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适用于 1000Base2T以太网的低抖动
低功耗频率综合器
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摘要 : 采用高速鉴频鉴相器 ( TSPC) 、经典抗抖动的电荷泵、交叉耦合差分延迟单元以及电阻分压相位内插电路等
结构设计了一个应用于 1000Base2T 以太网收发器的频率综合器电路 ,并能兼容 10/ 100Mbp s 模式. 该电路同时满
足发送电路上升下降斜率控制和时钟恢复电路对于多相时钟 (128 相)的需要 ,大大节约了面积和功耗. 在晶振的绝
对抖动σ约为 16ps 情况下 ,输出 25M Hz 测试时钟信号σ仅为 11p s.表明该频率综合器有较强的抑制噪声能力 ,能
很好满足发送和接收电路对于时钟性能的要求. 芯片采用 SMIC 0118μm 的标准 CMOS 工艺 ,电源电压为 118V ,功
耗小于 4mW.
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1 　引言

本文设计的频率综合器可以为 10/ 100/

1000Base2T 自适应以太网芯片发送和接收电路提
供基本时钟信号. 有些设计直接采用 1125 GHz 或
625M Hz 高频时钟发生器[1 ] ,这对环振实现不仅增
加难度 (高频的寄生等问题) ,而且采用较小尺寸令
匹配等性能不易保证. 并且全模拟的时钟数据恢复
电路[ 1 ,2 ]对工艺依赖性强 ,不利于移植. 本设计采用
4 路收发器并行收发数据 ,共用同一个频率综合器
(125M Hz ,与 100Base2T 兼容) ,同时引入了动态相
位内插单元提供与高频时钟相同的精细相位间隔 ,

并配合数字方法实现 CDR. 不仅简化了设计 ,增强
了可移植性 ,更保证了时钟信号的优良性能.

应用于 1000Base2T 以太网收发电路的频率综
合器由电荷泵型锁相环和数字处理模块构成. 发送
电路需要动态选择 8 相且相邻相位间隔为 015ns 的
时钟控制 DAC 电流开关实现 4ns 精确的上升下降
时间[ 3 ] . 接收器的数据时钟恢复电路需要从 128 个
等相位间隔的时钟动态选择合适的相位. 为了兼容
10/ 100Base2T ,VCO 直接设计成 8 级差分结构 16

相时钟输出. 因此一个额外的动态低功耗 8 相内插
电路应用在电路中以产生冗余相位. 本文中电路不
仅能灵活兼容 10/ 100/ 1000Mbp s 三种模式 ,并且用
动态内插实现更多相位输出 ,节约了功耗和面积.

2 　系统结构

本设计采用 4 路收发器并行收发数据. 数据采
用 ML T3 编码 ,每个时钟上升沿采样数据可读出
2bit 信息 ,因此所需最高时钟输出频率为 125M Hz.

与 10/ 100Base2T 相比 ,1000Base2T 以太网收发电
路不仅对时钟相位的要求有所提高 ,系统时钟输出
方式也发生了较大的变化. 除了算法的改进 ,主要是
因为 1000Base2T 中存在 MASTER 和 SL AV E 两
种工作模式 :在 MASTER 模式下发送和接收 (CDR

除外)都采用本地时钟 ;而在 SL AV E 模式下发送和
接收都采用对方时钟 ,与 10/ 100Base2T 模式下发送
采用本地 ,接收采用从对方恢复出的时钟情况有所
不同. 这意味着在 SL AV E 模式下提供给发送模块
用于控制精确上升下降时间的 8 相时钟不能再采用
固定相位[3 ] ,而必须全部像接收时钟一样动态恢复.

在 MASTER 模式下接收电路 ADC 和 CDR 所需的
时钟也不一致 ,前者需要一固定相位时钟 ,后者需要
动态恢复.

图 1 为千兆以太网频率综合器单路收发器系统
框图. 阴影框分别为发送和接收模块 ,其余部分构成
整个频率综合器模块 ,包括核心电路锁相环、相位内
插电路、计数器、四个多路选择器. 除了晶振输入信
号 ,还需要模式选择输入信号 mode2～mode0 (000/
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TER ;101 :1000M SL AV E)和接收模块对时钟相位 的判决输入信号 U 和 D.

图 1 　频率综合器系统框图

Fig. 1 　Block diagram of f requency synthesizer

　　为便于给发送电路提供固定时钟 ,也为了兼容
10/ 100Base T ,VCO 设计成 8 级差分 16 相时钟输
出. 由于 015ns 的相位间隔不足以达到千兆均衡算
法的最佳效果 ,该 16 相时钟须通过一个 16 选 2 的
多路器 (粗选)选择两个相邻时钟送入内插电路 ,用
以在相邻相位之间均匀产生 8 相内插时钟. 接收器
所需要的动态恢复时钟就从这 8 个精细相位中选出
(细选) . 相位选择信号来自于接收器数字鉴相输出
控制的 7bit 累加器 ( U 有效) 或减法器 (D 有效) 输
出 :高 4 位用于粗选 ,低 3 位用于细选. 同时因为
MASTER 模式下 ADC 需要固定相位时钟 ,需要一
个 2 选 1 的多路器通过模式选择信号决定送入恢复
的动态时钟还是固定时钟. 对发送器来说 ,015ns 的
相位间隔已经足够 ,因此 8 相边沿控制时钟可直接
来源于 VCO 的输出. 但正如前面所述 ,这些时钟在
SL AV E 模式下不再是固定的 ,不能直接从锁相环
中抽取某些相位 ,而是必须如接收时钟一样用数字
鉴相信号控制相位移动的方向 ,从而选出同步的主
时钟和与之对应的连续 8 个相位的边沿控制时钟.

时钟由关键模块 PLL 产生. 鉴相器对输入的
25M Hz 的晶振参考时钟和 VCO 分频后得到的反
馈信号进行比较 ,通过电荷泵、滤波器产生控制电压
调节 VCO 的振荡频率 ,经过反馈后与晶振时钟继
续相位比较. 100/ 1000Mbp s 模式需要 125M Hz 的
时钟 ,反馈回路采用 5 分频器 ;10Mbp s 模式下则需
要 80M Hz 时钟采样 ROM ,分频系数为 16/ 5.

3 　频率综合器电路设计

3 . 1 　鉴频鉴相器和电荷泵

本文采用 TSPC 结构 D 触发器实现鉴频鉴相

器[4 ,5 ] ,如图 2 所示. TSPC 是 C2 MOS 锁存器的一种
简化结构. 它在主从触发器之间用相同相位的时钟
来控制 ,不存在时钟交叠 ,因此在很高的工作频率下
也能够保证 D 触发器的正常工作[6 ] . 另外该结构管
子数目比较少 ,内部电容和延迟都很小 ,工作速度很
快 ,所以这种结构更适宜应用在高频锁相环当中.

图 2 　鉴频鉴相器电路

Fig. 2 　Phase and frequency detector

图 3 为电荷泵电路示意图. 电荷泵的开关 (用
U P和 DOWN 控制) 放置在电流镜的外侧 ,由于上
下两路电流镜的控制栅 A 和 B 的电压是相对稳定
的 ,不会把开关的转换过程通过电荷的注入效应耦
合到 V ctrl上. 同时 C 和 D 节点的电压由于是跨过电
流源与控制电压 V ctrl连接 ,也有隔离作用 ,有利于减
小控制电压的纹波效应. 这种电荷泵更简单 ,并可以
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省掉 1 个运放和 2 路直流的功耗.

图 3 　电荷泵电路

Fig. 3 　Charge pump circuit

当开关打开 ,C 点电压被拉到 V DD的时候 ,由于
寄生电容的存在 ,A 点电压也有一个较小的波动 ,将
会影响到电流镜中的电流值的稳定. B 点和 D 点也
有类似情况. 为了稳定 A 和 B 点电压 ,增加了 2 个
MOS 管电容[ 7 ] ,可以有效稳定 A、B 节点电压. 此
外 ,电路加入两个 MOS 管 M1 和 M2 吸放多余电
荷 ,使漏电流时间更短. 但这样使得 C、D 节点电压
波动变大 ,从而影响 A、B 的电压. 为了更好地稳定
控制电压 ,减小时钟抖动 ,两个因素应权衡考虑.

电荷泵的充放电电流 Icp是环路带宽、阻尼系数
等参数的决定因素之一. 本设计电荷泵采用带隙基
准源提供的基准电流 ,随温度、工艺及电源波动
( PV T) 的变化很小 (从 SS @125 ℃～ FF @℃变化
0115 %) . 一定程度上稳定了系统的性能.

3 . 2 　压控振荡器

电路采用交叉耦合形式延迟单元构成的压控振
荡器 (VCO) [5 ] ,如图 4 所示. 由控制电压 V ctrl 偏置的
两个 PMOS实现压控输出频率. rail2rail 的输出使压
控管的工作范围基本上在线性和饱和之间变化 ,造成
整个 swing 范围内负载的非线性变化. 非线性负载管
虽然易于引入电源共模噪声 ,但对固定频率输出 ,大
的摆幅会提高压摆率 ,从而减少了噪声对边沿敏感处
(整形电路的阈值转换电平) 的污染机会. 同时 ,用两
个交叉耦合对管能进一步提高信号边沿的转换速率 ,

改善噪声性能.而且版图设计也考虑了电源的净化.

对于好的时钟输出 ,占空比应该为 50 % ,特别是
对于一些应用下降沿时序的电路 (例如 pipeline

ADC) ,精确的占空比更是性能的保证.从延迟单元送
出的时钟并非完美的方波 ,占空比也需要调整. 本文
应用了一个简单的利用多相位输入的占空比整形电
路 ,电路采用两组完全相同的传输门和倒相器[ 5 ] . 由
于 AB 和 BB 是差分输出 ,具有 180°相移. 从 AB 上
升沿达到阈值为 CL K OU T 充电开始 ,半个周期
以后 BB 开启 ,下半电路放电 ,形成对称的下降沿.

图 4 　VCO 延迟单元

Fig. 4 　Delay cell of VCO

3 . 3 　相位内插电路

相位内插有电流内插和电压内插两种实现方
法. 基于本文的 VCO 结构和低功耗的要求 ,采用电
压内插[8 ] . 相位内插与一般的直流电压内插的本质
不同在于前者是时域上变化的 ,而后者在任意时刻
都有相同的结果 (只要输入电平没有变化) . 关键是
将时域上变化的相位内插输入转换成类似静态的电
压内插的输入. 时钟的转换要求一般速率为纳秒级
甚至更小 ,在这么短的时间内完成电压内插是很难
做到的. 所以 ,首要的步骤是用较大的电容负载将需
要内差的两个时钟沿拉得较为平缓 ,至少让超前相
位时钟沿的高电平转折点超前于相位滞后时钟沿的
低电平转折点 ,如图 5 (a)所示.

由于时钟相位内插的输出结果还要作为各后续
模块的时钟使用 ,因此必须将变小的 slew rate 整形
回来 ,成为好的方波信号. 这意味着每个需要输出的
节点必将接一个方波整形的缓冲级 ,就是一个电容
负载. 电容负载对于直流电平内插没有影响 ,但是时
钟沿即使再缓慢也是随时间变化的量 ,即 dv/ d t ≠
0. 而 dv/ d t = iload / c ,可以根据 slew rate 的值和负载
电容值计算出内插过程中注入负载中的电流. 这个
电流虽小 ,在整个内插中却是一个非常重要的因素 ,

它决定了电阻取值的变化趋势和内插相位的均匀程
度. 如图 5 (c)所示 ,输入的时钟沿斜率近似相等 ,考
虑到匹配要求输出 buffer 的尺寸也完全相同 ,即 c

相等 ,因此各个支路的 iload相等. 由图可知 i1 = i2 +

iload = i3 + 2 iload = ⋯⋯= i8 + 7 iload ,而均匀相位内插
要求均匀电压内插 ,即ΔV = i1 R1 = i2 R2 = ⋯ =

i8 R8 ,所以 R1 < R2 < ⋯⋯< R8 . 这就是应用在相位
内插时分压电阻不能像普通的电压内插一样均等取
值的原因. 根据该方法计算得到的非均匀电阻串应
用在内插电路中的效果如图 5 (b)所示.

如果精度要求不高 ,例如时钟恢复中的相位选
择 ,分压电阻可以按照上面的方法粗略取值 ,由后仿
真得到均匀的结果. 如果要求稍高 ,则电阻的取值须
经仔细计算 ,并考虑寄生效应. 从上面的分析可以看
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图 5 　相位内插原理及电路示意　(a)相位差转换成可内插的电压差 ; (b)相位内插结果 ; (c)相位内插电路示意

Fig. 5 　Principle and circuit of phase interpolation 　(a) Conversion from phase error to voltage er2
ror ; (b) Phase interpolation ; (c) Circuit of interpolator

出 ,若采用动态内插 ,为了保证两个输入时钟具有相
同的压摆率 , C1 和 C2 的值必不相同. 考虑上升沿 ,

两个输入时钟经过 buffer 后分别对图 5 (c) 中 A、B
两点充电. 假设 pre buffer 的平均充电电流为
Ibuffer ,且输出 buffer 的负载电容为 Cload (这些值可通
过仿真精确得到) . 首先定一个电容值 C1 ,并令输出
缓沿时钟上升沿斜率为 dv/ d t = a ,可以得到 IC1 =

aC1 , Iload = aCload那么 :

I R1 = Ibuffer - IC1 - Iload (1)

对于内插得到的相邻时钟 ,相位间隔为 2π/ 128 ,转
换为时间间隔即 8ns/ 128 = 6215p s. 所以内插所得
的电压差应为 :

ΔV = a ×6215p s (2)

可得内插电阻值依次为 :

R1 = ΔV / IR1 = ΔV / ( Ibuffer - IC1 - Iload )

R2 = ΔV / IR2 = ΔV / ( Ibuffer - IC1 - 2 Iload )

⋯⋯
R8 = ΔV / IR8 = ΔV / ( Ibuffer - IC1 - 8 Iload ) (3)

已知 IC2 = Ibuffer + I R8 ,所以 C2 = IC2 / a = ( Ibuffer +

I R8
) / a > C1 .

由分析可知 ,在得到相同沿斜率的前提下 , Ibuffer

电流的大小直接决定了电阻串的绝对值大小. 太小
的电阻值在实际中难以做到精确 ,与设计目标的稍
稍偏离可能导致ΔV 较大的变化 ,实际中往往取 kΩ

单位. 在完成的版图中 ,可能有各种寄生存在 ,影响
到已经确定的电流和电阻电容值 ,因此版图参数提

取的后仿真也是必要的.

3 . 4 　数字部分

数字部分包括一个 7bit 计数器、4 个多路选择器
以及一个锁定检测电路 (lock det) . 计数器用动态时
钟同步 ,采用格雷编码.当接收鉴相输出 UP 时 ,正向
计数 ,时钟相位向前调节一相 ;当接收鉴相输出 DN

时 ,反向计数 ,时钟相位向后调节一相. 这里相邻相位
间隔是时钟周期的 1/ 128 ,是计数器输出的高 4 位
选出的相邻两相锁相环输出 ,均匀内插出 8 相后 ,再
由低 3 位经一个 821 多路器选择合适的相位. 因为
发送电路需要的时钟只是在 16 相锁相环输出时钟
之中选取 ,故多路器只用计数器的高 4 位控制变化
方向即可 ,同时还需要模式选择信号作为使能决定
在哪种模式下需要动态选择时钟输出.

锁定检测电路是额外一个功能模块 ,目的是检
测锁相环的锁定状态 ,并将指示信号送给接收器数
字部分 ,“通知”其是否可以开始工作 ,其工作原理如
图 6 所示. 电路内部主要仍是由计数器构成 ,晶振参
考时钟经过分频后作为使能信号 :高电平有效 ,使计
数器计数 ;低电平复位 ,并锁存计数结果. VCO 的输
出作为计数时钟. 每次使能无效 (低电平) 时将锁存
结果并与预定值比较 ,结果一致则说明已经锁定 ,送
出“1”;反之 ,送出“0”.
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图 6 　锁定检测电路示意

Fig. 6 　Principle of lock detector

4 　测试结果

图 7 为频率综合器芯片照片. 版图设计方面注
意了电源的净化 ,采用了模拟数字电源分开 ,并在每
一个小的模拟和数字子模块周围都加保护环和退耦
电容 ,同时避免敏感信号的过长布线和近距离并行.

测试包含两个部分 :锁相环的时钟输出性能、相位选
择功能是否正确. 前者可以直接通过时钟输出的分
频反馈信号直接测量 ,而移相选择功能则需要间接
通过数字均衡的测试结果得到.

设定模式选择信号为千兆模式. 将 VCO 输出
经 5 分频反馈回 PFD 的信号引出作为测试信号测
试其绝对抖动 (延迟一个周期) . 测试结果表明 ,在输

图 7 　频率综合器芯片

Fig. 7 　Photo of f requency synthesizer

入晶振抖动σ= 16p s 情况下 ,该时钟输出波形良好 ,

时钟抖动仅为σ= 11p s ,jit terpeak2peak = 64p s ,相位噪
声为 - 124dBc/ Hz ( 100k Hz f rom 25M Hz) 如图 8
(a) , (b)所示. 而测试数字均衡部分也能得到正确的
结果 ,表明时钟相位调节是准确有效的 ,也证明时钟
照片的良好性能 ,保证了 128 个相位选择的单调.

图 8 　测试波形　(a) 25M Hz 测试时钟的抖动特性 ; (b) 25M Hz 测试时钟的相位噪声

Fig. 8 　Measurement results 　(a) J itter characteristic of the 25M Hz clock ; (b) Phase noise of the 25M Hz clock

5 　结论

本文设计了一个应用在 1000Base2T 并能兼容
10/ 100Base2T 以太网的频率综合器 ,为模拟前端发
送和接收电路提供全部的时钟信号. 电路采用简单
高速的 TSPC 鉴频鉴相器 ,结构简单的低功耗电荷
泵和压控振荡器构成一个性能良好的锁相环 ,同时
设计一个稳定的电压型内插电路 ,提供较均匀相位
间隔为 1/ 128 的多相时钟 ,很好地保证了数字处理
部分为收发电路提供各模式下所需的正确时钟 (动
态恢复和固定相位时钟) . 经过测试 ,在晶振抖动σ
= 16p s 情况下 ,测试时钟波形良好 ,σ约为 11p s ,

peak2peak 抖动仅为 64p s ,相位噪声为 - 124dBc/

Hz (100k Hz f rom 25M Hz) . 整个频率综合器正常工
作情况时 ,电路功耗小于 4mW. 因此 ,该设计是一个
很好的低功耗低抖动时钟电路 ,能够为快速、高速以

太网提供精准的多相时钟.
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A Low2Jitter and Low2Power Frequency Synthesizer Appl ied

to 1000Base2T Ethernet

L u Ping­ , Wang Yan , Zheng Zengyu , and Ren J unyan

( S tate Key L aboratory of A S I C & S ystem , Fudan Universit y , S hanghai 　200433 , China)

Abstract : This paper adopt s a high2speed TSPC frequency and phase detector ,a typical charge pump ,and cross2coupled differ2
ential delay cells to realized a good f requency synthesizer applied to 1000Base2T Ethernet t ransceiver as well as 10/ 100Mbp s

modes. This f requency synthesizer can not only meet the requirement s of the t ransmitter for very precise rising (falling) edge

time control but also offer much finer time2interval clocks than VCO natural multi2phase output s ,thus greatly saving area and

power . The data show that theσof the voltage control oscillator jittercycle2cycle is only 11ps while that of the reference clock jitter2

cycle2cycle is 16ps. This indicates that the f requency synthesizer works well for t ransmitters and receivers. The circuit is designed

with SMIC 0118μm standard CMOS technology ,the power supply is 118V ,and the power is lower than 4mW.
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