太大，否则会增加寄生电容，影响速度。 
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图 4-18 比较器共模信号分析 

差分电路的共模抑制比(Common-Mode Rejection Ratio: CMRR) 定义为放大

器差模信号的电压放大倍数和对共模信号的电压放大倍数的比值，是一个重要的

参数，它表征了差分电路抑制共模电压波动的能力。理论上，如果电路足够对称，

则电路的共模抑制比会无穷大，但实际电路或多或少存在失配现象，对称性越差

则共模抑制比越小。 

差分电路的共模抑制比CMRR 与输入失调电压变化 ,in osV△ ，共模电压变化

,in cmV△ 之间存在着一定的关系[82]，即 

,

,

in cm

in os

V
CMRR

V
=
△

△
                                                    (4-6) 

因此，差分电路的共模抑制比越大，其输入失调电压变化则越小，增大电路的共

模抑制比可以减少输入阈值失调。根据图 4-18所示共模等效电路，可推导出共模

增益为 
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,
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V g R
= = −

+                                       (4-7) 

,

2

1 2
m

x in CM D
m SS

g
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g R
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+                                          (4-8) 
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m

y in CM D D
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g
V V R R

g R
∆ = −∆ + ∆

+                                   (4-9) 

从式(4-9)可以看出，由于尾电流管有限的输出阻抗和负载不匹配都会导致差

动对产生一些共模增益，特别是当负载阻抗存在失配时，共模增益的变化会在输

出端产生不必要的差模分量。 

根据 CMRR的定义，差分比较器的共模抑制比表为 

1 1

1 1 1
2

1 1

1

( )

( )(1 2 )

1 2

m o D

o D o D m SSDM

m DCM o D

m SS

g r R

r R r R g RA
CMRR

g RA r R
g R

+
+ += = =

+

                      (4-10) 

由式(4-10)可以看到，增加比较器的尾电流管的输出阻抗，或者减少负载电阻

都有助于增加电路的共模抑制比，但是需要注意的是，减少负载电阻更容易导致

大的负载阻抗失调。 

比较器另外一个重要的参数是转换速率，转换速率是指当输入一个大的阶跃

信号的时候，输出信号中斜率不变的线性斜坡[82]。转换速率越大，表明信号跳变

的时间越短，则比较器抖动的时间域则越小。由于比较器结构通常都为全差分放

大器，因此理想状态下其正负转换速率相等，当一边支路输入大阶跃信号时，尾

电流全部集中到另一边支路，输出转换速率为 

/R SS LS I C=                                                      (4-11) 

其中 LC 为负载电容， ssI 为偏置电流，因此，提高比较器转换特性的一个方法是增

加偏置电流 ssI ，减少输出负载电容。 

综上所述，增大输入对管的宽长比，减少负载电阻，提高转换速率等都可以

减少比较器的抖动的时间域。但是注意到，减少偏置电流虽然能够降低失调电压，

但也会降低转换速率，因此在设计时需要综合考虑相应的设计指标，保证一个电

路具有一个最优状态。 
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4.3.2差分信号比较器电路设计 

    如图 4-4所示，均衡后的差分信号需要经过 LVDS 比较器，转换为 TTL 信号

后才能进行后继处理。本文设计的差分信号比较器采用了两级运放结构[84]。第一

级运放采用双端输入双端输出的差分结构，第二级运放双端输入漏极单端输出，

电路结构如下图 4-19所示。 

 

图 4-19 比较器电路结构 

 

图 4-20 比较器等效负载阻抗分析 

图 4-20为负载管 M3,M4,M5,M6小信号电路模型，假设 4 3gs dsV V= ， 3 4gs dsV V= ，

根据 KVL 和 KCL 原理，得 

3 3 03 3 4
5

4 4 04 4 3
6

1
( )

2

1
( )
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x
x m gs ds gs

m

x
x m gs ds gs

m
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V
I g V r V V

g

 − = = =


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                      (4-12) 

经过换算，有 
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式中 3ro ， 4ro 可忽略，该式可简化为 

5 3 6 4

2 2x

x m m m m

V

I g g g g
= =

− −                             (4-14) 

上式为整个有源负载网络等效负载阻值，对于单边电路，等效阻抗为 

5 3 6 4

1 1
L

m m m m

R
g g g g

= =
− −                                           (4-15) 

将电路的负载阻抗等效为 RL 后，比较器电路可等效为下图 4-21所示。第一级

差分运放的单边小信号模型如图 4-22。 

 

图 4-21 差分信号比较器等效电路 

1gdC

1gsC
1 1gs mV g 1or outV1C

LR

 

图 4-22 差分信号比较器第一级单边小信号模型 

其中电容 1C 表示电路 X 节点的寄生电容之和，即 

1 5 5 1 3 4 7 72gs db db db gs gs gdC C C C C C C C= + + + + + +                             (4-16) 
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式(4-16)中 7gdC 为第二级运放输入输出间的密勒电容。根据密勒定理，输入电容等

效为 7 9 7(1 / )m m gdg g C+ ，由于 7mg 与 9mg 近似相等，等效输入电容为 2 7gdC ，同时等

效输出电容为 9 7 7(1 / )m m gdg g C+ ，也近似为 2 7gdC 。 

 根据比较器小信号模型，可列出 KCL 电流方程 

1

1
1

1

1 1
1

in out out
in m

gd

o L

V V V
V g

sC sC
r R

− = +

+
�

                                  (4-17) 

则第一级运放的传递函数可表示为 

1 1 1 1 1 1
1

1 1 1 1 1 1 1
1 1

1

( ) ( )
( )

1 ( )( )

gd m gd o L m o Lout

in L o gd L gd o o L
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o L

sC g sC r R g r RV
H s

V s C R C r C R C r r Rs C C
r R

− + − +
= = =

+ + + ++ +
�

  (4-18) 

图 4-23 差分信号比较器的第二级电路单边小信号模型 

比较器第二级电路及其等效模型如图 4-23所示，其中 xV 与 xR 为戴维南输入等

效。 

7 7 7 8,x m o in x o oV g r V R r r= − = +                                (4-19) 

根据等效电路，有 

2 9
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Y out x
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C g
V V V
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C g
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+

                                 (4-20) 
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注意到
1

10 ( )m Y x out L Lg V I V sC R−− − = + ，则可以得到 

12 9
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( ) ( )
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x
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R
C g

−+− − − = +
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                       (4-21) 

其中
out Y x

x
x

V V V
I

R

− −=  

综上公式，可以得到 
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化简后得第二级运放的传递函数 

2

2 9 10 7 7
2 1

2 9 2 10 2 2 9 10 10 9 9
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[ ]

out
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m m o
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sC g g g r

C C r s C g C r r R C r g C C s R r g g g g g−

= =

+ +−
+ + + + + + + + + +    

(4-23) 

其中 7 8i o or r r= + ，由式(4-18)和式(4-23)相乘即可得整个电路传输函数 ( )H s ，即 

1 2( ) ( ) ( )H s H s H s= ×                                                      (4-24) 

    由式(4-18)和式(4-23)可以得出，减少比较器的输入电阻，输入电容，负载电

阻和电容可以有效的改善比较器的高频特性，增加带宽。 

4.3.3 差分信号比较器仿真与讨论 

利用 HSPICE仿真工具，基于 0.13µm CMOS工艺对差分信号比较器电路进行

了设计和仿真，比较器同样采用 3.3V 供电，输入共模电平范围为 0.9V~1.5V，差

分信号摆幅满足 0.2V~0.6V。 
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图 4-24 差分信号比较器共模抑制比 

上图 4-24描述了差分信号比较器的共模抑制比性能，差分电路设计工作频率

为 1.25GHz，其共模抑制比约为 20dB，随着信号频率的增加，共模抑制比也逐渐

的降低。根据式(4-6)，比较器的输入失调电压会随着输入信号频率的增加而增加，

导致高频条件下的抖动性能会逐渐恶化。 

比较器所引入的额外抖动不仅与比较器的电路结构有关，还与电路的偏置电

流和外部输入信号的质量有关系。输入差分信号的差分摆幅，共模电压等因素都

会影响比较器的抖动输出。如图 4-25所示，倘若输入信号的差分电压和共模电压

保持不变，增加比较器的偏置尾电流虽然增加了电路的功耗，但也会相应的降低

比较器输出抖动。主要原因在于随着偏置电流的增加，虽增加了功耗，但是电路

支路的切换能力也相应提高，输出信号的摆率增加，从而降低了抖动。 

当偏置电流不变时，输入信号的摆幅的变化同样也会影响比较器的输出抖动。

如图 4-26所示，随着输入信号差分摆幅的变化，比较器的输出抖动先是减少然后

再增加，最后达到一个饱和的状态。图 4-27中，不同速率的信号通过比较器的时

候也显示了同样的规律，这是一个很有趣的现象，主要原因是，当信号摆幅较小

的时候，不能有效的使输入差分对管导通，支路电流不能完全切换，因此抖动较

大。当摆幅慢慢增加，输入差分对管能有效导通，支路电流能够快速完全切换，

输入信号的电平切换也较快，输出抖动较小。但是当摆幅进一步增大时，在摆率

不变的条件下，输入信号的电平切换需要更久的时间，反而增加了输出抖动。 
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图 4-25 尾电流晶体管偏置电压与抖动和功耗的关系 
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图 4-26输入差分信号摆幅与抖动和功耗的关系 
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图 4-27不同速率输入差分信号摆幅与抖动关系 
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图 4-28共模电压与抖动和功耗的关系 

信号的共模电平同样会影响比较器的输出抖动。图 4-28显示，在偏置电流和

输入信号差分摆幅不变的条件下，随着信号共模电压的增加，比较器的输出抖动

会逐渐的减少最后达到一个饱和的状态。 

从以上各图所示，功耗是影响比较器输出抖动一个重要的因素，负载电容不

变的条件下，功耗增加，意味着支路的电流切换能力增加，信号的切换速率增加，
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所以就相应的减少了输出抖动，但是在功耗增加到一定的程度后，抖动基本上达

到一个饱和的状态，此时，单独增加功耗已经无法再继续有效改善输出抖动了。

在直流偏置相同的条件下，输入信号的摆幅会对电路的输出抖动具有重要的影响。 

下图 4-29仿真显示了理想的差分输入信号经过差分信号比较器后所引入的抖

动情况，眼图触发周期为 0.5UI。在供电电压为 3.3V 的条件下，输入差分信号的

差分摆幅电压为 0.3V，共模电压为 1.2V，速率为 2.5Gb/s，比较器尾电流偏置管的

偏置电压为 1.7V。在各种优化的条件下，差分信号经过比较器转换为 TTL 信号后，

只引入了 1ps的额外抖动。 

 
图 4-29 差分信号比较器输入信号和输出信号眼图 

本文利用 Verilog-A 行为描述语言模拟实际的输入信号，并输入到均衡器和比

较器中，通过仿真验证了均衡器和比较器的性能。  

发送器端发送的 2.5Gb/s差分信号经过传输线后，信号发生了衰减和畸变，差

分摆幅减少，差分共模电平出现波动。均衡器输入和输出眼图如图 4-30 所示，表

明所设计的均衡器能够有效的扩展信号的摆幅。如图 4-31 和 4-32 所示，在非理

想的条件下比较器同样能够正确的对差分信号进行判决，输出正确的 TTL 电平信

号。 
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图 4-30 均衡器输入和输出眼图 
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图 4-31比较器差分信号输入 
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图 4-32比较器判决输出 

4.4 均衡器和比较器版图设计 

 

图 4-33 均衡器和比较器版图设计 

    均衡器和比较器版图如图 4-33所示，分别采用阱隔离以避免相互之间的噪声

影响。 
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4.5 本章小结 

本章主要介绍了 SERDES接口芯片中差分输入信号均衡器和比较器的设计。

首先介绍了一些常用的均衡器电路结构，针对传统源极负反馈跨导滤波均衡器的

不足，探索性的提出一种双电压偏置的源极负反馈跨导滤波均衡器，能够有效改

善均衡器的高频增益和低频增益的比率，在基本不损耗低频增益的条件下提高高

频增益。其次，详细的分析了差分信号比较器电路结构，工艺误差等因素对信号

抖动的影响；结合一种比较器电路，指出不仅比较器的功耗大小会影响信号的输

出抖动，信号的输入摆幅也会对输出抖动有着重要的影响，选择合适的输入摆幅

和偏置尾电流将有助于获取最小化的输出抖动。最后，设计了电路的版图。 
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第五章 时钟与数据恢复电路设计 

5.1 概述 

在高速 SERDES芯片的应用系统中，为了能够传输高速的数据，都会将时钟

信息隐藏于所要传输的串行数据中，因此，SERDES接口芯片中的时钟与数据恢

复电路(Clock and Data Recovery: CDR)主要功能是接收输入高速串行信号并判断

信号的相位，从中提取出时钟信息[85]。实际的系统中，当高速信号在 PCB板级电

路或者线缆中传输时，由于路径距离和寄生电容等因素影响，信号从发送端到达

接收端的时候，已经产生了随机的延迟，再加上传输过程中所引入的抖动和发送

端和接收端同步时钟固有的频率偏差，将会使接收端采样时钟的相位与接收数据

的相位发生了偏差。在高速条件下，数据的码元周期都比较小，一旦相位偏差超

过一定的范围，就会发生采样错误。为了能够正确的对输入数据进行采样，满足

系统传输误码率的指标要求，CDR 模块必须能够根据本地时钟和输入数据的相位

差来正确的调整本地采样时钟的相位，以保证采样时钟的相位能够位于输入数据

码元的中间位置。下图 5-1描述了一个简化的时钟和数据恢复电路的原理，时钟恢

复电路检测输入数据的跳变沿并调整本地采样时钟的相位。数据恢复电路利用调

相后的时钟对相位飘移的输入数据进行采样输出。理想情况下，时钟采样时刻应

该位于数据的中间位置，假若时钟采样时刻位于数据跳变沿位置，则容易产生采

样错误。 

 

图 5-1时钟与数据恢复原理 
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5.2 时钟与数据恢复电路结构 

作为 SERDES芯片中最重要的一个模块，CDR担负着正确恢复数据的功能，

一直以来，其都是业界研究的热点，一些工作侧重于模型的研究[86-88]，一些侧重

于电路结构的设计[89-93]。 

为了满足各种工艺和误码率的指标要求，业界提出了各种电路结构实现 CDR

的功能。根据结构的不同主要分为以下几类：基于模拟锁相环结构[14]，相位插值

结构[94-97]，脉冲注入锁定结构[98]，过采样结构[99]，基于门电路的振荡器结构[16]，

高Q带通滤波器结构[2]和基于模数转换(ADC)的 feed-forward CDR结构[90]等。另外，

根据输入信号相位和本地采样时钟相位的关系，又可以将CDR分为以下三个大类：

(1) 利用反馈的方式进行相位跟踪的结构，其中锁相环结构，延迟线结构，相位插

值结构和脉冲注入锁定结构都属于这一大类。(2) 基于过采样的相位跟踪结构，这

种结构不需要相位反馈，利用高速多相采样时钟对数据进行采样，根据采样结构

采用相应的算法对数据的跳变沿进行判断和采样。(3) 不需要反馈的相位重置结

构，包括基于门电路的环振结构和高 Q 带通滤波器结构。 

5.2.1 基于锁相环结构的 CDR 

根据是否利用外部参考时钟，基于锁相环的 CDR又可以细分为单环和双环结

构。单环 PLL 的 CDR结构利用单个 PLL 对数据进行恢复，输入数据作为 PLL 的

参考时钟，这种结构的 CDR必须先锁频再锁相，在锁频环路到锁相环路的切换过

程中容易发生失锁现象[22]。双环 PLL 的 CDR结构则包括两个 PLL 环路，其中一

个环路利用外部参考时钟锁定采样频率，另外一个环路根据输入数据的跳变沿调

整采样时钟相位，从而恢复出数据[101]。下图 5-2和图 5-3分别显示了单环 PLL 的

CDR结构和双环 PLL 的 CDR结构。 
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图 5-2 单环 CDR结构 

 

图 5-3 双环 CDR结构 

 

图 5-4基于相位插值结构的 CDR 
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5.2.2 基于相位插值结构的 CDR 

基于相位插值的CDR结构采用双环路结构，通常其中一个环路利用PLL实现，

锁定采样频率。另外一个环路则根据输入信号的向外调整本地采样时钟的相位，

从而恢复出数据，如图 5-4所示。 

在这种结构中，利用数字低通滤波器(DLF)对相位检测结果进行滤波，相位插

值器(Phase Interpolator:PI)根据相位检测结果对采样时钟的相位进行插值调整。插

值结构的 CDR电路由于采用了双环结构，具有锁频稳定且快速锁相的优点，但是

其峰峰值抖动较差，实际设计时需要仔细的优化系统的峰峰值抖动。值得注意的

是，如果系统的环路延迟相对于 PI相位检测周期来所不算太大，则可以获得较小

的系统峰峰值抖动，因为当插值控制信号传到 PI的时候，快速变化的抖动已经改

变了极性[2]。插值结构的 CDR 还能够工作在较宽的传输速率范围内，对于发送端

和接收端采用不同的参考频率信号的应用来说，具有较大的频率容限。为了减小

插值 CDR 的峰峰值抖动，需要仔细的考虑相位插值器的线性度和整个 CDR 的环

路延迟。 

5.2.3 脉冲注入锁定式 CDR 

脉冲注入锁定式 CDR 实际上是插值式 CDR 的另外一种变化形式，同样具有

快速锁定且锁频稳定的优点，而且其相位变化相对于插值式 CDR更加平滑，其电

路结构如图 5-5所示。 

 

图 5-5脉冲注入锁定式 CDR 
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脉冲注入锁定式 CDR 结构中，利用相位选择器(Phase Selector)，从属振荡器

(Slave Oscillator)和注入驱动器(Injection Driver)实现相位插值的功能。其中，从属

振荡器的功能类似于一个低通滤波器和相位平滑器，用于校正采样时钟的占空比

失真，因此其恢复出的时钟相位变化更加平滑。在锁定的时候，相位选择器输出

的两相时钟需要保持 180°的相位差以保证脉冲能够平衡注入从属振荡器。相对于

传统的 PI结构 CDR，脉冲注入锁定 CDR的采样时钟占空比更好，相位抖动更小，

但是需要对增加的从属振荡器进行详细的设计折中以防止外部噪声（电源噪声，

衬低噪声和邻近电路干扰等）注入影响系统的抖动性能。 

5.2.4 过采样 CDR 

过采样 CDR通过对输入信号进行多点采样，根据采样结果判断数据的跳变沿

来进行数据恢复。由于是对多相采样结果进行处理，因此，其数据恢复电路包括

了数据选择器，数据寄存器和比特边沿检测器三个部分。当数据选择器对采样数

据进行选择时，数据寄存器用于暂存过采样数据，而比特边沿检测器则确定采样

比特的边沿，以控制数据选择器能够正确的恢复出数据。 

图 5-6 过采样 CDR结构 

由于过采样 CDR没有采用负反馈机制，其优点是锁定迅速，系统的累积抖动
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较小，可以工作在较高的传输速率条件下，但是过采样 CDR需要检测数据的边沿

才能够正确的恢复数据，因此为了克服高频抖动，其对输入数据的要求是具有较

多的跳变沿，同时，需要较大的数据寄存器进行数据寄存。 

5.2.5 基于门电路环振的 CDR 

对于一些需要恢复出突发数据的应用，比如光纤网络和光纤路由系统，一般

是采用基于门电路环振的 CDR，如图 5-7所示。这种类型的 CDR的时钟振荡器由

门电路构成，其触发条件是检测是否有数据跳变沿到来，如果有数据跳变信号则

触发环振工作，并对数据进行采样。基于门电路环振 CDR的频率调谐范围由一个

相同的门电路环振 VCO 决定，这个 VCO 嵌入在一个锁相环中，通过调整参考时

钟信号控制着环振的工作频率范围。这种类型的 CDR的结构简单，功耗低，但是

由于采用的是门电路环振，其抖动性能较差且时钟相位容易受到工艺和温度波动

的影响[17]。 

 

图 5-7 基于门电路环振的 CDR 
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5.2.6基于高 Q带通滤波器的 CDR 

如果将门电路环振改为高品质因子的带通滤波器，则称为基于高 Q 带通滤波

器的 CDR，如图 5-8所示。高 Q 带通滤波器根据跳变沿信号脉冲提取出数据的频

率信号，从而对数据进行采样恢复。通常滤波器可以采用 LC 滤波器，声表面波

(SAW)滤波器实现。虽然这种类型的 CDR结构简单，功耗低，但是其也同样容易

受到输入抖动和工艺和温度波动的影响，导致抖动性能较差。 

 

图 5-8 基于高 Q 带通滤波器的 CDR 

5.2.7 基于模数转换结构的 feed-forward CDR 

基于模数转换(ADC)结构的 feed-forward CDR采用模数转换器首先将输入高

速信号转换为相应的数字序列，然后通过相位判决算法，判断信号的过零点位置，

提取出数据和时钟[90]。 

以上各种 CDR 结构都各有特点，基于锁相环的 CDR 对输入抖动具有很好的

抑制特性，但是需要考虑系统的稳定性能和峰峰值抖动。基于 PI 的 CDR 系统稳

定性好但是容易产生量化误差，影响相位跟踪性能。脉冲注入式 CDR具有良好的

采样时钟占空比特性但是却需要额外的环振。过采样由于采用的是数字解决方案，

其工艺兼容性好。同时，由于需要较大的数据寄存器以保存数据，其环路延迟较

大。门电路环振 CDR和高 Q 带通滤波器 CDR结构简单，锁定速度快，但是对输

入抖动没有抑制能力，更容易受到工艺和温度波动的影响，导致输出抖动性能恶

化。基于模数转换结构的 CDR需要设计高速模数转换器作为前端采样，要求具有

高带宽的模数转换器和复杂的判决算法。 

总的来说，各种 CDR结构都既有优点也有不足的一面，CDR结构的选用应当
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是根据特定的应用场合进行选择。下表罗列了各种 CDR结构优点和不足，也给出

了不同类型的 CDR的应用场合建议。 

表 5-1 各种 CDR结构优缺点 

CDR结构 优点 缺点 
基于锁相环 有效抑制输入抖动 锁定时间长 
相位插值 环路稳定性好，多相时钟共享

PLL 
存在相位量化误差 

注入式 抖动容限好，时钟占空比均衡 存在相位量化误差 
过采样 不需要反馈调整时钟相位 需要大的存储空间 

基于门电路环振 不需要反馈调整时钟相位，快

速锁定 
不能抑制输入抖动 

基于高 Q 值滤波器 不需要反馈调整时钟相位，快

速锁定 
需要高 Q 值 LC 滤波器，

不能抑制输入抖动 
基于模数转换器 不需要对采样时钟进行相位控

制 
判决算法复杂 

5.3基于相位插值器结构的 CDR设计 

5.3.1 CDR电路原理 

基于相位插值器的 CDR，环路稳定性好，易于数字实现，所以得到广泛的应

用[94,95,96,97]。插值结构 CDR如图 5-9所示，包括数据采样器（Data Sampler）、相

位检测器（Phase Detector）、数字滤波器(Digital Filter)、相位插值器(Phase 

Interpolator)和锁相环(PLL)。相位插值器调整锁相环产生的本地时钟相位，对输入

数据进行采样，利用相位检测器对该采样结果进行相位判断，输出相位变化的低

频分量，并根据该低频分量控制相位插值器的权重，进一步调整采样时钟的相位。 

 

图 5-9 基于相位插值结构的 CDR结构图 
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5.3.2 CDR电路分析 

不同于基于锁相环结构的 CDR，相位插值 CDR主要是处理数字信号，其对相

位的判断分析主要是基于 Bang-Bang型相位检测器(BBPD)的基础之上。BBPD 具

有较高的相位检测增益，能够处理高速脉冲信号，业界已经提出了不同的模型来

分析 BBPD的非线性特性[86,87,102]，其中一个有效的办法是在 Z 域进行 CDR相位分

析[102]。如图 5-10所示， inφ 表示输入数据的相位， sampφ 表示采样时钟的相位， errφ

表示输入数据和采样时钟的相位差， ( )errQ φ 表示相位检测结果， ( )errQ N 表示表决

器判决结果， PDK 为相位检测器增益， VOTEK 为表决器增益， PFK 为滤波器增益， PIK

为相位插值器增益， delN 为环路的总延迟。 

∑
inφ

sampφ

errφ
+

−

( )rreQ φ ( )NerrQ

11
PIK

z−−  

图 5-10基于相位插值器 CDR结构 Z 域模型 

5.3.2.1 Bang-Bang 型相位检测器模型 

Bang-Bang鉴相器是一种典型的非线性二进制鉴相器，与线性鉴相器不同，

Bang-Bang鉴相器的输出与采样时钟和输入数据相位差的大小无关，鉴相器输出

“1”和“0”分别只代表采样时钟和输入数据的相位是超前还是滞后。Bang-Bang鉴相

器类似于一个符号判决器，其输出就是相位差的符号，即 

( ) ( )rre sampinQ signφ φ φ= −                                                     (5-1) 

理论上，Bang-Bang鉴相器的输出只具有两个饱和电平值(Vs 和 Vs− )，如图 5-11所

示。相应的，Bang-Bang鉴相器的相位输出行为也发生了变化。但是，由于输入数

据抖动和采样时钟具有抖动现象，在抖动区域内，随机的相位差别导致 PD的平均

输出电平输出低于饱和电平。 
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( )rreQ φ

rreφ

( )rreQ φ

rreφ
π

π−

 
图 5-11 理想 Bang-Bang鉴相器电压和相位输出 

 

图 5-12 非理想 Bang-Bang鉴相器概率传输[86] 

假设采样时钟和输入数据具有 T△ 的相位差，抖动分布为 p(x)，方差为σ ,在 T△

时刻采样时钟前后抖动的概率是相等的，如图 5-12所示，则采样输出分别为[86] 

0 0( ) ( ) ( )T
PD TV T V p x dx V p x dx− +∞

−∞ −= − +∫ ∫
△

△
△                                            (5-2) 

0 0( ) ( ) ( )T
PD TV T V p x dx V p x dx+∞ +

+ −∞= − +∫ ∫
△

△
△                                            (5-3) 

鉴相器的输出是鉴相器饱和输出值与抖动噪声的卷积，当 2T σ<△ 时，鉴相器的输

出存在一个线性区。 

同样，在采样的时刻，也同时存在满足高斯分布，抖动噪声概率密度为 ( )np x ，

方差为 nσ 的外部噪声，则输出为 

( ) ( ) ( )PDtot nV T V T u p u du+∞
−∞= −∫△ △                                                (5-4) 
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图 5-13 bang-bang鉴相器采样时刻的平均输出[102] 

由于噪声的影响，鉴相器的线性斜率进一步降低，线性区进一步扩宽，如图

5-13所示，其平均输出可以表示为[102] 

2err
mean

v

slope
V

φ
σ π

=
i i

                                                         (5-5) 

在过零点，PD 输出电压的方差可以表示为 v nslopeσ σ= i ，因此，可以得到

2err

n

Vmean
φ
σ π

= ， 其归一化平均增益系数为 

2 1
( / )

2 2
PD

n n

K radian unit
σ π σ π

= =                                       (5-6) 

以上对 PD 的分析是在时域里进行的，同样的，如果是在相位域里，一个完整的

Bang-Bang鉴相器的归一化小信号增益 Kpd也可以表示为 
1

( / )
2

PD

n

K radian unit
σ π

=                                                    (5-7) 

5.3.2.2 表决器模型 

表决器的输入是相位检测器(PD)的判决输出，对输入进行多数投票表决输出。

意味着电路会在同一个时刻对所有输入的电平进行判断，如果时钟超前于数据相

位的占据多数，则表决器输出超前信号，反之则输出滞后信号。从另一个角度来

看，也可以认为是利用一个采样时钟对输入数据进行采样，根据输入信号 0 和 1

的个数的差值，判断输出。因此，表决器的输出只有两种状态，在相位域上表示

为π 或者 π− ，如下图 5-14(a)所示。类似于 Bang-Bang相位检测器根据相位误差判

断输出，表决器根据输入信号中“0”和“1”的个数的差异来判断输出，1 比 0 多则输
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出 1，否则输出 0。理想情况下，仅仅输出 1 和 0 两种状态表征相位超前和滞后，

由于表决电路本身也具有固有的抖动噪声的影响，其输出同样可以认为是理想输

出和抖动噪声的卷积的结果，因此，表决器的小信号增益可以表示为： 

1
( / )

2
VOTE

v

K radian unit
σ π

=                                                   (5-8) 

-1-2 1 2 Nerr

clock

( )NerrQ

3

π−

π

-1-2 1 2 Nerr

clock

( )NerrQ

3

π−

π

(a) (b)  

图 5-14表决器相位传输特性 

实际表决器输出特性曲线如图 5-14(b)所示，其中，横轴表示表决器输入中 1

的个数和 0 的个数的差值。理想情况下，如果检测到差值为 1 则表决器即可正确

的输出饱和电平 VS（或者-VS）。但是由于内部噪声的影响，其增益变小，如图虚

线所示，导致在某一个固定的采样时刻输出了错误的电平值。噪声越大，则斜率

越小，因此，减少表决器的内部噪声将有助于获取正确的表决结果。另外，由图

可以看到，若希望获取正确的表决结果，一种方法是将时钟采样时刻延后，待表

决器完全表决稳定之后再进行采样输出。另外一种方法是采样时刻不变，但是减

少表决器的表决延时，在时钟采样时刻来临之时表决器已经完成表决过程。 

5.3.2.3 相位滤波模型 

相位滤波(Phase Filter)的功能是将相位检测结果进行滤波，获得相位变化的低

频直流分量。可以采用数字滤波器或者计数器实现滤波功能，其增益用 KPF表示，

表示每隔多少周期内对相位进行一次采样。 

5.3.2.4 相位插值器模型 

相位插值模块根据输入的数字信号对时钟信号相位进行积分，从而改变本地

时钟的输出相位，以实现正确的数据采样功能。相位插值传输函数是一个重要的

参数，表征了输出相位与输入控制信号之间的关系，理想的传输函数应该是一条

直线，表明相位随输入信号线性变化。相位插值器的增益 KPI通常表示需要进行多
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少次基本的相位调整步进才能调整一个完整的码元(UI)。 

5.3.2.5 环路延迟增益 

环路延迟增益 KDL 表征了整个 CDR环路中数据的延迟，环路延迟 Ndel越大，

则环路增益越小，跟踪抖动的能力越小，因此，必须采用相应的技术减少环路延

迟。 

5.4 CDR环路相位传递函数和抖动容限 

一个 CDR系统的性能一般用以下四个指标来衡量：抖动传输（JTRAN），抖动

峰值（JPEAK），抖动容限（JTOR）和抖动生成（JGEN）。抖动传输指的是输出抖动和

输入抖动的比率，其表示的是输入抖动是如何传递到输出端的。为了抑制输入抖

动，抖动传输函数应该是一个低通滤波器。抖动峰值指的是抖动传输函数的幅度

增益，由于抖动峰值会不断叠加，所以其通常会导致严重的累积抖动。系统的抖

动容限指的是在一定的误码率条件下，系统所允许输入的最大相位抖动，其表示

的是 CDR系统从噪声环境中恢复信号的能力。抖动容限本质上也应该是一个低通

滤波系统，因为其不可能及时的对高频抖动产生响应。为了跟踪数据的高频抖动，

抖动容限应该有一个比较大的抖动容限带宽。抖动生成指的是当输入数据是理想

无抖动的时候，CDR环路输出端所产生的抖动，它表示了 CDR环路自身抖动产生

的大小。 

一个理想的 CDR 系统，应该具有低抖动传输带宽，高抖动容限带宽，抖动

峰值增益为 1 且自身环路产生的抖动要小。 

根据图 5-10 所示，相位插值器结构整个环路的相位传递 Z 域模型可以表示

为， 

1
( )

1
NdelPI

samp in samp PD VOTE PF

K
K K K Z

Z
φ φ φ −

−= −
−

i i i i i                                      (5-9) 

则相位传递函数为 

1
1

1

1( )
1

1

NdelPI
PD VOTE PFsamp

NdelPIin
PD VOTE PF

KK K K Z
ZH Z

KK K K Z
Z

φ
φ

−
−

−

−
−

−= =
+ −

i i i i

i i i i

                               (5-10) 

设 1
1( )

1
NdelPI

PD VOTE PF
KG Z K K K Z

Z
− −

−= −i i i i                                       (5-11) 

可得 
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1
1

1

( )
( )

1 ( )
samp

in

G Z
H Z

G Z

φ
φ

−
−

−= =
+

                                                    (5-12) 

同样，相位误差传递函数为 

1
1

1
( )

1 ( )
err

err
in

H Z
G Z

φ
φ

−
−= =

+                                                    (5-13) 

系统的抖动容限指的是在一定的误码率条件下，系统所允许输入的最大相位

抖动 ( )inMax φ ，如图 5-15 所示，因此，系统的抖动容限函数 jtH 就可以用所允许的

最大输入相位抖动（ ( )inMax φ ）来表示，在一定的误码率条件下，它与系统所允许

在最大相位误差（ ( )errMax φ ）存在着特定的关系，即  

1( ) (1 ( )) ( )jt in errH Max G Z Maxφ φ−= = + i                                            (5-14) 

由上式(5-11)和(5-14)可以看到，减少环路的延迟可以提高环路的抖动容限。 

2 ( )errMax φjitter jitter
 

图 5-15串行系统的抖动容限示意图 

5.5 CDR系统设计 

φ
ϕ

 

图 5-16 CDR系统结构图 
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    本文设计的 CDR 系统如上图 5-16 所示，相位检测模块包括相位检测器和相位

表决器，表决器输出表决信号控制移位寄存器的输出，从而调整插值器的状态。

粗略相位选择器根据输入的四相时钟，经过处理之后输出两相时钟（φ 和ϕ ），插

值器则对该两相时钟进行相位插值。 

5.5.1 相位检测算法和电路设计 

为了满足系统误码率的指标要求，CDR系统中的相位检测电路（phase detector）

和相位插值电路(phase interpolator)必须要仔细的进行设计。在相位检测电路中，

Alexander相位检测器是一种使用比较广泛的相位检测器[22]。其原理如图 5-17(a)

所示，利用三个相位相差 90°的时钟对数据进行采样，根据采样结果来判断采样时

钟和数据的相位关系。如果数据没有发生跳变，三个采样值 S1，S2，S3都相同。

当数据存在跳变的时候，如果时钟相位超前于数据相位，那么第一个采样值 S1与

后两个采样值 S2，S3不同。如果时钟滞后于数据，则采样值 S1，S2相同但是与

S3不同。因此，利用异或运算， 1 2S S⊕ 和 2 3S S⊕  就可以得到时钟和数据的相位

关系。假设 T 是每个数据发生跳变时相位关系检测的结果，通过如下算法确定 T

值。 

如果 1 2 1S S⊕ = ， 2 3 0S S⊕ = 则采样时钟滞后于数据，T=0。 

如果 1 2 0S S⊕ = ， 2 3 1S S⊕ = 则采样时钟超前于数据，T=1。 

如果 1 2 0S S⊕ = ， 2 3 0S S⊕ = 则数据无跳变，T=0。 

为了降低采样时钟的频率，接收器采用四相时钟进行半速率相位检测。结构如图

5-17(b)所示。对于高速数据传输系统来说，如果只是 1 比特的鉴相数据，则会产

生同样高速的检测结果，容易受到输入噪声的影响。所以，需要利用表决电路对

相位检测结果进行表决滤波，以消除不必要的抖动。在相位检测期间，PD利用 4

相采样时钟持续采样 8 比特数据，对检测结果进行表决处理并保持到下一个检测

周期。为了持续采样 8 比特数据，需要利用 7 个基本的 Alexander相位检测电路，

如图 5-17(b)所示。如果 T[1], T[2], T[3], T[4], T[5], T[6]和 T[7]分别表示在每个数据

比特跳变时的相位检测结果，则最终的相位判决算法如下。 

如果
7 7

1 1

[ ] [ ]
k k

T k T k
= =

>∑ ∑ ，则 UP=1, DOWN=0; 

如果
7 7

1 1

[ ] [ ]
k k

T k T k
= =

<∑ ∑ ，则 UP=0, DOWN=1; 
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图 5-17 相位检测原理和结构图(a)Alexander相位检测器(b)半速率采样检测结构 

传统的表决器电路利用逻辑与非门实现[103]，如图 5-18所示，在表决变量较少

(如 4 输入)且供电电压较高时的时候，该电路能够迅速的输出判决结果，但是一旦

表决变量较多(如 8 个以上输入)且供电电压低，导通电阻会加大，该电路已经不能

有效工作在高速低供电电压状态下。 

 
图 5-18传统表决器电路[103] 

为了提高检测速度和降低环路延迟，CDR 采用了一种新颖的表决电路以实现

相应的判决算法。其电路结构如图 5-19(a)所示，表决电路由 22个二选一选择器构

成，每个选择器有三个输入端（A,B 和 C）和一个输出端（C）。选择器的选择控

制端（D）的信号是相位检测结果 T[k]，表决器逻辑仿真如图 5-19(b)所示。图 5-19(a)

所示的平均电路的环路延迟最大值是单个二选一选择器电路延迟的 7 倍，仔细设

计选择器电路的传输门，可以获得最优的环路延迟。 
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图 5-19 表决器电路和仿真波形 (a)表决器电路 (b)表决器仿真 

5.5.2 环路参数设计 

为了能够跟踪数据的抖动，接收器的跟踪速率( recT )必须要大于数据抖动的漂

移速率( JD )，系统的抖动和数据传输速率可以近似为正比例关系，即[96] 

J JBW J JBWD D T T=                                                   (5-15) 

其中 JBWD , JT  和 JBWT 分别是抖动的数据传输速率（即允许的抖动带宽），数据的

总抖动和数据传输率。对于接收器的跟踪速率，可以表示为。 

rec DT Nα=                                                        (5-16) 

其中α 是相位检测时间和保持时间的比值， DN 是整个相位检测期间内的总的数据

传输序列。 DN 越小则表示接收器的跟踪速率 recT 越大，为了能够跟踪抖动，必须满

足关系 

rec JT D≥                                                          (5-17) 

根据式(5-15),(5-16)和(5-17)，可以得到 
( )D JBW J JBWN T T Dα≤ ⋅ ⋅                                                (5-18) 
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值得注意的是，α 表示的是检测时间和保持时间的比值，虽然小的α 可以减少系统

的跟踪抖动，但是过小的α 则会减少检测的准确度。 

假设根据设计的需要，定义的指标如下 1500 /JBWT Mbit s= , 0.6JT UI=  和 

2 /JBWD Mbit s= , 可以得到 

1250DN α≤                                                        (5-19) 

如果相位检测周期是 DT 个时钟周期，移位寄存器输出一共是 SN 比特，则需满足关

系  

1250D ST N α≤i                                                      (5-20) 

基于以上的分析，同时考虑系统所能容忍的峰峰值抖动和芯片面积，接收器每 16

个时钟周期对数据进行一次相位检测，使得 0.33α = 。移位寄存器输出则采用 16比

特移位输出。 

5.5.3 信号采样器设计 

信号采样器采用基于灵敏放大器的差分触发器结构，采用这种结构的触发器

可以满足高速采样的应用需求。本文采用的灵敏放大触发器结构如图 5-20 所示
[104]，当采样时钟 CLK 为低电平时，电路节点 N1 和 N2 都保持高电平。CLK 上升

沿来之后，尾电流管导通，根据输入差分数据的极性，某一差分支路会导通，电

流流过导通支路，N1 或者 N2 节点处存储的电荷会慢慢释放，最终其中一个节点

慢慢变为低电平而另外一个节点维持高电平，N1 和 N2 电平极性相反使得 RS触发

器保持采样输出。 
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图 5-20 灵敏放大触发器结构 

5.5.4时钟选择和插值器设计 

本文采用的相位插值器权重值是 16比特移位寄存器的输出，移位寄存器的输

入则是相位检测信号（UP 和 DOWN）。每当 UP 信号有效时，移位寄存器左移一

个 1，否则右移一个 0。当 16比特输出全 1 或者全 0 时，控制逻辑被触发产生相

位选择控制信号(CS)输入到相位粗调器。利用相位选择控制信号 CS选择两路相差

45°的时钟输入到插值器作为插值时钟。插值时钟选定之后，移位寄存器则根据 UP

或者 DOWN 信号继续调节移位寄存器输出对时钟进行插值输出。 

相位粗调器如图 5-21 所示相位粗调根据选择信号 CS 选择两路相位相差 90°

的时钟，经过权重平均，输出相位差为 45°的两路时钟，作为插值时钟输出到相位

插值器(PI)。 

CDR采用 TYPE-I型模拟插值器对时钟相位进行插值输出[95]。如图 5-22所示，

插值器的输出电压 outv 可以表示为 

16 16

1 1

( [ ] [ ])out
k k

v R i SR k i SR kφ ϕ
= =

= ⋅ ⋅ + ⋅∑ ∑                                        (5-21) 

每个支路的电流 Ri 的相位分别受到插值时钟相位的控制，支路电流相位的变化通过

负载电阻反馈到输出电压，使输出电压的相位发生变化。因此，输出电压 outv 的相
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位也受到移位寄存器输出信号 SR和插值时钟相位的控制。 

φ
ϕ

φ ϕφ ϕ
iφ iϕ

Ri

outv
outv

 

图 5-21 相位粗调器                         图 5-22插值器电路 

相位插值器传输函数表征的是输出相位和控制比特的关系，它的线性度直接

影响着相位插值效果。理想的 TYPE-I型相位插值器相位步进可以表示为 

totalP
P

N
=△                                                               (5-22) 

其中 totalP 表示输入插值时钟的相位差， N 表示插值比特。 N 越大，则步进越小，

抖动越小；线性度越好，表明插值越均匀，抖动也越均衡。理想的相位插值器的

传输函数是一条直线，但是由于栅漏电容耦合效应，在插值边界会出现较大的抖

动现象，此时相位插值步进较大，传输曲线偏离了理想直线轨道，如下图 5-23所

示。改善插值边界相位抖动较大的问题可以通过增加插值比特，即减少相位步进

来解决，但是无疑会增加电路的面积和功耗，同时也会增加环路的锁定时间。 

图 5-24显示了本文插值器的版图后仿真结果，时钟的输出是经过缓冲器整形

之后的输出，其中φ 和ϕ 是将要插值的时钟，灰色的线条表示 16 步插值输出。在

整个仿真中φ 和ϕ 相差 209ps，则相位插值的最大步进为 28ps，最小步进为 9ps。

当采样时钟锁定时，采样时钟的相位会在锁定位置来回偏移，如图 5-25所示，在

每个相位锁定的时刻，插值器的输入控制信号会在锁定位置附近变化。因此，最

大的相位步进则意味着系统时钟最大的峰峰值抖动。  
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图 5-23 TYPE-I插值器传输函数特性[95] 
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图 5-24 时钟插值仿真 

CDR 设计中一个需要仔细考虑的问题是整个环路的延迟，延迟太大会导致严

重的相位误差甚至发生误码现象。理论上，采样时钟的频率可以表示为[93] 
( ) ( ) /of t f a t N= ±                                                   (5-23) 

其中 of 是采样时钟的本征频率， ( )a t 表示时钟相位漂移率，N 为相移步数。因此，

根据设计的 CDR 系统参数，系统整个调频范围在1/ ((16 4) 16 4) 0.0781%+ × × = ，即

781ppm范围内。 

由于发送端和接收端同步时钟具有频率偏差 f△ ，环路延迟经过m时钟周期之
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后，时钟和数据的时间累积周期误差 t△ 可能会达到 

clk clk

m m
t

f f f
= −

−
△

△
                                              （5-24） 

t△ 2 t△ 3 t△
 

图 5-25 各种延迟锁定状态下插值器控制信号 

如果 t△ 超过了一个数据码元周期（Unit Interval: UI），就会导致误码现象。因

此，根据式（5-23）和（5-24），有 

1
( )

N
m

a t
≤ −                                                     （5-25） 

式（5-25）显示，在 N 一定的条件下，如果采样时钟和发送时钟的相位漂移

率越大，则环路延迟必须越小。整个环路延迟仿真如下图 5-26所示，采样周期是

4 个周期，即 8bit ，表决器延迟仿真显示其在 0.1UI~1UI 之间，相位插值器延迟

大概为 1UI。 

 
图 5-26 环路延迟 

5.6 抖动容限仿真 

根据 CDR的电路设计指标要求，误码率要小于 10E-12，因此，对输入信号的
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抖动方差要求在 1.5Gb/s条件下要小于 47ps，根据式(5-7)计算，KPD=5.8/UI，各部

分电路的增益和指标如下表所示： 

表 5-2 CDR电路参数表 

参数 值 

KPI 1UI/26 bits 

KPD *K VOTE 5.8/UI 

KPF 2-4 

Ndel 10UI 

抖动容限是表征系统在一定的误码率条件下，能够容忍的不同频率的抖动行

为。最基本的验证抖动容限的方法是在接收器输入端输入理想信号，通过附加注

入不同抖动频率、抖动幅度以及抖动成分的噪声信号，直到其误码率超出容限为

止[105]。在仿真过程中，通过对输入信号施加不同频率和幅度的正弦波抖动信号来

验证，直到输出出现误码。下图 5-27 图示了正弦抖动的产生过程,t1、t2、t3、t4

各时刻的传输信号波形以及在时域里的抖动幅度波形，其中抖动频率为 mf ，峰峰

值抖动为 p pj − 。图 5-28显示了抖动频率与抖动峰峰值幅度的仿真结果，并且与文

献[3]所描述的一阶 CDR抖动容限比较。低频段(小于 MHz)抖动容限大表明系统跟

踪数据相位抖动能力强，高频段(大于 MHz)抖动容限则表明了系统本身的抖动性

能。 

 

图 5-27抖动容限仿真示意图 
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图 5-28 CDR抖动容限仿真曲线 

    图 5-29描述了 CDR电路平衡时本地输出时钟和采样时钟的眼图，其中本地输

出锁相环时钟的输入参考信号和输入数据都已经引入了相应的噪声，分别如图

2-16和图 2-22所示。由图 5-29可以看到，由于采用的是 Bang-Bang鉴相器结构，

回路输出时钟在平衡状态时，输出时钟也会在平衡点附近抖动，额外引入的抖动

约为 40ps，具有良好的平衡抖动性能。 

 

图 5-29 PLL输出时钟和数据采样时钟眼图 
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5.7 本章小结 

    本章主要介绍了时钟与数据恢复电路的设计。首先介绍了一些常用的 CDR电

路结构，针对项目的特点采用相位插值器结构的电路实现本项目的时钟与数据的

恢复功能，分析了相位插值器结构 CDR电路的 Z 域模型。采用多比特采样然后多

数投票表决相位状态的算法来判断信号相位状态。为了减少环路的延迟，提出一

种表决器电路结构，以判断高速信号与时钟的相位是超前或者滞后。其次，详细

介绍了 CDR 环路中插值器的设计，并给出 CDR 电路的仿真结果。仿真结果表明

所设计的 CDR环路的环路延迟小，抖动容限满足设计要求。 
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第六章 低压差分信号强度有效检测电路设计 

6.1 概述 

在 SERDES的设计中，差分信号强度检测的设计也是一个关键的部分，因为

LVDS 信号经过 PCB板级电路传输之后，信号的共模电压、差模电压摆幅以及信

号跳变沿都会因为复杂的传输路径发生了或多或少的恶化，造成如差分信号的共

模电压降低，差模电压摆幅减少，有效持续时间太短等严重的问题。因此，如何

检测已经畸变的差分信号状态并正确接收是设计者面临的重要的课题。近年来国

内外关于差分信号接收检测做了一些研究[106-108]，也设计了一些内置的信号失效检

测电路（Loss of Signal: LOS）[107,108]，文献[107]通过将一个失效检测电路端接差

分信号接收器，通过控制差分信号接收器的工作状态来保证接收到的差分信号是

有效的。文献[108]采用两个积分器电路，对输入差分信号分别进行两次积分后进

行比较，从而判断信号强度。不同于[107]和[108]，本文的电路首先分别对输入信

号和参考信号分别进行一次积分，然后再对积分信号进行电平比较的方法，设计

了另外一种信号有效检测电路，根据电平比较结果来判断信号是否有效后，再输

出控制信号来控制后继电路是否工作。 

6.2 低压差分信号强度有效性检测电路 

一般来说，串行差分信号接收端主要包括四个主要部分，如图 6-1 所示，包

括电阻匹配网络、信号转换电路、串并转换电路和信号强度有效检测电路（LOS）。 

 

图 6-1 差分信号接收器模块结构 
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图 6-1中，阻抗匹配网络主要功能是利用片内 100欧姆电阻端接差分信号，一

方面匹配传输线特征阻抗，一方面将电流信号转换到电压信号。信号转换电路利

用差分放大电路将高速差分信号转换到 TTL 电平信号，一般是通过差分信号比较

器实现，如第四章所述。串并转换电路则利用高速时钟将高速串行 TTL 信号转换

为低速 TTL 并行信号，高速采样时钟为恢复出的时钟信号，如第五章所述。LOS

模块则检测输入差分信号强度是否有效，当输入信号的差模电压摆幅或共模电压

低于某一个标准值时，说明信号传输路径已经严重恶化。因为不同的差分信号传

输标准对信号的共模电压，差模电压摆幅等参数都有不同的要求，一旦输入差分

信号不能满足输入指标要求时，就应当立即切断信号回路，避免错误的数据对后

继电路模块造成严重的影响。那么，为了防止后继电路出现错误输出，需要通过

LOS模块产生一个使能信号，禁止后继电路继续工作。 

 

图 6-2 信号强度有效检测电路(LOS)模块框图 

本文采用比较器基于电平比较的方式实现了信号有效性检测。如图 6-2所示，

LOS 模块主要有四大部分构成，包括共模检测电路，偏置电路，差模检测电路和

比较器。共模检测电路提取出差分信号 IN_P(IN_N)的共模电平之后，利用该共模

电平控制偏置电路，偏置电路给差模检测电路和比较器提供偏置电压。差模检测

电路的主要功能是根据输入信号的摆幅不同而输出不同幅度的电平。LOS 模块中

包括两个差模检测电路，一个检测输入信号的差模摆幅，一个检测参考差分信号

的参考差模摆幅。参考差分信号 S_P（S_N）具有固定的差分摆幅。两个差模检测

电路的输出值大小分别代表了两组差分信号摆幅的大小，通过比较器则能够判断

输入差分信号的摆幅是否满足要求。 
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图 6-3 信号有效检测(LOS)电路 

图 6-3详细描述了 LOS电路，其中 IN_P(IN_N)为输入差分信号，S_P(S_N)为

参考差分信号，Vc为检测出的差模信号的共模电压，Vref为输入参考电压。在差模

检测电路中，电阻 R 和电容 C 的作用是将差分摆幅值转换为一个稳定的电压输出，

差分摆幅越大，则差模检测电路输出电压 VD1(或者 VD2)则越大。差模检测电路的

输出 VD1 和 VD2 直接输入到比较器进行电平比较，如果输入差分信号 IN_P(IN_N)

的摆幅满足要求，则输出 EN 有效。 

6.3电路仿真 

低压差分信号强度检测电路采用 0.13µm CMOS工艺设计并实现。图 6-4显示

了 LOS模块的仿真结果，仿真图的上部分为输入的差分信号 IN_P(IN_N)，在 150ns

的时候差分摆幅达到 200mv。当差分信号摆幅为 0 时，VD1<VD2，输出信号 EN 无

效，为低电平。当差分信号之间具有一定的摆幅差异时，差模检测电路一内部的

并联电阻电容开始充电，输出 VD1值慢慢升高。一旦差分信号摆幅超过 200mv，最

终 VD1>VD2,输出信号 EN 有效，为高电平。 
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图 6-4 LOS模块检测信号输出 

6.4 本章小结 

本文介绍了一种低压差分信号强度有效性检测电路，采用基于电平比较的方

式，对输入信号的摆幅是否在可接受范围内进行有效的检测，最后，给出检测电

路的仿真结果，仿真表明所设计的电路能够有效检测输入信号强度是否满足要求。 
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第七章 SERDES接口芯片接收器实现与测试 

7.1 芯片结构 

    为了验证所设计的接收器电路功能，基于 0.13µm CMOS工艺设计了一个能满

足 1.5Gb/s传输速率的串行信号接收器，并将其集成在一个完整的 SERDES接口芯

片内部。完整的 SERDES芯片结构如前述图 2-2所示，芯片设计采用 I/O 供电电压

为 3.3V，内核供电电压为 1.5V。 

    所设计的接收器电路结构如图 7-1所示，值得一提的是，图 7-1所示的测试芯

片并没有包括均衡器电路。差分信号首先经过信号比较器，比较判决输出 TTL 信

号，时钟和数据恢复电路根据输入的 TTL 信号，判断出信号的相位状态，调整本

地时钟的相位，进行正确的采样输出。 

100Ω

 

图 7-1 SERDES接口芯片接收器结构 

    SERDES芯片接收器所接收的串行数据经过 1:10串并转换后，输出的恢复数

据为低速的 10 比特并行数据，将这并行数据经过 8B/10B解码之后输出芯片。为

保持时钟和数据一致，恢复的时钟也经过 10分频后输出，作为输出数据的采样时

钟。 

7.2芯片图概貌 

接收器芯片概貌如图 7-2所示，因为锁相环需要同时处理发送和接收，因此将
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其放入 SERDES芯片的中心位置，以保证信号传输延时和缩小芯片面积。 

SA

PD 
& 
PI

PLL

(a)版图 (b) 芯片概貌  

图 7-2 接收器版图和芯片概貌 

7.3 芯片测试方案 

    芯片测试系统采用随机数据发送和接收的方法实现，如下图 7-3 所示，利用

FPGA发送 16比特随机并行数据，经过 SERDES芯片内部的 8B/10B编码后，发

送输出差分信号。接收器接收 LVDS，经过比较器和时钟数据恢复电路之后，解码

输出。 

 

图 7-3 测试方案 
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图 7-4 测试板 

7.4 测试结果 

(1) 串行输出信号和时钟频谱 

高速时钟信号的质量可以通过观测输出串行数据的质量来判断，假若输出信

号的眼图张开程度大，则表明输出时钟信号的抖动小。同时，利用频谱分析仪对

高速输出差分信号进行频谱分析，也可以分析时钟的抖动大小。如图 7-4和 7-5所

示了利用锁相环输出高速时钟产生的高速串行信号及其眼图。根据串行信号提取

的 750MHz时钟频谱信息如图 7-7所示，具有较好的频谱特性，表明采样时钟比较

稳定。 

 

图 7-5 高速输出串行信号 
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图 7-6 高速输出串行信号眼图 

 

图 7-7 时钟频谱 

(2) 恢复时钟输出 

本地高速时钟经过插值后即是所需要的恢复时钟，恢复时钟经过 10分频后输

出，并利用该时钟对输出的恢复数据进行采样。图 7-8描述了恢复时钟的波形图和

EYE JIT RMS值。图中可以看到，输出时钟波形稳定，它的峰峰值抖动小于 0.15UI，

满足设计指标要求。 
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图 7-8 恢复时钟 10分频输出 

(3) 恢复的时钟和数据 

恢复的时钟与数据在相位上应该满足特定的要求，以使得能够利用恢复的时

钟对恢复数据进行采样。理想的数据采样点应该位于数据的中间位置。图 7-9显示

了输出的恢复时钟和数据的相位关系，可以看到，采样时钟的跳变沿能够稳定的

位于数据的中间位置进行采样。 

 

图 7-9 恢复时钟与恢复数据输出 
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(4) 并行端输入数据和恢复数据 

 

图 7-10 输入数据与恢复的数据 

测试中，利用 FPGA产生不同频率的方波数据。16路不同频率的方波数据代

表了输入数据的各种随机组合状态。并行输入数据经过 8B/10B编码和并串转换之

后，变换为随机的串行数据。接收器接收到串行数据之后，经过串并转换和 8B/10B

解码后输出。 

如果在并行端口处，SERDES芯片的输出数据与输入数据相同，表明接收器

能够正确的接收数据，性能良好。测试结果如图 7-10所示，SERDES芯片的并行

端输出数据与并行端输入数据相同，接收器能够正确的接收 1.5Gb/s的串行信号。 

接收器设计参数和测试参数如表 7-1所示。从测试结果可以看到，所设计的串

行信号接收器在接收速率为 1.5Gb/s的信号时，其恢复出的时钟满足了抖动设计指

标的要求。但是，测试结果也表明，接收器不能接收速率为 2.5Gb/s的信号。经过

分析，主要是由于系统采用了全摆幅的 VCO 结构，导致 VCO 功耗增加，同时由

工艺波动等因素的原因，导致锁相环时钟输出频率未能满足设计要求。 
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表 7-1 一些接收器测试参数 

参数 设计指标 测试结果 

工艺 0.13µm CMOS 1P8M 

供电电压 内核 1.5V，I/O 3.3V 

输入码率范围 0.8~2.5Gb/s 0.5~1.5Gb/s 

信号门限电平 200mV 300mV 

EYE JIT RMS 无 122ps @ 75MHz 

恢复的输出时钟抖动(P-P) 小于 0.2UI@75MHz 小于 0.15UI@75MHz 

功耗 不超过 200mV 约 200mW@1.5Gb/s 

7.5 本章小结 

本章主要介绍了所设计的一款 SERDES接口芯片及其一些测试结果。芯片工

作在 1.5V/3.3V供电条件下；测试表明，应用本文所提出的 VCO 和表决器电路，

SERDES接口芯片接收器能够接收 1.5Gb/s的数据。 
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第八章 结论与展望 

8.1工作总结 

    由于大规模数据传输的需要，SERDES高速数据传输接口 IP 的应用将越来越

广泛。而对于该类型的芯片，国内的研究才刚刚起步，且总体进展缓慢，与国外

的技术相比有一定的差距。基于这样的一个背景，本文围绕着高速数据传输电路

设计中的一些关键问题，以降低数据信号传输过程中的信号抖动为目标，从抖动

的模拟评估、芯片的电路设计等关键技术进行了深入的研究，做了如下一些工作。 

1、根据 SERDES 系统中抖动产生的原理，为了能够更好的估计整个芯片的性能，

利用 Verilog-A 语言模拟抖动噪声源，考虑了系统中各种导致抖动的因素，结合

芯片电路 SPICE 网表进行仿真，有效的客观的评估芯片性能。通过仿真和测试对

比，表明所采用的仿真方法能够有效的模拟实际应用系统中的各种噪声，从而使

得 SERDES 的系统仿真结果能够反映出实际环境的结果。 

2、针对芯片供电电压较低的特点，设计了一种全摆幅输出的 VCO 延迟单元结构。

本文提出的 VCO 结构不仅能够在低供电电压环境下工作，还保证了频率-电压调谐

范围广，相应的可以提高相位噪声性能，适合应用在调频范围宽的场合。芯片测

试结果表明，该电路结构能够很好的工作在低供电电压条件下，采用该 VCO 结构

的锁相环输出时钟相位噪声特性较好。 

3、本文提出一种新的表决器电路结构，对输入数据和采样时钟的相位检测结果进

行多数表决，表决电路结构简单，导通电阻小，环路延时小，特别适合于低压条

件下的多电平表决。芯片测试结果表明通过该电路恢复出的时钟信号质量好，抖

动小，满足设计需求。 

4、本文探索性的设计了一种新的 LVDS 信号均衡放大器结构，采用双电压偏置方

式以及有源电感的负载结构，能有效提高放大器的高频增益和低频增益的比率。

仿真显示，相比较于传统的电路结构，在同样的负载电容条件下，可以获得更大

的放大器高频增益。同时，定性分析了差分信号比较器的设计参数对信号抖动的

影响，有助于设计低抖动的差分信号比较器。 
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8.2工作展望 

在博士学习期间，我致力于高速 SERDES接口芯片的研制，通过在信号抖动

评估和低抖动电路设计等方面的深入研究，取得了一些进展，然而，所做的工作

跟国外的相比还存在一定的差距，而且，要形成高速低抖动的商用 SERDES产品

并真正应用于市场中，还需要继续探索并深化本论文的工作。未来的工作中，需

要认真考虑高可靠的 SERDES芯片研究，本文研究的 SERDES芯片仅仅考虑了常

温工作条件下的性能，对各种极端工作条件，比如超高低温环境，抗辐照环境的

考虑不足，在各种极端环境下信号的抖动会如何变化，其机理如何及其如何评估

都有待于进一步的研究。同时，后续工作应该继续进行可靠性设计，在原型电路

基础上进行电路、版图、工艺、封装方面的改进，具体如下：电路可靠性设计方

面，针对温度、性能参数值的容差范围进行优化设计。版图可靠性设计方面，针

对布局、寄生参数影响、温度不均匀进行优化设计。工艺可靠性设计方面，针对

工艺误差、工艺控制能力给予足够的裕度设计。 
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