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摘要 

电感电容压控振荡器 I

摘要 
 
近几年无线通信系统的蓬勃发展推动了低成本、低功耗 CMOS 无线收发机的研究与开

发。同时 CMOS 工艺技术的不断进步，使得无线收发机系统中大部分单元电路，如低噪声

放大器(LNA)、混频器（Mixer）、本机振荡器(Local Oscillator)以及中频滤波器(IF Filter)等都

能够单片实现。无源器件(片上电感和可变电容)的片上实现问题的解决，使得本机振荡器的

单片集成成为可能。 
本论文系统论述了电感电容压控振荡器的理论和实现，并且深入浅出地研究了压控振荡

器设计中的许多关键技术。 
首先，本文简单介绍了压控振荡器的基本原理和振荡器的分类，对窄频带，宽频带，正

交输出电感电容压控振荡器的电路实现方式进行了系统总结。 
我们研究了硅基集成螺旋电感的仿真，设计与优化。系统总结了电感仿真的三种方法；

提出了电感中金属间寄生电容等效模型，并且具体计算了两种硅基串联叠层电感的等效电

容；提出了两种提高电感品质因数的技术：金属线多通路并联和深阱反偏双 PN 结。 
其次，针对压控振荡器的频率－电压压控曲线分析问题，从时间域角度，本论文对电感

电容谐振电路的周期计算方法在理论上进行了系统推导，阐述了阶跃可变电容能够进行频率

控制的本质，得到了一种计算频率－电压压控曲线的有效方法。仿真和测试验证结果表明该

方法计算的压控曲线与仿真和测试结果非常吻合。 
接着，我们对三种相位噪声模型：线性时不变模型，非线性时不变模型和线性相位时变

模型，进行了系统分析和概括。我们详细分析了振荡器的内在振荡机制，总结了振荡器设计

和优化的一般步骤，提出了振荡器设计中片上电感的最小 sR L 设计原则。从线性时不变噪

声模型出发，计算了压控振荡器相位噪声的极限值，并系统总结了几种相位噪声降低技术，

提出了感性压控端降噪技术。 
最后，根据数字电视调谐器中频率综合器的性能指标要求，详细论述了在 CSM 0.35µm 

CMOS 射频/混合信号工艺上的两个电感电容压控振荡器的实现。 
 

关键字：电感电容压控振荡器，片上螺旋电感，可变电容，电视调谐器，频率综合器，相位

噪声 
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电感电容压控振荡器 II

Abstract 
 

LC Voltage-Controlled Oscillators 
by 

Zhangwen Tang 
Doctor of Philosophy in Microelectronics 

Fudan University, Shanghai, P.R.China 
 

The explosive growth in wireless communications has driven universities and companies to produce 
wireless transceivers at low-cost, low-power, and compact size. Recently, all of RF components, such 
as low-noise amplifiers (LNAs), mixer, local oscillators (LOs), and IF Filters, seem possible to be 
integrated in CMOS scaled technology. On-chip passive elements such as spiral inductors and varactors 
make on-chip implementation of LC-tank voltage-controlled oscillators (VCOs) easy. 

In this thesis, the theory and practice of LC VCOs are studied, and many key techniques in circuit 
implementation were explained in a simple way.  

First, this thesis briefly introduces the fundamental theory of oscillators and oscillator’s class. All 
kinds of the circuit structures of narrowband, wideband, and quadrature-output LC-VCOs are also 
presented. 

The design, simulation and optimization of on-chip inductor are studied. Three methods of analysis 
and simulation of on-chip inductor are summarized briefly. We have proposed the effective capacitance 
model of two neighbor metals in on-chip inductors, and calculate the parasitic capacitance of serial 
multilayer inductors. In order to improve the quality factor of on-chip inductor, multipath metal 
structure and double reverse-biased PN junctions in deep-Nwell are proposed.  

Secondly, this thesis describes a new prediction method of tuning curves of a LC-tank VCO with 
period calculation technique. With this period calculation technique, the prediction of oscillator’s 
tuning curves is more accurate compared with the traditional harmonic approximation. The simulation 
and measurement agree well with the results obtained from the theoretical analyses. 

We have studied three analysis methods of phase noise: linear time invariant(LTI), nonlinear time 
invariant(NTI) and linear phase time varying(LPTV). The underlying physics of LC oscillators is 
analyzed in detail. The general process of LC-VCOs’ design and optimization is summarized, and we 
proposed the method of Rs/L minimization in the inductor selection. With linear time invariant(LTI) 
modeling of phase noise, we calculate the minimum phase-noise factor of LC VCOs, and summarize 
many techniques of lowering phase-noise. The inductive voltage control is proposed to lower the even 
harmonics in the oscillating voltage and to lower the phase noise, which comes from even harmonics. 

In the end, we have designed and tested two LC VCOs in CSM 0.35µm RF/Mixed CMOS process, 
which are applied to the TV Tuner applications. 

 
Key Words: LC voltage-controlled oscillator, on-chip spiral inductor, varactor, TV tuner, frequency 
synthesizer, phase noise 
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第一章  前言 

电感电容压控振荡器 1

第一章  引言 
 

1.1 研究背景 

无线通信系统和宽带接收机的迅猛发展，特别是手持无线设备(如手机)的普及，使得射

频前端芯片设计向小型化、低成本、低功耗等方向发展。CMOS 工艺技术的不断进步，使越

来越多的射频单元电路，如低噪声放大器、上/下变频混频器、中频滤波器、本机振荡器、

功率放大器等等，能够集成到单片 CMOS 收发机芯片上，加上基带信号处理，尤其是数字

信号处理，早已经能够在 CMOS 工艺上实现，因而有可能在 CMOS 工艺上实现整个从前端

到后端的无线通信系统。 
单片 CMOS 实现的无线接收机是近几年学术界研究的热点问题。例如，Berkeley 的 Paul 

R. Gray 领导的“用于无线电话的 1.9GHz，宽带中频，两次变频接收机”项目[1]；UCLA 的

Asad A. Abidi 研究的“在 1µm CMOS 工艺上实现的、单片扩频无线接收机”[2,3]；以及目

前比较热门的 GSM, DECT, Bluebooth, WLAN 等接收机系统。这些 RF 无线接收机均针对窄

通道信号处理，而宽通道信号处理的 RF 接收机目前仍然是一个具有挑战性的领域。 
像电缆电视调制解调器(Cable Modem)这样的宽带应用需要接收机在很宽的频段范围内

保持很高的线性特性。在商用数字电视机顶盒(Set-Top Box)中，目前还广泛使用的是如图 1.1
所示的分立集成电缆电视调谐器[4]。采用 CMOS/BiCMOS 工艺实现的全集成电视调谐器尚

处在研究和试制阶段[5-7]。 

全集成电视调谐器系统是一个完整的无线接收机系统(图 1.2)。由于电视信号频谱的宽

频带和低噪声性能要求，目前大多数集成的电视调谐器都采用两次变频技术，主要包括宽频

带低噪声放大器，宽频带上变频混频器，窄带下变频混频器，本机振荡器，自动增益控制以

及模数转换器等单元电路。 
电缆电视调谐器(RF Cable Tuner)中的上变频器要求本机振荡器具有 1GHz-2GHz 的调谐

范围，而且具有非常低的相位噪声(-85dBc@10KHz)[6,7]，因此目前大多数本机振荡器都是

采用 GaAs 和 BiCMOS 工艺实现的，并使用片外电感和可变电容来达到非常大的调谐范围。

在 CMOS 工艺上设计低成本、完全集成的电视调谐器芯片的最大挑战之一就是设计产生本

机振荡信号的频率综合器电路。电视调谐器系统中本机振荡器的频率应以信道的带宽为步

长，覆盖所有的信道频率范围。实际设计中，为了补偿由于工艺和环境温度的变化引起的偏

差，本机振荡器的频率范围要大于所有信道频率范围。频率综合器通常是由图 1.3 所示的锁

相环来实现，锁相环反馈回路中的 N 分频使得输出信号频率是参考时钟频率的 N 倍，因为

参考时钟由片外的频率较低的低噪声石英晶体振荡器提供，所以频率综合器的噪声特性由压

图 1.1  分立集成电缆电视调谐器 图 1.2  BiCMOS/CMOS 集成电视调谐器 
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控振荡器的噪声特性所确定。也就是说，为了设计出噪声性能很好的频率综合器，我们必须

采用高品质因数的压控振荡器电路。 
在无线收发机的所有单元电路中，CMOS 全集成的电感电容谐振压控振荡器(LC-VCO)

是在近六七年间的学术界和工业界研究中得到关注最多的射频单元电路。压控振荡器最重要

的指标要求是低相位噪声(-85dBc@10KHz)、低功耗(小于 10mW)、宽调谐范围(1-2GHz)等。

采用高品质因数的片上螺旋电感和大电容系数比(Cmax/Cmin)的累积型 MOS 可变电容实现的

压控振荡器是在 CMOS 硅衬底上实现高性能压控振荡器的最佳选择。 

1.2 电感电容压控振荡器的研究现状 

振荡器电路的实现方式主要有两种：电感电容谐振振荡器和环形振荡器。环形振荡器的

振幅比较大，但其开关非线性效应很强，使得它受电源/地的噪声影响很明显。虽然环形振

荡器也能够工作到 1-2GHz，但是由于其相位噪声性能比电感电容谐振振荡器差很多，故而

在 1GHz 以上的振荡器很少采用环形振荡器结构。 

z 片上电感和可变电容 

电感电容谐振压控振荡器的电路结构来源于印刷线路板(PCB)上采用分立器件实现的振

荡器电路，早期它们大多采用分立的电感，电容及分立三极管器件。有源器件(三极管和 MOS
管)非常适合于硅工艺集成，然而电感和可变电容面的集成临巨大的挑战。早期半集成化的

压控振荡器很多都采用键合线(Bondwire)电感来实现高 Q 值电感，并而采用反偏二极管的

PN 结电容来实现压控可变电容。随着 CMOS 工艺的不断进步，金属互连线层数的不断增加，

基于片上螺旋电感的电感电容压控振荡器被广泛采用。 
片上螺旋电感最主要的问题在于品质因数不是太高，一般 nH 级的电感在 1-2GHz 频率

上的 Q 为 4-8。片上螺旋电感的品质因数主要受到三种寄生效应的影响：第一，金属线的高

频趋肤和邻近效应造成串联电阻的急剧增加；第二，金属对硅衬底的寄生电容降低了电感的

自激振荡频率；第三，磁场在硅衬底中形成的涡流降低了电感感值，且增加了串联损耗电阻。

为了能够提高工作频段上的电感的 Q 值，近十年间许多人提出了很多解决办法，例如，采

用多层金属并联降低串联电阻；地屏蔽层减小电场在硅衬底上的损耗；差分电感等等。 
可变电容作为可调单元广泛用于射频的压控振荡器的谐振电路中。在 CMOS 工艺上实

现可变电容主要有四种结构：PN 结电容，普通 MOS 管电容，反型 MOS 管电容和累积型

PFD LPF

          92~158÷
   50÷

PFD LPF

 4253~4387÷

12.5MHz

250KHz

LO1

LO2

1150－1975MHz

1063.5－1096.5MHz

 LC Tank VCO

 LC Tank VCO

 

图 1.3  整数分频的频率综合器 
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MOS 管电容。PN 结电容是在 N 阱上做一层 p+有源区，从而实现一个 p+/n-well 结电容；另

外一类可变电容的实现方法是利用 MOS 管工作在不同的区域(强反型区、耗尽区和累积区)
从而改变电容值。根据 MOS 管的源极(S)，漏极(D)以及衬底(B)的不同连接方法，使得 MOS
管的电容可以分成三种不同的情况。 

电感电容压控振荡器的两个基本无源器件的片上实现问题得到基本解决后，接着需要解

决的问题是选择合适的电路结构，优化片上电感、可变电容和 MOS 管的尺寸参数，使得压

控振荡器在相位噪声、功耗以及调谐范围等性能指标上达到一个最优结果。另外，具有正交

输出的压控振荡器的设计也是一个研究热点。 

z 相位噪声理论和降噪技术 

大多数情况下，压控振荡器的相位噪声性能是影响集成接收机灵敏度的最主要的因素。

理想的正弦波的频谱是一个脉冲函数，但是由于实际电路中存在噪声，振荡器输出的信号频

谱特性都有一定程度的相位噪声。电感电容压控振荡器的噪声主要来源于低 Q 值片上电感

中的串联电阻，开关差分对管和尾电流源。电路中的有源和无源器件的白噪声，在频偏较大

的频率上产生 1/f2 特性的相位噪声；而闪烁噪声在频偏较小的频率范围产生 1/f3特性的相位

噪声。相位噪声对射频信号的混频非常不利，很大的相位噪声会将很强的邻近干扰信号混频

到信道中，造成信号频谱的阻塞现象，从而降低了信道中的信噪比。 
在电感电容压控振荡器研究的不断深入的过程中，一个具有指导性的噪声理论——振荡

器相位噪声产生机制和计算理论，也渐渐得以完善，该理论研究的突破为设计低相位噪声提

供了理论上的指导。 
从振荡器的单个噪声源计算相位噪声特性主要有两种方法：第一种相位噪声理论由

Razavi 等人提出，他们将振荡器等效为一个线性时不变系统，然后用正弦电压信号等效噪声

信号源注入到电路中的电压节点上；第二种方法是 Ali Hajimiri 等人在线性相位时变系统的

假设条件下，将噪声源看作为一个冲击电流源，观察输出的相位响应函数。前一种方法在频

偏较大的频率上的计算比较准确，但不适合频偏较近的上 1/f3 特性区域；后一种方法由于采

用了谐波的互相混频调制的机制，因此在整个区域上都比较准确。 
随着对压控振荡器的相位噪声产生的物理机制的渐渐认清，许多人提出了大量降低相位

噪声的方法，其中最具代表的技术是噪声滤波技术，闪烁噪声降低技术。这些技术的采用使

得在 CMOS 工艺实现的压控振荡器的相位噪声特性能够做到与双极工艺相当，甚至能够与

分立器件相媲美。 

1.3 论文研究的内容和贡献 

本论文工作的主要内容和贡献包括： 
1)   提出了片上电感中金属间寄生电容等效模型，并且具体计算了两种硅基串联叠层电感的

等效电容，解释了单端 3D 串联叠层电感的自激振荡频率也能够做得很高的原因。 
2)   提出了两种提高电感品质因数的技术：金属线多通路并联和深阱反偏双 PN 结隔离。金

属线多通路并联技术用来减少高频时金属趋肤和邻近效应对电感串联电阻的影响；在硅

衬底上采用深阱反偏双 PN 结可以阻止衬底表面涡流的产生。 
3)   提出了采用阶跃可变电容的压控振荡器的频率－电压压控曲线分析方法。从时间域角度

对电感电容谐振电路的周期计算方法在理论上进行了系统推导，阐述了阶跃可变电容能

够进行频率控制的本质，得到了一种计算频率－电压压控曲线的有效方法。 
4)   提出了振荡器设计中片上电感的最小 sR L 设计原则，并且总结了振荡器设计和优化的

一般步骤。 
5)   提出了感性压控端降噪技术，该技术消除了可变电容非线性对振荡器品质因数的影响，

并在很大程度上抑制了振荡波形中的偶次谐波分量。 
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6)   根据数字电视调谐器中频率综合器的性能指标要求设计、实现和测试了两个电感电容压

控振荡器电路。 
总的说来，本论文的工作是对前人的工作成果的大量调查和研究的基础上，在一些方面

提出了自己的想法和创新。在设计电感电容压控振荡器电路的时候，广泛采用一些成熟的技

术来提高压控振荡器的性能指标，以满足电视调谐器系统的要求。在论文的研究过程中，主

要完成了片上电感的设计和优化以及流片验证；完成了两个不同压控振荡器电路的设计，流

片与测试。 

1.4 论文组织结构 

本论文对电感电容压控振荡器的理论和实现进行了系统的分析和研究，论文的具体组织

结构如下： 
第二章“电感电容压控振荡器”简单介绍了振荡器的基本原理和振荡器的分类，同时对

不同类型振荡器的性能进行了比较。并针对一般窄带电感电容振荡器的基本问题进行论述，

分析了宽带电感电容压控振荡器的电路结构和正交输出压控振荡器的几种实现方法。 
第三章“硅基片上螺旋电感”研究了硅基集成螺旋电感的仿真，设计与优化。提出了电

感金属间寄生电容的等效模型，并且具体计算了两种硅基串联叠层电感的等效电容，解释了

单端 3D 串联叠层电感的自激振荡频率也能够做得很高的原因。为了提高片上电感在工作频

段内的品质因数，提出了两种提高电感品质因数的技术：金属线多通路并联和深阱反偏双

PN 结隔离。 
第四章“可变电容特性分析”从时间域角度对电感电容谐振电路的周期计算方法在理论

上进行了系统推导，阐述了阶跃可变电容能够进行频率控制的本质，得到了一种计算频率－

电压曲线的有效方法。仿真和测试验证结果表明用该方法计算的压控曲线与仿真和测试结果

非常吻合。 
第五章“相位噪声分析”系统地分析了三种相位噪声模型：线性时不变模型，非线性时

不变模型和相位线性时变模型，为低噪声压控振荡器的设计优化奠定了坚实的理论基础。 
第六章“压控振荡器的优化”详细分析了振荡器的内在振荡机制，总结了振荡器设计和

优化的一般步骤，提出了振荡器设计中片上电感的最小 sR L 设计原则。 
第七章“相位噪声降低技术”从线性时不变噪声模型出发，计算了压控振荡器相位噪声

的极限值。通过对电感电容压控振荡器相位噪声理论的深入研究，系统总结了几种相位噪声

降低技术，并且提出了感性压控端降噪技术。感性压控端降噪技术消除了可变电容非线性对

振荡器品质因数的影响，并在很大程度上抑制了振荡波形中的偶次谐波分量。 
第八章“设计实例”根据数字电视调谐器中频率综合器的性能指标要求，详细论述了在

CSM 0.35µm CMOS 射频/混合信号工艺上的两个电感电容压控振荡器的实现。一个为

1.08GHz 窄频带电感电容压控振荡器，另外一个为 1.1－2.0GHz宽频带电感电容压控振荡器。 
第九章“总结和展望”总结了本论文的工作，给出了今后需要进一步研究的方向。 
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第二章  电感电容压控振荡器 
 

振荡器是许多电子系统的重要单元之一，例如：晶体振荡器，微处理器的时钟产生电路

和无线接收机中的本机振荡电路。晶体振荡器的频率比较低，一般在 10MHz 以下，但其相

位噪声(Phase Noise)和相位抖动(Timing Jitter)可以做得很好。微处理器时钟产生电路的频率

一般从几 MHz 到 2-3GHz，该电路通常要求有很大的频率调节范围，相位噪声要求一般都比

较低。无线接收机中的本振振荡电路的相位噪声要求一般都比较高，例如 GSM 接收机中的

本机振荡器的相位噪声要求 600KHz 频偏时达到-127dBc。目前商用的 GSM/CDMA/WLAN/
等无线接收机的频率调谐范围比较小，20%左右(一般在 50-200MHz 范围)。对于像数字电视

调谐器(TV Tuner)等宽频带接收机系统要求调谐范围达到 50%(1GHz-2GHz)。这样对于压控

振荡设计来说，就存在许多需要解决的关键技术：低噪声，宽调谐范围，低功耗等等。对于

不同性能要求的系统，压控振荡器的类型和电路结构也不同。 
本章将首先简单介绍振荡器的基本原理和振荡器的分类，并对不同类型振荡器的性能进

行比较。接着将针对一般窄带电感电容振荡器的基本问题进行论述。最后对宽带电感电容压

控振荡器的电路结构，正交输出压控振荡器的电路实现方法也都进行了分析。 
 
2.1 振荡器的基本原理 

振荡器就是在只有直流电源供电的情况下，产生周期变化的电压信号的电路。通常情况

下，任何振荡器都可以看作是一个两端负反馈系统，或者是一个单端能量补偿系统。环形振

荡器(Ring-Oscillator)和电感电容谐振回路振荡器(LC-Tank Oscillator) 是目前运用最最广泛

的两种振荡器。环形振荡器是将奇数个倒相器串联形成一个回路，其振荡频率受倒相器延时

的控制。电感电容谐振回路振荡器是电感与电容相并联或者串联产生谐振，其振荡频率可以

由压控可变电容来实现。环形振荡器的频谱特性一般比电感电容谐振振荡器要差，但是电感

电容振荡器受到无源器件(片上电感和可变电容)的品质因数的制约。在实际应用中，往往根

据分析的方便，环形振荡器采用两端负反馈系统分析方法，电感电容谐振回路振荡器采用单

端能量补偿系统分析方法[1]。 

2.1.1 两端负反馈系统分析 

我们知道振荡器是一个没有输入只有输出的电路，为什么振荡器会一直振荡下去呢？它

的物理机制是什么呢？为了弄清振荡器振荡的物理机制，我们可以借鉴负反馈系统频响特性

曲线来分析振荡器。图 2.1(a)是一个单输入、单输出的负反馈系统，该系统的开环传递函数

为 ( )H s ，则其闭环传递函数可以表示为： 

( ) ( )
( )1

out

in

H sV
s

V H s
=

+
        (2.1) 

当 0s jω= ， ( )0 1H jω = − 时，负反馈系统输出为无穷大。这样系统中的任何节点上有一

个小的抖动或者噪声都能够使得系统发生振荡，这时候负反馈系统变成正反馈。这种情况在

运算放大器设计中是绝对不允许的，然而对于振荡器来说，振荡器电路就必须工作在正反馈

情况下。 
总的来说，一个负反馈系统必须满足以下两个 Barkhausen 振荡原则，电路才能够在频

率点 0ω 上发生振荡。 
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z 振荡器系统的开环增益 ( )0 1H jω ≥ ； 

z 振荡器系统的开环相位偏移为 180º。 
在实际电路设计中，振荡器的开环增益往往是计算值的 2-3 倍。这主要是为了克服工艺

和温度的偏差，以及由于电路非线性造成的开环增益的下降。 
振荡器的负反馈表示形式(图 2.1(a))中的正向开环传递函数的相位偏移 180º，反向反馈

通路的相位偏移也是 180º，因此整个开环的相位偏移为 360º。图 2.1(b)是振荡器的正反馈

表示形式，为了保证振荡器起振，正向开环传递函数的相位偏移 360º,且满足 ( )0 1H jω ≥ 。

相位偏移 360º也就是正反馈系统的输入与输出相位相同，因此图 2.1(c)与图 2.1(b)是等价的。 

N 级(N 为奇数)全差分环形振荡器电路如图 2.2 所示。假设每一级的直流增益为 A0,并且

每一级倒相器只有一个极点 0ω ，则环形振荡器的环路传递函数为， 

( ) 0

0

1

n

n

A
H s

jω
ω

= −
⎛ ⎞
+⎜ ⎟

⎝ ⎠

       (2.2) 

奇数级倒相器固有的且与频率无关的相位偏移为 180º，式子(2.2)的相位偏移为 180º就
能够满足环形振荡器相移 360º的要求。故 

1
0

0

180 180tan tanosc
oscN N

ω ω ω
ω

° °
− ⎛ ⎞

= ⇒ = ⋅ ⎜ ⎟
⎝ ⎠

    (2.3) 

同时必须满足环路增益为 1 的要求， 

0

2

0

1

1

n

n

osc

A

ω
ω

=
⎛ ⎞⎛ ⎞⎜ ⎟+ ⎜ ⎟⎜ ⎟⎝ ⎠⎝ ⎠

        (2.4) 

从式子(2.3)和(2.4)，可以计算出每一级倒相器的直流增益必须满足， 

+ -

- +

+ -

- +

+ -

- +

A1 A2 An…

 

图 2.2  N 级全差分环形振荡器 

( )H jω∑ ( )H jω∑ ( )H jω∑

180° 360° 0°

(a) (b) (c)

VoutVinVoutVinVoutVin

图 2.1  振荡器的负反馈形式 
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2

0
1801 tanA

N

°⎛ ⎞⎛ ⎞
= + ⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠⎝ ⎠
       (2.5) 

实际上，随着振荡幅度的增大，每一级将进入非线性甚至出现振幅受到限制的“饱和”现象。

因此在大信号振荡情况下，环形振荡器中倒相器的直流增益往往比式子(2.5)要大 2-3 倍。这

样才能保证环形振荡器在大信号，非线性振荡情况下，其平均环路增益能够始终为 1。 
两端负反馈系统分析方法对于环形振荡器的分析是非常有效的，然而电感电容振荡器电

路很难简单地看作等效成一个负反馈系统。因此我们必须采用下述的单端能量补偿系统分析

方法。 

2.1.2 单端能量补偿系统分析 

对于一个理想的电感电容谐振电路(图 2.3(a))，在频率 1res LCω = 处，电感的感抗 resjLω

与电容的容抗1 resjCω 大小相等，符号相反。这时电感电容回路开始振荡，回路的品质因数

Q 为无穷大。根据后面第三章和第四章的分析，实际的片上电感和电容都存在串联电阻。如

图 2.3(b)所示，RL和 RC分别是电感和电容的串联电阻。根据电感和电容的串联－并联转换

关系，图 2.3(b)可以由图 2.3(c)中的 RLC 并联等效电路来代替，其中并联电感 LP，电阻 RP

和电容 CP分别为， 

2

11P
L

L L
Q

⎛ ⎞
= +⎜ ⎟

⎝ ⎠
，

2
11

P

C

CC

Q

=
+

， ( ) ( )2 2
, , 1 1P P L P C L L C CR R R Q R Q R= + = + + +    (2.6) 

其中，电感支路品质因数 L
L

LQ
R
ω

= ，电容支路品质因数
1

C
C

Q
CRω

= ，RLC 并联谐振回路的品

质因数 P
tank p p

P

R
Q C R

L
ω

ω
= = ，谐振频率 1res P PL Cω = 。在谐振频率处，RLC 并联等效电路的

输出阻抗为 RP。 
如图 2.4(a)所示，当有一个电流脉冲刺激 RLC 并联电路时，RLC 电路将发生振荡，由于

电阻 RP 的存在，振荡将慢慢衰减为零。如果将一个“负阻-RP”与 RLC 电路相并联，如图

2.4(b)，RLC 电路的并联电阻为 0，这样振荡将永远维持下去。然而实际电路中，不存在一

个理想的“负阻”，“负阻”都是由有源器件等效而来。图 2.4 可以看出振荡器电路能够一直

保持振荡，其能量是来源于电路中的有源器件的供给。因此对于一个振荡器电路，我们可以

将电路划分为两个部分：正阻电路(耗能部分)和负阻电路(提供能量部分)。图 2.4(c)的左边是

一个谐振回路，产生振荡频率 0ω ；右边是一个提供能量的负阻电路。我们将上述分析振荡

L C
L C

RL RC

RPLP

 
(a) 理想电感电容并联电路     (b) 实际电感电容并联电路     (c) RLC 并联等效电路

图 2.3  电感电容谐振回路 
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电路的方法称为单端能量补偿系统分析法。 
图 2.5 为采用 MOS 管实现的负阻电路和其交流小信号等效电路。忽略 MOS 管 Mn1 和

Mn2 的衬底效应和沟道调制效应，可以得到， 

2 1XV V V= − ， 2 1 1 2X m mI g V g V= ⋅ = − ⋅       (2.7) 
则 

2 1
1 2 1 2

1 1X X
X X

m m m m

I I
V V V I

g g g g
⎛ ⎞

= − = − − = − +⎜ ⎟
⎝ ⎠

     (2.8) 

IIn CP RPLP

t

Vout

IIn CP RPLP

t

Vout

RP

CP RPLP
Active
Circuit

RP

(a)

(b)

(c)  

图 2.4  单端能量补偿系统分析示意图 

Mn1 Mn2

VX

IX

VX

IX
V2V1

gm2V1gm1V2

⇒

 

(a) 交叉耦合差分对管     (b) ac 小信号等效电路 
图 2.5  差分 MOS 对管负阻电路 
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如果 Mn1 管和 Mn2 管相同，即 1 2m m mg g g= = ，得 
2X

X m

V
I g

−
=          (2.9) 

当加在负阻的两端的电压增加时，负阻将对外输出电流。如果将图 2.5(a)中的交叉耦合

差分对管与 RLC 回路相并联，并且保证 2P mR g≤ 时，负阻就能够为 RLC 回路中的并联电

阻 RP消耗的能量进行源源不断的补偿。图 2.6 为交叉耦合负跨导电感电容振荡器等效电路，

节点 X 和 Y 将产生差分振荡信号，振荡波形与尾电流偏置大小有关，具体分析将在第六章

中做详细论述。 
另外一种产生负阻的方法如图 2.7 所示。忽略 MOS 管 M1 的衬底效应和沟道调制效应，

可以得到 M1 的电流为 ( )1 1DS m XI g I C s= ⋅ − ，电压 VX为 

1
2 1 1 2 1

1 1( ) m XX X
X X DS X

g II I
V I I I

C s C s C s C s C s
⎛ ⎞

= − + = + +⎜ ⎟
⎝ ⎠

 

2
1 21 2

1 1mX

X

gV
I C s C sC C s

= + +        (2.10) 

Mn1 Mn2

CP

RP

LP

2

mg
−

X Y

 

图 2.6  负跨导交叉耦合电感电容振荡器等效电路 

VX M1

C2

C1

IX

-IX

2
1 2

mg
C C ω
−

1 2||C C

M1

C2

C1

RP LP

A

B

C

(a) (b) (c)  

图 2.7  单 MOS 管负阻电路 
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从式子(2.10)，可以知道图 2.7(a)中的 M1 的栅漏之间的阻抗包括一个负阻 2
1 2mg C C ω− 与电

容 C1 和 C2 的并联，其等效电路图如图 2.7(b)所示。当在 M1 的栅漏之间并联一个电感，如

图 2.7(c)，该电路将形成振荡器电路。将 A,B 和 C 三点分别接地的不同，可以构成三种不同

结构的振荡器。它们分别如图 2.8(a),(b)和(c)所示，图中的电流源 I1 提供振荡器的直流偏置。

图 2.8(a)是 A 点接地情况，它是一个源极跟随器结构；图 2.8(b)是 B 点接地情况，它是通常

使用比较广泛的考毕兹振荡器(Colpitts Oscillator)；图 2.8(c)为 C 点接地，它是前面所述的负

跨导振荡器的单端形式。 
对环形振荡器和电感电容振荡器的分析，我们知道两端负反馈系统分析方法广泛用于环

形振荡器电路的分析，而单端能量补偿系统分析方法在电感电容振荡器电路的分析中广泛被

采用。 

2.2 电感电容压控振荡器 

上一节介绍的是振荡器振荡的基本机理，而且振荡器的谐振频率是一个固定值。为了使

得振荡器的谐振频率能够克服工艺和温度的偏差，以及满足特定应用场合中信道带宽的要

求，我们需要设计具有一定调谐范围的压控振荡器。因为环形振荡器电路不是本论文研究的

重点，在没有特定申明的情况下，后面章节中提到的振荡器都是指电感电容振荡器。 

2.2.1 压控振荡器的数学模型 

一个理想的压控振荡器的频率压控特性(图 2.9)可以表示为， 
0out V ctrlK Vω ω= + ⋅          (2.11) 

其中 ctrlV 为压控电压， VK 为压控振荡器的增益， 0ω 为压控电压为 0V 时的振荡频率。 
振荡器的频率与相位的关系表示为， 

out
d
dt
φω =          (2.12) 

则根据式子(2.11)和(2.12)，假设 VK 为常数，可以得到振荡器的相位为， 

( )0 0 0 0 0out V ctrl V ctrldt K V dt t K V dtφ ω φ ω φ ω φ= + = + ⋅ + = + +∫ ∫ ∫    (2.13) 

其中定义振荡器的相位增量为 ex V ctrlK V dtφ = ∫ 。因此在锁相环电路中，压控振荡器是相位的

一个理想的积分器，其传递函数可以表示为， 

( )ex V

ctrl

K
s

V s
φ

=         (2.14) 

M1C1

C2

L1

I1

Vb M1

C1 I1

L1

C2
Vb M1

C1

C2

L1
I1

VDDVDD

VDD

(a) (b) (c)

图 2.8  不同结构的单管振荡器 
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压控振荡器电路设计主要有以下几个指标： 

1)   中心频率：振荡器的最大频率和最小频率的中间值 ( )max min 2midω ω ω= + ； 

2)   调谐范围：振荡器的最大频率与最小频率的差值 ( )max minω ω− ，通常情况下，也定义为

( )max minω ω− 与中心频率 midω 比值的百分比形式 ( )( )max min max min2 100%ω ω ω ω− + × ； 

3)   调谐增益：压控振荡器的增益 VK ; 
4)   调谐线性度: 理想压控振荡器的增益 VK 在整个调谐范围保持为常数，但是实际电路实

现的时候，往往不能够做到这一点。这就要求压控增益 VK ，在整个调谐范围内尽量保

持一个好的线性度。 
5)   相位噪声：载波频率频偏 ω∆ 处，1Hz 内单边带噪声谱密度与载波功率比值的分贝形式

(dBc/Hz)，详细介绍参见第五章中的相位噪声定义。 
6)   输出信号频谱纯度：随着压控电压的改变，振荡波形不是一个理想的正弦波。为了使得

能量都集中在振荡器的基频上，我们设计的电路要尽量抑制高次谐波的存在。 
7)   输出电压幅值：从降低相位噪声方面来看，我们应该尽量使得输出的电压幅度大些，这

样可以降低压控增益 KV。特别是随着 CMOS 工艺的不断进步，电压不断降低的情况下，

提高输出电压幅值显得更加重要。 
8)   功耗：振荡器的功耗与相位噪声，输出电压幅度等密切相关，它们之间存在一定的权衡

和优化过程。CMOS 工艺上实现振荡器的典型功耗为几个到几十个 mW。 

2.2.2 窄带电感电容压控振荡器 
在图 2.6 的交叉耦合负跨导电感电容振荡器等效电路中加入直流偏置 Itail，可以得到图

2.10 中的两种结构的振荡器电路[2,3,4,5,6]。图 2.10(a)中的负阻采用交叉耦合的 NMOS 对管

来实现，尾电流管 Mn3 为 Mn1 和 Mn2 管提供直流偏置。同样该结构也可以采用交叉耦合

的 PMOS 对管实现。在 CMOS 工艺上实现电感电容压控振荡器的最关键的问题是如何设计

和实现高性能的片上电感和片上可变电容。 
目前情况下，片上电感的实现主要有三种：有源电感，键合线电感和片上螺旋电感。有

源电感的噪声性能比较差，在高频电路中一般不采用。键合线电感的品质因数比较高，通常

在 1-2GHz 可以达到 50，但是其电感值偏差很大。片上螺旋电感是目前使用最为广泛的一种

电感，它最主要的优点是与 CMOS 工艺完全兼容，但是其品质因数比较低，一般在 1-5GHz

outω

ctrlV

0ω

1ω

2ω

1V 2V

VKslope

 

图 2.9  理想压控振荡器压控特性 
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频率范围只能够做到 5-8。详细的分析请参考第三章片上螺旋电感的设计、分析和优化。 
片上可变电容的实现最主要有三种：PN 结电容，MOS 管电容和等效开关电容。PN 结

电容作为可变电容的缺点在谐振电压大的时候，PN 结有可能进入正偏状态，增加了漏电流，

导致品质因数下降。MOS 管电容是目前最为常用的可变电容，根据 MOS 管工作在不同的区

域(强反型区、耗尽区和累积区)，和其 MOS 管的源极(S)，漏极(D)以及衬底(B)的不同连接

方法，可以分为普通 MOS 管电容，反型 MOS 管电容和累积型 MOS 管电容。等效开关电容

是采用 MIM 电容(金属－绝缘体－金属电容)和开关 MOS 管来等效阶跃可变电容。该结构的

可变电容的优点是不受工艺库的制约，可以由设计人员自行确定可变电容的大小及电容可调

范围。在锁相环电路中应用的最大好处是，该结构可变电容的压控振荡器的压控增益 KV的

线性度非常好。详细的分析请参考第四章中可变电容特性的分析。 
图 2.10(a)振荡器电路在 DC 情况下，节点 X 和 Y 的电压为 Vdd，当振荡器起振后，节点

X 和 Y 上的电压波形将是以电源电压 Vdd 为直流分量的近似正弦波，其振荡频率为， 

( )
1

2
res

fix V

f
L C Cπ

=
+

        (2.15) 

D
C

 C
ap

ac
ita

nc
e 

C
ss

(a)  Accumulation NMOS Varactor

Vgb@Vctrl=1.65V

2.0p

1.8p

1.6p

1.4p

1.2p

1.0p

0.8p

0 1 2 3

(b)  Frequency-Voltage Curve

maxC

minC
minf

maxf

 

图 2.11  累积型 MOS 管可变电容与振荡器 F-V 压控曲线 

2L

CV

Vc

Mn1 Mn2

Mp1 Mp2

Mn3

CV

LL

CVCv

Vc

Mn2Mn1

Itail

Vdd

Vdd

Mn3
Itail

Y

Vdd Vdd X Y

Vdd Vdd

VssVss

X

Cfix Cfix Cfix Cfix

 

(a) NMOS 管压控振荡器     (b) 互补型压控振荡器 
图 2.10  负跨导压控振荡器 
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其中 L 为电感，Cfix 为固定电容，CV 为可变电容。CV 的变化范围从 Cmin 到 Cmax，累积型

MOS 管的典型曲线如图 2.11(a)。压控振荡器的频率－电压(F-V)压控曲线如图 2.11(b)所示，

其中最大频率和最小频率分别是， 

( ),max

min

1

2
res

fix

f
L C Cπ

=
+

， 
( ),min

max

1

2
res

fix

f
L C Cπ

=
+

   (2.16) 

图 2.10(b)是互补型负跨导压控振荡器，采用交叉耦合的 NMOS 和 PMOS 两种管子来产

生负阻补偿电路。对于同样的偏置电流和相同 MOS 管尺寸，互补型结构产生的负阻是单管

型的两倍。因此互补型振荡器在振荡幅度和功耗方面都比单管型有优势。 

2.2.3 宽带电感电容压控振荡器 

目前商用的 GSM/CDMA/WLAN 等无线接收机的频率调谐范围比较小，20%左右(一般

在 50-200MHz 范围)。采用固定电容与可变电容并联的方法已经能够覆盖信号通道带宽和补

偿工艺和温度的漂移。但是对于像数字电视调谐器(TV Tuner)等宽频带接收机系统要求调谐

范围达到 50%(1GHz-2GHz)，该方法已经不能够实现。主要原因是 MOS 管可变电容无法实

现 50%－100%的电容调节范围。而且完全由一对可变电容实现大可调范围，其压控增益 KV

太大，将导致相位噪声性能变差。因此宽带振荡器必须采用开关选择分段的方法，将一个宽

带调谐范围划分成几个窄带调谐范围，并且保证相邻压控曲线有一定的重叠区域。 
在标准 CMOS 工艺上实现宽带振荡器主要有三种方法：开关调谐电容结构，开关调谐电

感结构和多个窄带压控振荡器组合结构。 
在图 2.10 的窄带振荡器中，固定电容 Cfix 都是采用高品质因数的 MIM 电容来实现。通

常情况下，片上电感的品质因数 QL 都远远小于 MIM 电容和可变电容的品质因数 QC，因此

振荡器的品质因数 Qtank主要受到片上电感的品质因数 QL的限制。这样我们可以采用开关电

容来分段调节固定电容 Cfix，由于 MOS 开关管的串联电阻的存在，它将降低整个电容的品

质因数，然而并不影响振荡器的整体品质因数 Qtank。 
图 2.12 为采用二进制权重的 MIM 电容实现的宽带压控振荡器[7,8,9]。C 为高品质因数

的 MIM 电容，Cd 为开关 MOS 管的漏极寄生电容，W/L 为开关 MOS 管的宽长比。振荡器

中的开关电容对振荡频率进行粗调，将整个振荡频率分成 2n 个区域，可变电容在每一根压

控曲线中进行连续的细调。当开关全部为“ON”状态，且可变电容为最大电容 Cv, max 的时

候，振荡频率为最小值 minω ， 

( )( )
min

,max

1

2 1n
vL C C

ω =
+ −

       (2.17) 

当开关全部为“OFF”状态，且可变电容为最小电容 Cv, min 的时候，振荡频率为最大值 maxω ， 

( )
max

,min

1

2 1n d
v

d

CCL C
C C

ω =
⎛ ⎞⎛ ⎞

+ −⎜ ⎟⎜ ⎟⎜ ⎟+⎝ ⎠⎝ ⎠

      (2.18) 

为了确保相邻压控曲线有一定的重叠区域，可变电容的最大电容 Cv, max 和最小电容 Cv, min

必须满足, 

,max ,min
d

v v
d

CC
C C C

C C
⎛ ⎞

− > − ⎜ ⎟+⎝ ⎠
       (2.19) 

 当所有开关都为“ON”状态时，整个开关电容阵列的品质因数有最小值 Qc,min[9]， 
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其中 onR 为 NMOS 开关管的线性电阻， 

( )
1
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n ox gs t

LR
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=
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        (2.21) 
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图 2.12  开关电容宽带压控振荡器 
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(a)  二进制权重 MOS 管可变电容结构          (b)  开关电感宽带压控振荡器结构

图 2.13  两种宽带压控振荡器 
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根据式子(2.17)-(2.21)，可以知道调谐范围受到寄生电容的 Cd 限制，而并联电容的品质

因数受到开关导通电阻的制约。如果增大开关 MOS 管的 W/L，将提高电容的品质因数，但

同时也增加了寄生电容 Cd，从而降低了调谐范围。因此 MIM 电容 C 和开关 MOS 管的 W/L
之间存在一个权衡关系。通常情况下，在保证不影响振荡器的品质因数(主要受到电感品质

因数的限制)的条件下，尽量增大开关 MOS 管的尺寸。 
另外一种采用开关调谐电容实现宽带压控振荡器的电路如图 2.13(a)所示 [10]。因为

MOS 管可变电容本身就具有开关电容的特性，我们可以直接采用二进制权重的 MOS 管可变

电容来代替开关电容。当MOS可变电容为最大电容值 Cv,max时，就相当于开关电容处在“ON”

状态，而当可变电容为最小电容值 Cv,min 时，就相当于开关电容处在“OFF”状态。这样可

以避免设计开关 MOS 管，且提高了电容的品质因数。但是采用二进制权重的 MOS 管可变

电容的振荡器的缺点是受到工艺库的制约，因为 MOS 管可变电容的容值只有几种固定值 
[20] [21]。 

同样的道理，我们也可以通过调节并联电感的感值来实现宽带振荡器 [11] [12]。图 2.13(b)
就是采用开关电感实现粗调，可变电容完成细调的宽带电感电容压控振荡器。Mn4 和 Mn5
管的栅极接固定电压 VL，其源极随着电感 L2 的变化而改变。当电压 VL足够高时，开关管

Mn4 和 Mn5 将始终导通，这样振荡器的电感值是电感 L2 和 L1 的并联，振荡器在最大频率

上振荡；当电压 VL足够低到开关管 Mn4 和 Mn5 将始终截止的时候，振荡器的电感值是电

感 L1，振荡器在最小频率上振荡；当电压 VL 介于两者之间时，振荡器的电感值是电感 L1
和电感 L2 的时间平均值。振荡器中的可变电容 Cv可以用做小范围的连续微调，其电容的有

效值也是电容最大值 Cv,max 和 Cv,min 的时间平均值。 
第三种实现宽带压控振荡器的电路如图 2.14 所示。它是由多个窄带振荡器构成，每一个

窄带振荡器覆盖一段频段，并且保持相邻频段之间有交叠[7]。每个振荡器是一个完全独立

的电路，振荡信号通过共漏的 MOS 管输出到同一个节点。这种电路的优点是实现比较简单，

噪声性能较好，但缺点是面积太大，功耗也太高，单片集成电路中很少采用。 
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图 2.14  多个窄带压控振荡器的组合 
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2.2.4 正交输出电感电容压控振荡器 

低中频(Low IF)抑制镜像结构和零中频(Zero IF)结构的全集成接收机要求本机振荡器是

正交信号。振荡器产生正交输出的方法主要有三种：两分频法，RC-CR 相移网络法和正交

耦合振荡器法[13,14]。 
1) 两分频法就是采用前面所述的振荡器结构设计一个两倍频的全差分振荡器，然后通过

两分频电路产生四路相互正交的信号。该方法缺点是相位误差大，功耗大，很难保证

输出信号的 50%的占空比，一般情况下很少采用。 
2) RC-CR 相移网络法：全差分振荡器的振荡波形通过 RC-CR 相移网络完成 90º相移，产

生互相正交的四路信号。该方法无法保证 I/Q 两路的振荡信号的相位精度，且功耗消

耗太大。 
3) 正交耦合振荡器：通过两个振荡频率相同的振荡器之间的互相耦合，迫使两个振荡器

的相位保持 90º的相移，这样就能够得到四路相互正交的振荡信号。该方法是目前

CMOS 工艺上全集成实现正交输出振荡器的最可行的办法。 
图 2.14 是由两个完全相同的压控振荡器构成的互相耦合的正交压控振荡器[15] [16]。

Mn1 和 Mn2 管产生左边振荡器所需的负阻，Mc1 和 Mc2 管是用来将右边的振荡信号耦合到

左边振荡器。同样，Mn3 和 Mn4 管产生右边振荡器所需的负阻，Mc3 和 Mc4 管是用来将左

边的振荡信号耦合到右边振荡器。该结构的正交压控振荡器存在正交相位精度和相位噪声之
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图 2.14  互相耦合正交压控振荡器 
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图 2.15  共模点二次谐波耦合正交压控振荡器 
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间的权衡关系，而且耦合管子 Mc1-Mc4 的存在也增加了功耗。 
另外一种实现耦合型正交压控振荡器的电路结构[17] [18] [19]如图 2.15 所示。该结构通

过振荡器共模点处的二次谐波的变压器耦合，实现两个完全相同压控振荡器之间的正交耦

合。由电感 L1 和 L2 实现的变压器使得两个振荡器的共模点 S1 和 S2 的二次谐波的相位相差

180º，这样保证两个振荡器输出的振荡信号满足正交特性。该结构正交压控振荡器的优点是：

一、两个完全相同的振荡基本上是在独立条件下进行振荡的，设计的时候比较方便；二、振

荡器之间的耦合不影响振荡器的相位噪声，并且不额外增加电路功耗。 

2.3 小结 

本章从振荡器的基本原理出发，系统论述了振荡的两种分析方法：两端负反馈系统分析

和单端能量补偿系统分析。从单端能量补偿系统分析方法出发，详细阐述了电感电容振荡器

的几种典型结构；接着介绍了压控振荡器的数学模型，给出了压控振荡器设计的几个最主要

性能指标；最后根据压控振荡器的应用不同，分析了窄带压控振荡器的电路结构，宽带振荡

器实现的方法以及正交输出压控振荡器的两种耦合方式。 
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第三章 硅基片上螺旋电感 
 

近几年来，单片集成的 CMOS 射频电路得到了学术界和工业界的极大关注。由于 CMOS
工艺的不断进步，晶体管的截止频率 fT 变得越来越高，这使 CMOS 集成电路在较低

GHz(<5GHz)频率范围的应用日益广泛。和 GaAs 工艺相比，CMOS 工艺在价格，功耗方面

都占有显著的优势，同时在 CMOS 工艺中，模拟和数字电路可以集成在同一个芯片上，因

此可以实现更高程度的集成。 

尽管在 CMOS 工艺上集成晶体管、二极管、电容和电阻都很容易，但要实现单片 CMOS
射频集成电路仍然有一定的困难。由于射频集成电路的所有重要子单元中都要用到电感，电

感占据了射频集成电路的很大部分面积(几百微米×几百微米)，其性能好坏也直接影响了射

频集成电路的总体性能。因此，片上电感在单片 CMOS 射频集成电路的实现中是一个非常

重要的课题。 

本章主要研究的是硅基集成螺旋电感的建模、分析、设计和优化。首先比较了硅基集成

螺旋电感的三种建模和仿真方法；提出了电感金属间寄生电容等效模型，并且具体计算了两

种串联叠层电感的等效电容；最后总结和提出了多种提高硅基集成螺旋电感品质因数的有效

方法。这些研究可以有效指导工作在 GHz 频段的 nH 数量级的硅基集成螺旋电感的设计和

优化。 

3.1 在标准 CMOS 工艺上实现的硅基集成螺旋电感 

图 3.1 是典型的深亚微米 CMOS 工艺的剖面图，一般的深亚微米 CMOS 工艺有至少四

五层的金属连线层，通常是铝连线层，且最高层金属为厚金属；同时有一到两层的多晶硅层，

各层之间及它们和衬底之间由氧化层隔开；衬底也由一到两层掺杂浓度不同的硅组成。硅基

集成螺旋电感就是用金属层的铝线围绕形成螺旋状而使元件具有电感的特性[1]。 

电感的结构有许多种，大体可以分为平面结构电感，叠层结构电感及其它特殊结构电感。

在实际应用中，应根据所需感值和品质因数选择不同结构的电感 

3.1.1 平面螺旋电感 

片上电感的典型结构是如图 3.2(d)的圆形电感。但由于受到工艺的设计规则的限制，拐

角的角度不能够是任意角度，实际上图 3.2(a)的正方形结构是目前应用比较广泛的结构。而

多边形(n≥ 5)电感(图 3.2(b)、(c))是圆形电感和正方形电感的折中方案。特别是当边数 n≥ 16
时，多边形电感的特性与圆形电感非常接近。 
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图 3.1  典型的深亚微米 CMOS 工艺的剖面图 
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平面螺旋电感的横向尺寸参数有： 
z 圈数， n ; 
z 金属线宽度， w ; 
z 金属线间隙， s ; 

z 内直径， ind ; 外直径， outd ; 平均直径， ( )0.5avg out ind d d= + ;  

z 填充系数， ( ) ( )out in out ind d d dρ = − + ，有 ( )out avgd d n w s s= + + − ，即 ( )( ) avgn w s s dρ = + − ; 

z 边数，N。 

片上螺旋电感的感值主要由上述的横向尺寸参数确定，但其寄生电容和电阻是由横向尺

寸参数和纵向工艺参数共同确定。典型的平面正方形电感的纵向剖面如图 3.3 所示。为了降

低电感与衬底间的氧化层电容，我们总是使用最高金属层来做电感。而且在深亚微米 CMOS
工艺中，最上层金属总是最厚的，这样有助于减小电感的串联电阻。电感内圈的抽头通过下

一层金属线和过孔连接，电感两端点之间的电容就是由电感各圈金属线与下层的金属线之间

的交叠电容引起的。 
在电路应用时，我们总是需要将平面螺旋电感抽头连接到电路中。图 3.3 中的电感的外

抽头与中心抽头的特性是不同的，然而在全差分电路中，往往需要电感的两个抽头的特性对

称。为了解决这个问题，许多研究人员提出了对称性结构的平面螺旋电感(图 3.4)。该结构

通过下一层的金属和过孔来实现圈与圈之间的连接，使得电感的两个抽头都在线圈的最外一

(a)  正方形电感 (b)  六边形电感

(c)  八边形电感 (d)  圆形电感

 

图 3.2  平面结构电感 

 

 

 

 

图 3.3  平面正方形电感纵向剖面图 

(a)  对称性正方形电感 (b)  对称性圆形电感

图 3.4  对称性平面结构电感 图 3.5  平面锥形螺旋电感
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圈。正方形、多边形和圆形电感都能够实现对称性结构。 
有时候为了提高平面螺旋电感的性能，例如电感的品质因数，我们可以优化平面螺旋电

感的横向尺寸参数。平面螺旋电感的内圈磁场强度比较强，因此时变的磁场将会在金属线上

产生漩涡电流。在工作频率很高的情况下，漩涡电流使得金属导体中的电流都趋向于导体的

里边，造成金属导体的电流密度不均匀。所以加宽金属线的宽度在低频下能够减小电感的串

联电阻，而在频率很高的情况就不再有效了。我们可以将平面螺旋电感的内圈金属变窄，而

外圈金属加宽，金属线间隙等参数保持不变，满足这种内圈窄，外圈宽的平面螺旋电感称之

为锥形螺旋电感，如图 3.5 所示。采用这种结构可以提高平面螺旋电感的品质因数和自激振

荡频率[2]。 

3.1.2 叠层螺旋电感 

在典型的深亚微米 CMOS 工艺中，我们除了可以使用最上层金属线做片上平面螺旋电

感，还可以使用低几层的金属层。为了降低片上电感的串联电阻，可以将两层或者两层以上

的平面电感相并联，构成并联叠层螺旋电感[3]。这种叠层结构同时也增加了电感与衬底之

间的电容，降低了电感的自激振荡频率。在高频应用时表面趋附效应也会降低金属导体的有

效厚度。因此，并联叠层电感的性能提高受到了一定的限制。 

另外，也可以将多层平面螺旋电感相串联构成串联叠层螺旋电感[4,5]。串联叠层螺旋电

感能够大大提高电感的感值，特别适合电感值比较大(10－100nH)的应用场合。在高频时，

由于金属层之间的耦合电容比较大，加之下层金属对地的耦合电容也较大，串联叠层螺旋电

感的品质因数和自激振荡频率都会降低。此外，对于串联叠层螺旋电感，高频时邻近效应的

影响不可忽视，因而串联电阻 Rs 在频率增加时的增长速度更快，使得金属连线的损耗增加，

进一步降低了高频时的品质因数。 

片上螺旋电感的横向尺寸参数和纵向尺寸参数是随着特定的应用而不同的，电感的寄生

电容与串联电阻等都必须进行优化和权衡。因此，对片上螺旋电感的建模，可以让电路设计

者选择适合于特定应用场合的最优电感。下面一节，将详细研究一下片上电感建模的几种不

同方法。 

3.2 硅基集成螺旋电感的建模和仿真 

硅基集成电感的感值随着频率变化特性可以分为三个区域[6]，工作区域(I)、自激振荡

前后区域(II)、自激振荡之后区域(III)，如图 3.6 所示。区域(I)是片上电感真正工作的区域，

在该区域电感感值基本保持不变。在区域(II)，片上电感的感值由正值变为零(第一自激振荡

点)，再变为负值。实际上在第一自激振荡频率之上，片上电感已经表现为电容了。区域(III)
就是电感的容性区域，该区域电感的品质因数为零。硅基集成电感的区域(II)的感值不稳定

和确定第一自激振荡频率较困难使得其应用受到很大的限制。为了清楚的了解片上电感在区

域(I)和(II)的特性（串联电感值，品质因数，第一自激振荡频率等等），许多人提出了各种各

样的建模和仿真方法。总的来说，片上硅基集成螺旋电感一般有三种建模和仿真方法[7]， 

z 用电磁场仿真工具对硅基集成螺旋电感进行建模和仿真； 

z 用分段等效的电路模型对硅基集成螺旋电感进行建模和仿真； 

z 用紧凑的集总模型对硅基集成螺旋电感进行建模和仿真。 

3.2.1 电磁场仿真工具进行建模和仿真 

通过求解一定边界条件下的 Maxwell 方程可以精确模拟任意的分布式电系统，所以用基

于数值求解 Maxwell 方程的通用全波电磁场仿真工具可以仿真硅基集成螺旋电感，Ansoft、
EM-Sonnet 都是这样的工具。这些仿真工具非常精确，但仿真速度很慢，需要的内存很大，

特别是在仿真结构比较复杂的硅基集成螺旋电感的时候；另外，这些仿真工具非常昂贵，使
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用也比较复杂，需要使用者有一定的经验。 

为了提高仿真速度，出现了专门用于仿真螺旋电感和变压器的仿真器。这些工具通过一

定的等效和近似，将电磁场问题等效为静电场和静磁场的问题，加快了求解速度。这些仿真

工具包括 ASITIC[8]。 

这些专门用于仿真螺旋电感和变压器的电磁场仿真工具速度较快，但这些工具的使用使

得硅基集成螺旋电感模型和通用的电路仿真器(Hspice)之间的接口复杂化。在应用中，一般

先用这些仿真工具得到电感库，然后再和电路仿真器结合起来仿真。对于不同的工艺，或者

在现有工艺上稍加改动都需要重新建库，使用起来不太灵活。总的来说，这些工具更适合于

验证硅基集成螺旋电感而不是设计和优化电感电路。 

3.2.2 用分段等效的电路模型进行建模和仿真 

在分段等效的电路模型[9]中，采用了对螺旋电感的每段金属连线都用单独的π模型(图
3.7)等效的方法。例如对于一个有 n 圈的四方平面螺旋电感，就有 4n 段金属连线，每段都等

效为单独的π模型，加上各金属段之间的耦合电容和耦合电感之后，形成一个双端口电网络，

列出这个电网络的节点方程并求解，可以得到双端口网络的端口参数。 
图 3.8 是一个一圈的四方平面螺旋电感的模型，每一段都包括导体的自感、串联电阻和

导体到衬底的寄生电容和寄生电阻，图中的受控电流源用来表示金属线段之间的互感。导体

的自感、串联电阻和导体到衬底的寄生电容和寄生电阻可以求解每一段金属微带线；而金属

 

图 3.6  硅基集成电感的感值随频率变化特性(低电阻率衬底) 

图 3.8  螺旋电感的分段等效电路模型

 

 

图 3.7  分段金属等效π模型 
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线段之间的互感和电容，可以求解互相耦合的两段金属微带线计算得到。图 3.9 示意了硅衬

底上互相耦合的两段金属微带线。横向尺寸参数有：宽度 w，间距 s，厚度 t；纵向尺寸参

数有：SiO2 厚度 hSiO2，硅衬底厚度 hSi。分段金属等效π模型中的主要参数是串联电感 L,串
联电阻 Rs 以及金属微带线到衬底的 SiO2 绝缘体电容 Cp。他们分别由表格 3.1 中的表达式(1)、
(2)和(3)计算得到。所有长度单位为 cm，电感单位为 nH。 

片上电感中的任意两段金属微带线之间都存在互感，互感是片上电感的感值的最主要部

分，因此精确计算出所有的互感是非常重要的。两段金属微带线之间的互感是通过变压器的

方式进行计算的，变压器的磁耦合系数由表格 3.1 中的表达式(5)得到，其中 L1 和 L2是变压

器两边自感值。 
对于片上电感中的任意两段金属微带线，其相对位置关系可以有许多种(图 3.10)。I)、

平行线；II)、交叉线(ϕ夹角)。完全平行且长度相同的两段金属微带线的互感是由表格 3.1
中的表达式(4)计算得到，其中系数 U 是宽度 w，间距 s，厚度 t 的两段金属微带线的几何平

 
 
 

 
 
 
 

图 3.9  硅衬底上互相耦合的两段微带线

 
图 3.10  磁耦合金属微带线的各种结构 

表格 3.1  分段金属等效π模型参数表达式 
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均距离(GMD, Geometric Mean Distance)的一个近似函数表达式。平行线关系有两种，图

3.10(a)的互感值由表格3.1中的表达式(6)计算得到，其中δ 在两段金属微带线重叠时为负值，

而非重叠时为正值；图 10(b)的互感值由表格 3.1 中的表达式(7)计算得到。 

 图 3.10(c)的两段金属微带线相交于 P 点，该通用交叉线的互感由表格 3.1 中的表达式(8)
计算得到。图 3.10(d)两段金属微带线延长线交于一点，其互感值由表格一中的表达式(9)计
算得到，其中Ω为零。对于图 3.10(e)的非同平面的两段金属微带线，其互感值也是由表格

3.1 中的表达式(9)计算得到，但其中Ω由表格 3.1 中的表达式(10)确定。图 3.10(f)是最复杂

的一种情况，一条金属微带线延长交与另一条的 P 点。互感 M 可以看成是 M1 和 M2 之和。

M1 是 CP 与 AB 之间的互感，M2 是 PD 与 AB 之间的互感。而 M1 和 M2 分别由表达式(9)
计算得到。 

 片上电感的各段金属微带线与衬底中的镜像电流之间的互感可以采用上述相似的方法

计算得到。衬底的寄生电容 Cs和寄生电阻 Gs分别由表格 3.1 中的表达式(12)和(13)计算确定，

其中σ 为衬底的电导率。如果衬底存在许多不同层，例如 CMOS 工艺的 N 阱，则衬底的寄

生电容 Cs 和寄生电阻 Gs 分别是各层中的寄生电容 Cs’和寄生电阻 Gs’的串联。衬底电阻

Rsub 由表格 3.1 中的表达式(11)计算得到。 

从上述分析可以看出，分段等效的电路模型比用电磁场仿真工具来得简单，但当组成螺

旋电感的金属线段比较多时，它的规模往往比较大也比较复杂。因此，尽管硅基集成螺旋电

感的分段电路模型可以集成到通用的电路仿真环境中，但它的复杂度将远远大于电路的其他

部分，从而使整体电路的仿真速度降低。实际上用分段电路模型求解比用 ASITIC 等工具来

做更加麻烦。 

3.2.3 用紧凑的集总模型进行建模和仿真 

在硅基集成螺旋电感的总长度远小于其工作频率所对应的波长时，可以将整个螺旋电感

看作一个集总模型。一般在自激振荡频率之前，用集总模型来等效可以达到一定的精度，而

我们关心的也正是自激振荡频率之前的频率范围(图 3.6 的(I)工作区域)。在这个频率范围内，

用紧凑的集总模型模拟硅基集成螺旋电感非常方便、迅速，因此紧凑的集总模型在电感电路

的设计和优化中有显著的优势。注意下面的讨论主要针对硅基集成平面螺旋电感。 

3.2.3.1 紧凑的集总模型 

图 3.11 是一个紧凑的集总模型[10][11][12]，模型中的所有参数都有直观明确的物理意

义，这个模型在相当宽的频带内有效。图中的 Ls 表示电感，包括自感和互感，Rs 表示组成

螺旋电感的金属连线的电阻，Cs 表示螺旋电感两端点间的耦合电容， Cox1、Cox2 表示螺旋

电感和衬底之间的氧化层电容，Csi1、Csi2 表示衬底电容，Rsi1、Rsi2 表示衬底电阻。 

 
图 3.11  紧凑的集总模型 
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z Rs：螺旋电感的串联电阻表示为 

( )
(1 )

s t

lR
w e δσ δ

−≈
−

                             (3.1) 

上式中的 l 表示螺旋电感总长度，w 表示金属连线的宽度，σ 是金属连线的电导率，t 是

金属连线的厚度，δ 表示趋肤深度，
0

2δ
ωµ σ

= ，ω 是工作频率， 0µ 是空气的磁导率

( 0µ =4π*10-7H/m)。表达式(3.1)包括了频率增加时趋肤效应导致的串联电阻阻值的增

加。 

z Cox1、Cox2：螺旋电感到衬底之间的氧化层电容，它是螺旋电感中最重要的寄生电容 

1 2
1
2

ox
ox ox

ox

C C lw
t
ε

≈ ≈                             (3.2) 

上式中， oxε 是氧化层的介电常数( oxε =3.45-11F/m)， oxt 表示螺旋电感到衬底之间的氧化

层厚度。 

z Cs：螺旋电感两端点之间的耦合电容，一端的信号可以不经过螺旋电感而直接通过 Cs

到达另一端。从螺旋电感的结构可以看到，Cs 包含了螺旋电感中相邻的圈与圈之间的

耦合电容以及一铝和二铝的交迭电容(图 3.3)，但是由于相邻的圈与圈之间电位大致相

等，它们之间的耦合电容可以忽略。与此同时，因为一铝和二铝之间的电位差较大，交

迭电容的影响比较重要。所以 Cs 可以表示为 

2

, 1 2

ox
s

ox M M

C nw
t
ε

−

≈                              (3.3) 

上式中，tox,M1-M2 表示两层金属之间的厚度，n 是螺旋电感的圈数。 

z Csi1、Csi2：高频时的衬底电容效应表示为 

1 2
1
2si si subC C C lw≈ ≈                           (3.4) 

z Rsi1、Rsi2：衬底电阻表示为 

1 2
2

si si
sub

R R
G lw

≈ ≈                           (3.5) 

Csub、Gsub 分别表示单位面积的衬底电容和单位面积的衬底导纳。它们都是衬底掺杂浓

度的函数，可以通过测试结果提取得到。对于在同一工艺上实现的不同电感，Csub、Gsub

大致不变，比如对于 10Ω-cm 的硅衬底， 3 21.6 10 /subC fF mµ−= × ， 84.0 10subG −= ×  2/S mµ ，

对于 6Ω-cm 的硅衬底， 3 26.0 10 /subC fF mµ−= × ， 7 21.6 10 /subG S mµ−= × [10]。Csub、Gsub

还和衬底的类型有关，图 3.11 针对的是掺杂均匀的衬底，对于掺杂不均匀的衬底，比

如外延 CMOS 工艺，可以用并联的 RC 网络串联起来表示衬底。 

z Ls：电感通常是通过 Greenhouse 方法计算得到，螺旋电感的总段数由圈数和每圈的边

数的乘积(n*N)决定，计算时先分别计算各金属线段的自感和导体之间的互感，再把它

们求和得到总的电感值。在这里，求和的复杂度随 n*N 乘积的增加而增加，它没有一

个简单的表达式。 

尽管紧凑的集总模型中各参数都由直观明确的意义，大多数参数还有简单准确的表达

式，但它也存在着很明显的缺点。首先，Rs 的表达式没有包括由于邻近效应引起的阻值增

加。其次，紧凑的集总模型没有包括衬底中的涡流损失。最后，虽然用 Greenhouse 方法求
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解 Ls 有足够的精度，但它不能直接从螺旋电感的几何参数来计算总的电感值。由于紧凑的

集总模型中没有一个简单准确的表达式来计算螺旋电感的总感值，其应用受到了一定的限

制，同时电感电路的设计和优化也没有预想中的方便。 

3.2.3.2 平面螺旋电感感值的简单精确表达式 

为了快速、精确计算硅基集成平面螺旋电感的总电感值 Ls，1999 年 Mohan 提出了三种

简单精确的表达式[7]来计算正方形、六边形、八边形和圆形的平面螺旋总电感值。第一种

是采用面电流近似的方法，第二种是多项式拟合的方法，第三种是改进型 Wheeler 表达式。

这三种表达式计算的电感值与电磁场仿真工具的得到的电感值相比较，能够达到 2－3％精

确度。因此这三种简单精确表达式非常适合于电感的设计和优化。 

z 面电流近似表达式 

在图 3.6 的(I)工作区域，平面电感的各圈的电流变化不大。我们可以从整体来考虑整个

电感的电流，将同一边的分段金属线中的面电流看作是一整条面电流(图 3.12)，这样整个多

圈平面电感就可以近似为一圈平面电感。因此各种硅基集成平面螺旋电感的总电感值可以表

达为[7]， 
2

1 2
2 3 4[ln( / ) ]

2
avg

cursh

n d c
L c c c

µ
ρ ρ ρ= + +                   (3.6) 

其中， 0.5( )avg out ind d d= + ， ( ) /( )out in out ind d d dρ = − + ，n 是螺旋电感的圈数，µ 为磁介质常数

(空气的磁介质常数为µ0＝4π×10－7)，对于图 3.2 中所示各种形状的螺旋电感，参数 ic 见表

格 3.2。 

当边数很大的时候，多边形平面电感的面电流非常接近圆形平面电感的面电流。为了简

化电感的计算，当 12N ≥ 时，多边形平面电感近似为圆形平面电感。实际上这种近似只有

3%的误差，这样在实际电路版图设计中，我们可以用 12N ≥ 的多边形平面电感来近似等效

圆形平面电感。 

表格 3.2  面电流近似表达式中的参数 ic 列表 

 c1 c2 c3 c4 

四方形 1.27 2.07 0.18 0.13 

六边形 1.09 2.23 0.00 0.17 

八边形 1.07 2.29 0.00 0.19 

圆形 1.00 2.46 0.00 0.20 

 
图 3.12  平面电感面电流近似等效 
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z 多项式拟合表达式 

第二种简单精确表达硅基集成平面螺旋电感的总电感值 Ls 的方法就是采用数学中的多

项式拟合技术。我们知道平面电感的感值与其横向参数有关系，因此我们可以得到变量 outd ，

ω ， avgd ， n 和 s 的一个多项式拟合表达式： 

3 51 2 4
mon out avgL d d n sα αα α αβ ω=       (3.7) 

其中 β 和 iα 是与电感的形状有关的系数，它们是通过下述数学近似拟合方法求得的。 

 首先，我们定义变量 outd ，ω ， avgd ， n 和 s 的对数形式： 

1 log outx d= ， 2 logx ω= ， 3 log avgx d= ， 4 logx n= ， 5 logx s= 。 

表达式(3.7)的对数形式为： 
0 1 1 2 2 3 3 4 4 5 5logy L x x x x xα α α α α α= = + + + + +     (3.8) 

其中 0 logα β= 。表达式(3.8)中的 y 与 ix 成线性关系，有许多参数拟合技术可以逐步逼近得

到 iα 。 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) 2
0 1 1 2 2 3 3 4 4 5 5

1

( )
N

k k k k k k

k

y x x x x xα α α α α α
=

− − − − − −∑     (3.9) 

用最小均方差参数拟合得到使得表达式(3.9)为最小的 iα 值。Monhan 在一个 N=1900 的平面

螺旋电感库中拟合得到各种形状的平面电感的 iα 值见表格 3.3。 

表格 3.3  多项式拟合表达式中的系数列表 

形状 β  1( )outdα 2 ( )α ω  3( )avgdα  
4 ( )nα  5 ( )sα  

四方形 1.62×10-3 -1.21 -0.147 2.40 1.78 -0.030 

六边形 1.28×10-3 -1.24 -0.174 2.47 1.77 -0.049 

圆形 1.33×10-3 -1.21 -0.163 2.43 1.75 -0.049 

 
与面电流近似表达式一样，多项式拟合表达式非常精确而且非常简单。在实际应用中，

它能够作为电感电路的设计和优化的电感模型，并且采用几何规划方法进行电路优化。 

z 改进型 Wheeler 表达式 

H.Wheeler 提出了几种分立平面螺旋电感的模型。将该模型进行简单的改进可以得到适

合于片上集成平面螺旋电感的模型： 

2

1 0
21

avg
mw

n d
L K

K
µ

ρ
=

+
       (3.10) 

其中 1K 和 2K 是与电感形状有关的系数，如表格 3.4 所示。填充系数如前述定义

( ) ( )out in out ind d d dρ = − + ，它表示了平面电感中间空洞程度。 ρ 很小， out ind d≈ ，表示平面

电感中心无金属圈；ρ 很大， out ind d� ，表示平面电感中心几乎填满金属圈。对于两个平均

直径 ( )0.5avg out ind d d= + 相同的电感，填充系数 ρ 小的电感比填充系数 ρ 大的电感感值要大。

因为填充系数 ρ 大的电感存在更多金属内圈，金属内圈对总感值贡献的负耦合电感大于正耦

合电感。 
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表格 3.4 改进型 Wheeler 表达式中的系数列表 

形状 1K  2K  

四方形 2.34 2.75 

六边形 2.33 3.82 

圆形 2.25 3.55 

 
将用三种简单精确表达式计算的电感值(L’)和用 ASITIC 计算得到的电感值(L)比较，定

义相对误差百分数为 ( )100 ' /L L L− 。表格 3.5 中给出了用于比较的各种形状硅基集成螺旋电

感的范围，表格 3.6 是对比较多组 L’和 L 后得到的相对误差百分数统计值，可以看到典型的

误差在 2－3%。 

图 3.13 是三种简单精确表达式计算的电感值(L’)，ASITIC 计算的电感值(L)和测试结果

(Lmeas)比较后的统计图。可以看到，用(3.6)、(3.7)和(3.10)计算的电感值和用 ASITIC 计算得

到的电感值一样精确，注意那些误差接近 20%的情况，事实上，这是因为测试时的寄生效应

造成了测试结果本身存在着误差。一般来说，对于小的电感，计算结果和测试结果比较的误

差比较大，这是因为测试设备的寄生电感在测试值中占的比例较大。 

上述研究充分表明了在紧凑的集总模型中最重要的障碍已经扫除，我们用 Mohan 提出

的简单表达式可以精确计算电感值。因为在硅基集成螺旋电感的实现中，工艺参数总有一定

的变化，特别是氧化层厚度，一般要变动 5-10%，因而没有必要更进一步要求电感表达式计

算的精度。紧凑的集总模型可以方便地与通用电路仿真器结合，我们可以用它来快速设计和

优化电感电路。 

表格 3.5  和 ASITIC 计算的电感值比较后的误差统计 

 L(nH) dout(µm) n s/w ρ 
四方电感 ( 约 19000 组) 0.1-71 100-400 1-20 0.02-3 0.03-0.95 

六边形电感 ( 约 8000 组) 0.1-48 90-350 1-20 0.03-3 0.01-0.90 

八方形电感 ( 约 12000 组) 0.1-57 100-360 1-20 0.03-3 0.01-0.90 

 

表格 3.6  三种简单精确表达式的误差分析 

电感形状 简单精确表达式 Min Max Mean Median StD 
面电流 -8.75 5.84 -0.85 -0.47 2.35 

多项式拟合 -12.46 14.34 -0.16 -0.01 3.04 
四方平面

螺旋电感 

改进型 Wheeler -22.90 7.21 -0.33 0.14 3.25 
面电流 -9.62 7.25 -0.28 -0.26 2.88 

多项式拟合 －11.38 12.08 0.24 0.71 3.68 
六边形平

面螺旋电

感 改进型 Wheeler -29.84 8.11 -0.39 0.44 4.43 
面电流 -9.77 4.98 -0.72 -0.09 2.78 

多项式拟合 -12.88 10.18 -0.00 0.60 3.51 
八边形平

面螺旋电

感 改进型 Wheeler -28.59 6.84 -0.28 0.76 3.87 
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3.3 硅基串联叠层电感等效电容的计算 

分段等效的电路模型和紧凑的集总模型主要是针对通用的平面螺旋电感的建模，对于非

平面的叠层电感需要特殊考虑。采用多层金属线构成的串联叠层螺旋电感(图 3.14)能够大大

提高电感的感值，特别适合电感值比较大(10－100nH)的应用场合。但是在高频时，由于金

属层之间的耦合电容比较大，同时下层金属对地的耦合电容也较大，串联叠层螺旋电感的品

质因数和自激振荡频率都会降低。 

紧凑的集总模型表达式可以简单精确的计算出电感值 Leq，为了能够简单精确计算片上

螺旋电感的自激振荡频率 fSR，我们必须计算出片上电感的等效电容值 Ceq。等效电容值 Ceq

是通过计算所有寄生电容上存贮的能量进行整体等效得到。 

3.3.1 等效电容模型 

完全重叠的两层电感之间的寄生电容模型如图 3.15 所示。为了计算和分析的方便且不

失一般性，我们假定：1) Mn 和 Mn-1 层金属的几何特性相同，即宽度 w、厚度 t 和长度 l 都相

等；2) Mn和 Mn-1 层金属的电学特性也相同，即金属电阻率 ρ 相等，电流 i 相等。将上下两

层金属线均匀的分成 N( N →∞ )个相同的单元，Mn 层金属输入端电压为 V1，Mn-1层金属输

入端电压为 V2，Mn 和 Mn-1 层金属之间的第 m 个单元电容 Cm上的电压为： 

1 2 1 2( ) ( )
mC

ml mlV V i V i V V
N wt N wt

ρ ρ
= − − − = −i i i i      (3.11) 

 

图 3.13 各种计算方法得到的电感值与测试结果的比较[14] 
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3C
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1C

Substrate  

(a)  传统串联叠层电感      (b)  3D 串联叠层电感 
图 3.14 串联叠层硅基集成电感  
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电容 Cm中储存的电场能量为： 

12 2
, 1 2

1 1 ( )
2 2

n n

m m

M M
e C m C

C wl
E C V V V

N
−−= = −      (3.12) 

其中 CMn-Mn-1 为 Mn 层和 Mn-1 层金属之间单位面积电容。 
则整个两层电感之间的寄生电容上的电场能量为： 

1

2 2
, , 1 2

1 1

1 1 ( )
2 2m m n n

N N

e C e C m C M M
m m

E E C V C wl V V
−−

= =

= = = −∑ ∑    (3.13) 

单层电感与衬底之间的寄生电容模型如图 3.16 所示。采用同样的方法，Mn 层金属与衬

底之间的第 m 个单元电容 Cm上的电压为： 

1 1 1( ) 0
mC

ml ml mV V i V i V V
N wt N wt N

ρ ρ
= − − = − = − ∆i i i i    (3.14) 

1 2V V−

i

i

C
C

CCC
C

C

C

C

1 2V V−
nM

1nM −

1V

2V

  

图 3.15  两层电感之间的等效电容模型 
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图 3.16  单层电感与衬底之间的等效电容模型 
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Middle
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nth Turn  
图 3.17  相邻两圈金属之间的等效电容模型 
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其中 1 2
lV V V i
wt
ρ

∆ = − = ， 1V 是金属层的起始电压， 2V 是金属层的终点电压。 

电容 Cm中储存的电场能量为： 

2 2
, 1

1 1 ( )
2 2

n

m m

M S
e C m C

C wl mE C V V V
N N
−= = − ∆      (3.15) 

其中 CMn-S为 Mn 层金属和衬底之间单位面积电容。 
则整个单层电感与衬底之间的寄生电容上的电场能量为： 

 2 2
, , 1

1 1 1

1 1 ( )
2 2

n

m m

N N N
M S

e C e C m C
m m m

C wl mE E C V V V
N N
−

= = =

= = = − ∆∑ ∑ ∑        

2 2 2
1 1

1

1 2 ( ) ( )
2

n
N

M S

m

C wl m mV V V V
N N N
−

=

⎡ ⎤= − ⋅∆ + ∆⎢ ⎥⎣ ⎦
∑  

2 2
1 1 2

1 ( 1) ( 1)(2 1) ( )
2 6nM S

N N NC wl V V V V
N N−

+ + +⎧ ⎫= − ⋅∆ + ∆⎨ ⎬
⎩ ⎭

 

2 2
1 1

1 1 ( )
2 3n

N

M SC wl V V V V
→∞

−
⎧ ⎫≈ − ⋅∆ + ∆⎨ ⎬
⎩ ⎭

   

2 2
1 2 1 2

1
6 nM SC wl V V VV− ⎡ ⎤= + +⎣ ⎦            (3.16) 

相邻两圈金属之间的寄生电容模型如图 3.17 所示。首先，我们将第(n-1)圈和第 n 圈的

周长近似相等，设为第(n-1)圈和第 n 圈的周长的平均值；两圈金属之间的第 m 个单元电容

Cm上的电压近似为两圈金属中点的电压差。第(n-1)圈和第 n 圈的中点电压分别是 V1 和 V2。

则相邻两圈金属之间的寄生电容上的电场能量为： 

 , 12 2 21
, , 1 2 , 1 2

1 1 1

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

N N N
M adj n n n n

e C e C m C M adj
m m m

C t l l l l
E E C V V V C t V V

N
− −

= = =

+ +
= = = − = −∑ ∑ ∑   (3.17) 

其中 CM,adj为第(n-1)圈和第 n 圈之间的单位面积电容。 

3.3.2 串联叠层电感等效电容的计算 

串联叠层电感主要有两种形式：传统串联叠层电感[4]和 3D 串联叠层电感[5]。图 3.14(a)
是传统叠层电感，它是由 N 层平面螺旋电感相串联构成的；图 3.14(b)是 3D 串联叠层电感，

它是由一圈 N 层串联电感进行内外嵌套构成的。两种串联叠层电感的单圈电感是完全一样

的，只是所有单圈电感的串联顺序不同。因此这两种串联叠层电感的感值基本相同，但是由

于金属之间的电压差不相同，电感的等效电容是不同的，导致两种电感的自激振荡器频率有

很大差别。根据两层电感之间的寄生电容模型、单层电感与衬底之间的寄生电容模型以及相

邻两圈金属之间的寄生电容模型可以计算出整个串联叠层电感的等效电容。 
对于 n 圈、P 层电感，根据附录 A 中串联叠层电感的等效电容计算方法，我们可以得到

两种结构的串联叠层电感的等效电容为， 

1 ,
1 1

q q q

P P

eq q M M q adj M adj
q q

C C Cκ κ
−−

= =

= +∑ ∑       (3.18) 

其中 q 为层号,k 为圈号，第 q 层与第 q-1 层的静电容
1

1
q q

n

q M M k
k

C C w l
−−

=

= ∑i ，
1q qM MC
−− 为第 q 层

与第 q-1 层之间的单位面积电容， kl 为第 k 圈的周长， qκ 为第 q 层与第 q-1 层间电容系数。

第 q 层上相邻金属间的静电容
1

1
,

1 2q

n
k k

q adj M adj
k

l l
C C t

−
+

=

+
= ∑i ，

qM adjC 为相邻金属之间的单位面积电

容，t 为金属厚度， ,q adjκ 为第 q 层上相邻金属间的电容系数。 
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根据附录 A 中计算，我们可以得到传统串联叠层电感的金属层之间的电容系数 qκ 为， 

2

1
1 1
3 P

κ ⎛ ⎞= ⎜ ⎟
⎝ ⎠

 

( )
2 2

2
3

1

2 1 11 2( ) ( ) ( )
21 ( 1)

n

q p p
m

p

n m n m n m
P n n

κ ρ ρ
ρ =

⎛ ⎞ ⎛ ⎞⎡ ⎤= + − − + + −⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎣ ⎦⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎡ ⎤+ −⎣ ⎦
∑  2...q P=    (3.19) 

其中 ' '/ ( )p in inp d w s dρ = = + ， '
in ind d w= + ， p w s= + 。 

传统串联叠层电感的相邻金属之间电容系数 ,q adjκ 为， 
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1 3

1
, 32 2

1 (2 2 1)

( 1) 1 ( 1)
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n m
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      (3.20) 

3D 串联叠层电感的金属层之间的电容系数 qκ 为， 
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3D 串联叠层电感的相邻金属之间电容系数 ,q adjκ 为， 
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为了比较两种串联叠层电感中寄生等效电容的大小，我们采用 TSMC 0.35µm CMOS 工

艺中的寄生电容参数[15]计算了不同内半径 r 和金属宽度 w 的两种串联叠层电感的寄生电容，如

表格 3.7 所示。Cm2m 为金属 M4-M3 之间的单位面积电容，Cm2s 为金属 M3 与衬底之间的单位

面积电容，表格 3.7 为四圈、两层串联叠层电感的寄生电容计算结果。从表格 3.7 中可以看到，

3D 串联叠层电感的寄生电容大约是传统串联叠层电感的 1/4-1/5，因此 3D 串联叠层电感的自激

振荡频率为传统串联叠层电感的 2 倍以上。产生这种现象的主要原因是，3D 串联叠层电感的相

邻层金属间的电压差比传统串联叠层电感小很多，因此 3D 串联叠层电感非常适合在高频电路中

使用。 
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表格 3.7  两种串联叠层电感寄生电容大小比较 

, ( )eq stackedC fF  

, 3 ( )eq miniature DC fF
10r mµ=  20r mµ=  30r mµ=  40r mµ=  

41.6 61.1 80.5 100.0 5w mµ=  
9.4 13.6 17.9 22.2 

121.5 160.6 200.0 238.5 10w mµ=  
28.1 36.3 44.7 53.2 

239.8 298.5 357.0 415.5 15w mµ=  
56.2 68.2 80.6 93.2 

<Note>Spacing=1 mµ , 2
2 4.49 17m mC e F mµ= − , 2

2 8.7 18m sC e F mµ= − [15] 

 
3.4 提高电感品质因数的方法 

提高品质因数是硅基集成螺旋电感设计和优化的中心议题。十多年来，有很多人致力于

制作高性能的硅基集成螺旋电感，包括采用高电导率的金属作为电感环绕材料以降低电感自

身阻抗的影响[16]，高电阻率的衬底之上制作电感以减小衬底涡流效应带来的性能衰减[17]，
或采用厚氧化层或悬空电感的制作方式来增加电感的 Q 值[18]。但对于既定工艺，我们既无

法改变金属连线和衬底的材料、也没有办法改变氧化层的厚度，因此上述方法并不适用。 

在这一节中，我们将讨论在既定的标准 CMOS 工艺上，在不增加工艺复杂性的前提下，

通过版图上的设计和优化来提高硅基集成螺旋电感品质因数的方法。 

3.4.1 硅基集成螺旋电感设计和优化的一般准则 

在既定的工艺上设计一个一定电感值的硅基集成螺旋电感时，会有很多种不同的内直径

din、线宽 w、间距 s、圈数 N 的组合，设计时要在这些组合中比较和选择最佳的实现方式。

这里总结了一些一般准则[9]： 

z 用最上层金属构建螺旋电感可以使螺旋电感和衬底之间的氧化层厚度最大，即Cox最小，

因而可以减小高频时对衬底的损耗，提高高频时的 Q 值。 

z 采用工艺所允许的最小连线间距 s，这样可以使相邻的金属连线之间的磁耦合最大，从

而得到最大的 Q 值，同时螺旋电感占据的面积也比较小。采用最小连线间距虽然也使

得相邻金属连线之间的耦合电容变大，但因为在大多数工艺中金属连线厚度不会超过

3µm，这个耦合电容对硅基集成螺旋电感整体性能的影响很小。 

z 对于一般体硅 CMOS 工艺，工作频率 1-3GHz 时有最好 Q 值的最佳的金属线宽 w 在

10-15µm。金属连线宽度再增加的话，电感值减小的速度会大于串联电阻值减小的速度，

同时对衬底的耦合也更加严重，会使品质因数最大值降低，并且自激振荡频率也会下降。 

z 螺旋电感和周围其他的元器件之间要保持一定距离，一般要大于 5 倍的金属线宽度。这

样可以防止不必要的寄生电磁耦合。 

3.4.2 放射状地隔离层 

在硅基集成螺旋电感和衬底之间插入地阻隔层来把螺旋电感和衬底分开是提高 Q 值的

一种很有效的方法[11][13][19][20](图 3.18)，地阻隔层可以由阻抗较低的一铝或多晶硅形成，

它相当于将衬底用小电阻短路来阻止通向衬底的电流。插入地阻隔层后，电感的并联等效电

阻 Rp 趋向无穷，提高了电感的 Q 值。要注意的是，如果插入的是如图 3.18(a)所示的整块的

地阻隔层，由于地阻隔层电阻较小，螺旋电感和阻隔层又靠得很近，根据楞次定律，在地阻

隔层中会产生镜像电流即涡流，涡流方向与电感中的电流方向相反，涡流产生的磁场将使电
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感的磁场减小，从而降低有效的电感值。 

为了阻止地阻隔层中涡流的产生，可以将地阻隔层做成放射状图样，如图 3.18(b)所示，

这样就切断了感应的涡流的通路。图中的黑线表示开槽口，开槽口要小一些，以免垂直的电

流从槽口中流出流向衬底。最后要用最上层的金属将放射状阻隔层连起来接到地，连接时要

注意避免形成环路以避免引起涡流。设计放射状地阻隔层的一般原则就是在使到地阻抗最小

的同时避免地阻隔层中涡流的产生。 

3.4.3 反偏置双 PN 结隔离 

标准 CMOS 工艺上，衬底不是一个绝缘体，电感的磁场会在衬底的表面产生涡流效应，

导致电感的感值和 Q 值的下降。为了尽量消除涡流效应的产生，可以在电感的正下方的硅

衬底上做反偏的双 PN 结，如图 3.19 所示。首先采用 N 阱做放射状地隔离，将所有的 N 阱

条在中间进行连接，两个相邻 N 阱条之间由 P 型衬底间隙隔开，这样 N 阱和 P 衬底之间就

会形成反偏的双 PN 结,如图 3.19(b)所示。为了更好的阻断衬底表面产生涡流，在每根 N 阱

条内又可以采用 P+做出另外一对反偏的双 PN 结。通过 M1 铝将 P+条接地，N 阱接高电平，

确保所有 PN 结能够正常反偏，这样就能够有效阻止电感磁场在衬底表面产生涡流，从而提

高电感的 Q 值。 

在深阱工艺上，同样可以采用带反偏置的双 PN 结隔离结构。同时，由于深阱工艺中的

N 阱的深度比较深，因此深阱工艺中采用带偏置的双 PN 结隔离结构效果更加好。 

螺旋电感

地阻隔层

(a) (b)

(a)整块的地阻隔层    (b)放射状地阻隔层 
图 3.18  在螺旋电感和衬底之间插入地阻隔层 
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(a) 双 PN 结隔离版图            (b) 双 PN 结隔离剖面示意图 
图 3.19  反偏置双 PN 结隔离 
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3.4.4 电感金属的多通路并联 

硅基片上集成电感中的串联电阻是造成电感品质因数比较低的最主要原因。因为目前大

多数 CMOS 工艺采用铝线互连，铝金属的电导率比铜、金要低，所以片上电感的 Q 值无法

与片外的铜金属电感相比。再加上电感中铝金属的趋肤和邻近效应使得高频时电感的串联电

阻变得很大，极大地降低了电感的 Q 值。为了减小高频时电感中铝金属的趋肤和邻近效应，

可以采用图 3.29 中的多通路金属并联结构。图 3.29(a)中电感的宽金属分割成四根很细的金

属线，且 M4 金属与 M3 金属只在端口处通过大量 VIA3 进行并联。图 3.29(b)是金属线分割

前后金属线上电流密度的示意图。在宽金属分割之前，铝金属趋肤效应使得 M4 和 M3 并联

金属上的电流主要集中在 M4 金属表面；相邻两圈铝金属的邻近效应使得电流主要趋向于金

属外侧。这种电流密度分布不均匀会导致电感中串联电阻的急剧增加，在频率很高的时候更

加显著。如图 3.29(b)所示，在将宽金属分割成若干细金属且去除大量并联过孔之后，铝金

属趋肤效应和相邻两圈铝金属的邻近效应得到了缓解。理想情况下，如果宽金属可以分割成

无穷根细金属的话，电感中铝金属趋肤效应和相邻两圈铝金属的邻近效应将会得到彻底的消

除。但是由于受到 CMOS 工艺设计规则的限制，我们只能够做到将金属最多分成 4－8 根。 

3.5 小结 

本章主要研究了硅基集成螺旋电感的建模、分析、设计和优化。在这里我们首先比较了

硅基集成螺旋电感的三种建模和仿真方法；提出了电感金属间寄生电容的等效模型，并且具

体计算了两种叠层电感的等效电容。采用 3D 串联叠层电感结构来降低金属间的电压差，从

而降低叠层电感的寄生电容，达到高自激振荡频率的目的。 

最后，我们总结和提出了三种提高硅基集成螺旋电感品质因数的有效方法：放射状地隔

离层，反偏置双 PN 结隔离和电感金属的多通路并联。 

 

参考文献 

 
[1] N. M. Nguyen and R. G. Meyer, “SI IC-compatible Inductors and LC Passive Filters,” IEEE Journal of 

Solid State Circuits,vol.25, pp.1028-1031, Aug 1990. 
[2] J. M. Lopez-Villegas, J. Samitier, C. Cane and P. Losantos, “Improvement of the quality factor of RF 

integrated inductors by layout optimization,” IEEE Trans. Microwave Theory Tech., vol. 48, pp. 76-83, 
Jan. 2000. 

[3] J. N. Burghartz, M. Syuer and K. A. Jenkins, “Microwave inductors and capacitors in standard 

M4

M3

M4

M3

M4 M4M4 M4

M3 M3M3 M3

Current Density Current Density

C
ur

re
nt

 D
en

si
ty

Current Density

Turn One Turn Two

Multipath Metal

VIA3

Current Density

C
ur

re
nt

 D
en

si
ty

Wide
Metal

Narrow
Metal

        
(a)  多通路并联电感          (b) 金属趋肤和邻近效应 

图 3.29  电感金属的多通路并联 



第三章  硅基片上螺旋电感 

电感电容压控振荡器 38

multilevel interconnect silicon technology,” IEEE Trans. Microwave Theory Tech., vol. 44, pp. 100-104, 
Jan. 1996. 

[4] A. Zolfaghari, A. Chan and B. Razavi, “Stacked inductors and transformers in CMOS technology,” 
IEEE Journal of Solid State Circuits, vol.36, pp.620-628, Apri. 2001. 

[5] C.-C. Tang, C.-H. Wu and S.-I. Liu, “Miniature 3-D inductors in standard CMOS process,” IEEE 
Journal of Solid State Circuits, vol.37, pp.471-480, Apri. 2002. 

[6] Y. K. Koutsoyannopoulos and Y. Papananos, “Systematic analysis and modeling of integrated inductors 
and transformers in RF IC design,” IEEE Trans. Circuits and Systems, II, Analog and Digital Signal 
Processing, vol.47, pp.699-713, Aug. 2000. 

[7] Sunderarajan S. Mohan, “The design, modeling and optimization of on-chip inductor and transformer 
circuits,” Ph. D. Dissertation, Stanford University, Dec. 1999. 

[8] ASITIC: Analysis and Simulation of Spiral Inductors and Transformers for Ics , 
http://formosa.eecs.berkeley.edu/~niknejad//asitic.html. 

[9] J. R. Long and M. A. Copeland, “The modeling, characterization, and design of monolithic inductors 
for silicon RF IC’s,” IEEE Journal of Solid State Circuits, vol. 32, pp.357-369, Mar. 1997. 

[10] C. P. Yue, C. Ryu, J. Lau, T. H. Lee, S. S. Wong, “A physical model for planar spiral inductors on 
silicon”, pp. 155-158, IEDM, 1996. 

[11] C. P. Yue, S. S. Wang, “Design strategy of on-chip inductors for highly integrated RF systems”, 36th 

Proceedings of the Design Automation Conference, pp. 982-987, 1999. 
[12] C. P. Yue, S. S. Wang, “Physical modeling of spiral inductors on silicon”, IEEE Trans. on Electron 

Devices, vol. 47, pp. 560-568, Mar. 2000. 
[13] C. P. Yue, “On-chip spiral inductors for silicon-based Radio-frequency integrated circuits”, Ph. D. 

Dissertation, Stanford University, Jun. 1998. 
[14] S. S. Mohan, M. D. M. Hershenson, S. P. Boyd, T. H. Lee, “Simple accurate expressions for panar siral 

iductances,” IEEE Journal of Solid State Circuits, vol. 34, pp. 1419-1424, Oct. 1999. 
[15]  “TSMC 0.35µm Logic Silicide (SPQM, 3.3V) SPICE Models,” TSMC Co. Ltd., Hsin-Chu, Taiwan, 

R.O.C., Document no. TA-1095-6002. 
[16] K. B. Ashby, I. A. Koullias, W. C. Finley, J. J. Bastek, S. Moinian, “High Q inductors for wireless 

applications in a complementary silicon bipolar process”, IEEE Journal of Solid State Circuits, vol. 31, 
pp. 4-9, Jan. 1996. 

[17] Zu L, et al, “High Q-factor inductors integrated on MCM Si substrate”, IEEE Trans Comp Package, 
Manufact. Technol B, vol. 19, pp. 635-643, Aug. 1996. 

[18] J. Y. C. Chang, A. A. Abidi, “Large suspended inductors on silicon and their use in a 2µm CMOS RF 
amplifier”, IEEE Electro Device Lett., vol. 14, pp. 246-248, 1993. 

[19] C. P. Yue, S. S. Wang, “On-chip spiral inductors with patterned ground shields for Si-based RF IC’s,” 
IEEE Journal of Solid State Circuits, vol. 33, pp. 743-751, May 1998. 

[20] C. P. Yue, S. S. Wang, “A study on substrate effects of silicon-based RF passive components”, IEEE 
MIT-S Digest, pp. 1625-1628, 1999. 
 
 



第四章  可变电容特性分析 

电感电容压控振荡器 39

第四章  可变电容特性分析 
 

 本章首先分析了可变电容的小信号和大信号的差别，得出了像电感电容谐振电路这样的

大信号电路必须采用可变电容的大信号分析方法的结论。接着对电感电容谐振回路中的非线

性可变电容进行大信号分析，推导了采用非线性可变电容的电感电容谐振电路的有效电容的

计算公式。但是对于采用阶跃可变电容(反型 MOS 管电容和累积型 MOS 管电容)的电感电容

压控振荡器电路，该方法在复杂度和精度上都存在很大问题。因而本章又从时间域角度，对

电感电容谐振电路的周期计算方法在理论上进行了系统推导，阐述了阶跃可变电容能够进行

频率控制的本质，得到了一种计算频率－电压曲线的有效方法。仿真和测试验证结果表明该

公式计算的 F-V 曲线与仿真和测试结果非常吻合。 
 
4.1 引言 

近几年无线通信系统的蓬勃发展推动了低成本、低功耗 CMOS 无线收发机的研究与开

发。同时 CMOS 工艺技术的不断进步，使得无线收发机系统中大部分单元电路，如低噪声

放大器(LNA)、混频器（Mixer）、本机振荡器(Local Oscillator)以及中频滤波器(IF Filter)等都

能够单片实现。无源器件(片上电感和可变电容)的片上实现问题的解决，使得本机振荡器的

单片集成成为可能。 
互补、交叉耦合负跨导结构的电感电容压控振荡器如图 4.1 所示，它是由交叉耦合的

PMOS 管和 NMOS 管产生一个负跨导，抵消片上电感和可变电容中的串联电阻，从而使得

电感电容谐振电路能够持续振荡起来。目前有许多发表的文章[1-4][9][10]中的振荡器电路采

用了互补、交叉耦合负跨导结构，它们的频率－电压压控曲线都是采用 SPICE 仿真或者是

测试得到的，很少是通过理论方法计算得到的。在文献[3]中，S. Levantino 等人提出了一种

频率－电压压控曲线分析方法，并且采用数值计算的方法得到了压控曲线。我们知道数值计

算是一个复杂而且费时的方法，特别是在改变偏置电流的情况下，整个数值计算方法需要重

新进行演算。M.Tiebout[2]和 R. L.Bunch[4]等人也分析了可变电容的大信号现象，但他们的

2L
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图 4.1  互补、交叉耦合型 CMOS 电感电容谐振压控振荡器 
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分析只是定性的解释了大信号对于有效电容和压控曲线的影响。在文献[5]中，E. Hegazi 等
人通过可变电容小信号模型和非线性分析，得到了一个精简的有效电容的计算公式，从而计

算出压控曲线。然而该方法是基于电容的小信号模型，并且忽略了二次和二次以上高次谐波

分量得到的。我们知道采用阶跃特性可变电容的电感电容谐振电路的谐振波形不可能是一个

理想的正弦波[3]，因此该有效电容的计算公式并不能够真正描述电感电容谐振电路中的实

际有效电容特性。 
片上可变电容的实现和建模是目前的一个研究热点。这些研究主要是围绕着如何实现大

的电容可调范围以及高品质因数方面展开的，很少涉及到可变电容的小信号和大信号模型，

非线性特性以及 C-V 曲线对于电感电容谐振电路的压控曲线的影响。本章第二节简单地介

绍了在 CMOS 工艺上实现可变电容的四种结构；在第三节澄清可变电容的大信号模型和小

信号模型的差别；在第四节对采用非线性可变电容的电感电容谐振电路进行了一些理论分

析，给出电感电容谐振电路中有效电容的计算方法；在第五节中，从时间域角度对电感电容

谐振电路的周期在理论上进行了系统推导，阐述了阶跃可变电容能够进行频率控制的本质，

得到了一种计算频率－电压压控曲线的方法，并且与其它文献中提出的方法进行了比较；最

后，我们采用 HSPICE 软件对电感电容串联谐振电路和压控振荡器电路进行仿真验证，并且

电感电容压控振荡器电路进行了流片测试验证，仿真和测试验证结果表明该公式计算的压控

曲线与仿真和测试结果非常吻合。 

4.2 可变电容的分类 
可变电容作为可调单元广泛用于射频的压控振荡器的谐振电路中。在 CMOS 工艺上实

现可变电容主要有四种结构：PN 结电容，普通 MOS 管电容，反型 MOS 管电容和累积型

MOS 管电容。PN 结电容是在 N 阱上做一层 p+有源区，从而实现一个 p+/n-well 结电容，如

图 4.2(a)所示。 

另外一类可变电容的实现方法是利用 MOS 管工作在不同的区域(强反型区、耗尽区和累

积区)从而改变电容值。MOS 管的源极(S)，漏极(D)以及衬底(B)的不同连接方法，使得 MOS
管的电容可以分成三种不同的情况。 

图 4.2(b)是 S=D=B 三端相接的 PMOS 管，当栅源电压 VGS从 Vdd 到 0 时，MOS 管工作

区域从累积转变到耗尽，再到强反型，其直流 C-V 曲线如图 4.3(a)。S=D=B 结构的 PMOS
管工作在累积区和强反型区时，电容有最大值 Cox，该电容主要是栅氧化层平板电容。 
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P+N+ N+

n-well

P+P+ N+

n-well

N+N+

n-well

P+P+ N+

(b) D=S=B MOS(a)  p+/n-well Junction

(c) Inversion MOS (d) Accumulation MOS

G

G

G Vdd
Vctrl

Vctrl

G
Vctrl

Vctrl

p-sub p-sub
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图 4.2  PN 结可变电容和 MOS 管可变电容 
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如果将 PMOS 管的衬底(N-Well)连接到 Vdd，这样 PMOS 管将只处于强反型区和耗尽区，

该 PMOS 管电容称为反型 MOS 管可变电容，其结构图和直流 C-V 曲线分别如图 4.2(c)和图

4.3(b)。反型 MOS 管可变电容工作在耗尽区时，其电容为最小值，它是栅氧化层平板电容

与耗尽层电容的串联。 
第三种 MOS 管可变电容是将 MOS 管工作在累积区与耗尽区，其结构图如图 4.2(d)。该

结构将 NMOS 管做在 N 阱内，抑制了少数载流子在沟道中形成，从而防止 MOS 进入强反

型区。这种结构的 MOS 管电容称为累积型 MOS 可变电容，其直流 C-V 曲线如图 4.3(c)。 
在上述三种 MOS 管可变电容中，反型 MOS 管和累积型 MOS 可变电容是单调的，而普

通 MOS 管的可变电容是非单调的。可变电容的非单调特性会降低电压控制范围[4]，因此普

通 MOS 管电容不适合于电感电容压控振荡器电路中使用。而 PN 结电容作为可变电容的缺

点是在谐振电压大的时候，PN 结有可能进入正偏状态，增加了漏电流，导致品质因数下降。

因此，在下面的章节我们将主要研究反型 MOS 管和累积型 MOS 管可变电容在电感电容压

控振荡器中的应用。 

4.3 可变电容的大信号分析 

在所有的电路分析中，我们首先是分析其大信号(直流)情况下的特性。然后通过对大信

号的方程求导，得到小信号方程。例如：MOS 管的小信号跨导的推导。 

图 4.4 中的 MOS 管饱和源漏电流为 ( )21
2DS ox GS TH

WI C V V
L

µ= − ，MOS 管的小信号跨导， 

( )DS
m ox GS TH

GS

I Wg C V V
V L

µ
∂

= = −
∂

      (4.1) 

对于不同的栅源电压 VGS，gm有不同的取值。当交流小信号 iv 叠加在栅源电压 VGS上，输出

交流小信号 ov ， 
( )o m GS i L iv g V v R v= + ⋅ ⋅        (4.2) 

当 iv 与 VGS相比很小(毫伏甚至微伏)的时候, ( ) ( )m GS i m GSg V v g V+ ≈ 。当 iv 与 VGS相比很大（几

百毫伏）的时候， ( )m GS ig V v+ 不再是一个常数，我们必须计算 gm在一个周期内的有效值。 
 同样对于用在电感电容谐振电路中的可变电容，谐振电压不再是一个交流小信号，我们

不能再采用下面这个小信号分析公式， 

( )ss
dVI C V
dt

=          (4.3) 

谐振电压 V 很大的时候， ( )ssC V 不是一个常数，
( )ssdC V

dt
对电流也有贡献。因此我们必须采
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图 4.3  MOS 管可变电容的直流电容－电压曲线 
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用大信号分析公式， 
( )( ) ( ) ( )ss ss

ss

d C V V dC VdQ dVI C V V
dt dt dt dt

⋅
= = = +     (4.4) 

为了验证该现象，我们采用 HSPICE 软件仿真了具有相同小信号电容的可变电容模型和

PN 结电容，如图 4.5 所示。它们的小信号电容都是， 

0( )

1

j
m

j

C
C V

V
φ

=
⎛ ⎞
−⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠

,        (4.5) 

其中 00.5 , 0.5, 3.057j jV m C pfφ = = = ，V 为 PN 结正向电压。 

图 4.5 中的可变电容模型和 PN 结电容的一端接地，另一端接一个正弦信号

NMOS

RL

VGS

iv

IDSgm

 

 
图 4.4  MOS 管的小信号跨导 
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图 4.5  可变电容模型和 PN 结电容 
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三角形为 pn 结可变电容电流，实线为可变电容大信号电流，虚线为可变电容小信号电流 
图 4.6  可变电容模型与 PN 结电容的 SPICE 仿真电流波形图 
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( )02V sin tω= + 。图 4.6 为使用 HSPICE 软件仿真的两种电容中的电流波形图。三角形为 PN

结可变电容电流，实线为可变电容大信号电流，虚线为可变电容小信号电流。我们可以看到，

PN 结可变电容的电流与可变电容模型的小信号电流是一样。可变电容模型的小信号电流与

大信号电流相差很大，这是因为所有的 SPICE 仿真软件的算法都是基于元件的小信号模型

的小信号分析方法进行分析。因此在电感电容压控振荡器这样的大信号电路中，可变电容的

小信号模型会产生很大的误差，我们必须采用可变电容的大信号分析方法来进行 SPICE 瞬

态仿真。 

4.4 谐振电路中可变电容的大信号非线性分析 

在电感电容谐振电路中，可变电容上的谐振电压是一个幅度很大的信号。可变电容不是

一个周期内的简单平均值，它应该是一个周期内即时谐振电压对电容值的权重平均值。在文

献[3,4,5,6]中，他们都是采用小信号分析的方法进行电感电容谐振电路的有效电容的计算。

根据第三节的分析，可变电容的小信号分析方法在电感电容谐振电路中会产生很大的误差。

这里，我们采用可变电容模型的大信号分析方法进行电感电容谐振电路的非线性分析。 
对于图 4.7(a)中的串联电感电容谐振电路，谐振电压 outV 可以进行傅立叶级数展开为， 

( ) ( ) ( )0 0 1 2
1

( ) 2 2 2 2out n
n

V t V A cos n t V A cos t A cos tω ω ω
∞

=

= + ≈ + +∑    (4.6) 

可变电容的小信号电容 ( )ss CC V ，在时间域上的傅立叶级数展开为， 

( ) ( ) ( )0

1

( ) 2 n
ss C ss ss

n
C V C C cos n tω

∞

=

= + ∑      (4.7) 

在电感电容谐振时，其能量的大部份是在基频和二次谐波上[3,5]。因此，在这里我们忽

略三次和三次以上谐波。为了简单起见 Vdd=0, 0 0ddV V= = ,则电感电压和电容电压分别是， 
,C out ctrl L dd out outV V V V V V V= − = − = −     (4.8) 

电感上的电流为， 

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

t t t

L L dd outI V t dt V V dt A cos t A cos t dt
L L L

ω ω
−∞ −∞ −∞

= = − = − +∫ ∫ ∫  

( ) ( )1 22 2
2

A A
sin t sin t

L
ω ω

ω ω
⎛ ⎞= − +⎜ ⎟
⎝ ⎠

                   (4.9) 

电容上的电流为， 
( ) ( )

( )ss C C C ss C
C ss C C

dC V V dV dC VdQI C V V
dt dt dt dt

= = = +  

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )0 0

1 1
2 2n n

ss ss out out ctrl ss ss
n n

d dC C cos n t V V V C C cos n t
dt dt

ω ω
∞ ∞

= =

⎛ ⎞ ⎛ ⎞= + + − +⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠ ⎝ ⎠

∑ ∑   

( ) ( ) ( ) ( ) ( )( )0
1 2

1
2 2 2 2n

ss ss
n

C C cos n t A sin t A sin tω ω ω ω
∞

=

⎧⎛ ⎞= − + +⎨⎜ ⎟
⎝ ⎠⎩

∑  

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

2 2 2 n
ctrl ss

n
A cos t A cos t V C nsin n tω ω ω

∞

=

⎫⎛ ⎞+ + − ⎬⎜ ⎟
⎝ ⎠⎭
∑            (4.10) 

因为电感与电容为串联，所以 L CI I= ，式子(4.9)和(4.10) 基波相等，忽略高次谐波分量。 

( ) ( ) ( ) ( ) ( ){ }0 2 1 31
1 1 2 2ss ss ctrl ss ss

A
A C A C A V C A C

L
ω

ω
= + + − +  

定义电感电容谐振回路中可变电容的有效电容值， 
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( ) ( ) ( ) ( )0 2 1 32 2
2

1 1

1 ctrl
eff ss ss ss ss

A V A
C C C C C

A ALω
−

= = + + +     (4.11) 

在不同的压控电压下谐振电压波形是不同的， ( )ss CC V  的傅立叶系数也是不同的，它们是随

着谐振信号的基波幅度 1A  和二次谐波幅度 2A  变化而变化。如果考虑了谐振电压的更高次

谐波，(4.11)式将变成一个更加复杂的式子，很难通过简单的公式推导得到一个简单的表达

式，这是可变电容的大信号非线性导致的必然结果。在文献[5]中，E. Hegazi 等人假设了谐

振电压波形是一个理想正弦波(忽略了二次和二次以上谐波分量)，从而推导出一个简单的等

效电容公式， 

( ) ( )0 2
eff ss ssC C C= −        (4.12) 

其实公式(4.12)只是可变电容(阶跃电容，例如反型 MOS 管可变电容或者累积型 MOS
管可变电容)在理想正弦波激励下的一个有效电容，它并不能够真正代表电感电容谐振时可

变电容的实际有效电容。在第五节，我们可以看到实际的电感电容谐振电路的波形是两个正

弦波的拼接。 

4.5 电感电容谐振电路的周期计算 

根据可变电容的傅立叶展开和谐振电压的傅立叶展开，推导可变电容的有效电容值是一

个非常繁琐、复杂的过程。而且为了计算方便，在忽略二次谐波和二次以上谐波分量时，会

引入一些误差。本节我们将从时间域角度出发，对电感电容谐振电路的周期计算方法在理论

上进行了系统推导，得到一种计算频率－电压压控曲线的有效方法。 
在电感电容谐振的压控振荡器电路中，大多数情况下采用的可变电容是反型 MOS 管和

累积型 MOS 管可变电容。反型 MOS 管(图 4.2(c))和累积型 MOS 管(图 4.2(d))可变电容都可

以近似为一个阶跃函数，可以用下式来表示， 

( ) max eff
ss

min eff

C V V
C V

C V V
≥⎧⎪= ⎨ ≤⎪⎩

      (4.13) 

其中有效控制电压 eff G ctrl THV V V V= − − 。 

电感与可变电容的串联谐振电路如图 4.7(a)所示。电感是一个感值为 L 的理想电感。电

容是一个阶跃电容，其小信号电容值也可以表示为下式： 

( ) ( )1 1( ) ( )
2 2ss max min max min effC V C C C C sign V= + + −     (4.14) 

L
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图 4.7  串联电感电容谐振电路与阶跃可变电容 
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图 4.7(a)中电感电容串联谐振电路，在 HSPICE 软件中仿真的谐振输出电压波形如图 4.8
所示。它是由两个正弦波形相拼接而成，其转折点电压为有效控制电压 Veff。根据有效控制

电压 Veff可以将压控过程划分为以下四个区域： 
1) 当 Veff<Vvdd－Amin 时，输出波形是一个幅值为 Amin 的理想正弦波，频率为 minω ； 
2) 当 Veff> Vvdd＋Amax 时，输出波形是一个幅值为 Amax 的理想正弦波，频率为 maxω ； 
3) 当 Vvdd－Amin<Veff <Vvdd时，在电压 Veff以上的输出波形是幅值为 Amin的理想正弦波的

一部分，频率为 minω ；电压 Veff以下是幅值为 1 maxAθ ( 1θ 为椭圆比例系数)的正弦波的一部

分，频率为 maxω 。 
4) 当 Vvdd<Veff <Vvdd＋Amax 时，在电压 Veff以上的波形是幅值为 2 minAθ ( 2θ 为椭圆比例系数)

的正弦波的一部分，频率为 minω ; 电压 Veff 以下是幅值为 Amax 的正弦波的一部分, 频率

为 maxω 。 
有效控制电压 Veff控制的四个区域也可以用可变电容的 I-V 轨迹图来表示。图 4.9 说明

了阶跃可变电容的 I-V 轨迹是由两个椭圆拼接而成。随着有效控制电压的变化，两个椭圆分

别满足两个不同的椭圆方程。 
1) 当 Veff<Vvdd－Amin 时，可变电容的 i v− 轨迹满足椭圆方程： 

2 2

1
min min max min

V I
A C Aω

⎛ ⎞ ⎛ ⎞
+ =⎜ ⎟ ⎜ ⎟

⎝ ⎠ ⎝ ⎠
           (4.15) 

2) 当 Veff> Vvdd＋Amax 时，可变电容的 i v− 轨迹满足椭圆方程： 
2 2

1
max max min max

V I
A C Aω

⎛ ⎞ ⎛ ⎞
+ =⎜ ⎟ ⎜ ⎟

⎝ ⎠ ⎝ ⎠
           (4.16) 

3) 当 Vvdd－Amin<Veff <Vvdd 时，可变电容的 i v− 轨迹满足两个椭圆方程： 
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图 4.8  电感电容谐振电路中可变电容上的电压波形 
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2 2

1
min min max min

V I
A C Aω

⎛ ⎞ ⎛ ⎞
+ =⎜ ⎟ ⎜ ⎟

⎝ ⎠ ⎝ ⎠
,  effV V≥  

2 2
2

1
max max min max

V I
A C A

θ
ω

⎛ ⎞ ⎛ ⎞
+ =⎜ ⎟ ⎜ ⎟

⎝ ⎠ ⎝ ⎠
， effV V< ，椭圆相似系数 1θ 满足 1 1min

max

A
A

θ≤ ≤    (4.17) 

4) 当 Vvdd<Veff <Vvdd＋Amax 时，可变电容的 i v− 轨迹满足两个椭圆方程： 
2 2

2
2

min min max min

V I
A C A

θ
ω

⎛ ⎞ ⎛ ⎞
+ =⎜ ⎟ ⎜ ⎟

⎝ ⎠ ⎝ ⎠
， effV V≥ ，椭圆相似系数 2θ 满足 21 max

min

A
A

θ≤ ≤ 。     

2 2

1
max max min max

V I
A C Aω

⎛ ⎞ ⎛ ⎞
+ =⎜ ⎟ ⎜ ⎟

⎝ ⎠ ⎝ ⎠
, effV V<                 (4.18) 

在上述四个区域中，谐振周期分别为： 

1) 当 Veff<Vvdd－Amin 时， 2max maxT T LCπ= =              (4.19) 

2) 当 Veff> Vvdd＋Amax 时， 2min minT T LCπ= =              (4.20) 

3) 当 Vvdd－Amin<Veff <Vvdd时，谐振周期为输出波形在两个椭圆上的时间之和 1 2T T T= + 。

T1 为在幅值 Amin 的椭圆上的时间，T2 为在幅值 1 maxAθ 的椭圆上的时间。 
如图 4.9 所示，在交接点处电容的电压和电流值分别是 Veff和 Ieff。求解式子(4.17)的两个方

程 ， 可 以 得 到 椭 圆 相 似 系 数 1θ 。 式 子 (4.17) 的 第 一 个 椭 圆 方 程 可 以 得 到 ：

2

1 eff
eff min max min

min

V
I C A

A
ω

⎛ ⎞
= ± − ⎜ ⎟

⎝ ⎠
，代入第二个椭圆方程得， 
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Amax

V e f f = 2 . 0 0 V
V e f f = 2 . 2 5 V
V e f f = 2 . 5 0 V
V e f f = 2 . 7 5 V
V e f f = 3 . 0 0 V
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V e f f = 3 . 5 0 V
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图 4.9  谐振电路中可变电容的 I-V 轨迹图 
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因为， min max min max min max maxC A C A Iω ω= = ，有 
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min min
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      (4.22) 

可以计算出在两个椭圆上的时间分别为 

1

2
eff

min

max

V
asin

A
T T

π

π

⎛ ⎞
⎜ ⎟+
⎜ ⎟
⎝ ⎠= , 

1

2

2
eff

max

min

V
asin

A
T T

π
θ

π

⎛ ⎞
⎜ ⎟−
⎜ ⎟
⎝ ⎠=  

则谐振电压波形的周期为， 
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⎜ ⎟⎜ ⎟ ⎜ ⎟= + + −

⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎝ ⎠
   (4.23) 

4) 当 Vvdd<Veff <Vvdd＋Amax 时， 与 3)相同的方法，求解式子(4.18)的两个方程可以得到：

椭圆相似系数 2θ 和谐振周期。 

2 2

2 1 eff eff

max min

V V
A A

θ
⎛ ⎞ ⎛ ⎞

= − +⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠ ⎝ ⎠

      (4.24) 

L=10nH;        Veff=2.5V
Fmax=1.591GHz;  Fmin=0.795GHZ
Cmin=1.0pf;          Cmax=4.0pf

 

图 4.10  频率－电压压控曲线图 
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( )
2

1 1
2

eff eff
max min max min

min max

V V
T T T asin T asin T

A Aπ θ
⎛ ⎞⎛ ⎞ ⎛ ⎞

= + + − +⎜ ⎟⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎝ ⎠
    (4.25) 

为了验证上述周期计算方法的正确性，我们在 HSPICE 软件下仿真了图 4.7(a) 电感电

容串联谐振电路，电路参数分别是：L=10nH, Cmax=4pf, Cmin=1pf，Amin=0.5V。压控曲线的计

算结果(实线)与 SPICE 仿真的结果(十字交叉)比较如图 4.10 所示，图中可以看到公式与仿真

实验结果非常符合，误差在 0.3%以内。 

4.6 频域谐波近似方法与时域周期计算方法比较 
第四节中谐振回路的大信号非线性分析是频率域内的谐波近似方法[3,5,6]。因为除了谐

波信号外任何波形通过傅立叶展开的傅立叶系数是无穷项，所以电感电容谐振回路中忽略高

次谐波在一定程度上会引入误差。而第五节中的压控曲线计算方法是基于时间域内周期计算

方法，因此它不存在近似问题。 
其次，周期计算方法是非常简单和便捷的。该方法只要求知道压控振荡器的电感感值 L

和可变电容的最大值 Cmax 和最小值 Cmin。在不同的尾电流偏置情况下，通过直流分析预先

确定振荡器谐振幅度最小值 Amin，然后通过式子(4.21)计算出最大谐振幅度 Amax。这样就可

以立刻计算出不同的尾电流偏置情况下的频率－电压压控曲线。然而，基于谐波近似的数值

计算方法[3]就没有这么方便，当偏置电流改变时，频率－电压压控曲线需要耗费大量时间

才能计算得到。另外一方面，阶跃可变电容的傅立叶系数也不是很容易能够通过傅立叶转换

得到的。 
在文献[5]中，E. Hegazi 等人的方法只是频率域谐波近似方法的一个简单例子。他们假

设谐振电压波形是一个理想正弦波，忽略了二次和二次以上谐波分量，从而推导出一个简单

的等效电容公式， 

( ) ( )
2

1 1 1
2

eff eff eff
eff max min min max

V V V
C C C C C asin

A A Aπ

⎛ ⎞⎛ ⎞ ⎛ ⎞ ⎛ ⎞⎜ ⎟= + + − + −⎜ ⎟ ⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎜ ⎟⎝ ⎠ ⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎝ ⎠

   (4.26) 

L=10nH;        Veff=2.5V
Fmax=1.591GHz;  Fmin=0.795GHz
Cmin=1.0pf;          Cmax=4.0pf

Veff

feff of Our Caculation feff of Hegazi  Model抯

Amin=1.0V

Amin=0.5V

Amin=0.25V

A
B

 

图 4.11  频率－电压压控曲线的比较：计算公式(4.23，4.25)和 Hegazi 的模型(4.26) 
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因此式子(4.26)只考虑了基波分量对可变电容的影响。在式子(4.26)中我们用 Amin 和 Amax 的

平均值来近似振幅 A，图 4.11 给出了三种振幅电压(Amin=0.25V, 0.5V, 1.5V)下压控曲线计算

结果。图 4.11 中的实线为式子(4.23)和(4.25)的计算结果，虚线为式子(4.26)的计算结果，明

显可以看到 Hegazi 的模型误差很大。当有效控制电压 Veff 等于 Vdd 时，式子(4.23)和(4.25)

计算的谐振频率是 ,1
2 min max

eff
min max

F F
F

F F
⋅

=
+

(图 4.11 中的 A 点)，而式子(4.26)计算的谐振频率是

,2 2 2

2 min max
eff

min max

F F
F

F F

⋅
=

+
(图 4.11 中的 B 点， ,2 ,1eff effF F≤ )。Hegazi 模型只有在可变电容的调谐系数

max

min

C
C

接近 1 的情况下，Feff,2 近似为 Feff,1。根据第五节周期分析，我们知道压控振荡器的谐

振电压是两个部分正弦波的拼接，不是一个理想正弦波，因此只考虑基波情况下的可变电容

的有效电容值不能够代表实际压控振荡器中的可变电容的有效电容。造成 Hegazi 模型误差

大的主要原因有两点：1) 在电感电容谐振电路这样的大信号电路中，可变电容小信号模型

会产生很大的误差，必须采用可变电容的大信号模型；2)谐振电压波形假设为一个理想正弦

波，而忽略二次和二次以上谐波分量，会引入很大的误差。 
 当振荡谐振电压幅度很大(接近电源电压)时，振荡器的周期是最大周期 Tmax 和最小周期

Tmin 的插值。如图 4.10 所示，振荡频率与有效控制电压 Veff基本上保持线性关系，振荡器的

线性压控范围就是振荡器谐振幅度电压范围。因此可以看到虽然可变电容具有阶跃特性，频

率－电压压控曲线仍然可以是线性的，这一点与文献[7]中的 MOS 管可变电容要求线性 C-V
曲线的结论相反。 

4.7 采用 A-MOS 管可变电容的压控振荡器设计 

采用互补、交叉耦合负跨导电感电容谐振压控振荡器电路(图 4.12)在 TSMC 0.35µm 
1P4M 3.3V 逻辑工艺上实现。大多数工艺厂商尤其是数字工艺，不提供累积型 MOS 管模型。

为了解决 SPICE 瞬态仿真的问题，我们采用 BSIM3V3 模型的子电路来等效累积型 MOS 可

变电容[7](图 4.13)。因为累积型 NMOS 是实现在 N 阱中，其电容工作在累积区和耗尽区两

个区域，且普通的 NMOS 不能够实现电容值在累积区和耗尽区两个区域之间变化，因此选
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图 4.12  互补型、交叉耦合负跨导电感电容谐振压控振荡器电路 
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用一个 PMOS 管作为可变电的主体，栅极与衬底电容 GBC 作为可变电容值。 
因为累积型 NMOS 管可变电容不会形成反型沟道，为了使普通的 PMOS 管具有与累积

型 NMOS 管相同的特性，在普通 PMOS 管的源漏与地之间接入一个非常大的电阻(如 10G
Ω的电阻)。另外普通的 PMOS 管的源漏与栅之间的存在很大的交叠电容，而在累积型 NMOS
管中，由于源漏区的注入类型与衬底的相同，交叠电容不存在，我们可以通过修改 PMOS
管的 BSIM3V3 模型来解决这个问题，另外一方面由于 BSIM3V3 模型的仿真收敛性要求交

叠电容不能为零，实际上我们将 PMOS 管的参数 CGDO 和 CGSO 减小到一个可以忽略的值

(例如减小为 1/10 倍)。 
累积型 NMOS 管品质因数 Q 反比于 2L ，所以采用最小沟道长度(0.35µm)，它的宽长比

为 1200µm/0.35µm。可变电容版图实现采用全差分叉指结构布局，两边可变电容的栅极交叉

排列，不形成源漏内插结构，这样可以进一步降低交叠寄生电容。 
谐振电感 L0是采用片上对称差分螺旋电感。我们采用 M4-M3-M2 三层金属并联来降低

串联电阻。而使用 M1 金属连接分段的 Nwell 的地隔离屏蔽层来提高电感在 2－3GHz 频率

范围的 Q 值。在 2.8GHz 频率工作点上，电感的 Q 值最大为 5，等效 π模型(图 4.14)参数是

在 ASITIC[8]软件中提取得到，如表格 4.1。 
交叉耦合的 PMOS 对管和 NMOS 对管的跨导选择使得谐振波形的直流电平位于 Vdd/2。

一方面，这样可以使得谐振电压有尽量大的振幅；另一方面，可以保证压控电压范围很大，

从而减小压控增益 Kv，提高振荡器的相位噪声性能。表格 4.2 是图 4.12 压控振荡器电路中

MOS 管和片上无源器件的设计参数。为了使得交叉耦合 MOS 管产生的负阻更大一些，

Mn1-Mn2, Mp1-Mp2 管的栅长都选择最小尺寸 0.35µm。我们采用开漏输出的缓冲器作为输

出级，在片外使用 Bias-T 电路进行电流偏置。开漏输出的缓冲器中的 MOS 管 Mn5-Mn6 的

宽度选择一个比较小的值(50µm)，以降低寄生电容。Mn3-Mn4 是镜像电流源，其栅长取得

大一些(0.8µm)，降低沟道调制效应。 
片上电感 L1 和电容 C1 组成的电感电容谐振回路用来抑制交叉耦合 NMOS 对管的噪声

上变为相位噪声；片上电感 L2 和电容 C2 组成的电感电容谐振回路用来抑制交叉耦合 PMOS
对管的噪声上变为相位噪声。电容 C3 用来抑制 Mn4-Mn3 管的 1/f 噪声和 Mn3 管的沟道调制

引起的 AM-FM 效应。 
表格 4.1  对称差分电感等效 π模型参数 

L 2.05nH Rs 5.28Ω 

Rsub1 0.751Ω Rsub2 1.15Ω 

Cp1 85.2f Cp2 84.2f 

n-well

p+

p-sub

n+n+

G
B

SUB

RG

LG

Ro1 Ro2RA DA

RSW DSW

B

G

SUB
SUB

SUB

 

图 4.13  累积型 MOS 可变电容子电路模型

RS LS

Cp2Cp1

Rsub1 Rsub2

 
图 4.14  片上螺旋电感等效 π模型 
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表 4.2  振荡器电路 MOS 管和无源器件设计参数 

MOS Transistor Mp1, Mp2 Mn1, Mn2 Mn3, Mn4 Mn5, Mn6 A-MOS 

W/L (µm) 400/0.35 160/0.35 2000/0.8 50/0.35 1200/0.35 

Passive Element L1 C1 L2 C2 C3 

Value 10nH 20pf 10nH 20pf 10pf 

4.8 仿真和测试验证 

图 4.12 的压控振荡器电路在 HSPICE 软件上进行仿真，通过改变压控电压，测试振荡

器的一次谐波的频率，我们得到如图 4.15 所示的频率－电压压控曲线。电感电容谐振的电

感是一个差分电感，对于单端而言电感感值为 1.025nH。最大和最小振荡频率分别是

fmax=3.05GHz 和 fmin=2.528GHz, 可变电容的最大和最小值分别是 Cmax=3.867pf 和

Cmin=2.657pf。谐振电压的直流电平为 1.875V，振幅最小值为Amin=1.0V，最大值根据公式(4.21)
计算为 Amax=1.206V。因此根据式子(4.24)和(4.26)可以得到图 4.15 中实线的压控曲线，图 4.15
中的十字交叉为 HSPICE 仿真结果。可以看到仿真结果与计算结果非常吻合。如图 4.17 为

互补、交叉耦合负跨导型电感电容谐振压控振荡器电路的芯片照片，压控曲线的测试结果与

公式计算结果比较如图 4.16 所示。由于电路版图设计中会引入一些寄生电容，使得测试结

果的最小频率比 SPICE 仿真的要小一些，但是压控曲线的测试结果与公式计算结果还是非

常的接近。 

L=1.025nH; V0=1.875V
Fmax=3.05GHz; Fmin=2.528GHz
Cmin=2.657pf; Cmax=3.867pf
Amin=1.0V; Amax=1.206V

图 4.15  压控曲线的仿真与计算结果比较

L=1.025nH; V0=1.875V
Fmax=3.04GHz; Fmin=2.480GHz
Cmin=2.674pf; Cmax=4.018pf
Amin=1.0V; Amax=1.226V

图 4.16  压控曲线的测试与计算结果比较

 
 
 
 

 
 
 

图 4.17  压控振荡器芯片照片 
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图 4.18 和图 4.19 分别是 Yeung-Bun Choi[9]和 Huailin Liao[10]设计的电感电容压控振荡

器的压控曲线测试结果。可以看到，采用我们提出的压控曲线计算方法得到的结果与文献

[9][10]中发表的测试结果非常的吻合。对于采用阶跃 MOS 管可变电容的电感电容谐振压控

振荡器，频率－电压压控曲线计算公式(4.22)和(4.26)都适用，该方法只要求预先知道电感值

和最大电容和最小电容值，就能够计算和描绘出在一定谐振幅度下的压控曲线。  

4.9 小结 

电感电容压控振荡器的谐振电压不再是一个小信号了，传统的小信号分析方法将会产生

很大的误差。以往通过电感电容谐振回路的非线性分析方法是一个非常复杂的、精度不高的

等效电容计算方法。本章从时间域角度对电感电容谐振电路的周期在理论上进行了系统推

导，阐述了阶跃可变电容能够进行频率控制的本质，得到了一种计算频率－电压压控曲线的

方法。最后，我们采用 HSPICE 软件对电感电容串联谐振电路和压控振荡器电路进行仿真验

证，并且电感电容压控振荡器电路进行了流片测试验证。仿真和测试验证结果表明该公式计

算的压控曲线与仿真和测试结果非常吻合。 
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第五章  相位噪声分析 
 

近十年间在电路设计领域，相位噪声研究得到了史无前例的关注。这主要是因为深入了

解电感电容振荡器的相位噪声产生机制，才能够设计出低相位噪声，低功耗的电感电容压控

振荡器。特别是在硅 CMOS 工艺上，片上螺旋电感的品质因数不高的情况下，通过优化电

路结构和有源器件参数以及采用噪声降低技术来降低噪声显得更加有必要。本章节我们将系

统分析和研究目前应用最广泛的几种相位噪声分析理论。 
 
5.1 引言 

大多数情况下，压控振荡器的相位噪声性能是影响集成接收机灵敏度的最主要的因素。

理想的正弦波的频谱是一个脉冲函数，但是由于实际电路中存在各种噪声源，振荡器输出的

信号频谱特性都是频罩曲线，如图 5.1(a)所示。电路中的噪声源可以划分为两大类：器件噪

声和外界干扰噪声，前者包括热噪声，闪烁噪声；后者主要包括衬底和电源噪声。压控振荡

器的器件噪声主要来源于片上电感和可变电容的串联寄生电阻，开关差分对管和尾电流源。

开关差分对管的噪声主要是差分 MOS 对管的沟道和栅极串联电阻的白噪声和闪烁噪声(1/f
噪声)。 

振荡电路中器件的白噪声，在频偏较大的频率上产生 1/f2特性的相位噪声；而器件的闪

烁噪声在频偏较近的频率范围产生 1/f3 特性的相位噪声。相位噪声对射频信号的混频非常不

利。很大的相位噪声会将很强的邻近干扰信号混频到信道中，造成信号频谱的阻塞现象，从

而降低了信道中的信噪比。 

一个理想的正弦波可以表示为 ( )0( ) cosoutV t A tω φ= + ,其中 A 为振幅， 0ω 为振荡频率，φ 为

一个任意固定相位，因此其频谱特性为 0ω± 频率处的两个脉冲函数，如图 5.1(a)所示。实际

振荡器中的波形不可能是理想，而应该表示为， 

( )0( ) ( ) ( )outV t A t f t tω φ= +        (5.1) 

其中振幅 ( )A t 和相位 ( )tφ 都是时间 t 的函数， ( )f • 是一个周期为 2π 的函数。由于振幅 ( )A t 和

相位 ( )tφ 的波动，使得实际的振荡器的频谱在频率 0ω 处有两个旁带。振荡频率的抖动主要表

现为幅度噪声和相位噪声。通常幅度噪声量可以被限幅电路或者电路的非线性降低甚至消除

掉；而相位噪声是不能够通过任何电路去处掉。因此在没有特别申明的情况下，我们只考虑

振荡器的相位噪声。 
有许多种方法可以表示实际振荡器的频率波动。在测试领域中，使用最广泛的两种表示

方法是：时间域的抖动时间(Jitting Time)和频率域的相位噪声(Phase Noise)。信号的相位噪声

通常表示为单边带噪声谱密度与载波功率比(SSCR, Single Sideband-to-Carrier Rate)。为了比

较噪声性能的方便，相位噪声往往表示为 1Hz 内单边带噪声谱密度与载波功率比值的分贝

形式(dBc/Hz)， 

{ } ( )0 ,1
10 log sideband

carrier

P Hz
L

P
ω ω

ω
+ ∆⎡ ⎤

∆ = ⋅ ⎢ ⎥
⎣ ⎦

     (5.2) 

其中 ω∆ 为频率偏移量， ( )0 ,1sidebandP Hzω ω+ ∆ 为频率偏移量 ω∆ 处 1Hz 内的单边带噪声谱密

度， carrierP 为载波能量。 
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D. B. Leeson 在 1966 年提出了一种经验噪声模型[1]， 

{ }
3

2
10210 log 1 1

2
f

s L

FkTL
P Q

ωω
ω

ω ω

⎧ ⎫⎡ ⎤ ∆⎛ ⎞⎛ ⎞⎪ ⎪⎢ ⎥∆ = ⋅ ⋅ + ⋅ +⎜ ⎟⎨ ⎬⎜ ⎟ ⎜ ⎟∆ ∆⎢ ⎥⎝ ⎠⎪ ⎪⎝ ⎠⎣ ⎦⎩ ⎭
     (5.3) 

其中 F 是一个经验参数，通常称为器件的额外噪声系数，k 是波尔滋曼常数，T 为绝对温度，

sP 为谐振电路的平均功耗， 0ω 为振荡频率， LQ 为有载条件下的谐振品质因数， ω∆ 为频率

偏移量， 31 f
ω∆ 为 1/f3 和 1/f2 区域的拐点频率。 

该模型是建立在电感电容谐振电路的线性时不变假设条件下，而且额外噪声系数 F 必须

通过测试得到，因此该模型方程(5.3)不具备进行相位噪声预先分析的能力。该噪声模型的典

型曲线如图 5.1(b)所示，相位噪声的 1/f3拐角频率点 31 f
ω∆ 与器件的 1/f 噪声拐角频率点 1 fω∆

相同，但是实际振荡器相位噪声测试表明 31 f
ω∆ 与 1 fω∆ 是不等的，因此可以认为 Leeson 模

型中的 31 f
ω∆ 频率实际上是一个经验拟合值，它并不具备任何物理意义。两个拐角频率之间

差别的详细分析将在本章第四节中详细论述。 
从 1995 年和 1996 年，Craninckx [2]和 Razavi [3]重新提出相位噪声分析方法到现在，许

多人相继提出了许多新的相位噪声产生的物理机制和分析方法。这些理论和分析方法主要可

以分为三大类：线性时不变(LTI, Linear Time Invariant)分析，非线性时不变(NTI, Nonlinear 
Time Invariant)分析和线性相位时变(LPTV, Linear Phase Time Varying)分析。 

5.2 线性时不变(LTI, Linear Time Invariant)分析 

Craninckx 模型[2]和 Razavi 模型[3]都是将振荡器看作为一个线性负反馈系统(图 5.2(a))，
根据系统传递函数计算出器件噪声引入的振荡器相位噪声。 

图 5.2(b)是电感电容振荡器的单端线性等效电路图，它包括电感 L，电容 C 以及谐振电

路的寄生并联电阻 Rp(由括电感的串联电阻 Rl 和电容的串联电阻 Rc等效而来)。交叉耦合的

MOS 管对产生的负阻-1/Gm，
2
ni f∆ 为并联电阻的电流噪声源。电感电容谐振回路等效电路

的开环传递函数为 ( )H jω ，其闭环传递函数为， 

( )
( )

( )
1

H jY j
X H j

ω
ω

ω
=

+
        (5.4) 

{ }L ω∆

ω∆

3

1
f

2

1
f

3
1
f

ω∆

210log
s

FkT
P

⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠

ω∆
0ω 1Hz

Ideal Oscillator

Actual Oscillator

ω

(a) 振荡器频谱         (b) 相位噪声曲线 

图 5.1  振荡器相位噪声的典型曲线 
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图 5.3形象地展示了器件的白噪声是如何通过线性负反馈传递函数转变成为振荡器的相

位噪声的。在振荡频率 0ω ω= 处，只有当 ( ) 1H jω = −  的条件下，式子(5.4)趋近于无穷大，

电感电容谐振电路开始振荡。图 5.2(b)中的 RLC 等效模型的开环传递函数可以表示为， 

( )
2

1

1
m p m

p

j LH j G R j L G
Lj C LC j

R

ωω ω
ω ω ω

⎛ ⎞
= ⋅ = ⋅⎜ ⎟

⎝ ⎠ − +
& &      (5.5) 

传递函数的虚部为， 

( )
( )

( )

2

2
22 2

1
Im

1
m

p

L LC
H j G

LLC
R

ω ω
ω

ω ω

−
= ⋅⎡ ⎤⎣ ⎦

⎛ ⎞
− + ⎜ ⎟⎜ ⎟

⎝ ⎠

      (5.6) 

当 ( )Im 0H jω =⎡ ⎤⎣ ⎦ 时，振荡器开始振荡，此时振荡频率为， 

0
1

L C
ω =

⋅
         (5.7) 

在频率 0ω ω ω= + ∆ 点，开环传递函数为 ( )0( ) dHH j H j
d

ω ω ω
ω

= + ∆ ，其闭环传递函数为， 

[ ]
( )

( )

0

0

0

( )
1

dHH jY dj
dHX H j
d

ω ω
ωω ω

ω ω
ω

+ ∆
+ ∆ =

+ + ∆
       (5.8) 

因为 0( ) 1H jω = − ，而且 1dH
d

ω
ω

∆ � ，式子(5.8)可以简化为， 

Rp
C L

VoutmG

（b) 振荡器单端线性等效模型

＋
＋

－

( )H jω( )X jω ( )Y jω

(a) 线性负反馈系统

2
ni
f∆

图 5.2  电感电容振荡器线性等效模型 

 0ω

Output Spectrum

ω0ω ω

Noise PSD

ω

2Y
X

图5.3  振荡器相位噪声成形示意图 
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[ ]0
1( )Y j
dHX
d

ω ω
ω

ω

−
+ ∆ ≈

∆
       (5.9) 

为了进一步得到闭环传递函数
Y
X

，我们将开环传递函数表示成复数的指数形式， 

( ) ( ) ( )expH j A jω ω ω= Φ⎡ ⎤⎣ ⎦        (5.10) 

其中 ( )A ω 是 ( )H jω 的振幅， ( )ωΦ 为 ( )H jω 的相角。因此， 

( ) ( ) [ ]
exp

exp
dA jdH dA djA j

d d d d
ω ω

ω ω ω ω
Φ⎡ ⎤ Φ⎛ ⎞⎣ ⎦= = + Φ⎜ ⎟

⎝ ⎠
     (5.11) 

当 0 , 1Aω ω= ≈ 时，式子(5.9)可以进一步表示为， 

[ ]
( )

2

0 2 2
2

1( )Y j
X dA d

d d

ω ω

ω
ω ω

+ ∆ =
⎡ ⎤Φ⎛ ⎞ ⎛ ⎞∆ +⎢ ⎥⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠ ⎝ ⎠⎢ ⎥⎣ ⎦

     (5.12) 

定义电感电容谐振电路的开环品质因数 Q 为[3]， 

2 2
0

2
dA dQ
d d

ω
ω ω

Φ⎛ ⎞ ⎛ ⎞= +⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠ ⎝ ⎠

        (5.13) 

则式子(5.12)进一步表示为， 
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X Q
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ω
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       (5.14) 

得到了振荡电路的闭环传递函数后，我们可以分别计算在频偏 ω∆ 处不同噪声源产生的

振荡器电压噪声的均方功率谱密度: 

z 并联电阻 Rp 

在 RLC 谐振电路中 0
0

p p
p

R R
Q R C

LL C
ω

ω
= = = , 故 

[ ]
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22
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1( )
4 p

Y j
X R C

ω
ω ω
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      (5.15) 

频偏 ω∆ 处的振荡器电压噪声的均方功率谱密度可以表示为， 

[ ] [ ]
( )

2 22 22 2
, , 2 0

0 0 2
0

1( ) ( )pn R n in n
p

p

v v iY Yj R j kT
f f X f X R C

ω
ω ω ω ω

ωω
⎛ ⎞= + ∆ = + ∆ = ⋅ ⎜ ⎟∆ ∆ ∆ ∆⎝ ⎠

i i i  (5.16) 

z 电感串联电阻 Rl 和电容串联电阻 Rc 
采用与并联电阻 Rp 相同的计算方法，由电感串联电阻 Rl 和电容串联电阻 Rc引入的电

压噪声的均方功率谱密度分别为， 

2 2
, 0ln R

l

v
kT R

f
ω
ω

⎛ ⎞= ⋅ ⎜ ⎟∆ ∆⎝ ⎠
       (5.17) 
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2 2
, 0cn R

c

v
kT R

f
ω
ω

⎛ ⎞== ⋅ ⎜ ⎟∆ ∆⎝ ⎠
       (5.18) 

z 有效电阻 Reff 
定义 RLC 串联谐振的一个有效串联电阻 Reff[2]， 

( )2
0

1
eff l c

p

R R R
R Cω

= + +       (5.19) 

RLC 串联谐振的有效跨导， 

( )2
0m effG R Cω= ⋅        (5.20) 

因此频偏 ω∆ 处的振荡器电压噪声的均方功率谱密度可以表示为， 

22
0n

eff
v

kT R
f

ω
ω

⎛ ⎞== ⋅ ⋅⎜ ⎟∆ ∆⎝ ⎠
       (5.21) 

z 有源器件 Gm 
振荡器中的有源器件的噪声也会在振荡频偏 ω∆ 处引入电压噪声，其均方功率谱密度可

以表示为， 

[ ] [ ]
2 2 2 22 2
, , , 2 0

0 0( ) ( )m m mn G n G n G
p eff

v v iY Yj R j kT R A
f f X f X
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⎛ ⎞= + ∆ = + ∆ = ⋅ ⋅ ⋅ ⎜ ⎟∆ ∆ ∆ ∆⎝ ⎠

i i i   (5.22) 

其中
mGA Fα= ，

mGF 为有源器件的额外噪声系数，α 为倍乘因子。 

故所有器件的噪声，包括并联电阻 Rp，电感串联电阻 Rl 和电容串联电阻 Rc，以及有源器件

Gm，在频偏 ω∆ 处的电压噪声的均方功率谱密度为， 
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01n
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v
kT R A

f
ω
ω
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     (5.23) 

在频偏 ω∆ 处的单边带噪声谱密度与载波功率比为， 
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其中， 0
1
LC

ω = ，
( )2

0

1
eff l c

p

R R R
R Cω

= + + ，
mGA Fα= ，和 ( )2

0m effG R Cω= ⋅ 。 

 Craninckx 和 Razavi 噪声模型，在线性时不变系统假设的前提下，解释了加性噪声对相

位噪声的影响，得出相位噪声随着频偏成-20dB 斜率下降的结论。式子(5.24)指出了要设计

出低相位噪声振荡器的两个必要条件：增大谐振幅度 Vmax 和降低等效串联电阻 Reff。他们的

噪声模型没有解释器件闪烁噪声对振荡器相位噪声的影响，而且无法解释单频噪声在载波两

侧都会产生噪声的现象，并且 Craninckx 噪声模型中存在经验拟合参数(α 和
mGF )。因此线性

时不变噪声模型存在许多待要解决的问题，与 Leeson 噪声模型相比，并没有本质上的提高。 
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5.3 非线性时不变(NTI, Nonlinear Time Invariant)分析 

在大信号的情况下，振荡器的差分对管的跨导工作点远远超出了线性范围。采用负反馈

系统分析方法的线性时不变噪声理论，无法解释噪声在谐波间的交调特性。然而振荡器的非

线性是造成各个谐波频率上的噪声进行互相混频进入谐波频率上的最主要原因。Samori 提

出了一种基于差分对管的非线性跨导的噪声分析方法，他详细阐明了器件的噪声是如何造成

振荡器的相位噪声的，同时给出了振荡器电路设计的一些优化原则[4]。 
本节将详细分析差分对管和尾电流中的噪声是如何通过跨导的非线性特性进入到振荡

器的相位噪声的。首先，让我们考虑在频率 0ω 、幅度 A0 的载波信号 V0(t)上叠加了一个频率

为 0ω ω−∆ 的噪声信号 Vl(t)。假设差分对管的跨导特性曲线为 I=I(V)，噪声信号 Vl(t)的幅度

远远小于 A0，则振荡器的谐振电流可以表示为， 

00 0 ( )( ( ) ( )) ( ( )) | ( )l V t l
dII V t V t I V t V t
dV

+ ≈ + ⋅      (5.25) 

其中 ( )
0 ( ) 0| ( )V t

dI g V t
dV

= 。因为差分对管的电压 V0(t)是基频为 0ω 的全差分信号，因此跨导

( )0 ( )g V t 是基频为 02ω 的偶函数，其傅立叶展开为， 

( ) ( ) 02 2
0 ( ) n j n t

n

g V t g e ω
+∞

=−∞

= ∑        (5.26) 

由式子(5.25)和(5.26)，可以得到频率 0ω 处的电流 0 0( ) ( ( ))I t I V t= 为， 

( )dI dI dV dVg V
dt dV dt dt

= ⋅ =        (5.27) 

0
0 0 0( ) ( ( )) ( ( ))

dV
I t I V t g V t dt

dt
= = ∫       (5.28) 

当 ( )0 0 0cosV A tω= 时，式子(5.28)可以得到， 

( ) ( )( )0 2
0 0( ) ( )I t g g V t= −          (5.29) 

为了使式子(5.29)更具有一般性，可以采用矢量方法表示为如下， 

( ) ( )( )0 2
0 0 0meffI g g V g V= − = ⋅        (5.30) 

其中 meffg 为基频 0ω 处的有效跨导。 

差分对管跨导的非线性特性可以用图 5.4 表示。频率 0ω ω−∆ 处的电压噪声 lV 将会在频

率 0ω ω−∆ 处产生电流噪声分量 ( )0
l lI g V= ，在频率 0ω ω+ ∆ 处产生电流噪声分量 ( )2 *

u lI g V= 。

同样，频率 0ω ω+ ∆ 处的电压噪声 uV 将会在频率 0ω ω+ ∆ 处产生电流噪声分量 ( )0
u uI g V= ，在

频率 0ω ω−∆ 处产生电流噪声分量 ( )2 *
l uI g V= 。根据图 5.4，在频偏 ω∆ 处的噪声电压和电流

可以由矩阵表示为， 

( ) ( )

( ) ( )

0 2* *

2 0

2 2
2

2 2
l l

u u

g gI V

g gI V

⎡ ⎤ ⎡ ⎤⎡ ⎤
=⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥

⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥⎣ ⎦⎣ ⎦ ⎣ ⎦
       (5.31) 
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另外一方面，任何小幅度的噪声信号叠加到载波上都会产生幅度调制和相位调制。下面

将计算一下由 lV 和 uV 引起的幅度和相位调制量。假设幅度为 lV 的电压噪声叠加到幅度为 A0

的载波上，最终电压可以表示为， 

( ) ( )0 0 0cos( ) cosl lV t A t V tω ω ω φ= + − ∆ +⎡ ⎤⎣ ⎦          (5.32) 

    ( ) ( ) ( ) ( )0 0 0 0
0 0

cos( ) cos cos sin sin
l l

l l

V V
A t t t t t

A A
ω ω φ ω ω φ ω

⎡ ⎤
⎢ ⎥= + ∆ − + ∆ −
⎢ ⎥
⎣ ⎦

   

    ( ) ( )( )0 01 cosV VA m t t tω β= + +⎡ ⎤⎣ ⎦             (5.33) 

其 中 幅 度 调 制 量 ( )Vm t 满 足 ( ) { }* j t
o V lA m t V e ω∆= ℜ ， 相 位 调 制 量 ( )V tβ 满 足

( ) { }* j t
o V lA t V e ωβ ∆= ℑ − 。式子(5.33)不能够通过三角函数简单计算得到，但可以由图 5.5 简单

分析得到。定义幅度和相位调制量的矢量形式为， 

*
l

V
o

V
m

A
= ，

*
l

V
o

V
A

β = −        (5.34) 

则 ( ) { } ( ) { },j t j t
V V V Vm t m e t eω ωβ β∆ ∆= ℜ = ℑ 。对于噪声电压 uV 上述分析同样适用，因此幅度和

相位调制量为， 

*

0

1 11
1 1

V l

V u

m V
A Vβ

⎡ ⎤⎡ ⎤ ⎡ ⎤
= ⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥− ⎢ ⎥⎣ ⎦⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦

       (5.35) 

式子(5.35)求逆可得噪声电压， 

*
0 1 1

1 12
Vl

Vu

mV A

V β

⎡ ⎤ ⎡ ⎤−⎡ ⎤
=⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥

⎢ ⎥ ⎣ ⎦ ⎢ ⎥⎣ ⎦⎣ ⎦
       (5.36) 

采用上述一样的分析方法，噪声电流也可以表示为， 

ω
0ω+0ω−

2
uV

2
lV*

2
lV*

2
uV

ω
0ω+0ω− 02ω02ω−

( )0g ( )2g( )2g −

ω
0ω+0ω−

2
uV

2
lV*

2
lV*

2
uV

ω
0ω+0ω− 02ω02ω−

( )0*g ( )2*g

V g

I I

…… *

2
lV*

2
uV

 

图5.4  跨导的非线性特性 
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*
0 1 1

1 12
Il

Iu

mI I

I β

⎡ ⎤ ⎡ ⎤−⎡ ⎤
=⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥

⎢ ⎥ ⎣ ⎦ ⎢ ⎥⎣ ⎦⎣ ⎦
       (5.37) 

根据式子(5.31)，(5.36)和(5.37)，可以得到， 

0 0

0
0
am VI

pm VI

g mm
I V

g ββ

⎡ ⎤⎡ ⎤ ⎡ ⎤
= ⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥

⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎣ ⎦⎣ ⎦ ⎣ ⎦
       (5.38) 

其中幅度噪声跨导 ( ) ( )0 2
amg g g= + ,相位噪声跨导 ( ) ( )0 2

pm meffg g g g= − = 。 

当差分对管工作在线性区时，振荡器的任何噪声源都会产生幅度噪声和相位噪声。对于

不相关的噪声，噪声的一半产生幅度噪声，而另一半产生相位噪声。但是当差分对管工作在

远离线性区时，幅度噪声跨导 0amg = ，振荡器的噪声主要是相位噪声。事实上当振荡器的

电流为方波的时候，任何噪声产生的幅度噪声都将被钳位住；在电压过零点处的任何电压变

化都会产生相位噪声。 

5.3.1 差分对管噪声 

当差分对管工作在硬限制区域，流过差分对管的电流将是一个方波，差分对管的跨导

( )( )0g V t 是基频为 02ω 的偶函数。根据式子(5.26)，我们知道差分对管中噪声的奇次频率

( ) 02 1n ω+ 处的电压噪声会被混频到基频 0ω 。与式子(5.31)相似可以得， 

( ) ( )

( ) ( )

2 2 2 **
2 1,

2 2 2
2 1,

22

22

n n
n ll

n n
n uu

g g VI

Vg gI

− +
+

+ −
+

⎡ ⎤⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥=⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦⎣ ⎦ ⎣ ⎦

      (5.39) 

差分对管噪声的奇次频率 ( ) 02 1n ω+ 处电压噪声在基频 0ω 引入的相位噪声大小，取决于差分

对管跨导的傅立叶系数 ( )2ng 和 ( )2 2ng + 。根据 Samori 噪声模型[4]，差分对管的噪声因子为

'2 bb otF r g η= ，其中 'bbr 为 MOS 管的栅极串联电阻， otg 为电感电容谐振电路的等效跨导，η为

差分对管频谱折叠因子。 
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图5.5  电压噪声的幅度和相位调制效应示意图 
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5.3.2 尾电流源噪声 

当差分对管工作在线性范围时，尾电流源是一个共模电流源；而当差分对管工作在非线

性范围(硬限制区域)时，在大多数时间里，差分对管只有一个 MOS 管导通电流，另外一个

MOS 管完全截止，因此尾电流源不再是一个共模点。这时，尾电流源中的闪烁噪声和白噪

声将通过差分对管的混频特性变成振荡器的相位噪声。尾电流源中的电流噪声源 nI ，经过

差分对管的开关波形 ( )T t 变成振荡器的噪声电流， 

( ) 0

*
2 1 (2 1)

2 2
n j n tj t j tn n

n

I I
e e T e ωω ω

+∞
+ +−

=−∞

⎛ ⎞
⎜ ⎟+
⎜ ⎟
⎝ ⎠

∑       (5.40) 

其中，方波 ( )T t 的离散傅立叶级数 ( )2 1

(2 1)

jn
n eT

n

π

π
+ =

+
。 

 频率ω ω± ∆ 处的电流噪声 uI 和 lI 主要来源于尾电流的偶次谐波上的噪声，计算可得 

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

( )
( )
( )

1 1 3*
0

1 3 1
0

2
...2 2 2
...2 2 2

...

n

l n

u n

I
T T TI I
T T TI I

ω

ω ω

ω ω

− −

−

⎡ ⎤∆
⎢ ⎥⎡ ⎤ ⎡ ⎤ − ∆⎢ ⎥=⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥ + ∆⎣ ⎦⎣ ⎦ ⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

     (5.41) 

根据式子(5.35)的电流形式和式子(5.41)，可以得到 02nω ω∆∓ 处的电流噪声的贡献， 

    
( ) ( )

( ) ( )

( )
( )

2 1 2 1 **
,2 0

2 1 2 1 *
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    (5.42) 

相位调制量为， 

( ) ( ) ( )
( )( )

* *
0 0 0

,2 2
0 1

2 21 2
2 2 1

n njn
lpm upm I n

n n

I I n I n
I I ne

n
π ω ω ω ω

β
π

+∞ +∞

= =

− ∆ − + ∆
= = =

−
∑ ∑   (5.43) 

则整个相位噪声谱密度为， 

    ( ) ( )
( )( )

( ) ( )
2

2 2
* *

0 02221

2
2 2

2 1
pm n n

n

n
S I n I n

n
ω ω ω ω ω ω
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∑  
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( )
( )( )

2

2 2221

2 2
82 1

nt nt

n

nS S

nπ π

+∞

=

= =
−

∑            (5.44) 

其中双边带电流噪声谱密度为 2 22nt n nS I df I dπ ω= = 。 

根据在非线性特性条件下，差分对管噪声和尾电流噪声对基频的相位噪声的贡献的分

析，可以得到在频偏 ω∆ 处的单边带噪声谱密度与载波功率比为， 

{ }
( )

( )

2
0

2
0

2 2
max max

1 1
1210 log 10 log 1

2

kT F
kTC QL F

QV V C

ω
ωωω

ω

⎛ ⎞⎛ ⎞ +⎜ ⎟⎜ ⎟ ⎛ ⎞∆ ⎛ ⎞⎝ ⎠⎜ ⎟∆ = ⋅ = ⋅ +⎜ ⎟⎜ ⎟⎜ ⎟⎜ ⎟ ∆⎝ ⎠⎝ ⎠⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠

   (5.45) 

其中噪声因子 F 为， 

'2 nt
bb ot

ot

S
F r g

kTg
σ

η= +         (5.46) 

η为差分对管频谱折叠因子，σ 为尾电流频谱折叠因子。由式子(5.44)知道，在理想情况下，

1 8σ = 。 'bbr 为 MOS 管的栅极串联电阻， otg 为电感电容谐振电路的等效跨导， 

( )
( )

2
0

, , 2
, 0 ,

1
ot p C p L

s C s L

C
g g g

g L g

ω

ω
≈ + + +      (5.47) 

,s Cg 和 ,s Lg 分别为电容和电感的串联跨导， ,p Cg 和 ,p Lg 分别为电容和电感的并联跨导。 

振荡器的差分对管的跨导工作点远远超出了线性区域的情况下，Samori 的非线性时不

变模型阐明了差分对管噪声和尾电流噪声是如何造成振荡器的相位噪声的。虽然非线性时不

变模型解释了相位噪声产生的物理机制，但是噪声因子 F 仍然是经验变量(频谱折叠因子η

和σ )，因此 Samori 模型也是一种定性的噪声分析模型。 

5.4 线性相位时变(LPTV, Linear Phase Time Varying)分析 

Hajimiri 线性相位时变噪声模型[5][6]是一种通用的、精确的、定量分析方法。因为任何

振荡器都是一个周期变化的时变系统，因此噪声模型必须精确的考虑振荡电路的时变特性。

Hajimiri 噪声模型能够分析平稳噪声，甚至是周期平稳噪声。该特点是前面两节介绍的线性

时不变和非线性时不变噪声模型所无能为力的地方。 
线性相位时变噪声模型可以分析器件闪烁噪声上变频成为相位噪声的程度与振荡波形

对称性的关系。通常认为，相位噪声的 1/f3 噪声的拐角点就是器件闪烁噪声的拐角点，而通

过线性相位时变噪声模型的分析，可以知道前者要小于后者。振荡器的这种特性，使得在闪

烁噪声性能差的 CMOS 工艺上也能够设计出相位噪声性能高的振荡器，甚至可以比双极工

艺还要好。 

5.4.1 相位增量的脉冲响应 

任何一个振荡器都可以看作是 N 个噪声源为输入，振荡幅度 ( )A t 和相位 ( )tφ 为输出的系

统。电流噪声源并联在电路的电压节点上，而电压噪声源串联在电路的电流支路上。对于每

一个噪声源，系统都可以看作是一个单输入－单输出系统，因此振荡器的幅度 ( )A t 和相位

( )tφ 的时间域和频率域响应可以由图 5.6 表示。 
图 5.7是一个理想的电感电容谐振回路。假设该系统在 t时刻有一个并联的电流脉冲 i(t)，

振荡器的幅度 ( )A t 和相位 ( )tφ 的变化将如图 5.7(a),(b)所示。振荡器的瞬时电压变化 V∆ 为， 
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tot

qV
C
∆

∆ =        (5.48) 

其中 q∆ 为电流脉冲注入的电荷总量， totC 为节点处的总电容。很明显，电流脉冲只会改变电

容上的瞬时电压，而不会改变电感中的瞬时电流。从图 5.7 可以看出，当电流脉冲加在电容

电压的波峰的时候，将只会改变振荡器的幅度，而不改变振荡的相位(如图 5.7(a))；当电流

脉冲加在电容电压的过零点的时候，将只会改变振荡器的相位，而不改变振荡的幅度(如图

5.7(b))；当电流脉冲加在其它任何时刻，将会同时改变振荡器的幅度和相位。因此幅度 ( )A t

和相位 ( )tφ 对电流脉冲 i(t)的响应函数 ( ),Ah t τ 和 ( ),h tφ τ 是时变函数。另外一方面，通过 SPICE

0 tτ

0 tτ

0 tτ

( )i t

( )tφ

( )A t

( )i t

( )i t

( ),h tφ τ

( ),Ah t τ

( )tφ

( )A t

 

图 5.6  振幅和相位脉冲响应函数 

LCi(t)

Vout Vout

V∆

V∆

t t

tt

i(t) i(t)

δ δ

 
(a) 波峰处脉冲注入     (b) 过零点处脉冲注入 

图 5.7  电感电容谐振振荡器脉冲响应 



第五章  相位噪声分析 

电感电容压控振荡器 66

仿真验证可以知道脉冲响应函数 ( ),Ah t τ 和 ( ),h tφ τ 都是线性的[5]。虽然振荡器系统是电压－

电流之间的一个非线性电路，但是相位增量的脉冲响应满足线性关系。根据图 5.6 所示，电

流脉冲冲击产生的相位增量可以用单位阶跃函数表示为， 

( ) ( ) ( )0

max

,h t u t
qφ

ω τ
τ τ

Γ
= −       (5.49) 

其中， maxq 是节点处的最大电荷， ( )u t 是一个阶跃函数。 ( )xΓ 定义为相位增量的脉冲敏感

函数(ISF, Impluse Sensitivity Function)，它是一个无量纲变量，且与振荡器频率和幅度无关，

而与振荡波形密切相关。脉冲敏感函数描述了 2π 周期内， t τ− 时刻单位脉冲造成振荡器相

位增加的大小，通过傅立叶展开可以表示为， 

( ) ( )0
0 0

1
cos

2 n n
n

c
C nω τ ω τ θ

∞

=

Γ = + +∑       (5.50) 

其中 nθ 为 n 次谐波的初始相位，因为 nθ 不影响相位噪声的计算，我们在计算的时候忽略它。 

 如图 5.8 所示，对于给定了脉冲敏感函数 ( )xΓ 的振荡电路，我们可以通过叠加和积分的

方法得到相位增量 ( )tφ ， 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )0
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当电流噪声源为 N 次谐波上，频偏为 ω∆ ( 0ω ω∆ � )处的正弦波 ( ) ( )cosn oi t I n tω ω= + ∆⎡ ⎤⎣ ⎦，

根据式子(5.51)和谐波之间的正交特性可以得到， 
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图 5.8  相位增量的脉冲敏感函数等效系统图 
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5.4.2 相位－电压转换 

电流噪声源产生振荡器的相位噪声过程，可以看作是两个子系统的级联。图 5.8 的左边

是电流－相位增量的线性时变叠加和积分过程，右边是振荡器的相位增量 ( )tφ 经过非线性的

相位调制过程产生最终相位噪声。 
相位增量的窄带相位调制可以表示为， 

( ) ( )( ) ( )
max

sin
cos cos

2
n n

o o

I c t
V t t t t

q
ω

ω φ ω
ω
∆⎛ ⎞

= + = +⎜ ⎟
∆⎝ ⎠

    (5.53) 

根据式子(5.36), 相位调制量
( )

max
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n n
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I c t
q

ω
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ω
∆

=
∆

，且忽略幅度调制量( 0Vm = )。 
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    (5.54) 

因此，频率 0nω ω+ ∆ 处的电流噪声在 0ω ω± ∆ 处产生的单边带噪声谱密度与载波功率比为， 
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 (5.55) 

5.4.3 单边带噪声谱密度与载波功率比 
图 5.9 最上边一张图为一个随机电流噪声源的的功率谱密度，它包括闪烁噪声区域和白

噪声区域。根据前面的分析，我们知道在 N 次谐波附件的噪声会产生低频的相位增量噪声

( )Sφ ω ，相位增量噪声 ( )Sφ ω 经过非线性的相位调制转化成振荡器的邻近相位噪声 ( )vS ω 。

根据式子(5.55)，可以计算出所有谐波上的噪声产生的单边带噪声谱密度与载波功率比， 
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其中噪声功率谱密度为
2 2

2
n ni I
f
=

∆
。根据 Parseval 原理， 
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其中 rmsΓ 为 ( )xΓ 的均方根。 故， 
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       (5.58) 

图 5.9，式子(5.56)和(5.58)表明任何振荡器的相位噪声主要分为三个区域，1/f3 区域，1/f2

区域和白噪声区域。1/f3区域的噪声主要来源于器件噪声的低频闪烁噪声(1/f 噪声)与系数 0c
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的加权；1/f2区域噪声是 N 次谐波上的器件白噪声与系数 nc 的加权之和；而白噪声区域是振

荡器本身的白噪声造成的。图 5.10 的上图为相位增量的功率谱，下图为邻近相位噪声的单

边带噪声谱密度与载波功率比。 
假设器件的电流闪烁噪声的功率谱表示为， 

1/2 2
,1/

f
n nfi i

ω
ω

= ⋅
∆

，( 1/ fω ω∆ < )      (5.59) 

其中 1/ fω 为器件的闪烁噪声的拐角点频率。将式子(5.59)代入到式子(5.55)得， 
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图 5.10  相位增量和单边带相位噪声 
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图 5.9  器件噪声到相位噪声的转换过程 
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     (5.60) 

当器件的闪烁噪声产生的相位噪声与器件的白噪声产生的相位噪声相等时的拐角频率

点定义为相位噪声 1/f3和 1/f2 区域间的拐角频率 31/ f
ω ，也即式子(5.58)与式子(5.60)相等，可

得， 

3
22
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= = ⎜ ⎟ΓΓ ⎝ ⎠
      (5.61) 

其中脉冲敏感函数 ISF 的直流分量 0

2dc
c

Γ = 。振荡器的相位噪声的频率拐角点 31 f
ω 是器件 1/f

噪声的拐角点 1 fω 的

2

dc

rms

⎛ ⎞Γ
⎜ ⎟Γ⎝ ⎠

倍，通常情况下

2

1dc

rms

⎛ ⎞Γ
≤⎜ ⎟Γ⎝ ⎠

。因为脉冲敏感函数 ISF 的直流分量

0

2
c

表征了振荡波形的对称性，为了降低邻近相位噪声，振荡波形往往设计得尽量对称，这

样可以降低相位噪声的拐角频率点 31 f
ω 。 

5.4.4 周期平稳噪声源 

在振荡电路中，所有的电流噪声源都是周期平稳的，所以我们必须引入周期函数 ( )0tα ω

来将周期平稳噪声源转换成平稳的白噪声源，这样我们才能够采用上述一系列的分析方法。

例如: MOS 管的漏源电流是栅极偏置电压的周期函数，MOS 管的漏源电流噪声可以是看作

是白噪声与一个周期函数的乘积， 

( ) ( ) ( )0 0n ni t i t tα ω= ⋅        (5.62) 

将式子(5.62)代入(5.51)可以得到有效脉冲敏感函数 ( )eff xΓ ， 

( ) ( ) ( )eff x x xαΓ = Γ ⋅        (5.63) 

对于实际的振荡器电路，有效脉冲敏感函数 ( )eff xΓ 的引入，可以使得周期平稳噪声源

转换成平稳的白噪声，从而可以采用上述一系列的噪声分析方法。 

5.4.5 多个电流噪声源的相位噪声计算方法 

前面介绍的相位噪声计算分析方法，针对的是单个电流噪声源系统。而实际的振荡电路

往往有许多的电流噪声源，根据相位增量脉冲响应的线性特性和叠加原理，可以将多个电流

噪声源的振荡器电路的相位噪声等效为单个噪声源产生的相位噪声的叠加，另外电流噪声源

之间的相关性也必须同时考虑。下面是振荡器相位噪声计算的一般步骤： 
1) 确定每个与电容并联的电流噪声源和每个与电感串联的电压噪声源，并且明确噪声源之

间的相关性； 
2) 确定每个噪声源的脉冲敏感函数 ISF，计算出 ISF 的均方根 rmsΓ 和平均值 dcΓ ； 
3) 根据式子(5.58)和(5.60)计算每一个噪声源产生的单边带噪声谱密度与载波功率比； 
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4) 将独立的噪声源的的相位噪声 ( )L ω∆ 相加，相关噪声源的相位噪声 ( )L ω∆ 求均方根，

然后相加得到振荡电路的整体相位噪声 ( )totalL ω∆ 。 

总的说来，Hajimiri 线性相位时变噪声分析方法只需要知道每个噪声源的功率谱密度

2
ni f∆ ，噪声注入点的电荷变化最大值 maxq 以及振荡器的稳态振荡波形，就能够得到振荡电

路的整体相位噪声 ( )totalL ω∆ 。该方法可以使设计者清楚知道电路中的每个噪声源对振荡电

路的整体相位噪声的贡献，这样相位噪声中最主要的噪声来源可以采用一些措施加以抑制。 

5.5 小结 

本章系统分析了三种噪声分析方法：线性时不变模型，非线性时不变模型和线性相位时

变模型。 
线性时不变模型最典型的代表是 Craninckx 模型和 Razavi 模型，它们通过线性负反馈系

统理论分析了电感电容谐振电路的闭环传递函数，得到了相位噪声随着频偏成-20dB 斜率下

降的结论。但是线性时不变模型无法解释单频噪声在载波两侧都会产生噪声的现象。 
非线性时不变模型的代表是 Samori 模型，该模型从差分对管跨导的非线性角度，分析

了相位噪声产生的本质。知道了振荡器的非线性是造成各个谐波频率上的噪声进行互相混频

进入谐波频率上的最主要原因；并且详细阐明了相位噪声主要来源于差分对管噪声和尾电流

噪声。但是该模型无法定量地、精确地计算出每个噪声对相位噪声的贡献。 
线性相位时变模型是建立在振荡器可以看成是线性电流－相位脉冲响应和非线性相位

调制两个过程级联的假设前提下，分析了单个电流噪声源对相位噪声的贡献。该方法比较系

统的阐述了产生相位噪声的各个区域的噪声来源，并且精确定量的计算了相位噪声。 
清楚地了解相位噪声产生的本质，电路设计者就可以从电路设计和优化的角度来采取一

些措施抑制相位噪声的主要噪声来源。 
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第六章  压控振荡器的优化 
 

 集成电感电容压控振荡器作为射频通信系统的重要组成部件，主要用在信号的上下变频

的本机振荡器中。由于信号带宽要求的扩大，本机振荡器的频率纯度要求也就越来越严格。

对于不同的应用场合，压控振荡器的性能要求是不一样的。手持设备的功耗是一个重要问题，

故对于像 GSM/WCDMA 手机中的压控振荡器，如何做到低功耗是一个关键的问题。而像机

顶盒中的电视调谐器就不存在功耗问题，它里面的压控振荡器设计对功耗要求就不是很严

格，但是它的相位噪声要求比较高。因此对于电路设计人员来说，集成电感电容压控振荡器

的设计和优化中就存在许多挑战，许多参数和变量需要同时进行调节和优化。 
深入理解压控振荡器的内在振荡机制能够对电路结构的创新和设计效率的提高产生重

大的影响。本章将研究在特定要求下的压控振荡器优化问题，我们从 RLC 串联等效电路的

分析出发，分析了振荡器的噪声载波比(Noise-to-Carrier Ratio, NCR)，并总结概括出压控振

荡器电路设计中的降低相位噪声和系统功耗的优化策略。 
 

6.1 引言 

电感电容压控振荡器的等效电路如图 6.1(a)所示，它可以看作是一个电感 L 与可变电容

C 的谐振电路，电感串联电阻 RL和电容串联电阻 RC的损耗由有源负阻-R 来补偿(详细请参

见第二章)。根据第四章中可变电容特性的分析，可以知道压控振荡器的电容其实是一个周

期内的有效电容。为了分析的方便，我们先假定可变电容 C 在直流偏压下的电容近似为一

个周期内的有效电容，并忽略振荡电压波形对可变电容的影响，则压控振荡器的振荡频率表

示为, 

0
1
LC

ω =         (6.1) 

6.1.1 低功耗设计 

通过电感电容的串联－并联转换，可以将图 6.1(a)中的谐振回路等效为图 6.1(b)中的

RLC 串联电路。根据能量守恒和转换理论，存储在电感中的最大能量等于储存在电容上的

最大能量，即 
2 2

2 2
peak peakCV LI

=        (6.2) 

其中 Vpeak 为电容上电压的峰值，Ipeak 是电感中电流的峰值。 

L C

RL RC

-R

L

C

R

 

 (a) 电感电容压控振荡器等效图               (b) LC-Tank 等效图 

图 6.1  电感电容谐振等效图 
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RLC 串联电路中串联电阻 R 上的损耗 Ploss 为， 

2 2
loss peak peak

RP RI C V
L

= =        (6.3) 

根据式子(6.1)，式子(6.3)也可以表示为， 
2 2 2 2

0 2 2
0

loss peak peak
RP RC V V

L
ω

ω
= =       (6.4) 

在电感电容压控振荡器中，电感电容谐振回路的损耗 Ploss 将由有源负阻-R 来补偿。从

式子(6.4)可以得到振荡器功耗考虑方面的非常有意义的几个结论[1]： 
(a) 振荡器的功耗与电感电容谐振回路中的串联电阻成线性关系； 
(b) 振荡器的功耗与电容容值成二次增长关系； 
(c) 振荡器的功耗与电感感值成二次反比关系； 
(d) 当电容值不变时，振荡器的功耗与谐振频率成二次增长关系；当电感值不变时，振荡

器的功耗与谐振频率成二次反比关系。 
为了降低压控振荡器的功耗，可以减小串联电阻，提高电感感值。因此在电感电容压控

振荡器设计中，片上电感的感值的大小以及其串联电阻的大小对振荡器功耗的影响最大。 

6.1.2 低相位噪声设计 
根据第五章中的三种噪声模型的分析，可以知道在频偏较远处的相位噪声可以表示为， 

( )
2
0

2 22 sig

KTL
P Q

ω
ω

ω
∆ ∝

∆
       (6.5) 

其中 Q 为谐振回路带载时的品质因数。振荡信号能量 2
sig peakP V∝ ，可以通过提高振荡信号的

幅度 peakV 来降低相位噪声。另外采用高品质因数的电感电容谐振电路能够大大降低相位噪

声，特别是采用高 Q 值的片上电感。因为片上可变电容的品质因数比片上电感大很多，电

感电容谐振回路的品质因数主要取决于片上电感。图 6.1(b)中的 RLC 串联回路的品质因数

Qtank 为 

0

0

1 1
tank

L LQ
R CR R C

ω
ω

= = =        (6.6) 

图 6.2 是 RLC 回路的谐振幅值和相位波特图。图中给出了三种电感值(2L, L, 和 L/2)的
曲线，其中串联电阻 R 和谐振频率 0ω 不变。可以看到电感值大时 RLC 回路品质因数 Qtank

 
  (a) 谐振幅度       (b) 谐振相位 

图 6.2  RLC 回路波特图 
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也越大，相位曲线在谐振频率也就越陡峭。但是片上电感的感值也不可以无限增大的，它受

到可变电容大小的限制，最终也受到压控振荡器的调谐范围以及起振条件的制约。 
根据式子(6.5)和(6.6)，可以得到相位噪声与电感值 L 和串联电阻 R 的关系， 

( )
3

2 2 2
peak

KT RL
V L

ω
ω

∆ ∝
∆

       (6.7) 

式子(6.7)表明，相位噪声与谐振频率无关。即如果在压控振荡器的调谐范围之内谐振电压幅

度是恒定的，相位噪声也是恒定的。压控振荡器的相位噪声与片上电感的感值和串联电阻的

大小非常密切，因此片上电感的选择是低相位噪声压控振荡器设计中最关键的一步。 
 低功耗、低相位噪声压控振荡器设计优化可以由表格 6.1 简单表示。 

表格 6.1  低功耗，低相位噪声压控振荡器设计优化 

 低功耗 低相位噪声 
L 最大化 最大化 
C 最小化 最小化 
R 最小化 最小化 

谐振幅度 最小化 最大化 
 

6.2 谐振振荡器内在振荡机制 

6.2.1 振荡器谐振幅度 

图 6.3 是互补型负跨导压控振荡器的等效电路图。C 和 L 分别是压控可变电容和片上电

感，gtank 是压控可变电容和片上电感的等效跨导，有源 MOS 管 Mn3 为振荡器电路提供偏置

电流源。当电路振荡时，MOS 管 Mn1 和 Mn2 的电流大小在 Itail 和 0 两个值之间切换，Mn1
和 Mn2 管的差分电流波形如图 6.3(b)所示。在谐振频率点，电感 L 与电容 C 的导纳互相抵

消，剩下等效跨导 gtank。输入电流 i(t)的高次谐波都会被电感电容回路衰减掉，只留下基频

成分。 
假设 Mn1 和 Mn2 管上的电流波形近似为矩形，则谐振回路差分电压的峰峰值为， 

2L

Vc

Mn1 Mn2

Mp1 Mp2

Mn3

CV

Vdd

Itail

X Y

CV

C L
i(t)

Itail

-Itail

i(t)

tankg
activeg-

 

  (a) 电感电容压控振荡器   (b) 等效电路图和电流波形 
图 6.3  电感电容振荡器等效电路图 
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(4 / ) ( )
( )

bias tank
tank

limit

I g I limited
V

V V limited
π −⎧

= ⎨ −⎩
      (6.8) 

当尾电流从零值逐渐增加时，谐振幅度主要是由尾电流和等效跨导确定，该区域称为电

流受限区域[2]。在电流受限区域内谐振幅度 Vtank与尾电流成正比关系，与谐振回路跨导 gtank

成反比。当尾电流增大到使谐振幅度 Vtank 接近电源电压的时候，NMOS 和 PMOS 差分对管

将大部分时间工作在 MOS 管的线性区。这时谐振幅度被 PMOS 差分对管钳位在 Vdd，被

NMOS 差分对管钳位在 Gnd，该区域称为电压受限区域[2]。在电压受限区域，尾电路管 Mn3
进入线性区，因此尾电流不再是恒定的，NMOS 差分对管的漏源电压 Vds变化剧烈，导致源

漏电流 Ids 有很大的下降。图 6.4 是图 6.3(a)中压控振荡器电路在三种不同电源电压下谐振幅

度随尾电流变化趋势图。在电流受限区域，振荡器的谐振幅度与尾电流成线性正比关系；而

在电压受限区域，振荡器的谐振幅度受到电源电压 Vdd 的限制。 

6.2.2 噪声载波比(Noise-to-Carrier Ratio, NCR) 

电感电容回路谐振的时候，储存在回路中的能量 2 2tank tankE CV≡ ，由式子(6.1)和(6.2), 推

出振幅度可以表示为， 

2 2
0

2
2tank

tank tank
E

V E L
C

ω≡ =       (6.9) 

其中谐振频率 0 1 LCω = 。对于给定的 tankE 和 0ω ，谐振幅度 tankV 与 L 成平方根关系。如图

6.5 所示，当电感 L 渐渐增大时，谐振幅度成平方根增加；当谐振幅度达到 limitV 时，电感 L
的增加不再引起谐振幅度的增加。在谐振幅度达到饱和值 limitV 之前的区域称为电感受限区

域，也即前述的电流受限区域。式子(6.9)的谐振幅度也可以表示为， 

2
0

( )2
( )

tank
tank

limit

L limitedE LV
V limitedV

ω⎧ −⎪= ⎨ −⎪⎩
      (6.10) 

对于给定的谐振能量 tankE 和谐振频率 0ω ，电感受限区域内谐振幅度随着电感的平方根增

加；进入电压受限区域后，谐振电压幅度保持不变。 

Current limited

Voltage limited

Vdd=2.5V

Vdd=2.0V

Vdd=1.5V

 

  图 6.4  电流受限区域和电压受限区域 
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根据热动力学理论，任何一个系统的平衡态能量为 / 2KT 。譬如：一个 RC 并联电路，

其热平衡态能量为， 

2 / 2 / 2nC v KT〈 〉 = ， 2 /nv KT C〈 〉 =      (6.11) 

其中 2
nv〈 〉为电阻 R 上的热噪声。同样对于图 6.3(b)中的电感电容谐振回路，电容 C 上噪声电

压 nv 和电感 L 中的噪声电流 ni 是相关的，因此电感电容谐振回路中的噪声电压均方值为， 

2 2
0n

KTv KT L
C

ω〈 〉 = =        (6.12) 

对于给定的谐振频率 0ω ，在电感受限和电压受限两个区域内噪声电压均方值都随着电

感值成线性增大。根据式子(6.10)和(6.12)，电感电容振荡器的噪声载波比(NCR)为， 
2

2

1 ( )
( )

tankn

tank

E L limitedv
L V limitedV

−〈 〉 ⎧
∝ ⎨ −⎩

      (6.13) 

虽然式子(6.10)表明，在给定的谐振能量 tankE 情况下，谐振电压幅度 tankV 在电感受限区

域(电流受限区域)随着电感值 L 的增加而增加。然而式子(6.13)说明在电感受限区域振荡器

的噪声载波比与电感感值无关。在电压受限区域，大电感不仅对谐振电压幅度 tankV 增加无帮

助，反而增加了噪声载波比。 
 在设计电感电容振荡器的时候，谐振能量 tankE 是一个无法直接得到的参数，而偏置电流

tailI 是一个可以控制的变量，因此有必要将谐振能量 tankE 用偏置电流 tailI 来表示。根据式子

(6.8)和(6.9)，可以得到， 

2 2 2 2/ / ( )tank tail tank tail LE I Lg I Lg L limited∝ ≈ −      (6.14) 

其中谐振回路的导纳 tankg 近似等于电感的导纳 Lg 。因为片上电感的品质因数远远小于片上

可变电容的品质因数，所以谐振回路的导纳 tankg 主要是电感导纳 Lg 。式子(6.13)中的振荡器

噪声载波比可以转换为， 

2 22

2

( )/
( )

L tailn

tank

L limitedLg Iv
V limitedV L
−⎧〈 〉

∝ ⎨ −⎩
     (6.15) 

tankV

limitV

voltage limited−

Inductance limited−

2L 1L

2A 1A

2 1tank tankE E>

L
 

  图 6.5  谐振幅度 tankV 与电感 L 的关系 
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6.2.3 噪声载波比优化策略 

对于给定的偏置电流 tailI ，根据 2
LLg 随着 L 变化曲线，在电感受限区域噪声载波比 NCR

可以得到一个最小值。 2
LLg 值对于不同的片上电感来说，其变化规律是不相同的。我们可以

将其随电感值 L 变化曲线简单划分为图 6.6 中的增大和减小两种情况。 

a) 2
LLg 值随着电感值 L 增大： 

从式子(6.15)可以知道，对于给定的偏置电流, 小电感将得到比较小的噪声载波比。但是电

感感值 L 也不能够无限制减小，因为电感值小到一定的值之后振荡器将无法起振，如图

6.6(a)所示，所以噪声载波比的最小值是在满足振荡器起振条件下的最小电感值。 

b) 2
LLg 值随着电感值 L 减小： 

从式子(6.15)可以知道，对于给定的偏置电流, 大电感将得到比较小的噪声载波比。但是电

感感值 L 大到进入电压受限区域，噪声载波比将随着电感值增加而变大，如图 6.6(b)所示，

所以噪声载波比的最小值是在电感受限和电压受限区域的交界处。 

对于复杂的 2
LLg 与 L 的关系曲线，我们可以采用图 6.6 的方法在局部进行分析。在每一

个局部区域得到一个局部最优值，然后在所有局部最优值中找到一个全局最优值。 

2
LLg

L

tankV

L

limitedV

,tank minV

NCR

minNCR

optL
feasiblenon feasible−

2
LLg

L

tankV

L

limitedV

,tank minV

NCR

minNCR

optL
voltage linited−inductance limited−

L L

 

  (a) 2
LLg 随 L 增大而增大；  (b) 2

LLg 随 L 增大而减小； 

图 6.6  2
LLg 、 tankV 和 NCR 与 L 的关系曲线 
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6.3 振荡器拓扑结构和设计约束 

6.3.1 振荡器拓扑结构 

根据文献[2]和[3]分析可知，互补型差分电感电容振荡器(图 6.3(b))的谐振幅度是单差分

振荡器的两倍，且前者相位噪声比后者低 6dB。这里我们只分析和研究互补型差分振荡器结

构，其它结构振荡器的分析方法相同。 
 图 6.7 是图 6.3(b)中互补型差分电感电容压控振荡器的交流小信号等效电路图，它是由

NMOS 和 PMOS 差分对管、片上电感、累积型 MOS 管可变电容和负载电容四部分构成。该

等效电路共有 12 个初始设计参数，它们分别是： 

z MOS 管：NMOS 管宽度 nW ，NMOS 管栅长 nL ，PMOS 管宽度 pW ，PMOS 管栅度 pL ； 

z 片上电感：外径 outd ，宽度 w ，间距 s ，圈数 n ； 

z 累积型 MOS 管可变电容：最大电容值 ,v maxC ，最小电容值 ,v minC ； 

z 负载电容 loadC 和尾电流 tailI 。 

图 6.7 的中轴虚线是等效电路的交流小信号地。片上电感的等效模型如图 6.8(a)所示，

它是由 4 层铝金属层并联/串联构成的 32 边形对称螺旋电感，等效电路图采用对称的精简π
模型。累积型 MOS 管可变电容等效模型如图 8(b)所示，它由电容 vC 和串联电阻 vR 构成。

MOS 管模型由其小信号跨导 mg 和输出导纳 og 来表示。 NMOSC 和 PMOSC 分别表示 NMOS 和

PMOS 管的寄生电容， 

, , ,4NMOS gs n db n gd nC C C C= + + ， , , ,4PMOS gs p db p gd pC C C C= + +     (6.16) 

振荡器等效电路中的回路损耗导纳 tankg 、有效负导纳 activeg− ，回路电感 tankL 和回路电容 tankC

分别为， 

loadC loadC

L s pC C C= + L s pC C C= +

pR pR

L L
sR sR

vRvRvC
vC

NMOS PMOSC C+ NMOS PMOSC C+

( )mn mpg g− + ( )mn mpg g− +

on opg g+ on opg g+

Spiral
Inductor

MOS
Varators

NMOS &
PMOS

Transistors

 

 图 6.7  互补型差分电感电容振荡器交流小信号等效电路图 
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2 tank on op v Lg g g g g= + + + ， 21 /( )L p sg R R Lω= + ， ( ) /v v vg C Qω=    (6.17) 

2 active mn mpg g g= +         (6.18) 

2tamnkL L=         (6.19) 
2 tank PMOS NMOS L v loadC C C C C C= + + + +      (6.20) 

其中 Lg 和 vg 分别是片上电感和可变电容的有效并联导纳。 

6.3.2 设计约束 

在压控振荡器设计中，功耗、谐振电压幅度、频率调谐范围、起振条件以及电感外径大

小等都是经常关心的设计约束。下面将一一进行分析： 

z 最大功耗约束 

对于一定工艺下的电源电压，最大功耗约束可以转换成最大电流约束。 

tail maxI I≤        (6.21) 
z 谐振电压幅度 

振荡器的谐振电压幅度往往有一个最小值，一方面是锁相环中的前置分频器的需要，另

一方面是振荡器相位噪声的要求。 

,
, ,

2 24
π

= ≈ = ≈ ≥
+ + +

tail tail tail tail
tank tank min

tank max tank max on op v L L

I I I IV V
g g g g g g g

   (6.22) 

z 频率调谐范围 

频率调谐范围约束要求能够在中心频率上具有至少最小频率调谐范围的频率带宽。频率

的最大值和最小值分别满足， 

, 2

1
tamnk tank min

max

L C
ω

≤ ， , 2

1
tank tank max

min

L C
ω

≥      (6.23) 

sC

pR pRpC pC

L sR

vRvC

(a)

(b)

n-well

N+N+

G
Vctrl

p-sub

G V
ctrl

 (a) 片上电感等效模型       (b) A-MOS 管可变电容等效模型 
 图 6.8  片上电感和可变电容 
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其中 ( ) ,max min t minrω ω ω− = ， ,t minr 为最小频率调谐范围，中心频率 ( ) 02max minω ω ω+ = 。 

z 起振条件 

电感电容振荡器起振条件要求小信号回路增益至少要大于一个最小值 minα ，通常情况下

minα 取 3。 

,active min tank maxg gα≥        (6.24) 

z 电感外径最大值 

为了使整个振荡器的面积不是太大，片上电感的外径往往有一个最大约束值。 

maxd d≤         (6.25) 

6.3.3 目标函数：振荡器相位噪声 

根据第五章相位噪声分析中Hajimiri噪声模型[10]的分析，可以知道在频偏较远(白噪声)
处的相位噪声可以表示为， 

{ }
2

2
,2 2

max

110 log
2

n
rms n

n

i
L

fq
ω

ω

⎛ ⎞⎛ ⎞
⎜ ⎟⎜ ⎟∆ = ⋅ ⋅ ⋅Γ

⎜ ⎟⎜ ⎟∆∆ ⎝ ⎠⎝ ⎠
∑      (6.26) 

其中 ω∆ 为频偏， maxq 为谐振回路中最大电荷， rmsΓ 为一周期内脉冲敏感函数的均方值。因

为电感电容谐振电压近似为正弦波，所以每个噪声源的脉冲敏感函数的均方值 rmsΓ 等于

1 2 。 

振荡器中的电流白噪声主要来自于 NMOS 和 PMOS 对管的漏源电流噪声，电感串联电

阻噪声和可变电容串联电阻噪声。它们分别可以表示为， 

( )
2

,
0, 0,2M d

d n d p

i
kT g g

f
γ= +

∆
      (6.27) 

2

2ind
L

i
kTg

f
=

∆
          (6.28) 

2
var 2 v

i
kTg

f
=

∆
          (6.29) 

其中噪声系数γ ，在长沟道 MOS 管子中为 2 3；在短沟道 MOS 管子中为 2.5。 0dg 为漏源电

压 dsV 为零时的沟道导纳。在长沟道 MOS 管子中， 0d mg g= ；在短沟道 MOS 管子中，

0 2d ds channel satg I L E= ， satE 为沟道的饱和电场。 
 由式子(6.17), (6.28)和(6.29)，可以得到无源器件(片上电感和可变电容)的电流噪声功率

谱满足下式， 

2 2
var

,max4ind
tank

i i
kTg

f f
+ <

∆ ∆
      (6.30) 

 有源 MOS 管的跨导 mg 和输出导纳 0dg 满足， 

0

1

1
m

channel sat
d

GS TH

Long Channelg
L E

Short Channelg
V V

⎧
⎪= ⎨ <⎪ −⎩

    (6.31) 
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由式子(6.18), (6.27)和(6.31), 可以得到有源器件(NMOS 和 PMOS 差分对管)的电流噪声

功率谱满足下式， 

2
, 4M d

active

i
kT g

f
γ≥

∆
       (6.32) 

由式子(6.30)和(6.32)，以及起振条件不等式(6.24)，可以得到无源器件与有源器件的电流

噪声功率谱比值满足不等式， 

2 2
var

,max

2
,

4 1
4

ind

tank

active minM d

i i
kTgf f
kT gi

f

γ γα

+
∆ ∆

< ≤

∆

     (6.33) 

式子(6.33)中，短沟道 MOS 管振荡器 2.5γ = ,  3mimα ≥ ，有源 MOS 器件的漏源电流噪声占

整个振荡器噪声的 88%以上。长沟道 MOS 管振荡器 2 3γ = ,  3mimα ≥ ，有源 MOS 器件的

漏源电流噪声占整个振荡器噪声的 50%以上。 
只考虑有源 MOS 器件的漏源电流噪声对振荡器的相位噪声的贡献，将式子(6.27)代入式

子(6.26)，且根据 ( )2
max 0tank tank tankq CV V L ω= = ，可以得到 
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channel sat n channel sat p tanktank tank

II L IkTL
L E L E VV L

γω
ω ω

⎛ ⎞
⎛ ⎞⎜ ⎟

∆ = ⋅ ⋅ + ∝⎜ ⎟⎜ ⎟⎜ ⎟∆ ⎝ ⎠⎜ ⎟
⎝ ⎠

  (6.34) 

其中 , ,2 2tail ds n ds pI I I= = ， 2tankL L= 。在电感受限区域 (电流受限区域 )，谐振幅度满足

4 tail tail
tank

tank L

I I
V

g gπ
= ≈ ；在电压受限区域， tank limit supplyV V V= = 。式子(6.34)表示为， 

{ }

2 2

2

2

( )

( )

L

tail

tail

sunpply

L g
L limited

I
L

L I
V limited

V

ω

⎧
−⎪

⎪∆ ∝ ⎨
⎪ −⎪⎩

       (6.35) 

根据式子(6.17), 忽略衬底并联电阻 Rp，可以得到 

( )2
2/( ) s

L s
R

Lg L R L
L

ω
ω

≈ =        (6.36) 

将式子(6.36)代入式子(6.35)，可得， 

{ }

2

4

2

2

1
( )

( )

s

tail

tail

sunpply

R
L limited

L I
L

L I V limited
V

ω
ω

⎧⎛ ⎞ ⋅ −⎪⎜ ⎟
⎝ ⎠⎪∆ ∝ ⎨
⎪ −⎪
⎩

      (6.37) 

式子(6.37)表明： 
(a)、在电感受限区域，对于给定的尾电流，相位噪声与片上电感的 sR L 量有密切关系。在

满足谐振电压幅度(式子(6.22))和电感最大外径(式子(6.25))的前提下，变量 sR L 最小的

电感是设计低相位噪声振荡器的最佳选择。 
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(b)、在电感受限区域，增加尾电流(增加功耗)，能够提高相位噪声性能。因此振荡器的尾电

流一般受到最大功耗不等式(6.21)限制，一般尾电流取最大电流 maxI 。 
(c)、在电压受限区域，相位噪声与电感值的二次方和尾电流成正比。电感感值的增加和电

流的增加都会恶化相位噪声性能。 

6.4 振荡器优化策略：线性规划 

前面分析可知压控振荡器设计优化中存在 12 个变量，而且这些变量之间存在一些约束

关系。为了分析的方便，我们需要将这 12 个相关变量进行缩减，保留几个互相独立的变量。

这样就可以采用线性规划的方法来优化压控振荡器电路，得到一个相位噪声最优的结果。 

6.4.1 独立变量的缩减 

通常情况下，NMOS 管和 PMOS 管的栅长都取最小栅长，这样可以降低寄生电容。根

据互补型振荡器的对称性要求，NMOS 和 PMOS 管的跨导相等， , ,m n m pg g= 。因此 MOS 管

中的四个变量，我们只需要保留 NMOS 管的宽度 Wn。 
根据式子(6.37)的分析，可以知道片上电感中四个变量：外径 outd ，宽度 w ，间距 s ，圈

数 n ，可以看作是一个整体来考虑。在电感外径 dmax 的约束条件下，为了得到相位噪声最小

的振荡器，片上电感选取的是变量 sR L 最小的一个电感。 

累积型 MOS 管可变电容的最大电容值 ,v maxC 和最小电容值 ,v minC 缩减为一个变量 vC 。尾

电流选择最大功耗允许的电流 Imax。 
因此，压控振荡器设计优化中只需要确定三个变量：最小 sR L 的电感，NMOS 管的宽

度 Wn 和可变电容 vC 。 

6.4.2 约束条件的图形表示 

在给定片上电感 L 的条件下，可以将振荡器设计约束条件采用图 6.9 中的振荡器的

v nC W− 平面来表示。调谐范围不等式(6.23)由斜线 T.R.1 和 T.R.2 表示，两个斜线之间区域为

满足最小和最大谐振频率的振荡器设计。起振不等式(6.24)由上下走向的斜线表示，它的左

边为 min 3α < 区域, 右边为 min 3α ≥ 区域。谐振电压幅度不等式(6.22)由左右走向斜线表示，在

它的上方为谐振幅度小于 ,mintankV ，下方为谐振幅度大于 ,mintankV 。点划线为电流受限和电压受

限两个区域的分界线。斜线阴影区域是满足所有约束条件(6.21)－(6.25)的振荡器设计的可行

区域。 
根据第三节的论述知道，振荡器的 1/f2 区域的相位噪声主要与电感的 sR L 有关，所以

v nC W− 平面中的可行区域的相位噪声特性基本保持不变。 

6.4.3 低噪声、低功耗振荡器优化步骤 

在满足面积约束(6.25) 条件下，采用 ASITIC[11]软件优化电感，得到 sR L 最小的电感。

这样确保振荡器的 1/f2 区域的相位噪声能够做到很小。首先将功耗约束条件(6.21)中的尾电

流设定为最大值 maxI ，可以得到通常情况下压控振荡器的 v nC W− 平面(图 6.9)。在 A-D-E 区

域的振荡器工作在电流受限区域，其振荡幅度大于最小电压幅度约束 ,tank minV ，因此该区域的

电流可以进一步减小。当尾电流渐渐减小时，谐振电压幅度曲线将慢慢下降，起振曲线会慢

慢向右平移。随着尾电流的不断减小，当谐振电压幅度曲线首先与曲线 T.R.1 和 T.R.2 相交

于点 B 时，如图 6.10(a)所示，此种情况称为谐振幅度限制。当起振曲线首先与曲线 T.R.1
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和 T.R.2 相交于点 B 时，如图 6.10(b)所示，此种情况称为起振条件限制。当振荡器可性区域

缩小为一个点 B 的时候，此时压控振荡器是一个相位噪声和功耗的最优结果。 
总的说来，压控振荡器的设计和优化可以分为两个步骤：首先，确定满足相位噪声指标

要求下，优化得到 sR L 最小的片上电感；其次，通过改变尾电流的大小，同时满足起振条

件和谐振幅度约束条件，确定压控振荡器的最优可行设计。 

6.5 几何规划优化方法 

电感电容压控振荡器设计和优化其实就是在满足一些不等式约束条件下，寻找相位噪声

或者功耗的一个最优设计的过程[13]。不等式优化问题是一个纯数学最优值问题，它的数值

求解是非常成熟的。如果我们能够将所有的设计约束转换成凸函数形式，我们就能够利用数

学工具来设计和优化电路。 
假设 1,..., nx x 是 n 个正实变量。我们用 x 表示向量 1( ,..., )nx x ，如果一个函数 f 满足下式，

称 f 是向量 x 的一个多项式函数， 

1 2
1 1 2

1

( ,..., ) α α α

=

= ⋅⋅ ⋅∑ k k nk

t

n k n
k

f x x c x x x       (6.38) 
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其中 0≥kc ，α ∈nk R 。 kc 必须是一个非负数，而αnk 可以是任何实数，负数或分数。如果 1=t ,

只有一个项，称 f 是向量 x 的一个单项式函数。多项式函数满足加法、乘法和非负比例三种

运算，而单项式函数是乘法和非负比例两种运算。 

 几何优化[12]是如下形式的一个优化问题： 

minimize  0 ( )f x  

subject to  ( ) 1,≤if x  1,..., ,=i m  

( ) 1=ig x ， 1,..., ,=i p  

0>ix ， 1,..., ,=i n       (6.39) 
其中 1,..., mf f 是多项式函数， 1,..., mg g 是单项式函数。 

 许多变形的多项式函数也应用非常广泛。例如，假定 f 是一个多项式函数，g 是一个单

项式函数，那么约束不等式 ( ) ( )≤f x g x 可以表示为
( ) 1
( )

≤
f x
g x

，所以
( )
( )

f x
g x

是一个多项式函数。

同样的，如果 1g 和 2g 都是单项式函数，那么约束等式 1 2( ) ( )=g x g x 可以表示为 1

2

( )
1

( )
=

g x
g x

，所

以 1

2

( )
( )

g x
g x

是一个单项式函数。 

6.5.1 凸型几何优化 

一个几何优化问题可以转化称一个凸优化问题：在凸不等式约束和线性等式约束条件下

的凸函数的最小值问题。将几何优化问题转换成一个凸函数问题是我们得到几何优化问题的

全局最优结果的关键。 

定义新的变量 log=i iy x ，对多项式函数 f 进行对数运算得到， 

1 2( ) log( ( ,..., )) log( )+= = ∑
T
k k

t
a y by y

k

h y f e e e      (6.40) 

其中 1[ ,..., ]α α=T
k k nka ， log=k kb c 。显然， h 是关于新变量 y 的凸函数。 

 我们可以将标准的几何优化问题转换称如下所示的凸优化问题，  

minimize  1
0log ( ,..., )nyyf e e  

subject to  1log ( ,..., ) 0,≤nyy
if e e  1,..., ,=i m  

1log ( ,..., ) 0=nyy
ig e e ， 1,..., ,=i p     (6.41) 

这就是指数型几何优化问题。我们能够使用有效的内点方法(Interior-point method)来求解，

且求解结果是具有完善的二元性及灵敏度理论依据的。 

6.5.2 敏感度分析 

改变几何优化问题的约束式子的右端，可以得到如下的优化问题 

minimize  0 ( )f x  

subject to  ( ) ,≤ iu
if x e  1,..., ,=i m  

( ) = iv
ig x e ，  1,..., ,=i p  

0>ix ， 1,..., ,=i n        (6.42) 
这样我们就能够通过变量 iu ， iv 来加强和放松约束。 
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 假设 *
0 ( , )f u v 表示为关于变量 iu ， iv 的目标函数。在敏感度分析中，我们研究 *

0log f 对变

量 iu ， iv 偏微分, 
*log∂

=
∂

o
i

i

f
S

u
，

*log∂
=

∂
o

i
i

f
T

v
， 0, 0= =u v     (6.43) 

庆幸的是，在使用内点方法进行几何优化问题求解时，优化工具会自动计算敏感度。我们没

有必要去单独计算。实际上， *
0 ( , )f u v 在 0, 0= =u v 点上的偏微分是优化的二元变量（dual 

variables） * *,λ v 值，即 *
0log f 在 0, 0= =u v 点上的剃度。 

* *
* *log log

,λ
∂ ∂

= − = −
∂ ∂

o o
i i

i i

f f
v

u v
     (6.44) 

在实际应用中，敏感度是非常有用的。 iS 的值说明了第 i 条约束不等式对目标函数的影

响，如果 0=iS ，说明第 i 条约束不等式对目标函数无影响。我们希望 0≤iS ，因为增大 iu 可

以放松第 i 条约束不等式，从而降低优化的目标值。而 iT 的符号表示可以增大或者减小约束

等式 ( ) = iv
ig x e 的右端值，来增加或者减小优化的目标值。因此敏感度说明了约束不等式是

否对目标函数有影响，可以指导我们如何来调整约束来达到好的优化结果。 

6.6 小结 

对于不同的应用场合，压控振荡器设计的指标要求是不同的，大多数情况下，相位噪声

和功耗要求是两个关键指标。本章从能量损耗的角度出发，分析了降低功耗和降低相位噪声

的不同策略。 
接着，详细分析了振荡器的内在振荡机制。振荡器的工作区域可以分为电流受限区域(电

感受限)和电压受限区域。要设计低相位噪声压控振荡器必须将振荡器的工作点设置在电流

受限区域，并且根据片上电感的优化情况得到最小 sR L 的电感，确保相位噪声满足设计指

标。通过调整尾电流的大小来降低功耗，使振荡器在满足谐振幅度和起振条件下，得到一个

全局最优的设计结果。 
最后，我们也可以采用数学优化的方法－几何规划优化方法，来优化压控振荡器的设计。 
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第七章  相位噪声降低技术 
 

第六章中压控振荡器的优化结果表明：片上电感的串联电阻的白噪声和差分对管的电流

噪声是造成振荡器较远频偏相位噪声的最主要来源。根据第五章中线性相位时变噪声模型的

研究和分析，可以知道振荡器较近频偏相位噪声是由振荡波形的半波对称性确定的，它的来

源最主要是尾电流的闪烁噪声的上变频过程。前者问题已经在第六章中得到了详细的解决，

本章将着重研究闪烁噪声对较近频偏相位噪声的影响，并且通过一些电路结构的优化技术来

尽量抑制闪烁噪声的上变频过程。 
 

7.1 极限相位噪声 

7.1.1 电流噪声源 

振荡电压过零处是引起相位噪声最敏感的时间区域，因此振荡电压过零处附近的特性对

于相位噪声最为关键。振荡电压过零处也是振荡器直流工作点，差分对管的交流小信号更加

接近线性特性。图 7.1 是振荡器的电流噪声源等效电路图，其简化模型和差分等效模型如图

7.2 所示[1]。整个振荡器中四个交叉耦合 MOS 管产生的电流噪声为， 

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

1 1
4 2

= + + + = +cc n n p p n pi i i i i i i       (7.1) 

其中， 2 2 2
1 2= =n n ni i i 和 2 2 2

1 2= =p p pi i i 。MOS 管的电流噪声谱密度分别为， 

22

, ,4 4γ γ= =
∆ ∆

pn
n m n p m p

ii
KT g KT g

f f
     (7.2) 

故式子(7.1)的功率谱密度为， 

( )
2

, ,2 γ γ= +
∆

cc
n m n p m p

i
KT g g

f
       (7.3) 

其中MOS管器件噪声系数γ ，在长沟道MOS管子中为 2 3；在短沟道MOS管子中为 2.5-3.0。 
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图 7.1  电感电容振荡器的电流噪声源等效电路图 
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 图 7.1 中的振荡器的另外一个噪声源是片上电感的串联电阻 RS，与差分对管的分析方法

相同，其产生的电流源噪声功率谱为 

2 2
=

∆
sR

P

i KT
f R

        (7.4) 

其中单端电感等效并联电阻 ( )22
0ω≈ =P S sR Q R L R 。 

7.1.2 相位噪声的线性模型 

图 7.3 是电感电容压控振荡器的单端能量补偿模型，其中 Sv 为电压噪声源，RN为电压

噪声源等效电阻, -RG为负阻，RP为谐振回路的并联阻抗[2]。根据第五章相位噪声分析中的

线性时不变相位噪声模型，可以得到单边带相位噪声电压功率谱为， 

( )
2 222 2
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  (7.5) 

其中谐振回路品质因数 0ω
=

P

L
Q

R
，负阻 G PR R= ， ω∆ 为频偏， 0ω 为中心频率。 

在频偏 ω∆ 处的单边带噪声谱密度与载波功率比为， 
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(a) 简化等效图      (b) 基尔霍夫电压等效图   (c)差分等效图 

图 7.2  噪声源等效电路图 
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图 7.3  振荡器单端能量补偿等效模型 



第七章  相位噪声降低技术 

电感电容压控振荡器 89

其中振荡器的器件额外噪声系数 = N

P

R
F

R
。该式子与 D. B. Leeson 提出的模型在相位噪声 1/f2

区域相吻合。 
对于图 7.1 中的互补型差分结构电感电容压控振荡器，根据第二章中的式子(2.9)，可以

知道并联电阻与负阻相抵消，得 

, ,

1 1
2

= =
+P

m n m p m

R
g g g

       (7.7) 

其中，NMOS 管与 PMOS 管的跨导相等 , ,= =m m n m pg g g 。 

根据式子(7.3)，(7.4)和(7.7)，振荡器的整个电流噪声源为， 
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   (7.8) 

振荡器的电压噪声源为， 

2 2
2 2 1
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f f
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振荡器的噪声有效电阻为 

1
2

γ γ+⎛ ⎞
= +⎜ ⎟

⎝ ⎠

n p
N PR R        (7.10) 

故互补型电感电容压控振荡器的器件额外噪声系数， 

1 1
2

γ γ
γ

+⎛ ⎞
= = + = +⎜ ⎟

⎝ ⎠

n pN

P

R
F

R
      (7.11) 

其中 NMOS 管与 PMOS 管的噪声系数相同γ γ γ= =n p 。 

根据相位噪声分析，我们知道线性时不变模型只能够分析器件白噪声引入的频偏较远处

1/f2 区域的相位噪声。因此如果器件闪烁噪声可以忽略，或者振荡波形的半波对称性很好的

话，式子(7.11)应该是振荡器 1/f2 区域的额外噪声系数的极限值 min 1F γ= + 。 
在振荡器中，另外一个重要的相位噪声来源于器件的闪烁噪声。器件中闪烁噪声会通过

振荡器的非线性上变频为振荡器的频偏较近的 1/f3 相位噪声。在实际电路中，闪烁噪声上变

频过程主要有两种[11]。 
a) 在电流受限区域，振荡器的幅度受到尾电流的控制。因此尾电流的闪烁噪声会使得振荡

波形产生低频的 AM 噪声，共模信号的 AM 噪声会引起大可调范围的可变电容的 FM
调制，产生振荡器频偏较近的 1/f3 相位噪声[3]。 

b) 差分对管的闪烁噪声本身不会引入振荡器频偏较近的 1/f3相位噪声，但是它会与共模点

上的二次谐波信号进行混频，使得低频和 2 倍频上的白噪声混频到基频上。 
因此，可以看出电感电容振荡器的频偏较近的 1/f3 相位噪声主要来源于大可调范围的可变电

容对尾电流的闪烁噪声的 FM 调制和差分对管与共模点二次谐波的混频作用。 
相位噪声降低技术就是采用滤波技术将上述两种器件闪烁噪声消除或者抑制掉，使得相

位噪声达到工艺允许的最小值。总的概括起来，抑制相位噪声的方法主要有：(1)、大电容

滤波；(2)、去除尾电流；(3)、共模点电感电容二次谐波滤波；(4)、感性压控端；(5)、开关

电容减小压控增益 KV；(6)、带源极电感负反馈的尾电流源；(7)、源极电容耦合。 
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7.2 大电容滤波 

图 7.4(a)中的振荡器起振后，尾电流 Mn3 中的电流将在差分对管 Mn1 和 Mn2 之间交替

切换。在谐振频率处，电感 L 的感抗将与电容 C 的容抗相抵消，因此方波电流中的基频成

分将能够通过 RLC 谐振电路，而高次谐波将被 LC 谐振电路滤波掉。图 7.4(b)是通常情况下

电感电容振荡器的 X，Y 和 S 点振荡波形。在大信号非线性情况下，差分对管的源极共模点

不再是一个交流地。在两个半周期中，NMOS 管 Mn1 和 Mn2 是分别导通的，因此共模点 S
的波形是 2 倍的基频。 

根据第五章相位噪声分析中的线性相位时变噪声模型的分析，因为共模点 S 的频率为

02ω ，可以知道尾电流的 ISF 函数的频率也是 02ω 。故而尾电流的 ISF 函数的奇次傅立叶系

数 1c , 3c , 5c …都为零，奇次谐波附近的噪声将不会影响振荡器基频上的相位噪声。尾电流中

的低频噪声和偶次谐波附近的噪声将通过混频过程进入振荡器基频的相位噪声中，如图

7.5(a)所示。图 7.4(a)中的 VX和 VY 信号相当于 Mn1 和 Mn2 管的本振信号，VS信号就是输

入信号，同时 VX 和 VY 信号也是“混频器”的输出信号，这样低频噪声和二次谐波上的噪

声都会进入基频。另外一方面，“混频器”的非线性特性又会使得更高的偶次谐波上的噪声

之间进行混频，从而进入到低频和二次谐波上[5]。 
为了消除或者抑制偶次谐波上的噪声，可以在图 7.4(a)中的共模点 S 上并联一个大电容

Ctail(图 7.4(a)中的阴影电容)，该电容的作用就相当于在共模点上加了一个低通滤波器[1],[4]。
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图 7.4  采用大电容滤波技术的振荡器 
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图 7.5  尾电流噪声混频示意图 
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选取电容的大小使得低通滤波器的截止频率低于二次谐波频率 02ω ，这样低通滤波器将会把

二次谐波以上的偶次谐波滤除掉，从而抑制偶次谐波附近噪声对振荡器基频相位噪声的影

响，如图 7.5(b)所示。 
并联上一个大电容后的振荡波形如图 7.4(c)所示，共模点 S 上的高频成分被滤波掉了。

这样可以降低尾电流源的沟道调制效应，使得振荡波形对称性得到提高，从而减小振荡器波

形中的高次谐波失真。但是大电容 Ctail 也降低了共模点处的高频时候的主抗，所以电容 Ctail

的大小必须保证低通滤波器的截止频率大于基波频率 0ω ，同时小于二次谐波频率 02ω 。 

7.3 去除尾电流 

尾电流噪声所产生的相位噪声占振荡器相位噪声的大部分，因此可以将振荡器中尾电流

去除掉[3]。去除尾电流源的振荡器电路如图 7.6(a)所示，该电路将工作在电压受限区域，

MOS 管的有效电压 −GS THV V 非常大，因此工作电流非常大。我们知道在电压受限区域，振

荡器的工作电流太大对于相位噪声性能提高没有好处。为了降低振荡器的功耗，可以将 MOS
管的尺寸 W/L 值适当减小，但这样会增大差分 MOS 对管的闪烁噪声，从而增加了振荡器相

位噪声。 
该结构的另外一个缺点是尾电流的去除降低了输出点的阻抗。图 7.6(a)和(b)是两种结构

振荡器的输出阻抗的比较图。振荡器中的两个差分 MOS 对管的 VGD大小相同，符号相反。

当振荡器输出差分信号为零时，两个 MOS 管都处在饱和区，差分对管产生小信号负阻 2 mg−

抵消电感电容谐振回路中的主抗，确保振荡器能够正常起振。当振荡器输出差分信号大于

THV ( X Y THV V V− > )时，Mn1 管进入截止区，Mn2 管进入线性区，Mn2 管的漏源电阻 dsr 将随

着差分信号的增大而减小。如果共模点 S 直接接地，如图 7.6(a)，流过 Mn2 管的交流电流信

号将与差分振荡信号同相位，这样将会增加电感电容谐振回路的损耗。在另外半个周期内

( X Y THV V V− < )，Mn1管同样会增加电感电容谐振回路的损耗。 差分 PMOS 对管与差分NMOS
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图 7.6  尾电流的高阻抗作用 
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对管具有相同情况，因此在整个振荡器周期内，差分对管会降低谐振回路的品质因数。如图

7.6(b)所示，在共模点 S 处连接一个高阻抗的电流源，就能够阻止 MOS 管降低输出点的输

出阻抗，防止谐振回路的品质因数的下降。因此振荡器中的尾电流起到两种作用：提供直流

偏置和在差分对管的共模点上提供高阻抗。 
总的来说，去除振荡器中的尾电流对于振荡器的相位噪声性能的提高不是很显著。虽然

它消除了器件噪声的来源，但是它同时也增加了其它管子的噪声，恶化了谐振回路的谐振品

质因数。 

7.4 二次谐波谐振滤波 

为了降低振荡器的相位噪声，我们一方面要消除器件噪声的来源，另外一方面也不能够

恶化谐振回路的谐振品质因数。通常情况下，在一个差分平衡电路中，电流的奇次谐波总是

沿着差分通路，而电流的偶次谐波沿着共模通路。在电感电容压控振荡器中，电流的二次谐

波分量会通过可变电容和差分 MOS 对管到地，因此尾电流源提供了一个高阻抗来阻止振荡

波形中的电流的二次谐波通过差分 MOS 对管到地。这样就要求有一种窄带电路插在共模点

S 与尾电流源之间，一方面阻止尾电流的噪声进入振荡器，另外一方面在共模点 S 上提供高

阻抗，阻止谐振回路中的电流的二次谐波分量进入地。 
图 7.7(a)是采用二次谐波谐振滤波降噪技术的互补型全差分振荡器电路图。尾电流的滤

波大电容 Ctail 虑掉 Mn3 管的高频噪声；电感 L1 和电容 C1 组成谐振电路谐振在 02ω ，提高

NMOS 管共模点 S1 上的阻抗，抑制 Mn1 和 Mn2 管对电感电容谐振回路的品质因数的降低；

电感 L2 和电容 C2 组成谐振电路也谐振在 02ω ，提高 PMOS 管共模点 S2 上的阻抗，抑制 Mp1
和 Mp2 管对电感电容谐振回路的品质因数的降低。 

图 7.7(b)是谐振点 X 和 Y 以及共模点 S1 和 S2 的波形图。因为 S1 和 S2 点的波形是谐

振在 02ω 频率，且它们与 X 和Ｙ点波形是相位对齐的，所以 X 和 Y 点的波形不会受到共模

点 S1 和 S2 波形的电压钳位作用[6,7]。振荡器波形的最大电压可以超过 S2 点的直流值(Vdd)，
最小电压也可以低到 Mn3 管漏极电压以下，接近电源地 GND。在实际电路设计中，振荡器
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图 7.7  二次谐波谐振滤波降噪技术 
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差分电压峰峰值可以达到接近 2Vdd，因此图 7.7(a)中的振荡器比图 7.4(a)中振荡器能够得到

更大的谐振幅度。实际上，即使在偏置电流很大的时候，图 7.7(a)的振荡器也能够工作在电

流受限区域，这样对于提高振荡器的相位噪声性能是非常有利的。 
采用二次谐波谐振滤波降噪技术，不仅抑制了尾电流的噪声上变频到振荡器的相位噪

声，同时也消除了差分 MOS 对管对相位噪声的影响。一般情况下，二次谐波谐振滤波降噪

技术能够在相位噪声的 1/f3 和 1/f2 区域降低相位噪声 10dB 左右。 

极端情况下，当尾电流 MOS 管 Mn3 的 VGS很大的时候，Mn3 管完全处在线性区，相

当于到地短路。图 7.8(a)是采用二次谐波谐振滤波降噪技术的无尾电流源的振荡器电路，它

与图 7.6(a)中的振荡器的区别在于差分 NMOS 和 PMOS 对管的共模点 S1 和 S2 上有噪声滤波

电路。与图 7.6(a)中的振荡器相比，由于噪声滤波谐振电路的存在，该电路消除了差分 MOS
对管处在线性区时对谐振回路的谐振品质因数的恶化，并且谐振电压的峰峰可以完全达到

0-Vdd，如图 7.8(b)所示，因此图 7.8(a)中的振荡器的相位噪声性能有很大的提高。但是该结

构振荡器的功耗比较大，需要将 MOS 管的尺寸 W/L 值适当减小来降低功耗。 

7.5 感性压控端 

根据第四章可变电容特性的分析中对压控振荡器振荡波形的研究，知道压控电感电容压

控振荡器的振荡电压中存在很大的二次谐波分量。二次谐波谐振滤波技术消除了 MOS 对管

处在线性区时对谐振回路的谐振品质因数的恶化，然而压控可变电容的非线性阶跃特性会导

致振荡电压中存在二次谐波。电流的二次谐波会通过压控可变电容进入交流地(直流压控电

压 Vctrl)，这样会恶化谐振回路的谐振品质因数。 
采用 MOS 管可变电容的谐振回路如图 7.9(a)所示，MOS 可变电容 C1 和 C2 的电容特性

是近似阶跃函数。给定压控电压 Vctrl 条件下，振荡器节点 V1 和 V2 的振荡电压如图 7.9(b)所
示，它们满足电荷平衡方程， 

1, 2,

c
1 1 1 2 2 2( ) ( )max min

cross ross

V V

ctrl ctrlV V
C V V dV C V V dV− = − −∫ ∫      (7.1) 

其中 Vcross 是 V1 和 V2 交叉电压，V1,max 和 V2,min 分别是 V1 电压的最大值和 V2 电压的最小值。 
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图 7.8  采用二次谐波谐振滤波降噪技术的无尾电流振荡器 
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 在电压 V1 达到电压最大值 V1,max 时，C1 上的电容为最大电容；此时电压 V2 达到电压最

小值 V2,min，C2 上的电容为最小电容。因为电容 C1 和 C2的即时电容不相等，振荡波形的上

部分与下半部分是不对称的，这样就存在二次谐波。电流的二次谐波就会通过压控可变电容

进入交流地(压控电压 Vctrl)，这样会恶化谐振回路的谐振品质因数。为了消除压控端对谐振

回路的谐振品质因数的降低，可以在压控端上插入一个电感，并且并联上一个电容。设计使

得插入的电感电容并联回路在二次谐波频率上产生谐振，就能够既保证直流压控信号能够顺

利控制可变电容，又能够阻止电流的二次谐波的形成。该技术称为感性压控端降噪技术。 
 采用感性压控端降噪技术的压控振荡器电路如图 7.10(a)所示，电感 L3与 C3 组成并联谐

振回路，谐振在二次谐波频率 02ω 点上，S3 与 X 和Ｙ点波形是相位对齐的。此时可变电容

的共模点 S3 处是一个高主抗，S3 点电压相对于 X 和 Y 点电压是可以浮动的。即使两个 MOS
管可变电容的在任何时刻的即时电容值大小不相同，也能够保证 VX 和 VY 波形是严格差分

对称的，这样可以抑制振荡波形中的电压偶次谐波分量。根据第五章相位噪声的分析中非线

性时不变和线性相位时变相位噪声分析，知道振荡器的谐波分量之间会存在非线性混频作

用，因此压控振荡器偶次谐波分量的抑制能够降低偶次谐波附近噪声混频进入基频的相位噪

声。另外与图 7.7(a)中的振荡器电路相比，图 7.10(a)中的振荡器也抑制了可变电容的非线性

对谐振回路的谐振品质因数的降低。 
 节点 S3 上插入窄带谐振电路只阻止了谐振回路中电流二次谐波分量的通过，而对于低
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图 7.9  可变电容造成的振荡器的谐波失真 
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图 7.10  感性压控端压控振荡器 
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频的压控信号没有影响，故而该压控振荡器的频率－电压压控曲线没有任何变化。 
 总的说来，感性压控端降噪技术抑制了谐振电压中的偶次谐波分量，特别是对二次谐波

的抑制，使得振荡电压非常接近正弦波形。同时，该技术也防止了可变电容对谐振回路的谐

振品质因数的降低。 

7.6 开关电容阵列减小压控增益 Kv 

可变电容的非线性阶跃特性以及电路的非线性是造成一些器件噪声混频进入相位噪声

的主要原因之一。低频噪声会直接调制可变电容变成相位噪声。图 7.11(a)中的电压噪声 VX,n

和 VY,n 分别是振荡器两条支路上的电压噪声。低频情况下，电感 L 相当于短路，低频电压

噪声可以认为是共模噪声。共模噪声定义为， 

( )2

, ,= +ncm X n Y nV V V        (7.2) 

低频共模噪声通过电压 VX-Vctrl 和 VY-Vctrl 调制可变电容 Cv,1和 Cv,2，然后通过 FM 调制效应

变成相位噪声。可变电容的即时电容可以表示为， 

( )0 var= + +C ncmC C k V V        (7.3) 

其中电容电压 = −C X ctrlV V V ， 0C 为零偏时电容， vark 为电容敏感系数。式子(7.3)表明：可变

电容受到共模噪声的调制；电容敏感系数 vark 越大，低频噪声产生的相位噪声也越大。因为

在振荡器的调谐范围的中心频率点处 vark 最大，所以大多数振荡器在中点时的相位噪声最差。

而在调谐范围的两个边缘处相位噪声最好，因为两个边缘的 vark 基本上为零。 
式子(7.3) 中电容敏感系数 vark 与压控振荡器的压控增益 KV成正比。为了减小压控增益

KV来减小相位噪声，目前许多压控振荡器设计[8]广泛采用开关电容阵列结构。压控增益 Kv
的减小能够降低压控电压的 FM 调制效应造成的相位噪声以及尾电流的 AM-FM 调制效应产

生的相位噪声。 
图 7.11(a)为采用开关阵列的压控振荡器，C 为高 Q 的 MIM 电容，通过二进制权重开关

形式实现图 7.11(b)的多个调谐曲线 KV2。在每个压控曲线范围内，通过可变电容 CV来进行

小范围的频率调节。曲线 KV1 是采用大范围可变电容的压控曲线，可以看出 KV2 远远小于

KV1，因此通过可变电容 FM 调制效应形成的相位噪声可以得到一定程度的抑制。同时开关

电容阵列结构可以实现宽频带压控振荡器，具体分析参考第二章电感电容振荡器中的宽频压
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图 7.11  开关电容阵列压控振荡器 



第七章  相位噪声降低技术 

电感电容压控振荡器 96

控振荡器结构。 

与全差分运算放大器的共模抑制原理相似，我们可以采用差分调谐可变电容结构来抑制

共模电压噪声对相位噪声的影响[9]。图 7.12(a)是单调谐可变电容结构和其压控电容曲线图，

图 7.12(b)是差分调谐可变电容结构和其压控电容曲线。图 7.12(b)中的可变电容正极连接到

X 和 Y 点的电容称为 N 型，正极连接到压控端 Vctrl 的可变电容成为 P 型。根据式子(7.3)，
单调谐可变电容的即时电容为， 

( )0 var2 2 C ncmC C k V V= + +        (7.4) 

差分调谐可变电容结构中的 N 型和 P 型可变电容的即时电容分别为， 

( )0 var, ,n n C n ncmC C k V V= + +        (7.5) 

( )0 var, ,p p C p ncmC C k V V= − +        (7.6) 

整个可变电容的即时电容 n pC C C= + 。如果 N 型和 P 型可变电容的电容敏感系数 vark 是对称

的, var var, var,n pk k k= = − ，则， 

0 var2 2 CC C k V= +         (7.7) 
式子(7.7)表明差分调谐可变电容结构能够起到抑制共模电压噪声的作用。因此差分调谐可变

电容结构能够有效抑制振荡器电路中的尾电流中低频闪烁噪声产生的共模 AM-FM 调制效

应, 从而降低振荡器相位噪声。 

7.7 带源极电感负反馈的尾电流源 

前面论述的多种降噪技术主要解决了尾电流中的高频噪声(主要是二次谐波附近噪声)
的影响。尾电流中的低频噪声并没有得到很好得抑制，并联大电容滤波和二次谐波谐振滤波

技术只是抑制了尾电流中的二次谐波上的噪声。我们已经很清楚了，尾电流的 AM-FM 调制

效应产生的相位噪声的本质是尾电流的低频噪声通过上变混频进入基频相位噪声。虽然开关

电容结构能够减小可变电容的大小，减小压控增益 KV，但是它同时也增加了电路设计的复

杂度。 
另外，增加尾电流 MOS 管的尺寸大小能够降低低频的闪烁噪声。但是如果保持 W/L 比

值不变，增加 L，尾电流 MOS 管的面积将增加很大；如果保持 L 值不变，增加 W，尾电流
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(a)  单调谐可变电容；       (b)  差分调谐可变电容 
图 7.12  单调谐和差分调谐可变电容 
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MOS 管的有效电压 Veff将增大，最小漏源电压 Vds,min 将增大，振荡器的谐振幅度将减小。 
在低噪声放大器设计中有一种降低 MOS 管噪声的电路结构：源极电感负反馈结构。同

样的原理，如图 7.13 是采用带源极电感负反馈的尾电流源降噪技术的压控振荡器[10]。在尾

电流 MOS 管 Mn3 的源极与地之间插入一个片外大电感 Llf(10-100µH)，Mn3 管的电流噪声

的功率谱密度将减小
2

1 ω+ m lfjg L 倍，其中 mg 为 Mn3 的跨导。该技术抑制噪声的拐角频率的

大小与电感 Llf的大小以及其寄生并联电容有关，通常情况下起始频率在 10-100KHz 范围。

因为 Llf的电感值和品质因数的变化对于降噪性能影响不大，所以片外大电感 Llf可以采用铜

丝线圈大电感。  

7.8 源极电容耦合 

图 7.14 是采用源极电容耦合降噪技术的振荡器电路图[11]。在两个差分 NMOS 对管的

源极上接入耦合电容 C1，源极和尾电流之间分别插入电感来抑制 Mn1 和 Mn2 管对电感电容

谐振回路的品质因数的恶化。Mn1 和 Mn2 管上的低频闪烁噪声可以看作是造成差分 MOS
管不平衡的波动失调电压 V1/f。通过 NMOS 对管的电流的交替导通，在耦合电容 C1上也会

产生电压噪声 V1/f。这样，NMOS 对管中的低频闪烁噪声会得到一定程度的抑制。振荡器的

振荡频率由电感 L 和可变电容 CV确定，而 NMOS 对管 Mn1 和 Mn2 的交替导通会在源极产

生二次谐波。耦合电容的周期松弛振荡会产生很大幅度的基频信号，该基频信号与振荡器振

荡信号同相位。如果耦合电容 C1 太小，振荡器可能不会起振；而耦合电容 C1 太大，振荡器

振荡信号中的二次谐波分量太大。最佳电容值是使得耦合电容上得一次谐波分量与二次谐波

分量幅度相当，这样耦合电容上的电压能够抵消掉差分 MOS 管不平衡的波动失调电压 V1/f。

差分 PMOS 对管与差分 NMOS 对管一样，也能够采用耦合电容 C2 来降低低频闪烁噪声。 
源极电容耦合降噪技术能够有效的抑制差分 MOS 对管的低频闪烁噪声。 
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图 7.13  带源极电感负反馈的尾电流源降噪技术 图 7.14  源极电容交叉耦合降噪技术 
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7.9 小结 

从线性时不变模型出发，本章首先分析了压控振荡器相位噪声的极限值。 
电感电容振荡器的临近 1/f3 相位噪声主要来源于可变电容对尾电流中低频闪烁噪声的

FM 调制和差分对管与共模点二次谐波的混频作用。大电容滤波技术抑制了尾电流中的高频

白噪声，但也降低了高频时的输出阻抗。二次谐波谐振滤波技术的采用，有效的去除了尾电

流和差分对管的二次谐波上的噪声，同时也防止了高频时的输出阻抗的降低。感性压控端降

噪技术消除了可变电容非线性对振荡器品质因数的影响，很大程度抑制了振荡波形中的偶次

谐波分量。 
在抑制尾电流和差分对管中的低频闪烁噪声方面，减小可变电容的大小，采用开关电容

阵列结构以及差分调谐可变电容结构都能够起到很好的作用。带源极电感负反馈的尾电流源

结构有效的降低了尾电流管中的低频闪烁噪声。通过源极电容耦合技术，也有效的去除了差

分对管产生的闪烁噪声。 
本章论述的所有降低噪声技术，其最终目的是要使得电感电容压控振荡器的相位噪声能

够达到工艺允许的最小值。 
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第八章  设计实例 
 
根据数字电视调谐器中频率综合器的性能指标要求，本章详细论述了在 CSM 0.35µm 

CMOS 射频/混合信号工艺上的两个电感电容压控振荡器的实现。一个为 1.08GHz 窄频带电

感电容压控振荡器，另外一个为 1.1－2.0GHz 宽频带电感电容压控振荡器。 
 

8.1 应用于电视调谐器系统的频率综合器 

在数字电视调谐器系统[1,2,3]中需要完成两次变频过程，首先是将 48MHz－860MHz 信

号搬移到 1120MHz 中频，通过片外中频声表面带通滤波器滤波后，再将 1120MHz 中频下变

频到 36－44MHz 的低中频，因此电视调谐器系统需要两个本机振荡器。如图 8.1 是 Motorola
公司的 Silicon Tuner MC44C800 芯片系统框图[2]，其中最重要的两个模块就是两个频率综合

器。采用整数分频结构的频率综合器系统框图如图 8.2 所示。由第二章中电感电容压控振荡

器的分析知道，振荡器可以采用环形振荡器和电感电容谐振振荡器两种典型结构实现。由于

Synthesizer1 Synthesizer2

 

图 8.1  Silicon Tuner MC44C800 系统框图 
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图 8.2  两个频率综合器系统框图 
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电视调谐器系统对相位噪声性能要求很高，这里我们采用片上电感电容谐振振荡器电路结

构。 
表格 8.1  两个频率综合器性能指标 

SPECIFICATION  
PARAMETER MIN TYP MAX 

 
UNIT 

Input frequency range 48  860 MHz 
LO1     
LO Frequency 1168  1980 MHz 
LO Step size  12.5  MHz 
Phase noise (10 kHz)  -86  dBc/Hz 
Phase noise (100 kHz)  -107  dBc/Hz 
Spurious  -70  dBc 
IF1 1113.75 1120 1126.25 MHz 
LO2     
LO Frequency 1063.75  1096.25 MHz 
LO Step size  250  KHz 
Phase noise (10 kHz)  -92  dBc/Hz 
Phase noise (100 kHz)  -112  dBc/Hz 
Spurious  -60  dBc 
IF2 30  50 MHz 

  
DVB-C 和 DVB-T 标准的电视信号的带宽范围为 48MHz-860MHz，上变频的第一个中

频选定为 1120MHz，这样采用下边带的混频器要求第一个本机振荡器频率范围为

1168-1980MHz，调频步长为 12.5MHz。根据电视调谐器系统性能分析[3，4]，上变频振荡器

的相位噪声要求-86dBc@10KHz，和-107dBc@100KHz。 
 由于要求与现有的低中频电视信号解码芯片系统的兼容，第二个低中频选定为

30-50MHz，这样可以与世界上各个国家的标准相兼容。故而第二个本机振荡器频率范围为

1063.75-1096.25MHz ，调频步长为 250KHz ，其相位噪声要求为 -92dBc@10KHz 和

-112dBc@100KHz。 
电视调谐器系统中的两个频率综合器的详细参数指标如表格 8.1 所示。 
目前大多数频率综合都采用锁相环技术实现，锁相环中的环路滤波器对振荡器的临近相

位噪声有很大程度的抑制作用，所以我们设计的振荡器电路的相位噪声只要求有

-80dBc@10kHz, -100dBc@100kHz 性能指标就基本能够满足整个电视调谐器系统性能。 

8.2 1.08GHz 窄频带压控振荡器 

在电视调谐系统中的两个振荡器设计中，第一个振荡器是一个宽频带振荡器，第二个振

荡器是一个窄频带振荡器。这里为了验证工艺库中的片上电感和可变电容的准确性，首先设

计了电视调谐器中的第二个 1.08GHz 窄频带电感电容压控振荡器。 
振荡器电路的互补型负跨导结构比单 MOS 管类型负跨导结构在振荡电压幅度和相位噪

声特性方面都有很明显的优势，这里我们选择互补型负跨导结构。图 8.3 为 1.08GHz 窄频带

电感电容压控振荡器电路图，其中电感 L1 和 L2 采用 CSM 工艺库中提供的非对称电感，可

变电容 Cv1和 Cv2 采用工艺库中提供的累积型 MOS 管可变电容，电容 C1和 C2采用高 Q 值

的 MIM 电容。下面将从片上电感和可变电容的选取，振荡器频率确定，固定电容大小和

MOS 管尺寸参数确定，版图规划以及测试等方面来论述振荡器设计方法。 
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8.2.1 电感的选取 

根据第六章中电感电容压控振荡器设计优化的分析，知道电感电容振荡器设计的关键是

电感的选取。片上电感感值的大小确定了振荡器起振条件、功耗以及振荡器的 1/f2 区域噪声

性能的好坏。通常情况下 CMOS 工艺库中提供的电感的范围是有限的，片上电感感值为

0.5-15nH。图 8.4 是 CSM 工艺提供的七种片上电感的电感值和其 Q 值[5]，具体参数见表格

8.2，电感形状为 72 边形，内直径为 100µm，宽度为 12µm，间距为 1.4µm，圈数为 1-7 圈。 
表格 8.2  CSM 工艺提供的七个片上电感参数 

Inductor Core 
Diameter

Turns Width 
(µm) 

Spacing
(µm) 

Inductance(nH)
@1.1GHz 

Q@1.1GH
z 

Resonate 
Frequency

N1 100 1 12 1.4 0.535 1.922 >10GHz 
N2 100 2 12 1.4 1.231 2.848 >10GHz 
N3 100 3 12 1.4 2.298 3.272 >10GHz 
N4 100 4 12 1.4 3.833 4.028 >10GHz 
N5 100 5 12 1.4 5.753 4.841 6.55GHz
N6 100 6 12 1.4 8.282 4.906 4.5GHz 
N7 100 7 12 1.4 11.453 3.786 3.55GHz

(a) 单端 Q 值            (b) 电感值 
图 8.4  CSM 工艺提供的片上电感 

 

图 8.3  1.08GHz 窄频带压控振荡器电路图 
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在振荡器工作频率 1.08GHz 处，电感 N5 和 N6 的 Q 值最大，考虑到电感 N5 的面积和

自激振荡频率都比电感 N6 小，因此选择电感 N5 作为振荡器的片上电感单元。 

8.2.2 可变电容的选取 

CSM 工艺库中提供两种类型可变电容单元：PN 结可变电容和 A-MOS 可变电容[6]。因

为振荡器振荡电压幅度很大的时候，PN 结可变电容会出现正偏，这样会降低振荡器品质因

数，因此我们选择 A-MOS 可变电容作为振荡器的调谐电容 Cv1 和 Cv2。 
CSM 工艺只提供两种 A-MOS 可变电容值，1pF 和 2pF。为了尽量提高压控振荡器的频

率调谐范围，这里选择 2pF 的可变电容。图 8.5 为 CSM 工艺提供的 2pF A-MOS 管可变电容

的等效模型和电容－电压曲线图，MOS 管可变电容的最大电容值 Cv,max 为 2.05pF，最小电

容值 Cv,min 为 0.63pF。 

8.2.3 振荡频率，固定电容大小及 MOS 管尺寸参数确定 

为了确保压控振荡器的频率可调范围能够补偿工艺偏差和温度的漂移，并且能够满足

1063.75MHz－ 1096.25 的可用频率范围，我们预先设定振荡器的频率调谐范围为

1080±80MHz。振荡器最大频率 fmax 为 1160MHz，最小频率值为 1000MHz。根据振荡器频

率计算公式， 

( )max

,

1

2 fix v min

f
L C Cπ

=
+

  
( ),

1

2
min

fix v max

f
L C Cπ

=
+

   (8.1) 

fmax=1160MHz，LN5=5.753nH, Cv,min=0.63pF，得 Cfix=2.642pF。fmax=1000MHz，LN5=5.753nH, 
Cv,min=2.05pF，得 Cfix=2.353pF。考虑到图 8.3 中的电感 L1 和 L2 中存在 0.2pF 的寄生电容，

差分对管 NM1-NM2 和 PM1-PM2 的寄生电容 Cgs,n＋Cgs,p＋Cdb,n＋Cdb,p+4Cgd,n+4Cgd,p 大约

0.5pF，输出缓冲器 NM5-NM6 管的寄生电容 Cgs,n＋2Cgd,n 大约 0.1pF，因此选取固定电容 Cfix

为 1.6pF 左右。它由 44 个 10µm×10µm 的金属 3 与金属 CTM4 间的 MIM 平板电容构成，如

图 8.6 所示。MIM 电容的电容系数为 0.37fF/µm2，则总的固定电容值为 1.628pF。 
振荡器中的差分 NMOS 对管和 PMOS 对管采用 CSM 工艺中提供的 RF MOS 管，为了

降低振荡器的功耗，并且减小 MOS 管的寄生电容，我们选取最小的 NMOS 管尺寸 6×10µm 
/0.35µm。为了保持振荡波形的对称性，PMOS 管选择为 NMOS 管的 3 倍。 

C
ap

ac
ita

nc
e 

(p
F)

Gate Bias @Nwell Vbias=0V

(a)  A-MOS 可变电容的等效模型    (b)  电容－电压曲线 
图 8.5  CSM 工艺提供的 2pF A-MOS 管可变电容 
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根据第七章中闪烁噪声上变频的分析，知道尾电流 MOS 管的闪烁噪声对振荡器的相位

噪声贡献最大。为了减小尾电流 MOS 管的噪声，NM3 和 NM4 管的栅长 L 选择为 2µm，其

宽度 W 为 5×200µm，直流偏置电流为 3mA。 

8.2.4 噪声滤波技术 

图 8.3 振荡器电路中的电感 L4 和电容 C4，电感 L5 和电容 C5是低通噪声滤波电路，它

们用来抑制差分对管的共模点上的波动。与第七章中的二次谐波谐振滤波技术略微有点不

同，这里电容 C4 和 C5主要是起低频滤波的作用。电感 L4和 L5是用来提高高频时差分对管

的共模点上的阻抗，从而防止差分 MOS 对管处在线性区时，对谐振回路的谐振品质因数的

恶化。电容 C4 和 C5 都采用 PIP 电容，电容值大小为 20pF。电感 L4 和电感 L5 的品质因数性

能要求不是很高，这里为了降低电感的面积，采用 M4-M3-M2-M1 四层金属串联叠层电感。

该电感的等效Π模型(如图 8.7(a)所示)在 ASITIC[7]软件中提取得到，版图如图 8.7(b)所示，

金属线宽度为 5µm，间距 1µm，4 圈，内直径 20µm，电感大小为 70µm×70µm。 
为了降低可变电容非线性特性造成的谐振电路品质因数的降低，根据第七章中的感性压控

端降噪技术，在可变电容的压控端插入了一个大电感 L5。电感 L5 的等效Π模型(如图 8.8(a)
所示)在 ASITIC[7]软件中提取得到，版图如图 8.8(b)所示，金属线宽度为 5µm，间距 1µm，6
圈，内直径 20µm，电感大小为 100µm×100µm。 

 

RS=28.8ohm LS=10.42nH

Cp2=74.62pF

Cp1=17.3fF

Rsub1=3.6kohm
Rsub2=821ohm

Port1 Port2

 

(a)  电感等效Π模型      (b)  电感版图 
图 8.7  串联叠层电感 L3 和 L4 

Metal3

Metal4

Metal3

Metal4
CTM4

Dielectric

VIA3

VIA3

  

(a)  MIM 电容俯视图      (b)  MIM 电容切面图 
图 8.6  MIM 电容 
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8.2.5 测试考虑及版图规划 

振荡器的振荡点是一个高阻抗点，而射频测试设备都是采用低阻 50Ω进行匹配的，因此

不能够将振荡器电压直接连接到芯片焊盘点。在振荡器核心电路与芯片焊盘点之间必须设计

一个缓冲电路，来驱动频谱分析仪的 50Ω输入阻抗。图 8.9 是采用输出缓冲电路的振荡器测

试示意图，采用一个开漏 MOS 管作为振荡器的输出，片外连接一个 BIAS-T 隔直射频模块。

BIAS-T 模块为三端器件，一方面为 NM5 和 NM6 管子提供直流偏置，另外一方面隔离直流

且与频谱分析仪进行 50Ω阻抗匹配。NM5-NM6 管的尺寸与 NM1-NM2 管一样，为 6×
10µm/0.35µm，这样保证能够有一定的放大作用，也不会引入太大的寄生电容。 

全差分电感电容压控振荡器(图 8.3)的两条支路是完全一样的，为了保证实际电路的物

理实现也是完全对称的，在版图设计的时候要尽量做到振荡器是中心对称的。图 8.10 是

1.08GHz 窄频带振荡器的版图，电感 L1 和 L2 的电流方向是相反的，一个是顺时针，另一个

是逆时针。这样一方面可以使得电感 L1 和 L2 产生的磁场在中间区域上相互抵消，减小器件

受到电感 L1 和 L2 交变磁场的影响；另外一方面电感 L1和 L2之间的磁场耦合是负的，因此

整体电感值会有略微减小，可以抵消电感电容谐振回路中金属连线寄生电容的增加。 
在振荡器电路谐振的时候，流过电感 L1 和 L2，电容 C1 和 C2 以及可变电容 Cv1 和 Cv2

中的电流大约是 20∼30mA，然而负阻差分对管中的电流只有 3mA。负阻差分对管只是在一

个周期中的很短时间内为谐振回路提供很小一部分能量。因此振荡器中的片上电感 L1 和 L2，

NM5 NM6LC VCO
Core

Bias-T

Vdd

Bias-T

Vdd

Spectrum Analyzer50Ω
matching

Bias Current

图 8.9  振荡器测试示意图 

RS=54.8ohm LS=28.6nH

Cp2=1.357pF

Cp1=280.7fF

Rsub1=3.2kohm
Rsub2=656ohm

Port1 Port2

 

(a)  电感等效Π模型         (b)  电感版图 
图 8.8  串联叠层电感 L5 
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电容 C1 和 C2 以及可变电容 Cv1 和 Cv2，在版图中应该尽量靠近放置，负阻差分对管可以放

在略微远一点。这样一方面减小金属连线的串联电阻，另外一方面也减小了金属连线的寄生

电容。 
为了直接进行探针测试的方面，NM5 和 NM6 管的漏极直接连接到一个五针 GSGSG 焊

盘的两个 S 端上。五针 GSGSG 焊盘的间距为 150µm。 

8.2.6 仿真和测试结果 

图 8.3 中的 1.08GHz 窄频带振荡器电路在 SpectreRF 软件环境下进行 PSS 仿真，图 8.11
为 3.1mA 工作电流下的频率－电压压控曲线仿真结果。实线为第四章中的压控曲线理论计

算结果，十字点为 SpectreRF 软件仿真结果，可以看到理论计算与仿真结果误差非常小，因

此这一点验证了第四章中对于阶跃可变电容的分析是完全正确的。采用图 8.9 所示的测试方

法，该振荡器进行了频率－电压扫描测试，测试结果如图 8.12 所示。实线为压控曲线理论

计算结果，十字点为硬件测试结果，同样可以看到理论计算与测试结果是完全吻合的。由于

少量寄生电容没有完全考虑到，测试结果比仿真结果低 10-30MHz，但是振荡器的

1063.75MHz－1096.25MHz 的信道频率调谐范围是完全覆盖上了。 
振荡频率为 1.080GHz 时，相位噪声的仿真结果如图 8.13(a)所示。不同控制电压条件下

的相位噪声如图 8.13(b)所示，最差情况下的相位噪声为－82.2dBc/Hz@10kHz。由于时间和

L1 L2
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L3 L4
C3 C4

Cv1 Cv2
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图 8.10  1.08GHz 窄频带压控振荡器版图 

L=5.755nH;  V0=2.208V
Fmax=1.164GHz; Fmin=0.970GHz
Cmin=3.247pf;     Cmax=4.675pf
Amin=0.811V;  Amax=0.973V

L=5.760nH;  V0=2.083V
Fmax=1.134GHz; Fmin=0.978GHz
Cmin=3.421pf;     Cmax=4.610pf
Amin=0.860V;  Amax=1.000V

图 8.11 频率－电压压控曲线仿真结果  图 8.12  频率－电压压控曲线测试结果 



第八章 设计实例 

电感电容压控振荡器 106

测试设备的问题，目前振荡器的相位噪声测试还没有完成。图 8.14 为 CSM 0.35µm 射频/
混合信号 CMOS 工艺下的 1.08GHz 窄频带压控振荡器的芯片照片，芯片大小为 1120µm×

820µm，压控振荡器的所有测试性能指标如表格 8.3。 
 

-84dBc

-108.6dBc

-129.3dBc

1/f3 Region

1/f2 Region

 

(a)  1.08GHz 频率时相位噪声曲线    (b) 相位噪声－电压曲线 
图 8.13  相位噪声曲线 

 
  

图 8.14  1.08GHz 窄带压控振荡器芯片照片 

表格 8.3  1.08GHz 窄频带压控振荡器性能 

电源电压 3.3V 
工作电流 3.1mA 

振荡器频率范围 945-1137MHz 
调谐范围 ±8.9% 

 
最差相位噪声(仿真结果) 

-82.2dBc/Hz@10kHz 
-108dBc/Hz@100kHz 
-129.3dBc/Hz@1MHz 
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8.3 1.1-2.0GHz 宽频带压控振荡器 

CSM 工艺中提供的电感数目是有限的，而且所有的电感都是非对称电感。与前面所述

的 1.08GHz 窄频带压控振荡器一样，任何全差分结构的压控振荡器都需要两个非对称电感

来构成差分的谐振回路。因为差分对称电感在面积和 Q 值方面都比非对称单端电感要好，

因此宽频带压控振荡器可以采用差分对称电感。不过，这样就面临电感的设计和优化，SPICE
参数的提取以及测试验证的诸多问题。 

图 8.15 为 1.1-2.0GHz 宽频带压控振荡器电路图，它主要由四个部分电路构成：电感电

容振荡器核心电路，开关电容阵列，开关电流阵列和温度编码器。这里的电感电容振荡器核

与 1.08GHz 窄频带振荡器电路基本相同，唯一不同的是这里片上电感 L 采用 16 边形的差分

对称电感。开关电容阵列中的电容采用高 Q 值 MIM 电容，通过开关 MOS 管进行二进制权

重方式选通，开关电容阵列的数字控制信号位数为 4 位。 
片上电感随着频率的升高，其品质因数也会增加，这样会导致振荡器振荡幅度变大。为

了保证振荡器的振荡器幅度在整个频率范围内基本保持不变，在振荡频率低的时候，适当增

加一点工作电流。图 8.15 中的开关电流阵列就是用来调节尾电流中的电流大小，当 D[3:0]=
“1111”时，尾电流大小为 10.5mA; 当 D[3:0]=“0000”时，尾电流大小为 3mA; 控制数字

介于“1111”与“0000”之间每减小一，电流大小减小 0.5mA。 

8.3.1 差分对称电感的设计和测试 

图 8.16 为差分对称电感示意图，电感的两个端口 Port1 和 Port2 在几何和电学上基本上

是对称的，因此差分电感非常适合差分结构电路。在 ASITIC[7]软件中通过对 Q 值的优化，

在 1.1-2.0GHz 频率范围内可以搜索到 Q 值大于 5 的对称电感。1.1-2.0GHz 宽频带压控振荡

Switched-Capacitor Array
LC

Oscillator
Core

Switched
-Current

Array

Encoder

 
图 8.15  1.1-2.0GHz 宽频带压控振荡器电路图 
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器中采用的差分对称电感的几何和电学参数如表格 8.4 所示。 
为了验证 ASITIC 软件设计电感的精确度(电感值精度在 3%以内)，片上电感与振荡器电

路一起进行了流片和测试。图 8.17 为电感测试的芯片照片，图 8.17(a)为 100µm 间距的三针

GSG 去嵌入结构[8,9]，图 8.17(b)为电感测试结构。为了去除测试结构的寄生电容、寄生电阻

对电感特性的影响，去嵌入结构中包括开路(OPEN)和通路(THRU)两种结构。开路结构主要

用来去除焊盘(PAD)上的寄生电容，通路结构用来去除焊盘到电感之间连接金属的串联电阻。 
由于硅衬底是半导体材料，因而在硅衬底中会产生涡流。这样会降低电感感值，增加电

感的等效串联电阻，从而降低电感的品质因数。为了提高片上电感的品质因数，在电感正下

方的硅衬底上设计了十字交叉的反偏置双 PN 结单元，用来阻止硅衬底表面产生涡流。 
在 ASITIC 软件中的电感仿真结果和测试结果的比较如表格 8.5 所示，电感值和 Q 值的

比较如图 8.18 所示。 
表格 8.5  差分对称电感的仿真结果与测试结构比较 

Frequency 

(GHz) 

Ls 

(nH) 

Rs 

(Ohm) 

Cp1 

(fF) 

Rsub1

(ohm)

Cp2 

(fF) 

Rsub2

(ohm)

Q1 Q2 Qd 

Sim. 5.302 6.293 222.0 258.6 222.0 258.6 4.687 4.687 5.1851.0 
Meas. 5.169 5.627 261.1 86.0 261.1 86.0 5.232 5.232 5.675
Sim. 5.365 7.061 215.1 257.0 215.1 257.0 5.030 5.030 6.72 1.5 
Meas. 5.243 6.528 256.0 84.5 256.0 84.5 5.669 5.669 7.240
Sim. 5.477 7.820 205.7 255.3 205.7 255.3 4.451 4.451 7.6702.0 
Meas. 5.380 7.452 247.9 83.4 247.9 83.4 4.937 4.937 8.100

M4//M3

Port1

Port2

 
  

图 8.16  差分对称电感示意图 

表格 8.4  差分对称电感几何和电学参数 
 

Core Diameter 100µm 
Sides 16 
Turns 5 
Width 15µm 

Spacing 1.5µm 
Frequency 1-2GHz 
Inductance 5.2nH 

Single-end Q >5 
 

G GG
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(a)  去嵌入结构       (b)  电感测试结构 
图 8.17  电感测试照片 
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图 8.18 中比较结果表明，ASITIC 软件设计的电感与测试结果非常接近，精度能够保证

在 3%以内。图 8.18(a)中电感单端 Q 值的测试结果比仿真结果要好，在峰值处提高了 13％。

这主要是由于两种原因造成的，一、电感下十字交叉的反偏置双 PN 结单元阻止了衬底表面

涡流的产生；二、金属 4 和金属 3 只是在接口处使用了过孔并联，这样减小了金属 4 和金属

3 之间的趋肤效应。图 8.18(b)中电感感值的测试结果比仿真结果低的主要原因是，因为仿真

的时候金属 4 和金属 3 是完全并联的，金属 4 和金属 3 之间的趋肤效应会导致电感感值增加。 

8.3.2 开关电容阵列 

单独采用 A-MOS 可变电容是无法实现 1.1-2.0GHz 的振荡频率，因此必须采用第二章中

的开关电容阵列来分段实现 1.1-2.0GHz 频率可调范围。为了减小每一段频率范围内的压控

增益 KV，这里选择 CSM 工艺中提供的 1pF A-MOS 可变电容。其最大电容值 Cv,max 为 1.1pF，
最小电容值 Cv,min 为 0.36pF。 

为了确保压控振荡器的频率可调范围能够补偿工艺偏差和温度的漂移，并且能够满足

1168MHz-1980MHz 的可用频率范围，我们预先设定振荡器的频率调谐范围为

1150MHz-2000MHz。振荡器最大频率 fmax 为 2000MHz，最小频率值 fmin 为 1150MHz。根据

第二章中振荡器频率计算公式(2.17)-(2.18)， 

( )( )
min

,max

1

2 2 1n
v parasitic

f
L C C Cπ

=
+ − +

,      (8.2) 

( )
max

,min

1

2 2 1n d
v parasitic

d

f
CCL C C

C C
π

=
⎛ ⎞

+ − +⎜ ⎟+⎝ ⎠

     (8.3) 

其中 C 为开关 MIM 电容，Cd 为开关 MOS 管漏极寄生电容，数字控制位数 n＝4。考虑到差

分电感 L 中存在 0.2pF 的寄生电容，差分对管 NM1-NM2 和 PM1-PM2 的寄生电容 Cgs,n＋Cgs,p

＋Cdb,n＋Cdb,p+4Cgd,n+4Cgd,p 大约 0.5pF，输出缓冲器 NM5-NM6 管的寄生电容 Cgs,n＋2Cgd,n 大

约 0.1pF，故 Cparasitic=0.8pF。当 fmin=1150MHz，L=5.2nH/2=2.6nH，Cv,max=1.1pF，得 C=0.364pF。
当 fmax=2000MHz，L=2.6nH, Cv,min=0.36pF，得Cd=0.085pF。因此选取开关MIM电容为 0.388pF,
由 4 个 16.2µm×16.2µm 的金属 4 与金属 CTM4 间的 MIM 平板电容构成。开关 MOS 管漏极

寄生电容 Cd必须小于 0.085pF，可以采用图 8.19 中的方形 MOS 管结构来降低漏极寄生电容

[10,11,12]。该结构 MOS 管的漏极完全被栅极所包围，相同尺寸 W/L 条件下，方形 MOS 管

 
(a) 单端 Q 值       (b) 电感值 

图 8.18  电感仿真与测试结果比较 
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的漏极有源区面积比插指结构小很多，因此该结构的漏极寄生电容非常小，非常适合高速电路

中使用。方形 MOS 管的有效尺寸满足[11]， 

2

1

8 ln
eff

WW
WL
⎡ ⎤⎡ ⎤ = ⎢ ⎥⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦

       (8.4) 

其中 W2 为栅环的外边长，W1 为栅环的内边长。这里采用的方形 MOS 管的 W2=1.7µm, 
W1=1µm，开关 MOS 管的栅长 L=0.35µm，有效宽度 W=15.08µm。图 8.19(b)中 MOS 管包括有

15 个方形 MOS 管单元，有效尺寸 W/L 为 226µm/0.35µm。 

8.3.3 仿真和测试结果 

图 8.15 中的 1.1-2.0GHz 宽频带压控振荡器电路在 SpectreRF 软件环境下进行 PSS 仿真，

图 8.20 为 16 种不同数字控制字条件下的频率－电压压控曲线仿真结果。实线为压控曲线理

论计算结果，十字点为 SpectreRF 软件仿真结果，可以看到理论计算与仿真结果误差非常小。

振荡器的频率调谐范围的仿真结果为 1123MHz-2014MHz。采用图 8.9 所示的测试方法，该

振荡器进行了频率－电压扫描测试，测试结果如图 8.21 所示。实线为压控曲线理论计算结

果，十字点为硬件测试结果，同样可以看到理论计算与测试结果是完全吻合的。由于少量寄

生电容没有完全考虑到，测试结果比仿真结果低 40-100MHz。振荡器的频率调谐范围的测

试结果为 1041MHz-1968MHz。 

 

图 8.20  频率－电压压控曲线仿真结果  图 8.21  频率－电压压控曲线测试结果 

Source
Drain Drain

G
at

e

G
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e

W2

W1

Drain

Gate

Source  

  (a) 方形 MOS 管单元       (b) 方形 MOS 管 
图 8.19  降低漏极电容的方形 MOS 管版图 
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当 D[3:0]=“0000”时，振荡器的压控增益 KV 最大，所以在频率最大的一条压控曲线

中的相位噪声性能最差。当 D[3:0]=“0000”，压控电压 Vctrl=2.1V 时，振荡器的振荡频率为

1910MHz ， 相 位 噪 声 曲 线 如 图 8.22 所 示 ， 相 位 噪 声 为 -79.1dBc/Hz@10kHz, 
-104.2dBc/Hz@100kHz， -125.3dBc/Hz@1MHz。由于时间和测试设备的问题，目前振荡器

的相位噪声测试还没有完成。图 8.23 为 CSM 0.35µm 射频/混合信号 CMOS 工艺下的

1.1-2.0GHz 宽频带压控振荡器的芯片照片，芯片大小为 1120µm×1200µm，压控振荡器的所

有性能指标如表格 8.6。 
 

表格 8.6  1.1-2.0GHz 宽频压控振荡器性能

电源电压 3.3V 
工作电流 3.5-10mA 
频率范围 1041MHz－1968MHz 
调谐范围 ±31% 

 
最差相位噪声

(仿真结果) 

-79dBc/Hz@10kHz 
-104.4dBc/Hz@100kHz
-125.3dBc/Hz@1MHz 
 

1/f3 Region

1/f2 Region

-79dBc

-104.4dBc

-125.3dBc

图 8.22  相位噪声曲线 

 
 

图 8.23  1.1-2.0GHz 宽频带压控振荡器芯片照片 
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8.3.4 振荡器性能的比较 

为了与其它文献中发表的振荡器性能进行比较，定义功耗－频率调谐范围归一化系数

PFTN(Power-frequency-tuning-normalized)[13]， 

( )
2

sup

10 log tune
off

off

fkTPFTN L f
P f

⎡ ⎤⎛ ⎞
⎢ ⎥= −⎜ ⎟⎜ ⎟⎢ ⎥⎝ ⎠⎣ ⎦

     (8.5) 

其中频率调谐范围 ftune=fmax-fmin，foff 为频率偏移，Psup 为振荡器直流功耗，L(foff)为频偏 foff

处相位噪声，k 为波尔兹曼常数，T 为绝对温度。PFTN 系数越大，振荡器的性能越高。 
 本文设计的两个振荡器与其它文献中发表的振荡器的性能比较见表格 8.7。1.1-2.0GHz
宽频带压控振荡器的 PFTN 系数为-4.35dBc，在十个振荡器中排名第三。1.08GHz 窄频带压

控振荡器的 PFTN 系数为-8.94dBc，在十个振荡器中排名第七。 

表格 8.7  振荡器性能比较 

Reference Process 
(µm) 

Power 
(mW) 

ftune 

(MHz)
Fo 

(GHz)
Phase noise 
(dBc/Hz) 

PFTN 
(dB) 

Order 

1.08GHz 0.35 10.23 192 1.08 -129@1MHz -8.94 7 
1.1-2GHz 0.35 33 927 1.50 -125@1MHz -4.35 3 

[13] 0.35 10 790 2.4 -115@600kHz -6.41 5 
[14] 0.7 24 81 1.8 -115@200kHz -20.46 9 
[15] 0.25 6 1* 1.8 -121@600kHz -56.15 10 
[16] 0.35 12 364 1.3 -119@600kHz -9.94 8 
[17] 0.25 20 270 1.86 -143@3MHz -4.73 4 
[18] 0.25 7.25 1100 5.2 -132@3MHz 0.87 1 
[19] 0.25 21.875 640 5.0 -124@1MHz -7.08 6 
[20] 0.13 2.7 1900 4.6 -112@1MHz -0.85 2 

*固定频率 

8.4 小结 

根据数字电视调谐器系统性能要求，本文详细论述了 1.08GHz 窄频带和 1.1-2.0GHz 宽

频带压控振荡器的设计。 
1.08GHz 窄频带压控振荡器设计中，首先对于 CSM 工艺提供的电感进行了选取；然后

对可变电容以及固定电容进行了计算，确定了振荡器中 MOS 管的尺寸大小；共模点电容滤

波技术用来降低噪声，大电感用来提高共模点阻抗；压控振荡器的测试以及版图的布局也进

行了详细讨论。芯片测试结果表明第四章中的频率－电压压控曲线计算理论是正确的，振荡

器的频率调谐范围为 945－1137MHz，相位噪声为-82.2dBc/Hz@10kHz。 
1.1-2.0GHz 宽频带压控振荡器设计中，差分对称电感的设计和测试进行详细的论述；计

算了开关 MIM 电容大小以及方形 MOS 管大小。振荡器的频率调谐范围为 1041MHz－
1968MHz，相位噪声为-79dBc/Hz@10kHz，满足了电视调谐器系统性能要求。 
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第九章  总结和展望 
 

随着高清晰数字电视(HDTV)对电视调谐器芯片需求的迅猛增长以及CMOS工艺的不断

进步，电视调谐器射频前端芯片设计向小型化、低成本、低功耗等方向发展以成大势所趋。

具有 1GHz-2GHz 的调谐范围，且非常低的相位噪声(-85dBc@10KHz)的指标要求的电缆电视

调谐器(RF Cable Tuner)中的本机振荡器，完全可以采用电感电容谐振压控振荡器结构在

CMOS 工艺上实现。 

9.1 总结 

本论文系统论述了电感电容压控振荡器的理论和实现，并且深入浅出地研究了压控振荡

器设计中的许多关键技术。 
首先本文简单介绍压控振荡器的基本原理和振荡器的分类，对窄频带，宽频带，正交输

出电感电容压控振荡器的电路实现方式进行了系统总结。 
在第三章中，我们研究了硅基集成螺旋电感的仿真，设计与优化。系统总结了电感仿真

的三种方法；提出了电感中金属间寄生电容等效模型，并且具体计算了两种硅基串联叠层电

感的等效电容；为了提高片上电感在工作频段内的品质因数，提出了两种提高电感品质因数

的技术：金属线多通路并联和深阱反偏双 PN 结。 
针对压控振荡器的频率－电压压控曲线分析问题，本论文第四章分析了可变电容的大信

号模型的大信号分析方法。由于频域谐波近似方法存在很大的误差，本论文从时间域角度对

电感电容谐振电路的周期计算方法在理论上进行了系统推导，阐述了阶跃可变电容能够进行

频率控制的本质，得到了一种计算频率－电压曲线的有效方法。仿真和测试验证结果表明方

法计算的压控曲线与仿真和测试结果非常吻合。 
相位噪声性能是振荡器设计中最重要的性能指标。在第五章中三种相位噪声模型：线性

时不变模型，非线性时不变模型和相位线性时变模型，进行了系统分析和概括。为低噪声压

控振荡器的设计优化奠定了坚实的理论基础。 
第六章“压控振荡器的优化”详细分析了振荡器的内在振荡机制，总结了振荡器设计和

优化的一般步骤，提出了振荡器设计中片上电感的最小 sR L 设计原则。 
从线性时不变噪声模型出发，第七章“相位噪声降低技术”计算了压控振荡器相位噪声

的极限值。通过对电感电容压控振荡器相位噪声理论的深入研究，系统总结了几种相位噪声

降低技术，并且提出了感性压控端降噪技术。感性压控端降噪技术消除了可变电容非线性对

振荡器品质因数的影响，在很大程度上抑制了振荡波形中的偶次谐波分量。 
最后，在第八章“设计实例”中，根据数字电视调谐器中频率综合器的性能指标要求，

详细论述了在 CSM 0.35µm CMOS 射频/混合信号工艺上的两个电感电容压控振荡器的实

现。一个为 1.08GHz 窄频带电感电容压控振荡器，相位噪声性能达到-82.2dBc/Hz@10kHz；
另外一个为 1.1-2.0GHz 宽频带电感电容压控振荡器，相位噪声性能达到-79dbc/Hz@10kHz。 

9.2 展望 

9.2.1 新结构的探索和研究 

本文提出的采用阶跃可变电容的电感电容压控振荡器的周期计算方法，阐述了阶跃可变

电容能够进行频率控制的本质。该理论方法彻底澄清了学术界对于压控振荡器中可变电容的

有效电容的模糊认识。根据该理论的思想方法，我们可以采用开关 MIM 电容替代可变电容

来实现对振荡器频率的调谐。这样，设计人员可以更加灵活的来设计压控振荡器，摆脱对工

艺库中可变电容模型的依赖。 
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正交输出的压控振荡器电路在本文中涉及的不多。由于电视调谐器系统的需要，今后有

望深入地研究它的电路结构。与图 2.15 中的共模点处的二次谐波的变压器耦合方式相似，

我们可以在两个相同压控振荡器的压控端上采用二次谐波的变压器耦合方式，迫使两个振荡

器的相位成正交特性。这种方式实现的正交振荡器在相位噪声和功耗方面都有很大的优势。 

9.2.2 频率综合器的设计 

本文设计的两个压控振荡的频率调谐范围和相位噪声性能基本上满足了本级振荡器中

的频率综合器的要求。接着要实现的就是整个频率综合器，其中将涉及分频器、环路滤波器、

鉴相器等单元电路的设计。压控振荡器的设计与频率综合器环路的密切配合，才能够通过锁

相环环路将压控振荡器的邻近相位噪声抑制到设计指标之下。 

9.2.3 电视调谐器的系统集成 

(新华网上海 9 月 28 日电)2002 年 9 月 28 日，上海数字电视运营性试播正式拉开序幕。自

此，上海成为中国第一个数字电视运营性试播城市。家里安装了宽带有线电视的上海市民，

只要花一两千元，添置一个机顶盒，就能享受到数字电视带来的全新视听体验。在试播期间，

市民可免费选看节目，并可利用数字电视收看股票买卖的即时行情等准交互业务。播出的数

字电视共有视频节目 30 套，音频节目 10 套，还另有其它各类数据增值服务。 

数字电视产业是世界发达国家竞相角逐的领域。中国政府也将北京、上海、深圳确立为

先期试点播放城市。5 年前，上海就提出了力争与发达国家基本同步播出、同步普及的目标，

逐步用数字播放取代模拟播放。从 1999 年开始，上海逐步实施了对全球最大城域有线电视

网（用户达 340 万户）的双向宽带改造，目前已完成 170 万户，为数字电视的试播提供了网

络基础。 

根据广电总局的计划，到 2005 年，全国有 1/4 的电视台将发射和传输数字电视信号；

到 2010 年我国将全面实现数字广播电视；2010 年东部相对发达地区将普及数字电视；而到

2015 年我国将停止模拟广播电视的播出。 

在数字电视接收系统中存在着许多的关键技术，例如如数字电视编码器，MPEG 编码和

解码，信道编码和解码和前端信道接收的调谐器。而在这些技术之中，调谐器是其中最关键

的技术之一。在现有的电视接收设备中，调谐器主要有机械调谐和数字调谐两种。机械调谐

体积庞大，功耗大，大部分应用在模拟电视设备中；而数字调谐器体积小，功耗小，通过电

子信号控制比较方便，适合于数字电视设备中应用。但是目前大部分数字电视调谐器都是采

用分立元件构建的，单片集成的 CMOS 调谐器比较少。 

近年来 CMOS 工艺技术的不断进步，热门的无线接收机系统理论及其 CMOS 电路实现

研究的蓬勃发展，给数字电视调谐器的研究和实现提供许多有价值的借鉴之处。本论文的

CMOS 全集成电感电容压控振荡器的设计尝试，验证了单片实现 CMOS 数字电视调谐器将

成为可能。 
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附录 A 串联叠层电感等效电容的计算 

A.1 串联叠层电感的等效电容 

串联叠层硅基集成螺旋电感一般可以有 2－5 层金属，我们首先分析如图 A.1(a)中的两层

金属叠层的螺旋电感，然后将计算的结果推广到 P 层金属。为了简单起见，我们对电感特性

做如下假设：金属线中的电流分布是均匀的，即金属线中电压降分布是均匀的。 

根据第三章中两层电感之间的等效电容模型，单层电感与衬底之间等效电容模型以及相

邻两圈金属之间的等效电容模型，图 A.1(a)中两层、三圈串联叠层电感的电压分布如图 A.2
所示。对于 n 圈的两层串联叠层电感也有相似的电压分布。下面我们将推导 N 圈的两层串

联叠层电感的等效电容： 

N 边形螺旋电感中的第 k 圈的长度为 kl , 

[ ] '( ) ( ) 2( )( ) ( )[ 2( ) ]k in inl N tg d w n k w s N tg d n k p
N N
π π

= + + − + = + −i i ，   (A.1) 

其中 1...k n= ， '
in ind d w= + ， p w s= +  
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 (a)  M5-M4 两层电感，      (b)  M5-M4-M3 三层电感 
图 A.1  串联叠层硅基集成电感  
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图 A.2  两层、三圈串联叠层电感电压分布 



附录 A  串联叠层电感等效电容的计算 

电感电容压控振荡器 118

上层金属第 m 圈的起始点电压和中点电压分别为， 
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下层金属第 m 圈的起点电压和中点电压分别为， 
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上、下金属第 m 圈的起点电压之差为， 
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根据表达式(3.13),上、下金属第 m 圈的之间存贮的电场能量为 
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 采用同样的方法，我们也可以计算下层金属与衬底之间的等效电容。根据表达式(3.16)，
下层金属第 m 圈与衬底之间存贮的电场能量为 
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采用类似的方法，我们可以计算相邻两圈金属之间的等效电容。根据表达式(3.17)，所

有相邻两圈金属之间存贮的电场能量为 
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下层金属同理可得： 1 2adj adjκ κ=  

相邻两圈金属之间的等效电容为 2 2 1 1eq adj adj adj adjC C Cκ κ= +  

整个串联叠层电感的等效电容为 2 2 1 1 2 2 1 1eq adj adj adj adjC C C C Cκ κ κ κ= + + +  

对于 n 圈、P 层电感，相邻两层金属之间的电压降为 02V
P

；最底层金属与衬底之间的电

压降为 0V
P
。根据两层串联叠层电感的分析方法，我们可以很容易得到 P 层串联叠层的等效
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A.2 3D 叠层电感的等效电容 

为了进一步减小串联叠层电感的等效电容，3D 串联叠层硅基集成螺旋电感如图 A.3。
与一般串联叠层硅基集成螺旋电感推导方法相同，我们首先计算两层金属叠层的螺旋电

感，然后将计算的结果推广到 P 层金属。 

根据前述两层电感之间的等效电容模型，单层电感与衬底之间等效电容模型，以及相邻

两圈金属之间的等效电容模型，图 A.3(a)两层、三圈 3D 叠层电感的电压分布如图 A.4 所示。

对于 N 圈的两层 3D 叠层电感也有相似的电压分布。下面我们将推导 N 圈的两层 3D 叠层电

感的等效电容,同样可以分为两层电感之间的等效电容 C1 和单层电感与衬底之间的等效电

容 C2。N 边形螺旋电感中的第 k 圈的长度为 kl , 

[ ] '( ) ( ) 2( )( ) ( )[ 2( ) ]k in inl N tg d w n k w s N tg d n k p
N N
π π

= + + − + = + −i i ，   (A.11) 

其中 1...k n= ， '
in ind d w= + ， p w s= +  
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图 A.4  两层、三圈 3D 叠层电感电压分布 
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上层金属第 m 圈的起始点电压为， 
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   (A.12) 

上层金属第 m 圈的中点电压为， 
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  (A.13) 

下层金属第 m 圈的起点电压为， 
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下层金属第 m 圈的中点电压为， 

0

1
, , 0

1
0

1

2
2 , 2 ( 1)

2 2
2

22
2

2

n
m

k m
k m

mn n

k k m
k k m

B mth middle nn
m

kk
kk m

n

k
k

ll l
V m

l l l
V V

l ll
V

l

=

= =

==

=

⎧
− −⎪

⎪ × ⎡ ⎤− + −⎪ ⎣ ⎦
⎪⎪= = ×⎨
⎪ −⎪

×⎪
⎪
⎪⎩

∑

∑ ∑

∑∑

∑

为奇数

＋

，m为偶数

  (A.15) 

下层金属第 m 圈的终点电压为， 
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上、下金属第 m 圈的起点电压之差为， 

1
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(A.17) 

根据表达式(3.13),上、下金属第 m 圈的之间存贮的电场能量为 
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其中
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定义系数 ' '/ ( )p in inp d w s dρ = = + 。上、下层金属的等效电容为 2 2eqC Cκ= ，其中 

3

2
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1 2( )1
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n
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 采用同样的方法，我们可以计算下层金属与衬底之间的等效电容。根据表达式(3.16)，
下层金属第 m 圈与衬底之间存贮的电场能量为 
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定义系数 ' '/ ( )p in inp d w s dρ = = + 。下层金属与衬底之间的等效电容为 1 1eqC Cκ= ，其中 
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 (A.21) 

采用类似的方法，我们可以计算相邻两圈金属之间的等效电容。根据表达式(3.17)，所

有相邻两圈金属之间存贮的电场能量为 
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下层金属同理可得：
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相邻两圈金属之间的等效电容为 2 2 1 1eq adj adj adj adjC C Cκ κ= + 。 

整个串联叠层电感的等效电容为 2 2 1 1 2 2 1 1eq adj adj adj adjC C C C Cκ κ κ κ= + + + 。 

对于 n 圈、P 层电感，根据两层 3D 串联叠层电感的分析方法，我们可以很容易得到 P
层 3D 叠层的等效电容为 
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第 q 层金属的第 m 圈的起始点电压为， 
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第 q 层与第 q-1 层金属的第 m 圈的起始点电压差为 
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第 q 层与第 q-1 层金属之间的等效电容为 eq q qC Cκ=  
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最下层金属第 m 圈的起点电压为， 
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最下层金属第 m 圈的终点电压为， 
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下层金属与衬底之间存贮的电场能量为 
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第 q 层金属的第 m 圈的中点电压为， 
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第 q 层金属相邻两圈金属之间存贮的电场能量为： 
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