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摘要 

无线通信技术和CMOS工艺的迅速发展使得越来越多的单片集成射频系统

成为可能，而应用于数字高清电视的射频电视调谐器正是其中之一。同时，适逢

全世界数字电视产业的飞速发展，电视调谐器系统的单片集成技术更是得到了广

泛的关注和深入的研究。 

压控振荡器作为频率综合器的关键组成部分，对锁相环的频率覆盖范围、相

位噪声、功耗等重要性能都有直接影响，是电视调谐器系统的重要模块。本文研

究了电感电容压控振荡器的电路理论与实现方法，并进一步针对调谐增益性能的

优化设计了应用于数字电视调谐器的宽带压控振荡器。 

    首先，从电视调谐器系统架构得出宽带压控振荡器的性能指标要求，初步分

析了电路设计的难点。接着，对基本的电感电容压控振荡器进行分析，研究了振

荡器的基本结构和工作原理。在此基础上，介绍了压控振荡器的主要性能指标如

频率范围、相位噪声、调谐增益的理论分析，为压控振荡器的分析和设计提供了

初步的理论基础。 

    其次，研究了宽带压控振荡器的设计与优化。从介绍宽频率范围对压控振荡

器性能的影响入手，进而分析了宽带压控振荡器设计中针对各性能指标的优化方

法。在此基础上，着重对调谐增益性能与频率的关系进行了分析，并对目前已有

的优化调谐增益方法作了总结。 

随后，作为本文的工作重点，设计了应用于数字电视调谐器的宽带压控振荡

器。提出了一种采用开关可变电容阵列稳定调谐增益的宽带压控振荡器的设计方

法。该电路在利用开关固定电容阵列降低调谐增益的同时，还采用了开关可变电

容阵列来调整等效可变电容的大小，以达到稳定调谐增益的目的。 

最后，通过两次流片测试验证了电路的基本理论和设计方法的正确性。文中

详细介绍了芯片版图设计、测试等环节需要考虑的细节问题。总结了该电路的优

缺点和设计极限，并与其他设计进行了比较。测试结果显示芯片各项指标已经基

本满足了电视调谐器的系统要求。 

 

关键词：宽带压控振荡器，调谐增益，电视调谐器，片上电感， 

 

中图分类号：TN4. 



 

IV 

Abstract 

    The rapidly progress on wireless-communication and CMOS technology 

makes more and more radio frequency (RF) systems integrated in a 

System-On-a-Chip (SOC) to be possible. One of them is the RF TV tuner for 

digital High-Definition Television (HDTV). With the development of digital TV 

industry, the TV tuner system has gained widely attention and deeply research.  

As an important part of the frequency synthesizer, Voltage-Controlled 

Oscillator (VCO) is one of the critical circuits in TV tuner system. This work 

focuses on the wideband LC VCO design for TV tuner application, including 

circuit theory analysis, chip implement and measurement.  

Firstly, a double-conversion low-IF TV tuner system architecture is 

presented, from which the wideband VCO specification is derived. And the 

base LC-VCO architecture is researched, theory analysis of the power, phase 

noise and tuning gain are presented in detailed.  

Secondly, the wideband VCO design and optimize methodology is 

presented. Based on the theory analysis, a relationship between the wide 

frequency range and tuning gain is researched. 

The design of fully-differential wideband VCO with stable tuning gain is the 

principal part of this paper. A switched varactor array in a single-inductor VCO 

is proposed to suppress the tuning gain (KVCO) fluctuation. By choosing the 

unit varactor of the array carefully, the KVCO variation can be significantly 

reduced. 

Finally, the chip design and measurement results are presented. The chip 

achieves good performance in the required frequency band, and can be satisfy 

the TV tuner application. 

 

Key Words: Wide-Band LC Voltage-Controlled Oscillator, Tuning Gain, TV 
tuner, on-chip inductor 
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第一章 概述 

1.1 研究背景 

随着信息通信和集成电路技术的不断进步，各种基于CMOS集成电路工艺的

有线/无线收发系统都得到了迅猛的发展。技术的不断革新使得一些传统的射频收

发系统逐渐被淘汰，如电报、传呼机等；另外一些在不断的改进和完善，如手机，

无线局域网等；而更多的新兴技术和领域正蓄势待发，将对各种传统模式和人们

的日常生活带来巨大的变革。这些新兴领域包括射频识别(RFID)，超宽带网络

(UWB)，数字高清电视等。 

数字高清电视是新兴产业。相对于传统的模拟电视，数字电视具有画面清晰

度高，抗干扰能力强，频谱利用率高等优点，因此得到了世界各国的广泛关注。

从1996 年法国在全世界首先试播数字电视以来，各国均积极的制定了自己的发

展战略，到2006年美国已经全部实现了电视信号的数字化传送，淘汰了传统的模

拟电视。而中国国家广播电视局也制定了我国数字电视发展三步走的规划[1]：

2005 年，卫星传输、有线电视网和各省电视台全部实现数字化；2010 年，广播

影视节目制作、播出及传输实现数字化，数字电视接收机得到普及；2015 年，

全面实现电视信号数字化，停止模拟电视的播出。 

相应的，世界各国和地区都指定了自己的数字电视编解码与传输标准[2]。北

美采用的是ATSC(Advanced Television Systems Committee)标准，欧洲大部分

国家采用DVB-T(Digital Video Broadcasting-Terrestrial) 标准， 日本采用单独的

ISDB-T(Integrated Services Digital Broadcasting-Terrestrial)标准，中国也于

2006 年 推 出 了 自 己 的 DMB-T/H(Terrestrial Digital Multimedia/Television 

Broadcasting，地面数字多媒体/电视广播)标准[3]。全球数字电视产业链正在全

球市场的高涨需求下全面铺开。数字电视调谐器作为数字电视中的关键模块，也

便成了当前的研究热点而被广泛关注。 

图1.1是采用了两次变频架构的低中频射频数字电视调谐器的结构 [4, 5]，大

致可分为三部分：射频前端、模拟前端和数字基带部分。天线接收到的高频信号

通过射频前端后转变成所需要的低中频正交信号，再送入模拟前端进行处理。 

调谐器的射频前端主要包括低噪声放大器(LNA, Low-Noise Amplifier)，上变

频混频器(Up-Mixer)，下变频混频器(Down-Mixer)，压控振荡器 (VCO, Voltage- 

Controlled Oscillator)，频率综合器(Frequency Synthesizer，或称锁相环PLL)等

模块。天线接收到的宽带射频信号经片外滤波后首先通过一个可变增益LNA 放

大，然后通过上变频和下变频两次变频后得到正交中频信号I 和Q 输出，两个本

振信号均由片上PLL环路产生。 
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在 DVB-T 的数字电视标准中，天线接收到的射频信号频率在 50MHz 到

860MHz 之间，信道宽度为 6/7/8MHz，而模拟前端输入信号的中频频率为

7.2MHz。根据实际应用和系统仿真，可得到射频电视调谐系统的性能指标要求如

表 1.1 所示[4, 6]。 

 

图 1.1 数字电视调谐器系统结构图 

 

表1.1 射频电视调谐器性能要求 

频率范围  50MHz-860MHz 

信道带宽  6/7/8MHz 

最大增益  80dB 

噪声系数NF(@最大增益)  <8dB 

灵敏度 -85dBm 

三阶交调量 IIP3  +8.5dBm 

二阶交调量 IIP2  +45dBm 

信道选择性(8MHz带宽) 

@ 5.25MHz 偏移 

@ 5.75MHz 偏移 

 

29db 

45dB 

I/Q 匹配性 -45dBc 

本振相位噪声 

1kH-3.8MHz 

LO1@10kHz, @100kHz 

LO2@10kHz, @100kHz 

 

-37dBc 

-86dBc/Hz, -107dBc/Hz 

-92dBc/Hz, -112dBc/Hz 

功耗  <180mW@1.8V 

芯片面积  <9mm2 @ 0.18μm CMOS 
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1.2 压控振荡器 

压控振荡器一般与其他模块如电荷泵和分频器一起组成频率综合器，能够提

供频率准确，低相位噪声的本振信号，其中压控振荡器的输出即为频率综合器的

输出，因此对于射频接收机系统，压控振荡器是系统中最为关键的模块之一。压

控振荡器的重要性主要体现在以下几个方面： 

一、 压控振荡器的输出频率范围就是频率综合器的输出频率范围，直接决

定接收机的工作频段。 

二、 压控振荡器的功耗在频率综合器中占大部分比重。 

三、 压控振荡器的相位噪声性能影响频率综合器的噪声性能。特别是在远

频偏端，频率综合器的相位噪声直接由压控振荡器决定。 

四、 压控振荡器的调谐增益直接影响频率综合器的传递函数，影响频率综

合器带宽和相位裕度。 

从结构上来说，压控振荡器一般可分为环型振荡器和电感电容振荡器两类。

环形振荡器具有面积小，原理简单的特点，但相位噪声性能相对电感电容振荡器

较差。所以现在射频接收机系统多采用电感电容谐振作为压控振荡器基本结构。 

对于图 1.1 所示的调谐器结构，根据系统性能要求，需要压控振荡器的性能

指标要求见表 1.2。可以看出难点主要在于： 

1) 压控振荡器需要覆盖接近 1GHz 的频率范围，覆盖范围大于 50%。 

2) 在整个频段上，压控振荡器需要保持相对稳定的低调谐增益(25MHz/V)，

以保证频率综合器的稳定工作。 

 

表 1.2 VCO 性能指标 

频率覆盖范围 1150MHz—2000MHz 

压控电压方式 差分调谐 

压控电压范围 ±0.9 0.5 V 

调谐增益 <25MHz/V 

相位噪声 <-80dBc/Hz@10kHz 

<-110dBc/Hz@100kHz 

<-130dBc/Hz@1MHz 

输出峰峰值 >1V 

功耗 <1.5V*6mA=9mW 
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1.3 论文主要工作和贡献 

论文主要研究用于射频电视调谐器的宽带压控振荡器，其主要工作和贡献包

括： 

1) 阐述了电感电容压控振荡器的基本架构和工作原理。 

2) 研究分析了电路性能与振荡器输出频率的关系。 

3) 总结了稳定调谐增益的方法，提出基于开关可变电容阵列稳定调谐增益的

方法。为需要稳定调谐增益的宽带压控振荡器设计提供借鉴。  

4) 设计了应用于数字电视调谐器的宽带压控振荡器，采用了开关可变电容阵

列和差分调谐电压降低调谐增益，并采用尾电感电容二次谐波谐振结构优化相位

性能。 

5) 流片测试验证了设计的正确性。 

概括而言，本文总结和完善了稳定调谐增益的宽带压控振荡器电路结构，在

此基础上设计出了能够满足电视调谐器中宽带频率综合器要求的具有稳定调谐

增益的宽带压控振荡器。经过流片测试，验证了理论分析和电路设计的正确性。 

1.4 论文组织结构 

本论文针对数字电视调谐器的系统应用，分析了压控振荡器的性能，并设计

出了满足系统性能要求的宽带电感电容压控振荡器。具体组织结构如下： 

第二章简要介绍了电感电容压控振荡器的电路结构，噪声理论及调谐增益分

析的基础知识。 

第三章先介绍了现有系统对压控振荡器频率覆盖范围的要求，然后详细分析

了频率范围对于压控振荡器电路性能的影响，包括相位噪声，输出幅度和调谐增

益等指标。 

第四章进一步介绍了具有稳定调谐增益的宽带电感电容压控振荡器设计。总

结了现有稳定调谐增益的设计方法，并介绍了采用开关可变电容阵列稳定调谐增

益的压控振荡器结构。 

第五章介绍了基于开关可变电容阵列的低调谐增益变化的宽带压控振荡器

设计。采用了开关可变电容阵列和差分调谐结构，稳定并降低调谐增益；采用了

尾电感电容二次谐波谐振优化相位噪声，使该设计满足数字电视调谐器的系统应

用。 

第六章基于前面的理论分析，设计了一个宽带电感电容压控振荡器，包括实

际电路设计和仿真，版图实现的考虑，芯片测试方案及测试结果。 

第七章是对本文的总结，并对未来进一步的工作提出了展望。 
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第二章 电感电容压控振荡器 

随着片上电感仿真技术的成熟和理论分析的完善，电感电容压控振荡器在高

频应用方面已经成为主流振荡器结构。本章主要介绍了电容电感压控振荡器的基

本结构和主要性能指标。 

2.1 基本结构 

 
图 2.1 电感电容压控振荡器原理图 

图 2.1 是差分互补 MOS 管电感电容压控振荡器的原理图[1]。实际电路设计

中，电感和电容总是会具有能量损耗，因此采用 Mp1，Mp2 与 Mn1，Mn2 组成

两对差分对管补偿振荡过程中的能量损耗，保证振荡器能够持续工作。电路总直

流电流即为电流源 I 的大小。振荡器的输出频率由电感电容决定，如果考虑到器

件和版图的寄生电容，可以得到输出频率为： 

2
0

total

1ω =
LC

         (2.1) 

其中 Ctotal=Cfixed+Cv+Cpar，为输出节点 P1，P2 间总的等效电容。Cv为串联

压控可变电容大小，Cpar为 P1，P2 间总的寄生电容，Cfixed为固定电容大小。压

控可变电容的值由电容两边的电压差值决定，因此，改变调谐电压 Vctrl可以很方

便的改变输出频率。实际上，可以把压控振荡器看作一个将电压信号转化为具有

特定频率信号的振荡电路，其频率受到输入电压 Vvtrl控制。 
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2.2 性能参数 

2.2.1 频率覆盖范围 

根据式(2.1)，可以知道振荡器的输出频率由等效电感和等效电容值决定。如

果可变电容 Cv的变化范围从 Cmin到 Cmax，则振荡器输出最小频率和最大频率分

别是： 

0,min
fixed par max

1f =
2π L(C +C +C )

       (2.2) 

0,max
fixed par min

1f =
2π L(C +C +C )

       (2.3) 

 对于可变电容来说，其能达到的最大电容值与最小电容值的比值不会超过一

个极限值 α： 

max

min

C < α
C

          (2.4) 

par max par max0,max max

0,min minpar min par min

2π L(C+C +C ) (C+C +C )f C= = < < α
f C2π L(C+C +C ) (C+C +C )

   (2.5) 

可以看出，如果仅仅使用单一类型的可变电容，压控振荡器的最高与最低频

率比值会有一个极限。以 SMIC 0.18μm CMOS 工艺库为例，其 AMOS 可变电容

最大与最小电容比值约为 4，则用此类型可变电容设计的电感电容压控振荡器最

高与最低频率的比值不会超过 2。因此，很难用此类型可变电容设计频率覆盖范

围超过 50%的振荡器。 

 

2.2.2 振荡幅度 

不同于理想电路特性，实际片上电感电容都存在串联电阻，图 2.1 中电感电

容压控振荡器的等效电路可以化为图 2.2(a)所示，C，L 分别为接在输出节点 P1，

P2 上的总等效电容和电感。等效电感串联电阻和电容串联电阻的能量损耗由差

分对管等效成的负阻-R 来补偿。其中 RL和 RC分别为电感和电容的串联电阻，由

于片上电容的品质因数通常要远大于片上电感，电感电容谐振回路的能量损耗主

要由片上电感的串联电阻引起。根据电感和电容的串联-并联转换关系，图 2.2(a)

可以转换成图 2.2(b)的等效电路。 

根据能量守恒和转换的理论，在谐振回路中，存储在电感中的最大能量应该 
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(a)       (b) 

图 2.2 (a)压控振荡器等效电路 (b)串并联转换等效电路 

等于存储在电容上的最大能量。假设存储在回路中的能量为 Etank，有： 
2 2
peak peak

tank

CV LI
E = =

2 2
        (2.6) 

其中 Vpeak 为振荡时电容两端的电压峰值，Ipeak 为振荡时流过电感的电流峰

值，可以得到图 2.2(b)中串联电阻 R 上的损耗： 
2

loss peakP =RI          (2.7) 

由于振荡器等效电容两端的电压峰值就是输出振幅，因此根据式(2.1)，(2.6)，

输出振幅可以表示为： 
2 2tank
peak tank 0

2EV = = 2E Lω
C

       (2.8) 

式(2.8)表示，在振荡频率一定的情况下，输出振幅的平方与存储能量和电感

大小成正比。由图 2.1 可以看出，输出电压幅度受差分对管钳制，其振幅不可能

超出电源电压。因此当输出振幅达到一定幅度时，增加存储能量和电感不再会增

加振幅，此时我们称压控振荡器工作在电压受限区域。而在达到最大振幅之前，

振荡器被认为工作在电流受限区域(或称电感受限区域)[2]。式(2.8)可以被改写为： 
⎧⎪
⎨
⎪⎩

2
tank 0

peak

limit

2E Lω   (I - limited)V =
V               (V - limited)

    (2.9) 

 

2.2.3 相位噪声 

如图 2.3 所示，在理想情况下，压控振荡器的输出频谱是一个脉冲函数，但

在实际情况中，由于各种噪声源的影响，振荡器输出的频谱特性是频罩曲线。很

大的旁带噪声会将很强的相邻干扰信号混频至信道中，造成信号频道的阻塞现

象，降低信噪比。目前广泛使用相位噪声(Phase Noise)表示噪声性能的优劣。相
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位噪声的定义为 1Hz 内单边带噪声谱密度与载波功率比值的分贝形式： 

⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠

sideband 0

carrier

P (ω +Δω,1Hz)L{Δω} =10log
P

     (2.10) 

其中Δω为频率偏移量， 0ω 为载波频率。相位噪声是衡量压控振荡器乃至频

率综合器性能最主要的指标之一，在系统中，压控振荡器的相位噪声是直接影响

到灵敏度的最主要因素。 

ω0ω
 

图 2.3 压控振荡器的频谱 

ω0ω

{ }L Δω
3
1
f

2
1
f

2
1
f

Δω
 

图 2.4 典型相位噪声曲线 

一个典型的压控振荡器的相位噪声曲线如图 2.4，大致可分为三个区域，在

近频端相位噪声斜率为-30dB/10 倍频，称为 1/f3区域，在稍远端相位噪声斜率为

-20dB/10 倍频偏，称为 1/f2区域；最远端是振荡器本身的白噪声区域[3]。1/f3区

域与 1/f2 区域之间分界点称为拐点频率 21/f
Δω 。具有 1/f3 特性的相位噪声由振荡

器器件的闪烁噪声所引起，而具有 1/f2特性的相位噪声则是由器件的白噪声所引

起。压控振荡器的器件噪声主要来源于谐振电感和电容的串联寄生电阻，差分对
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管和尾电流源。 
目前，相位噪声的分析方法和理论主要可以分为三大类：线性时不变(LTI, 

Linear Time Invariant)分析[4, 5]，非线性时不变(NTI, Nonlinear Time Invariant)
分析[6]和线性相位时变(LPTV, Linear Phase Time Varying)分析[7, 8]。其中由

Hajimiri 提出的线性相位时变噪声模型可以分析单个噪声源对相位噪声的贡献，

精确计算相位噪声，系统的阐述了产生相位噪声的各个区域的噪声来源，因此得

到了广泛采用。 
三种相位噪声的模型分析显示，在 1/f2区域的相位噪声可以表示为： 

∝
2
0

2 2
sig

ωKTL{Δω}
2P Q Δω

        (2.11) 

其中 Q 为谐振回路总的品质因数，振荡信号能量 ∝ 2
sig peakP V 。可以得出，增

大振荡信号幅度和提高谐振回路的品质因数可以优化相位噪声性能。由于片上可

变电容的品质因数要远远大于片上电感，总谐振回路的品质因数完全取决于电

感。因此，设计一个品质因数高、感值合理的电感往往是振荡器设计和优化的第

一步。 

 

2.2.4 调谐增益 

调谐增益是压控振荡器的一个重要参数，其定义为： 

out
VCO

ctrl

ΔfK =
ΔV

        (2.12) 

其中 fout为压控振荡器的输出频率，Vctrl为振荡器的调谐电压。 

调谐增益直接反映了该压控振荡器输出频率对压控电压的敏感程度，在锁相

环的传递函数中起着重要作用。图 2.5 是一个典型的三阶频率综合器的 s 域模型 

[9, 10]，其中 Icp为电荷泵(CP)的电流，ZF(s)为环路滤波器(Loop Filter)的传递函

数，KVCO 为压控振荡器(VCO)的增益，N 为分频器(Divider)的分频比，可以得到

频率综合器的开环传递函数为： 

× ×cp VCO
o(s) F(s)

I KH = Z
2π×N s

      (2.13) 

环路滤波器为二阶无源电阻电容网络(图 2.6)，其传递函数可以写为： 

z
F(s)

2 p2

s+ω1Z =
C s(s+ω )

       (2.14) 

其中： 
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1 2
z p2

1 1 1 1 2

C +C1ω = ;  ω =
R C R C C

      (2.15) 

由此，闭环传递函数可以表示为： 

o(s) z
(s) 3 2

o(s) p2 z

NH NK'(s+ω )H = =
1+H s +ω s +K's+K'ω

    (2.16) 

其中K'为环路增益： 

cp VCO

2

I K
K' =

2πNC
       (2.17) 

由此可见，频率综合器的开环传递函数与调谐增益成正比，调谐增益直接影

响到频率综合器的开环增益和闭环时的稳定性。同时，调谐增益也会影响相位噪

声性能，调谐增益越大，压控电压上相同幅度的电压噪声引起的频率变化也越大，

锁相环环路对噪声越敏感，相位噪声性能就会越差。 

 

φ = φdiv(s) out(s)/N

φin(s)

cpI
2π

VCOK
s

φou ︵t s ︶

 
图 2.5 三阶频率综合器的 s 域线性模型 

 

 
图 2.6 二阶无源滤波器 
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第三章 宽带压控振荡器的设计与优化 

随着系统集成度的提高，越来越多的系统要求振荡器能够提供更宽的频率范

围，输出频率对压控振荡器的性能影响变得日益明显。本章主要介绍了输出频率

对压控振荡器各性能的影响，进而分析了宽带压控振荡器设计中需要注意的问

题。 

3.1 片上电感的优化 

C
m

ax
(p

F)

W(um)

tr1

tr2

Start-up

Tank amplitude
C

m
ax

(p
F)

 
(a)         (b) 

图 3.1(a)设计约束的图形表示 (b) 频率范围加宽后的设计约束 

根据第二章中的介绍，对于电感电容压控振荡器，其输出频率只和电感电容

值有关。由于在确定可变电容类型的情况下，可变电容的最大值和最小值的比值

是一定的。因此设计电感电容压控振荡器时需要考虑的独立变量最后可以归结到

功耗、电感几何参数(决定电感的感值大小 L0 和芯片面积)、可变电容最大值

Cmax(根据可变电容特性可确定其最小值 Cmin)和差分对管的宽度 W(决定等效负

阻大小。为了减小寄生电容和噪声，差分对管的长度 L 一般设为最小长度)这几个

参数。根据振荡器的性能指标，对于输出频率，其输出频率覆盖范围必须包含所

需频率范围，根据式(2.1)有： 

2
max

0 min

1 >ω
L C

         (3.1) 

2
min

0 max

1 <ω
L C

         (3.2) 

ωmax 与 ωmin 分别为频率范围要求的最高与最低频率。对于起振条件，振荡
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器的回路增益至少要大于起振因子 α以保证电路可以正常起振[1]，其数学形式可

表示为： 

       active tankg > αg          (3.3) 

其中 gactive为差分管跨导(有效负导纳)，gtank为回路损耗导纳，即电感电容谐

振回路等效并联电阻的倒数。一般 α不小于 3 才能保证电路正常起振。 

对于振荡幅度，振荡器的输出振幅至少要大于振荡最小值 Vmin： 

bias
tank min

tank

IV = > V
g

        (3.4) 

因此，只要选定电感参数，在功耗一定的情况下，振荡器的设计要求就可以

在可变电容-差分对管宽度(Cmax-W)关系图上表示出来，如图 3.1(a)。频率变化范

围(式(3.1)，(3.2))在图中分别表示为 tr1，tr2 两条线，而在两条线之间的区域，

电容的取值能够满足频率覆盖范围要求。(3.3)式决定启动条件，在图中表现为

Start-up 线，在其右边，即差分管宽度满足启动条件时，电路才能正常起振。Tank 

amplitude 线表示振荡幅度要求，当电容值小于这条线时，振荡幅度满足要求。

因此，阴影区域表示满足所有约束条件下的 Cmax和 W 参数值。一般优化步骤为

先选定 Q 值最大的电感参数，再确定电容值和差分对管宽度。 

对于需要覆盖宽频率范围的压控振荡器而言，如果选定电感值不变，由于频

率变化范围增大，频率的上下限会分别上升下降，反应到 Cmax-W 图上则表示为

tr1 线向下移动，而 tr2 线向上移动。这样当选择 Q 值最大的电感时，阴影区域有

可能不存在，即不存在满足所有指标的振荡器(图 3.1(b))。减小电感值可以使 tr1

上移，tr2 线下移，恢复到图 3.1(a)时的状态。但需要注意的是，减小电感值的同

时，Start-up 线会向右边移动，Tank amplitude 线则会向下移，使得约束条件更

加苛刻。这样，设计者有可能不得不通过增大功耗来保证起振条件和振荡幅度要

求。因此，随着频率覆盖范围越来越宽，功耗，电感电容值等参数之间的权衡变

得更加重要。 

3.2 功耗的优化 

根据第二章中的介绍，当压控振荡器工作在电流受限区域时，有： 

tank
tank tank tank 0

2EV = = 2E L ω
C

       (3.5) 

一般来说，压控振荡器会尽量避免工作在电压受限区域，因为在电压受限区

域时，能量有极大的浪费，反而会恶化相位噪声性能。理想状态是压控振荡器工

作在电流受限区和电压受限区的拐点处，此时振荡幅度正好达到最大值。从(3.5)
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式可看出，在电流受限区域振荡幅度是与振荡频率成正比的[2]。对于宽带振荡器

来说，振荡频率 0ω 变化范围很大。假设振荡器最高频率为最低频率的两倍，则在

功耗不变的情况下，振荡频率最低时的振荡幅度只有最高频率时的二分之一，输

出振荡幅度的变化会带来以下问题： 

一、在低输出频率时，振荡幅度有可能达不到要求或者干脆不能起振。 

二、输出波形的振荡幅度变化幅度很大，对振荡器的后续电路性能产生影响。

例如：分频器的噪声和功耗就受制于振荡器的输出信号幅度；混频器的转换

增益也受信号幅度影响。 

三、可变电容的等效电容值会随幅度变化而变化。 

 
图 3.2 反型 MOS 管可变电容（IMOS） 

 

图 3.3 IMOS 可变电容 

 
    图 3.4 不同振荡幅度下的输出波形 

以反型 NMOS 管(Inversion MOS)可变电容为例，在压控振荡器设计中，用

调谐电压 Vctrl控制 NMOS 管的源漏两端，栅极接至振荡器输出端 Vo，这样 NMOS
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管将只处于强反型区和耗尽区。反型 NMOS 可变电容的结构如图 3.2，其等效电

容和电压关系(C-V)曲线如图 3.3。因此，在振荡器的一个振荡周期内，可变电容

的容值是随着输出振荡信号在不断变化的[3]。如果振荡电压的输出幅度变化，在

调谐电压不变的情况下，振荡器的输出频率也会发生变化(图 3.4)。 

由式(3.5)可看出，在输出频率改变的同时让功耗(Etank)随之变化可以让振荡

输出幅度保持稳定。目前广泛采用的方法是利用开关去控制电流源电流的大小，

当频率下降时闭合开关增大电流使振荡电压近似保持恒定。更进一步的方法是采

用自动幅度控制环路(Automatic Amplitude Control loop)，自动监测振荡幅度的

变化，并将变化反馈至控制电流源的开关上对功耗进行控制。这种做法能够很好

的稳定振荡幅度，但缺点在于额外引入了负反馈环路，因此需要注意环路稳定性。

而且这样做相当于在电压源上引入了额外的噪声源，因此对相位噪声会有一定恶

化。 

图 3.5 是一种采用自动幅度控制环路的振荡器[4]，振荡器的振荡幅度首先被

Peak detector 检测，然后和一个参考电平 Vref进行比较，比较的结果被输入数字

模块决定是否增加或减少电流源电流，并输出数字信号控制电流源开关。通过调

整参考电压 Vref可以方便的控制振荡幅度的大小。 

 

P1 P2

Mp1 Mp2

Mn1 Mn2

L

Vctrl

...

VCO Core

Peak 
Detector

Comparator

Digital state 
machine

DACVref

VP1

VP2

 

图 3.5 采用自动幅度控制环路的振荡器 
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3.3 相位噪声的优化 

根据 Hajimiri 提出的线性相位时变模型[5]，可以得到所有谐波产生的 21/f 相

位噪声如下： 

⎛ ⎞
⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠

2 2
rms n
2 2
max

Γ i /ΔfL{Δω} =10log
q 2Δω

        (3.6) 

其中 rmsΓ 为脉冲敏感函数Γ(x)的均方根，与振荡波形密切相关。 2
ni /Δf 为噪声

谱密度。qmax为谐振电容中存储的最大电荷。有： 

( )2
max tank tank tank 0q = CV = V / L ω        (3.7) 

由于有源 MOS 器件的漏源电流噪声占整个振荡器白噪声的主导地位，对于

上下互补差分管的振荡器结构，其噪声大小可以表示为： 
2
M,d d0,n d0,pi /Δf = 2kTγ(g +g )           (3.8) 

对于短沟道器件， )d0 ds channel satg = 2I /(L E ， satE 为沟道饱和电场。将式(3.7)(3.8)
代入(3.6)式，可以得到： 

⎛ ⎞
⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠

2 2 4
ds,pds,nrms tank 0

2 2
tank channel sat,n channel sat,p

2I2IΓ L ωL{Δω} =10log 2kTγ( + )
2Δω V L E L E

∝
2 4
tank 0 tail

2
tank

L ω I
V

   (3.9) 

在电流受限区域，电流不变的情况下当电感电容回路谐振时，存储在回路中

的能量 2
tank tankE = CV /2不变；在电压受限区域， tank supplyV = V 保持不变，(3.9)式可

表示为： 

        

⎧
⎪
⎪∝ ∝ ⎨
⎪
⎪⎩

2
tank 0 tail

2 4
tanktank 0 tail

2 2 4
tank tank 0 tail

2
supply

L ω I  (I - limited)
2EL ω IL{Δω}

V L ω I  (V - limited)
V

       (3.10) 

由于以目前技术来说，实现电感随电压大小可调要求太高，不易在片上实现，

因此压控振荡器一般是通过调谐电压调整等效电容的大小，从而改变振荡频率。

电感的几何结构时是保持不变的。对于窄带振荡器，振荡 0ω 频率变化范围比较小，

由电容变化引起的相噪变化可以忽略不计。假设 0ω 的变化为 1.1GHz—2GHz，

有： 

0,max

0,min

ω 2G= =1.81
ω 1.1G

          (3.11) 

频率的变化会带来相当大的相噪变化。由式(3.10)可得出：在电流受限区域，

相噪变化与 2
0ω 成正比。由此可计算出振荡在最高频率时的 21/f 噪声比最低频率时

的噪声低 20log1.81=5.2dB。图 3.6 展示了同一个压控振荡器相位噪声的仿真结
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果。上面的曲线为压控振荡器工作在 2GHz 时的相位噪声曲线，下面曲线为压控

振荡器工作在 1.1GHz 时的相位噪声曲线。在 1MHz 处两者相差 6dB，与计算结

果很接近。 

 

图 3.6 1.1GHz 与 2.0GHz 的相位噪声曲线 

3.4 频率范围对调谐增益的影响 

对于电感电容压控振荡器来说，其输出频率可以表示为： 

×
1f =

2π L C
           (3.12) 

其中 L 为谐振电感值，C 为连接到振荡端等效总谐振电容值。从直观上解释，

调谐增益 KVCO即为频率-调谐电压调谐曲线的斜率，可以表示为[6]： 

× ×
× × ×

v
VCO

ctrl ctrl ctrl

ΔCΔf Δf ΔC -1K = = =
ΔV ΔC ΔV ΔV4π C L C

      (3.13) 

其中 Vctrl 为调谐电压，Cv 为可变电容。由式(3.12)可看出，对于压控振荡器

来说，在电感值不变的情况下要加宽频率覆盖范围，唯一的选择是增大可变电容

的变化范围。增大可变电容范围会引起以下问题： 

一、虽然压控可变电容范围增大，但是调谐电压受到电源电压和电荷泵的限

制，调谐电压范围仍然保持不变，这样会导致 C△ v/ V△ ctrl增大。由式(3.13)可得，
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调谐增益 KVCO 也会增大，从而导致锁相环相位噪声恶化，甚至还会造成环路不

稳定。 

二、压控振荡器调谐曲线呈非线性，因此当调谐电压不同时，调谐增益变化

很大。图 3.7(a)显示的是一根典型的压控振荡器调谐曲线(F-V 曲线)。调谐增益曲

线呈尖峰状，随着调谐电压的变化，调谐增益可以从峰值 KV,max一直变化至零(图

3.7(b))。 

如何在覆盖宽频率范围的同时保持稳定的低调谐增益已经成为压控振荡器

设计中一个很重要的问题。 

Vctrl

f

Vctrl

KVCO

KV,max

0

 

(a)          (b) 
图 3.7 (a)单根调谐曲线 (b)调谐增益相对调谐电压变化 
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第四章 调谐增益的优化 

从第三章最后一节的分析可以看到，频率范围越宽，调谐增益越大，受到输

出频率的影响也越明显。本章研究了现有降低调谐增益的方法，并介绍了采用开

关可变电容阵列稳定调谐增益的压控振荡器结构。最后，本章对现有减小调谐增

益变化的设计方法作了总结。 

4.1 降低调谐增益的方法 

为了降低调谐增益，应用最广泛的方法是把需要覆盖的频带划分成几个子频

带，通过开关选择的方式使其工作在合适的子频带。这样相当于把一个宽带压控

振荡器划分成了几个窄带压控振荡器的联合。在图 4.1(a)中，虚线 FV0 利用单根

调谐曲线覆盖了整个宽频率范围，其调谐增益如图 4.1(b)中的虚线所示，随着调

谐电压的变化，调谐增益在整个频率范围上可以从 0 变化至 KV,s。而如果采用分

段选择的方式，将需要覆盖的频率范围分解成六个子频带，分别用 FV1 至 FV6 六

根调谐曲线覆盖，其调谐增益的最大值会下降至 KV,max(图 4.1(b)中的实线)。利用

分段调谐曲线两两之间的交叠，可以使调谐电压 Vctrl工作在阴影区域(调谐曲线线

性最好的区域)时就能覆盖所有的频率而无遗漏。在阴影区域内，调谐增益仅仅从

KV,max变化至 KV,min。 

 

 
(a) 
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Vctrl

KVCO

KV1-KV6

KV0

0

KV,s

KV,max

KV,min

 
(b) 

图 4.1 (a)单根调谐曲线(FV0)与分段调谐曲线(FV1-FV6) (b)分段后的调谐增益

(FV0-FV6) 

因此，利用分段选择的方式，宽带压控振荡器不仅可以维持一个较低的调谐

增益，还可以降低调谐增益的变化。由图 4.1 可看出，子频带划分的越多，每根

调谐曲线需要覆盖的频率范围越小，调谐增益就越低。同时调谐曲线两两之间交

叠的越多，阴影区域越窄，调谐增益变化就越小。 

目前，对频率范围进行分段选择实现宽带振荡器设计，在标准 CMOS 工艺

上主要有三种实现方式： 

一、由于电感电容压控振荡器的输出频率和谐振电感电容值有关，可以采用

开关电容结构来实现频率分段选择 [1, 2]。如图 4.2，用数字控制信号(B0，B1，

B2)控制开关，从而改变连接至谐振点 P1，P2 的固定电容值。n 位数字信号采用

二进制权重的编码方式可以将整个振荡频率分成 2n个区域。图 4.3 是一种常见的

开关电容结构，利用了固定 MIM 电容作为固定电容，当数字信号 B 为高时，三

个 NMOS 管全部闭合，将两个固定电容串联至谐振点 P1，P2。由于开关管等效

电阻的存在，开关电容结构的品质因数要小于 MIM 固定电容。振荡器的品质因数

主要受到片上电感品质因数的限制，所以电容的品质因数虽然稍有降低，但并不

影响振荡器的整体品质因数。 

二、与采用开关电容结构相对的，频率分段选择也可以采用开关电感的方式

来实现[3]。图 4.4 是利用了开关管(Mn3，Mn4)实现的开关电感结构。同样的，

开关管也会降低电感的品质因数，进而影响振荡器的整体品质因数。这种方式的

缺点在于需要多个片上电感，面积较大，而且电感感值不易精准。 
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图 4.2 二进制权重开关电容阵列压控振荡器 

 
图 4.3 开关电容结构 

 

图 4.4 开关电感宽带压控振荡器 
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图 4.5 多个压控振荡器组合 

三、先分别设计多个窄带压控振荡器，每个振荡器能够覆盖不同的频率范围，

并且频率范围之间都有一定交叠。然后将多个窄带压控振荡器的振荡输出端连接

在一起，通过控制信号选择某个振荡器工作(图 4.5)[4]。这种实现方式实现简单，

其性能相当于单个窄带压控振荡器，但最大的缺点是需要的面积太大，功耗太高。

假设要把频带分成 255 段，就需要设计 255 个窄带压控振荡器，这对单片集成电

路显然是难以忍受的。 

上述三种方式中，以开关电容结构的实现方式最为简单，占据面积最小，因

此现在被广泛采用作为宽带压控振荡器的基本结构。 

除了将频率范围分成多个子频带的方式，还有一种减小调谐增益的方法是设

计差分调谐结构。如图 4.6，差分结构的振荡器具有两个调谐电压输入端，等效

调谐电压为两个调谐电压的差值(Vctrl,n-Vctrl,p)，其范围从-VDD至 VDD。比单个调谐

电压的调节范围(0 至 VDD)大一倍，其调谐增益也相应减小一半。这种方法原理简

单，但要求振荡器乃至提供调谐电压的电荷泵都为差分结构。 
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图 4.6 差分调谐电压结构 

 

4.2 调谐增益随频率的变化 

利用将频率范围分段的方法可以极大的降低压控振荡器的调谐增益，但输出

频率对调谐增益的影响没有消除，具体原理如下： 

当子频带之间的交叠足够大时，宽带压控振荡器的工作区间为调谐曲线中间

线性最好的部分。因此，对于同一根子频带，可以近似认为其调谐增益不变。由

第三章中的分析，调谐增益 KVCO可以表示为： 

× ×
× × ×

v
VCO

ctrl ctrl ctrl

ΔCΔf Δf ΔC -1K = = =
ΔV ΔC ΔV ΔV4π C L C

        (4.1) 

其中 Vctrl 为调谐电压，Cv 为可变电容。由式(4.1)可知，调谐增益变化幅度

VCOΔK 随振荡频率 f 的变化可表示为： 

⎛ ⎞× + × ×⎜ ⎟
⎝ ⎠

VCO
ΔB ΔAΔK = A B Δf
Δf Δf

          (4.2) 

其中： 

× × ×
-1A =

4π C L C
           (4.3) 
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v

ctrl

ΔCB =
ΔV

            (4.4) 

由于可变电容的变化范围始终不变，因此式(4.4)中的 B 可看作定值。可以推

出： 
ΔB = 0
Δf

             (4.5) 

VCOΔK 随振荡频率 f 的变化可表示为： 

×VCOΔK =B ΔA             (4.6) 

A 又可以表示为： 

× × ×

3
0-Lω-1A = =

4π4π C L C
          (4.7) 

由式(4.6)和式(4.7)可知，调谐增益是随振荡输出频率而变化的。当输出频率

范围很宽时，调谐增益随输出频率的变化将非常明显[5]。图 4.7 是一个宽带压控

振荡器的调谐曲线，该压控振荡器采用了开关电容阵列结构，用八根子频带覆盖

了 1.1GHz 至 2GHz 的频率范围。调谐增益即为调谐曲线的斜率，可以看出调谐

增益明显随着频率的增大而增大。 

 

 
图 4.7 采用开关电容阵列的宽带压控振荡器调谐曲线 
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4.3 采用开关可变电容阵列的宽带压控振荡器 

调谐增益的变化会直接引起锁相环环路带宽以及相位噪声性能的变化，甚至

会造成环路不稳定。因此为了确保锁相环的性能稳定，压控振荡器的调谐增益变

化要尽量小。 

假设调谐增益在整个频率范围内都保持稳定，则根据式(4.2)有： 

⎛ ⎞× × ×⎜ ⎟
⎝ ⎠

VCO
ΔB ΔAΔK = A +B Δf = 0
Δf Δf

          (4.8) 

所以有： 

× ×
ΔB ΔAA +B = 0
Δf Δf

            (4.9) 

根据式(4.4)和式(4.7)，有： 

⎛ ⎞
× + ×⎜ ⎟

⎝ ⎠

3 2
0 0-Lω -3LωΔB B = 0

4π Δf 2
         (4.10) 

在电感值不变的情况下，将式(4.10)化简得到： 

0
ΔB-ω = 6πB
Δf

           (4.11) 

由于调谐电压 Vctrl的范围受电荷泵输出范围限制，不会发生变化。如果振荡

幅度也不变，则可变电容对调谐电压的导数和可变电容的变化范围成正比。根据

式(4.4)有： 

)−v
v,max v,min

ctrl

ΔCB = k(C C
ΔV

=          (4.12) 

其中 k 为一个常数系数，有： 

) )− −v,max v,min v,max v,minΔ(C C 3(C C
=

Δf -f
     (4.13) 

由式(4.13)可得，在电感值和振荡幅度不变的情况下，如果要保持调谐增益

的稳定，可变电容值需要随着振荡频率变化。 

设计具有稳定调谐增益的压控振荡器如图 4.8(a)，电感 L 与固定电容 Cf并联

在振荡点 P1，P2 之间，负阻(-R)用以提供振荡器能量，调谐电压(Vctrl)用以控制

两个可变电容，其串联等效至 P1，P2 间的可变电容大小设为 Cv。在 P1，P2 间

并联上了开关电容阵列(Switched capacitor array)和开关可变电容阵列(Switched 

varactor array)。 

开关电容阵列设计了 n 个单元将整个频率范围分成 n+1 个子频带，子单元开

关电容的大小比例为 α1Ca:α2Ca:α3Ca…:αnCa。当振荡器工作在最高频率的子频带
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时，所有开关全部打开，开关依次闭合时，等效固定谐振电容越来越大，振荡器

的工作频率会逐渐降低。 

可变电容阵列单元利用数字信号开关将可变电容与调谐电压(Vctrl)连接。当开

关闭合时，调谐电压可以控制可变电容；而当开关打开时，调谐电压被隔断，开

关可变电容单元固定在最小值。可变电容阵列的编码方式与开关电容阵列相同。

设可变电容子单元的大小比例为 β1Cv:β2Cv:β3Cv…:βnCv(如图 4.8(c))。当压控振

荡器工作在从最高频率开始第 i (i=1, 2, … n+1)根子频带时，开关电容阵列与开关

可变电容阵列中第 1 到(i-1)个子单元开关闭合，第 i 到 n 个子单元开关打开。则

第 i 根子频带的最高振荡频率 fi,max与最低振荡频率 fi,min可以表示为： 

⎧ ⎡ ⎤× ×⎪ ⎣ ⎦
⎨

⎡ ⎤⎪ × ×⎣ ⎦⎩

-1/22
i,max tol,i,min

-1/22
i,min tol,i,max

f = 4π L C

f = 4π L C
         (4.14) 

其中： 

( ) ( )
( ) ( )

( )

⎧
⎪
⎨
⎪
⎩

tol,i,min f 1 i-1 a 1 n v,min

tol,i,max f 1 i-1 a 1 i-1 v,max

i n v,min

C = C + α +...+α C + 1+β +...β C

C = C + α +...+α C + 1+β +...β C

               + β +...β C          

   (4.15) 

Cv,max，Cv,min分别为单位可变电容 Cv的最大电容值和最小电容值。振荡器在

第 i 根子频带上的调谐增益则可以表示为： 

× ×v 1 i-1 v
VCO,i 3

ctrl v ctrl ctrltol,i

dC (1+β +...+β ) dCdf dfK = = =
dV dC dV dV4π LC

   (4.16) 

其中： 

( ) ( )tol,max f 1 i-1 a 1 i-1 vC = C + α +...+α C + 1+β +...β C   

( )i n v,min              + β +...β C          (4.17) 

根据式(4.17)，如果选择一个合适的电容阵列的比值 αi (i=1, 2, … n+1)与可

变电容阵列的比值 βi (i=1, 2, … n+1)，可以做到使所有子频带的调谐增益 KVCO,i

相等。在子频带足够多的情况下，可以认为频率综合器一直工作在线性区，每根

子频带的调谐增益变化很小，近似忽略不计。 
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(a) 

 
(b) 

 
(c) 

图 4.8 (a) 压控振荡器原理图 (b) 开关电容阵列结构  
(c) 开关可变电容阵列结构 
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4.4 其它稳定调谐增益的技术 

目前，随着日益增多的天线射频系统对宽频率范围的要求，被用来消除输出

频率对调谐增益变化影响的新方法不断涌现，这些方法大多都是通过改变等效电

感或可变电容特性曲线来实现低调谐增益变化的目的。本节介绍了几种最近出现

的稳定调谐增益的技术。 

4.4.1 控制电感感值的变化 

CV21 CV22

CV11 CV12

M M

Vctrl

P1 P2

Mp1 Mp2

Mn1 Mn2

Switched 
capacitor array

L1

L2L2

L1

CB CB

CBCB

 
图 4.9 电感可控宽带压控振荡器 

由于输出频率由电感和电容值共同确定，因此稳定调谐增益可以通过同时调

节电感值和电容值来实现(图 4.9)[6]。假设输出频率 f 为： 

eff V B

1f =
2π L (C +C )

         (4.18) 

其中 CV 为可变电容值(CV11，CV12)，CB 为固定电容值，Leff 为有效电感值。

则调谐增益可以表示为： 

× × effv
VCO

ctrl v ctrl eff ctrl

dLdCdf df dfK = = +
dV dC dV dL dV
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     VCO,C VCO,L=K +K             (4.19) 

根据前一节的推导知道 KVCO,C 随着频率上升而增大，因此要保持调谐增益

KVCO稳定，可以让 KVCO,L随频率上升而下降以抵消 KVCO,C的影响。图 4.9 中在电

感 L2 上串联了压控可变电容(CV21，CV22)。当调谐电压 Vctrl控制频率上升时，压

控可变电容 CV21与 CV22变大，导致 L2 等效到谐振点的电感值减小，减小了调谐

增益的变化。 

 

4.4.2 改变电容-电压特性曲线 

如果一个压控振荡器的压控曲线具有稳定增益，其可变电容的电容-电压(C-V)
曲线具有一定的规律，因此只要改变可变电容的特性曲线使之符合其规律即可得

到稳定的调谐增益[7]。 

设计一个简单的压控振荡器如图 4.10，C0 为固定电容，Cv 为 MOS 可变电

容，利用 CS可以方便的隔离输出直流点与调谐电压。其振荡频率 f0为： 

0
total

1f =
2π L C

           (4.20) 

其中： 

S v
total 0

S v

C CC = 2C +
C +C

            (4.21) 

如果其调谐增益随调谐电压 Vctrl的变化等于 0，有： 

∂ ∂
∂ ∂

2
VCO 0

2
ctrl ctrl

K f= = 0
V V

               (4.22) 

由式(4.20)和(4.22)可以得到满足要求的总电容为： 

⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠

k
total 2

ctrl

k

CC =
V1-
V

              (4.23) 

其中 Ck和 Vk为常数。如果可变电容在总电容中占的比例很小，有 Vctrl<<Vk，

则有： 

⎛ ⎞
≈ ⎜ ⎟

⎝ ⎠
ctrl

total k
k

VC C 1+2
V

                 (4.24) 

通过式(4.21)和(4.24)可以得到可变电容 Cv： 
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⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠

ctrl
v S

ctrl

A +BVC = C
1-BV

            (4.25) 

其中： 

k 0

S o k

C -CA =
C +C -C

 × k

k S 0 k

C2B =
V C +C -C

      (4.26) 

由式(4.26)可推导出，在调谐电压 Vctrl 很小时，可变电容近似和调谐电压成

线性增长，当调谐电压增大时，其 C-V 曲线的斜率也逐渐增大，如图 4.11。为了

实现这种曲线，可以将不同偏置电压下的单位 MOS 管可变电容并联起来(图

4.12)，每个偏置电压依次比前一个高，其等效 C-V 曲线与图 4.11 近似。如图 4.13，

图中暗色线为不同偏置电压下的 MOS 管可变电容特征曲线，叠加后与 4.11 十分

近似。 

由前面的推导过程可以看出：这种近似方法在可变电容占总电容的比值很小

的前提下才成立。因此只适用于单根窄带的调谐增益调整。 

 
图 4.10 利用 MOS 管可变电容的压控振荡器 

 
图 4.11 可变电容优化后具有稳定调谐增益的 C-V 曲线 
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图 4.12 偏置电压 

 
图 4.13 可变电容优化后具有稳定调谐增益的 C-V 曲线 

 

4.4.3 数字信号反馈 

为了保证子频带之间不会出现空隙，子频带覆盖的范围都会设计成有一定的

重叠。在实际应用中，两个相邻子频带的交叠可以达到 70%。这样，如果要得到

某个的固定频率，压控振荡器可以选择工作在不同的子频带。如图 4.14 中的调谐

曲线，当压控振荡器的工作频率为 f0时，压控振荡器工作在子频带 FV2，FV3，FV4，

FV5均可。 

由于工作在不同子频带下时，控制电压 Vctrl有所不同，调谐增益也会变化。

因此为了减小调谐增益变化，可以通过数字逻辑，对不同子频带下的调谐增益进

行比较，选取一个和目标值最接近的子频带[8]。如图 4.15，压控振荡器的输出通

过分频器后输入数字逻辑，反馈至压控电压数字控制字(DAC control word)，通

过 DAC 可以精确的控制压控电压，测试出调谐增益。数字逻辑将测得的调谐增

益值与存储的目标值进行比较，决定压控振荡器数字控制字(VCO calibration 
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word)。 

采用数字信号反馈的方式可以在一定程度上减小调谐增益的变化。但是并不

能从根本上解决调谐增益随振荡频率变化的问题，因此只适用于频率范围不是很

宽的情况。 

 
图 4.14 压控振荡器交叠的子频带 

 
图 4.15 数字信号反馈控制下的压控振荡器 
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第五章 低调谐增益变化的宽带振荡器设计 

对于实际应用于电视调谐器的宽带压控振荡器，除了输出频率范围和相位噪

声等性能要求之外，还需要在整个频率范围上都保持一个较低且稳定的调谐增

益，以满足频率综合器的相位噪声，稳定性等要求。基于第四章中提出的开关电

容阵列的结构，本章主要介绍基于开关可变电容阵列的，能够满足电视调谐器上

变频应用的宽带压控振荡器设计过程。 

5.1 振荡器基本结构 

 

图 5.1 宽带压控振荡器结构原理图 
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应用于电视调谐器上变频的宽带压控振荡器原理图如图 5.1。电源电压 VDD

通过低压降稳压器(LDO)给振荡器供电，从而隔绝来自电源电压的噪声。NMOS

和 PMOS 差分对管(Mp1，Mp2 与 Mn1，Mn2)同时提供能量。谐振电感 L 采用了

自行设计的十六边形对称螺旋电感。数字信号输入用来控制开关电容阵列与开关

可变电容阵列。在第四章已经介绍过，这种结构可以将频率范围分成多个子频带

并稳定每根频带之间的调谐增益变化。电路采用了差分调谐电压 Vctrl,n，Vctrl,p 来

控制可变电容 Cv和开关可变电容阵列，以减小调谐增益[1]。尾电感(Ltank1,Ltank2)

与尾电容开关阵列一起组成尾电容电感二次谐波谐振结构。 

5.2 片上电感 

SMIC 0.18μm RF CMOS 工艺库中提供了一些片上电感器件，利用最高层金

属 M6 层绕成四边形，一端用低层金属 M5 层引出(几何形状如图 5.2)。这种工艺

库提供的这种电感存在以下缺点： 

一、 感值很少，选择余地有限。 

二、 电感的几何形状并不对称，两端的品质因数，电感感值有差异。倘若

直接用作谐振电感接入差分振荡端，差分输出波形的对称性会受到影

响。 

三、 电感仅用单层金属缠绕而成，等效串联电阻较大，品质因数较低。 

 

图 5.2 SMIC 0.18μm CMOS 工艺库中螺旋电感几何形状 

由第三章中的分析可知，电感电容压控振荡器的设计关键在于电感的选取。

电感的好坏直接决定振荡器的功耗和相位噪声性能的好坏。考虑到工艺库本身提

供的电感存在以上缺点，设计时采用了自己设计的多层金属并联的差分对称电

感。电感形状设为十六边形近似为圆形，采用 4 层高层金属(M3, M4, M5, M6)并

联的方式减小串联电阻[2]。 

将十六边形近似为圆形电感，根据改进型 Wheeler 表达式[3]，电感感值可表

示为： 
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μ
2

avg
1 0

2

n d
L =K

1+K ρ
              (5.1) 

其中： 

out in

out in

(d - d )ρ =
(d +d )

            (5.2) 

out in
avg

(d +d )d =
2

           (5.3) 

式(5.1)中的 K1，K2 是与电感形状有关的系数， 0μ 为磁介质常数，din 和 dout

分别为电感的内直径和外直径，n 为电感圈数，ρ为填充系数，反映了平面螺旋

电感中间的空洞程度。 

根据频率范围的要求和功耗指标，结合实际版图中寄生电容等其他因素，可

以大致确定电感感值的范围。通过式(5.1)和版图面积要求，可以确定电感的几何

尺寸。然后，用仿真工具 Momentum 对电感进行仿真和建模，就可以得到准确

的电感值和品质因数。 

为了便于对整个压控振荡器进行仿真，还建立了差分对称电感的等效集总电

路模型，如图 5.3[4]。 

 
图 5.3 电感等效模型 

 

5.3 开关可变电容阵列 

振荡器中所有的可变电容都采用了反型 MOS 管可变电容，图 5.4 为 N 型

IMOS 可变电容，将 NMOS 管的源漏两端短接在一起，衬底接地，随着两端电压

的变化，MOS 管能工作在强反型区或弱反型区。由于源漏端的寄生电容比栅端

大，在应用时常将栅极接振荡端，源漏极接调谐电压。 
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图 5.4 反型 NMOS 可变电容 

为了用数字信号控制可变电容，采用了如图 5.5(a)所示的开关可变电容结构

(为了图像简洁，以后章节图表省去衬底连接)。当数字控制信号 Vd为低时，IMOS

可变电容的源漏两端通过 Mp1 和 Mp2 等效导通电阻接到电源电压 VDD 上(图

5.5(b))，Mi1，Mi2 工作在耗尽区，其电容为最小值。当数字控制信号 Vd为高时，

MOS 可变电容的源漏两端通过 Mn1 和 Mn2 的等效导通电阻接到调谐电压 Vctrl

上(图 5.5(c))。同理也可设计出反型 PMOS 开关可变电容(图 5.6)，满足差分调谐

电压的要求。 

 

5.4 开关电容阵列 

开关电容的结构常常依靠固定电容加上数字信号控制的开关管来实现，图

5.7 是常用的几种开关电容结构[5]。图 5.7(a)在第四章已经介绍过，其结构可以

全部采用 NMOS 实现。其中 Mpd作为下拉管，在导通时为 MSW的源漏两端提供

直流电平，通常取最小宽长比。MSW管作为开关管，在导通时等效为电容间的一

个串联电阻，在打开时，MSW源漏两端的寄生电容与固定电容串联至振荡点 P1，

P2。所以，MSW管的宽长比越大，其导通电阻越小，开关电容的品质因数也越好。

而 MSW管的宽长比越大，其打开时串联至振荡点的寄生电容也会越大，开关电容

的变化范围也就越小。因此需要根据实际情况选择合适的开关管大小。 

图 5.7(a)结构在开关管不导通时，MSW源漏两端的直流电压是浮动的，浮动

的直流电压会使谐振点的负载无法预测，进而恶化相位噪声性能。为了解决这个

问题，在图 5.7(a)的基础上增加了两个上拉管 Mpu，如图 5.7(b)[6]。当数字信号

为低时，开关管关闭，两个上拉管 Mpu导通，将振荡点与开关管源漏短接。这样

做的缺点是进一步增加了振荡点的寄生电容。 

在本设计中直接采用 IMOS 可变电容充当开关电容(图 5.8)。与调谐电压控制

的可变电容类型相同。这样使得开关电容与可变电容的类型相同，电容单元之间

比例关系很精确。而且相比固定电容和开关管的组合，这种结构相对简单，不需

要考虑品质因数和电容变化范围的折衷。 
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(a) 

 

 

(b) 

 

 
(c) 

图 5.5 反型 NMOS 开关可变电容 

 

__
Vd

Vctrl

VSS

P2

Mp4Mp3

Mn4Mn3

P1

 

图 5.6 反型 PMOS 开关可变电容 
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(a) 

 

(b) 

图 5.7 开关电容结构 

 
图 5.8 利用可变电容作为开关电容结构 

 

5.5 电平移位电路 

由于采用了非零阈值管作为 MOS 管可变电容，压控振荡器的调谐电压有效

范围可能会和电荷泵的输出电压范围出现移位，具体原理如下： 

以图 5.4 中的反型 NMOS 管可变电容为例。随着两端电压的不同，NMOS

管工作在弱反型区和强反型区，其等效电容值随之变化。如图 5.9，可以认为反

型 NMOS 管的等效电容 Cv为： 

⎧⎪
⎨
⎪⎩

v,max O ctrl th
v

v,min O ctrl th

C   (V - V > V )
C =

C   (V - V < V )
          (5.4) 

在实际应用中，VO 为压控振荡器的输出振荡点， Vctrl 为控制电压，其有效
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区域与 VO的输出摆幅之间会有大小为 Vth的差值。如图 5.10，实线为输出电压振

荡波形，阴影区域为调谐电压 Vctrl 的有效区域。当 Vctrl 大于此区域时，VO-Vctrl

小于 Vth，可变电容值恒为 Cv,min；当 Vctrl小于此区域时，VO-Vctrl 大于 Vth，可变

电容值恒为 Cv,max。如果振荡电压在正负电源电压(VSS，VDD)之间震荡，其直

流点设为 VDD/2，则 Vth不为零时，调谐电压 Vctrl的有效区域的中点偏离中点 Vth。 

因此，只要 Vth 不为零，就会造成压控曲线的偏离。如图 5.11，由于频率综

合器中电荷泵的输出范围中点在 VDD/2，所以如果直接将电荷泵输出作为压控振

荡器输入，压控振荡器将不会工作在压控曲线线性最好的区域。 

压控曲线的偏离会造成压控增益的极大变化。如 5.12，如果调谐电压工作范

围为阴影区域，即线性较好的区域，调谐增益仅从 KV,min 变化至 KV,max。当压控

曲线偏离了中点，电荷泵输出范围不是阴影区域，而是有 Vth 的偏差，其压控增

益会在 KV,max到 0 之间变化。 

 

 
图 5.9 可变电容的电压-电容特性 

 

 

图 5.10 调谐电压有效区域 
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图 5.11 偏离电荷泵输出范围的压控曲线 

受工艺所限，阈值完全为零的 MOS 管是不存在的，即使工艺库提供的零阈

值管也会存在一定的阈值电压。因此，必须采取某种措施消除阈值电压的影响。 

我们通过改变电荷泵的输出范围，使得电荷泵的输出范围也偏离 Vth 的办法

可以消除阈值电压的偏差。但这么做必须重新设计电荷泵，而且需要额外精确的

参考电压值。本设计采用了一种电平移位电路来实现消除阈值电压的目的。 

如图 5.13，电荷泵输出 Vcp,n 经过一个源极跟随器后再输入压控振荡器作为

调谐电压 Vctrl,n控制可变电容 Mi。则有： 

x,nctrl,n cp,n GS,MV = V - V            (5.5) 

 
图 5.12 压控增益曲线 
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图 5.13 电平移位电路 

晶体管 Mx,n与 Mi,n类型相同，阈值电压相近。由于电荷泵输出不会高于电源

电压，Mx,n管一直工作在饱和区，流过 Mx,n管的电流为 I，根据 MOS 管 I/V 特性

可以得到[7]： 
2

n ox GS th
1 WI = μ C (V - V )
2 L

           (5.6) 

因此，当电流很小的情况下，Mx,n的栅源电压 VGS近似于阈值电压 Vth，Vctrl,n

相对于 Vcp,n向下平移了 VGS，消除了阈值电压影响。使得调谐电压的有效范围挪

回至图 5.12 中的阴影区域。同理可以设计用于反型 PMOS 可变电容的电平移位

电路(图 5.14)。 

Vcp,p

Vctrl,p

P1

P2

Mi,p

 
图 5.14 PMOS 型电平移位电路 

这种方法只需要在电荷泵和压控振荡器之间增加一个很小的电路，不需要额

外的参考电压。但是缺点在于电平移位电路的晶体管噪声会直接加至调谐电压

上，造成压控振荡器相位噪声性能的恶化，所以设计时有两点需要注意： 
一、偏置电流 I 要尽量小，因为电流越小，Mx的栅源电压 VGS越接近阈值电

压 Vth，阈值电压的影响越小。 
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二、采用晶体管的面积尽量大，以减小晶体管闪烁噪声，避免恶化压控振荡

器相位噪声性能。 

5.6 二次谐波谐振 

在压控振荡器中，电流的奇次谐波在差分对管共源端会互相抵消，但偶次谐

波会沿着共模通路到地，从而恶化相位噪声。尾电源虽然能提供共模点到交流地

的高阻抗，但是尾电源本身的噪声会极大的恶化压控振荡器的噪声性能，并且尾

电源的存在也会限制输出电压的最大摆幅[8]。 

为了优化相位噪声性能，本设计增加了尾电感电容二次谐波谐振结构，在差

分对管共源端到地和电源之间都加上了一个电感电容并联网络(图 5.1)，电感

(Ltank1与 Ltank2)和并联的电容阵列始终谐振在输出频率的二倍频。这样做一方面，

为偶次谐波从共源端到地提供了高阻抗，提高了相位噪声性能[9]；另一方面，使

得共源端可以以二倍输出频率振荡，从而使得差分输出电压峰峰值可以超过电源

电压，不受电源电压的钳制。使振荡器即使振幅很大也还能工作在电流受限区域，

进一步优化了相位噪声性能。 
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第六章 芯片实现与测试 

根据前面的理论分析，我们通过了两次实际流片测试来验证电路设计理论的

正确性。第一次流片采用 SMIC 0.18μm RF CMOS 工艺设计并实现了一个采用

开关可变电容阵列技术优化调谐增益的宽带压控振荡器，验证了此技术的可行

性；第二次用相同的工艺和设计优化技术，设计实现了一种满足电视调谐器系统

中宽带频率综合器要求的压控振荡器。 

表 6.1 流片情况 
编号 流片时间 工艺 子频带数 频率范围 

1 2007.06 SMIC 0.18μm CMOS RF 16 1.18GHz-2.03GHz
2 2007.11 SMIC 0.18μm CMOS RF 64 1.16GHz-2.06GHz
 

6.1 采用开关可变电容阵列的宽带压控振荡器 

6.1.1 芯片实现 

压控振荡器的谐振电感采用对称连接的十六边形片上电感，用四层高层金属

(M3，M4，M5，M6)并联缠绕而成。如图 6.1，谐振电感的内径为 55μm，宽度

10μm，金属间距 2μm。 
图 6.2 和图 6.3 分别为 Momentum 仿真得到的等效电感值和品质因数。三条

线分别表示两个端口的单端特性和差分特性。由于是对称电感，两个端口的单端

特性非常相似，其差分应用时的品质因数较好。 
压控振荡器采用的尾电感属于单端应用，只要求接至压控振荡器一端的品质

因数，因此采用了不对称电感以节省面积。电感采用高层金属(M6)串联低层金属

(M3，M4，M5)的并联缠绕而成，如图 6.4。图 6.5 和图 6.6 为 Momentum 仿真

得到非对称电感的等效电感值和品质因数。 

 
图 6.1 对称片上电感版图 
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图 6.2 对称片上电感等效感值曲线 
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图 6.3 对称电感品质因数 

 

 
图 6.4 不对称尾电感版图 
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图 6.5 非对称片上电感等效感值曲线 

 
图 6.6 非对称片上电感品质因数 

由于电容电感压控振荡器的两端是差分输出，为了保证输出波形的对称性，

谐振电容电感需要对称分布在两个振荡输出点的中间。为了节省面积，版图设计

时将开关电容单元和开关可变电容单元放在一起。图 6.7 是单个电容单元的版图，

单元电路图如图 6.8，固定电容和可变电容的位置对于两个振荡输出点(P1，P2)
来说完全一致。图 6.9 是整个压控振荡器的芯片照片，对称电感的两端延伸出两

条平行金属线，谐振电容放在这两条金属中间。需要注意的是延伸出的两条平行

金属线之间也存在互感，由此导致等效谐振电感增大，振荡频率下降，仿真时必

须考虑到这点。在版图设计时，应使电容尽量靠近电感，以减小平行金属线的长

度。 

 

图 6.7 开关电容与开关可变电容单元版图 
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图 6.8 开关电容与开关可变电容单元电路图 
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图 6.9 宽带压控振荡器芯片照片 
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6.1.2 测试方案 

对于压控振荡器，直接测试振荡器输出端的频率特性比较困难，因为接入输

出端的接口寄生电容以及测试仪器端口的寄生电容都会极大的影响输出端等效

谐振电容，从而影响振荡器频率特性。因此，通常在引出的测试端口和振荡端之

间加入一个缓冲器(buffer)，一方面能够将测试端口与振荡端隔离开，使得外部寄

生电容不会对压控振荡器造成影响；另一方面能够将振荡端的频率特性传递到测

试端口进行测试。本压控振荡器采用了开漏输出共源放大器作为测试缓冲器。 
图 6.10 是压控振荡器的测试原理图，振荡器的差分输出端 P1，P2 分别通过

一个 PMOS 管接成的开漏输出，将振荡信号输出，在外部通过一个 Balun 将差

分信号转换成单端信号，由 SMA 头接入频谱仪进行测试和分析。在实际测试中，

采用 Balun 的阻抗比为 4:1，为了使输出阻抗匹配，接入的单端输出电阻 R1，R2
大小为 100 欧姆。 

 

 
图 6.10 压控振荡器测试原理图 

 

6.1.3 测试结果 

芯片不包含测试 PAD 的大小为 0.6 mm×0.9 mm，供电电压为 1.5 V，偏置

电流为 6mA。测试得到振荡器的频率-电压调谐曲线如图 6.11，16 根子频带覆盖

了 1.17GHz 到 2.03GHz 之间的频率，可调频率范围达到了 860MHz(53%)。宽

带振荡器每根子频带覆盖的频率范围均为 150MHz 左右，相邻两子频带之间的交

叠达到 70%。经测试，所有子频带的最大调谐增益(KVCO)为 93MHz/V，最小调谐

增益为 69MHz/V，定义 dKVCO来反映调谐增益的变化: 



第六章  芯片实现与测试 

 52

VCO,max VCO,min
VCO

VCO,max

K -K
dK =

K
         (6.1) 

由此得出本宽带压控振荡器的 dKVCO仅为 25.8%。图 6.12 中的实线显示了

宽带振荡器在不同子频带的调谐增益。同时，我们另外设计了一个宽带压控振荡

器。该振荡器子频带划分方式、频率覆盖范围以及功耗均与本设计相同，仅采用

二进制权重开关电容阵列和单个可变电容实现，没有用以调整可变电容大小的开

关可变电容阵列。振荡器频率范围与本设计相同，也划分成 16 根子频带。仿真

结果显示，只采用开关电容阵列的振荡器最大调谐增益为 94MHz/V，最小调谐增

益为 35MHz/V，调谐增益的变化 dKVCO 为 62.7%，其在不同子频带的调谐增益

见于图 6.12 中的虚线。可见，采用数字开关可变电容阵列有效的减小了调谐增益

的变化。 
由于采用了尾电感电容二次谐波谐振技术，压控振荡器始终工作在电流受限

区，振荡器的相位噪声在整个频率范围内变化非常小。测试得到压控振荡器在

1MHz 频偏处的相位噪声为-126dBc/Hz。图 6.13 是压控振荡器工作频率为

1.62GHz 时测得的相位噪声曲线。与仿真结果(-128dBc/Hz@1MHz)相比，相位

噪声稍有恶化，这可能是由芯片以及测试板上各种寄生效应所引起的。 

 

 

图 6.11 压控电压—频率关系图 
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图 6.12 不同子频带的调谐增益 
 

 
图 6.13 典型相位噪声 
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6.2 应用于电视调谐器的宽带压控振荡器 

6.2.1 芯片实现 

图 6.14 为包含了宽带压控振荡器的应用于电视调谐器中的宽带频率综合器

的芯片照片。宽带频率综合器包括所有测试电路及 PAD 的芯片面积为 1.7 mm×

1.1 mm。 

 

图 6.14 宽带频率综合器芯片照片 

6.2.2 仿真与测试结果 

测试电路板如图 6.15 所示。测试得到振荡器的频率-电压调谐曲线如图 6.16，
64 根子频带覆盖了 1.17GHz 到 2.06GHz 之间的频率，可调频率范围为 890MHz 
(55%)。宽带振荡器每根子频带覆盖的频率范围均为 30MHz 左右。经测试，所有

子频带中最大调谐增益(KVCO)为 21.1MHz/V，最小调谐增益为 15.11MHz/V，调

谐增益的变化 dKVCO为 28.3%。 
在输出频率较高时，调谐增益明显比输出频率较低时的调谐增益小，这是因

为当压控振荡器工作在较低频率时，输出振幅较小，压控电压有效范围随之下降，

导致调谐增益上升。 
为了减小电源对噪声性能的影响，测试时利用干电池给芯片进行供电，测试

得到压控振荡器在 1MHz 频偏处的相位噪声可以达到为-130dBc/Hz。图 6.17 是

压控振荡器工作频率为 1.67GHz 时测得的相位噪声曲线。 
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图 6.15 宽带压控振荡器单测 PCB 板 

 

 

图 6.16 测试频率特性曲线 
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图 6.17 测试相位噪声曲线 

 

6.3 测试结果小结 

表 6.1 测试结果总结及比较 
参考

文献 
频率范围 

(GHz) 
频率范

围(%) 
最大调谐增

益(MHz/V) 
调谐增

益变化

相位噪声 
(dBc/Hz) 

功耗 
(mW) 

工艺 

[1] 3.23-4.57 34 42 21% -121 
@ 1MHz 

11.2 0.25μm
BiCMOS

[2] 1.67-1.93 15.8 42.2 29.8% -128.5 
@ 1MHz 

12 0.13μm
CMOS 

[3] 3.21-4.02 22.4 33 28% -127 
@ 400kHz

18 0.13μm
CMOS 

本文

1 
1.17-2.03 53.8 93 25.8% -126 

@ 1MHz 
9 0.18μm

CMOS 
本文

2 
1.17-2.06 55.1 21.1 28.3% -130 

@ 1MHz 
9 0.18μm

CMOS 

 

表 6.1 将本文设计的宽带压控振荡器性能作了一个小结，并于其他类似的芯

片结果进行了比较。其中本文 1 表示第一次设计的采用开关可变电容阵列技术优

化调谐增益的宽带压控振荡器；本文 2 表示第二次设计的满足电视调谐器系统中
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宽带频率综合器要求的压控振荡器。测试结果显示，本设计能够在频率范围覆盖

超过 50%的情况下保持较低的调谐增益，其性能达到了较高的水平，完全可以满

足数字电视调谐器应用的需要。 
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第七章 总结与未来展望 

7.1 论文总结 

本论文针对数字电视调谐器的实际应用需求，研究了宽带压控振荡器设计的

各种基础理论与设计细节。本文首先从振荡器的基本原理和结构入手，研究了压

控振荡器的基本理论；接着，详细分析了振荡频率对压控振荡器性能的影响，为

宽带高性能压控振荡器的设计打下基础。随后，论文深入分析了压控振荡器调谐

增益性能的优化方法，找出调谐增益随频率变化的原因，通过增加开关可变电容

阵列等方式优化电路结构，降低了调谐增益的变化，实现了较好的电路性能，并

据此设计出应用于数字电视调谐器中的宽带压控振荡器。最后，通过实际流片测

试，验证了设计理论的正确性。所设计的具有低调谐增益的宽带压控振荡器各项

性能指标都基本满足数字电视调谐器系统的要求。论文的研究成果对于设计覆盖

各射频频段的电感电容压控振荡器都具有一定的理论指导意义和参考价值。 

 

7.2 未来展望 

虽然目前设计的宽带压控振荡器已经很好地满足了数字电视调谐器的设计

要求，但还有以下两点可以考虑改进： 
1) 到目前为止，设计出的宽带压控振荡器频率覆盖范围已经达到了

1.17GHz-2.06GHz(55%)，完全满足数字电视调谐器要求。考虑到如果能够使频

率范围覆盖从 1GHz 至 2GHz 的区间，即达到 66%以上，则振荡器输出最高频率

fmax经过二分频器以后仍然可以高于最低振荡频率 fmin。这样，通过对压控振荡器

的输出不断地二分频，理论上可以得到任何低于最高振荡频率 fmax的频率值，这

对于设计覆盖多个频段的频率综合器和射频系统非常有帮助。 
2) 振荡输出幅度的变化会在一定程度上引起调谐增益的变化，因此保持稳定

的振荡输出幅度对稳定调谐增益十分重要。在第五章的设计中，压控振荡器一直

工作在满摆幅输出的状态。这样做虽然很容易保持稳定的大输出摆幅，但是无法

对摆幅值进行控制。因此，可以增加输出摆幅检测电路，同时尾电流大小和差分

对管的宽长比均变为可控，其数字控制信号由输出幅度检测电路反馈决定。在振

荡幅度下降时，尾电流和差分对管宽长比增大，功耗增大，使振荡幅度上升；而

振荡幅度上升时，尾电流和差分对管宽长比减小，功耗减小，使振荡幅度回落。

振荡幅度值可以通过输出幅度检测电路调整，可控性很强。 
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