
摘要

摘要

无线通信系统的蓬勃发展、个人数据通信的迅速增长推动了低成本、低功耗无线收

发系统的研究与开发。同时集成电路工艺的不断进步，器件特征频率的持续提高，也使

得无线收发系统中大部分电路的单片集成成为可能。本文主要研究的LC压控振荡器是

射频收发机前端的核心电路，其作用是在尽可能少引入相位噪声的条件下为混频器和分

频器提供本振信号，其性能优劣对收发机系统有很大影响。压控振荡器通常作为射频通

信系统上变频和下变频的本地振荡器。现代通信系统中不断增加的带宽需求对本地振荡

器的振荡信号频谱纯度提出了更加严格的要求。为了减小因频谱不纯对接收机或发射机

产生不良影响，要求本地振荡器具有很低的相位噪声。另一方面，由于振荡器是一个非

线性时变系统，因此对其进行相位噪声分析是一个难题。实际设计中通常借助仿真工具

进行参数扫描，找出各个元件值的最优组合。但这样的过程缺乏理论依据的支持。

本文采用CMOS工艺和SiGe BiCMOS工艺设计应用于无线通信系统的LC压控振

荡器，并针对振荡器的相位噪声做了比较系统的分析，整理出了一种适用于工程实践的

优化方法。最后在理论分析的基础上设计了应用于不同无线通信系统的三块VCO芯片。

文中相位噪声分析方法是基于Hajimiri提出的线性时变(1inear time variant，L1V)模型

进行的。L1V模型提供了一个比较准确的分析相位噪声的方法，但存在脉冲敏感度函数

(impulse sensitive function，ISF)不易获得的问题，影响了它的广泛应用。本文总结出

简单求解ISF函数的方法。通过对振荡器电路的一次瞬态仿真即可得到ISF函数的数值

解，或者更简单地，近似振荡波型为理想正弦波，通过正弦函数得到ISF函数的解析解。

再通过计算就可以得到电路的相位噪声。接下来将L1V模型应用于不同工艺和结构的

振荡器电路，如CMOS振荡器、双极性振荡器、LC差分负阻振荡器和Colpitts振荡器，

使相位噪声的分析有了理论依据。在相位噪声的分析过程中，用变量表示需要优化的电

路参数。计算过程中使用ISF函数的解析解，把相位噪声表示为元件参数的函数，完成

了相位噪声的优化过程。由于在相位噪声的优化过程中通常不需要找到最小的相位噪声

值，而更希望得到以电路参数表示的相位噪声函数的解析式或曲线，本文进～步简化了

线性时变模型的分析方法，在相位噪声的计算过程中以噪声载波功率比为函数，电路参

数为自变量，简化了计算过程，得到相位噪声函数的解析式并做出函数曲线，依据函数

解析式或曲线找到某电路参数理论上的最优值，从而完成优化过程。在此指导下进行电

路设计可以达到事半功倍的效果。文中具体给出了CMOS LC差分负阻振荡器中MOS

管宽长比和谐振腔电感值的优化过程以及双极性Colpitts振荡器中电容分压比的优化过
程。

论文第一章介绍了课题背景和压控振荡器的研究现状。由于半导体材料和器件是集

成电路电路设计的基础，本论文设计的压控振荡器采用CMOS和SiGe BiCMOS工艺。

因此，在第二章详细介绍这两种工艺，列举了两种工艺的特点和主要器件的参数指标，

并分析MOS晶体管和SiGe I-IBT晶体管的噪声模型。第三章分析了振荡器的工作原理，

尤其是对电压偏置型LC差分负阻振荡器和Colpitts振荡器作了详细分析，总结了这两
类振荡器的一般分析方法。由于相位噪声是振荡器的一个重要性能指标，第四章对相位

噪声做了详细研究。首先分析了相位噪声的产生机理，推导出压控增益与相位噪声间的

关系。接着论述了通信系统中相位噪声与信噪比的关系以及锁相环中的相位噪声。最后

介绍了相位噪声分析中的常用模型并对它们的优劣进行了比较。着重分析了Leeson模

型和Hajimiri提出的线性时变模型。对于线性时变模型中冲击敏感度函数不易获得的问
题，整理出了简单实用的求解方法。通过对振荡器电路的一次瞬态仿真得到ISF函数的

数值解，或者更简单的近似振荡波型为理想正弦波，通过正弦函数得到ISF函数的解析

解。第五章和第六章将相位噪声分析方法应用于具体的电路设计，给出了参数优化的方



法，并在电路实践中得到验证。第五章采用0．18．1am CMOS工艺设计了两个电压偏置型

LC差分负阻振荡器，应用于DVB．T接收机。设计过程中对相位噪声进行了优化。先后

将MOS晶体管宽长比和谐振腔电感值作为设计变量，应用线性时变模型推导出相位噪

声与设计变量之间的函数关系，从理论上给出相位噪声性能最优的元件参数取值范围。

鉴于优化过程中通常不需要找到最小函数值，而更希望得到以参变量表示的解析式或曲

线，推导过程中以噪声载波功率比代替了相位噪声。为进一步简化推导过程，针对电路

特点按晶体管工作状态细分电路工作区域，这样避免了大量积分运算，尽可能以简单的

比例形式得到相位噪声与设计变量间的函数关系。芯片设计在理论分析的指导下进行。

最后测试结果表明，窄频带VCO的振荡频率范围为1150～1210 IVll--Iz，相位噪声为10kHz

频偏处．89 dBc／Hz，核心电路功耗7．7 mW，50．Q负载阻抗上的单端输出功率-3 dBm。

另一块宽频带VCO的振荡频率范围1173-1900 MHz，相位噪声为10kHz频偏处．83

dBc／Hz，核心电路功耗15．8 mW，50Q负载阻抗上的单端输出功率-8 dBm。第六章采用
0．351am SiGe工艺设计Colpitts振荡器，应用于ISM(Industrial Scientific and Medical)

波段的集群通信系统。设计过程中以相位噪声为优化目标，Colpitts振荡器的电容分压

比作为设计变量。双极性晶体管的指数率特性使计算过程较为繁琐，文中采用Bessel

函数简化计算过程。对电路中不同的噪声源，电容分压比的最优值并不相同，文中分别

作了计算。电路设计时按照各噪声源的影响大小选择合适的电容分压比，使总相位噪声

最小。最后在理论分析的指导下进行VCO芯片设计。测试结果表明，VCO振荡频率
340-400 MHz， 10kHz频偏处相位噪声-91 dBc／Hz。核心电路功耗33 mW，50．Q负载

阻抗上的单端输出功率-2．5 dBm。

关键词：LC压控振荡器；相位噪声；线形时变模型；LC交叉耦合振荡器；Colpitts振
荡器；频率综合器
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Abstract

Abstract

The quick development in wireless communications and the explosive growth of

personal data communications have driven the research and development of wireless

transceivers．Meanwhile，the progress in technologies and the increase of transition frequency

of active devices make the monolithic realization of most circuit block in wireless

communication system become possible．The object studied in this thesis is the LC-tuned

voltage controlled oscillators(vcos)．As main blocks of I心transceivers，their function is to

produce stable local oscillator signals for mixers and frequency dividers while introducing as

leSS phase noise as possible．VCOs are common functional blocks in modem l强

communication systems and generally used as local oscillators for up-and down-converting

of the signal frequency．Due to the ever-increasing demand for bandwidth，very stringent

requirements are placed on the spectral purity of VCOs．Alow phase noise is always required

to avoid degeneration the mixer converted signal by close interfering tones．On the other hand．

an oscillator is a non-linear time-variant system．It is difficult to analyze the phase noise．In

practice，optimized parameters are found by simulation tools through parameter sweeping．

But the optimization progress is Iack of theory support．

In t11is thesis．all Rf CMOS and a SiGe BiCMOS technology are used to design the LC

VCOs．The phase noise is analyzed systematically,and a set of optimization method fit for

engineering is given．At Iast,based on the theoretical analysis．three VC0 chips for different

wireless systems are designed．The phase noise analysis method in this thesis is based on the

linear time variant(LTV)model proposed by Hajimiri．The删model is a quite accurate

method for analyzing phase noise．But the impulse sensitive function(ISF)is difficult to

calculate．what suppresses the application of哪models．Simple methods are summed up for

ISF calculation．ISF numerical results can be 90t by circuit transient simulation once，or its

formula results carl be 90t with sine function if the oscillating waveform is considered as an

ideal sine wave．Then，the circuit phase noise can be calculated easily．Next，the L]rV model is

applied to the VC0 circuits with various technologies and various structures，such as CMOS

oscillators，bipolar oscillators，LC cross．coupled oscillators and Colpitts oscillators．The phase

noise analysis is then carried out based on the theories．In the phase noise analyzing。variables

will be used to substitute for the optimized circuits’parameters．and the results obtailled from

the ISF formula will be used in calculation．Thus．the phase noise can be expressed as a

function of circuits’parameters．This is the phase noise optimization．In the optimization．the

minimum phase noise is not always needed．but the phase noise analytical formula or ploRing

curves depend on circuits parameters are desired．In this paper,the analysis method of州
model was simplified．TaI(ing noise power carrier ratio as function and circuits’parameters as

self variable，the calculation was simplified．The phase noise analytical formulas were got and

their curves were plotted．The tIleoretical optimized results of circuits’parameters were found

from the functions and curves．These complete the opt：imization progress．Circuits’designs
become more emcient under the instruction of the optimization．In this paper,concrete

optimizing progress were given，including the optimization of the MOSFETS’width-length
ratio and the tank inductors’value in CMOS LC cross—coupled oscillators and the

optimization ofcapacitors ration is bipolar Colpitts oscillators．

In Chapter 1 the background and the current situation of oscillators’researching will be

introduced．The materials and devices of semiconductors are the base of integrated circuit

m



design．The oscillators in the thesis are designed in different CMOS and SiOe BiCMOS

technologies which will be presented in Chapter 2．The characteristics of the technologies and

main devices are Iisted．and noise models of the MOSFEl's and SiGe HBT transistors are

analyzed．11lc oscillation theories are studied in Chapter3。especially for voltage．biased LC

cross—coupled VCOs and ColpiRs VCOs．General analytical methods of two kinds of VCOs

are summarized．As the most important parameter ofa VCO。the phase noise will be analyzed

in detail in Chapter 4．At first,the phase noise mechanism is studied．The relationship

between the phase noise and the frequency-voltage gain is deduced．Next．the relationship

between the phase noise and the signal noise ratio in communication systems and phase noise

in phase locked loops(PLLs)are studied．At last．the commonly used phase noise models are

introduced and compared．The Leeson model and the倒model proposed by Hajimiri are

emphasized．To solve the problems of the difficulty in calculating ISF in UrV model，simple

methods are summed up．ISF numerical results can be got by applying transient simulation

once to oscillator circuits．And ISF formula results can be got from sine functions if the

oscillating waveform is considered as an ideal sine wave．In Chapter 5 and 6 the phase noise

analysis methods will be utilized in the circuits design．The device parameters will be

optimized。and the method will be validated through circuits’realization．In Chapter 5，two

voltage．biased LC cross．coupled VCOs for DVB．T transceivers are designed in a 0．1 8-Bm

CMOS technology．The phase noise is optimized in design procedure．Regard MOSFETs

width．to．1ength ratio and the tank inductor value as variables．respectively,the functional

relationships between the phase noise and the design variables are deduced．The theoretical

optimized parameter value rang are found out．Because the minimum phase noise is not

always needed in optimization．and the phase noise analytical formula or plotting curves

depend on circuits parameters are desired．the phase noise is substituted by noiseqo-carrier

ratio．To simplify the calculation．the working region will be splitted into several sub-ranges

according to transistor working condition．Thus．a lot of integrations are avoided。and the

phase noise function upon design variables can be expressed as simple proportion format．The
circuits design will be made according to the instruction of廿leoretical analysis．The

measureed results show that the narrow band VC0．with a frequency range of l l 50-1 2l O

MI-Iz，a phase noise of一89 dBc／Hz at l 0kHz offset，a 7．7蚰W power dissipation and a-3 dBm

single．port output power at 50一Q load．The other VCO is of wide band。with a frequency

range of 1173-1900 MHz．a phase noise of-83 clBcffrtz at lOkHz offset,a 15．8 mW power

dissipation，and一8 dBm single-port output power at 50一Q load．In Chapter 6，a Colpitts VCO

designed in a 0．35一Ixm SiGe BiCMOS technology and for ISM(Industrial Scientific and

Medical)system will be described．Regarded the phase noise as optimization object,the

capacitance ratio of the Colpitts oscillator will be defined as variable．The exponential

characteristic of bipolar transistors make calculation complex．Thus．the Bessel function will

be used to simplify the calculation．For different noise sources in the circuit,the optimized

capacitance ratio varies．This thesis calculates them one by one，selects all appropriate value

according to the contribution of each noise source。and makes the overall phase noise

minimum．The VCO design is according to the instruction of theoreticaI analysis．The

measured results show that the frequency range is 340--400 MHz．the phase noise is-91

dBc／Hz at l 0kHz offset．the power dissipation is 33 mW,and the output power on 50．Q load

is，2．5 dBm．

Key words：LC VCO；phase noise；UⅣmodel；LC cross-coupled VCO；Colpitts VCO；

frequency synthesizer
IV
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第l章引言

第1章引言

压控振荡器(Voltage Controlled Oscillator,VCO)作为频率源，是大多数电子系统

必不可少的组成部分，更是无线通信系统的核心电路之一。它通常应用于锁相环系统中，

给收发机提供稳定的本地载波信号。本章首先提出课题背景，接下来介绍LC压控振荡

器的研究现状，最后给出论文的主要内容和组织结构。

1．1课题背景

近十年以来，信息通信领域中发展最快、应用最广的就是无线通信技术。在移动中

实现的无线通信又通称为移动通信，人们把二者合称为无线移动通信。这一应用已深入

到人们生活和工作的各个方面。其中第三代移动通信(3G)、无线局域网(WLAN)、超

宽带(UWB)、蓝牙、宽带卫星系统、数字电视广播(DVB)等都是2l世纪最热门的

无线通信技术的应用。因此，设计性能优越，成本低廉的射频通信芯片具有非常广阔的

市场前景。随着集成电路工艺技术的不断进步，越来越多的射频单元电路，如低噪声放

大器、混频器、压控振荡器、功率放大器等等，能够集成到单片收发机芯片上，加上基

带信号处理芯片早已能够在硅基芯片上实现，使整个接收系统的单片集成成为可能。

典型射频(Radio Frequency,RF)前端收发机模块图示于图1．1。混频器(Mixer)
和本振(Local Oscillator,LO)模块将射频信号下变频为中频信号或者将中频信号上变频

为射频信号。由于中频频率通常固定，信道选择通过改变本振频率实现。

Antenna Mixer

Mi)【er

图1．1典型射频前端接收机简化模块图

本振电路通常用锁相环(Phase Locked Loop，PLL)实现。锁相环的作用是将压控振

荡器产生的输出信号与一个高稳定的晶振信号同步，一般由VCO、低通滤波器(Low Pass

Filter,LPF)、鉴频鉴相器(Phase Frequency Detector,PFD)和分频器(Frequency Divider,

FD)组成，见图1．2。因为锁相环实现频率传输和信道选择，它的频谱纯度影响整个无

线传输系统的性能。锁相环的带内(环路带宽之内)相位噪声来自其组成的各个模块，

带外(环路带宽之外)相位噪声主要来自VCO。因此锁相环的输出频谱纯度很大程度
上取决于VCO。
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VCO

图1-2典型锁相环简化模块图

无线通信用户数量的增长需要更加有效地利用有限的频谱资源。而无线收发机中本

振模块的频谱纯度决定了信道与用户数量的上限。接收机中本振模块的相位噪声限制了

邻近信道存在强干扰情况下的微弱信号检测能力，也就是接收机的选择性、灵敏度和动

态范围。发射机本振模块的相位噪声导致了传输信道外的能量泄露。因此现代无线通信

系统需要高性能的本振模块，主要是低相位噪声的VCOtlJ。

1．2 LC振荡器研究现状

振荡器电路的实现方式主要有环形振荡器和LC振荡器。环形振荡器的频率调节范

围一般较大，但由于其相位噪声性能比LC振荡器差很多，故而在对频谱纯度要求较高

的无线通信领域很少采用。

传统的VCO是独立模块，在PCB(Printed Circuit Board)上与锁相环电路连接起

来。这样的VCO通常用薄金属皮包封，以隔离外界噪声与它的相互影响。伴随无线通

信技术快速发展的是用户对无线通信产品小型化和廉价的需求。随着CMOS工艺最小

特征尺寸接近纳米数量级以及硅基上宽带隙能级SiGe的出现，有源器件的频率特性已

经非常优秀，使得硅基单片收发机成为解决这一需求的最好途径【2'引。

1．2．1片上无源元件

LC VCO使用的两个重要无源元件是电感和可变电容。

片上螺旋电感最主要的问题在于受各种寄生效应的影响，品质因数不高。这些寄生

效应主要有：第一，金属线的高频趋肤效应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谐振频率；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。为了提高高频段上的电感Q值，近十年间研

究者提出了很多的解决办法，例如，采用多层金属并联降低串联电阻；地屏蔽层减少电

场在硅衬底上的损耗；差分电感等等14】。

可变电容作为可调元件广泛应用于射频压控振荡器的谐振电路中。CMOS T艺中实

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结电容的Q值较高，多在20或者更多，但是随着频率升高会逐渐
变差，并且其电容变化范围较小，调谐频率范围较小。按照源极(S)、漏极(D)以及

衬底(B)的不同连接方法，MOS管有不同的工作模式。目前较多适用的是累积型MOS

管(A—MOS)，可以拥有很高的Q值和变化范剧5。。

1．2．2相位噪声

相位噪声是VCO的一个重要参数。在对LC VCO不断深入的研究过程中，振荡器

相位噪声产生机制和计算理论不断发展完善，为设计低相位噪声的压控振荡器提供了理

2
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论指导。第一种著名的相位噪声模型是Leeson模型【6】。它是一个半经验模型，是基于可

调谐振腔振荡器线性时不变(Liner Time Invariant,LTI)假设的。Lesson模型可准确地

预测振荡器的相位噪声行为，而且数学表达式非常简单，因此得到了广泛应用。但Leeson

模型中包含有～个试验参数F，它需要进行实际测量后拟合得到，因此它不能预测振荡

器的相位噪声性能，这是Leeson模型最大的问题。第二种相位噪声理论由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Il】。这种方法在频偏较大的频率上计算比较准确，但不适合

频偏较近的l矿特性区域。第三种方法是Hajimiri等人提出的，是在线性相位时变系统
的假设条件下，将噪声源看作一个冲击电流源，求输出的相位响应函数17,s]。这种方法由

于采用谐波的互相混频调制的机制，在整个频域上都比较准确。

随着对压控振荡器的相位噪声产生机理认识的逐渐深入，人们提出了大量降低相位

噪声的方法，其中具有代表性的技术是噪声滤波技术、闪烁噪声降低技术。这些技术的

应用使得CMOS工艺实现的压控振荡器的相位噪声特性得到极大改进，能够与双极性

工艺甚至分立器件相当。

1．2．3宽带振荡器

宽频带接收机系统要求本振模块的调谐范围很大，如数字电视调谐器(DTV Tuner)

要求调谐范围达到50％(1-2 GHz)，仅靠可变电容已无法实现。如何增加调谐频率带宽

是压控振荡器研究的一个热点。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19]，开关调谐电感结构B0】和多个窄带压控振荡器组合结构【Il】。第一种

方法比较常用。它是在谐振腔上并联带开关的电容，开关用MOS管实现。通过并入谐

振腔电容大小不同分为几个频段，每个频段内通过可变电容连续调节频率。后两种方法

多用了电感，造成芯片面积大，成本增加，较少采用。

1．2．4低功耗振荡器

许多无线通信系统(如GSM)中的收发机需要低功耗设计来延长电池的使用寿命。

然而低电压限制了信号幅度，导致系统信噪比性能恶化。对振荡器而言，载波功率降低

会恶化相位噪声。如何在保证性能的情况下进行低功耗设计是振荡器的一个研究热点。

目前的解决方法有采用非标准工艺【12】，采用高Q值片外谐振腔元件【l3J和变压器反馈压

控振荡器(Transforme卜Feedback Voltage Controlled Oscillator,TF．VCO)ll引。非标准工艺

中晶体管的阈值电压很低，能够在低电压下工作。用键合线电感或片外电感替换损耗大

的硅基片上电感可以减少能量消耗。最后一种方法采用标准CMOS工艺设计，即使在

电源电压低于器件闽值电压，也能保证模块的优良性能。变压器反馈振荡器的输出信号

摆幅超出了电源电压和地，提高了载波功率，优化了相位噪声。变压器反馈也提高了振
荡器的有载Q值，表现出周期稳定的噪声特性，优化了相位噪声。

1．2．5正交输出振荡器

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

振荡器提供正交信号。振荡器产生正交输出的方法主要有三种：二分频法，RC-CR相移

网络法和正交耦合振荡器法。二分频法就是设计一个二倍频的全差分振荡器，然后通过

二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％占空比，一般情况下很少采用。RC．CR相移网络法是指全差分振荡器的

振荡波形通过RC．CR相移网络完成900相移，产生相互正交的四路信号。该方法无法保

证两路正交信号的相位精度，且功耗消耗太大。正交耦合振荡器通过两个振荡频率相同

的振荡器之间的相互耦合，迫使两个振荡器的相位保持900的相移，这样就能够得到四
3
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路相互正交的振荡信号。该方法是目前CMOS工艺上实现全集成正交输出振荡器的最
可行的办法【41。

1．3论文组织

本论文对射频LC压控振荡器的相位噪声理论及其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“集成电路工艺”介绍了本文要用到的CMOS和SiGe工艺。结合振荡器的

具体应用，分析比较相关元件的主要特性，从而能够在工艺库中选出最合适的器件。

第三章“LC压控振荡器"介绍了振荡器的工作原理，对Colpitts振荡器和交叉耦合

振荡器进行具体的电路分析，得到振荡幅度与振荡频率的计算方法。分析的过程对这两

种振荡器的设计具有指导作用。

第四章“相位噪声”介绍了相位噪声理论及其对通信系统的影响，介绍了相位噪声

分析的常用模型——Leeson模型和Hajimiri线形时变模型。对于线形时变模型，总结了
冲击敏感度函数(ISF)的计算方法，找出简便获得ISF函数的途径，为线性时变模型

的具体应用扫清障碍。

第五章“CMOS VCO优化设计”介绍了两个CMOS工艺差分负阻结构VCO的设

计实例，一个为1．18．GHz窄频带VCO，一个为1．2～1．9．GHz宽频带VCO。将线性时变

模型具体应用于CMOS压控振荡器，计算出振荡器的相位噪声，根据计算结果给出优

化设计方法。文中展示的相位噪声计算与优化的方法对CMOS工艺振荡器设计具有重

要的指导意义。

第六章“SiGe T艺振荡器"介绍了采用SiGe BiCMOS工艺的双极型Colpitts压控

振荡器的设计实例。将线性时变模型具体应用于双极型压控振荡器。给出相位噪声的计

算方法，并根据计算结果对某些参数进行优化。其中相位噪声的计算过程对双极型振荡

器设计具有重要的指导意义。

第七章对全文工作进行总结。
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第2章集成电路工艺

集成电路工艺的发展是集成电路产业发展的动力之一。集成电路工艺经过几十年的

发展，已经能够提供多种半导体材料、不同特征尺寸的工艺和各种先进的器件供集成电

路设计工程师采用。现在主要的集成电路工艺有基于硅基材料的双极型工艺和场效应晶

体管工艺，基于GaAs的MESFET和HEMT工艺，基于InP的HBT工艺和基于SiGe

的BiCMOS和HBT工艺。本章结合压控振荡器电路使用到的元件，介绍CMOS和SiGe

工艺。

2．1集成电路产业发展

1965年英特尔(Intel)公司创始人Gorden E．Moore提出了集成电路发展的Moore

定律【l】，几十年来集成电路一直按照这个规律发展，随着集成电路特征尺寸的逐渐减小，

晶圆尺寸的日益增大，电路的集成度不断增加，集成电路产业中知识密集型的芯片设计

已经比技术密集型的芯片制造重要。同时由于芯片特征尺寸的不断减小，工艺线的投资

费用也越来越高。因此集成电路产业产生了分工即芯片设计和工艺制造分立，出现了专

门从事芯片制造的代工厂(Founds)和无生产线(Fabless)的芯片设计公司。

本课题中的电路设计运用了无生产线(Fabless)集成电路设计技术。无生产线集成

电路设计是指在设计方本身没有集成电路生产线的情况下进行芯片设计，设计方只需配

备相应的EDA软件和计算机就可以开展IC设计，后续的IC制造由芯片代加工商提供

服务，运用无生产线集成电路设计的方式可以避开我国此前在工艺制造方面的弱势，利

用境外先进的集成电路生产线工艺，充分发挥国内人才、智力资源的优势，完成具有自
主知识产权的集成电路设计全过程。

通常，在半导体厂商的工艺线一次流片过程中，一个晶圆上只有一个集成电路的设

计图形(版图)。每次的流片量至少在6~12片晶圆，制造的芯片数量根据芯片和晶圆尺

寸，可达到几千乃至几十万个，费用高达几十万元。而高校、研究所和一些小型企业多
以教学、研究和测试为目的，通常每次只需几十个样片，不可能花巨资，冒大风险进行

商业流片。于是许多发达国家和地区为了满足高校、研究所和小型设计企业的需要，促

进人才的培养，在政府的支持下建立多项目晶圆(Multi．Project-Wafer,Mew)组织【2JJ。其

中非常成功并具有代表性的有美国的MOSIS(MOS Implementation Service)、法国的
CMP(Circuit Multi Projects)、台湾的CIC(Chip Implementation Center)和韩国的IDEC

(Integrated Circuit Design Education)等。在国家863计划、国家21l工程、国家985

工程、国家自然科学基金及教育部等10多个项目的支持下，东南大学射频与光电集成

电路研究所经过10年努力，建立了射频、超高速与光电集成电路设计的硬件和软件环

境：开辟了国内外射频、超高速与光电集成电路多项目晶圆jO多条委托加工渠道；建

立了多种集成电路工艺的器件模型、单元库和工艺设计套件；建立了一个功能齐全的射

频、超高速与光电集成电路测试环境；研究了射频、超高速与光电芯片封装技术，最终

建成了射频、超高速与光电集成电路无生产线设计平台【4J。此平台的成功建立，使得大

家有机会花较少的钱就能利用各种先进的生产工艺来实现并验证自己设计的电路，从而

逐步赶上世界集成电路设计的水平。
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2．2 CMOS工艺

早期的MOS工艺只有P型或N型MOS晶体管。大约在20世纪80年代中期，出

现了既包含N型MOS又包含P型MOS的互补型MOS，即CMOS工艺。但其应用远

不及双极性硅和IlIⅣ族化合物工艺。但CMOS晶体管只在开关转换时才产生功耗，在

被运用到数字电路中后极大地降低了功耗。而且研究人员也发现，要降低CMOS工艺

的特征尺寸(栅长)也相对容易。短短几年，由于低功耗、低成本等显著优点，CMOS工

艺已经成为数字集成电路的主要工艺。后来考虑用CMOS工艺实现射频集成电路，与

采用同种工艺的基带电路集成在同一块芯片上，实现在芯片系统SOC(System On Chip)，
大大促进了集成电路工业的发展。

近年来随着CMOS工艺特征尺寸不断降低，CMOS工艺的特征频率．疗不断提高。

对应于0．35．gm、0．25．i．tm、0．18．1．tm的CMOS工艺，特征频率75r大体为12 GHz、20GHz、

50 GHz，已经可以与双极性硅和IIIN族化合物工艺的特征频率相比。^可以由下面的
表达式给出

^=寺笋=1-5奇r?(vosrz 一‰) (2-1)o‘ 1一∥
⋯7 ’

’

‘J-。p
⋯

上式是从长沟道MOS晶体管模型的平方率公式推得的，若考虑短沟道效应，则MOS

管的75r大体上与1厄成正比。即使如此，CMOS工艺仍然比Si BJT和GaAs工艺有更高

的性价比，而且这一趋势还在继续。特征尺寸减小，MOS管的工作电压也随之降低。

另外，工艺的诸多改进也提高了CMOS工艺模拟电路的性能：(1)提高有源器件的

隔离度；(2)利用钛合金降低多晶硅和N型、P型有源区的电阻率，降低引线电阻；(3)

提高无源器件的品质因数，例如将项层金属加厚等。同时，CMOS工艺相对其它工艺容

易获得，而且通过多项目晶圆机构，高校、研究所和中小型公司能够获得价格可以承受

的工艺流片服务。

本课题采用台积电(TSMC)0．1 8．“m标准CMOS工艺设计了VCO，应用于数字电
视地面广播(Terrestdal Digital Video Broadcasting，DVB．T)接收机系统本振模块。接下
来介绍工艺库中的元件性能及模型。

2．2．1有源器件

表2．1列出了TSMC 0。18．“m标准CMOS工艺的一些特征参刿5。。该工艺提供两类
CMOS晶体管：混合信号晶体管(mixed．signal transistor)是一类不采取特殊隔离的纯晶

体管，特点是占用芯片面积小，晶体管与其它器件之间连线短；而射频晶体管(RF

transistor)的衬底接地，晶体管周围增加了射频隔离环，以减小外界对晶体管的干扰。

这两类CMOS晶体管为电路设计者优化不同用途的电路提供了选择的可能。两类晶体

管的版图示于图2．1。实践结果表明【6l，对相同的电路，由于射频晶体管较混合信号晶

体管有更好的抗干扰和衬底噪声隔离性能，采用射频晶体管构成的振荡器具有更好的相

位噪声特性。因此在本文电路设计中采用射频晶体管。

表2-1 TSMC O．18．1am标准CMOS工艺的一些特征参数

l最小栅长仙m fT／CHz 工作电压Ⅳ 金属层数

l 0．18 49 1．8／3．3 6
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(a)射频晶体管————1百磊否蓓弓磊砰百—一
图2-】NMOS晶体管版图

在振荡器电路中，有源器件需要提供一定的小信号跨导增益岛才能补偿负载上的
能量消耗，保证振荡器稳定振荡。晶体管在振荡周期的大部分时间工作在饱和区，饱和

区的小信号跨导增益为

g。=』c0(矿，z)(‰一‰)=42pCo，∥，￡)，地(2-2)

其中p是载流子迁移率，co。是单位面积的栅氧化层电容。由上式看出gm随偏罟电流的
增加而增加。基于电路功耗的考虑，偏置电流不能无限增加，因此在提供足够如的情
况下，偏置电流应尽量小。图2-2给出跨导增益孙和跨导效率gdli)s缱晶体管偏置电流
的变化曲线，仿真中使用的晶体管宽长比设为10，仿真频率1 GHz。从图中看出，偏置

电流的增加使跨导增益如增加，但却减小了跨导效率，因此偏置电流的选择应该有一
个比较恰当的值。

E

矗

图2-2晶体管的跨导增益和跨导效率

有源器件是电路中的一个主要噪声源，振荡器的相位噪声很大一部分来自有源器

件。图2-3是MOS管的小信号噪声等效电路m，其中芒表示淘道电阻热噪声和[q烁噪

声-沟道电阻热噪声是MOS管的主要噪声源。c可烁噪声又叫I圹噪声，随频率的升高而

降低，在低频处最明显。

一

三

I＼＼

∑图
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图2．3带噪声源的MOS管小信号等效电路

振荡器电路中，闪烁噪声影响振荡器的近载波相位噪声。￡的频谱密度由下式计算

《=4kT?g=Af+玉F·7等·■：≥鲈 (2—3)
L％L壤J

其中k为玻尔兹曼常数，Z是绝对温度，踟是跨导，对于短沟道器件，丫取2．5-3。KF，
AF，即是闪烁噪声模型参数，可以从工艺文件查得，三。fr是有效栅长。从式(2．3)中看到，
沟道电阻热噪声与跨导增益gm成正比，因此在保证电路正常工作的条件下，gm越小，

电路的噪声特性越好。

闪烁噪声对相位噪声的影响一般用1／厂噪声拐角频率度量，一般来讲，这个频率越

低，闪烁噪声对相位噪声的影响就越小，而CMOS器件的l矿噪声拐角频率一般要高于

双极性器件。但振荡器设计中可以通过调整振荡波形的对称性最大限度地降低闪烁噪声

对相位噪声的影响【引。通过噪声仿真分析可以得到器件的单边带噪声系数，从而得到1矿

噪声拐角频率。图2-4给出闪烁噪声拐角频率的仿真结果，仿真过程中使用的CMOS器

件栅长为0．25 pm，偏置电流为3 mA。从式(2．3)可见，增加栅长可以降低闪烁噪声。仿

真结果显示NMOS管的闪烁噪声拐角频率大约在1 00 MHz，而PMOS管的闪烁噪声拐

角频率大约为10 MHz。这表明PMOS器件的噪声特性要优于NMOS器件。

1∞k 1M IIIM '∞M 'o '∞ ’∞I 1M 'O¨lOOM 'o

Frequency／Hz Frequency／Hz

(a)NMOS闪烁噪声拐角频率 (b)PMOS闪烁噪声拐角频率

图2-4 CMOS器件闪烁噪声拐角频率

10B

2．2。2无源器件

TSMC 0．18一岬标准CMOS工艺提供的无源器件包括Poly(多晶硅)电阻、阱电阻、
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MIM(Metal．Insulator-Metal)电容、变容管和二极管，且提供厚金属制作电感来支持射

频电路设计。影响压控振荡器性能的主要无源元件是电感和变容管。

谐振回路的品质因数决定着振荡器的相位噪声，而片上电感的品质因数一般较低。

因此电感的Q值决定了谐振腔的品质因数。电感的寄生电阻是导致电感Q值降低的因

素。首先，金属和衬底的损耗影响了电感Q值，且随着频率的提高，电流的趋肤效应使

金属损耗增加。其次，在较高频率时，高频电磁场产生涡流使电感内圈的金属电阻大大

增加，严重影响电感的Q值19]，而内圈金属对电感贡献较小，所以在高频条件下，电感
通常采用空心结构【l01。而差分对称结构的电感相比同尺寸其它类型的电感有较高的品质

因数【111。电感的寄生电容使电感在某一频率缸产生自谐振。增加电感面积时，电感值
和寄生电容同时增加，怎也会降低，这就限制了电感的工作频率范围。因此高频条件
下，电感的面积不能太大。如果电感较大，可以采用双层金属结构，还可以有效的降低

芯片面积。TSMC工艺库提供一系列相同几何形状，不同匝数的电感。图2．5给出某一

差分对称电感感值和品质因数的特性曲线。电感参数为金属线宽30 lam，金属线间距3

pm，电感内径150}tm，匝数3。从图中看出此电感的自谐振频率在5．4 GHz，在1~2 GHz

处有最大的Q值，约为lO，电感感值为4．5 nH。

● ： ‘ ● ●

Frequency／GHz

(a)电感值

2 ● ● ●

Frequency／GHz

(b)品质因数

图2．5差分对称电感的感值与品质因数

变容管作为可调元件，对压控振荡器十分重要。VCO频率的调节主要依靠变容管

电容的变化来实现。TSMC工艺提供的变容管有两种，PN结变容管和MOS变容管。PN

结变容管是在N阱上做一层p+有源区，从而实现一个p斗-／n．well结电容。MOS变容管
是将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，使MOS管工作在积累区与耗尽区。这种结构的MOS变容管也称为积累型MOS

变容管。它们的结构如图2．6所示。

V

f I I

I b叫L呈±J世±j

l N．well

I^lL笠■刚
N．well

P-sub P-sub

(a)p+／n-well结变容管 (b)积累型MOS变容管

图2-6 PN结变容管和MOS变容管结构

由于PN结电容作为可变电容的缺点是在谐振电压过大时，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【12】。因此本课题主要应用MOS变容管进行VCO

住竹●●4
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设计。MOS变容管的自谐振频率都在8 GHz以上。图2．7给出MOS变容管的电容及Q
值随偏置电压的变化曲线，仿真过程中元件尺寸选择最大，以便得到最大的变容范围。

控制电压在士O．9 V之间连续可调。从图中可见，变容管的变容范围在2～5 pF之间，而Q

值变化较大，最小值是27。如果将MOS变容管尺寸减小，变容范围会减小，Q值会增
加。而MIM电容的Q值都在100以上。

函
A
、

8
磊
=
2

擘
ro

∞

70

●O

Q酗

●O

∞

20

·10-O．8-0．6-04 -02 0．0 02 0,4 0．6 0．8 1．0 ．1．0-0,11 -0,0 -0．4 -02 OO 02 0．4 O．鑫 O．a 1．0

Control Voltage／V Control Voltage／V

(a)变容管电容

2。3 SiGe BiCMOS工艺

(b)变容管品质因数

图2．7变容管特性曲线及品质因数

SiGe BiCMOS工艺具有一系列优于Si BiCMOS工艺和GaAs工艺的性能，现已在

无线通信系统IC芯片制造中获得广泛应用。SiGe BiCMOS工艺采用SiGe异质结双极型

晶体管(Heterojunction BipolarTransistor,HBT)作有源器件，这是它与常规Si BiCMOS

工艺的主要区别。SiGe HBT是基区为SiGe应变层、发射区和集电区为硅的异质结双极

晶体管，具有工作频率高、基极电阻低【13】、击穿电压高【14J等优异特性，其微波特性尤为

突出。SiGe HBT的特征频率已达到210 GHz的高水平。在微波频段，SiGe HBT已成为

GaAs器件的竞争对手。此外，SiGe的制造工艺可以同常规Si工艺相兼容。这种工艺兼

容性使SiGe器件可以沿用硅晶圆片IC的生产设旌进行制造。其生产成本比GaAs工艺

低得多。利用SiGe BiCMOS工艺容易在同一芯片上实现无线通信系统的RF前端、基带

信号处理电路和数字信号处理电路的集成。SiGe HBT器件通用模型如图2．8所示。

采用SiGe BiCMOS工艺制造单片集成VCO的优点是HBT改进了相位噪声本底电

平和近载波相位噪声。VCO的相位噪声本底电平由有源器件的散弹噪声、振荡电路中

有源器件与无源器件的热噪声和偏置电路的注入噪声共同决定。SiGe HBT不仅特征频

率高，而且噪声系数小，对设计低相位噪声VCO有利。有源器件的最小噪声系数是决

定VCO噪声本底电平高低的主要因素。近载波相位噪声主要同VCO振荡电路的有载9

值、VCO有源器件的闪烁噪声与拐角频率有关。SiGe HBT的闪烁噪声小，拐角频率也

低。这对降低近载波相位噪声十分有利。SiGe BiCMOS技术除了能制造性能优良的HBT

之外，还能制造优质无源元件。这些片上集成的电感器、电容器等优质无源元件也为设

计制造单片集成低相位噪声VCO创造了有利条件。SiGe工艺从二十世纪60年代开始

研究，N--十世纪90年代才发展成熟，2000年以后由于通信领域对SiGe HBT器件和

集成电路的强大需求，使得SiGe HBT的工艺发展迅猛。



第2章集成电路工艺

polysilicon emitter

deep trench
isolation

图2-8 SiGeHBT剖面图

本文利用奥地利AMS公司提供的0．35 pm SiGe BiCMOS工艺设计了一个工作在
ISM(Industrial Scientific and Medical)波段的Colpitts振荡器。该工艺提供了NMOS、
PMOS、多晶硅电阻、阱电阻、MIM电容、电感和高性能的SiGeHBT器件。电感由项

层厚金属制作，感值在1．1～1．3 nH之间，最大Q值为10左右，一般出现在2 GHz以上。

工艺中的HBT晶体管发射区最小宽度0．4 Hm，疗在40 GHz以上[151。双极性晶体管
的小信号跨导与集电极偏置电流成正比

g。=丘／珞=qlc／kT (2-4)

其中所是热电压，根据上式得到25 oC，Ic=l mA的条件下，gin=38 mS。对照图2．2看

出对应l mA的偏置电流，MOS晶体管跨导在20 mS以下，因此双极性晶体管有更大的

跨导效率。

双极性晶体管的噪声来自集电极和基极电流产生的散弹噪声、基极电流产生的闪烁

噪声和基极电阻产生的热噪声。小信号噪声等效电路如图2-9所示【17】

图2-9带噪声源的BJT管小信号等效电路

图中各噪声源互相独立，均方值分别为

《=4kTrb,y

迁=2qIc酵
13

(2-5)

(2·6)
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《=2叽矽+KFN茜TAFN (2—7)
●_一

其中后是玻尔兹曼常数，丁是绝对温度，q是电子电荷。毛和忍分别是晶体管基极和集
电极直流电流。KFN，AFN和BFN是闪烁噪声模型参数。n是物理电阻，产生热噪声，

而模型中的h和h是为建模而虚构的电阻，所以没有热噪声。

表2．2闪烁噪声模型参数

晶体管类型 KFN AFN BFN

HS 1．2e。14 1．O 1．O

HV 3．0e．14 1．1 1．0

AMS工艺提供两种HBT管，高速型(HS)管和高压型(Hv)管。表2-2给出了

这两种管的闪烁噪声参数比较，可以看出高速管的闪烁噪声性能优于高压管，因此本设

计中采用高速管进行振荡器设计。图2．10给出闪烁噪声拐角频率的仿真结果，仿真过

程中使用高速管，器件发射极面积38．4 pm2，偏置电流6 mA。仿真结果显示HBT管的

闪烁噪声拐角频率大约在10 kHz。和图2．4比较可知，双极性器件闪烁噪声特性优于

MOS器件。

1 10 100 lk lOlt 1UIXg 1M 1UM 100M 10

Frequency|Hz

图2．10 HBT器件闪烁噪声拐角频率

基极电阻热噪声由飞决定，采用叉指结构的晶体管可以减小基区电阻，从而降低此

噪声源对相位噪声的影响。表2．3给出基区面积不变条件下，，b和叉指数的关系。可以

看出，增加叉指数有利于降低基极电阻热噪声。

2．4小结

表2．3基极电阻和叉指数的关系

l叉指数 1 2 3 4

rb／f2 228．6 87．2 71．2 65．4

本章结合振荡器设计论述了TSMS 0。18．gm CMOS工艺和AMS 0．35一岬HBT
BiCMOS工艺的主要器件特性，为后面的振荡器设计打下基础。
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第3章LC压控振荡器

压控振荡器是现代射频通信系统中的关键功能模块，通常应用于锁相环系统中，作

为系统上变频和下变频的本地振荡器，给收发机提供稳定的本地载波信号。相对环形振

荡器，LC振荡器一般具有更好的相位噪声性能，因此多用在信道环境恶劣，对信号频

谱纯度要求较高的无线通信系统中。在某些应用中，频率调节范围也是很重要的参数。

本章分析了振荡器的工作原理，给出锁相环系统中VCO的相位模型，讨论了谐振

腔电路的等效变化，最后分析了两种常用的振荡器结构——LC差分负阻振荡器和
Colpitts振荡器。

3．1振荡器工作原理

按工作原理分析，LC振荡器可以分成两大类，一类是利用正反馈原理构成的反馈

振荡器，它是目前应用最广的一类振荡器。另一类是负阻振荡器，它是将负阻器件直接

接到谐振回路中，利用负阻器件的负电阻效应去抵消回路中的损耗，从而产生等幅的自

由振荡。本节从这两个角度阐述振荡器工作的基本原理。

3．1．1反馈振荡原理

振荡电路的基本原理可以通过图3．1所示的线性反馈系统说明【l】。其中玩(妨为前
向电路的传输函数，HF(动是反馈网络的传输函数。

图3．1振荡器的反馈模型

该反馈系统的闭环传输函数为

每=HcL(jo)=丽篙‰=而HA(jco) (3--)

其中rOco)=HF(jro)H^(jco)是该反馈系统的环路增益，将其写成极坐标形式为

丁(j彩)=r(oJ)e’卉‘州 (3-2)

如果在某频率上足妒1，该系统在频率为旋的环路增益大于1，因此只要引入一
点输入噪声，该噪声就会被无限放大，产生无穷大的输出，即产生了振荡。因此振荡器
的起振条件为

丁(co)>1

17
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磊(co)=2rra(撑=0，1，2，”．)(34)

即在闭环传输函数的相移为2nn处，闭环传输函数的增益必须不小于l，该反馈系统才

能产生振荡。式丁(co)>l (3—3)和办(co)=2rm(I,／=0，1，2，⋯) (3—4)就是振荡器的振

幅起振条件和相位起振条件，也是振荡器能够产生振荡的基本条件。

当振荡建立起来之后，振荡器进入稳定的振荡过程。这时的振荡频率和振荡幅度都

必须是稳定的，因此振荡器在稳定工作时需要满足如下的平衡条件

r(co)=1 (3-5)

森(co)=2rm∽=0，l，2，⋯)0‘6)

它们分别被称为振荡器的振幅平衡条件和相位平衡条件，是振荡器输出等幅持续振荡必

须满足的条件，又称为巴克豪森判据(Barkhousen Criterien)。

振荡电路会不可避免地受到电源电压、温度、湿度等外界因素变化的影响。这些变

化将引起晶体管参数和回路参数的变化。同时，振荡电路内部存在固有噪声，尽管它是

起振时的原始输入电压，但是，进入平衡状态后它却叠加在振荡电压上，引起振荡电压

振幅及其相移的起伏。所有这些都将造成及动和烈妫变化，从而破坏已维持的平衡条
件。如果通过放大和反馈的反复循环，振荡器越来越离开原来的平衡状态，从而导致振

荡器停振或突然变到新的平衡状态，则表明原来的平衡状态是不稳定的。反之，如果通

过放大和反馈的反复循环，振荡器能够产生回到平衡状态的趋势，并在原平衡状态附近

建立新的平衡状态。而当这些变化的因素消失以后，又能恢复到原平衡状态，则表明原

平衡状态是稳定的。在稳定的平衡状态下，振荡器的振荡幅度和振荡频率虽然受到外界

因素变化和内部噪声的影响而稍有变化，但不会导致停振或突变。稳定条件分为振幅稳

定条件和相位稳定条件。振幅稳定条件的关键是在平衡点附近，环路增益幅度随振幅的

变化特性具有负的斜率，即

辔。一
相位稳定条件为振荡电路的相移与频率之间的关系应该满足

·a矽dT国Cco)．1％吨<。

3．I．2负阻振荡原理

(3-7)

(3-8)

负阻振荡器【2J是把一个呈现负阻特性的有源器件(或电路)直接与LC谐振回路相

接，以产生等幅振荡。如图3—2(a)，设流过电阻R的电流，与端电压的关系如图3-2(b)，
即当电流增加小时，端电压y亦随之增加4以则厶矿曲线的斜率倒数AV／A／为正，亦即
R呈正电阻性，该电阻从外界吸收能量，并转化为热损耗。如果电流，与电压y的关系

如图3-2(e)所示。则当电压减小4矿时，流过R的电流反而增大业，亦即这曲线的斜率倒
数AV／A／为负，R呈负电阻性，该电阻不但不消耗能量，反而向外界输出能量，相当于

一个功率源的作用。

13
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(a) (b) (c)

图3．2正负电阻概念

由此可见，正电阻消耗功率，负电阻产生功率。但应注意，以上所说的正电阻与负

电阻都必须是对交流来说才有意义。同时应说明，负电阻所提供的能量是从某种能量转

换而来的，负电阻本身并不产生能量。在图3-2(c)所示器件特性曲线中，其直流静态电
阻VfI永远为正值，所以它从直流电源中吸取直流能量，该直流能量为进行能量转换的
负阻提供了能量来源。

图3．3表示在LC谐振腔中接入负阻rn，R是电感的串联损耗电阻。

其节点电流与回路电压方程组为

矗=之+f3

三警蝴¨％=0
￡鲁喁一吉B破=o

解此方程组得

拿dt+《RC§r．鱼dt+岛)12=o—．—三‘f。————．．——土l———二士f——————．Llf．=¨
2’＼一

7

’、一t三C7’2一。

令≮=2坑甾啼拙3-10心为
字埘鲁+西屯=。

这是一个线性微分方程，解此方程并代入初始条件如I『．o=0，三嘭d12)I，=。=矿，得
ctl

(3·9)

(3-10)

(3·11)

之2邳-鼋V口筇‘p而一e属) ㈤
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设砩是LC谐振回路的等效并联阻抗，Rp吒侬c，式(3-12)可以分为以下三种情况

1)万2>面(％+墨>差)，式(3-12)n-J'㈣吖厶乙

之：—竺二口嘲踊)‘2 2—L拈2—--C02口。sinh(49"一％‘) (3-13)

其中sinh是双曲正弦函数。由此得到电流随时间变化的曲线如图3-4所示。可以看出此

时不能产生振荡。这种情形称为过阻尼，也就是砩太小。

L

一

＼ f

图3-4万2>％2时的电流变化曲线

2)万2=斫(名+墨2意)，式(3-12)可以写成～上，L

之：华纪筇，(3-14)72 2丁矿
由此得到电流随时间变化的曲线如图3-5所示，此时仍然不能产生振荡。这种情形称为

临界阻尼，只要砩再增加一点，就可以产生振荡。

I

◇厂‘
图3-5万2=％2时的电流变化曲线

3∥<彳纯+墨<急)，此时∥哥是虚数。令妒∥习，式(3-12)
可以写成
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如=兰毒，‘(cot)(3-15)e sin(cot“=——。
。

coL

此时回路中的电流作周期性变化，亦即产生了自由振荡，它的振荡频率为

厂=2co兀=去扩习=去／2 2兀2磊、『扩一瞄2五

f J
r

＼
f J

扑 ／、 ／、 |，、 ，、
l J

‘A A A／＼八。．八八八 ．

f

V V V＼／。
f

V V V V V了 ＼ V b U V

图3-6万2=簖时的电流变化曲线

(3—16)

当万2等>。，即％>志=墨时，式(3-15)是一个减幅振荡信号，如图3-6(a)所示。
当万=≤肇葛}=o'即名=去=墨时，式(3-15)是一个等幅振荡信号，如图3-6㈣所示。

当万=笔素≠<。，即‘<志=q时，式(3-15)是一个增幅振荡信号，如图3-6(c)所示。
因此为了产生振荡，在并联谐振回路中，负阻，．。的阻值必须小于等于LRC回路的

等效并联阻抗岛。当它们阻值相等时，电路产生等幅的振荡信号，能量在电感和电容之

间互相转换，而回路损耗所消耗的能量由负阻提供。当，n的阻值小于RD时，负阻提供

的能量大于LRC回路消耗的能量，振荡信号幅度逐渐增加。当负阻由有源器件(电路)

来实现时，有源器件(电路)本身固有的非线性会限制振荡信号幅度不能无限制增长，

最终振荡信号会稳定在某一个固定的振荡幅度上。

负阻振荡电路有两种基本类型，串联型负阻振荡器电路和并联型负阻振荡器电路，

如图3．7所示。在CMOS集成电路实现中，一般的负阻振荡器都是并联型负阻振荡器，

但采用双基极二极管(单结晶体管)、工作在雪崩击穿区的双极性晶体管作为负阻器件

的负阻振荡器都是串联型负阻振荡器电路。

C
C

(a)并联负阻振荡器(”串联负阻振荡器

图3．7负阻振荡器原理电路

从原理上说，负阻也是一种正反馈，因此负阻分析法和正反馈分析法是等效的，但

2l
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负阻分析法比较简单直接，便于分析，在实际中常采用负阻分析法来分析负阻振荡器。

3．2 VCO的相位模型

压控振荡器最终要用于锁相环中做稳定的本振源，而在PLL环路分析中需要用到

VCO的相位模型。设VCO的自由振荡频率为090，压控灵敏度为肠，则在LPF(环路滤
波器)输出信号‰的控制下，VCO的输出信号频率为

彩。(f)=0)0+KokO) (3·17)

由于国=彩／dt，故VCO的输出相位为

丸。@=I‰◇)衍=COot+Ko J珞。渺 (3-18)

定义振荡器的相位增量为上式中最后一项

丸(f)=Ko Ir％(t)dt (3·19)

对式(3．19)进行拉普拉斯变换可以得到其频域的表达式

丸(s)=Ko‰(s)／s (3-20)

根据式(3．1 9)和I式(3．20)可以得到VCO的在时域和频域的相位模型如图3-8所示。

3．3 LC谐振腔

(a)时域模型

图3-8VCO的相位模型

(b)频域模型

LC谐振腔是LC压控振荡器的重要组成部分，它决定着振荡频率的高低和相位噪

声的优劣。而且振荡器的压控特性也是通过改变谐振腔中变容管的电容实现的。一般情

况下，谐振腔由电感和变容管并联组成，实际情况中还要考虑并联在谐振腔节点的寄生

电容。片上电感的模型较复杂，一般采用图3-9所示9元件模型或包含更多元件的模型。

Pl P2

Corn2 =Cox2

Cn罴 } ＆f1‰
图3-9片上电感模型

22
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其中Ls：螺旋电感

Rs：金属层串联电阻

cP：端口Pl、P2问耦合电容

Cox,(Cox2)：螺旋电感与衬底间氧化层电容
Cs,(Cs2)：衬底电容

RSl(砥2)：衬底电阻

MOS变容管的模型如图3．10所示f3】，

图3．10MOS变容管模型

其中 ROATE：MOS管栅极串联电阻

MOS：MOS变容管中的可变电容

舶：MOS管体电阻
DWSUB：P衬底与N阱间的PN结

CSUB：衬底电容

凰UB：衬底电阻

以上模型过于复杂，不适合手工计算。简化分析中可以用理想电感和电阻的串联代

表实际电感，串联电阻题代表电感损耗。则电感Q值可以记为扫oL／Rs。而变容管可以用

理想可变电容和并联电阻邢代表，Q值为coCRp。通过串并转换，任何LRC网络可以等
效为理想LRC元件的并联或串联。图3．11是电阻与电抗元件的串并转换示意图f4】。

图3．11电阻与电抗元件的串并转换

串联和并联电路等价意味着：

张蛳弧=丽．jXpRp=器+稿 (3．2t)

令上式中实部虚部分另IJ相等，得到飓=舞和墨=器，Y-mQ=Qs=绋得
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到RP IXP=Xs IRs，于是有Rs=RP／(1+Q2)，Xs=XP／(1+IIQ2)，最后得到

R1,=匙(1+驴) 墨=五(1+IlQ2)

式(3-22)表ttfJ，串联电路到并联电路的等效变换使得EggJt值比原来增大Q2倍，
大l／Q2倍。当Q>>l时，谐振腔Q值与电感电容Q值的关系为

l 1 l

一=——+一
Q QL Qc

(3-22)

电抗值增

(3—23)

由第二章内容可知，片_l：gg感Q值约为10，变容管的Q值在40左右，满足上式条

件。因此谐振腔Q值主要由电感Q值决定。

3．4 LC差分负阻振荡器

LC差分负阻振荡器具有差分输出、结构简单、容易起振等优点，是射频电路中常

用的振荡器拓扑结构。它有各种形式，按偏置类型可分为电压偏置或者电流偏置。电压

偏置型没有电流源控制差分对管的偏置电流，而电流偏置型利用电流源给差分对管提供

偏置电流。按差分对管可分为单一差分对振荡器和互补差分对振荡器。单一差分对振荡

器的差分对管采用单一类型的器件，而互补差分对振荡器同时采用NMOS差分对和

PMOS差分对形成负阻。

3．4．1振荡频率与振幅

图3．12是带尾电流源偏置的LC差分负阻振荡器电路图。MI、M2组成交叉耦合放

大器，补偿LC谐振回路的能量损失。为保证起振，它们形成的负电导要大于LC谐振

回路的等效并联电导。电压‰控制变容管电容的变化，振荡频率由电感Ll、L2和两个
变容管决定。

M2

V

； 》 1
．．， I 、。．

Ll

Ml

=

图3．12电流偏置型NMOS对管LC差分负阻振荡器
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假设两电感值相同，为￡，变容管电容相同，变容范围Cmin~《％。。，

， 1 ， l丘2丽 丘。—2兀L4Z—-石-=

则振荡频率为

(3—24)

在振荡器起振时，正反馈环路增益大于l，使得内部电路的噪声可以被放大，振荡

幅度逐渐增加。当振荡幅度增加到一定程度时，电路本身的非线性会限制振荡幅度的进

一步增加。当差分对Ml、M2偏置在较低的电流时，该非线性来自于偏置电流耗尽的限

制，振荡幅度受限于差分对的线性范围42Vov(％v：珞一‰是M卜M2的过驱动电压)。

当振荡幅度大于差分对的线性范围时，Ml、M2工作于开关模式，尾电流源提供的电流

，在M1、M2之间来回切换，导致流过LC谐振回路的电流是一个幅度为蚶的方波信号。
该方波信号经LC谐振回路滤除高次谐波，产生～个近似理想的正弦电压波形，幅度为

A=4IBIAS砩／71； (3-25)

硒是谐振腔等效并联电阻。因此振荡幅度正比子偏置电流，该区域称为电流受限区15】
(Current-Limited region)。当尾电流源电流增加时，振荡幅度也会增加，当单端振荡幅

度逐渐增加到接近VDD，负峰值会临时迫使尾电流晶体管进入线性区。这是一个自限制

过程。提高尾电流晶体管的栅极电压会迫使该晶体管在～个振荡周期的更大部分时间内

工作在线性区，不会导致振荡幅度的明显增加，这个区域称为电压受限区【5】

(Voltage．Limited region)。进一步增加尾电流源的栅压会使得尾电流源晶体管在线性区
工作时间进一步增加，振荡幅度增加的速率会进一步减小，互耦对的共源点会慢慢接近

地电平。在极限情况下，如果尾电流源晶体管能承受无限高的电压，互耦对的共模点将

为地电平，这个振荡器同电压偏置型负阻振荡器是一样的。以上描述表明，流过振荡器

核的电流存在一个最大允许值，通过将尾电流源晶体管推入线性区，它能阻止电流的进

_步增加。图3．13给出电流偏置型负阻振荡器的差分振幅与偏置电流之间的关系。当

电流较小时，振荡幅度与偏置电流呈正比增加，一直增加至0尾电流源晶体管开始进入线

性区，此后，振幅随电流增加的速率开始下降，但还是会逐渐增加，一直增加到2VDD，

流过振荡器的电流达到最大值，振荡幅度也达到最大值。

3．4．2尾电流源的作用

秘
馨
擦
鞲

．厂。
4／
／

电压受限区

偏置电流

图3．13差分振幅与偏置电流的关系

振荡器中的尾电流源有两重作用：一是设置偏置电流，二是在交叉耦合MOSFET

与交流地之间插入高阻通路【61。图3．14给出电流偏置型和电压偏置型振荡器。首先研究

图3一14(a)电压偏置型振荡器中交叉耦合晶体管在一个振荡周期内的工作状况。两个晶



东南大学博士掌位论文

体管的VGD大小相同，符号相反，因为它们是谐振腔两端的差分电压。当差分电压为0

时，两个晶体管都处于饱和区，交叉耦合对管的跨导提供了一个小信号负阻，使得振荡

器起振。当差分振幅增长，并大于阈值电压‰时，一个晶体管处于线性区，另一个晶
体管仍处于饱和区。工作在线性区的晶体管的电导幼s随差分振幅的增加而增加。由于
电流流经此晶体管产生能量损耗，相当于在谐振腔两端接入一个电阻。在下一个半周期，

另一个晶体管的助s增加谐振腔的损耗。在一个周期中，两个晶体管降低了谐振腔的Q
值，导致振荡器相位噪声性能恶化。

输出电压

负载阻抗

(a)电压偏置

输出电压

(b)电流偏置

图3．14电流源提供的高阻抗通路

接下来考虑图3．14(b)中电流偏置型振荡器的情况。当差分电压为0时，两个晶体
管导通且表现为接在谐振腔两端的负电导。随着差分电压的增加，一个晶体管进入线性
区，呈现出谐振腔端点到电流源漏极间的电导肋s，而另一个晶体管关断。由于电流没
有通路，所以没有信号电流流经助s。线性区工作的晶体管也就没有降低谐振腔的品质
因数。这样看来，使用尾电流源是很有利的。但由于实际情况中不存在理想电流源，电

流源会给振荡器引入额外的噪声，且电流源减小了振荡幅度，降低了信号能量，也不利

于相位噪声的降低。

那么是否能够在交叉耦合对管与交流地之间提供高阻通路，不使线性区工作的晶体

管降低谐振腔的品质因数，而又避免实际电流源引入的负面影响?仔细观察振荡器结构

发现，在差分电路中，奇次谐波流经差模通路，偶次谐波流经共模通路，如图3．15所
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示I，J。因此严格说来，电流源只需提供对振荡频率偶次谐波的高阻抗通路。而二次谐波

占偶次谐波的主要成分。现在只需要在一段窄频内提供高阻抗通路，这样就有新的方法

代替原来的电流源。比如用谐振在2倍振荡频率的LC谐振腔代替电流源，称之为噪声
滤波网络。

二 ；V三A．，R2节v竺。{

≯≈I
I

(a)差模通路

；乏⋯-擘一厶l⋯一■P
～，，

VAR2 VARIj*E
I．． ．

％吣
r

l

图3．15差模通路与共模通路

3．4．3噪声滤波网络

(b)共模通路

从前面的分析可以看出，将一个大电容与电流源并联可以衰减二次谐波频率处的电

流源噪声，在电流源和互耦对的共源点之间插入一个电感，如图3．16(a)所示。

； 亨 1
．I， l ～

再><≮

亏在2蜘处呈现旄阻抗-
(8)尾电流源的噪声滤波网络(b)顸部电流源的噪声滤波网络

图3-16电流偏簧型差分负阻振荡器的噪声滤波网络

该电感与互耦对共源节点的寄生电容在2幼处谐振，在二次谐波频率附近提供一个
27
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高阻抗，所实现的阻抗大小依赖于电感的品质因数。这种高阻抗阻止了电流源在二次谐

波频率处的热噪声进入振荡器。该高阻抗还可以阻止线性区工作的互耦对晶体管给谐振

回路引入损耗。插入的电感和与电流源并联的电容称为噪声滤波网络。

在采用顶部偏置的电流偏置型振荡器中，电流源从电源电压注入到差分电感的中心

抽头处，如图3．16(b)所示。如果忽略到地的结电容，项部偏置的振荡器和尾部偏置的振
荡器的性能是完全一样的，既然偏置电流源都是与电源电压串联。但考虑到接地的结电

容，这两种结构存在一些不同的地方，如项部偏置的振荡器对衬底耦合噪声具有更好的

抑制作用(电流源可以放在一个单独的11阱中)，项部偏置的振荡器的1纱噪声影响更小

(PMOS管的1／厂噪声要小于NMOS管)等。项部偏置振荡器和尾部偏置振荡器最大的

不同在于噪声滤波网络。在顶部偏置振荡器中，与电流源并联的电容仍然将二次谐波频

率处的电流源热噪声短路到地，但电感只能接在互耦对的共源点和地之间，与共源节点

的寄生电容在二次谐波频率处谐振，阻止二次谐波电流经接地的结电容和互耦对晶体管

流到地。

对于电压偏置型振荡器，如果不采用噪声滤波网络，那么线性区工作的晶体管会给

谐振回路引入额外的损耗，恶化了相位噪声性能，但如果采用噪声滤波技术(图3．17)，

就可以阻止线性区工作的晶体管给谐振回路引入损耗。这种振荡器可以提供最高的振荡

幅度(没有电流源语电源电压串联，不会消耗电压空间)，因此它的相位噪声是最好的。

； ≯ {
。， l 。

j降～仁
亏在2幼处璺现高阻抗=

图3．17采用噪声滤波网络的电压偏置型振荡器

下面考虑噪声滤波网络对电源噪声的抑制能力。在没有采用噪声滤波技术的尾部偏

置振荡器中，电路中存在的各种寄生非线性结电容会使得电源噪声耦合到谐振回路中，

而且电源电压的低频噪声会通过谐振回路电感来调制互耦对的漏极，这些都会产生调制

噪声。由于振荡器仅能对直流或者二次谐波频率处的共摸电流发生响应【21，噪声滤波网

络所提供的高阻抗会阻止二次谐波电流流动，因此采用噪声滤波技术可以提高振荡器对
电源噪声的抑制能力。

3．4．4电流复用

互补差分振荡器也称为采用电流复用技术的振荡器，是低功耗设计中经常采用的一

种技术。它同时利用PMOS管和NMOS管互耦对提供负阻，总负阻是两个互耦对的负



第3犟LC压控振荡器

阻之和，这样电流源提供的电流在PMOS互耦对和NMOS互耦对之间得到了复用。而

谐振回路并联在差分输出之间，谐振回路可以采用由原来的两个谐振回路串联而成，但

如果能利用对称螺旋型电感，则原来的两个电感可以用一个具有两倍电感量的对称性电

感来代替，这样可以节省很大的芯片面积，而且对称型电感具有更高的品质因数，因此
可以得到更好的相位噪声性能。这种结构的另一个好处是当PMOS互耦对和NMOS互

耦对的跨导设计为相同时，上升波形和下降波形是完全对称的，可以消除闪烁噪声上变

频对相位噪声的影响。为了做到这一点，在版图设计中保持两个支路的对称性是非常重

要的。互补差分振荡器的缺点是在跨导相同时，PMOS晶体管的寄生电容要大于NMOS
晶体管，这会限制振器的调谐范围。

3．5 Colpitts振荡器

Colpitts振荡器也称作电容三端式振荡器。三端式振荡器是常用的振荡器电路拓扑，

结构简单，便于分析。图3一18是三端式振荡器和Colpitts振荡器的电路图。在三端式振
荡器中，只要保证蜀和弼电抗性质相同，即两者同为感性电抗或同为容性电抗，而玛

与它们的电抗性质相反，就能满足回路相位平衡条件，振荡器就有可能工作。根据玉

和恐的电抗性质确定振荡器是电感三端式还是电容三端式。而Colpitts振荡器就是电容

三端式振荡器的具体电路结构。Colpitts振荡器采用电容分压的谐振回路，通过有源器
件提供的正反馈使振荡器工作。在图3．18(b)电路中，电阻盈蒯代表总负载，它包含了
谐振腔的有限Q值、晶体管的输出电阻和振荡器驱动的负载。在实际使用中，电流源常
常被换成电阻或扼流圈。

3．5．1大信号跨导

VDD

(a)三端式振荡器 Co)Colpitts振荡器

图3-l 8三端式振荡器和Colpitts振荡器

因为振荡器正常工作时，信号振幅一般很大，因此需要晶体管的大信号跨导分析振

荡器电路。首先定性分析图3—19(a)中电路。随振幅H的增加，源极电压蚝被拉到～个

更高的值。当输入信号达到最大时，珏也达到最大值。在栅压从峰值开始下降不久，晶

体管就处于截止状态，因为输入信号的下降速度超过了电容通过电流源放电的速度。电

流源在每个周期内对电容迸行放电，所以栅源结在输入信号回到峰值之前又被正向偏
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置，这引起了一个漏极电流脉冲。这个过程不断重复，所以漏极电流由一系列脉冲电流

组成。栅、源电压和漏极电流的波形示于图3一19(b)。

Hoosmt

‰ 一

y J I I

l №

．； ＼ 7 i＼ 7 ＼ ／ { ．

V|V V V，一。
I

lD J l I I l

＼ ＼ 爪 爪 爪 ～

(a)大信号跨导(b)大信号输入下的栅、源电压和漏极电流

图3．19大信号跨导电路-q栅、源电压和漏极电流

根据KCL知道电流的平均值应该等于毛IAs，即

厶IAs=71 r七(f)dr (3-26)

而漏极电流基波分量幅度为

‘=号f iD(t)cos缈tdt(3-27)

由于iD(t)由--系列窄脉冲组成，而且这些电流脉冲大致出现在输入最大幅度时，所

以公式(3．27)中的余弦函数在冲击电流存在的一小段时间内可以近似当做单位量。因此

五=亍2 r毛。)cos03t廖≈三T r七p)峦=2厶。昭 (3-28)

这说明大信号下，基波分量的振幅近似等于偏置电流的两倍，因此大信号跨导为

Gm=鲁≈等 (3-29)

关于Gm的公式推导仅在所比较大的情况下成立。对于MOS晶体管，H的“大"

是相对于过驱动电压而言的，对于双极性晶体管，“的“大”是相对于热电压而言的18】。

实际的振荡器通常满足这个条件。

3．5．2振荡频率与振幅

为了计算振荡频率和振幅，把图3．18(b)中ColpittS振荡器转化成图3．20所示模型【8】。
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晶体霄模型

图3-20 Colpitts振荡器大信号跨导模型

首先把输入电阻Ri通过电容分压器折算到主要的谐振回路，再与电阻邱并联，得

到谐振腔等效电阻

％=剐高(3-30)
其中Gm是大信号跨导，疗是电容分压器的电压分配系数

舻苟艺 p31)
cl+c2

同时注意到受控电流源总是产生一个正弦输出，其幅度为GmK=2厶。As，所以可以用一

个具有这个幅度的独立正弦电流源来代替。这样就把电路变成如图3-21所示形式，图

中C南是两个电容的串联值

％=否c忑,G (3-32)

2／BtAsSiaW

图3-21 Colpitts振荡器的简化模型

而振荡频率为

l

旷两
振幅“就是谐振回路的振幅‰乘以串联电容的电压分配系数，因此

‰=鲁
谐振状态下谐振回路上电压的振幅就是电流源振幅与谐振回路净电阻的乘积

3l

(3—33)

(3·34)
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‰-2‰k=2‰吲f壶】
观‰而知

代A式0-29)N0．34)化简得到

‰=21BlAs琊(1一玎)

(3-35)

(3-36)

因此，振荡器的振幅也就直接正比于偏置电流和谐振回路的等效电阻。其中晶体管

的输入电阻与c2并联，由于电容分压器的作用，它等效为谐振回路的负载时要除以系

数矛。因此可以通过调节两个电容的比值来控制晶体管输入电阻的负载效应。同时珂的

大小还影响相位噪声性能，一般来讲，刀在O．3到O．5之间能够得到最优的相位噪声，其

具体分析将在第六章给出。

3．6小结

本章介绍了振荡器的基本工作原理，着重论述了差分负阻振荡器与Colpitts振荡器

的分析方法，为后面振荡器的设计打下基础。
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第4章相位噪声

相位噪声是振荡器的一个主要性能指标，它影响着接收机的灵敏度和发射机的邻近

信道干扰。在电路设计领域，对相位噪声的研究一直受到关注，因为只有深入了解压控

振荡器的相位噪声产生机制，才能设计出低相位噪声的本振源。本章首先介绍相位噪声

的基本概念，然后分析相位噪声对通信系统的影响以及锁相环中的相位噪声，最后研究

目前应用最广泛的相位噪声分析理论：Leeson模型和Hajimiri的线性时变模型。

4．1相位噪声分析

由电路元件和外部环境引入的噪声会影响振荡器输出信号的频率和振幅。多数情况

下，由于振荡器固有的限幅机制或可以后接幅度控制电路，很容易消除振荡信号的振幅

扰动。因此振荡器的噪声分析中一般忽略振幅扰动，而只考虑频率扰动。这个频率扰动

就是相位噪声。它在时域上表现为周期的随机变化或时间轴上过零点的随机漂移，在频

域上表现为信号频谱不再是单一的谱线，而是在输出频谱的周围表现出“裙带"现象，

如图4一l所示。射频系统中，相位噪声通常在频域表示。其定量描述为偏离载波频率纳
一定频偏△战单位带宽内噪声功率与载波功率的比值，用分贝表示，单位为dBc／I-Iz。

理想振荡器 J I

～

图4-I理想振荡器与实际振荡器的输出波形及频谱

4．1．1单音信号的幅度与相位调制

若VCO的自由振荡频率为幼，理论上，VCO的输出信号可以表示为

∥00)=Acos(coot+≯)(4．1)

式中的矿是相对于角频率幼的瞬时相位，彳是信号的振幅，稳态时，彳和夕都应该是常
33
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数。但实际VCO电路的输出信号并不如此，彳和矿都是变化的。式(4-1)应该改写为

‰(r)=A(t)cos[coot+≯(f)】(4·2)

么④对输出信号的影响可以称为幅度调制，砻(力对输出信号的影响可以称为相位调制。假

设≯O)=九sin lf，么(f)=彳(1+氏cos 2t)，I丸I<<|彳I，I氏I<<I么I，有

圪lln(，)=A(1+如cosf／2t)·cos(coot+丸sinQIt)

=Acos(coot+丸sin Qlf)+彳心cos 2tcos(cod+丸sin Ql力

=Acos(coot+丸sinQlf)+兰笔■cos[(铴+Q2)f+丸sinf／lf】
二

+兰笔kcos【(‰一Q2y+丸sinQlf】

=Acos回，+-华[cos(coo+Q1)f—cos(coo—Q1)f】0-3)

+华【cos(coo+Q2)t+cos(coo—Q2)力

+华[cos(‰+Q2+QI)f--COS(coo+Q2-Q1)明
+兰警[cos(oJ0一Q2+Q1)f—cos(coo—Q2一Q1)订

可见经过幅度调制和相位调制后，圪m(，)含有更多的频率分量，包括coo，时Q1，础鸥，
幼+Q2土Ql，coo—f12+f11。假设flt<Q2，从虼ut(力的单边带功率谱密度(Power Spectral Density,

PSD)的角度看，通过幅度和相位调制后，调制信号的频谱被平稳地搬移到了被调制信

号的两侧，见图4．2。对于频率综合器电路而言，这些调制信号本身就是电路的输入噪

声，经过电路的调制功能产生的边带频谱也是不需要的，它们也就自然成为了输出信号

的噪声。

L

>
t t t 彳

▲ ▲

l 'I t 世

tao-fh∞o∞m
oo-f12+O,000+‘21 醐2+Ql

图4．2相位和幅度调制对载波频谱的影响

式(4—3)的结果中第～项代表信号，第二项是相位调制产生的噪声，第三项是幅度调

制产生的噪声，后两项是相位幅度共同调制产生的噪声。由于振荡器电路中，幅度调制

可以通过电路的限幅机制消除，但相位调制却很难根除，所以因相位改变而产生的噪声

占主要部分，下面仅考虑相位调制产生的噪声。

式(4—3)中，最后两项的能量相对第二项很小，因此第二项是主要的相位调制噪声，

其能量与信号能量的比值为相应振幅比值的平方
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其中妇是如的均方根值，且

4．1．2压控增益与相位噪声

上迪：丝：焦堕
气船4 2

(4-4)

(4-5)

VCO设计中，过大的压控增益会恶化相位噪声。根据前面的结果可以推导出相位

噪声与压控增益的关系，从而定量的描述压控增益对相位噪声的恶化程度。变容管的加

入降低了谐振腔的Q值，另一方面，变容管引入的噪声调制振荡频率。这两种原因都会
恶化振荡器的相位噪声。将变容管噪声等效为电阻热噪声，噪声电压为

vn-44ff丽 (4—6)

其中赡是变容管上热噪声电压均方根，k是波尔兹曼常数，r是绝对温度，尺是变容管

的等效噪声电阻。这个噪声电压和压控增益硒的乘积就是频率偏移的均方根，频率偏

移可以由(4—5)得到。根据调频波理论，距离振荡频率频偏矗处的最大相位偏移如为

丸=42Ko吒／f． (4·7)

代入公式(4-4)可以算得由变容管引入的特定频偏上的相位噪声为

三魄)=20loglo(丸／2)=20loglo·懿42krR／f． “-8)

4．1：3噪声与传递函数

．以上讨论只是基于单音调制，但是噪声的频谱分量是非常丰富的。而且图4．2也仅

仅考虑了由调制产生的频谱搬移，确定了频谱上各种频率分量的相对位置关系，但并没

有考虑电路本身的增益对输出噪声功率的影响。因此，需要从更一般的角度去考虑噪声

对信号的影响。由于VCO是负反馈系统，而且对相位存在固有的积分过程，情况比较

复杂，关于VCO的具体情况将在后面讨论。在此，假设电路没有反馈，且是线性时不

变系统。若输入噪声为平稳随机分布的白噪声，其功率谱密度为晶i(7)，电路的传递函数

为域s)，则电路的输出噪声PSD可以表示为【I】

＆(／)-s．∽．|日∽12 (4．9)

因此，电路的输出噪声PSD取决于噪声频谱和电路传递函数。图4．3给出了这种频谱转

换的示意图，实际上体现了电路传递函数对噪声频谱的重塑。

IH(／)l? ‰(，)

风∞

罗7霄·’气砺
雾。” ～翁

氯4 ： 。麓

—-釜二_—二盆篁——◆／

图4．3传输函数对噪声频谱的重塑

更一般的情况，电路的输入信号应该包括信号和噪声，而且电路自身也存在噪声。
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若仅仅考虑白噪声，式(4-9)应该修正为

‰∽=呱删∽+‰。∽】-f日∽12+鼠U) ⋯．、

=&U)·1日(厂)12+＆(厂)

其中，墨i删(7)为输入信号PSD，&oi辩(7’是输入信号中噪声的PSD，&。∽就是输入信号中
总的PSD，而S∽是电路自身的噪声PSD。对电路而言，&。∽是乘性噪声，．兔(7’是加性

噪声。以滤波器为例，若频率为．，5的信号通过一个中心频率为．届的窄带滤波器，滤波器
对输入信号、输入噪声以及电路自身噪声PSD的重塑过程可以用图4—4来描述。

o

S0t(，)

图4—4传递函数对信号及噪声频谱的重塑

现在，可以根据噪声对VCO相位、幅度的调制而产生的频谱搬移和VCO传递函数

对噪声功率谱的重塑来定性地解释VCO的噪声形成。MOSFET的低频1／f噪声和表现

为白噪声的沟道热噪声的功率谱经过VCO固有的积分过程后形成VCO输出信号的相位

噪声功率谱。这种积分过程是与VCO传递函数相关的，相位噪声功率谱是在零频率两

侧对称分布的，其中的频率分量的大小体现的是VCO相位变化的快慢，这也就是VCO

输出信号的调相信号。分布在零频率两侧的相位噪声功率谱经过相位调制后，其频谱被

搬移到振荡频率两边，形成在振荡频率两边对称分布的相位噪声功率谱。在这里，VCO

传递函数对于噪声功率谱的重塑体现在VCO对噪声源的积分过程中。由于1／厂噪声和

VCO的传递函数都与频率有关，所以相位噪声噪声功率谱密度的大小也会呈现出与频

率相关的分布。这种趋势在后面相位噪声的计算公式中可以得到体现。

既然信号伴随有噪声，为了衡量信号质量的好坏，可以用噪声功率占信号总功率的

大小来表示信号的质量。前提是信号本身是窄带的，而且所需信号为中心频率。计算公
式为

：101L(Af)10 o一生蜒垃笪：!垦!I (4．11)= od 1堂型旦__=2==I “．11)
一’

。L ‰ j

三(助的单位是dBc／Hz。由于幅度调制可以通过电路的限幅机制消除，但相位调制却很
难根除的，所以相位改变而产生的噪声占主要部分。Z(A／)也称之为相位噪声，是由偏离

中心频率矽处l-Hz内的噪声功率比上信号总功率得到的。实际测试中，频谱仪很难得
到1-Hz内的功率，代之以一定带宽内的功率，此带宽称为分辨率带宽(Resolution

Bandwidth，RESBW)。而且测试中也很难得到信号的总功率，由于频率为．而的信号，即
载波信号的功率比噪声功率大得多，所以用载波信号的功率代替总功率。这样就可以通

过频谱仪测得的频谱对相位噪声作粗略的估算。式(4．11)可以近似为
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心，m lOlogl垒躲(RESB铲W Hz)，‰] 睁12)
⋯

I ， 一”l 陆

=lOlog咒d妇d魄+Ⅳ，RESBW)-lOlog‰l-10109(RESBW，Hz)

式(4-12)虽然可以计算相位噪声，但仅适合于实际测试，并不适合在电路设计时对
相位噪声的分析和计算。

4．2系统中的相位噪声

4．2．1收发机中的相位噪声

为了理解相位噪声在射频系统中的重要性，考虑图4—5描述的一般收发机结构。

Antenna Mixer

Mi】(er

图4_5通用射频收发机前端

其中一个本地振荡器同时为接收和发射路径提供载频。如果本振输出包括相位噪

声，则下变频和上变频信号同时被破坏。这可以由图4-6看出。

本振输出

有用信号

芏 ～
下变频信号

(1)理想振荡器的下变频

下变频信号

(b)倒易混频

街

∞

图4．6相位噪声对变频过程的影响

在理想情况下，有用信号与一个脉冲卷积，从而变换到一个较低(和一个较高)的

频率，形状并未改变。然而在实际中，有用信号的相邻信道可能存在很强的干扰信号，
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而且本振具有不可忽视的相位噪声，如图4．6所示。当两个信号与本振输出进行混频时，

下变频后的频带包含两个重叠的频谱，有用信号受到干扰信号带尾强噪声的干扰。这种

效应称作倒易混频(reciprocal mixing)。

如图4—7所示，相位噪声在发射路径上的影响稍有不同。假设一个无噪声的接收器

需要接收幼点的微弱信号，而一个邻近的、很强的发射机在幼处产生一个具有很大相

位噪声的信号。则有用信号会被这个发射机的相位噪声的带尾所破坏。

4．2．2相位噪声与信噪比

图4．7发射机中的相位噪声

通过上面的分析，现在可以推导相位噪声与信噪比的关系【2】。在图4．8的频谱图中，

t％(7，表示干扰信号的相位噪声分布，五和矗分别为期望信道的下限和上限，信号带宽

BW=f．-．L。信号频率与干扰源频率间隔为鲈

品缈 ；i ～；

，；弋af一

干扰／|＼

／|卞
信号

I、

＼乏
l I I ～

图4—8相位噪声引起的信噪比降低

假设干扰源信号功率尸iI吐，信号功率只，A矿Ps。则干扰信号相位噪声在有用信道
内产生的总噪声功率为

只=e”最(／)矽=so·BW(4-13)
其中岛表示信道带宽内单位频率的平均噪声功率。而以分贝表示的信噪比等于

SNR=lOlog(P．／只)=10log(P,)-10log(P,,) (4一14)

干扰信号源在频偏缈处的相位噪声可以表示为

上(At)=lolog儡·1 Hz／‰)=10109(￡／Bw／‰)
(4．15)

=lOlog(P,)-10109(BW)一10log(P。t)
、 ’

由以上两式可以得到相位噪声与信噪比的关系

L(af)=10109(P．)一SNR一10log(BW)一lOlog(Pmt)(4-16)

公式(4—16)给出了如何根据系统信噪比确定某一频偏上的相位噪声。
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4．2．3锁相环的相位噪声

锁相环的输出信号就是VCO的输出信号，因此，锁相环同样存在相位噪声的问题。

接下来研究VCO的相位噪声如何影响锁相环的相位噪声。VCO的相位噪声主要来自电

路内部，而PLL的相位噪声主要来自三方面——输入相位噪声、电路内部噪声和VCO
的相位噪声。输入相位噪声和电路内部噪声可以共同等效为输入端相位噪声。所以，PLL

相位噪声大小主要取决于环路对输入相位噪声和VCO相位噪声的抑制能力。图4．9(a)
是PLL存在等效输入相位噪声时环路噪声的线性化相位模型。

^∽

苁∞

(a)PLL的输入相位噪声

颤D

翻∞

(b)f13vco弓lX的相位噪声

图4-9 PLL环路噪声的线性化相位模型

因为仅仅研究环路对噪声的传输和抑制，可以假设咖O)=O，若PLL的开环传递函数
为G∞，则

【九(s)一疙0)／Ⅳ】·GO)=欢0)

根据式(4-17)可以得到PLL对输入相位噪声的传递函数

堕熊： G(s)

丸(s)1+o(s)／N
=日(s)

(4—17)

(4·18)

图4-9(b)是PLL中VCO存在相位噪声时环路噪声的线性化相位模型。同样可以假设

锄∽=O，根据图中所示，可以得到

卜欢0)／加·G(J)+kO)=唬(s)
则PLL对于VCO相位噪声的传递函数为

器=而丽1=聃)

(4—19)

(4-20)
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式(4-1 8)和(4-20)表明PLL环路对输入相位噪声是低通的，而对于VCO的相位噪声是高
通的．环路带宽的大小决定了两种相位噪声对输出信号相位噪声的影响大小。因此，根

据式(4．9)，PLL输出信号中相位噪声的功率谱晶¨∞的分布取决于环路的传递函数，而
传递函数的一3dB带宽决定了输出信号中总的相位噪声。在这里，环路传递函数对于噪声

功率谱的重塑作用得到了充分体现。图4一lo描绘了PLL传递函数对输出信号相位噪声
的影响。工程上，为了得到比较好的相位噪声性能，一般将PLL的环路带宽南dB设计
为岛们和品，。∞的交点。

，瑚 ，

圈4-10PLL传递甬数对输出信号相位噪声功率谱的影响

4．3 Leeson模型

使用圈4．11来分析振荡器的相位噪声性能

图4-Il理想负阻振荡器

为了分析简单假设有源器件是无噪的．凡是电路中唯一的噪声源，它产生的噪声是

白噪声，可以等效为一个噪声电流源，其功率谱密度为

t{茸=4kTlR(4-21)

LC谐振电路上的噪声电压为噪声电流源与噪声电流源所看到的有效阻抗的乘积。在振
荡器稳定振荡时，负阻提供的能量等于振荡回路损失的能量，园此负阻与R互相抵消．

噪声电流源看到的有效阻抗是理想无损LC网络的阻抗。

在稍微偏离振荡频率曲处(偏移量Am)，LC回路的阻抗近似为

z(q+a砷*_Jii：乇了
考虑到并联LC谐振回路的品质因子为舻甜n啦，因此

z(峨+△删“鑫
40
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LC谐振电路上的噪声电压功率谱密度为噪声电流源的功率谱密度与LC回路阻抗

平方的乘积

号=弘-2降4胁b)2 (4—24)

由于LC谐振电路提供了滤波功能，输出噪声电压的功率谱密度与频率无关，它与载波

频率幼的平方呈正比，而与频率偏移量△彩的平方成反比，而且输出噪声电压的功率谱

密度与LC谐振腔回路的品质因数平方成反比。

在这种理想模型中，电阻R的热噪声引起振荡信号的幅度和相位扰动，在没有自动

幅度控制的情况下，根据热动力学平分定律，噪声能量将平等地转化为幅度扰动和相位

扰动。实际的振荡器都存在幅度控制措施，因此输出噪声电压仅对相位扰动产生贡献，

其值为式(4．24)的一半。按照相位噪声的定义，这种理想振荡器的相位噪声为

m咖川。爿等(鑫)‘l ㈣

其中，尸s为振荡信号能量，它与振荡信号幅度％之间的关系为只=0．5曙／只。

从式(4．25)可以看出，振荡器的相位噪声与振荡信号能量和LC谐振回路的品质因数

的平方呈反比，因此提高振荡信号幅度和LC谐振腔Q值可以提高振荡器的相位噪声性

能。式(4．25)还表明振荡器的相位噪声与频率偏移量的平方呈反比，但实际测量得到的

相位噪声与频率偏移量之间的关系曲线如图4．12所示。它分为三个不同的区域：与偏

移频率无关的区域称为平坦区；与偏移频率平方呈反比的区域称为l／厂z区；与偏移频率

立方成反比的区域成为1／f3区。对照式(4．25)，可以看出1／f2区域的相位噪声与电阻热
噪声相关。实际电路中的有源器件会引入l／厂噪声，经上变频后会转移到载波频率附近，

造成偏移频率量很小时的l／厂3区域。为了避免负载效应(负载变化时，振荡频率发生变

化)，振荡器一般都有一个输出缓冲电路，该电路会限制可以观测到的振荡器嗓声基底，

测试设备本身也存在可测量的噪声基底，当偏移频率较大，振荡器噪声谱低于输出缓冲

电路或者测试设备的噪声基底时，振荡器本身的噪声是测量不出来的，这就形成平坦区。

以△妫

△q，， 舭Q log(△妨

图4-12实测相位噪声曲线

根据以上因素，Leeson在上世纪70年代提出一种基于线性时不变系统的分析方法，

称为Leeson模型【31，它是迄今为止最常用的相位噪声模型

41
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一川。g{孚·II+(南)21．(¨篱)} ∽6，

其中F是经验常数，七是波尔兹曼常数，Z为绝对温度，只为谐振回路中等效并联电阻

上的平均功率耗散，QL是谐振回路的有载品质因数。馘／，，是VCO功率谱中1／f3和l矿

区域的拐角频率。Leeson用晶体管1矿噪声的拐角频率来代替l矿3拐角频率。

Leeson模型预测了振荡器的相位噪声行为，而且数学表达式非常简单，因此得到了

广泛应用。但Leeson模型中包含一个试验参数F，需要进行实际测量后拟合得到，因此

它不能预测振荡器的相位噪声性能，这是Leeson模型最大的问题。按照Leeson模型，

平坦区与l纩2区域的分界点应该等于eod2Q，但实际中并不总是成立。Leeson模型的另

一个问题是馘，一也不总是等于有源器件的l纩噪声拐角频率，更多地将它作为一个试验

参数对待，更加消弱了Leeson模型的相位噪声预测功能。

针对Leeson模型不能预测振荡器相位噪声性能的缺点，RaeI应用周期性稳态频域

分析方法分析了LC差分负阻振荡器的相位噪声性能【4】，给出了，参数的计算公式

F=l+÷手+丢增tobiasR (4-27)⋯’一 ’

兀yo
y

其中，丫是晶体管沟道电流噪声因子，对于长沟道器件约为2／3，对于短沟道器件，它的

值可能增加到2~3。虼是振荡电压幅度，，是振荡器核心电路偏置电流，gmbi丛是偏置晶

体管的跨导。该式中第一项表示LC谐振回路噪声对相位噪声的影响，第二项表示负阻

互耦对噪声对相位噪声的影响，第三项是偏置电流源噪声对相位噪声的影响。偏置电流

源噪声对振荡器的相位噪声有很大影响，是限制振荡器相位噪声性能的主要因素。Rael

模型指出了振荡器各部分对相位噪声的影响，为研究减小相位噪声的措施指明了方向。

4．4线性时变模型

要对VCO的相位噪声进行分析，需要找到在实际设计中能够采用的具体分析方法。

已报道的关于相位噪声产生的物理机制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

析和线性时变(L1V，Linear Time Variant)分析。

线性时不变模型包括Leeson模型【31、Craninckx模型【5】和Razavi模型16J。Leeson模

型已经在上文介绍过。Craninckx模型和Razavi模型都是将振荡器看作一个线性负反馈

系统，根据系统传递函数计算出器件噪声引入振荡器的相位噪声。在线性时不变系统假

设的前提下，这两种模型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按

每十倍频．20dB斜率下降的结论，指出设计低相位噪声振荡器的两个必要条件：增大振

幅和降低谐振腔等效串联电阻。不过他们的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

声模型中也存在经验拟合参数。因此线性时不变噪声模型存在许多待解决的问题，与

Leeson噪声模型相比，并没有本质上的提高。

Samori提出的非线性时不变模型7】阐明了差分对管噪声和尾电流源噪声是如何影响
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，但是仍

然有经验变量，因此Samori模型也是一种定性的噪声分析模型。
42
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Hajimiri提出的线性时变相位噪声模型18’9】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地考虑振荡电路

的时变特性。线性时变模型能够分析平稳噪声，甚至是周期平稳噪声。该特点是线性时

不变噪声模型所不能的地方，线性时变相位噪声模型还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噪声的拐角频
率就是器件闪烁噪声的拐角频率，而通过线性时变相位噪声模型的分析，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，甚至可以比双极性工艺还要好。本节主要介绍线性时变相

位模型。

4．4．1相位增量的冲击响应

振荡器的噪声分析可以用n输入(每一个输入代表一个噪声源)2输出的系统做模

型，两个输出是振荡器同时产生的幅度和剩余相位，彳∽和则。噪声以电流元注入节点
或电压源串联支路的形式引入。对每一个输入源，系统都可以看作是单端输入，单端输

出的。可以通过图4—13所示两个等效系统的行为研究彳∽和吠力时域和频域的波动。

图4．13相位和幅度的冲击响应模型

图4．13中的系统都是时变的。考虑图4．14所示理想并联LC振荡器的特殊情况。

如果像图上那样注入脉冲电流攻D，振荡器的幅度和相位响应就会像图4·14(a)、彻的图
形。瞬态电压变化△y为

AV=△g／C雠(4-28)

这里卸是电流脉冲注入的全部电荷，％是节点总电容。电流脉冲只会改变电容两端电
压，而不会影响经过电感的电流。从图4．14可以看出，么∽和吠力的变化结果与时间相

关。极端情况下，如果脉冲加在电容两端电压的峰值上，将没有相位偏移而只产生幅度

变化，如图4．14(a)所示。另一个极端的情况是脉冲加在过零点上，将会对剩余相位吠f)

有最大的影响，对幅度有最小的影响，如图4．14(b)所示。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。有一点很重要，不论注入电荷多么小，振荡器都是

时变的。因此幅度彳(f)和相位吠力对电流脉冲的响应函数坂辑磅和h,Ct,0是时变函数。
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图4-14谐振腔时变冲击响应

另外，通过SPICE仿真验证可以知道冲击响应函数办A以力和厅反‘力都是线性的【8】’
虽然振荡器系统是电压电流之间的一个非线性电路，但是相位增量的冲击响应满足线性

关系。根据图4．13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

吃O，f)=巡“O—f) (4·29)
’

gm“

其中，qmax是节点处的最大电荷，“(f)是一个阶跃函数。r∽定义为相位增量的冲击敏感
度函数(ISF，Impulse 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。冲击敏感度函数描述了2兀周期内，户耐刻单位脉
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

∞

F(COor)=iCo+∑cn cos(moor+#．)
厶，llI

(4·30)

其中靠是实系数，磊为n次谐波的初始相位，因为如不影响相位噪声的计算，我们在后
面的计算中忽略它。

对于给定的冲击敏感函数度r∽，可以通过叠加和积分的方法得到相位增量吠f)

矽(f)=￡％(f，f)·f(f)办=i1一Lr(‰f)·，(f)如

=去[睾￡如)如+妻n=-I cn L啦)c。s伽‰f，df]
‘‘

只要找到ISF变化的傅立叶系数，就可以用式(4．31)计算任意电流妁注入电路任意节点
的吠f)。一般情况下，对研究节点施加一位于振荡频率n次谐波上、频偏Aco(Aco<<oJo)

处的正弦波电流噪声f(f)=Leos[(naJo+Aca)t】，根据式(4．30)和谐波之间的正交特性可以
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得到

矽(，)≈去l LL cos晒‰+△国弦】c。sQ‰f)df]
≈—Inc．sin—(Acot)

2q。,Aco

4．4．2相位到电压的转换

(4—32)

计算振荡器输出电压的功率谱密度需要知道相位增量与输出电压的关系。电流噪声

源产生振荡器的输出电压过程，可以看作是两个子系统的级联，如图4．15所示。第一

级为线性时变系统，噪声电流转变成相位增量；第二级是一个非线性系统，表示相位调

制，将相位增量转成电压。

——i(tk 线形时变系统 政，，)． 非线性系统

丙“f’力 贝祝】b什烈棚

图4-15噪声电流到电压

相位增量的窄带相位调制可以表示为

矿(t)=COSc‰，+≯@，，=c。s(‰r+学) @一33，

因此，在频率刀％+Aco处的注入噪声电流将在频率％±△国处产生的单边带噪声谱密度

与载波功率比为

L{Aco}=1 0．10-扭[4q,。,Aco)2 ㈣

4．4．3单边带噪声谱密度与噪声载波功率比

现在讨论随机电流噪声矗(f)的情形。它的功率谱密度包括平坦的区域和l／厂区域，

如图4-16所示。从前述及式(4．33)可以看出，位于振荡频率整数倍附近的噪声分量都变

换为&佃)的低频噪声边带，它又变为S@)频谱中的接近载波的相位噪声，如图4．1 6

所示。可以看出&细)的总量等于COO整数倍附近器件噪声产生的相位噪声贡献的总和，

权重因子cn。这点示于图4．17(a)(对数频率尺度)。得到的单边带噪声密度谱三{△∞)绘

于图4-17(b)中的对数坐标系。&(∞)频谱中的边带又通过前面讨论过的调相机理导致

默∞)频谱中的相位噪声边带。这个过程示于图4．16和图4．17。
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图4．16器件噪声到相位噪声的转换过程

口)。卜◆、
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(a)吠t)的功率谱密度 (b)单边带相位噪声功率谱密度

图4．17相位增量和单边带相位噪声

这个理论预言了相位噪声谱中l纩3，1矿2和平坦区域的存在。低频噪声源，如闪烁

噪声，乘以因子Co，表现为相位噪声谱中的l矿3区域，而自噪声项，乘以其它的因子Ca，

引起相位噪声谱中的l矿2区域。很显然，如果原始噪声电流必f)中包含l矿n的低频噪声

项，它们就会在相位噪声谱中的l矿叶2区域出现。最后，图4．17中的平坦底噪声源于振
荡器噪声源的基底白噪声。总的边带噪声功率是这两者的和，在同一幅图中以粗线标出。

为了对相位噪声边带功率进行定量分析，现在考虑一输入噪声电流具有白噪声功率

谱密度《／矽。因此在由源引起的某一节点上，△硼偏处以dB表示的低于载波的总单
边带单位带宽相位噪声谱密度为
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m州¨09f罄、1
L j

其中噪声功率谱密度为至A／"=等，根据ParSeVal原理有

砉《=≯酬2凼=2毫

小咖m，。g[裆)
这个方程代表了任意振荡器1／Y2区域的相位噪声谱。对于与电感串联的电压源，g。眦用伊m麒‰ng代替，伊嗽代表电感最大磁通。

现在可以定量地研究器件1纩拐角频率和相位噪声l矿3拐角频率之间的关系。从图
4-17中可以看出，这两个频率之间的关系明显依赖于各个系数岛的特殊值。噪声谱中闪

烁噪声占主要部分(△∞<∞l谚的器件噪声可以描述为

勃=譬’酱(zXo<嘶) (4．38)

其中∞l矿是器件l矿噪声拐角频率。方程(4．37)和(4-33>导出相位嗓声1／f3部分的表达式

舢H¨。文菩‘怒‘等) ㈣
器件闪烁噪声产生的相位噪声与器件自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／．／"3和1／f2区域间的拐角频率q，，3，也即式(4-37)-与(4·39)相等，可得，

％嘞，．电2嘞，告㈥2 (4．40)

可以看出，内部噪声源产生的1／y 3相位噪声角频率不等于器件l矿噪声角频率，而是偏
小，差了一个系数(co／2F咄)2。下面要讨论的是，由于印与振荡波形相关，如果振荡波

形中存在一定的对称性，印将会显著减小。因此，器件1纩噪声特性羞并不表明近载波
相位噪声特性差。

4．4．4周期稳定噪声源

除了系统自身的周期时变特性，振荡器的一些随机噪声源的统计特性也会周期地随

时间变化。这些噪声源称作周期稳定噪声源。例如，振荡器中MOS管的沟道噪声就是

周期稳定的，噪声功率被栅源过驱动电压调制，它随时间周期变化。电路中还有其它噪

声源统计特性不依赖时间和电路的工作点，因此叫做稳定的，比如电阻热噪声。

周期稳定的电流磊@臼噪声可按下式分解弘01
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in(t)=ino·,z(cot) o-41)

这里，n(力是周期稳定白噪声，foo(0是稳定白噪声，仅(∞f)是决定周期的函数，称作噪声调
制函数(Noise Modulation Function，NMF)，是周期性无量纲函数。我们定义a(coO为归
一化函数，最大值为l。如图4．18所示。

图4．18周期稳态噪声源可以分解为一个稳态噪声源和周期性函数的乘积

这样，毒等于最大均方噪声功率，《(f)随时间周期变化。把以上‘(f)的表达式带入

式(4．3 1)，得到吠f)表达式

她)=L讹)F口(co。r)df=“∽地掣f ㈣)

可以看出，周期稳定噪声相当于稳定噪声加在具有有效ISF的系统上，ISF为

r’硪(功=r(x)口(功(4-43)

这里a∞可由器件噪声特性和工作点很容易得到。因此，后续计算都要使用这个有效
ISF，尤其是计算它的系数岛。周期稳定噪声源和振荡波形之间联系紧密。噪声功率的

最大值总是出现在振荡波形的特定点，因此噪声的平均不能很好的代表噪声功率。

4．4．5多噪声源相位噪声

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

电路往往有许多个电流噪声源，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

外也必须同时考虑电流噪声源之间的相关性。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‰和平均值Fa。；
3)根据式(4．37)和(4．39)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；

4)将独立噪声源引起的相位噪声三(△国)相加，相关噪声源产生的相位噪声L(Ao)求均方

根，得到振荡电路的整体相位噪声ktaI(△∞)。
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总的说来，Hajimiri提出的线性时变相位噪声分析方法只需要知道每个噪声源的电

压或电流谱密度，噪声注入点的电荷变化最大值qmax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厶删(ACo)。该方法可以使设计者清楚的知道电路中的每
个噪声源对振荡电路整体相位噪声的影响，这样可以采用一些措施抑制相位噪声中最主

要的噪声来源。

4．4．6冲击敏感度函数计算

Hajimiri模型提供了一个比较准确的分析相位噪声的方法，其中ISF函数的计算非
常关键。按照定义，ISF函数的计算方法是通过在某一个节点注入一个电流脉冲，并观

察它对输出相位增量的传输函数来求取的，这也是最准确的方法。但在实际模拟中，6

函数是无法做到的，只能用有限幅度和一定持续时间的窄脉冲来代替。既然注入电流太

大会影响电路的正常工作状态，注入的电流幅度必须很小，导致电流时间积(即注入电

荷量)也很小，所引起的相移也是很小的，难以准确观察也容易引入数值计算错误，这

样就降低了ISF函数的准确度。该模型的第二个问题是过长的模拟时间。在注入电流脉

冲后，仿真时间步长必须很短以保证仿真的准确性，同时为了使得电路恢复到稳定状态，

仿真时间又需要很长。因此，求一个节点在某一个时间点的ISF值就需要进行长时间的

瞬态分析。为了计算一个周期内的ISF，必须取足够多的时间点来进行分析。而为了衡

量整个电路，电路中的每一个节点都必须进行分析，这导致仿真时间很长。当振荡器电

路的复杂性增加时，计算ISF函数所需的计算开销是无法承受的。因此必须找到更简单

的方法获得ISF函数，才能充分发挥线性时不变模型的作用。除了上面的方法，这里介

绍两种更简便的，实际中可以应用的ISF求解方法。

文献[8】中给出扰动引起的相位增量的等式

螗等。鲁卉 ㈣
其中△旃是节点i上电流脉冲引起的相位增量。电流脉冲在节点电容ci上引起的电荷增

量为卸i。r是振荡周期。一是节点i上电压的微分，I’，’12是波形矢量一阶导数的范数。

可以证明公式(444)得到的相位增量和实际的相位增量很接近【11】。对式(4-29)积分并结合

式(4—44)得到

丢=筹=署‘弄 ㈣，
g眦 卸i l■l 1，I。

对于Lc振荡器，振荡波形接近理想正弦波，E仍是正弦波，1．1，‘l等于v：振幅的N倍。

对单端振荡器，N=I，对差分振荡器，N--2。这样看来，只要对振荡器仿真，得到稳定

后几个周期的振荡波形，就能利用公式0-44)得到ISF函数。对于环形振荡器，∥l可用

’‘的最大值代替‘蚋。这种方法同样能够应用在芯片的测量过程中，把示波器上的稳定振

荡波型数据导入电脑，便可计算得到ISF函数。

对于理论分析，更希望得到ISF函数的解析解，这样可以得到相位噪声关于某个参

数的解析解，便于从理论上寻找参数的最优值。对于LC振荡器，可以假设节点电容C
上电压为正弦波，对于具有普通Q值的谐振腔，这个近似都是可以接受的【lI】。这样公
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式(4-44)可以写为

蜘等·鲁‘鬻=鲁。半 ㈤

其中gm戤是一个振荡周期内，节点电容ci上存贮的最大电荷，S由下式给出

其中Ⅳ是振荡器中谐振腔的个数，旃是各个谐振腔的相位偏移。应用公式(4—45)、(4-46)

和(4—47)得到ISF函数为

r=_sin(rCOot) (448)

其均方值为
1

‘=1斋(4-49)
这种方法适合理论分析，其缺点是得到的ISF函数没有直流分量，即式(4—39)5b的co=0。

所以无法分析I／f3区域的相位噪声。

图4．19给出这两种方法得到的ISF函数的比较，可以看到两种方法得到结果还是比

较接近的。

4．5小结

1．4

1．2

>1．0

罂
鞲n8

0．6

n4

图4．19振荡波形及两种方法得到的ISF函数

函
∽
■一

本章详细分析了相位噪声的产生机理以及它在通信系统中的影响，介绍了相位噪声

分析中的常用模型并比较它们的优劣。着重分析了Leeson模型和Hajimiri提出的线性时

变模型。并解决了线性时变模型中存在的ISF函数难于计算的问题，不仅能够通过仿真

得到较为精确的ISF函数，而且能够得到ISF函数的近似解析解。利用仿真得到的较为

精确的ISF函数可用于计算电路中各个噪声源对相位噪声的影响，而ISF函数的解析解

㈨㈨吣时嚣
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可用于理论寻找某参数的最优值。
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第5章CMOSVCO优化设计

第5章CMOS VCO优化设计

本章应用CMOS工艺设计两个差分负阻结构的压控振荡器，应用于数字电视调谐

器。一个为1．18一GHz窄频带VCO，一个为1．2之．1．GHz宽频带VCO。以相位噪声为主
要优化目标，首先从理论上计算压控振荡器的相位噪声，然后详细介绍了VCO设计过

程中采用的优化方法。

5．1设计指标与电路结构

数字电视地面广播(DVB-T．．Digital Video Broadcasting-Terrestrial)的信号带宽范围
为48～860 MHz。射频接收机采用两次变频结构，频率变换过程如图5．1所示Il捌。上变

频的第一个中频选定为1220 MHz，这样采用下边带的混频器要求第一本振频率范围为
1268--,2080 MHz。相位噪声指标为．85 dBc／Hz@10kHz和．105 dBe／I-Iz@100kHz。第二个
低中频选定为36 MHz，故而第二个本振中心频率为1184 MHz。相位噪声要求同第一本

振。整个系统采用CMOS工艺在片集成。

LOl

1268~2080 MHZ

L02

“7∞1200 NⅡ{z

图5-1 DVB接收机频率变换示意图

由于系统需要本振模块提供差分信号，而LC差分负阻振荡器具有差分输出，且振

荡电压幅度和相位噪声性能都比较优秀，因此这里采用差分负阻振荡器电路结构。由于

尾电流源会引入额外的噪声，因此本设计中没有使用尾电流源，而是采用电压偏置结构。

电路同时采用了PMOS管互耦对和NMOS管互耦对。其优点是电流复用，即相同的直

流偏置能够提供更大的负阻值。从技术实现角度看，宽频带VCO更难一些。对于设计

指标中要求的频带范围，单靠变容管的调节已经无法实现。而且为了系统整体性能，要

求VCO的压控增益不得超过100 MHz／V。因此宽频带VCO采用谐振腔并联开关电容阵

列的方式实现。本章的设计以窄带振荡器为基础，在此之上添加开关电容阵列构成宽带

振荡器。两个振荡器的电路原理图相同，如图5．2所示，P、N为谐振腔节点。由第三

章内容可以确定振荡器的频率范围

丘2瓦1 缸2丽1 (5．1)

三是电感值，cmiII和Cm“是变容管电容范围。而振荡幅度

A=4‘IAs毽／兀(5-2)

毛IAs是偏置电流，由直流仿真测得，在电源电压固定的情况下可以通过调节晶体管尺寸
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改变。啷是谐振腔等效损耗电阻，由电感和变容管的器件性能决定，可以通过仿真得到。
相位噪声性能是本设计的难点，下面主要针对其进行分析和优化。

5．2相位噪声分析

己!≥—<型E
L1

VARj VAR2

[=)———J，I’
vet

图5．2VCO原理图

5．2．1 晶体管工作状态与半导通角m

这里的分析集中于LC差分负阻振荡器的简化模型上，谐振腔电容远远大于电路中

的所有寄生电容。假设振荡波形的振幅为彳T，则对谐振腔输出正弦信号的任意相位都有

巧(≯)=Acos(≯) ‰(≯)=一彳cos(≯) (5·3)

这里用玳替a,g。设MOS管阂值电压VTH，P、N节点的直流偏置电压VBIAS。为了保证
振荡波形的对称性，一般情况下都有％IAs=VDD／2。振荡器工作时，交叉耦合对中的晶体

管并不总是导通的。以图5．2中晶体管Ml为例，振荡波形印与漏极电流缸l的关系如

图5．3所示。

}

J L

、 。f’ 儿＼一一．珞lAs＼
￥

、

一‰弋。／／ 飞1⋯

t ：1
，7

八 I／ ， 八～
l
I

．-O o

图5．3晶体管工作状态与半导通角
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当振荡电压降到闽值电压之下时，晶体管关断。在一个振荡周期内，把晶体管导通

的角度表示为2(b，西就称作半导通角。

利用以上参数，晶体管M1的跨导可以表示为

gmI=疋p名I^s+彳cos(痧)一yrⅧ)

=氍<cos(力+毕) (5哪

=K彳【cos◇)-cos(①)J

对一①≤矽≤西成立，其中①是半导通角，魄。As一‰)／彳=-cos(西)，也即

⋯一。s(等》) (5·5)

同样可得其它三个晶体管的跨导

g。2=K。彳(一cos(≯)-cos(C0)

g．o=x／(cos(≯)一cos(西)) (5。6)

gm4=K彳(一cos(矽)一cos(①))

5．2．2谐振腔损耗引入的相位噪声

由于图5．2中的谐振腔两端节点电压为差分信号，为了分析方便，需要把它等效一

端接地的单端谐振腔。把它的中点看作接地，从而将其分解为两个一端接地的谐振腔，

如图5．4所示。每个谐振腔的电感和电阻值均为原来的一半，电容值为原来的两倍。

生义E
C

正≥—<面

(a)差分谐振腔 (b)等效的单端谐振腔

图5-4差分谐振腔等效为两个单端谐振腔

由第二章内容知道，CMOS LC振荡器中的主要噪声源来自谐振腔损耗电阻啷和

MOS器件产生的沟道电流噪声以及l矿噪声。首先考虑酃的电阻热噪声对相位噪声的
影响。第四章给出了并联在振荡节点到地之间的噪声源产生的相位噪声在频率偏移ACo

处为
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删圳bg(軎券) 伶乃

这里qmx是与谐振腔电容在一个振荡周期内的最大动态电荷，其值等于谐振腔节点电容

与电压振幅的乘积。e是噪声源的功率密度，对于电阻热噪声有

《=《=4kTAf／(1≈／2) (5—8)

r是这个噪声源的ISF函数。由式(5．3)，节点P处的ISF为f31

I'=rR=-sin(0)／N (5—9)

上式的ISF函数与谐振腔损耗电阻相关，它表示流经地和谐振腔节点，面积△Q的脉冲
电流对谐振腔电容充电至)JAV产生的剩余相位。Ⅳ等于谐振腔个数。可以算得一个周期

内rR的均方值为

爱。2去￡瑶(≯)彤2嘉 (5。o)

因此由谐振腔损耗电阻引入的相位噪声为

m咖㈨。g(Ⅳ．毫2·尝卜。《赢匆) 仔Ⅲ

系数Ⅳ代表在Ⅳ相的振荡器中对每一个噪声机理都有Ⅳ个独立不相关噪声源对相位噪

声的贡献相等【41。

5．2．3沟道电流噪声引入的相位噪声

接下来分析晶体管沟道电流噪声对相位噪声的影响，考虑到电路的对称性结构，可

以只分析Ml的噪声对相位噪声的影响，其它晶体管的噪声影响可类似推出。结合公式

(5—4)得到沟道电流噪声谱密度为

毫I=4kTyAfg．,=4kTrAfK,A(cos(#)一cos(O)) (5-12)

为了找到ridsl(定义为M1的相关ISF)，按照ISF的定义，把电流脉冲注入噪声电流流

过的节点，测出由此产生的剩余相位。

给Ml的漏和源注入相同的电流脉冲【51。按照矽的取值不同，Ml、M2的开关状态不

同，整理为如图5．5所示的图形。第一种情形是西．兀<水7t．西，M2关闭，Ml流过了所有
电流；第二种情形是．①<班①嚷和死．参<班①，所有的晶体管都工作在饱和区；第三种情
形是①<犯兀．西，这时的ri凼l的值已经不重要了，因为在这个区域Ml关闭，对噪声没有
影响。

■L等_孥l#J譬_≯——T_———-r———]————r———1————广—甲罗
Ml ：off：Oil：Oil：011：off：

M2 ：On：Oil：off：on：on：

：m：H：l：Ⅱ：HI：

图5．5晶体管开关状态
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对于第一种情形，在Ml的漏源之间并联脉冲电流源，注入电荷量△Q，如图5．6(a)
所示。图中的Ct表示源极节点到地的寄生电容，和C1相比，这个电容很小。漏源之阊

的脉冲电流源可以分解为两个一端接地的脉冲电流源，电荷量△Q，如图5-6(b)所示。这

样看出Ci被充电到△n而C，T被一△Q充电到．△％。而电荷．△Q在Cl被△Q充到△y的瞬
时被近似从凸移到G，因此，C1节点电压变化是零，ri凼】也同样为零。即使对西．7c<细．①
中的一些角度，Ml进入三极管／线形区，ri幽l仍然是零【5】口

(a) Co) (c)

图5-6 Ml导通而M2关断的情形

第二种情形是如图5．7所描绘的情形，所有的晶体管都工作在饱和区。

I C

图5·7MI和M2都导通的情形

再次推导△Q。首先加在Ml管漏源间的电流脉冲在Cl和cT上产生了两个电压，AV

和-△蜥，c2上电压为0。由于MI和M2都导通，cT上的电荷．AQ被转移到Cl和C2上，

转移量和它们的跨导成正比，因此最后CI上的△确和Q上的△圪为

△巧=AV—址
‰l+岛2

△％=-△矿—』丝一
g-,i 4-g-,2

(5·13)

考虑到△K和AV2明显相关，由△H和△圪引起的剩余相位等于由Cl上单一电压△矿’引起

的剩余相位，其值为

AV‘=△巧一△圪=△矿—二垒L(5-14)
gmI十gm2

S7
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由于AV产生rR，从(5-14)可以得至lJFiasl

Ea．。∽=1-sin广(C)石2硒gm2(矽)
为了找到有效ISF Fidsl．。ff，根据第四章内容，从(5一12)得到顶力

口=扛面F吾面可

简化乘积项琉。形皿2形)后，吃。，。嘶写成

(5-15)

(5-16)

吒-～=去￡吒-。州)彩

≮1 f_中sin矿2(矽)。(彘g卜谢 (5．忉=· ’·l一●·““凹 ～J—J，，

'． 。， Lg。l+m2／
。

=矛1 L咖2泓(掣茹产)．．(C0s(沪cos(㈣彬
这里．①<萨①．兀上的积分和冗．①<萨①上的积分相等。改变积分变量x--cos(痧)，并令
口=．cos(e)，(5-l 7)的积分为

吃一2嘉￡届·(等)2懈口，出=嘉‘(詈扎争圳两)侉㈣
≈刍扛嘉(等净)2=嘉磐

尼IAS是偏置电流，因为爿=4／趟／，得到由MI沟道电流噪声引起的相位噪声

m咖川十老2·尝)=101。g(器J p功

对照式(5．11)可知谐振腔电阻与MOS管沟道电流噪声对相位噪声的影响约为l：弦

对于闪烁噪声引入的相位噪声无法求得解析解。但可以按照第四章中介绍的ISF函

数的另一种求解方法，x,J-振荡器进行时域仿真，根据振荡波形求得ISF函数的直流分量

珊，得到I／f区域的相位噪声。将这三部分相位噪声相加便得到总的相位噪声。

5．3优化设计方法

根据前面介绍的方法，本小节对谐振腔电感的取值和MOSFET的宽长比进行优化，

以求得到最好的相位噪声性能，后面的设计过程将依据本节的分析。由于优化的过程中

用到电压受限区与电流受限区的概念，因此首先在第三章的基础上电压受限区和电流受

限区进行更细致的分析。

5．3．1 电压受限区与电流受限区

在电压偏置型差分负阻振荡器中，振幅随晶体管尺寸而变化。当晶体管的宽长比

(W／L。fr)由小变大时，谐振腔振幅A先随W／L。tr增大(电流受限区)，然后趋于％D／2

(电压受限区)。为了对振荡器做相位噪声的优化分析，需要根据晶体管的导通状况对
58
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电流受限区进一步细分。由于晶体管M2的漏极电压就是Ml的栅极电压，当振幅

A<VGs-‰时，晶体管一直工作于导通区，当A>Vos．‰时，晶体管部分时间工作于截
止区，因此随振荡幅度的增加，晶体管在一个周期内越来越多的时间工作于截止区，如

图5．8所示。

振幅增

图5-8晶体管工作状态随振幅的变化

据此把电流受限区分为两个区域，区域I中，么<％s．‰，晶体管在整个振荡周期
内导通，区域II中，A>Vos．VTH，晶体管在一个周期内部分时间导通，如图5-9所示。

彳

gOD／2

％s．‰

W|L啦

图5-9电压受限区与电流受限区

电流受限区中，振幅彳与W'／Lcff成正比

彳=(4／冗)厶lAsq 2(4／兀)K(Vos-')2墨 (5．20)

=(4／矽眠x(矿／k)(‰一‰)2墨
‘。

其中kiAs是静态电流，砩是谐振腔等效损耗电阻，旌载流子迁移率，％是单位面积
的栅氧化层电容。而在电压受限区中，振幅A为常数。

5．3．2谐振腔优化设计

当振荡频率一定时，谐振腔电感电容的乘积是一个定值。接下来讨论保证LC乘积

不变的情况下，如何选择电感感值能够得到最小的相位噪声。讨论中假设电感具有相同

的Q值，而把谐振腔等效为图5一lO所示RLC并联电路。
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图5．10谐振腔的等效变换

由第三章知，这样的等效变换在Q值大于10时还是非常准确的。其中并联电阻

墨=ac00L(5-21)

从式(5．21)看出，振荡频率和电感Q值不变时，琊正比于电感值。当L过小时，琊

过小。这时有源器件产生能量不足以抵消Rp上的能量消耗，振荡器会停振。这是振荡
器设计中最严重的事故，应当严格避免。所以电感取值不能太小。把式(5-21)代入(5-20)

得到

A=(4／，t)肠x(形／k)(Vos一‰)2QoooL (5-22)

这表示在电流受限区中晶体管尺寸不变时，振荡幅度和电感三成正比。当电感由小变大，

振荡器从电流受限区变化到电压受限区。

根据前面的计算，式(5．11)给出谐振腔损耗电阻引入的相位噪声，把取对数的部分

表示成噪声载波功率比，重写于此

脚H。叫南】=10log(篆) 。彩，

将(5．22)代入上式，得到

乏芘硒1芘丽1=魂素芘铫==㈣，
从上式看出，当L较小时，电路工作在电流受限区，A芘墨芘L，噪声载波功率比和电

感值成反比，当三较大时，电路工作在电压受限区，彳为常数，噪声载波功率比和电感

值成正比。基于以上结论，用仿真软件对相同的振荡器做电感扫描，以找到最佳电感值。

仿真中设定电感Q值为10，并保持LC乘积不变，对应三的不同值得到的相位噪声示于
图5．1l。从图中看出，电感值在5-nH附近有最小的相位噪声。
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图5一11相位噪声与电感值的关系

MOS晶体管尺寸变化影响半导通角西的变化，结果是晶体管的开关状态不再如图

5．5所示情况，因此对MOS晶体管宽长比的优化要按振幅彳的不同分段考虑。相位噪

声的计算基于公式(5—7)。

郴咖川09[老·尝)=lol。《剖 ∽5，

在图5-9的电流受限区I中，由于振幅较小，两个晶体管在振荡周期内一直工作于

饱和区，这时的半导通角巾邗，cos(*)=-I。从(5．18)看出‰只与口有关，而此时
a---cos(O)=l，所以r傩是与晶体管宽长比无关的常数。由于振幅较小，沟道噪声电流也
能近似为稳定噪声源

砬=4kTyg,,,=4kTyK(VGs—Km)OC矿／三。仃 (5—26)

把式(5-20)代入(5-25)得

乏=瓣I·警。c器芘瓦1(5-2A 乃
￡硎。 2C2△功2

2

(形／厶厅)2 形／k
7

从上式可以看出，在电流受限区I中，噪声载波功率比与WIL。ff成反比，在P点有最小
的相位噪声。

在电流受限区II，将沟道电流噪声谱密度表示为一个稳定噪声源和周期函数口的乘

积，这样就可以将周期稳定噪声源中随时间变化的部分计入ISF函数，而用稳定噪声源

代表沟道噪声电流。由式(5．20)得

i=4眠彳2而4kTy 么2 oc彳2 (5．28)

代入式(5-25)得到此区域中的噪声载波功率比

急oc学吒‰。 彳2
删 (5·29)
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r吣的求解由(5．18)，只是这时不能使用近似的结果，而要求出精确解

riLo蛐=嘉￡届·(等卜+口)dr
， ’。 、(5·30)

：击．|2(1_a2)；一正孑+4口：正孑+4口arcsin(口)一—arcsi—n(a)I
q刑V L

a ／

将口=．cos(①)以及(5．5)带入上式，并代入相应的工艺参数，可以得到r吣关于W／L。ff的函
数，进而得到此区域中噪声载波功率比相对W／L。仃的变化关系，对应的函数曲线如图5．12

所示。图中曲线是噪声载波功率比，其纵坐标对最小值进行了归一化，图中离散的圆点

是相位噪声的仿真值。可以看出理论推导的结果和仿真结果趋势相近，而且NMOS晶

体管宽长比在80到90之间，振荡器电路有最小的相位噪声。

'．'8

’．'e

，．，4

1．’2

磁，一焉
'．06

'扛4

，，∞

0．118

荸
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磐
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霹

图5一12相位噪声与宽长比的关系

在电压受限区中信号振幅4不再明显增长，因而半导通角①也不再变化，由式(5．17)

可知此时的r眦是常数。由式(5．12)得到此时的沟道噪声电流

矗=4kTTK,,A oC形／L疗 (5-31)

这样得到电压受限区中，噪声载波功率比与耽eff成正比，在Q点有最小的相位噪声。
综上所述，只有在电流受限区H中才存在噪声载波功率比的最小值，这一点也是相

位噪声的最优值。

5．4窄带压控振荡器

本小节以前面的优化方法为指导，进行1．18．GHz窄频带压控振荡器的设计。

5．4．1 电路拓扑

窄带压控振荡器的电路图如图5．13。电路同时采用了PMOS管互耦对和NMOS管

互耦对。谐振腔由一个对称电感和两个变容管以及一个并联电容组成。输出缓冲级由两

个反相器构成。L2、C2和L3、C3组成两个谐振在2四。的噪声滤波网络。其中电感Ll采

用TSMC工艺库中提供的差分对称电感，L2和L3采用工艺库中的普通标准电感，可变

电容VAll．1和VAR2采用工艺库中提供的积累型MOS管可变电容，电容Cl采用高Q值
62
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的MIM电容。

图5—13窄带压控振荡器电路图

由于振荡器核心电路的谐振频率、相位噪声等性能容易受到后级电路模块的影响，

必须有缓冲电路实现VCO核心电路与后级模块的隔离。缓冲电路可以用共源级电路[61、

源极跟随器电路[71、反相器【8】等结构实现，由于振荡器核心电路输出的电压幅值已经很

，高，故不需要缓冲级提供电压放大功能，同时要考虑整个模块功耗的大小。在获得同样

的输出功率情况下，反相器结构的缓冲级功耗最小，因此本设计采用了反相器结构来做

缓冲级，其仿真功耗约为7．2 mW。

5．4．2 MOSFET尺寸确定

由于电路采用电压偏置结构，因此MOS管跨导与器件宽长比相关。在1-GHz频率

时对NMOS管仿真得到跨导、直流电流及容性电抗与宽长比的变化曲线如图5—14所示。

从图中看出，孙随宽长比线性增加，而其代价是功耗的增加，因为直流电流也随宽长比
线形增加。gm增加带来的另一个负面效应是容性电抗的增加，相当于在谐振腔两端并联

了电容，这样会降低振荡频率。因此加不能过大，而且谐振腔的自谐振频率要稍高于
工作频率。本设计中的谐振腔损耗等效电导大约为3 mS，因此踟只要大于3 mS就行

(还有PMOS对管提供3-mS以上的跨导)。从图5．14中看出，宽长比应该大于40。根

据上一节的优化结果，从图5．12看出NMOS管宽长比在80~90之间，振荡器电路有最

小的相位噪声。为了得到对称的振荡波形以降低相位噪声p】，NMOS与PMOS的跨导应

当相等。由于电子迁移率与空穴迁移率之比大致为4：1，所以设定它们的宽长比为1：4。
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5．4．3谐振腔设计
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(b)容性电抗

图5．14跨导、直流电流及容性电抗与宽长比的关系

谐振腔由对称差分电感和变容管及MIM电容并联构成，电感的选取基于上一节的

优化分析。从图5．11中得到电感值在5-nH附近有最小的相位噪声，此时相应的电容值

取2 pF左右。在工艺库中寻找5_nH左右的电感，目标是工作频率范围内Q值最大。文

献研究表明，在高频段差分输入的电感的Q值比单端输入的电感Q值高pJ。如果VCO

的拓扑结构也是差分形式的，就可以用一个对称结构的电感来取代两个独立的电感，从

而节省了芯片面积，进而又减小了衬底损耗，有利于提高电感Q值。本设计选用工艺库

中差分电感，参数为金属线宽30 pm，金属线间距3 pm，电感内径150 pm，匝数3。

图5．15给出此电感的自谐振频率在5．4 GHz，在l~2 GHz处有最大的Q值，约为lO，
电感感值为4．5 nH。由于电感感值不是连续可调，所以只能接近5 nH。

：；
曼：

囊
：

(a)电感值 (b)品质因数

图5．15差分对称电感的感值与品质因数

由于可变电容比Cm√cmirI直接影响调谐范围与相位噪声，且从调谐范围与相位噪声

是一对矛盾。因此，在满足系统要求的调谐范围下，我们可以不追求高的Cm∞,／Cmm，即

通过降低压控振荡器的灵敏度来降低相位噪声。而MIM电容的加入也减小了频率调节

范围，降低了相位噪声。变容管的变容范围1．¨．2 pF，压控特性曲线如图5-16所示。
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图5．16变容管压控特性曲线

5．4．4噪声滤波技术’

由于尾电流源会引入额外的噪声，因此本设计中没有使用尾电流源，而是采用电压

偏置结构。图5．13中k、C2和L3、C3组成两个谐振在20)o的噪声滤波网络。一方面在

电路的共模点上提供高阻抗，阻止振荡回路中电流的二次谐波分量到交流地，另一方面
能够阻止衬底和电源噪声进入振荡器。这里对电感的品质因数要求不是很高因此选择较

小面积的电感，金属线宽15¨m，金属线间距2“m，电感内径36 Fm，匝数1．25。在两
个振荡器的元件参数相同条件下，分别对带有噪声滤波网络和不带噪声滤波网络的振荡

器的相位噪声进行仿真，结果如图5．17所示。从图中可见，采用2幼的噪声滤波网络后，

相位噪声改善了5 dB左右。

lk 10k l(X]k

频率偏移／Hz

图5．17相位噪声仿真结果比较

5．4．S版图设计

版图设计在整个芯片设计过程中是非常重要的一步，版图设计的好坏也会极大的影

响芯片性能。对完成的版图进行参数提取，进行电路的后仿真，可以更准确的预测电路

的性能，因此是电路设计中不可缺少的一步。对于差分形式的电路结构，电路尽量对称

布局，有利于提高电路性能。压控振荡器的各个元件中，电感面积最大，版图布局受到
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电感的影响最多，要先布电感。由于电路结构总体对称，又选用对称电感，因此不难考

虑到用对称结构布局。对于电路中非对称的元件，如控制电压及其接入处的电阻，可以

一分为二，用并鞋的方式实现．虬获得对称结构。元件布局完成后，要进行连线。同一

节点最好在芯片内部相连，以确保电压电位相同，如要将位于版阁左右两边的控制电压
内部相连。但是这样将引出许多平行的长连线，产生寄生效应。减少寄生参数的一种方

法是尽量让这些金属连线走不同的金属层，同时距离越远越好。

版图布局还要考虑测试方便可行。本设计有两个直流输入控制端，高频差分输出端，

其它是电源和地线。高频信号线要尽量短，要让缓冲级的输出信号靠近输出焊盘，可以

从整个芯片底端输出。另外，根据射频与光电集成电路研究所现有的测试探针情况．输

出端可咀采用PGSGSGP的七针探针，焊盘选用75“m×75“m型，以减小面积，间距

为150 um。输入端焊盘在两端，有充足的空间可以利用，采用面积75“m×75¨m的单

针直流探针。苍片照片如图5．I 8所示。左右两端为控制电压；K．和珞，输出信号由底

端差分输出，为OP和ON，其它为电源和地端。芯片(包括焊盘)面积为1 1 xO 7mm。。

5．4．6仿真和测试结果

酗5-I 8窄带压控振薪器芯片照片

VCO芯片采用TSMC 0 18Itm 1P6M CMOS工艺实现，使用微波探针测试台和频谱

分析仪在晶圆上对VCO芯片进行测试。在1 8V电源电压F，电路直流电流8．8 mA，

其中振荡级电路4．3 mA。电压频率控制特性曲线的仿真和测试结果如图5-I 9所示。测

试得到振荡频率覆盖范围l 150～1210 MHz，仿真振荡频率1 170～1238 MHz。由于寄生参

数的影响，测试频率比仿真频率下降了大约30 MHz。

=

蒋
最
檑
《

＆dqE，v

圈5-19VCO压控特性曲线

按照前面的分析方法，对相位噪声作了计算与后仿真，结果比较示于圈5·20，从圈
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中看出计算结果与仿真结果比较相近。由于计算过程中有许多近似，导致它与仿真结果
间有4．dB的偏差。

1k加k 1∞‘ 1M如M

频率偏移，Hz

图5．20相位噪声的计算与仿真结果

计算过程中还得到了各主要噪声源对相位噪声的影响，列于表5．1，从表中看出MOS

管沟道电流噪声占噪声源的主要部分，它对相位噪声的影响也最大。而闪烁噪声对相位

噪声的影响不明显，说明频偏10kHz已经处于相位噪声的1／2"2区域。第二章的分析给出

TSMC工艺库中的NMOS和PMOS晶体管的1矿噪声拐角频率都在10 kHz以上。由此

看来，相位噪声的vf3拐角频率的确不等于器件的l矿噪声拐角频率。由于MOS沟道电
流噪声是主要的噪声源，因此减小偏置电流是进一步优化相位噪声最有效的方法。

表5．1各噪声源对相位噪声的影响比较

NMOS PMOS
谐振腔电阻 NMOS PMOS

沟道电流 沟道电流
热噪声 闪烁噪声 闪烁噪声

噪声 噪声

噪声源电流谱密度
2．2x10"22 5．82xi0’22 5．37x10．22 9．86x10’16 1．94x10’16

(A2fHz)

噪声源引起的相位噪声
-91．7 ．88．1 ．89．5 ．93．6 —136．7

(dBc／I-Iz@1 0 kHz)

VCO的输出频谱及相位噪声的测试结果分别示于图5．2l和图5．22。测得50fl阻抗

上的单端输出功率一3 dBm。相位噪声为．89 dBe／Hz@10 kHz和．1 12 dBc／Hz@100 kHz。
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图5-21窄带压控振荡器输出额潜

图5-22窄带压控振荡器相位噪声

表5-2给出本义电路与近几年发表的VCO相位噪声性能的比较，可以看出本文电

路的相位噪声性能优于其他电路。

表5-2vco相位噪声性瞻比较

5．5宽带压控振荡器

1268～2080-MHz宽带压控振荡器是在1184．M№窄带压控振荡器的优化基础上添加
开关电容阵列实现的．其电路结构如图5-23所示。振荡器核心电路结构较窄带压控振

荡器没有改变，只是为适应新的频段要求而将谐振腔变容管作了调整。输出缓冲级采用
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电压跟随器，仿真结果中得到这种结构比反相器缓冲级有更好的谐波抑制度。由于频带

范围较宽，单个变容管的变容范围已经不够，而过大的压控增益会恶化相位噪声，因此

采用开关电容阵列的方法，通过选择性的给谐振腔加入不同的电容把整个频谱分为多个
频段，每个频段内通过变容管调节振荡频率。整个电路采用四个开关电容，按不同的组

合构成16种接入方式，将全频段分为16段，这样既能覆盖整个频段，又能保证每段有

较小的压控增益。

V∞

P N P N

P N

图5-23宽带压控振荡器电路图

P N

5．5．1开关电容设计

谐振腔电感和前面窄带压控振荡器的相同，为4．5 nil，变容管变容范围0．55～I．15

pF。开关电容采用二进制权重的MIM电容实现【141，电容值的计算由以下公式确定

厶2可瓦=嚣1而 仔32)

，= 2
．，m雠 (5-33)

其中C为开关MIM电容，Q为开关MOS管漏极寄生电容，数字控制位n--4，G岫为

差分对管寄生电容，仿真得到G嘲大约为l pF。对于最低频率1．2 GHz，代入公式(5-32)

得到开关MIM电容约O．4 pF，对最高频率2．1 GHz，代入公式(5．33)得到MOS管漏极寄
生电容80伍。

开关电容确定之后，与之相连的MOS管作为开关使用，其尺寸有一定限制。如果

尺寸过小，会使得导通状态下电容值不能有效地接入谐振腔；如果尺寸过大，在关断的

时候会有很大的寄生电容。晶体管导通与关断时电容值的情况如图5．24所示。图中的

仿真结果是在MIM电容为0．95 pF时，扫描晶体管宽长比得到的。可以看到MOS管宽
长比选择在60---80是比较合理的。当MIM电容增加时，此曲线拐点会右移，这时应把

MOS管尺寸放宽，当MIM电容减小时，此曲线拐点会左移，这时的MOS管尺寸要缩

小。总之对于每一个开关电容，都要通过仿真找到合理的MOS管尺寸。
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罔5-26宽带压控振荡器芯片显微照H

由于低频

5—26是芯
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电路布局结构与窄带压控振荡器类似，采用PGSGSGP的七针探针作为输出。频段

选择控制端在芯片两侧。芯片在东南大学射频与光电集成电路研究所测试室进行测试，

在1．8．V电源电压下，电路总电流20 mA，其中振荡级电流8．8 mA。50Q负载上单端输

出功率．8 dBm。测试仪器采用AgilemE4“0A频谱仪和Agilent 86100A示波器测试，用

PMRl8．1．3TR电源供电。芯片能够正常工作，图5．27和图5。28分别为测得的压控特性

曲线和相位噪声性能。从图5．27看出，测试得到的频率范围1 173～1900 MHz，与仿真
结果相比，整个频段下移，高端频率下降300 blHz，低端频率下降60 MHz，频率覆盖

范围也变窄，与仿真结果的差异在很大程度上是由寄生电容引起。虽然设计时已经考虑

寄生电容的作用，将设计频段向上提，但幅度仍然不够。与设计指标相比，低端频率达

到要求，高端频率差180 MHz。设计中还存在的缺陷是各频段间重复部分较多，不能尽

可能的扩展频率范围，这是由于设计时过于保守，为避免频段间会有漏洞而将开关电容

选取过小，在以后的设计中应当改进。测得的相位噪声数值为．83 dBc／Hz@10 kHz和。99

dBe／Hz@100 kHz，与设计指标有几分贝的下降。仿真时得到的相位噪声为．89

dBc／Hz@10 kHz和．110 dBc／Hz@100 kHz。测试结果比仿真结果有将近lO分贝的下降。

复
褥
骚
擦
鞲

m2 0．0 02 o．● o．e O．B '，0 1上 1■ '．6 1．8 2．o

控制电压八，

图5-27压控特性曲线的测试结果

CarrJar PoNar一11．84 dSm Rtten
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图5-28相位噪声测试结果
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5．6小结

本章详细介绍了O．1 8．胛CMOS工艺设计差分负阻振荡器的设计过程及优化方法。
相位噪声分析部分对电压偏置式负阻差分振荡器都适用，可以作为相位噪声优化的依

据。最后实现的两块电路中窄频带压控振荡器的性能指标较好，满足设计指标的需求。

宽频带压控振荡器的测试结果据设计指标有一定偏差，为进一步的设计奠定了基础。
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第6章SiGe工艺振荡器

本章应用0．35一gm SiGe工艺设计Coipitts振荡器，应用于1SM(Industrial Scientific

and Medical)波段的集群系统，振荡频率340--400 MHz，相位噪声一91 clBc／Hz@．10 kHz。

并将线性时不变模型用于双极性Colpitts振荡器的相位噪声分析，对Colpitts振荡器的
电容分压比进行了优化分析。

6．1电路设计

集群通信系统是主要用于指挥调度的专用移动通信系统，其特点是用户动态共享无

线信道，频谱利用率高，通话具有私密性。由于集群通信系统具备特有的调度功能、组

呼功能、快速呼叫建立、高可用性和安全性等特点，在专业通信领域发挥着巨大的作用，

其主要应用范围包括对指挥调度功能要求较高的部门和企业，主要包括政府部门(如军

队、公安部门、国家安全部门和紧急事件服务部f-J)、铁路、水利、电力、民航等单位。
此外，随着经济的发展，出租、物流、物业管理和工厂制造业也越来越需要集群通信。

根据应用方式的不同，可以分为共网集群系统和专网集群系统。集群专网是指由某一部

门单独建设和维护，并仅在本部门内部使用的集群网络。集群共网则有运营商负责建设

和维护，多个集团或部门可以通过VPN等方式共同使用网络，并实现一定的服务质量

保证和优先级功能【lJ。

随着社会经济的发展，政府部门、企事业单位对移动调度服务的需求愈加广泛和迫

切。2008年的北京奥运会、2010年的上海世博会都对专用移动通信系统提出了很高的

要求，特别是美国的“9．1l"事件和我国2003年“非典"流行以后，更加深了人们对专

用移动通信和数字集群的理解，加强了它们在处理突发事件和特殊事件中的重要作用的

研究。

本章采用奥地利AMS公司0．35一Ixm SiGe工艺设计一个单端Colpitts振荡器，应用
于集群通信系统，电路结构如图6．1所示。虚线左边是谐振腔，由电感L1，变容管Dl，

D2，电阻心和耦合电容C3构成。

V

图6—1 Colpitts振荡器电路图
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由于电路工作在400 MHz附近，需要较大的电感和变容管构成谐振腔。片上元件

达不到这样大的数值，所以采用了片外元件。其中LI和L2是高频电感，Ll为30 nil，

用做谐振腔电感，仿真时设其Q值为20。L2为300 nH，用做扼流圈。Dl和D2采用

Panasonie公司变容管，型号MA2S376，反向偏压在¨．3 V之间，变容范围24~7 pF。

HBT三级管Q1和电容Cl’C2提供负阻补偿谐振腔的能量损耗。由场效应晶体管Ml和
M2构成的反相器用作VCO的输出级。

由于电感工1较大，它和变容管Dl、D2串联后等效为一个电感三，与电容Cl、c2

组成谐振腔。等效电感的计算为

三：L一上
1

2coC，

式中三是等效电感，cv是变容管串联电容值。由第三章内容知道，振荡频率

】

‰2面
其中C是谐振腔电容

c：善生
CI+C2

同样根据第三章内容，定义"是电容分压器的电压分配系数

刀；土
Cl+C2

由偏置电流可以大致算出振幅

A=2厶IAsRp(1一刀)

=‘锋(1一刀)

A为晶体管基极节点电压振幅，厄IAs是偏置电流，^是基波电流幅度，琊是谐振腔等效

并联电阻。仿真得到工作频率上饰为150 Q，偏置电流10 mA，因此得到谐振腔振幅
1．5V。

电路仿真过程中采用自建模型替代变容管Dl和D2，它们的等效模型示于图6-2(a)。

其中Rs代表变容管损耗电阻，L。是引线电感，Cp是封装电容，C，是可变电容。变容管
电容可以按下式计算

cj2南 (6．6)

其中％是振荡器控制电压。％是0电压偏置时的电容。x是拟合指数项。

将模型的仿真结果与厂商提供的器件的数据相比较，通过曲线拟合得到cio和X。

图6-2(b)是变容管的变容特性曲线。带有方块标志的曲线是从器件文件中读到的数据，

而带圆点标志的曲线是通过对模型仿真得到的。因为我们最关心振荡器的频率覆盖范

围，而变容范围决定了振荡器的输出频率范围，因此公式(6．6)中的参数选取要使两条曲

线的端点重合。振荡器的控制电压o~3．3 V，拟合区域也在这个范围之内。图6．2(b)曲线

中使用的参数是Cjo=24 pF和x--O．68。
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(a)变容管模型 彻变容特性曲线

图6-2变容管仿真模型及变容特性曲线

6．2相位噪声分析

相位噪声分析仍采用线性时变模型。与MOS晶体管振荡器不同的是，双极性晶体

管振荡器的基极电阻热噪声对相位噪声有较大的影响。而且双极性器件的指数率特性决

定了它的计算要比平方律特性的MOS器件复杂。

6．2．1小信号噪声模型

双极性Colpitts振荡器的小信号噪声等效电路示于图6-3。主要噪声源为谐振腔损耗

电阻热噪声《，集电极电流散弹噪声《，基极电阻热噪声盖。由于基极电流闪烁噪声

的影响很小，所以在这里忽略不计【2】。

图6-3 Colpitts振荡器中的噪声源

与上一章相同，对于相位噪声的解析计算只考虑l矿2区域相位噪声，使用的公式为

堆咖Ⅲ。任罄]=10l。g陋·罄) ∽，

其中C是节点电容，A是谐振腔振幅，I-。2表示噪声电流谱密度，r邮为其相关ISF函数
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的均方根。

对振荡的任意初始相位，谐振腔电压波形可以表示为

‰=一Acos (6-8)

这里用角度玳替研。，A在公式(6．5)中定义。考虑到圪是‰k经电容分压得到的，因
此它们同相位

圪(矽)=一(1-n)Acos(#) (6．9)

这样得到晶体管BE结瞬时偏压

VBE@)=一nA cos(#) (6-10)

令

A=nA (6-11)

定义％E是晶体管基极．发射极直流结EgE,，厶(刃可以表示为
监±盘!咝￡!

厶(矽)=／,e
唯

(6．12)

其中五是三极管反向饱和电流，所是热电压(g是电子电荷)，

■=kT／q (6．13)■ 、一 ，

因为晶体管电流的直流分量等于偏置电流如IAs，％E可从下面关系得到

厶瑚=石I EL(扔彤=去￡‘P鳖等业彬 (6-】4)

方程(6-14)的解可用修正的第一类Bessel函数项风∞表示【2】，风∽定义为

风(x)=去p删cos(删)刃 (6-15)

其中所是Bm(x)敝J阶数。当聊=O，式(6-14)正比于修正的零阶第一类Bessel函数岛似be／m。
定义

吸=丸／赡 (6-16)

重写(6．14)如下

‰=Le叠vr．Bo盼LP管制 (6-·7)

由(6．17)得到

VBE
mIn(彘弦 ㈣

由傅立叶变换得到晶体管电流的基波而

厶=妻[御cos删：昙胁芈cos∽彬 (6．19)

再次应用(6-15)，把正比于m=l的修正Bessel函数应用于(6．19)，经数学替换后得到
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‘啦eV睨lvT．BI(口：c)=2‰器 (6．20)

实际情况下口c很大，公式(6．20)简化为^划-B凇，这和第三章的结果一致。

6．2．2谐振腔损耗引入的相位噪声

首先计算谐振腔损耗引起的相位噪声，砩产生的静态噪声电流谱密度为

《=4七砑，≮ (6—2i)

在与K并联的位置向谐振腔注入一电荷fkAQ的电流脉冲，引起谐振腔节点电压变化

A陈=AQ／C(6-22)

其中C是谐振腔电容，由公式(6．3)定义。由文献【3，4】得到与岛相关的ISF

rR(矽)=sin(#)／N (6-23)

对于本章中的单端电路结构，N=I。容易求得《哪

《。=土27c f。《◇)删=三
把公式(6．21)和(6．24)代入(6．7)得到谐振腔损耗引起的相位噪声解析表达式

郴州‰《矗矧

(6·24)

(6-25)

6．2．3集电极电流散弹噪声引入的相位噪声

下面计算集电极电流散弹噪声引入的相位噪声。集电极散弹噪声电流谱密度为

《=2qI,Af (6-26)

由于芒是周期稳定噪声源，因此需要把ISF函数换成有效ISF函数Feff，由第四章内容

k(妒)=r◇)口◇)(6-27)

其中口(力包含了噪声功率源的周期特性。用ric表示《的相关ISF。在《的位置向谐振腔

电容注入电荷AQ引起的谐振腔节点电压变化

△圪=AQ／Cl (6·28)

与式△珞=tIQ／C(6．22)比较知道陋1

卺=爱巩=畿州h贤”唰力 (6-29)

下面计算口(力，根据式(6-12)、(6·26)和(6—27)得到
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苦2 2以P 咋

=2以扩P吩2萝’《(≯)
结合式(6·l 8)，定义

多=2咖-纽=2 kT。莉／BIASVT可 一 鼠(口e)

％。(妒)：庐
bk式(6—29)和(6-32)得到

R。诳(≯)=后丽(1一力)sin(矽)
现在能够计算砭硝舢

砭，诳舢=磊1 r4瑶，。贯(≯)却=去f。铲叫抑(1一刀)2 sin2◇)却

：—(1-—n)2 f4e％co《，)1-cos(2#)dO
2n 山 2

=旦芋[f。矿。os(卵彩一r筇P口．co|(。c。s(2彩彬]
：譬竺慨(吼)一垦(＆)】

由修正Bessel函数项的性质【2】

Bo(x)一B2(x)=2BI(x)／x

式(6．34)可以化简为 瑶～：掣
乘积

乏·圪一邓叫2掣警焉
代入式(6．5)、(6．11)、(6．16)和(6．20)，上式化简为

虿·《。硪舢=(1一刀)2TBl(a,)百2kT丽1BIAs
：(1-n)：要厶

1一，z kT

=一一刀墨

把上式代入式(6—7)最终得到由芒引起的相位噪声

(6—30)

(6-31)

(6-32)

(6—33)

(6—34)

(6-35)

(6·36)

(6-37)

(6-38)
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“蚺川。文等矗％J 伶3∞

式(6．25)和(6．39)n-J以结合起来，得到谐振腔损耗和集电极电流散弹噪声共同引起的相位
噪声公式

kc如H嘶文等，盘) ㈣∞

按照式(6．5)，A是栉的函数，忽略^和疗的弱联系，可以提出式(6-40)中与疗相关的项

f(n)_杀等 ㈣1)

容易找到n=0．28时，式(6．41)有最小值，这时式(6．40)表示的相位噪声最小。并且可以
看出最优情况下，谐振腔损耗电阻与集电极电流噪声引起的相位噪声的比值约为l：1．3。

做出苁以)的函数曲线如图6-4所示，可以看出对于谐振腔损耗和集电极电流散弹噪声而
言，刀取值在0．2到0．4之间，振荡器都有较好的相位噪声。

0．1 02．0．3 0．4 o．5 0．6

拧

图6．4谐振腔损耗电阻和集电极电流噪声引起的相位噪声和n的关系

6．2．4基极电阻热噪声引入的相位噪声

最后计算基极电阻热噪声引入的相位噪声，首先要把矗的相关ISF rrb(勿和rR(力联

系起来。ISF函数定义为在噪声电流源的相应位置并联一个电流脉冲源，向谐振腔节点

注入电容△Q，引起的电压变化△儿rR(力的求解过程为，与Rp并联一电流脉冲源向谐振

腔注入面积△Q(彩的电流脉冲，引起谐振腔电容C上的电压A喙(力=△Q(勿／C，这个电压

△嗽勿引起rR(d)。同样引入并联于，b的电流脉冲，如图6-5(a)，观察谐振腔电容C上的
电压变化△‰(力，能够得到rk(力

这里定义

驯)=器w)=锗w) ㈣)

9

B

7

6

5

4

一电
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△瓯(≯)=A‰(≯)·C(6-43)

为了方便计算，晶体管中的寄生电容都忽略了；但是仍然考虑基极和集电极之间的电容

岛，收集电流脉冲。这个电容的存在有利于计算，对最终结果没有影响。在时间确旅
加并联于n的电流脉冲△Q，CB立即充电到VB=AQ／CB。从户幻开始，％(f)随时间变化

且
圪O)=(aQ／CB弦7 (6喇)

其中z'=rbCu是％cB网络的时间常数。当cB足够小时，rig_远小于振荡周期，％@

也是脉冲。接下来，VB(t)弓l起的晶体管集电极剩余电流AI(t)也是脉冲。这样看来，图6-5(a)

电路与图6-5(b)电路等效，分析就可以简化

(a) Co)

图6-5计算h的电路图

Ⅳ(f)：gm(cOot)VB(t)：gm(吼f)掣口景 (6-45)
L-B

其中gm是晶体管跨导，注意到觚f)的相关ISF函数就是ric(力，因为zx／(0与e并联。容

易计算趟力包含的电荷△Q‰

△绋(矽)2￡世(‘)衍2 j：gm(coo‘)％(‘)出 (6-46)

≈g。(eooto)rbAQ(#)=gm(矽)％△Q(≯)

把式(6—46)代入式(6．42)，

L(扔=锗rR(力=gm(≯)％Ec(扔 (6-47)

=gm(≯)％(1一刀)sin(≯)

应用跨导和集电极电流的关系

gm(≯)=‘(矽)／K(6-48)

结合式(6-30)得到瑶一
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瑶肿=石1 f。瑶形)却

=嵴知2泓班强vT e2a,∞t(#)彬 ㈣，

=等高p训)(1_cos例)胁47c琢饼(口-1与
、 一“7

上面积分的求解仍用修正过的Bessel函数项

瑶舢=尘另笋莉IB2IAS·陂(2口。)一致(2吼)】
一(1一拧)2名r2 B1(2a。)2■矿％吣‘莉2坪 ””口e霹(吼)

一(1一刀)名厶。AS 蜀(2吼)
=————————-；——=二：=·—————_=————o■——一

4nYTRv 玩(吼)局(口e)

基极电阻热噪声电流谱密度为

虿=4后搿／％
将以上两式代入式(6．7)得到由基极电阻热噪声引起的相位噪声

郴州嘶文％P。荣‰‘矗杀j
注意A与刀的联系，提出式(6．52)中与玎相关的项An)

厂∽：．!．垒墼2．

应用Maple做出上式曲线如图6-6所示。从图中看出，基极电阻热噪声引起的相位噪声
在n=O．5附近有最小值，而且在n=O．5附近的变化比较平坦。

7．O

6．5

6．O

它5．5
≮

5．O

4．5

4．0

图6-6基极电阻热嗓声引起的相位噪声和，l的关系

由图6-4和图6-6看出，刀取值在O．3~0．5之间时，振荡器有可能取得最小相位噪声。

8l

吣

D

动

分

弼

钉

珐

舄

．

-

-

．．

箨

@

@

爷
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对式(640)和(6-52)求和，得到l，厂2区域总的相位噪声

气∥“川0log{菸戋装[1+(糍等丽a,(删eao)，I．1}睁s。，
6．3仿真和测试结果

VCO芯片采用AMS 0．35．btmHBTBiCMOS工艺制造，圈6．7给出了芯片照片．南

于没有片上电感，芯片面积很小，只有550¨mx300 pm，另外版图布局中在焊盘的间隙
业放置了一些元件，充分利用了芯片面积。焊盘选用100 um×100 Ilm，为了方便键台
测试。右边两个连在一起的是电源焊盘，下方中间长方形的是地焊盘。电源和地焊盘做

大是为了能用几根键合线并联键合．蚍减小键合线电感。仿真过程中发现，电源和地上

的键台线电感对电路性能有一定影响。

图6．7VCO芯“照片

图6-8给出了芯片键台照片及测试用的PCB板照片。整个PCB板被固定在一个铝

块基座上，通过键合线与VCO芯片相连。SMA接头用作输出与测试仪器相连。测试用

电源电压3．3 V，总电流19 mA。使用Agilent E4440A频谱分析仪测量振荡信号额谱。
变弈管上的控制电压在0到3．3 V之变化，输出频率变化范围为340-400 MHz。

图6-8芯片键台及测试用PCB扳照片

图6-9给出仿真和测|式的压控特性曲线。从图中看出测试得到的振荡频率比仿真结

果下降了一些，这主要是由于仿真时无法考虑周全的寄生电容吼及简化变容管模型不够

准确。高端频率下降了大约20 MHz，低端频率下降了5 MHz。按照前面的分析方法计

算Colpitts振荡器的相位噪声，并和仿真结果作比较。从图中可以看出，计算结果与仿
真结果比较接近，两者之间有3．dB的差异。
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0．0 0．5 '．o 1．11 ZO Z5 21．,0

控制电压／V

图6-9测量的VCO压控特性

It 1‘一 '哦 1一”，M

频率偏移，毗

图6．10相位噪声的计算与仿真结果

相位噪声的计算过程中也可以分析各个噪声源产生的相位噪声。表5．1给出各个主

要噪声源的噪声电流谱密度和由它4fJiJI起的相位噪声。从表中看出所有噪声源中，集电

极电流占有最大比重，但基极电阻热噪声对相位噪声的影响最大，因此本章振荡器的设

计中把电容分压比靠设置在O．5附近。在频偏10 kHz处，闪烁噪声引起的相位噪声很小，

这说明10kHz频偏属于l／厂2区域。

表6．1各噪声源对相位噪声的影响比较

谐振腔电阻 集电极电流 基极电阻 基极电流

热噪声 噪声 热噪声 闪烁噪声

噪声源电流谱密度
8．3x10-23 3．36x10"21 2．55x10’22 7．2x10"19

(A2／Hz)

噪声源引起的相位噪声
．107．7 ．99．6 ．96．5 -109

(dBc／I--Iz@1 0 kHz)

图6-11和图6．12分别给出测试的振荡频谱和相位噪声。在50 Q负载上的输出功率

为-2．47 dBm。偏离载波10 kHz处相位噪声为．91 dBc／Hz。
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6．4小结

圈
群塑唰锄恻l醺

■匾

圈6-11振荡频谱

图6．12相位噪声

本章详细介绍了0．35-岬SiGe工艺设计单端Colpitts振荡器的设计过程及优化方
法．结合具体电路对相位噪声进行分析，作为相位噪声优化静依据。分析方法适用于双

极性晶体管Colpitts振荡器电路。最后实现了一块应用于集群通信系统的VCO。

参考文献

【l】集群通信在中国[EB／OL]．hWp：／／www．knowskv．com／12298．hmll,2005年2月
[21 Fard^，AndreaniPAn analysis ofl／．／"2phase noiseinKpokColpiRs o∞i¨a幻m(with

adigression Onbipolardi船删1削巾斑LC o扯ilLaoa)哪．mBE／oumal ofSolid-State

Circuits,2007,42圆：374-384
嘲Aadze“BWangXOnthe phase-noise and phase-filor p。哦粕l眦留ofmuttipbase
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LC CMOS VCOs阴．IEEE Journal ofSolid—State Circuits，2004，39(1 I)：1883—1893
Andreani P A time-variant analysis of the l／f 2 phase noise in CMOS parallel LC—tank

quadrature oscillators阴．IEEE Trans．Circuits Syst．I，2006，53(8)：1749—1 760

Andreani P，Wang X，Vandi L，et a1．A study of phase noise in Colpitts and LC-tank

CMOS oscillators四．IEEE Journal ofSolid—State Circuits，2005，40(5)：1 107·11 18
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第7章总结

本文对LC压控振荡器和相位噪声作了比较系统的研究。第三章分析了振荡器的工

作原理，尤其对电压偏置型LC差分负阻振荡器和Colpitts振荡器作了详细分析。第四
章详细分析了相位噪声的产生机理以及在通信系统中的影响，介绍了相位噪声分析中的

常用模型并比较它们的优劣。着重分析了Leeson模型和Hajimiri提出的线性时变模型。

对于线性时变模型中冲击敏感度函数不易获得的问题，整理出简单实用的求解方法。第
五章和第六章将相位噪声分析方法应用于具体的电路设计，给出了参数优化的方法，并

在电路实践中得到验证。下面总结本文主要成果和创新点：

1)整理出一套简单可行的，适用于工程实践的相位噪声分析方法。

Hajimiri提出的线性时变模型提供了一个比较准确的分析相位噪声的方法，但存在
ISF函数不易获得的问题，影响了它的广泛应用。本文通过查找资料，总结出简单求解

ISF函数的方法。本文还将线性时变模型应用于不同的振荡器电路，如CMOS振荡器、

双极性振荡器、LC差分负阻振荡器和Colpitts振荡器。总结出一条适合工程实践应用的
比较准确的相位噪声分析方法。

2)提出以相位噪声为目标的振荡器电路优化方法。

相位噪声的优化过程中通常不需要找到最小的相位噪声值，而更希望得到以电路参

数表示的相位噪声函数的解析式或曲线。本文近一步简化了线性时变模型的分析方法，
在相位噪声的计算过程中以噪声载波功率比为函数，电路参数为自变量，得到更简洁的

表达式和曲线，从而可以找到某电路参数理论上的最优值。在此基础上进行电路设计可
以达到事半功倍的效果。文中具体给出了CMOS管宽长比，谐振腔电感值和电容分压
比的优化过程。

3)采用CMOS工艺设计并实现了两块VCO芯片。

在相位噪声理论分析的指导下，采用0．1 8-／xm CMOS工艺设计两块电压偏置型LC

差分负阻振荡器，应用于DVB．T接收机系统。其中的一块具有优秀的相位噪声性能，
另一块具有较宽的频率范围。两个振荡器均经过了测试，测试结果基本符合预期指标，
而且验证了相位噪声的理论分析方法。

4)采用SiGe BiCMOS工艺设计并实现振荡器。

SiGe BiCMOS工艺在微波射频领域具有很大的优势，也是集成电路的一个发展方

向。然而国内对这种工艺的应用研究较少。应用SiGe BiCMOS工艺设计VCO是一个很

有意义的尝试。本文在相位噪声理论分析的指导下，采用0．35．“m SiGe BiCMOS工艺设

计Colpitts振荡器，应用于集群通信系统。振荡器的测试结果符合预期指标，而且验证
了相位噪声的理论分析方法。

本文工作对无线通信用LC压控振荡器进行了理论上和实践上的探索，对促进射频
集成电路设计水平具有重要的意义，对自主的微电子产业起到了推动作用。

虽然本论文做了一系列的工作，取得了一定的研究成果，但仍有很多不足，有待于

进一步的完善和发展。进一步可以展开的研究包括：

1)片上电感的研究

压控振荡器的相位噪声与谐振腔电感的Q值关系密切。虽然现在工艺厂商能够提供

87
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高Q值的片上电感，但是电路设计者能够自行设计所需电感还是非常必要的。首先，工

艺厂商提供的工艺库中的电感并不一定在设计者的工作频率上Q值最高，其次工艺库中
的电感值一般是离散的，不一定恰好等于优化得到的电感值。而设计者自行设计的电感

可以避免这两个方面的缺陷。定制的优化电感可以进一步降低vco的相位噪声。

2)相位噪声与功耗的多目标优化。

相位噪声是压控振荡器的重要性能指标，但不是唯一的性能指标。在低电压，低功
耗的发展趋势中，如何降低电路的功耗显得越来越重要，而且vco的FOM(Figure of

Merit)值中也包含功耗这一因素。本文的优化过程只以相位噪声为优化目标，没有考虑

功耗的问题。进一步完善的优化过程应该同时考虑相位噪声和功耗优化。

3)封装与键合的影响。

射频电路中，键合线的寄生参数会严重影响电路性能。对于差分结构的振荡器，这

种影响不太明显。对于单端结构振荡器，键合线的加入会使振荡波形上出现毛刺，不够

平滑。因此应尽量采用差分结构的振荡器，在必须使用单端结构时需要考虑如何消除或

减弱键合线的影响。
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