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摘要 

    本論文研究一個符合 IEEE802.11b 的互補式金氧半頻率合成器之設計。電路

主要透過國家晶片系統中心，以台灣積體電路製造股份有限公司提供的 0.25μm

製程技術來實現。我們所設計的頻率合成器為雙電荷沯浦的架構，包含四相位輸

出之壓控振盪器、除頻器、相位頻率偵測器、電荷沯浦及低通濾波器，操作電壓

為 2.5V。所設計的頻率合成器經由 ADS 模擬，顯示電路可以正常工作，其中壓

控振盪器除了模擬外，晶片也製作量測完成。 

    模擬結果顯示，所設計的頻率合成器在 2.5V 的工作電壓下，參考訊號為

10MHz，輸出頻率為 2.4GHz 到 2.526GHz，每 10MHz 一個間隔，共為 64 個頻率，

輸出功率大小-6dBm，共消耗功率約 53.76mW。壓控振盪器的模擬結果輸出頻率

從 2.25GHz 到 2.68GHz，增益約為-450MHz/V，輸出功率最大可到-5.29dBm，四

個輸出彼此間隔 90∘，而總消耗功率為 48.41mW。其相位雜訊在 100kHz 時為

-98.28dBc/Hz。壓控振盪器的晶片量測數據主要有：消耗功率為 39.5mW，輸出

頻率範圍從 2.097GHz 到 2.315GHz，增益為-167MHz/V，最大的輸出功率為

-9.3dBm，相位雜訊在 100KHz 時為-75.47dBc/Hz，相位誤差為 10.2∘。 
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The Design of CMOS Frequency Synthesizer for 

IEEE802.11b 

Student：Hsien-Sheng Huang           Advisor：Dr. Tai-Chiung Hsieh 

Institute and Department of Electrophysics 
National Chiao Tung University 

Abstract 
    In this thesis, a CMOS frequency synthesizer is studied and designed to meet the 

IEEE802.11b standard. This frequency synthesizer has a two-charge-pump structure. 

It includes a quadrature voltage-controlled oscillator (VCO), frequency divider, phase 

frequency detector, charge pump and low-pass filter, and operates at 2.5-V power 

supply. The synthesizer circuit is simulated by ADS. The simulation results show that 

this circuit can fulfill the design specifications. Besides the simulation study, VCO is 

fabricated by TSMC 0.25μm process. 

    The designed frequency synthesizer can be operated well with 10-MHz reference 

frequency at 2.5-V power supply. ADS-simulation shows that this synthesizer deliver 

output frequency from 2.4 GHz to 2.526 GHz with a spacing 10 MHz. Its output 

power is -6 dBm and the total power consumption is 53.76 mW. The quadrature 

VCO’s simulation results reveal that the output frequencies are tunable from 2.25 

GHz to 2.68 GHz, and VCO’s gain is about -450 MHz/V. Its maximum output power 

is -5.29dBm, the phase difference of the four output is 90∘, and the total power 

consumption is about 48.41 mW. The phase noise is -98.28 dBc/Hz at 100-kHz offset 

frequency. In the real chip implementation,the VCO has been measured with the 

output frequencies tunable from 2.097 GHz to 2.315 GHz. The VCO’s gain is -167 

MHz/V, and has total power consumption 39.5 mW. The maximum output power is 

-9.3dBm, the phase noise is -75.47 dBc/Hz at 100-kHz offset frequency and the phase 

difference of the VCO outputs is deviated from 90∘by a magnitude of 10.2 .∘  
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第一章  緒論 

 

1.1  無線區域網路與頻率合成器簡介 

    無線區域網路（Wireless Local Area Network, WLAN）發展至今日已十幾

年的歷史，要求的傳輸速率與操作速度越來越快。在 1999 年由電機電子工程師

協會（The Institute of Electrical and Electronics Engineers, IEEE）制

訂了 IEEE802.11a 及 IEEE802.11b 兩種規格，分別操作在 5.2GHz 和 2.4GHz 兩個

頻帶，，傳輸速率分別為 54Mbps 和 11Mbps。而最新制訂的規格為 IEEE802.11g，

其操作的頻率為 2.4GHz，傳輸速率為 54Mbps，並相容於以上兩種規格。由於

IEEE802.11b 相容於早先發表的規格 IEEE802.11，所以目前廣為使用。

IEEE802.11b 為單載波系統，使用直接序列展頻技術（Direct Sequence Spread 

Spectrum, DSSS）並且採用互補碼移位鍵（Complementary Code Keying, CCK），

以達到11Mbps的傳輸速率。它所使用的頻帶從2.412GHz到2.472GHz，間隔10MHz

共七個通道。其最小的輸入大小敏感度（minimum input level sensitivity）

為-76dBm。 

    無線區域網路的規格都操作在很高的頻率，在這些高頻效應的影響之下，使

用深次微米的 CMOS 製程對電路設計者的挑戰也相對較大。最新的 CMOS 製程也帶

來許多好處，通道長度的縮短使得單位增益頻寬上升，較低的操作電壓使得消耗

的功率減低，而且將系統各功能區塊整合到同一塊晶片上（SOC）以節省成本及

 1



所佔體積。但這些好處也帶給設計者挑戰，如短通道效應，各元件的整合等。 

    所謂的頻率合成器，是指可以產生所要的任何一個頻率。但是實際上我們所

使用的頻率合成器只能產生某一段頻率範圍內的訊號，並且不是任何頻率，而是

有最小的頻率間隔。這某一段頻率範圍和最小的頻率間隔，隨著不同的頻率合成

器而有所不同。在無線通訊上，頻率合成器最重要的功能是用來選頻。如圖 1.1，

當射頻訊號由天線接收進入接收機後，由低雜訊放大器將射頻訊號放大後，便與

頻率合成器所提供的本地振盪訊號進行混波。混波之後，由帶通濾波器負責將不

要的頻率濾除，使帶有我們想要訊息的中頻訊號通過，進入解調系統。我們若要

選擇頻道，從帶通濾波器著手絕不會是好方法，因為一個可調的濾波器是昂貴，

而且不能保證調整之後，一些基本特性能夠相同。因此我們需要一個頻率合成器

產生可以變化頻率的本地振盪訊號，與想要的射頻訊號混波之後，變成一個固定

的中頻訊號，此中頻訊號可以通過帶通濾波器。 

 

圖 1.1 基本通訊系統接收機 

    在不同的通訊系統，對頻率合成器規格的要求也不一樣。但主要要求的規格
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不外乎輸出頻率、頻率間隔、相位雜訊、頻率切換鎖定時間。不同架構的頻率合

成器，在這些規格表現的優劣也會不同。在高頻的通訊系統中，主要所採用的是

由鎖相迴路所組成的頻率合成器。在無線通訊的需求越來越強勁的同時，對這些

規格的要求也越來越嚴格。在多人投入的研究下，低相位雜訊[1]、快速鎖定時

間[2]的論文都陸續被發表了。使用分數型除頻器和Σ∆調變來降低相位雜訊[3]

和雙迴路式的頻率合成器[4]等更複雜的架構也越來越多人研究。而在我們的設

計中，是要使用更經濟的方法，來達成快速的鎖定時間。 

 

1.2  論文目標與架構 

    本論文是要實現一個符合 IEEE802.11b 規格的頻率合成器，所以工作頻率在

2.4GHz 附近，並且提供給直接轉換（Direct Convergence or Zero IF）架構的

接收機使用。使用直接轉換架構的接收機有兩個優點，第一可以避免掉假像

（image）的問題，因為中頻的頻率為 0；第二是 SAW 濾波器和後續的降頻電路

都可以被一個低通濾波器和基頻放大器所取代，可以減少許多成本。而這個架構

最重要的問題是直流偏移（DC Offset），雖然此問題可藉由高通濾波器和一些偏

移消除的電路來減輕，但仍然為此架構重要的議題。對於頻率合成器來說，必須

要提供七個不同的中心頻率、低相位雜訊和準確的四相位輸出給 I、Q 路徑。本

論文所設計的頻率合成器是使用台積電0.25毫微米一層多晶矽五層金屬的CMOS

製程，供給電壓為 2.5 伏特，輸出頻率從 2.4GHz 到 2.526GHz，頻率間隔為 2MHz，
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輸入的參考頻率為 2MHz。整個電路由壓控振盪器（Voltage-Control Oscillator, 

VCO）、除頻器（Frequency Divider）、相位頻率偵測器（Phase Frequency Detector, 

PFD）、電荷沯浦（Charge Pump, CP）及低通濾波器（Low-Pass Filter）所組成。 

    接下來的幾個章節，將要介紹說明此電路如何實現完成。第二章要介紹這個

頻率合成器是以鎖相迴路為基本架構，推導理論模型，並作行為分析模擬；第三

章會把組合成頻率合成器的各個電路逐一詳細介紹並展現設計模擬結果；第四章

是所下線晶片的量測方法、量測結果及結果討論；第五章則把整個設計結果作一

個綜觀的檢討，以及未來可繼續研究的方向。 
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第二章  頻率合成器系統架構與設計 

 

2.1  頻率合成器的架構與理論 

    在無線區域網路接收器或發射器中，頻率合成器是要提供一個本地振盪（LO）

訊號來降頻選擇通道。一般來說，我們有三種實現頻率合成器的架構：1.直接數

位式頻率合成器（又稱為查表式頻率合成器）、2.直接類比式頻率合成器、3.非

直接式鎖相頻率合成器。第一種合成器是利用記憶體將在合成頻率範圍的波形資

料儲存在記憶體中，並使用時脈訊號將資料從記憶體中取出，經過數位類比轉換

器和低通濾波器後輸出弦波波形。由於此種合成器最高的輸出頻率受限於時脈訊

號的頻率和數位類比轉換器的頻寬，所以要來實現 GHz 級的合成器來說，是不實

際的。第二種合成器是直接類比式合成器，它利用多級的混頻器和濾波器來合成

一定頻率範圍內的訊號。由於此種合成器消耗不少的功率，對於現代通訊系統低

功率設計要求下，是較難被接受的。 

    第三種合成器是使用鎖相迴路（Phase-Locked Loop, PLL）來完成頻率合成，

與前兩種頻率合成器比較，第三種合成器在頻率之間相互切換的穩定時間較長。

此種架構利用迴授的機制，使得輸出訊號的頻率會是輸入參考訊號頻率的一個固

定倍數，並且因為迴授的關係，輸出頻率對於各元件中規格飄移敏感度很低。再

者，輸出訊號會跟輸入參考訊號的相位有同調性，即使它們頻率並不相同但是此

架構的穩定時間較長，而且在改變輸出頻率時，相位仍然是連續的。這是因為整
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個電路須靠迴授的機制，來回不斷的校正，使輸出頻率達到輸入頻率的一個固定

倍數。 

( )x t ( )y t

 

(a) 

 N÷

( )x t ( )y t

 

(b) 

圖 2.1 (a)基本鎖相迴路 (b)頻率合成器 

    圖 2.1(a)是一個鎖相迴路的基本架構[5]。輸入訊號 x(t)與輸出訊號 y(t)

同時進入相位偵測器（Phase Detector），比較兩個訊號之間的相位後，經低通

濾波器到達壓控振盪器，調控其輸入電壓使其輸出訊號的相位改變。整個迴路直

到輸出訊號與輸入訊號的相位差為零時，才會穩定。圖 2.1(b)是一個以鎖相迴

路為基礎的頻率合成器，除使用相位頻率偵測器和電荷沯浦使整個迴路可鎖定的

範圍加大致壓控振盪器的可調範圍之外，其在迴授路徑上多了一個除頻器。與前

述鎖相迴路的原理相同，輸出訊號 y(t)經除頻器後，頻率與 x(t)的頻率相近，

再經由相位頻率偵測器輸出x(t)與 y(t)的不同以控制振盪器輸出訊號y(t)的頻

率與相位。同樣的，直到經除頻器後的訊號與 x(t)的頻率及相位皆相同時，迴
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路便穩定。若除頻器的除數為 N，則 y(t)的頻率即為 x(t)的 N 倍。當 x(t)的頻

率是固定的，我們可以藉由改變不同的除數 N 來改變 y(t)的頻率，但此輸出頻

率受限於壓控振盪器的可調頻率範圍。 

    為提供精確低雜訊的參考訊號 x(t)，我們使用石英振盪器作頻率合成器的

參考訊號源。一個低相位雜訊的參考訊號，會使得整個迴路輸出後的相位雜訊也

很低，這在之後的章節會討論。在迴路中的低通濾波器，有很多實現方法，但在

顧及到整個迴路步階響應的穩定性，只剩下幾種選擇。其中若使用運算放大器（OP 

amp）來實現，會增加許多成本。因此我們選擇以電荷沯浦加上電阻電容來構成

此濾波器。所謂電荷沯浦即根據相位頻率偵測器輸出的充電（UP）或放電（DN）

訊號，提供固定電流來對後面的電阻電容作充電放電的動作，如圖 2.2 所示。 

          圖 2.2 電荷沯浦示意圖 

∑

1
N

pK+
−

iθ oθeθ ( )F s oK
s
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圖 2.3 頻率合成器線性模型 

    由上述的介紹，可以知道頻率合成器是一個高度非線性的系統。經過長期的

研究發現，當整個迴路接近鎖定時，可以用線性微分方程來合理的預測其暫態行

為。圖 2.3 為頻率合成器等效的線性模型， iθ 和 oθ 分別為輸入和輸出訊號的相

位，由相位頻率偵測器所偵測的相位差 o
e i N

θθ θ= − 。其中
2
p

p

I
K

π
= 為相位頻率偵

測器和電荷沯浦的增益， pI 為電荷沯浦的電流，這是因為一個週期的最大相差

角度為 2π，所以當此增益乘上 eθ ，代表在這個週期內有多少時間是在進行充放

電。
( )( )
( )
V sF s
I s

= 表示低通濾波器的頻率響應。因為輸出相位 oθ 是振盪器輸出頻

率的積分，所以壓控振盪器以積分器模型 oK
s
代表， 為其增益，單位為 Hz/V。

整個頻率合成器的開迴路轉換函數為 

oK

( )( )
( )

po

e

K F s Ks
s s

θ
θ

= o                         （2.1） 

，而閉迴路轉換函數為 

( )( )
( ) ( )

p oo

i p

NK K F ss
s Ns K K F s

θ
θ

=
+ o

                    （2.2） 

2.1.1 一階頻率合成器線性模型 

    整個頻率合成器的階數是由開迴路增益其分母最高次項的次方所決定。若

為常數時（在此令其為 1），則（2.1）為 ( )F s

( )
( )

p oo

e

K Ks
s s

θ
θ

=                             （2.3） 

。所以可知當 為常數時，此頻率合成器便為一階線性迴路。代入( )F s

(o iN )eθ θ θ= − ，可以得到轉換函數為 
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( )
( )
e

i p o

s Ns
s K K Ns

θ
θ

=
+

                        （2.4） 

如果輸入訊號的頻率改變了 ω∆ ，即輸入頻率為一個步階函數，對輸入相位來

說， 2( )i s s
ωθ ∆

= 。將其代入（2.4），並利用終值定理求 eθ 的穩態值： 

0
( ) | lim ( )e t es

p o

Nt s s
K K

ωθ θ=∞ →

∆
= =                  

（2.5） 

因此，此一階線性迴路最終會存在一個不為零的相位誤差，而且依輸入訊號頻率

改變間距的不同，會有不同的相位誤差。這個結果對我們的無線通訊系統來說是

不樂見的。 

2.1.2 二階頻率合成器線性模型 

    一個二階的迴路，其濾波器的部份通常如圖 2.2 接在電荷沯浦後的架構，由

一個電阻和一個電容串連而成，則轉換函數
1( )F s R
sC

= + 。代入（2.1）可得二

階迴路的開迴路轉換函數 

2

(1 )( )
( )

p oo

e

K K RCss
s Cs

θ
θ

+
=                      （2.6） 

，所以此濾波器引進了一個在零頻的極點，並用另一個零點來增加其相角邊限

（Phase Margin），使迴路的穩定度上升。如同上一小節，我們代入 ( )o iN eθ θ θ= −

和 2( )i s s
ωθ ∆

= ，使用終值定理可得 

4

20 0
( ) | lim ( ) lim 0

(1 )e t es s
p o

NCst s s
K K RCs NCs

θ θ
ω ω=∞ → →

⎡ ⎤
= = ⎢ ⎥

∆ + + ∆⎢ ⎥⎣ ⎦
=      （2.7） 

，所以二階的頻率合成器其穩態相位誤差為零。同樣的，更高階迴路的穩態相位

誤差亦將為零。 
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    接下來將探討當輸入訊號突然改變頻率的時候，輸出訊號多久可以轉換到相

對應的頻率並穩定下來。將 代入（2.2）可得閉迴路轉換函數 ( )F s

2
2

1( )( ) ( )
( )

p o
o z

p o p oi z

K K R ss NK sRC
K K R K Ks ss s
N NC

θ ω
Ks Kθ ω

+ +
= =

+ ++ +
       （2.8） 

，其中
p oK K R

K
N

= 、
1

z RC
ω = 。在上式中假設 z Kω << ，則可得轉換函數變成 

 2

( ) ( )
( ) ( )
o z

i z

s NK s
s s K s K z

θ ω
θ ω ω

+
≈

+ + +
 

( )
( )( )

z

z

NK s NK
s K s s K

ω
ω

+
= =

+ + +
               （2.9） 

。所以二階頻率合成器的閉迴路頻寬約等於 K，這對以後設計頻率合成器時，會

有一個很方便的估計。我們再把（2.8）改寫成另外一個形式 

2

2 (
( ) 2
( ) 2

n
n

o

i n

N s
s
s s s 2

)

n

ωζω
θ ζ
θ ζω ω

+
=

+ +
                   （2.10） 

，其中
1
2 z

Kζ
ω

= 和 n K zω ω= 為阻尼常數（damping constant）和自然頻率

（natural frequency）。當0 1ζ< < 時，系統響應會先超過穩定值後，形成一個

衰減的振盪，最後衰減到穩定值，稱作欠阻尼（under damping）；當 1ζ > 時，

系統會緩慢的趨近穩定值，稱為過阻尼（over damping）；當 1ζ = 時，稱作臨界

阻尼（critical damping）。由於欲觀察系統穩定時間，將 2( )i s s
ωθ ∆

= 代入（2.10），

並作拉氏反轉換： 
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2 2 2 2 2 2

2

( ( 1 ) ) 2 ( 1 ) 2 ( 1 )2 2 4 2

2 2

2 (1 4 ) ( )( ) {
2

[ ( 1 )(1 8 8 ) 4(1 ) ( 1 2 ) ( 1 ) ]
}

4 ( 1 ) ( )

n n n n

n n
o

t t t
n n

n

N tt

e e e

t

ζω ζ ω ζ ω ζ ω

ζω ζ δ ωθ
ω ζ

ω ζ ζ ω ζ ζ ζ ω

ζ ζ ω δ

− + − + − + − +

−
= +

∆

− − + − + + + − + − +

− + +

2 2
n

                                                              （2.11） 

（2.11）看起來相當複雜，將 t 趨近於無限大， ( )o tθ 也將趨近於零，且 ( )i tθ 也

趨近於零。所以相位誤差為零，此結果與（2.7）的結果相同。在 t=0 之後，總

括號內的第一項為零，第二項的值主要由 nte ζω− 來決定，而不管是 nte ζω− 或是後面

括號內的部份都可以看出 nζω 越大， ( )o tθ 也就越快接近於零。所以我們可以以

來大致表示迴路的穩定時間，在設計頻率合成器的時候，若想要穩定時

間越短，則要把

1( )nζω −

nζω 設計的越大。在此例中，
2n
Kζω = ，所以也可得到頻寬越大，

穩定時間越短的結論。 

2.1.3 三階頻率合成器線性模型 

    由於二階頻率合成器在追求快速穩定時間的同時，也犧牲了輸出的雜訊品

質。由於參考輸入訊號會藉由相位頻率偵測器和電荷沯浦漏到振盪器的電壓控制

端，使輸出頻譜在中心振盪頻率的附近產生旁波帶訊號（Sideband signal）。為

了防止或減少旁波帶訊號的產生，因此我們使用如圖 2.4 的濾波器，它會比圖

2.2 的濾波器多貢獻一個極點，可以衰減穿透過來的參考訊號。可以導出此濾波

器的轉換函數 

1

1( )
( )

z

p

sF s
C s s

ω
ω

+
=

+
                      （2.12） 

其中
2

1
z RC

ω = 、 1

1 2
p
C C2

RC C
ω +

= 。將（2.12）代入（2.1）可得開迴路轉換函數 
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2
1

( ) ( )
( ) ( )

p oo z

e p

K Ks s
s C s s

θ ω
θ ω

+
=

+
                  （2.13） 

可以看出由此濾波器構成的頻率合成器其開迴路轉換函數分母是三階。因為在頻

率為零時，有兩個極點 ，所以在波德圖上其一開始相角即為 180− °。因此要設

計使 zω 比 pω 小很多，使得相角在單位增益頻寬前先上升到可以保證穩定的相角

邊限，通過單位增益頻寬後，才被在 pω 的極點所影響，將整個增益降的更低，

衰減穿透的參考訊號。 

        圖 2.4 三階頻率合成器的濾波器 

    將濾波器的轉換函數（2.12）代入（2.2）可得三階頻率合成器的閉迴路轉

換函數 

1

3 2

1 1

( )
( )
( )

p o
z

o

p o p oi
p z

K K
s

s C
K K K Ks s s s
C N C N

ω
θ
θ ω ω

+
=

+ + +
               （2.14） 

把上式分母的三次項和二次項提出 ， 2s

 12



1

2

1 1

1

2

1 1

( )
( )
( ) ( )

( )
( 1)

( 1) ( 1)

p o
z

o

p o p oi
p z

p o
z

p
p

p o p o
z

p p
p p

K K
s

s C
K K K Ks s s s
C N C N
K K

ssC

K K K K
s ss sC N C N

ω
θ
θ ω ω

ω
ω

ω

ω
ω ω

ω ω

+
=

+ + +

+
+

=
+ +

+ +

      （2.15） 

。在前面有提到，我們會將 pω 設計在單位增益頻寬之後以換取對參考訊號更多

的衰減，所以可以合理的假設 1 2C C<< ，則
1

1
p RC

ω ≈ 。並且若所關心的頻率遠小

於 pω ，可以將（2.15）寫成 

1

2

1 1

2

( )
( )
( )

( )

p o
z

po

p o p oi
z

p p

p o z

p o p o
z

K K
s

Cs
K K K Ks s s
C N C N

K K R s
K K R K K R

s s
N N

ω
ωθ

θ ω
ω ω

ω

ω

+
=

+ +

+
=

+ +

                  （2.16） 

可以觀察到（2.16）與二階頻率合成器的轉換函數（2.8）是相同的，所以我們

可以套用二階頻率合成器的結論，其單位增益頻寬為 p oK K R
K

N
= ，穩定時間也

和 K成比例。 

2.1.4 雙電荷沯浦三階頻率合成器 

    本論文頻率合成器所採用的架構是雙電荷沯浦的頻率合成器[6]，其電路架

構如圖 2.5 所示。這個架構一個電荷沯浦接在 上，另一個接在 ，並且使用

切換電容來實現濾波器中的電阻，如圖 2.6 所示，其中 CK 的頻率為參考訊號頻

率的一半，所以 。令由電荷沯浦 CP1 所流出來的電流為

1C 2C

1
REF( sR f C −= ) 1pI ，由 CP2
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所流出的電流為 2pI ，且 2p 1pI Iα= − 。同前面幾節，我們可以導出這個架構的開

迴路轉換函數 

1 2

2 1 21

1 2

2
1

1
( )
( ) 2 (

(1 )
( )

p oo

e

p o z

p

sI Ks RC
C Cs C s s )
RC C

K K s
C s s

α
θ
θ π

α ω
ω

−
+

=
+

+

+ −
=

+

               （2.17） 

其中
1

2
p

p

I
K

π
= 、

2

1
z RC

ω = 、 1

1 2
p
C C2

RC C
ω +

= 。與（2.13）比較，可以發現除了零點

被放大了 (1 )α− 倍，極點的位置和增益都相同。假設 1α < ，則零點會移至較低的

頻率，如此便可以提高相角邊限。如果使零點不變動的話，則 可以被縮小。

由於在一般的頻率合成器或鎖像迴路中， 常常佔很大的面積，故若可以把 縮

小，便可以節省晶片的面積。在此，重寫被縮放後零點的表示式為 

2C

2C 2C

2
REF

1 2

(1 )p s
z

p

I C f
I C

ω′ = +                      （2.18） 

可以看到零點被 1pI 和 2pI 及 sC 和 的比例所決定，所以此架構即使受到製程偏

移和溫度改變，其轉換函數也不太變動。 

2C

REFf outf

N÷
 

圖 2.5 雙電荷沯浦三階頻率合成器 
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CK

CK

CK

CK

       圖 2.6 切換電容等效電阻 

    我們也可以導出閉迴路轉換函數 

1

3 2

1 1

( )
( )
( )

p o
z

o

p o p oi
p z

K K
s

s C
K K K Ks s s s
C N C N

ω
θ
θ ω ω

′+
=

′+ + +
             （2.19） 

，此式也與（2.14）相同。假如 1C C2<< 且所關心的頻率也遠小於 pω ，則我們也

可以如二階頻率合成器般的，較直觀的來設計此電路。以下列出阻尼常數ζ 、非

阻尼振盪頻率 nω 和其約略的頻寬倒數或著穩定時間 

1 2

REF

1
2 2 (1

p o

s

I C K
)f C N

ζ
π α

=
−

                 （2.20） 

2

2 (1 ) p o
n

I K
NC

π α
ω

−
=                      （2.21） 

REF

1

41 s

n p o

Nf C
I K

π
ζω

=                         （2.22） 

2.1.5  系統雜訊考量 

    在頻率合成器內，有很多的雜訊來源，來自如壓控振盪器、除頻器、相位頻

率偵測器等。但主要貢獻到輸出相位雜訊，就是壓控震盪器和參考訊號源的相位

雜訊。我們可以把雜訊源加入頻率合成器的模型裡來分析，如圖 2.7 所示，其中

niθ 為參考訊號源的相位雜訊、 nvcoθ 為壓控振盪器的相位雜訊。 
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∑

1
N

pK+
−

iθ oθeθ ( )F s oK
s ∑

niθ nvcoθ
+

+
+

 

圖 2.7 含雜訊源的頻率合成器模型 

    由圖 2.7 可以寫出輸出相位雜訊 noθ 的表示式： 

( ) 2( ) ( ) ( )
( ) ( )

p o
no ni nvco

p o p o

NK K F s j fNf f f
Ns K K F s Ns K K F s

πθ θ= +
+ +

θ      （2.23） 

其中 為頻率，f 2s j fπ= 。假如 ( )p oK K F s 很大且在頻率不高的情況下， ( )ni fθ 和

( )nvco fθ 對 ( )no fθ 的貢獻都是與 N 成正比關係。注意，在此的相位雜訊都是方均

根值，若以功率來計算的話，將會是與 成正比。所以在頻率合成器中，若除

頻器除的倍數越高，輸出相位雜訊便會越大。如果可以的話，盡量將除頻器的倍

數作小，使輸出相位雜訊降低。 

2N

    因為在前面幾節的架構中，都可以簡化成二階頻率合成器來看，所以我們把

其濾波器的轉換函數代入（2.23）可得 

2

2 2

( )( ) ( ) ( )z
no ni nvco

z z

NK s sf f f
s Ks K s Ks K

ωθ θ
ω ω

+
= +

+ + + +
θ        （2.24） 

，其中 2s i fπ= 。由上式，整個迴路對參考訊號的相位雜訊是低頻通過，而對壓

控振盪器的相位雜訊則是高頻通過。上一段有提到，在低頻的時候， ( )ni fθ 和

( )nvco fθ 都會被放大 N 倍貢獻到輸出，又由（2.24）知低頻時的輸出相位雜訊由

( )ni fθ 所主宰。因此，參考訊號源必須在低頻時有夠低的相位雜訊，一般來說，
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我們都會選擇石英振盪器來作輸入訊號，因為其擁有極佳的相位雜訊表現。 

    除了以上與迴路轉換函數相關的雜訊之外，從相位頻率偵測器漏出的雜訊也

是相當重要，其頻率與參考訊號的頻率相同。此雜訊會由壓控振盪器的電壓控制

端，經頻率調變（FM）輸出到合成器的輸出頻譜，會在輸出頻率的兩旁有突波

（spur）產生。壓控振盪器輸出角頻率與控制電壓有如此的關係：

0out o contK Vω ω= + ，則輸出訊號可寫成 

0

( ) cos( )
t

o o contt
y t A t K V dtω= + ∫               （2.25） 

。因為由電壓控制端過來的雜訊其振幅都很小，所以我們可以用窄頻帶頻率調變

的近似方法，令 REF( ) coscont mV t V tω= ， 1mV << ，則（2.25）變成 

0 0 REF 0 REF
REF

( ) cos [cos( ) cos( ) ]
2

m oAV Ky t A t t tω ω ω ω
ω

≈ + + − −ω

F

    （2.26） 

。由上式我們可知，突波會產生在 0 REω ω+ 和 0 REFω ω− 兩個頻率上。並且直覺上，

似乎降低 和 並升高參考訊號的頻率便可降低此雜訊。事實上， 必須與整

個迴路的響應一起作考量，為了使整個迴路能快速鎖定，當 小時， 常常會

變大，我們需要使用濾波器衰減此雜訊。最有效的方法還是提升參考訊號的頻

率，突波自然就會在輸出端變小。由於還會有其他雜訊藉由基板耦合到此條控制

線，所以在佈局時要十分注意，避免其他訊號線與此控制線距離太近。 

oK mV oK

oK mV

    在這裡我們可以看到在圖 2.5 所提到的架構中使用切換式電容來替代迴路

濾波器裡電阻的另外幾個好處。由於電阻距離基板很近且通常使用在此濾波器的

電阻面積很大，所以容易把雜訊耦合上來，直接饋入到控制線上。如果換成切換
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式電容就不會有此困擾。此外，當帶著參考訊號頻率的雜訊通過時，原本只有看

到 ，現在又加上了1C sC ，便可以再將此雜訊衰減。例如，若 1 sC C= ，則除了原

本迴路頻寬對雜訊產生的衰減外，又會額外衰減 3dB。所以在輸出雜訊的表現上

會比較好。 

 

 

2.2  系統設計考量 

2.2.1  系統設計規格 

    在我們的設計中，最重要的考量就是要符合 IEEE802.11b 標準所定的規格。

在 IEEE802.11b 標準的說明書上，含有很多的規格，包括基頻、資料傳輸、射頻

端等。在射頻方面，直接與頻率合成器相關的規格就是穩定時間、各頻道中心頻

率及頻率準確度。穩定時間的規格是在頻道間互相切換之後的 224μs，輸出頻

率必須為頻道中心頻率 之內。各頻道的中心頻率從 2.412GHz 到

2.472GHz 每間隔 10MHz 一個頻道。而中心頻率的準確度最大必須在 之

內。 

60KHz±

25ppm±

    在頻率合成器中，另一個重要的規格是輸出的相位雜訊大小。若輸出的相位

雜訊不好，則會被鄰近頻道的訊號給蓋掉，無法收到正確的訊息。所以如何讓相

位雜訊變低，是在設計頻率合成器的重要議題。所以我們選擇鎖相迴路式的頻率

合成器，它擁有較好的相位雜訊表現。 
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圖 2.8 相位雜訊表示圖 

    由圖 2.8 我們可以清楚的瞭解到相位雜訊對訊號的影響。由頻率合成器輸出

的訊號為本地振盪訊號，可以看到旁邊帶著群擺般的相位雜訊。而由天線接收進

來的訊號，除了想要的訊號之外，還有鄰近頻道的訊號。當這些訊號經過混波器

混頻之後，相位雜訊變會附在想要的訊號和鄰近的訊號上。由圖中可以看出，若

相位雜訊太大，附在鄰近頻道訊號的相位雜訊便會蓋住想要的訊號，所攜帶的訊

息便消失了。由 IEEE802.11b 標準可以查出最小的敏感度為-76dBm，而在 10MHz

鄰近頻道訊號大小為-41dBm，則我們可以由下式算出相位雜訊的規格： 

6{ } 10log(10 10 )

112 / @10  offset frequency
m wanted adjacentL P P SNR

dBc Hz MHz

ω = − − − ×

= −
         （2.28） 

2.2.2  系統設計架構 

    在§2.1.4 有提到，本論文所採用的架構是雙電荷沯浦式的三階頻率合成

器。由於此架構可以把零點往低頻移動，卻不會對在高頻的那一個極點造成很大

的影響。在一般的三階頻率合成器，如（2.12），我們想要將零點往低頻移動換

取更大的相角邊限，有兩個選擇，第一是將 加大但會佔很大的面積，第二是

將電阻變大，但是同時若 不改變，在高頻的極點將也會往低頻移動，減少了

迴路衰減雜訊的能力。所以，使用雙電荷沯浦可以避免這些缺點，而增加相角邊

2C

1C
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限，並且減少 所佔的面積，節省成本。當然，我們得增加一個電荷沯浦，增

加一點的功率消耗，但是最困難的還是在於兩個電荷沯浦之間尺寸要互相匹配。

在所有其它的參數都決定了，也根據這些參數將頻率合成器設計出來，假設

2C

α 取

的接近 1，我們可以以很小的 實現相同的零點，但是由於兩個電荷沯浦電流相

近，如果有一點的不匹配，將會造成

2C

α 的大幅變動，使得迴路的轉換函數變得與

當初設計的不相同，影響了實現後的表現。因此α 不宜取得太大。另外，由於使

用切換電容來等效電阻，可以實現較大的電阻而不必擔心面積的問題，並且可以

有額外衰減雜訊的的效果。不過在此要避免控制切換開關的頻率漏到振盪器的控

制端，產生額外的雜訊，在設計時要仔細考慮。 

CK

CK

CK

CK

1200
~ 1263
÷

 

圖 2.9 頻率合成器架構 

    圖 2.9 為本論文要實現的頻率合成器架構。在除頻器部份，我們選擇整數式

除頻器。因為頻道間隔為 10MHz，且第一個頻道中心頻率為 2.412GHz，則最大的

參考頻率只能選擇 2MHz，對應的除頻倍數便選為 1200 到 1263，則輸出的頻率範

圍為 2.4GHz 到 2.526GHz。我們可以控制除頻器的倍數為 1206、1211、1216、1221、

1226、1231 和 1236 來切換七個頻道。在切換電容的切換訊號 CK，使用一個倍數
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為 2的除頻器將參考頻率除 2提供給切換電容使用。 

 

2.3  行為模型和模擬 

    由於頻率合成器是一個不算小的系統，若草草決定參數，花了很多時間來設

計完成後，發現與原來預估的相差很多，到時候要回來更改定是曠日廢時。所以

在實際進行電路實現之前，先要建立行為模型，並把想要的參數代入，看看是否

出來的結果符合我們的期望。所謂行為模型，便是以程式語言和數學式子來描述

模擬一個電路。由於進行模擬時，電腦不需要去計算電晶體的參數，因此我們很

快就可以看到結果，而且結果與實際實現出來的電路不會相差很多。 

    安捷倫公司所發行的 ADS（Advance Design System）電路模擬軟體提供了

一些以建立好的個別元件的行為模型，如相位頻率偵測器、電荷沯浦、壓控振盪

器、除頻器等，我們可以輕易的更改參數、或加入所要的濾波器來作行為模型的

模擬。注意，在我們的行為模型模擬裡，濾波器內的電阻是以實際的電阻特性來

模擬，而非以切換電容的形式。表 2.1 為最後欲設計的參數結果，其中含有由理

論數學式子所計算的結果和行為分析的模擬結果。表中， pI 是第一個電荷沯浦

的電流、α 為第二個電荷沯浦的電流與第一個的比值、fz 為零點所在的頻率、

fp 為由濾波器所貢獻的極點所在頻率。在圖 2.10 中，可以看出單位增益頻寬為

100KHz，而在 2MHz 的訊號將會被衰減 40.2dB，但由於在作行為模擬時事直接放

電阻，實際上應是等效切換電容 sC ，則因為在此剛好 1 sC C= 所以 sC 將會再貢獻

3dB 的衰減。也就是說，在參考頻率的雜訊總共會被衰減 43.2dB。在圖 2.11 中，
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單位增益頻寬的相角為-124.4∘，所以相角邊限為180 。會設計

這麼大的相角邊限是防止因實際以電路模擬或晶片實際實現後，一些不匹配或製

程飄移的結果，而使此電路不穩定。圖 2.12 是頻率合成器的暫態響應，一開始

設定除頻器的倍率是 1206 所以輸出頻率是 2.412GHz，在 700ns 之後倍率改到

1236，所以是從頻率最小的頻道切換到頻率最大的頻道，為開機後最差的情況。

可以看到在 20.7μs 之後，輸出頻率穩定到 2.472GHz。 

124.4 55.6°− ° = °

表 2.2 所列出的為行為模型的模擬結果，其中我們可以注意到在表 2.1 中的

nζω 所算出的值與表 2.2 中的單位增益頻寬 ft 非常相近，並且和行為模型模擬

的穩定時間結果是同一個數量級。所以在前面幾節的討論中，使用的近似是合理

而且安全的。 

 

Ip(uA) α Ko(MHz) C1(pF) C2(pF)Cs(pF)fz(Hz) fp(Hz) ζ 1/(ζ*ωn)

29.65 0.65 227.5 3.5 10 3.5 38993 318310.2 0.358 1.14E-05

表 2.1 頻率合成器參數與計算及模擬結果 

m1
freq=100.0kHz
dB(Vout_Open_Lp)=-0.241

m2
freq=2.000MHz
dB(Vout_Open_Lp)=-40.198
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圖 2.10 行為模型的開/閉迴路大小響應 
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m2
freq=100.0kHz
phase(Vout_Open_Lp)=-124.402
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圖 2.11 行為模型的開/閉迴路相角響應 

m1
time=700.0nsec
VCO_freq_MHz=2412.000

m2
ind Delta=2.070E-5
dep Delta=59.942
delta mode ON

m3
time=21.40usec
VCO_freq_MHz=2471.942
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圖 2.12 行為模型的暫態響應 

 

ft(KHz) Att.(dB) PM(degree) settling time(us) 
100 40.2 55.6 20.7 

表 2.2 行為模型模擬結果 
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第三章  電路設計實現與模擬 

 

    在第二章我們已經有了頻率合成器的規格，並且根據計算和行為模型的結

果，決定了各個組合電路的規格。在這章，我們將要使用台積電 0.25μmCMOS

製程參數來實現電路。接下來的幾節分別會介紹各組成電路的原理、實際的電路

所面臨的問題，並且該如何來解決。 

 

3.1  壓控振盪器 

     在第二章提過，壓控振盪器是使用電壓來控制輸出的頻率。因為壓控振盪

器為頻率合成器的輸出端，所以振盪器設計的好壞直接的影響到頻率合成器輸出

的表現。因此接下來我們將討論壓控振盪器的各項議題。 

3.1.1  壓控振盪器的基本理論 

    雖然有很多種類的振盪器可以提供設計者選擇，但是由於頻率合成器必須要

提供盡量接近單一頻率的正弦波給混波器，以避免其他次諧波干擾混波的結果。

所以使用有共振腔的振盪器，較能提供需要的訊號。雖然石英振盪器的輸出相位

雜訊非常好，但是到達 100MHz 的振盪頻率已經是很昂貴的花費。還有其它有大

體積共振腔的振盪器，也非我們追求 SOC 的目標。所以簡單由電感和電容形成的

共振腔，便是很好的選擇。 

    不論是哪一種的振盪器設計，都是一個「正迴授」的迴路。根據巴克豪森準
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則（Barkhausen criterion），在欲振盪的頻率下，迴路增益的相角必須是零，

且迴路增益的大小必須大於等於 1。關於這一類的電路分析，一般電子學的教科

書[7]都可以找到說明。在此我們採用另一種分析方法-負電阻分析法。如圖 3.1

我們可以把振盪器分成兩部分，一部份是會提供能量的負電阻產生器，另一部份

是選擇振盪頻率的共振腔。由於一個不完美的共振腔會有能量的損耗，所以使用

負電阻產生器補償共振腔的損耗，於是振盪持續產生。 

       

圖 3.1 負電阻振盪器概念圖      圖 3.2 單一電晶體振盪器 

 

圖 3.3 計算輸入阻抗的小訊號模型 

    下面將使用負電阻分析法分析單一顆電晶體振盪器。如圖 3.2 所示，圖上並
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沒有畫出偏壓電路。其中 Z1、Z2、Z3 的阻抗分別以 1jX 、 2jX 、 3jX 表示，若 iX

大於零則為電感性阻抗，小於零則為電容性阻抗。為了計算輸入阻抗 inZ ，我們

將使用圖 3.2 的小訊號模型，如圖 3.3 所示。由圖中，可推出 

1 2 11 2

1 11 1
gsin

in m
in gs gs

2X X C X Xv X XZ g j
i C X C X

ω
ω ω

+ −
= = − +

− −
         （3.1） 

。式中，等號右手邊的第一項，若在 1 1gsC Xω < 下，則輸入阻抗便有負電阻。如

我們所熟知的，若 Z1、Z2 為電感，Z3 為電容，則此形式的振盪器為哈特萊

（Hartley）振盪器；若 Z1、Z2 為電容，Z3 為電感，則此形式的振盪器為柯比

茲（Colpitts）振盪器。在哈特萊振盪器中，（3.1）會變成 

32
1 2 11 2

2 2
1 11 1

gs
in m

gs gs

L L C L LL LZ g j
C L C L

ω ω ωω
ω ω

+ −
= − +

− −
2
           （3.2） 

。在柯比茲振盪器中，（3.1）會變成 

1 2
2

2 1 2 1 2( ) ( )
gsm

in
gs

C C CgZ j
C C C C C Cω ω

+ +−
= −

+ +
             （3.3） 

。比較兩種振盪器可以發現，柯比茲振盪器的電阻可以永遠保證是負的。而哈特

萊振盪器的電阻在 和1L gsC 的共振頻率之前，為負電阻，在之後則為正電阻，所

以在設計時要小心確保振盪頻率要小於 和1L gsC 的共振頻率。 

   圖 3.4 並聯電阻電感轉串聯電阻電感 

再看柯比茲振盪器，Z3 為電感，且我們將其它的寄生電阻與此電感並聯。
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由於 inZ 為串聯表示式，所以須把並聯的電阻電感改為串聯的電阻電感，如圖 3.4

所示。其中
2 2

2 2
p p

s
p p

2

R L
R

R L
ω

ω
=

+
、

2

2 2
p p

s
p p

L R
L 2R Lω
=

+
。一般來說， pR 很大，且在所關心

的頻率下，
2 2

p
s

p

L
R

R
ω

≈ 、 s pL L= 。為了分析方便，令 1 1 gsC C C′ = + ，則重寫（3.3） 

1
2

1 2 1 2

m
in

g C CZ j
C C C Cω ω

2′− +
= −

′ ′
                   （3.4） 

。所以柯比茲振盪器的振盪頻率為 

1 2
0

1 2p

C C
L C C

ω
′ +

=
′

                       （3.5） 

且在負電阻要大於等於 sR 下才會產生振盪，則 

2
1 2

1 2

( )
m p

C Cg R
C C
′ +

≥
′

                      （3.6） 

。在 的條件下， 1C C′ = 2

4m pg R ≥                           （3.7） 

。 

          圖 3.5 交錯耦合電容電感振盪器 
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    另一種電容電感振盪器為交錯耦合（cross-coupled）電容電感振盪器，如

圖 3.5 所示。由小訊號分析（只考慮 gsC ），可知 

2 2 2 2 2 2

22 gsm
in

m gs m

CgZ j
g C g Cgs

ω
ω ω

−
= −

+ +
                 （3.8） 

。可以發現這種架構也會產生負電阻，且隨著頻率升高，負電阻會漸漸的變小。

忽略 gsC ，則振盪頻率主要由共振腔來決定 

0
1
LC

ω =                          （3.9） 

。因為共振腔內是並聯電路，改成導納後即可相加，所以由負電導須大於等於共

振腔內的損耗電可以導出 

2m pg R ≥                          （3.10） 

。與（3.7）比較，可知交錯耦合的電容電感振盪器條件較寬鬆，而且在以積體

電路實現時，通常電感的 Q值都不高，所以多以交錯耦合方式實現振盪器。 

    在圖 3.5 中，我們可以經由 控制最下方的尾電晶體所流出的電流，也就是

振盪器核心所通過的偏壓電流

bV

biasI 。振盪器的輸出振幅即是由此偏壓電流和共振

腔內的寄生電導所決定。在圖中，共振腔內的電導 tank 1/ pg R= ，我們可以寫出振

幅 。 逐漸上升，則tank/amplitude biasV I= g bV biasI 變大，使得輸出振幅也變大。當輸出

振幅到達一定的大小，會壓迫到尾電晶體的 DSV ，使其操作區域從飽和區進入線

性區，則輸出振幅也會到達一個限制。所以稱此為電壓限制區，而前一個狀況則

為電流限制區，如圖 3.6 所示。我們將輸出振幅整理如下： 
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tank/    
           

bias
amplitude

I g
V

⎧
= ⎨
⎩ limit

（電流限制）

A （電壓限制）
             （3.11） 

 

圖 3.6 輸出振幅與偏壓電流關係圖 

3.1.2  相位雜訊 

    在第二章中，我們提到相位雜訊是頻率合成器重要的表現之一，由於參考訊

號源是使用石英振盪器，其相位雜訊很低，所以頻率合成器相位雜訊表現好壞，

有大部分責任就落在壓控振盪器身上了。早在 1966 年，Leeson 便由共振腔內的

寄生電導所產生的熱雜訊（thermal noise）的功率與振盪訊號功率的比值，加

上一些推導與量測所發表的相位雜訊表示式[8]： 

3
2

1/20
2

/ 2( ) 10 log( ) 10 log{ [1 ( ) ] (1 )}
2 |

fn

sigsig

v f FkTL
P Qv

ωωω
ω ω

∆∆
∆ = ⋅ = ⋅ ⋅ + ⋅ +

∆ |
   （3.12） 

其中 ，為波茲曼常數。231.380 10  J/ Kk −= × ° 0ω 是振盪頻率。F為用來調整雜訊基

準（noise floor）的因子。Q是共振腔的品質因子。（3.12）若由圖 3.7 來看，

便可以清楚的瞭解式子所代表的意義。相位雜訊在角頻率 31/ f
ω∆ 以前與 ω∆ 的三

次方成比例關係，經過此頻率之後便呈現與 ω∆ 的平方成比例，最後在經過

0 / 2Qω 到達雜訊基準。這便是一般振盪器相位雜訊的頻譜變化趨勢。 
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log ω∆0 / 2Qω31/ f
ω∆

( )L ω∆

210log
sig

FkT
P

⎛ ⎞
⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠

 

圖 3.7  Leeson 模型的相位雜訊頻譜 

    若要瞭解相位雜訊頻譜各個轉折點的來源，可參考 1998 年 Ali Hajimiri

所發表的時變相位雜訊理論（Time Invariant Phase Noise Theory）[9]。Hajimiri

認為時變本來就是振盪器的性質之一，若要較準確預測相位雜訊，必定要引入時

變的概念。他是藉由脈衝敏感函數（ISF, Impulse Sensitivity Function） ( )xΓ

來引入時變。 ( )xΓ 是波形或著可說是物理上所說的相圖（Phase diagram）的函

數，被振盪器的非線性或結構所主宰，可由振盪器的輸出波形得到。因為其亦為

週期函數，所以可以將脈衝敏感函數作傅立葉係數展開得 

0
0

1
( ) cos(

2 n
n

c c n 0 )nω τ
∞

=

Γ = + +∑ ω τ θ               （3.13） 

另外由於電路中各個節點的脈衝敏感函數會不同，所以在不同節點的雜訊所產生

的相位雜訊程度也不一樣。假設在某一節點有雜訊電流源 ，經由迴旋積分後，

可推得輸出額外相位 

( )i t

0
0

1max

1( ) ( ) ( ) cos( )
2

t t

n
n

ct i d c i n
q

dφ τ τ τ ω τ τ
∞

−∞ −∞
=

⎡ ⎤
= +⎢ ⎥

⎣ ⎦
∑∫ ∫        （3.14） 

，其中 為共振腔內的電容與振盪訊號電壓振幅的乘積，即為最大可儲存電maxq

 30



荷。而輸出額外相位可以經相位調變的方式，得到相位雜訊的頻譜。經由一些特

殊的 代入後，這理論可以預測相位雜訊頻譜將有( )i t 31/ 1/ 2f f、 和平坦區的存在。

一些低頻的雜訊，如閃爍雜訊（flicker noise），會被 加權且與0c ω∆ 有三次方

關係；白雜訊（white noise）的部分會被其他的 項加權而貢獻到nc
21/ f 的區域。

顯然地，假如原來的雜訊電流源有1/ nf 的低頻雜訊項，如爆米花雜訊（popcorn 

noise），它們將會顯現到相位雜訊頻譜的 21/ nf + 區域。所以我們可以得知，越是

低頻的雜訊，所貢獻的相位雜訊越嚴重。 

    由 Hajimiri 的理論，我們可以歸納出一些降低相位雜訊的方法： 

1. 增加電容值或加大振幅，可使 減小，進而降低相位雜訊。 maxq

2. 降低在振盪頻率整數倍附近的偽頻干擾訊號。 

3. 設計電路使輸出波形更加對稱。 

4. 注意每各半電路對於主要的雜訊源來說要對稱。 

這裡，我們來考慮由共振腔所產生的雜訊[10]。依據熱力學的等分定理

（Equipartition Theorem of Thermodynamics），在絕對溫度 T，每一個系統的

獨立自由度在平衡時有平均能量
2
kT

。在並聯電容電感共振腔內，這唯一的獨立

初始條件可以由電容來決定，則
2

2 2
nCv kT
= ，可以推導出大家所熟知的 雜

訊，即： 

/kT C

2
n
kTv
C

=                           （3.15） 

又由 0
1
LC

ω = ，（3.15）變成 
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2
0nv kT 2Lω=                        （3.16） 

我們將（3.16）除以（3.11）可得雜訊載波比（noise to carrier ratio）， 

2 2 22
0 tank

2 2 2
0 limit

/    

/         
amplitude

biasn
kT Lg Iv

V kT L A

ω

ω

⎧⎪= ⎨
⎪⎩

（電流限制）

（電壓限制）
          （3.17） 

所以在電流限制區工作時，可以把偏壓電流增大，共振腔內寄生電導變小，選擇

大電感來降低雜訊載波比，而在電壓限制區時，只能增大電感來降低雜訊載波

比。但前面又有提到增加共振腔電容值可以有效的直接降低貢獻在共振腔兩端的

雜訊，所以唯有使 Q值上升，即 減少，才能真正有效地降低相位雜訊。 tankg

3.1.3  電路實現與設計考量 

在第二章有提到，我們的頻率合成器需要提供四個相位的本地振盪訊號給接

收端和傳送端的 I、Q路徑。理想上，這四個相位的訊號彼此之間的相差為 90∘。

產生四相位輸出的方法之一是使用由 RC 網路所組成的四相位產生器，如圖 3.8

所示[11]。但缺點是會使輸出電壓振幅變小、由電阻產生的雜訊較高，並且電容

會影響振盪頻率。另外一個目前大家所常用的方法是將兩個交錯耦合電容電感振

盪器的四個輸出以四個電晶體互相連接使四個輸出產生彼此相差 90∘的訊號

[16]。 
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圖 3.8 RC 網路四相位產生器 

VDD

+   Vout   -

+   
Vin

-

gmVin Z -R

+

Vout

-

 
（a）                                 （b） 

圖 3.9 （a）振盪器與耦合差動對，（b）簡單小訊號模型 

 

圖 3.10 兩個振盪器與耦合差動對串接的小訊號模型 

    為了探討為何此架構能夠產生四相位的輸出，我們先看圖 3.9 的架構[12]。

在圖 3.9(a)中為一個差動對與一個振盪器串接，為了方便起見，我們省略掉其

中的電容。Z 表示除了負電阻-R 以外其它的阻抗。如果 的頻率與振盪器的振inV
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盪頻率相同，則 會與 同相位。假使我們將兩個同樣的此電路串接後，小訊

號模型如圖 3.10 所示。根據電路分析可以得到 

outV inV

1 1 2m
RZg V V
Z R
−

= −
−

                     （3.18） 

2 2 1m
RZg V V
Z R
−

= −
−

                     （3.19） 

。若將上兩式相除可得 

2 2
1 1 2 2 0m mg V g V− =                      （3.20） 

如果（3.20）在 的情況下，我們將可以得到1mg g= − 2m 2V1V j= ± ，這表示 與

相位上相差 90∘。這樣的電路，將如圖 3.11 所呈現。 

1V 2V

 

圖 3.11 四相位輸出的交錯耦合振盪器 
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圖 3.12 本論文的四相位壓控振盪器 

    本論文所設計的四相位壓控振盪器如圖 3.12 所示。如上一小節所說，一般

為了降低相位雜訊須使振盪器的輸出波形很對稱，振盪器會設計成完整交錯耦合

振盪器，也就是在共振腔的上下方各為由 PMOS 和 NMOS 所組成的負電阻產生器，

波形的上推下拉均是由電晶體所推動。如果要產生四相位輸出，就必須要另外加

四顆電晶體來交錯相接，此時線路會很複雜。所以我們設計的電路便將原本用來

產生負電阻的 NMOS，交錯互接之後，用來產生四相位輸出，並且可以與振盪器

共用偏壓電流，降低功率損耗。為什麼不使用 PMOS 的部份而使用 NMOS 的呢？因

為 PMOS 的載子電洞會經由埋藏層（buried layer）通過，而不會直接經過氧化

層和矽基板之間有不少缺陷的介面，因此 PMOS 的閃爍雜訊會比 NMOS 少[13]。在
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前面有討論過，由於閃爍雜訊對相位雜訊有很大的貢獻，因此便選擇 NMOS 的部

份來處理。除此之外，我們也使用 PMOS 當作偏壓電流源移到上方，並且使電晶

體的尺寸盡量加大。因為由閃爍雜訊的數學模型 

2 1
n

ox

KV
C WL f

= ⋅                        （3.21） 

可知當尺寸越大時，閃爍雜訊將會越低。 

    負電阻大小的選擇除了關係到會不會起振，也關係到輸出的振幅大小。負電

阻太大時，供應的偏壓電流也比較大，起振時，當主頻率的波形成長到一定的大

小後，由於電晶體的非線性，會使其他諧波的大小增加。為了避免能量浪費在不

想要的諧波上，根據 Gonzalez 的推導[14]，負電阻為被補償電阻的三倍大，可

以最大化輸出功率。如此也可以避免因製程飄移而使得電路無法起振。用來產生

四相位的 NMOS，必須調整尺寸使其將波形拉下的能力與 PMOS 的推上相等，使相

位雜訊最小，而不是盡量加大尺寸使閃爍雜訊變小。 

     圖 3.13 PMOS 可變電容特性曲線圖 

    為了可以調整頻率，我們在共振腔內使用可變電容，此電容是以 PMOS 實現

的 MOS 電容，其特性曲線如圖 3.13 所示。當電壓增大時，容值會逐漸上升，最
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後達到一個最大值。相反的，電壓減少時，容值會逐漸下降，最後到達最小值。

選用 MOS 電容，而沒有選用二極體電容的原因是，對於相同的容值，MOS 電容可

以較少的面積達成。另外，以此種電容實現的壓控振盪器，其增益會是負的。因

為當電壓增加，電容變大，則振盪頻率變小。在圖 3.12 中，在共振腔內有 MIM

（metal-insulator-metal）電容參與構成共振腔，這是因為 MIM 電容的 Q 值較

高，如此整個共振腔的 Q值也將會提高。但會有一個缺點，因為加了 MIM 電容後，

可變電容的電容變化率在整個電容值所佔的比率便會降低，所以壓控振盪器的頻

率可調範圍便會縮小。又容值越大的 MIM 電容，其 Q值越大。所以在相位雜訊與

可調頻率範圍之間是需要取捨的。 

    為了更降低相位雜訊，使偏壓電流的雜訊降低是十分重要的，因為它會貫穿

整個振盪路徑。所以我們加了一顆大電容 在偏壓電流的輸出端，在模擬時，

可以明顯地看到在這個節點的漣波變小了。且根據前人的實驗[15]，除了加上

之外，要接到 VDD 的打線（bonding wire）其電感效應也會使相位雜訊降

低。 

bypassC

bypassC

    訊號輸出前，必須經過緩衝級後，才能輸出到其它的電路。因為如果不接緩

衝級，外界的負載便會影響共振腔，使振盪頻率改變，而且相位雜訊也會大大不

同。我們在這裡使用 PMOS 的共源架構當緩衝級，PMOS 的汲極即為輸出。在量測

時，需在其後加上匹配網路，否則量測儀器只有 50Ω 的負載會使得輸出功率很

小。 
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3.1.4  模擬結果一 

    壓控振盪器的模擬結果展現在圖 3.14、圖 3.15、圖 3.16、圖 3.17、圖 3.18，

分別是四相位輸出波形、諧波頻譜、相位雜訊、可調頻率範圍及輸出功率與輸出

頻率的關係，表 3.1 列出了壓控振盪器的詳細規格。核心偏壓電流為 5.75mA，

而整個壓控振盪器（含緩衝級）共消耗 48.41mW。在圖 3.14 中，可以看到四個

輸出的波形分別相差 90∘，而且波形相當對稱，振幅約為 190mV，振盪頻率為

2.454GHz。 
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圖 3.14 四相位輸出波形 

    在圖 3.15 中，含有一個主頻率訊號，和其他 14 個諧波。主頻率的輸出功率

為-5.296dBm，而第一個諧波比主頻率訊號低了約 31dBm。 
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圖 3.15 輸出訊號各諧波頻譜 

    圖 3.16的相位雜訊是在振盪頻率為2.454GHz下所模擬的結果。其在offset 

frequency 為 100KHz 時為-98.28dBc/Hz，在 offset frequency 為 631kHz 時為

-115.6dBc/Hz。 
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圖 3.16 相位雜訊頻譜 

    圖 3.17 為可調頻率範圍。在控制電壓 0.8V 時，振盪頻率為 2.435GHz。可
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調頻率範圍為 2.25GHz 到 2.68GHz，中心頻率為 2.465GHz，增益約為-450MHz/V。 
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圖 3.17 控制電壓對輸出頻率作圖 

圖 3.18 是輸出功率與控制電壓的關係圖。由於匹配網路的關係，當頻率越

高時，最後傳輸到 50Ω負載的功率也越少。 
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圖 3.18 輸出功率對控制電壓作圖 
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規格 數值 

電源供應電壓 2.5V 

消耗功率 48.41mW(buffer 佔 34.3mW) 

輸出功率 -5.29dBm 

壓控振盪器中心頻率 2.465GHz 

可調頻率範圍 2.25GHz~2.68GHz 

控制電壓範圍 0V~2.0V 

各輸出波形相位差 90 度 

Phase Noise@fo=2.4GHz -98.288dBc@100KHz 

Ko(MHz/V)(線性區) -417.5 

表 3.1 壓控振盪器規格表 

3.1.5  佈局考量 

    佈局在積體電路設計上，是一個很重要的議題。相同的電路，相同的參數設

計，不一樣的佈局便會有不一樣的結果產生。這情形在射頻或類比積體電路上尤

其明顯。線寬太細，寄生電阻會很大，而且當通過電流很大時，由於載子衝刷金

屬線，時間久了會使金屬線有斷路的可能，產生可靠度的問題。但是金屬線太寬，

寄生電容會變大。在高頻的情況下，也必須考慮金屬線的電感效應，增加預測的

不確定性。並且訊號線靠太近時，兩個訊號會相互耦合影響，路徑的長短會造成

訊號相位的變化，所以佈局在射頻電路上也是重要的課題。 

    雖然說我們在電路設計上，盡量把元件擺的對稱，但是在佈局上的對稱才是

實際影響電路表現的重要因素。若佈局中不注意對稱，相位雜訊的表現會很差。

電晶體必須平均分佈以利匹配，四個相位的輸出路徑更要盡量等長，否則輸出相

位差可能會偏離 90∘。圖 3.19 為壓控振盪器的平面佈局圖 
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VDD VDD

Vcont Vbias

Vout1 Vout2

Vout3 Vout4

GND VDD

Vtail 
 

圖 3.19 壓控振盪器平面佈局圖 

3.1.6  模擬結果二 

    在模擬結果一的壓控振盪器其晶片製作好了之後，經過量測，發現振盪頻率

有偏移的現象，量測結果可見於第四章。所以，把量測所得的寄生電容再考慮進

去後，設計了一個新的壓控振盪器，其可調頻率範圍如圖 3.20 所示，由 2.3GHz

到 2.59GHz，增益為227.5MHz/V。而相位雜訊比前一個的表現更好一些，在Offset 

frequency 為 100KHz 的時候，相位雜訊是-103.56dBc/Hz，如圖 3.21 所示。 
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圖 3.20 新壓控振盪器的輸出頻率對控制電壓作圖 
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圖 3.21 新壓控振盪器的相位雜訊模擬結果 

 

3.2  除頻器 

    由壓控振盪器輸出的訊號，必須經由除頻器把頻率降到與參考訊號的頻率相

同，才能夠由頻率相位比較器來比較。由於振盪器所輸出的頻率為 2.4GHz，如

此高的頻率對除頻器來說是相當大的挑戰。除此之外，除頻器必須要可以調整除
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頻倍數，使得頻率合成器的輸出頻率可以接受我們的控制。下面幾小節，便要來

說明如何實現這樣的電路。 

3.2.1  除頻器架構 

    我們所欲實現的頻率合成器，其必須能夠切換從 2.412GHz 到 2.472GHz 每間

隔 10MHz 一個頻道。所以我們設計的除頻器至少需要有 1206、1211、1216、1221、

1226、1231、1236 等七個除頻倍數。一般所採用的架構如圖 3.22 所示。 

 

圖 3.22 除頻器架構 

    因為由壓控振盪器輸出的頻率很高，所以我們首先需要一個架構與後方數位

式除頻器不同的預除器（prescaler），把頻率除到後方的數位式除頻器可以處理

的。由圖 3.22 可以看到經由預除器之後的訊號，會送到程式計數器（program 

counter）和吞式計數器（swallow counter）。程式計數器的會在輸入端數到一

個固定的個數之後，會在輸出端送出一個訊號。而吞式計數器也是一樣，但我們

可以控制吞式計數器計數的次數來控制整個除頻器的除頻倍數，不過先決要件是

預除器需為雙模預除器，即可以改變倍數且只差 1。在這裡，我們的雙模預除器

是除四除五，當程式計數器送訊號出來時，預除器會除五，而當吞式計數器送訊
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號出來時，預除器會除四。先假設程式計數器的計算個數為 B、吞式計數器的為

A，則除頻器的除頻倍數 N為 

5 5+ 5 4+4+ 4
5 4 ( )

4

A B

N
A B A

A B

−

= + ⋅⋅⋅⋅ ⋅ ⋅ + + ⋅⋅⋅⋅ ⋅ ⋅ +
= × + × −
= + ×

A

             （3.22） 

。在我們的設計中，B=300，所以 N=1200+A，又吞式計數器的計數 A可以由 0、1、

2、…、63，所以除頻器的除頻倍數便可為 1200~1263。 

3.2.2  預除器 

    要處理頻率為 2.4GHz 的訊號，我們很難使用一般的邏輯電路達成，因為它

需要很大的電壓振幅才能達到所需要的準位。因此電流模式邏輯（corrent-mode 

logic, CML）便是我們另一個選擇，以流過偏壓電流大小來決定邏輯準位。由於

使用的是 CMOS 製程，所以即是大家所稱的源極耦合邏輯（source-coupled 

logic）。 

 

圖 3.23 SCL D 正反器[17] 
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    圖 3.23 所顯示的是一個 SCL 的 D 正反器。當 CLK 為 1 時，左邊的差動對工

作，把 D+和 D-的訊號取到 Q+和 Q-。不過因為訊號振幅不大，所以在 CLK 為 0

時，利用右邊的門栓（latch）電路把 Q+和 Q-的訊號拉開。此時，左方的差動對

不會作用，因此下一個 D+和 D-的訊號並不會影響到 Q+、Q-。在一般的數位電路

中，可以把兩個 D正反器交錯互接，產生一個除頻倍數為二的電路。在電流模式

邏輯裡也可以達到相同的功能。如圖 3.24，輸入頻率 fin 後，輸出的 

 

圖 3.24 頻率除二電路 

頻率 fout 會是輸入頻率的一半。接下來我們將分析一下這電路是如何運作，以

便設計時可以很快地知道從何著手。經過適當的安排直流偏壓點之後，M1 及 M2

在打開時的電流令其為 I，在 Q處的直流電壓為 DCV 。令 ( ) ( ) ( )o Q Qv t v t v t+ −= − ，且

在時間 t=0 的時候，輸出波形正要從最低點切換到最高點，所以 ，其

中 A 為輸出振幅。由於我們將 M7 和 M8 的閘極接地，所以 M7、M8 都是工作在三

極區（triode region）。輸入訊號的週期為 T，且在 t=0 時，輸入訊號剛從 0轉

換到 1。所以我們可以寫下在

(0)ov A= −

0
2
Tt≤ < 時的輸出： 

( ) ( )
t
RC

ov t IR IR A e
−

= − +                    （3.23） 

其中因為 M7、M8 都在三極區所以 1 2( )R R R / 2= + ， 
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22( | |)( ) ( )

2

DC

p ox
t DC DC

VDD V AR C W VDD V VDD V A VDD V A
L

µ
− +

=
⎡ ⎤− − + − − +⎣ ⎦

 

 2
22( | |)( ) ( )

2

DC

p ox
t DC DC

VDD V AR C W VDD V VDD V A VDD V A
L

µ
− −

=
⎡ ⎤− − − − − −⎣ ⎦

 

。當
2
Tt = 時，左方的差動對便關閉，換右方的門栓電路啟動，而輸出為 

( ) ( )
2

t
RC

o m
Tv v IR IR A e

−
= = − +                （3.24） 

。在前面的章節有提到，此種門栓電路會產生負電導，令負電導為 ，所以看

到的等效電阻便為

mG

1m

m

RG
G

−
，則在

2
T t T< < 時輸出為 

( / 2)
( 1)

0 ( ) ( )
m

m

t T G
RG C

mv t IR IR v e
−

−
−= − −                 （3.25） 

。在 t 時，輸出為 T=

 2( 1)( ) ( )
m

m

TG
RG C

o mv T IR IR v e
−

−= − −                  

（3.26） 

將（3.24）代入（3.26），可得 

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

m m

m

G R G RT T
C G R R C G R R

ov T IR e Ae m

− −
− −

−
⎛ ⎞

= − −⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠

−            （3.27） 

。事實上， ( )ov T A= ，所以 

2 1
2 ( 1)

2 1
2 ( 1)

1

1

m

m

m

m

G RT
C G R R

G RT
C G R R

eA
e

−
−

−

−
−

−

−
=

+

IR                    （3.28） 

由（3.23）或（3.25）我們知道，振幅除非直到 t ，否則 A 絕對不會等於→∞ IR。

因此我們假設這樣的時間只足夠 A成長到0.9IR，所以把 0.9A IR= 代入（3），便

可以得到 
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max
2 11

5.89 ( 1)
m

m

G Rf
T RC G R

−
= =

−
                 （3.29） 

，我們稱 maxf 為此 SCL 的 D 正反器可以操作的最大頻率。當然，事實上絕對無法

大達此頻率，因為我們在過程中使用了很多理想性的假設。不過，我們仍然可以

從（3.29）中看出設計的方向。首先若在 Q+、Q-端附近的寄生電容太大便會使 maxf

減少，在此寄生電容的主要貢獻者便是電晶體，所以電晶體的尺寸不能太大。第

二，M7、M8 是當作電阻來使用，由於第一點說電晶體的尺寸不可太大，所以在

避免加大電晶體的情況下，將閘極電壓偏壓到 0V 是最好的方法。若頻率仍無法

到達需求，則再把電晶體通道寬度加大，也可以提升操作頻率，不過到達一定的

大小後，寄生電容的效應便會主宰，使得操作頻率無法繼續上升。第三， 越

大，可以使操作頻率上升。不過， 越大，M5、M6 就要加大，因為輸出端一次

就就會看到由 M5、M6 所貢獻的寄生電阻，把尺寸加大，很容易使時間常數變的

更大，又 是小訊號行為，在訊號成長到一定大小時，便由大訊號掌控，所以

建議 M5、M6 尺寸小即可。 

mG

mG

mG

 

圖 3.24  除四除五電路 

    由於我們的預除器是可以除四也可以除五的雙模預除器，在數位電路也有此

類電路，如圖 3.24 所示，其中 MC 代表模態控制（mode control），MC=1 時為除
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四功能，MC=0 時為除五功能。此電路中間使用 NOR 閘作串接，另外也可以使用

NAND 閘來作串接，不過此時，MC=0 時為除四，MC=1 時為除五。在我們的設計中

為了方便控制設計起見，將使用 NOR 閘的架構。由於我們使用的是 SCL 的架構，

所以與圖 3.24 的不同點只是所有單端接改成為雙端，一次就輸出成對的訊號，

當然 NOR 閘也要採用 SCL 的架構，如圖 3.25 所示。 

 

圖 3.25  SCL OR 閘[17] 

3.2.3  除頻器電路與設計考量 

    整個除頻器電路包括預除器、程式計數器和吞式計數器，如圖 3.26 所示。

為了節省功率消耗和面積，將緊接在預除器後方的兩個除二電路給程式計數器和

吞式計數器使用。我們可以由二進位制的 來控制吞式計數器的計

數次數。控制電路的部份就由一個 SR 正反器來控制，要注意的是由程式計數器

和吞式計數器來的訊號寬度不可以太寬，以免干擾到 SR 正反器和預除器的正常

運作。因此使用一個脈衝觸發器（pulse trigger）來達成此任務，我們設計的

5 4 3 2 1 0B B B B B B
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脈衝觸發器如圖 3.27 所示。由 Pulse 端送入頻率較高的波形，則當 CLK 為 1 的

時候，輸出端便會取出一個週期的高頻訊號。 

 

圖 3.26 完整除頻器電路 

CLK

CLK

CLK

CLK

CLK

PulsePulse

1 Out

 

（a） 

CLK

Pulse

Out
 

（b） 

圖 3.27 （a）脈衝觸發器，（b）脈衝觸發器的時序圖 

    在整個設計上，還有一些是必須要注意的。在從電流模式邏輯轉接到電壓模
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式邏輯時，有可能直流準位不符合後續的操作，這時要作一個準位轉換器，來使

兩邊可以順利連接。由於整個除頻器是非同步是運作，當程式除頻器送出訊號

時，因為經過很多閘延遲，預除器送出來的訊號可能已經跑了半個週期，不過這

並不會影響正確的除頻倍數。會使除頻倍數不太正確的延遲效果是在吞式除頻器

和程式除頻器之間的延遲，會除頻倍數有 1～2 的變化，所以在設計時要使延遲

時間盡量相同。除了設計時要注意，佈局時這些線路必須盡量縮短，免得使延遲

再度不對稱。 

3.2.4  模擬結果 

    圖 3.28、圖 3.29 為除頻器的模擬結果，分別為在 的

除 1202 和 除 1215。在兩圖中的（a），是在圖 3.27 中 SR

正反器的輸入和輸出，而 Vout+為預除器的輸出，波形較寬的為除五、波形較窄

的除四。我們可以看到在除 1202 時，有兩個除五的波形，而在除 1215 時，有

15 個除五波形。我們的輸入訊號為 2.4GHz，所以在圖 3.28（b）為 1.996697MHz，

在圖 3.29（b）為 1.975332MHz。而整個除頻器的消耗功率約為 2.76mW。 

5 4 3 2 1 0B B B B B B 000010=

5 4 3 2 1 0B B B B B B 001111=
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（a） 

 

（b） 

圖 3.28 除頻器執行除 1202 
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圖 3.29 除頻器執行除 1215 
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3.3  相位頻率偵測器 

3.3.1  操作原理與電路實現 

    相位頻率偵測器在整個頻率合成器中是一個很重要的角色，它偵測由除頻器

出來的訊號和參考訊號之間相位和頻率的變化，並且把之間的差異送出。與早期

類比和數位的相位偵測器（XOR）[5]來相比，因為相位頻率偵測器的兩個輸出並

非反相，所以可以利用兩個輸出的不同，表現出兩個訊號在頻率與相位之間的差

異，加速整個迴路的鎖定。這類的又稱其為「三態相位偵測器」，我們可以由圖

3.30 看到它如何三個狀態中切換。 

       

（a） 

 

（b） 

圖 3.30 三態相位偵測器（a）操作波形，（b）三態圖。[4] 

    在圖 3.30(a)為此偵測器的操作波形，我們可以由圖 3.30(b)來瞭解為何會
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是如此運作。假設一開始處在 State 0，當在 A 的訊號其上升波形先出現，UP

則會由 0上升至 1，狀態便會由 State 0 切換到 State I。A 上升波形持續出現，

狀態就一直處在 State I。假使此時 B 上升波形開始出現，會使 UP 回到 0，則

State I 切換回 State 0。若在的上升波形未出現前，B已經再度出現，則 DN 便

會由 0上升到 1，此時會進入 State II。相位頻率偵測器就是在這三個狀態互相

切換，並利用 UP 和 DN 告知哪個訊號頻率或相位是領先的。 

SET

CLR

D

SET

CLR
D

VDD

VDD

A

UP

DN

Clear

Clear

B

  

              （a）                                （b） 

圖 3.31 相位頻率偵測器（a）電路實現，（b）操作波形。 

    我們可以使用兩個D正反器和一個AND閘來實現相位頻率偵測器，如圖3.31

（a）。然而這樣的電路卻有著非理想的效應，我們加上 AND 閘為了當 UP 和 DN

訊號同時為 1時，使兩個 D正反器的 Q皆從 1變回 0。由於這樣的迴授需要一段

延遲的時間，使得輸出會有此段延遲寬度的脈衝，如圖 3.31 所示。這樣的現象
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當偵測器兩個訊號同頻率同相位時，產生理想時不應有的雜訊。這也是之前所說

的由參考訊號所來的雜訊成因之一。這雜訊在製程越進步、電晶體越小、延遲越

短之後，會降低它的影響。 

3.3.2  模擬結果 

    圖 3.32 為相位頻率偵測器的模擬結果，其中 VCO 的訊號為 2.083MHz 而 Ref

的訊號為 2MHz。由於我們所實現的 VCO 其增益為負的，所以若 VCO 的頻率較高，

需要使控制電壓升高使得頻率降低。因此其模擬結果與我們預期的模擬結果相

同。 
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圖 3.32 相位頻率偵測器模擬結果 
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3.4  電荷沯浦和迴路濾波器 

    當相位頻率偵測器送出 UP 和 DN 的訊號需要有電荷沯浦的輔助，將電流充到

濾波器裡的電容，才能準確的控制迴路的穩定。若電荷沯浦和迴路濾波器設計的

不理想，便會使雜訊影響到壓控振盪器。下面我們將對電荷沯浦和濾波器的電路

實現作討論。 

3.4.1 設計考量與電路實現 

    電荷沯浦要設計接收從偵測器 UP 和 DN 來的數位訊號，並以固定的電流向濾

波器充電。這固定的電流值設定，由第二章的討論知道，對於迴路的響應有非常

重大的影響，過大與過小都會使得穩定時間變長。在第二章中，我們已經決定好

這電流值的大小。 

在電荷沯浦中，雜訊主要的來源是電路的不匹配、電荷分享和時脈饋入

（clock feedthrough）的問題。電路若不匹配，會使充電電流和放電電流不相

同，則即使是參考訊號和振盪器的訊號相位差為零時，控制電壓仍然會改變，使

振盪器的振盪頻率改變。在圖 3.33 中，UP 和 DN 各控制一個開關，使充電電流

流進濾波器或使放電電流把電荷從濾波器中取出。開關打開時，通道內會存在著

許多電荷，而當此開關關閉之後，原本在通道內的電荷有一部分就會往濾波器

去。這樣的誤差，必須等到下一個訊號比較時才會再次修正。而時脈饋入的問題

是，由於 UP 和 DN 是數位訊號，其波形上升下降都非常的迅速，含有很高頻的成

分，使經過電晶體中的寄生電容倒達濾波器中。又 UP 及 DN 的訊號又是有週期性
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的，便會在頻率合成器的輸出有突波（spur）的出現。 

         圖 3.33 電荷沯浦示意圖 

 

圖 3.34 電荷沯浦和濾波器電路圖 

    圖 3.34 為我們所設計的電荷沯浦電路圖，其中 UPb 為 UP 的反相，DNb 為 DN
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的反相。這電路並不包含在第二章所提到的第二個電荷沯浦。不過第二個電荷沯

浦與第一個架構一模一樣，只不過 UP 與 UPb 和 DN 與 DNb 是顛倒過來的。也就是

說第一個沯浦充電時，第二個是放電，而第一個沯浦是放電的時候，第二個是充

電。另外第二個沯浦的輸出是接在 R 和 之間。為了要避免時脈饋入的效應，

我們將 DN 和 UP 訊號先由差動對 M3、M4 和 M16、M17 輸入，再由差動對的輸出去

控制開關。為了加速電荷沯浦充電和放電的關閉，我們使用差動訊號來控制 M22

和 M10 幫助 M24 和 M14 的關閉。因為控制電壓會改變，所以電荷沯浦輸出點的電

壓也會改變，為了使充電和放電電流能不受控制電壓高低的影響，所以採用串疊

電流鏡，增加輸出電阻。第一個電荷沯浦與第二個電荷沯浦的電流為維持固定的

比例，第一個沯浦的 M2、M15 與第二個的 M2、M15 在佈局時要做好尺寸的匹配。 

2C

CK

CK

CK

CK

 

CK

CK
 

圖 3.35 迴路濾波器 

    在濾波器中，我們將使用切換電容來取代電阻，如圖 3.35 所示。控制訊號

CK 我們使用一個除二電路將參考訊號的頻率除二，也就是 CK 的頻率為 ，ref / 2f
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但是要注意不要讓 CK 和CK 同時為 1。所以等效電阻將是 ref1/ sf C 。我們的開關

將使用 CMOS 實現，且電晶體的尺寸要盡量作小，使電荷分享的效應降到最低，

避免 CK 的訊號影響到控制電壓。 

3.4.2 模擬結果 

    圖 3.36 為電荷沯浦與濾波器的模擬結果，其中 CP 指的是第一個電荷沯浦，

CP1 指的是第二個電荷沯浦，Vcont1 為 R 與 之間的節點。UP 與 DN 為所加入的

理想訊號，濾波器內的電阻是真實的電阻，非切換電容。 
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圖 3.36 電荷沯浦與濾波器模擬結果 
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3.5  頻率合成器 

    在設計完各部份的電路之後，便把所有的電路連接起來組合成一個頻率合成

器。在這之前還必須再加入一個電路，位於濾波器到壓控振盪器之間的緩衝電

路。因為由控制電壓端看入振盪器，會有很大的電容，這電容又是壓控電容，所

以如果不加緩衝電路，濾波器的特性將會隨著控制電壓的大小而有所改變。對於

這個緩衝電路，我們最在意的是它的頻率響應，希望它所貢獻的極點或零點盡量

遠離迴路頻寬，以免影響到已設計好的迴路特性。我們使用簡單的主動負載差動

電路來實現這個增益為一緩衝電路，如圖 3.37 所示。而其模擬結果如圖 3.38，

3dB 頻寬約為 100MHz。 

     圖 3.37 簡單的緩衝器 
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圖 3.38 緩衝器模擬結果 

    電路全部連接後，便為雙電荷沯浦的三階頻率合成器。由於 ADS 在跑如此長

時間的暫態模擬會發生無法收斂的情形，因此將整個電路換到 Hspice 中模擬。

我們先將除頻倍率固定在除 1206，在第 4μs時變換除頻倍率到除 1236，也就是

從最小通道 2.412GHz 切換到最大通道 2.472GHz。可由壓控振盪器的輸出頻率對

控制電壓得知頻率合成器約在 34μs 時，在穩定範圍之內，所以穩定時間約為

30μs，與行為模擬差約 10μs。模擬結果如圖 3.39 所示。新振盪器包含輸入及

輸出的緩衝電路消耗功率約 50mW，除頻器耗約 2.76mW，電荷沯浦耗約 0.75mW，

 62



其他電路耗約 0.25mW，所以整個頻率合成器總共消耗約 53.76mW。 

 

圖 3.39 頻率合成器穩定時間模擬結果 
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第四章  實驗及量測結果 

 

4.1  量測儀器架設 

    由於有限的研究時間只有將壓控振盪器下線於台積電 0.25μmCMOS 製程，所

以我們的量測將針對所下出去的壓控振盪器。我們的量測儀器架設如圖 4.1 所

示，其中直流電源是使用 DATRON 4808 Multi-Function Calibrator，頻譜分析

儀是使用 HP 8566B Spectrum Analyzer，操作頻率為 100Hz~2.5GHZ、2GHz~22GHz。 

 

圖 4.1 量測儀器架設圖 

    我們的量測是在印刷電路板上進行，板材為高頻板材 RO4003，我們將在板

上使用微帶線（microstrip line）作輸出匹配網路，匹配網路及微帶線電路如

圖 4.2 所示。圖 4.3 為晶片打線圖，圖 4.4 為偏壓電路板，圖 4.5 為偏壓電路圖。 

 

圖 4.2 壓控振盪器晶片及微帶線電路 
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圖 4.3 晶片打線圖 

 

圖 4.4 偏壓電路板 

 

圖 4.5 偏壓電路圖 
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圖 4.6 Wiltron Swept Frequency Synthesizer 67458（100MHz~18GHz） 

 

圖 4.7 Narda Hybrid 4356B（2~18GHz） 

 

圖 4.8 WE Broadband RF Mixer 1577（1~18GHz） 
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圖 4.9 Narda Power Divider 4456.2（2~18GHz） 

    為了量測四相位的訊號，我們將使用一台訊號產生器（圖 4.6）、一個正交

分合波器（quadrature hybrid，圖 4.7）、兩個混波器（圖 4.8）、一個功率結合

器（Power Combiner，圖 4.9）和頻譜分析儀。如圖 4.10 所示，我們利用訊號

產生器和正交分合波器產生輸出相位相差 90∘的訊號，與壓控振盪器的輸出作

混波後，再相加送入頻譜分析儀。假設若振盪器四個輸出功率皆相等且完美四相

位的話，我們將可以在頻譜分析儀上看見只有一根訊號差頻在 RF LOω ω− ，電壓

振幅大小為 。若相位與 90∘相差AB φ，則我們將會見到兩根訊號，差頻與和頻。

差頻在 RF LOω ω− ，電壓振幅大小為 cos
2

AB φ
。和頻在 RF LOω ω+ ，電壓振幅大小

為 sin
2

AB φ
。若是相位無誤差，但輸出電壓振幅相差δ ，則我們也可以看到兩根

訊號。一根在 RF LOω ω− ，電壓振幅大小為 (2 ) / 2A B δ+ 。另一根在 RF LOω ω+ ，電

壓振幅大小為 Aδ 。若相位相差φ，一個振幅為 1B，另一個振幅為 2B ，則我們亦

可以在頻譜上發現兩根訊號。差頻訊號在 RF LOω ω− ，電壓振幅大小為
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2 2
1 2 1 22 cos

2RF LO

AC B B B Bω ω φ− = + + ，和頻訊號在 RF LOω ω+ ，電壓振幅大小則為

2 2
1 2 1 22 cos

2RF LO

AC B B B Bω ω φ+ = + − 。所以相位誤差φ可由下式算出 

2
2 2

1 2 1 2
2 2

1 2 1 2

2 cos
2 cos

RF LO

RF LO

C B B B B
C B B B B

ω ω

ω ω

φ
φ

−

+

⎛ ⎞ + +
=⎜ ⎟⎜ ⎟ + −⎝ ⎠

               （4.1） 

。 

 

RFAcos( )tω

LOBcos( )tω

RFAsin( )tω
LOBsin( )tω

AB[cos( ) cos( ) ]
2 RF LO RF LOt tω ω ω ω− + +

AB[cos( ) cos( ) ]
2 RF LO RF LOt tω ω ω ω− − +

圖 4.10 四相位量測示意圖 

 

4.2  量測結果 

    經過量測後，我們發現此振盪器居然會有兩個頻段的振盪頻率，一個約在

2.2GHz 附近，另一個約在 2.8GHz 附近。圖 4.11 為振盪器在 2.2GHz 頻段所量測

到的可調頻率，約從 2.097GHz 到 2.315GHz，線性區增益為-167MHz/V。最大的

輸出功率為-9.5dBm 如圖 4.12。圖 4.13 為在調整輸出頻率把各點的最大功率紀

錄下來。會有這麼大的變異是因為我們的輸出匹配網路是窄頻的，因此會隨著遠

離匹配網路的中心頻路作衰減。圖 4.14 為振盪器在 2.8GHz 頻段所量測到的可調
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頻率，約從 2.705GHz 到 3.144GHz，線性區增益為-300MHz/V。這兩個頻段有一

個晶片只會振在 2.2GHz 的頻段，其它有些晶片有時候是開機後振在 2.2GHz，而

過一陣子重開機後振在 2.8GHz。在其中幾個晶片更可以發現在某一個偏壓電壓

以下是振在 2.2GHz，某一個偏壓電壓以上是振在 2.8GHz，而在兩個電壓之間會

發現，兩個訊號都存在。如圖 4.15 所示，一根在 2.166GHz，一根在 2.68GHz。

相位雜訊我們使用頻譜分析儀量測，如圖 4.16 所示。圖中量測雖然 offset 

frequency 在 100KHz 為-50.7dBc，但因為 Resolution Bandwidth 為 300Hz，所

以真正的相位雜訊為-50.7-10log300=-75.47dBc/Hz。在四個輸出振幅，我們發

現都不太相同，有的甚至可以差到 3dBm。 
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圖 4.11 振盪器在 2.2GHz 頻段的可調頻率範圍 
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圖 4.12 振盪器最大輸出功率-9.3dBm 

 

圖 4.13 振盪器在 2.2GHz 頻段輸出功率與輸出頻率關係圖 

2.65
2.7

2.75
2.8

2.85
2.9

2.95
3

3.05
3.1

3.15
3.2

0 0.5 1 1.5 2 2.5

Vcont(V)

F
re

q(
G

H
z)

 

圖 4.14 振盪器在 2.8GHz 頻段的可調頻率範圍 
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圖 4.15 雙頻振盪現象 

 

圖 4.16 相位雜訊量測 

    我們輸出的相位誤差利用圖 4.10 的概念，在振盪器輸出頻率為 2.129GHz，
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輸出功率分別為-12.8dBm 和-10.4dBm，而由訊號產生器輸出的頻率為 4.5GHz，

經過正交分合波器後功率為 2dBm。我們可以由頻譜分析儀看到差頻 2.37GHz 的

功率為-39.2dBm，而和頻 6.63GHz 的功率為-54.9dBm，如圖 4.17。由（4.1）我

們可以得到相位誤差約 10.2∘。 

 

圖 4.17 四相位量測 

    另外，我們在量測的時候發現，由電壓控制端會有電流流出，也就是說會有

直流電流流經可變電容，理論上，這是不可能的事。我們量了幾顆後發現，有一

顆晶片完全沒有漏電流，有的卻大到幾 mA，而且與電壓成正比，也就是電阻性。

我們量測到最小的電阻約為 338.5Ω，如圖 4.18 所示。 
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圖 4.18 可變電容漏電流 

 

4.3  量測結果討論 

    從振盪器中心頻率的飄移，可見共振腔內的電容電感已不是模擬時的值。但

是因為我們所用的電感為台積電本身提供的模型，所以誤差也不至於會太大。因

此我們推斷額外的寄生電容比模擬時多出了約 80fF。這可能是來自於兩個原

因，第一電晶體的模型不夠準確，第二是佈局時所沒有考慮到的寄生電容，而這

些額外的寄生電容，來自於第二項的原因居多。於是我們多加了寄生電容後再重

新模擬，可調頻率範圍如圖 4.19，與量測結果非常類似，至於相位雜訊經過加

了寄生電容過後，也下降到在 offset frequency@100KHz 時，相位雜訊為

-82.9dBc/Hz，如圖 4.20。 
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圖 4.19 可調頻率範圍 
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圖 4.20 相位雜訊 

    在量測的時候，很驚奇地看到竟然會有兩個振盪頻帶。於是我們便重新模

擬，在快接近無法振盪的小偏壓電流下，我們得到了如圖 4.21 的跳頻現象。我

們可以發現在 Vcont 大於 0.9V 時，振盪器是振在 2.8GHz 的頻段，在頻率正要隨

著控制電壓下降而上升時，忽然跳到2.4GHz的頻帶。這是在使用ADS的 Harmonic 

Balance 的模擬工具所做出來的。 
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圖 4.21 跳頻現象 

若是執行暫態分析，可以發現不必在低偏壓電流時即可得到兩個頻帶的振盪

結果。我們將刺激電流源放在共振腔的一端，此刺激電流源僅工作 0.1ns，之後

便形成開路，如圖 4.22。當刺激電流源工作的時候為 10mA，會發現此振盪器振

盪在 3GHz，如圖 4.23。當刺激電流源為 20mA 或以上，則振盪在 2.34GHz，如圖

4.24。我們可以發現除了振盪頻率不相同外，振幅與直流準位是相同的。 

 

圖 4.22 外加刺激電流源 
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圖 4.23 振盪器暫態分析（3GHz） 
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圖 4.24 振盪器暫態分析（2.34GHz） 

    我們試過很多種交錯耦合的電容電感振盪器，如只用 NMOS、只用 PMOS、有

四相位、無四相位。發現只要是使用電晶體互相交錯連接的四相位振盪器，在模

擬時，只要偏壓電流很小，就會有這種跳頻現象，而其他型態的振盪器則不會。

所以推論問題應該出在使振盪器產生四相位輸出的四顆互相交錯的電晶體上，因
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為訊號需要穿過兩個電晶體才會回到原來核心振盪器的反向端，需要穿過下面四

顆電晶體才會回到原來的節點。而且穿越這些電晶體時，有時電晶體皆在三極

區，有時兩顆在三極區、兩顆在飽和區，振盪路徑很複雜，不易使用手算分析。  

    在可變電容的漏電流方面，第一，由於有詳細檢查過佈局圖，沒有把線路誤

接的情況，且可變電容也正常工作；第二，由於此電流並不會隨著振盪頻率或電

壓的不同而對改變的趨勢有所變化，所以應該是電阻性的漏電流。並且不同晶片

漏電流的情形不相同，也有完全沒有漏電流的情形發生。所以推論應該是由於製

程的關係所造成的漏電流。 

    在輸出功率方面，四個輸出的功率會有所不同的原因應該是我們輸出級沒有

做好匹配的關係，而當初沒有作匹配是為了整個佈局圖能夠對稱和輸出打線量測

方便。因此若要改善，在佈局上需要重新仔細安排。在輸出相位方面，根據量測

結果，有 10.2∘的誤差。這角度誤差的來源，我們先由（3.20）可以得到 

2
1

1

m

m

gV
g

= 2V

m 2m

                         （4.2） 

，如果 ，則 與 相位為正交。如果1 2mg g= − 1V 2V 1mg g≠ − ，且各有實部與虛部，

則 與 相位便不會正交，相位誤差便由此產生。所以如果佈局和量測上，訊號

所經過的電長度都是相等的話，那就是佈局上，四顆 NMOS 並沒有匹配好，使得

，以致於相位產生了誤差。所以與四個輸出功率要相同的問題一樣，

我們必須將產生四相位的四顆電晶體在佈局上做好匹配，才能達到較準確的四相

位。當然，在訊號所經過的路徑安排上，我們也要盡所能地做到相同。在相位偏

1V 2V

1mg g≠ − 2m
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離 90∘越少時，以此方法量測相位誤差將會因為實驗上操作的少許誤差而使量

測的結果與實際的結果相差比例較大。所以如果有量測高頻的示波器，直接來測

量，這樣對於小範圍誤差的量測才會比較準確。 

 

規格 模擬結果 量測結果 

電源供應電壓 2.5V 2.5V 

消耗功率 48.41mW 39.5mW 

輸出功率 -5.29dBm -9.3dBm 

可調頻率範圍 2.25GHz~2.68GHz 2.097GHz~2.315GHz 

各輸出波形相位差 90 度 100.2 度或 79.8 度 

Phase Noise -98.288dBc@100KHz -75.47dBc@100kHz 

Ko(MHz/V)(線性區) -417.5 -167 

表 4.1 壓控振盪器的模擬與量測比較 
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第五章  討論與結論 

 

5.1  討論 

    如同我們所預期的，使用雙電荷沯浦的頻率合成器能有效減少低通濾波器中

電容所佔的面積。並且此架構只移動整個開迴路響應裡的零點，對於極點影響不

大，因此，我們可以將迴路頻寬縮得更小使電路鎖定時間加快且對高頻雜訊衰減

的更多，而不必擔心相角邊限所造成穩定度的問題。由於電荷沯浦一直都有固定

的功率消耗，所以增加一個電荷沯浦對於在要求低功率消耗的通訊系統來說，無

疑是雪上加霜。因此，我們必須使電荷沯浦的充電放電電流儘可能的小，如此濾

波器裡的電容也會縮小。另外，最好能使壓控振盪器的增益提高，也會幫助降低

電荷沯浦的電流降低。但必須小心的是雖然整個迴路設計會符合我們的期望，在

佈局時，若沒有謹慎安排，雜訊將會直接耦合到振盪器的電壓控制端上，小電容

和高振盪器增益便會使此雜訊影響輸出甚重。在表 5.1，列出我們的設計和其他

已發表的論文比較，由於頻率合成器在不同的規格，會有不同的表現，在此列出

的比較皆在 2.4GHz 的頻段，且切換頻道間隔相似的設計。雖然我們的數據僅是

模擬結果，但較同架構設計[6]穩定時間少了一半，也比其他設計的穩定時間短。 
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  架構 濾波器 參考頻率 穩定時間

本論文 3rd order, integer-N Integrated discrete time 2MHz 30µs (a)

[6] 3rd order, integer-N Integrated discrete time 1MHz 60µs 
[20] 3rd order, integer-N Off-chip continuous time 1MHz 140µs 
[21] 3rd order, ∆Σfrational-N Off-chip continuous time 13MHz 120µs 
[22] 3rd order, integer-N Off-chip continuous time 1MHz 120µs 

(a)模擬結果 

表 5.1 頻率合成器穩定時間比較 

    在壓控振盪器上，我們將產生負電阻的電晶體與產生四相位的電晶體串疊，

使其共用電流減少功率消耗，並且使其輸出訊號因上升和下降均有電晶體幫助而

使波形更加對稱，使相位雜訊降低。為了提升共振腔的品質參數，我們將 MIM

電容與可變電容並聯，雖然提升了相位雜訊的表現卻也減少了振盪器的可調頻率

範圍和增益。我們最後模擬的壓控振盪器其相位雜訊在 offset 

frequency@100KHz 為-103.56dBc，在使用由台積電所提供的品質因子不高的方

形螺旋電感，我們已在結構上及電晶體上作了調整，使其達到較好的相位雜訊。

但實際上量測出來的結果並沒有模擬中的好，可見我們在佈局的技巧上還要多多

加強，將電路中各元件仔細做好匹配，並降低繞線時所產生寄生電阻、電容、電

感的效應，才能使實作出來的晶片與模擬結果相近。 

 

5.2  結論 

    在這一篇論文中，我們使用台積電 0.25μm CMOS 製程設計一個有四相位輸

出的頻率合成器，其操作電壓為2.5V，參考訊號為10MHz，可輸出頻率為從2.4GHz

到 2.526GHz，每 10MHz 為一個間隔，共為 64 個頻率，輸出功率大小為-6dBm。
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對 IEEE802.11b 的規格來說，我們從最小的頻道（2.412GHz）切換到最大的頻道

（2.472GHz），其所需要的穩定時間為 30μs，比 IEEE 所定的規格 224μs 低很

多，也較同樣架構設計[6]的穩定時間 60μs 短。整個系統共消耗功率約

53.76mW，其中振盪器包含輸入及輸出的緩衝電路消耗功率約 50mW，除頻器耗約

2.76mW，電荷沯浦耗約 0.75mW，其他電路耗約 0.25mW。 

    第一次下線的振盪器其工作電壓為 2.5V，模擬結果輸出頻率從 2.25GHz 到

2.68GHz，中心頻率為 2.465GHz，增益約為-450MHz/V，輸出功率最大可到

-5.29dBm，四個輸出彼此間隔 90∘，而總消耗功率為 48.41mW。其相位雜訊在

offset frequency 為 100KHz 時為-98.28dBc/Hz。晶片的量測結果消耗功率為

39.5mW，從 2.097GHz 到 2.315GHz，線性區增益為-167MHz/V，最大的輸出功率

為-9.3dBm，相位雜訊 offset frequency 為 100KHz 時為-75.47dBc/Hz，相位誤

差為 10.2∘。 

    未來的工作首先建議設計一個高品質參數對稱的電感，因為如果電感不是對

稱形式，為了降低相位雜訊，我們每一個共振腔就必須擺兩個電感，以維持共振

腔的對稱性。又方形的電感其品質參數較差，所以若能設計一個圓形的電感，那

品質參數便會提升，相位雜訊也會降低。 

    在振盪器的設計上，必須把偏壓電路設計在內部，並把偏壓電流加大，使振

盪器操作在電壓限制與電流限制的邊緣，如此可取得最佳的功率與相位雜訊比。

此外，也能避免振盪器振盪在另外一個頻帶。進一步，可以研究振盪器振在這兩
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個頻帶與產生四相位的四顆電晶體的關係。佈局的安排也要仔細規劃，使輸出的

緩衝級也能做好匹配使四個相位的輸出功率能夠相同。另外輸出功率對頻率會有

變化，如果在 SOC 上，當頻率合成器與混波器作在同一顆晶片上，我們可以不擔

心這個問題。如果不是，我們可以加上迴授，來控制輸出功率能維持在某一個值

附近。 

    在頻率合成器方面，可以將相位頻率偵測器改善，使其從偵測到 UP 和 DN

都為 1時，迴授使其皆為 0這過程的延遲時間減少，可以使用更先進的製程或著

重新設計架構使經過的閘個數減少。如此，可把輸出頻率兩旁的突波降低更多。 
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