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编者寄语

本期介绍 

在光电流应用中补偿电流反馈放大器 

电流反馈放大器(CFA)一般不用作跨阻放大器(TIA)，因为它们

具有相对较高的反相输入电流和电流噪声。然而，CFA易于使

用，并且在要求高增益、低功耗、低噪声、宽带宽和高压摆率的

应用中，其性能超过电压反馈放大器。本文讨论如何正确补偿

CFA。(第3页) 

在多通道应用中使用放大器禁用功能代替多路复用器 

多路复用器将来自多路输入的其中一路信号路由至公共输出。 很多

应用会在信号进入多路复用器之前，使用放大器对其进行调理。 这

种情况下，带禁用功能的放大器可用来选择通道，因此无需使用多

路复用器，同时还能降低成本、减少PCB面积与失真。本文描述了

使用带有禁用功能的运算放大器选择通道时面临的挑战。(第7页) 

多路复用三线式RTD数据采集系统的误差最小化 

在可编程逻辑控制器或分布式控制系统中，一个数据采集模块可

用来监控大量远程电阻式温度检测器(RTD)的温度。当每个RTD

都有自己的激励电路和ADC时，可实现最佳精度，但模块体积庞

大、成本高昂且功耗巨大。多路复用模块具有体积较小、成本和

功耗较低的特性。(第9页) 

系统演示平台简化从评估到原型制作的过渡 

为了简化新设计的元器件选择，ADI提供评估板和应用软件，但节

省时间和提升成功率的最好方法是在搭建电路板前准备好代码和接

口。系统演示平台设计允许进行这类原型制作，为开启系统开发过

程提供前所未有的便捷性。(第11页) 

缩短积分时间可以提高航位推算导航系统的精度 

汽车航位推算导航系统采用陀螺仪来推算车辆的瞬时航向。此信

息结合行驶距离信息，即使在卫星信号受阻的情况下，导航系统

也能确定车辆的正确位置。如果卫星信号长时间丢失，那么累积

角度误差将变得非常大。本文提出一种简单的方法来最大程度地

解决此问题。(第13页) 

如何设计并调试锁相环(PLL)电路 

设计并调试锁相环(PLL)电路可能会很复杂，除非工程师深入了解

PLL理论以及逻辑开发过程。若在设计阶段谨慎仔细，便可避免很

多问题。本文介绍PLL设计的简易方法，并提供有效、符合逻辑的

方法调试PLL问题。(第15页) 

Scott Wayne [scott.wayne@analog.com]
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在光电流应用中补偿电流反馈

放大器

作者：Jonathan Pearson

简介

电流反馈放大器(CFA)历来都不是跨阻放大器(TIA)的首选，因为

它们具有较高的反相输入电流和反相输入电流噪声，可能比同等级

电压反馈放大器(VFA)至少高出一个数量级。另外，许多系统设计

师对CFA并不熟悉，因为不大愿意使用它们。然而，事实上，CFA

使用起来非常简单，而且在要求高增益、低功耗、低噪声、宽带宽

和高压摆率的应用中，其性能可能超过VFA。其主要优势之一是，

一个理想 CFA的环路增益独立于其闭环增益，为此，CFA可以实

现出色的谐波失真和带宽性能，而不受其闭环增益的影响。

因超低的输入偏置电流和输入电流噪声，FET输入运算放大器往往

是TIA应用的首选，尤其是将低输出电流器件(如光电元件)用作输

入电流源的应用。尽管FET输入放大器在诸多此类应用中技高一筹，

但其速度却可能无法满足需要更快性能的系统要求。因此，在可以

耐受较大噪声、速度更快的系统中，越来越多地将CFA用作TIA。

本文旨在探讨光电二极管或其他光-电流传感器的寄生电容对用作

TIA的CFA的影响，以及如何针对这种电容对放大器进行补偿。同

时简要介绍CFA运行模式，并说明CFA和VFA分析法之间的相似之

处。本文不使用VFA电路“噪声增益”或者CFA电路“反馈阻抗”

分析法。相反，采用基于环路增益的经典反馈理论，以避免在电

流和电压域之间来回转换时遇到的困难(环路增益始终是一个无维

度的量)，而且该理论还可产生直观、易用的波特图。

电流反馈放大器的基本知识

理想的CFA的输入阻抗为零——其输入端跨接完全短路——因为负

反馈信号为电流。相对地，理想的VFA的输入阻抗则是无穷大，因

为其反馈信号为电压。CFA检测在其输入端中流过的误差电流，并

形成等于Z与输入电流之积的输出电压，其中，Z表示跨阻增益。须

正确定义误差电流的方向，以产生负反馈。与VFA中的A相似，在

理想CFA中，Z接近无穷大。图1所示基本原理展示了如何将理想的

CFA配置成TIA，以便将来自理想电流源的电流转换为输出电压。
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图1. 用作TIA的理想CFA 

该TIA的闭环增益可以表示为
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等式1表示，Z接近无穷大，TIA增益则接近其理想值RF。随着Z接

近无穷大，误差电流ie接近零，所有输入电流均流过RF。在等式1

中，环路增益表示为  Z
RF

 。

 

不幸的是，理想的CFA是不存在的，因此，实用器件一般都退而

求其次：在其输入端跨接一个单位增益缓冲器。电流镜将误差电

流反射至一个高阻抗节点，在此，误差电流被转换成电压，缓冲

后馈入输出端，如图2所示。
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图2. 用作TIA的实用CFA(带单位增益缓冲器)

只要Ro = 0，则闭环增益与等式1中的闭环增益相同。当Ro > 0时，

闭环增益变成

















+
+

=

Z
RRR

i
v

OF
F

o

1

1
(2)

 

且环路增益为  Z
+ RR OF

。

使用实用元件设计TIA

光电二极管和其他光电器件表现出一种与器件面积成比例的寄生分

流电容。当Ro = 0时，该电容完全自举，因而不会影响闭环响应。

在实际CFA中，Ro > 0，并且寄生电容会影响响应，结果可能导

致电路不稳定。另外，就像VFA中的开环增益A一样，在实际CFA

中，Z的幅度在低频下较大，随着频率的增加而滚降，而随着频率

的增加，相移表现出更大迟滞。对于一阶，Z(s)的特性可以描述为

单个主极点，其中， s = p 直流跨阻为Zo，如等式3所示。Z(s)中

的高频极点稍后再作讨论。
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−
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图3中的电路包含寄生电容C和跨阻Z(s)。请注意，CFA的反相输

入电容可以并入C。
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图3. 基于实用型CFA的TIA(含寄生电容)
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通过在反相输入端执行KCL，可求得等式4。
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误差电流，ie，为

)(sZ
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e = (5)

结合等式4和等式5，可以得到如下结果，即图3所示电路的闭环

TIA增益：
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等式6中的环路增益非常明显，可通过以下等式求得
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环路增益含有两个极点，一个低频极点(s = p)以及一个高频极

点(
( )CRR

s
oF ||

1
−=  )。当Ro<< RF时，RF 和Ro 的并联结果可   

以通过Ro近似求出。如果在高频极点发生的频率下，环路增益的

幅度大于0 dB，则这两个极点会带来稳定性问题。当Ro和C较小

时，寄生极点发生的频率高于交越频率，放大器稳定。但在多数

TIA电路中，情况并非如此，因此，我们必须找到一种办法，对

反相输入寄生电容进行补偿。

添加一个反馈电容(题外话)

带有单极点传递函数(如等式3所示)的CFA在任何反馈电阻值下都

表现稳定，因为其反馈环路周围的迟滞相移被限制为–90°。但实

际CFA的次要极点在高频下会带来较大的相移迟滞，因此，为了

确保稳定性，实际会对RF的最小值做出限制(45°一般是可接受的

最小相位裕量)。此后，Z(s)将包含一个高频极点(s = pH)和一个

主极点(s = p)。

为了确保反馈阻抗不变成零，通常建议在任何CFA电路中都不应使

用反馈电容。然而，事情并非如此简单，因为在幅度变化以外，反

馈电容还会导致相移。本节将考察将一个反馈电容添加至基于CFA

的TIA时产生的结果，暂且忽略寄生输入电容。在图2所示电路中，

在反馈电阻RF上跨接一个反馈电容CF，结果形成一个极点，并在环

路增益中产生一个零。ZF定义为RF和CF的并联结果：
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如果以ZF取代等式2中的RF ，则闭环增益可表示为等式9。
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此时，环路增益为 
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环路增益有一个来自Z(s)的主极点(s = p)和一个高频极点(s = 

p H )。另外，受增加的反馈电容的影响，在

( ) FFO CRR
s

||
1

−=   

时形成一个极点，在 
FFCR

s 1
−= 时产生一个零。

在波特图中，CF导致的零产生时的频率低于CF导致的极点，因为

零频率表达式的分母中含有RF，而极点频率表达式的分母中则含

有(Ro||RF)。一种基于CFA的可能TIA(含CF(等式10))的波特图

如图4所示。
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图4. 基于CFA的TIA(含反馈)的波特图

随着频率的增加，零会导致幅度不断提高，相移不断加大，从稳定

性角度来看，在某些情况下，这可能是一件好事。但在图4所示系

统中，零出现在环路增益跨过0 dB之处，而 pH下的极点则在跨交

越点–40 dB/十倍频程时导致幅度渐近线下降。蓝色虚线表示不含

CF的环路增益，采用的是等式2以及双极点版本的Z(s)(见等式11)。





























−








−

+
=

H

OF

O
F

p
s

p
sRR

ZC

11

1withoutGainLoop

 

(11)

图4表明，当无CF时，放大器表现稳定，但在添加CF之后，则会

产生稳定性问题。图4中的坐标图并不完全排除反馈电容的使用，

因为该特定Z(s)并不代表所有CFA，而且未使用实际电阻和电容

值；尽管如此，图中确实表明，高频极点会限制可以安全应用的反
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馈电容。图4同时表明，可以向一个带单极点传递函数的假想CFA

安全添加任意量的反馈电容，而添加反馈电容会增加其闭环带宽。

使用CF导致的零抵销寄生电容导致的极点

以上简要介绍了向CFA添加CF产生的影响，从中可以看出，可以

安全使用CF来补偿输入电流源的寄生分流电容。

图3所示电路的闭环增益表示为等式6。为了厘清添加反馈电容对

该电路的影响，可用ZF取代等式6中的RF，与推导等式9的方法相

似，其中，ZF由等式8定义。电路如图5所示。

i

ie

x1C

Z(s)ie
Ro

Vo

Vi

RF

CF

图5. 基于实用CFA的TIA(用CF补偿寄生电容)

图5所示电路的闭环增益可通过等式12求得
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根据该等式，可以算出环路增益为
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等式13中，因CF导致的零与等式10中的零相同，但CF导致的极

点则从 
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通过向CF 添加C，可以移动极点位置，以匹配零的位置，从而抵销

掉输入电流源的寄生电容C导致的极点。在等式13中，将CF和C导

致的极点频率设为因CF导致的零频率，则得到等式14：
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等式14所示为计算CF的值的简单公式，该值可抵销图5所示TIA中

的寄生电容C导致的环路增益中的极点。以这种方式将极点零完美

抵销之后，环路增益会回归最初形式，含有主极点和高频极点，如

等式11所示。至此，闭环增益可以表示为等式15。
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在使用等式14时，遇到的主要困难是确定Ro，该值是可变的，而

且CFA数据手册中未必提供其额定值。然而，只要环路增益图

的斜率在通过0 dB时合理接近–20 dB/十倍频程，则极点-零抵

销无需如此精确。等式14表明，CF随Ro线性递减，因为随着Ro

接近0，自举发生次数会增加，其中，C完全自举，所需CF等于

0。等式14也可表示为一种匹配时间常数形式，如RoC = RFCF。

等式14的匹配时间常数形式与对VFA进行寄生求和节点电容补偿

时获得的结果非常相似：RGCG = RFCF，其中RG为VFA增益电

阻，CG为RG的交越电容，该电容一般为寄生求和节点电容。然

而，获得这种优势是需要付出代价的。虽然添加CF可使TIA变稳

定，但同时也会在

FFCR
s 1

−=
, 时在闭环增益中导致一个极点，  

如等式12和等式15所示。等式15所描述的闭环增益可以视为传递

函数相乘的两个级联系统。第一个系统的传递函数为等式15中最

左侧的因子，维度为欧姆。第二个系统的传递函数为等式15中最

右侧的因子，无维度。

第二个系统的响应取决于环路增益，只要环路增益幅度在–20 dB/十

倍频程时跨过0 dB，就可以模拟为一个一阶传递函数。基本反馈理

论表明，如果达到这一滚降条件，当环路增益幅度>>1时，第二个

系统的闭环增益幅度约等于单位增益，当环路增益幅度<<1时，则

跟随环路增益幅度。闭环增益中的3-dB点出现在环路增益幅度跨过

0 dB时的频率(如果斜率略快于–20 dB/十倍频程，则在接近0-dB交

越点之处，闭环响应中会出现一些峰化)。因此，在一个稳定的放

大器中，第二个系统可以近似模拟为一个一阶、低通滤波器，其单

位增益处于通带中，且截止频率等于环路增益幅度跨过0 dB时的频

率。第一个系统的传递函数为反馈因子的倒数，其响应为简单的一

阶、低通响应，直流值为RF，转折频率为 

FFCRπ2
1 。

凭直觉可以看出，CF导致的额外极点是意义的，因为输出电压是

流过反馈阻抗的电流形成的，而反馈阻抗随频率增加而下降。当

CF的电抗等于RF的值时，会形成极点。在使用反馈电容补偿、基

于VFA的TIA中会发生相同的情况。不过可以略微扩大闭环带宽，

其方法是从根据等式14计算的值开始，小心地减小CF，移出极点

频率，并缩减相位裕量，但这只能尝试着做。

仿真数据

为了测试该结果，我们针对CFA提出了一种简单的仿真模型，其

中，Zo = 1 MΩ， p = –2π (100 kHz)，pH = –2π (200 MHz)， 

Ro = 50 Ω，且RF = 500 Ω。环路增益的幅度则可通过以这些值代

入等式11中的幅度计算得到。
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结果约等于1，其中 f = 145 MHz。

145 MHz时的环路增益相移为 
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结果得到大约54°的相位裕量，对于无寄生电容的基本CFA来说，

这是一个不错的起点。

图6所示为该模型的响应仿真情况，其中，电流阶跃输入上升时间

为1-ns。

图6. 基本TIA的阶跃响应(无寄生电容)(20 ns/div)。

响应非常干净，响铃振荡已减至最小——为54°相位裕量条件下的

应有水平。对于同一放大器，当在反相输入端和接地之间添加一

个50 pF的寄生电容时，其阶跃响应如图7所示。

 

      图7. 阶跃响应(反相输入端与接地之间存在50 pF的电容)

      (20 ns/div)。

图7中的纵坐标与图6相同，只是轨迹下移了一个刻度，以适应响铃

振荡。显然存在过多响铃振荡，这种放大器明显有相位裕量问题。

放大器可以通过添加一个反馈电容(其值通过等式14决定)来实现

稳定化，经计算，该电容为5 pF。图8 所示为添加5-pF反馈电容

后的结果。

图8. 阶跃响应(以5 pF反馈电容实现极点/零抵销)(20 ns/div)。

显然，闭环增益中的极点会对频带形成限制。原始放大器的环路

增益0-dB交越确定为145 MHz，相当于一阶系统中约1.1的时间

常数，RFCF时间常数为2.5 ns(注意，0-dB交越时，环路增益幅

度滚降速率略快于–20 dB/十倍频程，因为相位裕量少于90°，但

一阶闭环模型是一种比较精确的近似模型)。使用由两个级联系统

构成的上述模型，级联系统的合并时间常数可以估算为两个时间

常数的方和根(输入电流源10%至90%的上升时间为1 ns，相当于

次纳秒级的有效时间常数，可忽略不计)，即2.7 ns左右，似乎与

图7所示响应相符合。

将CF降为3 pF可以略微减少相位裕量，加大闭环极点频率，由此

提升速度，如图9所示。

图9. 阶跃响应(带3-pF反馈电容)(20 ns/div)。

显然，要获得最佳的CF的值，需要进行一些实验。诸如负载电容、

电路板布局、Ro变化等因素在挑选CF时也是需要考虑的。

结论 

随着将CFA用作TIA的做法日渐盛行，有必要了解如何对CFA反

相输入端的传感器电容进行补偿，有必要了解补偿机制的工作原

理。本文基于经典反馈技术，提出了一种简便办法，即将一个反

馈电容与反馈电阻并联起来，对反相输入电容进行补偿。反馈电

容会在闭环响应中导致一个无用极点，但可以基于计算所得值对

电容的值进行调整，以减少极点对频带的限制作用。
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在多通道应用中使用放大器
禁用功能代替多路复用器 
作者：Charly El-Khoury 

多路复用器(MUX)可将信号从多个输入的其中之一路由至公共输

出，允许共享某个器件或资源——如混合信号应用中的ADC或视

频应用中的显示屏——而非为每个输入指定专用器件。很多应用

会在信号进入多路复用器之前，使用放大器对其进行调理。这种

情况下，带禁用功能的放大器可用来选择通道，因此无需使用多

路复用器，同时还能降低成本、减少PCB面积与失真。本文介绍

使用具有禁用功能的运算放大器进行通道选择时遇到的挑战，并

提供采用ADI高速放大器产品组合的示例。

首先，必须比较禁用功能与关断功能。放大器禁用时，功耗下降，

输出进入高阻态，允许将多个输出连在一起。该功能与关断不同，

其目的仅在于节省功耗。

使用运算放大器选择通道时，还需要考虑放大器输入之间允许的最

大电压。该信息通常可在数据手册的“绝对最大额定值”部分找到，

如图1所示。如果该放大器的输入之间具有背靠背二极管，则差分输

入电压将限制为——甚至放大器禁用时也是如此——0.7 V、1.2 V或

更高，具体取决于串联背靠背二极管的数目。

 

REV. B

AD8041

–5–

ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS1

Supply Voltage ............................................................  12.6 V
Internal Power Dissipation2

PDIP Package (N) ....................................................  1.3 W
SOIC Package (R) ....................................................  0.9 W

Input Voltage (Common Mode) ......................................  ± VS

Differential Input Voltage ...........................................  ± 3.4 V
Output Short-Circuit Duration

.......................................... Observe Power Derating Curves
Storage Temperature Range N, R ..............  –65°C to +125°C
Operating Temperature Range (A Grade) ...  –40°C to +85°C
Lead Temperature Range (Soldering 10 sec) ...............  300°C
NOTES
1Stresses above those listed under Absolute Maximum Ratings may cause perma-

nent damage to the device. This is a stress rating only; functional operation of the
device at these or any other conditions above those indicated in the operational
section of this specification is not implied. Exposure to absolute maximum rating
conditions for extended periods may affect device reliability.

2Specification is for the device in free air:
8-Lead PDIP Package: θJA = 90°C/W.
8-Lead SOIC Package: θJA = 155°C/W.

MAXIMUM POWER DISSIPATION
The maximum power that can be safely dissipated by the
AD8041 is limited by the associated rise in junction temperature.
The maximum safe junction temperature for plastic encapsulated
devices is determined by the glass transition temperature of the
plastic, approximately 150°C. Exceeding this limit temporarily
may cause a shift in parametric performance due to a change in

the stresses exerted on the die by the package. Exceeding a
junction temperature of 175°C for an extended period can result
in device failure.

While the AD8041 is internally short-circuit protected, this may
not be sufficient to guarantee that the maximum junction tem-
perature (150°C) is not exceeded under all conditions. To
ensure proper operation, it is necessary to observe the maximum
power derating curves.
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Figure 3. Maximum Power Dissipation vs. Temperature

ORDERING GUIDE

Temperature Package Package
Model Range Description Options

AD8041AN –40°C to +85°C 8-Lead PDIP N-8
AD8041AR –40°C to +85°C 8-Lead Plastic SOIC R-8
AD8041AR-REEL –40°C to +85°C 13" Tape and Reel R-8
AD8041AR-REEL7 –40°C to +85°C 7" Tape and Reel R-8
AD8041ARZ-REEL1 –40°C to +85°C 13" Tape and Reel R-8
5962-9683901MPA2 –55°C to +125°C 8-Lead CERDIP Q-8

NOTES
1The Z indicates a lead-free product.
2Refer to official DSCC drawing for tested specifications.

CAUTION
ESD (electrostatic discharge) sensitive device. Electrostatic charges as high as 4000 V readily
accumulate on the human body and test equipment and can discharge without detection. Although the
AD8041 features proprietary ESD protection circuitry, permanent damage may occur on devices
subjected to high energy electrostatic discharges. Therefore, proper ESD precautions are recommended
to avoid performance degradation or loss of functionality.

 

图1. AD8041绝对最大额定值

某些放大器(如AD8041)在输入之间没有背靠背二极管，因此可处

理高达±3.4 V的差分输入电压。禁用时，放大器输出处于高阻态。

两个放大器的增益配置为2，可相连并选择两通道之一，同时采用

5 V单电源工作，如图2所示。
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图2. 使用两个AD8041运算放大器构建的2:1多路复用器

但是，这并非对所有集成禁用引脚的放大器有效。为了演示该特

性，表1显示集成禁用功能的某些高速放大器，以及差分输入电压

额定值、带宽和最小增益要求。

表1. 集成禁用功能的高速放大器 

器件号码 放大器数
带宽

(MHz) 差分输入电压(V) 最小稳定
增益 

AD8021 单 490 ±0.8 1

AD8027 单 190 ±1.8 1

AD8029 单 125 ±1.8 1

AD8041 单 160 ±3.4 1

AD8063 单 320 ±6 1

AD8099 单 440 ±1.8 2

ADA4853-1 单 100 ±5 1

ADA4895-1 单 236 ±0.7 10

ADA4897-1 单 230 ±0.7 1

ADA4899-1 单 535 ±1.2 1

AD8028 双 190 ±1.8 1

ADA4853-2 双 100 ±5 1

ADA4895-2 双 236 ±0.7 10

ADA4897-2 双 230 ±0.7 1

AD813 三 125 ±6 1

AD8013 三 230 ±6 1

AD8023 三 460 ±3 1

ADA4853-3 三 100 ±5 1
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例如，针对信号调理和通道选择，使用集成独立禁用引脚的双通道

低功耗运算放大器ADA4897-2，无需多路复用器。图3显示两个单

位增益缓冲器配置为2:1通道选择器的简单原理图。本文将分析三

种情况：1) 两个输入源CH0和CH1具有2.5 V直流电平和0.5 V 

p-p交流信号；2) 相同信号，但两个输入源之间具有1 V直流失调 

3) 相同直流电平，1 V p-p交流信号。由于每个放大器的反相和同

相输入之间存在背靠背二极管，因此差分输入电压不应超过0.7 V。
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图3. 使用双通道ADA4897-2构成2:1多路复用器

使能放大器时，反馈功能迫使反相和同相输入相等，但禁

用放大器后，反馈环路开路，输入发生漂移。如果两个输

入之间存在背靠背二极管，则输入漂移的程度也会受到限

制。对于ADA4897-2而言，输入漂移程度不能超过二极管压

降(0.7 V)，否则背靠背二极管就会开启。为了帮助演示这一

点，图4显示该电路的简化原理图，图中禁用了一个放大器。

50�

CH0

CH1

CH0

CH1

�1

 

图4. 图3禁用一个放大器的简化原理图

回到我们所说的三种情况。如果CH0和CH1上的直流电平相等，

则二极管正向偏置之前，两个输入源之间允许存在的最大差分交

流信号为0.7 V。在第一种情况中，电路能正常工作，因为最大差

分信号仅0.5 V p-p。在第二种情况中，两个输入源的直流失调电

平大于0.7 V，因此电路不工作。在第三种情况中，当两个输入源

之间具有180°相位差时，最大差分信号可达1 V p-p。这将导致背

靠背二极管正向偏置，因此电路在这种情况下也无法工作。针对

后两种情况，使用AD8041或其他差分输入电压足够大的放大器

(表1中的器件)将是更好的选择。

如果出于成本或性能考虑而必须使用带有背靠背二极管的放大器，

并且如果无法添加额外的多路复用器，则可将放大器增益设为1以

上，或者使用单位增益配置的反馈电阻，这样可以使问题不那么

严重。第二种情况只有在使用电压反馈放大器时才会有问题，因

为这种情况下不应使用单位增益反馈电阻。如需处理峰值问题，

则可以使用一个电容与反馈电阻并联连接，降低峰值电平，最小

化反馈电阻效应。

图5所示为图2的简化原理图，但使用ADA4897-2代替AD8041。放

大器的增益配置为2。

50�

330�

CH0

CH1

CH0

CH1

�2

图5. 图2的简化原理图，使用ADA4897-2

在该电路中，反馈电阻限制流过背靠背二极管的电流。这样可以使

二极管不会完全正向偏置，对电路形成负载。假设CH0和CH1具有

1 V p-p，则电阻两端的最大差分信号(假定二极管压降为0.7 V) 就

是1.5 V – 0.7 V = 0.8 V，相当于0.8 V/330 Ω = 2.4 mA电流。相比

负载电流，该最差情况下的电流足够低，因此放大器应当能提供该

电流，同时驱动电路的其余部分。如有必要，可以增加反馈电阻值，

以便降低电流。采用2作为增益值而非使用单位增益(如假定该配置

下的电压反馈放大器稳定，则可以使用单位增益反馈电阻)将允许交

流输入电压倍增。使用反馈和增益电阻时，在反相输入端增加直流

偏置可以消除CH0和CH1之间的失调直流电压电平。在高精度应用

中，使用非背靠背二极管的放大器可能效果更佳，因为二极管会使

信号失真，哪怕它们并未完全导通。

总之，只要所有输入背靠背二极管保持非饱和状态，就可以将带禁

用功能的放大器用作通道选择器。单位增益配置相比更高的增益会

有更多限制，该配置下增益和反馈电阻可用于限制流过背靠背二极

管的电流，消除直流偏置。若需要单位增益，可在反馈环路中使用

电阻，前提是该配置下的放大器稳定。最后，请记住，背靠背二极

管会产生失真，因此对于高精度应用而言，使用无背靠背二极管的

放大器可能是更好的选择。 

作者简介  

Charly El-Khoury [charly.el-khoury@analog.
com] 是高速放大器部门的应用工程师。他于2006

年毕业于伍斯特理工学院(WPI)，获得电气与计算

机工程(ECE)硕士学位，之后加入ADI公司。
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多路复用三线式RTD数据采
集系统的误差最小化 
作者：Henry He

电阻温度检测器(RTD)可在很多工业应用中监控温度。在一个分布

式控制系统(DCS)或可编程逻辑控制器(PLC)中，一个数据采集模

块可用来监控很多安装在远处的RTD温度。在高性能应用中，若

每个RTD都自带激励电路和ADC，则具有最佳的精度，但数据采

集模块将会体积庞大、成本高昂，且功耗高。多路复用模块具有体

积较小、成本和功耗较低的特性，但可能会损失一定精度性能。本

文讨论如何最小化多路复用系统误差。

电路结构 

提供双线式、三线式和四线式RTD配置，其中，双线式配置的器件成

本最低，四线式器件精度最佳。三线式RTD通常用于工业应用中，可采

用两个相同的电流源激励，以消除引脚电阻。与精密参考电阻一同使用

时，电流源误差不影响测量精度。高性能ADC(如AD7792和AD7793)

集成激励电流源，适合高精度RTD测量。

图1显示片内电流源激励两个三线式RTD。RTD通道可由多路复用

器选择，如ADG5433高压、防闩锁、三路SPDT开关。

一次只能测量一个RTD。S1A、S1B和S1C闭合测量RTD 

#1；S2A、S2B和S3B闭合测量RTD #2。单个ADG5433可切换

两个三线式RTD；可增加额外的多路复用器处理两个以上的传感

器。RLXX表示RTD和测量系统之间由于导线过长引入的电阻以

及开关的导通电阻。

计算RTD电阻 

由于S1A、S1B和S1C闭环测量RTD #1，RTD电阻可计算如下： 

因此，测量值仅取决于RREF的数值(和精度)。但请记住，我们假定 

IOUT1 = IOUT2，并且RL1A = RL1B = RL1C。事实上，这些电流和电

阻失配是测量误差的主要来源。

电流源和线路电阻失配的影响 

下一步，假定两个电流源失配，比如IOUT2 = (1 + x) IOUT1。现在，考

虑下列情况：

图1. 两个三线式RTD多路复用至一个AD7792/AD7793 ADC

VREF
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OUTIVINRTD = = /
VIN × 2RREF
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请注意，失配会导致失调误差以及增益误差。失调误差与两个引

脚电阻之间的失配有关，而增益误差与两个电流源之间的失配有

关。如果不考虑这些失配情况，则根据ADC的数据读数计算的

RTD电阻值将是不准确的。

以200 Ω RTD为例，表1显示不考虑失配时，得到的数值；其

中，RREF = 1000 Ω，IOUT1 = 1 mA，IOUT2 > IOUT1(以百分比

显示)，RL1A = 10 Ω，RL1C > RL1A(以电阻值显示)。

表1. 不考虑失配时的RTD测量值 

                              RL1C – RL1A 
(IOUT2 – IOUT1)/IOUT1

0.01 Ω 0.1 Ω 1 Ω

0.1% 199.88 199.79 198.89
0.5% 199.44 199.35 198.45
1.0% 198.90 198.81 197.90

最小化误差 

数据显示很小的失配就会严重影响精度，因此应当使用匹配良好

的电流源和开关，以便改进性能。

传递函数是线性的，因此可轻松校准电流源和电阻失配导致的初始

误差。然而，失配随温度的变化而改变，这使得补偿变得很不容易。

因此，选用的器件应随温度的变化而具有低漂移特性。

若IOUT1 ≠ IOUT2，且电流源如图所示连接：

假定我们交换IOUT1和IOUT2，使IOUT1连接VIN–和IOUT2，并连接

VIN+：

现在，如果我们对转换结果求和，并且电流源以初始方向连接，同

时第二次转换时交换电流源，则可得：

请注意，测量值现已独立于电流源失配。唯一的缺点是速度的损

失，因为每次RTD计算都需经过两次转换。

AD7792和AD7793针对该应用设计。如图2所示，通过写入I/O寄存

器，集成开关可简化电流源到输出引脚的交换。

结论  

在AD7792/AD7793器件内交换激励电流源可改善多路复用RTD

测量电路的精度。计算显示了电流源和线路电阻之间失配问题的

重要性。

参考文献 
Kester, Walt, James Bryant, and Walt Jung. “Temperature 
Sensors.” Sensor Signal Conditioning, Section 7. Analog Devices, 
Inc., 1999. 

作者简介 

Henry He [henry.he@analog.com] 于2012年加入

ADI公司，担任中国北京现场应用工程师一职。加

入ADI之前，Henry曾经作为硬件工程师服务于GE 

Energy和SUPCON公司。他拥有浙江大学工业自动

化专业的学士学位和硕士学位。
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系统演示平台简化从评估到
原型制作的过渡
作者：Rosemary Ryan 

简介 

ADI公司面向设计工程师提供评估板和应用软件，简化新设计的

元器件选型过程。完成初始评估后，设计的某些方面通常需要进

一步研究。元器件如何连接系统的FPGA、微控制器或数字信号

处理器(DSP)？ 完成系统设计前是否可对接口和应用代码进行验

证？ 还没收到印刷电路板的时候能否先进行HDL编码？节省时

间并增加成功可能性的最佳方法是在搭建电路板之前先准备好代

码和接口。虽然ADI的系统演示平台(SDP)主要是一款评估工具，

但它同时设计为允许进行这类原型制作，为开启系统开发过程提

供前所未有的便捷性。

系统演示平台

图1中低成本、可重复使用的SDP评估平台在设计时充分考虑到了

功能的多样性。该平台由控制板、转接板和子评估板组成，可快

速、方便地实现评估到原型制作的过渡。

USB PLUG

EVALUATION SYSTEM

INTERFACING TO THIRD-PARTY TOOLS

SIGNAL MONITORING 

INTERPOSER 
BOARDS

SYSTEM 
FUNCTION 

BOARDS

THIRD-PARTY DESIGN TOOLS

 DAUGHTER 
BOARDS

CONTROLLER 
BOARDS

LAPTOP

图1. 系统演示平台概述

该双板评估系统包括一块控制器板，可配合多块子板重复使用。控

制器板通过USB 2.0接口连接个人计算机(PC)，利用标准120引脚

连接器为子板提供一系列常用的通信接口。同一个120引脚连接器

兼容超过180款电路板，用于产品评估以及参考电路评估；该连接

器还可连接待评估元器件的输入和输出信号。全系列产品评估板可

用于ADC、DAC、DDS、RF PLL和MEMS麦克风等产品的评估。

参考电路评估板可用于所有采用了ADI元器件的应用，包括汽车电

子、医疗保健、过程控制和工业自动化。图2显示SDP-B控制板连

接至PulSAR® ADC评估板。如需所提供评估板的完整列表，请访

问www.analog.com/sdp。

10-LEAD PulSAR EVALUATION BOARD

SDP BOARD

TO PC VIA USB

图2. 使用SDP-B和PulSAR ADC评估板的评估硬件设置

该平台还集成了一系列转接板，允许宽范围子板直接连接第三方

评估工具，如Xilinx® FPGA评估板或BeMicro软件开发套件

(SDK)。这些转接板将ADI评估板上的元器件输入和输出连接至

Xilinx或Altera® FPGA，是利用ADI评估板和第三方工具进行快

速、方便原型制作的关键。

120引脚连接器 

120引脚控制器采用与ADI公司DSP EZ-KIT Lite®相同、明确定义

的标准引脚排列。连接器包括SPI、I2C、SPORT、GPIO、定时

器和并行接口，以及电源和接地引脚。连接器支持3.3 V逻辑电平。

转接板

转接板通过标准120引脚连接器连接子板。然后它们将信号从120引

脚连接器路由至第二个连接器，允许用户将子板连接至自行选择的

FPGA评估板。转接板不包含任何额外的逻辑或信号调理，仅仅将

信号从SDP连接器路由至第二个连接器——例如VITA 57标准FMC

连接器。提供三种转接板，包括SDP-I-FMC转接板、BeMicro 

SDK/SDP转接板和SDP分线板。

SDP-I-FMC转接板 

如图3所示，SDP-I-FMC转接板可将任意SDP兼容型评估板连接

至支持3.3-V I/O的Xilinx FPGA评估板。它集成标准120引脚连接

器和低引脚数(LPC) FMC连接器，属于业界标准VITA 57规范的

一部分，规定I/O到FPGA的连接性能。子板上的120引脚连接器连

接SDP-I-FMC转接板上的120引脚插座。随后，SDP-I-FMC转接

板上的FMC连接器连接Xilinx评估板上的FMC连接器。

SDP 120-PIN
CONNECTOR

FMC LPC
CONNECTOR

图3. SDP-I-FMC转接板
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Kintex KC705是Xilinx评估板的一个示例，集成3.3 V I/O和FMC

连接器。因此，它可以通过SDP-I-FMC连接ADI评估板，如图4所

示。ADI   Wiki知识库提供大量SDP兼容型评估板的示例代码，允

许用户尽早开始FPGA的开发。欲获得有关SDP-I-FMC的更多信

息，包括原理图和订购信息，请访问www.analog.com/sdpFMC。

该板零售价为49美元/片。

KINTEX KC705
EVALUATION BOARD

ADI EVALUATION BOARD

SDP-I-FMC
INTERPOSER

BOARD

图4. SDP-I-FMC转接板连接 子板与Kintex KC705评估板。

BeMicro SDK/SDP转接板

BeMicro SDK/SDP转接板(如图5所示)允许用户将子板与BeMicro 

SDK评估板上的BeMicro SDK/SDP转接板提供标准120引脚连

接器，可连接ADI评估板；同时，BeMicro边缘连接器插座与

BeMicro SDK相连。来自SDP连接器的信号路由至边缘连接器插

座。BeMicro SDK/SDP转接板可前往www.arrownac.com购买，价

格为50美元/片(部件名称：ADI转接板)。如需获得原理图及其他信

息，请访问：www.analog.com/bemicroSDP。

BeMicro EDGE CONNECTOR RECEPTACLE

SDP 120-PIN CONNECTOR

BeMicro EDGE CONNECTOR RECEPTACLE

SDP 120-PIN CONNECTOR

图5. BeMicro SDK/SDP转接板

BeMicro SDK

BeMicro SDK是基于Altera Cyclone IV的硬件评估平台，可使用

NIOS II处理器创建、编译、运行和调试嵌入式软件。该产品由

Arrow与Altera公司合作开发，提供小型、低成本、易于使用的

FPGA评估和开发平台。大量SDP兼容型评估板的BeMicro SDK示

例项目可通过下列网址访问：wiki.analog.com/resources/alliances/

altera。一个良好的开端——许多可供使用的元器件接口示例——

可以减少FPGA系统开发时间。

BeMicro SDK

BeMicro SDK/SDP
INTERPOSER

ADI EVALUATION
BOARD

图6. BeMicro SDK/SDP转接板连接子板与BeMicro SDK

SDP分线板 

SDP分线板有4个120引脚连接器。J1和P1用于SDP和SDP兼容

型评估板；J2和P2用于ADSP-BF60x EZ-KIT。该板主要用于信

号监控。每个探测点都代表连接器上的一个引脚，允许示波器监

控该引脚上的活动。没有专用的转接板硬件时，该板还可作为原

型制作的有效工具。

图7. SDP分线板

该板提供4排通孔探测点，如图8所示。这些探测点可方便地连接

DSP或微控制器评估板。来自J1和J2的信号路由至SDP分线板底

部的P1和P2。
LE

D

J2

P3
(J2)

P5
(J1)

P4
(J2)

1 30
9112

0
31

90

60
61

P6
(J1)

J1

图8. SDP分线板顶视图

(接第14页)
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缩短积分时间可以提高航位
推算导航系统的精度
作者：Ben Wang

汽车航位推算(DR)导航系统采用一个陀螺仪(gyro)来推算车辆的

即时航向。借助该信息再加上行驶的距离，导航系统可以正确确

定车辆的位置，即使卫星信号因拥挤的城区环境或隧道而受阻时

亦是如此。在DR导航中使用陀螺仪的一个重大挑战是，卫星信号

可能会丢失较长时间，结果使累积角度误差过大而无法精确定位车

辆。本文为这个问题提出了一种简单的解决办法。

DR导航的工作原理

图1所示为DR导航的基本工作原理。一个陀螺仪测量车辆的旋转

速率，单位为度/秒。代表车辆即时航向的角度通过计算旋转速率

的时间积分而求得。结合航向和行驶距离，可以确定车辆的位置，

如图中的红线所示。

END

START
VEHICLE POSITION

0°/s
HEADING DIRECTION

0°/s
ANGULAR RATE

45°

–45°

TIME

35°

–50°
–70°

图1. DR导航的工作原理。

使用数字陀螺仪时，积分速率可以表示为速率样本和与采样间隔

之积：

τ×= ∑
=

n

i
ir

1
angle

其中， ri为陀螺仪检测到的速率， n为样本数，τ为采样间隔。 

随时间累积的角度误差可以表示为：

τ×= ∑
=

n

i
ie

1
errorangular 

其中， ei为各样本的速率误差， n为样本数，τ为采样间隔。

根据该公式，随着所需积分时间变长，累积误差变大，如图2所

示。这些速率样本(用带ADXRS810高性能角速率传感器的评估

板测得)模拟的是共含有3300个速率样本的DR导航系统。蓝线表

示陀螺仪速率样本；红线表示累积角度误差。显然，累积角度误

差随时间而变大。
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                     图2. 使用ADXRS810评估板测得的速率。 

                     (注：角度误差未按比例绘制。)

用低通滤波器(LPF)缩短积分时间

降低角度误差的传统方法将重点放在减小en上，但当今的数字陀

螺仪的速率误差规格已处于非常低的水平。例如，ADXRS810

的灵敏度为80 LSB/°/秒，失调为±2°/秒，抗冲击性为0.03°/秒/g，

改善空间有限。另外，en的补偿算法非常复杂。与诸如电子稳定

控制(ESC)等其他应用相比，DR导航系统中的陀螺仪可以长期运

行，例如车辆行驶通过长隧道时GPS信号就不会丢失。在DR导航

应用中，较长的运行时间会导致角度误差变大。

如果可以缩短积分时间，则可以显著降低累积角度误差。当陀螺

仪不旋转时，速率输出较小，但因陀螺仪噪声的影响，输出不是

零。ADXRS810具有超低的陀螺仪噪声和超高的灵敏度，只需设

置相应的阈值，即可轻松过滤掉数字域中的噪声。这一过程等效

于低通滤波，因为与旋转导致的速率输出相比，陀螺仪速率噪声

处于高频区。

图3所示为图2的LPF版本，其中，小于1°/s的所有速率样本均归零

处理，因此在速率积分时忽略不计。剩下的积分时间，被认为是有

效积分时间，只相当于总积分时间的16%左右。如此可以大幅缩短

积分时间。结果，累积角度误差也显著降低，如图中的红线所示。
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           图3. 使用ADXRS810评估板和数字LPF测得的速率。 

           (注：角度误差未按比例绘制。)
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在实际应用中，车辆方向盘一般位于零度处。因此，可以通

过忽略来减少陀螺仪速率的有效积分时间，如图3所示实验

中所做的那样。图4所示为来自真实车载测试的陀螺仪速率

样本。在隧道中行驶大约180秒，则需要180秒的速率积分时

间。如果不使用LPF过程，则180秒内累积的误差可能高达4°，

该值太大，导致无法正确确定车辆在隧道中的位置。采用LPF

过程，将阈值设为0.5°/秒，则有效积分时间缩短至84秒，减

幅达53%左右。累积误差降至约0.5°，如图5所示。设置LPF阈

值时，可以根据具体应用所需要的精度来定。

结论

如今的数字陀螺仪具有出色的规格特性，因此，其性能的提升余地

有限。在车载DR导航系统以及要求长积分时间的其他应用中，通

过设置LPF阈值来缩短积分时间是一种简单但有效的精度提升方法。

ADXRS810高性能、低成本数字陀螺仪采用ADI公司的新型

MEMS技术，是车载DR导航应用的上佳选择。该陀螺仪采用超

小型封装，具有低失调、低噪声和高速率灵敏度的特点。采用芯

片集成温度补偿技术，无需使用外部温度传感器，同时简化了温

度补偿算法。其超高的抗冲击和抗振动能力对汽车应用具有十分

重要的意义。

作者简介 

Ben Wang [ben.wang@analog.com], 是ADI公司

中国深圳的现场应用工程师(FAE)，毕业于湖南大

学。他于2009年6月加入ADI公司，此前在National 

Semiconductor工作过六年。
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ADI EVALUATION BOARD

SDP BREAKOUT BOARD

RENESAS
EVALUATION BOARD

图9. SDP分线板连接AD7291评估板与Renesas评估板 

在图9的示例设置中，SDP分线板的SPI引脚连线至Renesas RL78

评估板。Wiki知识库提供示例代码，用于多个元器件评估板，可通

过下列网站上单个产品页面的链接找到：www.analog.com或ADI 

Wiki上的微控制器示例部分。

欲获得有关SDP分线板的更多信息，包括原理图和订购信息，请

访问：www.analog.com/EI3Breakout。该板零售价为49美元/片。

结论

从评估到原型制作的过程中，有很多选择有助于加快设计速

度。ADI拥有专用硬件、可自定义硬件以及示例代码，提供一系

列解决方案，满足各种需要。我们的系统演示平台正在不断演进

中，因此我们鼓励您提供对您的设计过程帮助最大的原型制作硬

件和软件反馈信息。
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Rosemary Ryan [rosemary.ryan@analog.com] 

是应用技术团队的应用工程师。她2005年毕业于利

默里克大学，获计算机工程工学学士学位，2006年

加入利默里克ADI公司。2010年毕业于沃特福德理

工学院，获电子工程工学硕士学位。目前就职于精

密系统应用团队，负责系统演示平台(SDP)的开发。
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如何设计并调试锁相环(PLL)
电路 
作者：Ray Sun 

简介

设计并调试锁相环(PLL)电路可能会很复杂，除非工程师深入了解

PLL理论以及逻辑开发过程。本文介绍PLL设计的简易方法，并提

供有效、符合逻辑的方法调试PLL问题。

仿真

如果不在特定条件下进行仿真，则估计一个PLL电路的规格将会是

十分困难的。因此，进行PLL设计的第一步应当是仿真。我们建议

工程师使用ADIsimPLL™ 软件运行基于系统要求的仿真，包括参考

频率、步进频率、相位噪声(抖动)和频率杂散限制。

许多工程师面对如何选择参考频率会感到无所适从，但其实参考频

率和输出频率步进之间的关系是很简单的。采用整数N分频PLL，

则输出频率步进等于鉴频鉴相器(PFD)输入端的频率，该频率等于

参考分频器R分频后的参考频率。采用小数N分频PLL，则输出频

率步进等于PFD输入频率除以MOD值，因此，您可以使用较高的

参考频率，获得较小的频率步进。决定使用整数N分频或是小数N

分频时，可牺牲相位噪声性能换取频率步进，即：较低的PFD频率

具有更好的输出频率分辨率，但相位噪声性能下降。

例如，表1显示若要求具有固定频率输出以及极大的频率步进，则

应首选整数N分频PLL(如ADF4106)，因为它具有更佳的总带内相

位噪声。相反，若要求具有较小的频率步进，则应首选小数N分频

PLL(如ADF4153),因为它的总噪声性能优于整数N分频PLL。相

位噪声是一个基本的PLL规格，但数据手册无法针对所有可能的

应用指定性能参数。因此，先仿真，然后进行实际硬件的测试就

变得极为关键。

表1. 相位噪声确定PLL的选择 
固定频率应用

RF = 1.8 GHz,  
fosc = 13 MHz,  
固定输出频率 

GSM1800应用 

RF = 1.8 GHz,  
fosc  = 13 MHz,  
fres  = 200 kHz

ADF4106
整数N分频

PLL 

FOM + 10log fpfd + 20log N 
= –223 + 10log 13 MHz + 
20log 138 = –109 dBc/Hz

FOM + 10log fpfd + 20log N 
= –223 + 10log 200 kHz  

+ 20log 9000 = –91 dBc/Hz
ADF4153
小数N分频

PLL 

FOM + 10log fpfd + 20log N 
= –220 + 10log 13 MHz + 
20log 138 = –106 dBc/Hz

FOM + 10log fpfd + 20log N 
= –220 + 10log 13 MHz + 
20log 138 = –106 dBc/Hz

结果 使用整数N分频更佳 使用小数N分频更佳

甚至在真实条件下通过ADIsimPLL仿真PLL电路时，结果也可能

是不够的，除非真实参考以及压控振荡器(VCO)的模型文件已包

含在内。如果未包含在内，则仿真器将使用理想参考和VCO进行

仿真。若要求高仿真精度，则花在编辑VCO和基准电压源库文件

上的时间将会是值得的。

PLL使用与放大器类似的负反馈控制系统，因此环路带宽和相位裕

量的概念此处依然适用。通常，环路带宽应设为PFD频率的十分之

一以下，且相位裕量的安全范围为45°至60°。此外，应当进行针对

真实电路板的仿真和原型制作，以便确认电路符合PCB布局对寄生

元件、电阻容差和环路滤波器电容的规格要求。

有些情况下，暂时没有合适的电阻和电容值，因此工程师必须确

定是否能使用其他值。在ADIsimPLL的“工具”菜单中隐藏了一

项小功能，称为“BUILT”。该功能可将电阻和电容值转换为最

接近的标准工程值，允许设计人员返回仿真界面，验证相位裕量

和环路带宽的新数值。

寄存器

ADI PLL提供很多用户可配置选项，具有灵活的设计环境，但也

会产生如何确定存储在每个寄存器中数值的难题。一种方便的解

决方案是使用评估软件设置寄存器值，甚至PCB未连接仿真器时

也能这么做。然后，设置文件可保存为.stp文件，或下载至评估板

中。图1显示ADIsimPLL仿真结果，提供诸如VCO内核电流等参

数的建议寄存器值。

 
 

          图1. ADIsimPLL仿真软件提供寄存器设置的建议值

原理图和PCB布局

设计完整PLL电路时，需牢记几点。首先，重要的是匹配PLL的参

考输入端口阻抗，将反射降至最低。另外，保持电容与输入端口并

联组合值尽量小，因为它会降低输入信号的压摆率，增加PLL环路

噪声。更多详细信息请参考PLL数据手册上的输入要求。
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其次，将模拟电源与数字电源相分离，最大程度减少它们之间的干

扰。VCO电源特别敏感，因此此处的杂散和噪声可轻易耦合至PLL

输出。更多注意事项以及详细信息，请参考利用低噪声LDO调节器

为小数N分频压控振荡器(VCO)供源，以降低相位噪声(CN-0147)。

再则，用于组成环路滤波器的电阻和电容应当放置在尽可能离

PLL芯片近的地方，并使用仿真文件中的建议值。若您在改变环

路滤波器元器件值之后发现难以锁定信号，请尝试使用最初用于

评估板的数值。

对于PCB布局而言，其主要原则是将输入与输出分离，确保数字

电路不会干扰模拟电路。例如，若SPI总线太过靠近参考输入或

VCO输出，则访问PLL寄存器时，VCO输出会在PLL输出端产生

杂散现象。

从热设计角度来看，可在PLL芯片底下放置一个导热接地焊盘，确

保热量流经焊盘，到达PCB和散热片。在极端环境下使用时，设计

人员应计算PLL芯片和PCB的所有热参数。

有效利用MUXOUT 

在调试阶段开始时，若PLL不锁定，则很难确定应当从何处开始。

第一步，可以使用MUXOUT查看是否所有内部功能单元都正常

工作，如图2所示。例如，MUXOUT能显示R计数器输出，指示

参考输入信号良好，且寄存器内容成功写入。MUXOUT还能检

查检测器的锁定状态，以及反馈环路中的N分频输出。通过这种

方法，设计人员可确定每个分频器、增益或频率值是否正确。这

是调试PLL的基本过程。

DGND

R COUNTER OUTPUT

DVDD

DGND

CONTROLMUX MUXOUT

DVDD

THREE-STATE OUTPUT

N DIVIDER OUTPUT

ANALOG LOCK DETECT

DIGITAL LOCK DETECT

RESERVED

图2. MUXOUT引脚辅助PLL进行调试

时域分析

调试PLL时，使用时域分析，演示写入串行外设接口(SPI)总线上

的寄存器数据是正确的。虽然读写操作需要的时间比较长，但请

确保SPI时序符合规格，且不同线路之间的串扰减小到最低程度。

应当参考PLL数据手册中的时序图，以便确定数据建立时间、时钟

速度、脉冲宽度和其他规格。确保留有足够的裕量，以便在所有条

件下都满足时序要求。使用示波器检查时域内的时钟和数据边沿位

于正确位置。若时钟和数据线路太过接近，则串扰会使时钟能量通

过PCB布线耦合至数据线路。这种耦合会导致数据线路在时钟的上

升沿产生毛刺。因此，读写寄存器时需检查这两条线路，尤其当寄

存器出现错误时。确保线路电压满足表2的规格。

表2. 逻辑输入 
最小值 典型值 最大值 单位

输入高电压，VINH 1.5 V

输入低电压，VINL 0.6 V

输入电流，IINH/IINL ±1 μA

输入电容，CIN 3.0 pF

频谱分析 

频域中的问题更常见、更复杂。如果使用频谱分析仪，则应当首

先检查PLL输出是否锁定；如果波形具有稳定的频率峰值则表示

锁定。如果未锁定，则应当遵循前文所述的步骤。

如果PLL已锁定，则收窄频谱分析仪带宽，以便确定相位噪声是否

位于可接受范围内，并将测试结果与仿真结果对照确认。测量某些

带宽条件下的相位噪声，如1 kHz、10 kHz和1 MHz。

若结果与预期不符，则应首先回顾环路滤波器设计，检查PCB板上

元器件的真实值。然后，检查参考输入的相位噪声是否与仿真结果

一致。PLL仿真相位噪声应与真实值接近，除非外部条件有所不同，

或向寄存器写入了错误值。

电源噪声不可忽略，哪怕使用了低噪声LDO；因为DC-DC转换器

和LDO都可能成为噪声源。LDO数据手册显示的噪声频谱密度通

常会影响噪声敏感型器件，比如PLL(见图3)。为PLL选择低噪声电

源，特别是需要为VCO的内核电流提供电源。
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图3. LDO噪声频谱密度
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通常PLL的输出端会有四种类型的杂散：PFD或参考杂散、小数

杂散、整数边界杂散以及外部来源杂散，如电源。所有PLL都至

少有一种类型的杂散，虽然永远无法消除这些杂散，但某些情况

下，在不同类型的杂散或频率之间进行取舍，可以改进整体性能。

若要避免参考杂散，请检查参考信号的上升沿。边沿过快或边沿

幅度过大都会对频域造成严重的谐波现象。另外，仔细检查PCB

布局，避免输入和输出之间产生串扰。

如需最大程度地减少小数杂散，可增加扰动，迫使小数杂散进入本

底噪声中，但这样做会略为增加本底噪声。

整数边界杂散不常见，且仅当输出频率过于接近参考频率的整数倍

时才会发生，此时环路滤波器无法将其滤除。解决该问题的简便方

法是重新调节参考频率方案。例如，若边界杂散发生在1100 MHz

处，且输出为1100.1 MHz，参考输入为20 MHz，则使用100 kHz

环路滤波器将参考频率改为30 MHz即可消除该杂散。

结论

调试PLL要求对PLL具有深入的理解，并且如果在设计阶段格外仔

细，就能避免很多问题。若问题发生在调试阶段，请遵循本文所述

之建议，对问题逐一进行分析并逐步解决问题。更多信息，请参考

网站上的丰富信息资源：www.analog.com/pll。
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