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國立交通大學 

電子工程學系電子研究所碩士班 

 

摘要 

 

由於近年來，無線通訊產品的應用越來越普及，所以有許多新的系統因應

此潮流而產生，而這些新的射頻系統無不朝向高整合度、低成本、低功效這幾方

面發展且要同時滿足高效能這個大前題，也因此這篇論文將會針對這些目標， 並

著重於無線通訊的發射器部分，並滿足1Mb/s 的資料傳輸速率。 

   我們利用一個數位補償的方法，可使得傳輸資料量可以大於非整數型的頻

率合成器的頻寬，而使用這種方法，所製作的2.4GHz發射器，只需有非整數型的

頻率合成器，和一個數位傳輸濾波器，即可完成每秒一百萬位元的資料傳輸率，

而最主要實作在晶片中的是一個非整數型的頻率合成器，此頻率合成器主要包括

有相位和頻率檢測器、電荷幫浦、電壓控制電壓振盪器、多係數除頻器和一個全

數位化的 Σ-∆調變器。 



 iv

    此論文完成了一個使用和差調變器的2.4GHz直接調變發射器，使用台積

電 0.18μm 1P6M的互補式金氧半製程，此電路總消耗功率為 16mW，供應電壓

為 1.8伏特，總晶片面積為 1300μm×1300μm.。對電壓控制電壓振盪器的量測可

知，其相位雜訊為-117.14dBc@1MHz 和 -120dBc@2MHz ，此量測結果符合藍

芽系統的規範。 
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Abstract 

The use of wireless products has been rapidly increasing in the past few years, 

and there has been worldwide development of new systems to meet the needs of this 

growing market. As a result, new radio architectures and circuit techniques are being 

actively sought that achieve high levels of integration and low power operation while 

still meeting the stringent performance requirements of today’s radio systems.  

In this thesis, a ∆Σ fractional-N frequency synthesizer is proposed.       

Incorporating with base band digital modulation, a direct modulation transmitter 

architecture can be achieved for low cost and high performance design goals. This 

motivates the research of this work.  

The fractional-N frequency synthesizer is comprised of a ∆Σ modulator, a 

phase frequency detector, a charge pump loop filter, a LC voltage controlled 

oscillator , and a programmable frequency divider. Single loop, a 2bit and 3rd order 
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modulator architecture is utilized for noise shaping. Moreover, a novel current 

matched charge pump circuit is proposed to reduce reference spurs. Finally, adaptive 

biasing VCO circuit is proposed for low noise performance.  

    The single chip ∆Σ frequency synthesizer has been implemented in 0.18µm 

CMOS technology. The chip size is 1300µm×1300µm.The measured VCO phase 

noise is -117dBc/Hz@1MHz offset, and is -120dBc/Hz @ 2MHz offset .Operating 

under a 1.8v supply, total power dissipation is 16mW. 
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第一章 

簡介 
 

無線產品的使用在最近幾年內一直迅速增加，也因此發展了許多新系統

來滿足這快速成長的市場。而這些新系統的發展皆有一些共同目標，例如:功率、

面積、價錢等，都成為評估新系統是否具有價值的指標，此指標也指出是否能整

合射頻發射電路或是接收電路。因為上述的理由，此篇論文製作了一個使用在無

線通訊，具有低功率、高性能的窄頻發射器，能適用在藍芽系統，這樣的一個系

統要求輸入訊號的調變速率為 1Mbit / s，即使在這麼高的調變速度下，也不希望

再增加其他額外的電路，只使用數位的方式來增加電路頻寬，如此一來既能兼顧

高性能且不違背低功率這個中心思想，這章的剩餘部分，我們將開始將焦點縮小

在我們所使用的電路架構，並且提出我們所要達到的電路性能和目標。藉由介紹

相關的發射器，我們將導引出此設計的重點，和在設計上會遇到的困難處。 

首先面積是一項很重要的考慮重點，由圖 1.1我們可看到一個常使用在無

線通訊上的發射器架構，這個架構中包含有調變器(此調變器可以是振幅調變器

也可以是相位調變器)，功率放大器，和一個可將訊號完整傳輸到頻帶的帶通濾

波器，假設圖 1.1代表一般發射器的架構，那我們最主要是針對調變器這一個方

塊來做改進，所以本論文會針對調變器這方面做深入討論，然而對功率放大器而

言，如果使用振幅調變這種方式，會比較沒有效率，所以我們在此就專注於固定

振幅的相位調變器來下手。 
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圖1.1 發射器的基本架構 

 

射頻發射器的討論總是圍繞著一個共同的目標－也就是將頻率較低的訊號

藉由射頻發射器傳送到較高頻帶的通道上，自從發明了超外差接收機出現之後，

這種使用混頻器和中頻濾波器所構成的高性能窄頻發射器，雖然提供了相當優秀

的射頻特性(低寄生雜訊) ，但是隨着高效能這特性而來的就是，對於射頻系統

的整合，此架構具有相當大的困難度，更具體一點來說，也就是很難實現一個使

用在中頻且具有高Q值低雜訊、低失真的帶通濾波器[1]，也就因為上述的原因，

此種架構在無線通訊產品已漸漸被其他架構取代，這種使用直接調變載波的方

法，已經廣泛的被使用在現今的無線通訊系統上，此方式可完全解決通道整形濾

波器無法整合的難題，如[2–7]皆是使用此方法，其功率消耗都可控制在162mW

以下，除此之外，如Abidi等幾位學者更進一步以CMOS製程來整合發射或接受

器，如此一來功率消耗可更進一步的大幅降低，除了將製程轉成全CMOS之外，

一種直接調變電壓控制震盪器的方法也因應時代需求而產生[8]，此方法最主要

是以一個PLL為主，所以整體消耗的功率當然也就大幅度降低，由圖1.2和圖1.3

可明顯得知兩種架構的差異性，圖1.2中，訊號和有頻率合成器所產生的載波訊

號相乘來完成將訊號轉移到所想要通道的動作，然而圖1.3也是完成同樣的動

作，但此方法是直接在電壓控制振盪器輸入電壓處，送入調變訊號，如此一來就

可把低頻訊號送到系統所想要的頻帶，雖然二者所完成的動作相同，但對功率消

耗而言卻有天壤之別，此原因最主要 
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圖1.2 一般發射器的架構 

 

PFD & CHP

VCO

fOUT
Low Pass

Filter

Divider
N/N+1

DATA
fref

 

圖1.3 直接調變電壓控制振盪器 

 

是圖1.2中的混波器，這是最耗功率的地方，由此我們可知，圖1.3的架構相較於

圖1.2的確可在功率消耗獲得極大的好處，雖然圖1.3有降低功率的好處，且其理

論簡單，但再深入去看此架構，我們會發現，仍有些必須要慎重考慮，也就是，

當把訊號直接輸入電壓控制振盪器時，此時，原本應該是操作在閉迴路系統的鎖

相迴路，卻是處於開迴路的狀態下(調變訊號必須要一個多位元的數位類比轉換

器來完成)，也因此，我們很難精準地將調變訊號完整的轉變成類比訊號去調節

電壓控制電壓振盪器的輸入控制電壓，所以如果調變訊號端的數位類比轉換器有

漏電流或因為製程變動所造成的非理想效應，且同時因為閉迴路不存在，所以電

壓控制電壓震盪器的輸入控制電壓，會因調變路徑所產生的漏電或非理想效應，

也就是說電壓控制電壓震璗器的輸入控制電壓會有小抖動，因此造成原先鎖相迴

路所鎖定的載波頻率，有所漂移，而無法精準的將低頻調變訊號傳送到所預想的

頻帶上，所以在Heinen在[9]論文解釋說，若使用此種調變技術，但卻因為上述理
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由，而增加電路設計的複雜度，對整個系統的積體化，將造成困難，如此相較圖

1.2所使用的架構使用，雖然獲得了省功率的好處，但卻失去了高效能這另一項

重要的議題，也因此，這種架構便有需要改進的地方，所以呢! 另一位學者Riley

提出了一種解決方法[10]，此方法就是不要直接調變電壓控制電壓震盪器，而是

去變動鎖相迴路的除頻數目，藉此達到對電壓控制電壓震盪器輸出頻率的調變，

為了有好的頻率解析度，選擇了非整數型頻率合成器來作為此架構的基本操作方

塊，在後續幾篇討論非整數型頻率合成器雜訊的論文[11-13]中，可得到一個很好

的結論，由於整個閉迴路不會被打斷，所以前面所述，在調變時會有頻率漂移的

現像，在此以不直接調變電壓控制電壓振盪器的架構下，將不復存在。 

因為上述的演進，所以我們最終決定以此架構作為研究的主題，首先，我

們藉由圖1.4可知此架構的基本操作原理，頻率或是相位的調變可由變動除頻器

的除數來獲得，由圖知，利用一個1位元的數位調變訊號，輸入除頻器，當輸入

為0時，除頻器將會除N，當輸入變為1時，除頻器除數也會相對的變化成N+1， 

 

 
 

圖1.4 直接調變頻率合成器的架構 

，fout = Nfref ,此方程式可看出當電壓控制電壓震盪器輸出頻率和輸入參考頻率的

相對應關係式，在圖1.4 下方我們可看到輸出頻率的頻譜圖，如果輸入參考頻率
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為1MHz，則我們可由圖知其變化量可由2.4GHz變成2.401GHz，如此便完成調變

的動作，但圖1.4並不適用於一般通訊系統，因為此方法無法充份的利用所有的

頻譜，所以我們需要一個像圖1.5的方式，對於頻率的切換能比較連續也就是，

頻帶和頻帶間的間距較小，此架構使用了和差化調變器來當做輸入訊號和除頻器

之間的橋樑，也就是利用和差調變器可以產生平均數為小數的等效除數，如此一

來，輸入參考頻率不再受限於調變訊號，如此一來，對通訊系統準則的訂定也能

較寬鬆，也就是頻譜的利用率也較高，但此架構還是有其潛在的缺點，也就是如

圖1.6所示，鎖相迴路的轉移曲線為一低通函式，和差化調變器所貢獻的量化雜

訊為高通函式，還有就是波形整形器的轉移函式也是低通函數，所以我們回到  

 

PFD
Charge
Pump

Loop
Filter

Multi-modulus
Divider

∆Σ
Modulator

fREF

fOUT

VCO

Modulation
Data Transmit

Filter
Mod

Mod

Data
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圖1.5 能充分利用頻譜的非整數型頻率合成器 



第一章  簡介 

 

 21

 
 

圖1.6 訊號路徑的轉移曲線 

 

訊號路徑來討論，當訊號經過一個整形濾波器，其產生的資料傳輸率通常都會大

於鎖相迴路的頻寬，所以我們所想傳輸的資料可能在經過鎖相迴路之後就會被衰

減，造成資料的遺漏，由圖1.7我們更可以更近一步的看出，若我們想要不使有

效的資料在傳輸過程有所遺失，很直覺的會想把鎖相迴路的頻寬加大到不會對資

料產生衰減，但我們可看到圖1.7(b)，當頻寬增加時，則和差化調變器所貢獻的

量化雜訊將會因為頻寬增加而在頻譜出現的比例會增加，所以要得到好的訊雜比

勢必要像圖1.7(a)，將鎖相迴路的頻寬縮小，但這又會造成資料的遺失，然而這

兩難的局面可由Michael H. Perrott所提出的方法來解決[14]，也就是可以使資料傳

輸率大於鎖相迴路的頻寬而不會有任何資料遺失的問題，既然鎖相迴路的頻寬 
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圖1.7 頻寬對輸出頻譜的影響 

 

不必因為資料傳輸率增加而增加，如此一來就可解決鎖相迴路的頻寬加大而造成

輸出頻譜效能降低的不良影響，現在我們開始介紹圖1.8的設計原理，首先，我

們由圖示中可知，其中最大的不同就是多加了一個轉移曲線為高通函式的濾波器

(Predistortion Filter)，如此一來當訊號經過高斯濾波器時，其傳輸速率還是遠大

於鎖相迴路的頻寬，但這個架構不用再擔心會被鎖相迴路的低通函式作濾波，原

因就是我們所多加的濾波器，其轉移曲線是鎖相迴路的轉移曲線倒數，如此兩個

濾波器串接的效果，可使得訊號完整的傳輸到頻帶上，而且我們可選擇一個頻寬

較小的鎖相迴路，如此，不但可以獲得高傳輸資料量，也可以使輸出頻譜有相當

不錯的輸出頻譜效能， 
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圖1.8 頻寬對輸出頻譜的影響 

最後再由圖1.9可以得到最後的結論，由此圖我們可更清楚的得知，當加

上高通濾波器之後，如圖所示，此濾波器會使得輸入訊號的振幅增加，也就是將

原本的調變訊號範圍加大，如此便可把之後會被鎖相迴路低通函式所造成的失真

給補償回來，所以我們就可把鎖相迴路的設計和資料傳輸速率的相依性給解開，

因此，我們在接下的章節就可暫時把訊號調變路徑給忽略，專心在頻率合成器的

主體設計，表一為本論文主要所要達到的規格表。 

 

 

圖1.9 等效模型 
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操作頻率範圍 2.4GHz ~2.483GHz 
相鄰兩頻帶的間距 1MHz 
相位雜訊的規格 - 80dBc/Hz @ 1MHz 

-110dBc/Hz @ 2MHz 
-120dBc/Hz @ 3MHz 

訊號調變的方法 GFSK 
頻率的準確度 +/- 30ppm 

+/-75KHz 
鎖相迴路穩定的時間 220µs 

 

表一 藍芽系統規格表 
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第二章 

 

頻率合成器的基本理論 
  

 

2.1  簡介 

     由於本論文主要的建構方塊即為一個非整數型的頻率合成器，所以接下來

我將最原始的鎖相迴路開始介紹，然後再進入非整數型的頻率合成器的設計。 

 

  設計一個以鎖相迴路(Phase-Locked Loops)為基礎的頻率合成器(Frequency 

Synthesizer)時，必須考慮以下幾點需求。 

 

  ‧相位雜訊(Phase Noise)：相位雜訊的定義為 Single-Sideband (SSB)功率對

載波功率的比值，其量測單位為 dBc/Hz。 

 

  ‧轉換速度(Switching Speed)：頻率合成器使用上必須由一個頻道轉換至另

外一個頻道，而頻率合成器所花費的時間就稱為轉換時間。一個好的頻率合成器

必須提供快速的轉換速度。 

 

  ‧頻率解析度(Frequency Resolution)：兩個相鄰頻率通道間的頻率間隔稱為

頻率解析度。因為所有可獲得的頻寬是有限制的，所以好的頻率解析度可得到較

多的頻率通道。 
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  整數鎖相迴路(Integer PLLs)在設計上必須對頻率解析度與迴路頻寬(Loop 

Bandwidth)有所取捨。較寬的迴路頻寬提供較快的轉換速度，因此整數鎖相迴路

無法同時提供快速的轉換速度與好的頻率解析度。 

  非整數鎖相迴路(Fractional-N  PLL)在相同的頻率解析度下可擁有較高的

參考信號頻率(Reference Frequency)。高的參考信號頻率允許設計較寬的迴路頻

寬，所以能達到較快的轉換速度與較低的相位雜訊。 

 

2.2 鎖相迴路的雜訊 
  

  要分析頻率合成器的相位雜訊(Phase Noise)，採用圖 2.1的線性雜訊模型。

在此方塊圖中，相位頻率偵測器的轉移函數為 Kd，迴路濾波器為 F(s)，壓控振

盪器為 Kv/S，除頻器為 1/N。每個元件產生的雜訊都會對輸出產生影響，下列為

各元件的雜訊轉移函數。 

 

 
 
 

 

 

 

 

 
 

 
圖 2.1 線性相位雜訊模型 

 
  參考信號源對頻率合成器輸出的線性相位雜訊轉移函數為 
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θ

                            (2.1) 

H(s)是閉迴路轉移函數，為低通方程式。 
 
  相位頻率偵測器對頻率合成器輸出的線性相位雜訊轉移函數為 

    

)(1              

/)(
)(,

sH
Kd
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                               (2.2) 

  迴路濾波器對頻率合成器輸出的線性相位雜訊轉移函數為 
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)(

1           

/)(
,

sH
sKdF
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=
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                                 (2.3) 

 

 
  壓控振盪器對頻率合成器輸出的線性相位雜訊轉移函數為 

    

)(1              
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,

sH
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s
vco
vcoo
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+

=
θ

θ

                               (2.4) 

此為高通方程式。 
 
  迴授路徑雜訊源對頻率合成器輸出的線性相位雜訊轉移函數為 

    

)(1              

/)(
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                               (2.5) 

  
  在頻率合成器輸出的所有雜訊源的功率頻譜可表示為 
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Φo,＊代表雜訊源＊的功率頻譜密度。 
   

代表參考信號源、相位頻率偵測器、迴路濾波器與迴授路徑雜訊源的相位雜

訊轉移函數為低通方程式，僅有壓控振盪器的相位雜訊轉移函數為高通方程式。

所以我們可知道，在迴路頻寬(Loop Bandwidth)中的輸出相位雜訊(Phase Noise)

由參考信號源、相位頻率偵測器和迴路濾波器的性能所限定。在迴路頻寬外的輸

出相位雜訊由壓控振盪器的雜訊性能所支配。 

   

如果參考信號源、相位頻率偵測器和迴路濾波器的相位雜訊功率高於壓控振

盪器的，則必須設計較小的鎖相迴路頻寬去排除雜訊。如果壓控振盪器的相位雜

訊功率壓倒其餘者，鎖相迴路的迴路頻寬必須設計較大去排除壓控振盪器的雜

訊。在大部分的設計中，相位雜訊由壓控振盪器的雜訊所決定，所以必須設計較

大的迴路頻寬去抑制壓控振盪器的相位雜訊。 

  但並非所有的迴路頻寬都愈大愈好。因為迴路頻寬必須低於十分之一的參考

信號頻率，才能將參考信號中的雜訊濾除掉。在基本鎖相迴路的架構中，參考信

號頻率等於頻率解析度。在某些設計中參考信號頻率必須非常低，所以在相位雜

訊、迴路頻寬和頻率解析度的設計上必須有所取捨。 

 
2.3 整數鎖相迴路 
 

  鎖相迴路(PLLs)的優點為抑制輸出信號的雜訊。圖 2.2為一整數鎖相迴路的

方塊圖，包含相位頻率偵測器(Phase Frequency Detector)、電荷充放器(Charge 

Pump)、迴路濾波器(Loop Filter)、壓控振盪器(Voltage Controlled Oscillator)與除

頻器(Frequency Divider)。當鎖相迴路在鎖定狀態時，輸出信號 fout與參考信號

fin的關係為 

    finNfout ×=                                          (2.7) 
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所以合成的頻率由除頻器的除數 N決定，其中 N為整數。 

整數鎖相迴路的設計問題有相位雜訊、轉換速度和頻率解析度等等，在設計中對

這些參數必須有所取捨。好的頻率解析度需要低的參考信號頻率，其導致窄的迴

路頻寬。快速的轉換速度需要寬的迴路頻寬，因此在設計上快速的轉換速度與好

的頻率解析度是有衝突的，為克服此一困難，我們採用非整數鎖相迴路。 

 

 
 
 
 

 

 

 

 
 

圖 2.2 整數鎖相迴路方塊圖 
 
   
  
2.4 非整數鎖相迴路 
 

  非整數鎖相迴路(Fractional-N PLLs)允許頻率解析度小於參考信號頻率

(Reference Frequency)，所以有好的頻率解析度和高的參考信號頻率。高的參考

頻率允許設計較寬的迴路頻寬，所以擁有快速的轉換速度。因此非整數鎖相迴路

能同時擁有快速的轉換速度與好的頻率解析度。 

 

  傳統的非整數鎖相迴路(圖 2.3)有複雜的電路而且非整數除頻產生相位雜訊

(Phase Noise)，會因為加入累加器而有額外的雜訊產生，因此在許多應用上並不

適合。新的非整數鎖相迴路採用和差調變器(Sigma-Delta Modulator)的概念。大
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部分非整數除頻產生的相位雜訊經由和差調變器形成於高頻的頻帶，並且由鎖相

迴路的低通迴路率波器所移除。因此，使用和差調變器的非整數鎖相迴路擁有低

的相位雜訊，可以比較容易滿足所需要的相位雜訊的規範。 

和差調變器的用途為控制多係數除頻器(Multi-Modulus Divider)，它產生

一串的整數資料 m(t)，用以改變除頻器的除數，產生非整數除數的效果。所以輸

出信號 fout與參考信號 fin的關係為 

    finFNfout ×= .  

其中除數 N.F為非整數，且小數部分由和差調變器的輸入所控制。 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 2.3 傳統的非整數鎖相迴路 
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圖 2.4為一使用和差調變器的非整數鎖相迴路的架構圖 

 
  此論文主要是在實現圖 2.4，一個使用和差調變器的非整數頻率合成器，接

下來會以雜訊的角度切入電路設計的主軸。 

2.5  使用和差調變器的非整數鎖相迴路 

    理論上如果使用非整數形的頻率合成器時，將可以使用較高的參考訊
號源，也因此，可獲得較寬的閉迴路頻寬，但事實上並不然，由於使用和差調變

器，而使得閉迴路頻寬受到限制，接下來我們就先來討論和差調變器的雜訊模型

[15]。 

首先我們由圖 2.4可知頻率合成器的輸入參考頻率 fREF和輸出電壓控制振盪器

fOUT的關係式可由式 2.8表示： 

REFOUT fNf ×=                                                (2.8) 

然而除頻器的除數是由和差調變器所控制的，所以我們可得下列關係式： 

)()1()(.)( 31 zQzzfNzNDIV ⋅−+= −                                 (2.9) 

其中 NDIV (z) 為實際輸出的除數，N .f(z) 為理想上想要獲得的除數，而 Q(z)

則為和差調變器的量化雜訊，結合式(2.8)和式(2.9)我們可得下列式子： 
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REFREFOUT fzQzfzfNzf )()1()(.)( 1−−+⋅=                          (2.10) 

其中 REFfzQ 12/1)( =  為量化雜訊，所以呢，會影響輸出頻譜圖的為式(2.10)

後半段的 REFfzQz )()1( 1−− ，所以將 Q(z)此雜訊量帶入式(2.10)，我們可得下式: 

12
)1(

12
1)1()( 61231 REF

REF
REFv

fz
f

fzzS −− −=−=                       (2.11) 

此(2.11)為和差調變器輸出到相位和頻率檢測器的輸入端的頻率變化，所以

只要把式(2.11)轉換成相位，式(2.12)是頻率和相位的關係式，式(2.13)為式(2.12)

轉換到 Z平面 : 

∫ ∫== fdtdt πωθ 2                                               (2.12) 

�   
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π                                        (2.13)  

 

最後再將 2.9式和 2.13式相乘可得到(式 2.14)，也就是和差調變器對相位和頻

率檢測器輸入端相位的變化量， 

          

REFREF

REF

fz

z

fz
ffz

zS
3)1(

)1(

)1(
2

12

)1(
)(

2

21

231

1

21
ππ

×
−

−
=

⋅−
⋅

×
⋅−

=
−

−

−

−

∆Σ            (2.14)   

 
    

 

再利用式(2.14)乘上參考訊號源對輸出端相位的轉移函式，就可得到和差調變

器量化雜訊對輸出端的影響。 

2
)1(22

, )()(2
12

)2()( fT
f

fSIN
f

fS
L

REFREF

×


















 ⋅
=

−

∆Σ
ππ

θ                         (2.15)   

)( fT  是一個鎖相迴路的近似式 

在此由於我們考慮相位雜訊規格都在 1MHz 、2MHz，3MHz，所以我可以作
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出式(2.16和 2.17)這兩個假設式 

     mc

f
f

fT 22 )()( ≅       m為鎖相迴率的階數                     (2.16)  

     )()(
REFREF f

f
f

fSIN ⋅
≅

⋅ ππ                                           (2.17)  

 

最後我們把式 2.15左右皆取 10log之後可得到式(2.18) 

)log()1(20))1(
12

2log(10))(log(10 12
2

, fLmf
f

fS m
c

L

REF

L

+−−⋅≈ −
∆Σ

π
θ         (2.18)  

其中 L為和差調變器的階數 

根據此式(2.18)我們可的到一個結論，也就是，如果要獲得相位雜訊好處的話，

由此式可知，如果和差調變器的階數為三階，其相對應的鎖相迴路也必須要大於

或等於和差調變器的階數，有了此限制，所以將會限定我們所要使用和差調變器

的階數，使得和差調變器的階數不能無限制的往上增加，因為當和差調變器的階

數為 3 階時，鎖相迴路必須是 3階以上，如此一來，再增加下去的話，鎖相迴

路的設計將會有困難，所以再此決定本論文的鎖相迴路為 4階，和差調變器為 3

階。 

 

)log()1(20))1(
12

2log(10))(log(10 12
2

, fLmf
f

fS m
c

L

REF

L

+−−⋅≈ −
∆Σ

π
θ  (2.18)         

 
其中 L為和差調變器的階數 

最後還有一項資訊可獲得，也就是把式 2.15作移項，可得式 2.19 

LL
REFLMAXC fffSf 2

1
212

2,, )
2
12)(( ⋅⋅⋅= −

∆Σ πθ                        (2.19)          

 
其中 fC為閉迴路的頻寬 

由上式可得知，在所要求達到的相位雜訊規範中，閉迴路的頻寬是有上限的，

在此最理想的狀態下，閉迴路的頻寬至少要少於 600KHz，如此才不至於使得和

差調變器成為主要的限制項。 
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    除了和差調變器對相位雜訊有很大的影響之外，還有另一主要的雜訊源，

此雜訊源是由電壓控制振盪器所提供的，所以接下來進入電壓控制電壓振盪器的

討論。 

2.6  電壓控制振盪器 

   由於無線通訊系統，對於相位雜訊的要求很嚴苛，所以在此選擇使用利用

電感電容產生共振所形成的電壓控制振盪器。 

    電壓控制振盪器，可以以下列的數學式作代表 
))(()()( 0 ttftAtVout ϕω +⋅=                         (2.20)  

  其中的ψ(t) 和 A(t) 皆是時間的方程式，而此方程式 f 是2π.週期訊號。 

因為ψ(t)是頻率的函數，所以貢獻相位雜訊L(△ω) [16]，此項位雜訊

的表示式由下式可知: 

)(
)1,(

log10)( ω
ωω

ω ∆=






 ∆+
⋅⋅=∆ L

P
HzP

L
carrier

sideband
phase

                      (2.21)  

其中Psideband(ω+△ω，1Hz) 代表量測頻寬為1Hz ，且離訊號載波位移△ω所量到

的訊號功率。 當我們假設此系統為線性非時變系統時，上述的相位雜訊模型可

改寫為 
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3

ω
ω

ω

ω
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ω

ω

ω

ω

ω

ω
ωω

L

f

L

f

S

f

LS

QQP
FkT

QP
FkTL

               (2.22) 

 

  其中第一部分為 DC 雜訊，第二部分為元件 f/1 的閃爍 flicker 雜訊

(
ω

ω

∆

∆ 3/1 f )，第三部分
2

0

2 







∆ω

ω

LQ
是電阻電容電感槽的雜訊，第四項

(
2

0/1

2
3









∆

⋅
∆

∆

ω
ω

ω

ω

L

f

Q
)元件 f/1 的閃爍 flicker 雜訊 和 電阻電容電感槽的雜訊的

合併項， F是一個經驗參數(通稱為 “device excess noise number”)，k is 波茲曼

常數，T 是絕對溫度，Ps 是電阻性部分的平均功率耗損 ，ω0 是振盪頻率，△ω 
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是距主要載波的偏移頻率，最後一項 3/1 f
ω∆  是 3/1 f  和 2/1 f 兩區域的分界頻

率。 

 

 

 

 

 

              (a)                                       (b) 

圖 2.5 (a) 一個簡單的電壓控制振盪器的架構圖 (b) 等效模型 

圖 2.5顯示出由電阻電容電感所貢獻的 2/1 f 雜訊，此模型可以推導出在

2/1 f 區域的相位雜訊，假設 0ωω <<∆ ，我們可以很容易的得到下列式子: 
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其中 GL 為共振腔的寄生電感。 

 

for Fig.4.7(b) 
for dφ<<1 

define QL=
ω
ϕω

d
d

2
0  

(2.23) 
 
(2.24) 
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                        (a)                         (b) 

圖 2.6(a) 簡化的 RLC 振盪器 (b) 共振腔的轉導 

當穩定的振盪時，式 2.23的實數部分會等於零，而 RLC振盪器虛數部分的轉導

為下面所示:  

                      
0

0 2)(
ω
ωωω ∆

=∆+ LLQGjY                   (2.24) 

圖 2.5的閉迴路的轉移函數其虛部的阻抗為 

ω
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1
)(

1)( 0

0

0

                 (2.25) 

所以這等效閉迴路並聯共振腔的均方根電流密度為 L
n FkTG
f

i 4
2

=
∆

，使用上述等效

的電流雜訊功率，在 2/1 f 區域的頻譜可以下式所算： 
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    (2.26) 

式 (2.26)為一個通式，以此式子也可以探討圖 2.5(a)的個別的雜訊源.。而圖 2.5(a)

的 RLC 電路，可推出下式： 
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             (2.28) 

此處的
)(

1

0ωCR
RRR

P
CLeff ++= ，A 是另一個經驗參數。 所以有了此模型之

後，我將可以開始以電壓控制振盪器，和差調變器來開始選擇閉迴路的頻寬。 

2.7 閉迴路頻寬的選擇 

我們已推導出兩大雜訊源的相位雜訊模型，所以可以藉此計算出兩

者對輸出頻譜的影響，如圖 2.7 所示，我們可得知，電壓控制振盪器所貢獻

的相位雜訊，當閉迴路頻寬變大時，我們可看到電壓控制振盪器的雜訊(在

100KHz 附近)會有明顯被抑制的效果，而和差調變器則相反，當頻寬增加

時，在 1MHz 附近的雜訊準位會大幅度上升，我們因此可得到一個歸納過後

的結果，也就是當頻寬上升時，電壓控制振盪器的雜訊準位會下降(在比較接

近閉迴路頻寬處)，和差調變器的雜訊準位會上升(接近 1MHz處)，反之亦然，

除此之外，還有一現象可觀察，那就是如果我們可使電壓控制振盪器的相位

雜訊(Phase Noise)表現做到-110dBc@1MHz offset，則由圖 2.7中可知其在較

高頻帶的相位雜訊相較於和差調變器已非主要的決定項了，最後再將閉迴路

頻寬作掃描，可得知，計算和差調變器和電壓控制振盪器對輸出頻譜的輸出  
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圖2.7閉迴路頻寬的選擇 

總和，使其滿足藍芽系統的相位雜訊規格，如此可得到最佳化的頻寬為

100KHz，決定完最佳化的頻寬後，我們開始對電荷幫浦作分析，以期得到一個

最小的功率耗損。 

 

 

2.8  電荷幫浦電流的選擇 

  由圖 2.8 我們可得知，主要的雜訊源為上下兩顆尾端電流源，此電流源通

常是分別由 NMOS 和 PMOS 所做成，也因此這兩顆電晶體也就成為最主要

的雜訊來源，所以我們引用[17]的雜訊模型，  

pn AF
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pp
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nn

fCLW

gmKF
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⋅

⋅
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⋅
⋅

+=
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4                        (2.29)  



第二章  頻率合成器的基本理論 
 

 

 39

其中第一項: KTgm4 為通道的雜訊，第二項:
nAF

OXnn

nn

fCLW
gmKF
⋅

⋅ 2

為 NMOS 的閃爍

(flicker)雜訊，第三項
pAF

OXpp

pp

fCLW
gmKF
⋅

⋅ 2

:為PMOS的閃爍(flicker)雜訊。 

  而公式中所需的參數如下表2所示: 

 

表二 參數表 

 

DN DNB

UPB UP
R2

C2

C3

VC

 

 

圖2.8電荷幫浦的架構 

除此之外尚有迴路濾波器中的電阻也會貢獻熱雜訊，如式(2.30)  
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R
KT

f
i 42

=
∆

                                          (2.30)      

有了式(2.29)和式(2.30) 之後，我們就把所有雜訊源加總，乘上轉移

函式，之後可獲得圖2.9，由此圖中我們可觀察到一現像，當電荷幫浦的電流變

大時，我們會獲得較好的相位雜訊表現，但為了要達到低功率消耗的前題，我們

就必須在不影響相位雜訊，而選擇一個較小的電荷幫浦電流，根據模擬，可得知

此電流值在60uA是最好的， 

 

圖2.9電荷幫浦的電流選擇 

2.9 迴路濾波器的計算 

  本論文需要一個四階的鎖相迴路來抑制和差調變器，也因為需要一個計算

三階迴路濾波器的流程，此流程是參照[18]所作。由圖 2.10 我們可得到整個

三階迴路濾波器示意圖，圖中右側是其等效轉移函數，之後我們再利用 
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( ) ( ) ( )ωωωφ 312
111 tantantan TTT −−− −−=             (2.31) 

然後對(2.31)作微分可得(2.33)                                           

0=
=ωωω
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d                                (2.32) 
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                 (2.33) 

再利用零點會小於其它兩極點可得式(2.35) 

312 TTT +≥                                        (2.34)  

 ( )31
22

1
TT

T
c +

≈
ω

                                  (2.35) 

T1  可由幾何函數轉換可得式(2.36)  

( ) ( )
( ) cT

T
ω
φφ

31
1 1

tansec
+
−

≈                                 (2.36) 

最後再利用在單位增益的時候，此時為閉迴路的頻寬可得式(2.37)  

( )
( )( ) ( )( )2

3
2

1

2
2

2 11
1

TT
T
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KK

C
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C
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ωω
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+
=             (2.37) 

 

 

圖2.10 迴路濾波器 
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如此一來C1、C2、C3 皆可得到 

2

1
1 T

T
CC tot=                                          (2.38) 

5
1

3
CC =                                            (2.39) 

312 CCCC tot −−=                                     (2.40) 

最後，所有的被動元件值都列在表2 

閉迴路頻寬 100KHz 

R2 12K歐姆 

R3 24K歐姆 

C1 39pF 

C2 730pF 

C3 3pF 

相位邊限           61度 

表三 PLL被動元件表 
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圖2.11 穩定度分析 

 

2.10 鎖相迴路的穩定性分析 

由於電阻可能會遭受製程漂移的影響，在此還要確認鎖相迴路的穩

定性，在圖 2.11中可以看到，預設電阻變化量位 20%的前提下，相位邊限最

差的狀況也有 45度，所以我可確認此電路不會遭受不穩定的影響。 
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第三章 

 
和差調變器 

 
 

 

3.1 簡介 
 
  在非整數鎖相迴路(Fractional-N PLLs)的設計中，之所以採用和差調變器

(Sigma-Delta Modulator)的架構，是因為和差調變器能將量化器(Quantizer)產生的

量化雜訊(Quantization Noise)轉移到高頻，再經由鎖相迴路的低通迴路濾波器

(Loop Filter)消除。 

 

  階數愈高的和差調變器產生的量化雜訊在低頻部分有較強的衰減，多位元

(Multi-bit)的量化器可改善和差調變器的穩定性(Stability)與動態範圍(Dynamic 

Range)。而目前最常被討論的大至上有兩種，一是使用單一迴路的和差調變器，

另一種是使用多級迴路的和差調變器(MASH)，接下來我會先介紹和差調變器的

基本原理，之後再討論此二種架構的差異性。 

 

 

3.2 和差調變器架構 
 
和差調變器被廣泛地運用在類比數位轉換器(A/D Concerter)以及數位類比轉

換器(D/A Converter)上，主要是因為該調變器具有雜訊整形(Noise Shaping)的能

力，能夠抑制訊號頻寬內的量化雜訊，進而提高訊號雜訊比(Signal to Noise 
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Ratio)[19-22]。 

 和差調變器的架構以及其雜訊整形之原理如圖 3.1 所示。在量化器之前後

分別加上一個互補 (Complement) 之積分器以及微分器，當訊號進入和差調變器

後，首先會被積分器加強其低頻之成份。 隨後經由量化器加以量化，同時也引

入了因量化誤差而產生之量化雜訊，最後，藉由微分器把訊號給還原回來，並且

將訊號頻寬內之量化雜訊加以抑制。 

 

 

圖 3.1 和差調變器的雜訊整形原理 
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圖 3.2 一階和差調變器的原始架構 

 

    圖 3.2為一階和差調變器的原始架構，所使用之積分器以及微分器皆是

一階且互補的。 然而，積分器之高直流增益會使得其輸出產生溢位(Ocerflow) 現

象 [23] 。在不影響整體轉移函數之前提下，可將微分器之減法部份以負迴授的

方式移至積分器的前方，如圖 3.3所示，如此便可解決溢位的問題，成為一階和

差調變器之改良架構，這也是最近幾年大家常使用的架構。 

 

 

 

圖 3.3一階和差調變器改良架構 
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    而我們在此也引用圖 3.3 的和差調變器，接著我們再更進一步討論此架

構的詳細特性，圖 3.4為一基本和差調變器的方塊圖。它包含一個高增益低通濾

波器 H(z)、一個 1 bit的 ADC，與迴授路徑上一個 1 bit的 DAC。和差調變器的

輸出會產生一串 1與 0的資料，用以控制除頻器的除數為 N+1或 N，得到除數

為非整數 N.F的結果。 

 
  討論其線性模型時，可分為兩個部分。一是輸入信號 X(z)對輸出 Y(z)的影

響，另一是量化雜訊 E(z)對輸出 Y(z)的影響。經由推導，可得輸出 Y(z)為 

    )(
)(1

1)(
)(1

)()( zE
zH

zX
zH

zHzY
+

+
+

=  

 

 

 

 

 

 

圖 3.4 和差調變器方塊圖 
 

我們定義信號轉移函數(Signal Transfer Function)為 

    
)(1

)(
zH

zHSTF
+

=  

雜訊轉移函數(Noise Transfer Function)為 

    
)(1

1
zH

NTF
+

=  

其中信號轉移函數 STF為低通方程式，雜訊轉移函數 NTF為高通方程式。 

 

  因為雜訊轉移函數NTF為高通方程式，所以量化器產生的量化雜訊會形成

於高頻，可經由鎖相迴路的低通迴路濾波器(Loop Filter)濾除。 
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3.3 低階和差調變器 
 
  一階與二階的和差調變器歸類為低階和差調變器。其優點為系統保持穩

定，缺點為要達到相同的信號雜訊比(Signal-to-Noise Ratio)要有較高的過取樣比

值(Oversampling Ratio)。 

 

3.3.1 一階和差調變器 
 
  圖3.5是一個一階和差調變器的架構圖，輸入信號為 X(z)，量化雜訊為 E(z)，

則輸出 Y(z)的轉移函數為 

    )()1()()( 11 zEZzXZzY −− −+=  
所以信號轉移函數 1−= ZSTF ，雜訊轉移函數 )1( 1−−= ZNTF 。輸出為經過延

遲的輸入加上經過一階高通濾波器的量化雜訊。雜訊轉移函數 NTF 的頻譜

斜率為 20dB/dec。與沒有作 Noise-Shaping的 NTF作比較，一階和差調變器

的 NTF 在信號頻寬(Signal Bandwidth)內的雜訊有大幅度的衰減。而在高頻

部分的雜訊，可由低通濾波器所濾除，也就是其所控制的鎖相迴路。 

 

 

 

 

 

 

圖 3.5 一階和差調變器 
 
  接下來分析一階和差調變器的峰值信號雜訊比(Peak SNR)。 

一階和差調變器輸出的雜訊功率為 
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其中 fb為信號頻寬(Signal Bandwidth)，fs為取樣頻率(Sampling Frequency)，OSR

為過取樣比值(Oversampling Ratio)。 

 

  可推導出峰值信號雜訊比(PSNR)為 

    

(dB)  )log(3017.51.766.02           OSRb
P
PPSNR

NOISE

SIGNAL

＋－＋=

=
 

所以過取樣比值 OSR 每變為二倍，峰值信號雜訊比 PSNR就可增加 9dB，即增

加 1.5 bits的解析度。 

  

3.3.2 二階和差調變器 
 
  圖 3.6是一個二階和差調變器的架構圖，其輸出 Y(z)的轉移函數為 

    )()1()()( 212 zEZzXZzY −− −+=  
信號轉移函數 2−= ZSTF ，雜訊轉移函數 21)1( −−= ZNTF 。二階和差調變器的雜

訊轉移函數 NTF的頻譜斜率為 40dB/dec。 

 

 

 

 

 

 

圖 3.6 二階和差調變器 
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  二階和差調變器輸出的雜訊功率為 

    
5

42

212

)1(
512

LSB          

)1(

OSR

dfZeP
fb

fb RMSNOISE

π
=

−= ∫−
−

 

  導出峰值信號雜訊比(PSNR)為 

    (dB)  )log(509.121.766.02 OSRbPSNR ＋－＋=  

所以過取樣比值 OSR每變為二倍，峰值信號雜訊比 PSNR就可增加 15dB，即增

加 2.5 bits的解析度。 

3.4 高階和差調變器 
 
  三階以上的和差調變器稱為高階和差調變器，其雜訊轉移函數

NZNTF )1( 1−−= ，N為調變器的階數。圖 3.4為一階、二階、三階與四階和差調

變器的雜訊轉移函數 NTF 頻譜。經由比較可看出，階數愈高的和差調變器，其

量化雜訊在低頻的信號頻帶(Signal Band)內被抑制的愈低，所以擁有較好的信號

雜訊比。 

 
階數愈高的和差調變器，愈能將雜訊推往高頻。我們可導出 N 階和差調

變器的峰值信號雜訊比為 

    (dB)  )log()12(10)
12

log(101.766.02
2

OSRN
N

bPSNR
N

+
+

= ＋－＋
π  

所以對於 N階和差調變器，過取樣比值 OSR每變為二倍，峰值信號雜訊比 PSNR

就可增加(6N+3)dB，即增加(N+0.5) bits 的解析度。高階和差調變器的缺點是會

產生不穩定(Instability)的狀態，所以高階和差調變器的動態範圍(Dynamic Range)

小於低階和差調變器的。為改善此一缺點，我們採用多位元(Multi-bit)的和差調

變器。 
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圖 3.7 雜訊轉移函數NTF頻譜 
 

   

3.5 單級和差調變器架構 

 

  高階和差調變器主要有兩種架構，一是串接(Cascade)和差調變器，另一是單

級(Single-Stage)和差調變器。前者在高階的設計沒有不穩定的問題，後者對頻率

合成器能提供較佳的相位雜訊，所以本設計採用單級和差調變器。 

圖 3.8為 Feedforward型態的單級和差調變器，我們可經由改變 Feedforward路徑

上的增益，設計轉移函數所需要的極點(Pole)。 

信號轉移函數為 

    

∑

∑

=

−

=

−

−+−

−
= n
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in
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雜訊轉移函數為 
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圖 3.8 Feedforward單級和差調變器 
 
  

3.6 多位元和差調變器 
 
  多位元和差調變器(Multi-bit Sigma-Delta Modulator)的架構為使用多位元的

量化器代替一位元的量化器。量化器每增加一位元，就能改進信號雜訊比 6dB，

也就是說，使用多位元的量化器能有效降低量化雜訊。 

 

  除此之外，使用多位元量化器技術的高階和差調變器也能改善其穩定性。因

為使用一位元量化器的調變器容易產生超載(Overload)的情形，而多位元和差調

變器能減少超載的狀況，所以多位元和差調變器有較大的動態範圍(Dynamic 

Range)。 

    但若使用高階的和差調變器，也就是當迴路的轉移函數大於等於三階時，

則勢必會遭遇到不穩定性的問題，所以也因為此穩定性的問題，另一架構，因應

而生。 
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3.7    多級雜訊整形架構之和差調變器 
 

    為了解決串接積分器所引起的不穩定的問題，所以需要變更原本一級多階 

(One Stage Multi-Order) 之架構，如圖 3.9所示，使每一級僅具有一階之積分器，

如此便可達到穩定系統之目的，其原理主要是將第一級和差調變器所產生的量化

誤差再送入第二級和差調變器加以量化，該量化結果將經一階微分以提升其至原

始輸入訊號之準位，並將其迴授至第一級的輸出，以抵銷第一級和差調變器之量

化誤差。同樣，第二級的量化誤差將送入第三級和差調變器進行量化，再將量化

結果經第二階微分提升準位後迴授至第一級輸出，以抵銷第二級所產生的量化誤

差。因此，訊號經由三級一階 (MASH 1-1-1) 和差調變器之量化，便能夠有效地

抑制訊號頻寬內的量化雜訊。 而此架構之系統轉移函數由下列的推導可知： 

第一級的輸出轉移函式 

inputZQZZN +−= − )()1()( 1
1

1  

 

第二級的輸出轉移函式 

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

1
1

2 ZQZZQZZN −− −+−−=  

 

第三級的輸出轉移函式 

)()1()()1()( 3
21

2
21

3 ZQZZQZZN −− −+−−=  

所以可由下式得到一個結論， 

)()1( 3
31 ZQZinputOutput −−+=  

多階架構所得到的轉移函式相同，所以可知其也具有相同的雜訊整形能力。 
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圖 3.9多級雜訊整形架構之和差調變器 

 

3.8    多級雜訊整形架構之和差調變器和一級多階
和差調變器的比較 
 

雖然多級一階的架構，可以避開前一節所討論穩定性的問題，但在本論文

中並不會選擇此架構，我們可以在最近幾年所發表的論文[6]中得知，雖然兩者

對雜訊整形能力相同，但兩種架構，有其先天上的不同。 

所以我們先假設使兩種架構的雜訊整形能力相同，也就是使用三級一階的和

差調變器，和一級三階的合差調變器來作比較，此二種架構都會產生下列數學函

式 ： 

)()1( 31 ZQZinputOutput −−+=  

也就是此二架構都對量化雜訊皆有 60dB/dec 的雜訊整形能力，在此情況

下，同時產生一組相同平均數的輸出，來觀察二者輸出變化。 
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圖3.10三級一階的和差調變器輸出波形 

 

 
圖3.11 一級三階的和差調變器輸出波形 
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由圖 3.11和圖 3.10兩張圖我們可以得知一件重要的事情，也就是在相同平

均值的輸出波形，可看出多級一階的輸出波形變化量相當大，如此一來，很有可

能因為相位和頻率檢測器、電荷幫浦的非線性，如圖 3.12所示[25]，由於電荷幫

浦的非理想效應，會產生圖 3.12 下方好似有漏電流的波形，如此一來好似和差

調變器輸出間隔將不固定，這樣勢必會影響雜訊整形的效果，也因為會有此現象

產生，所以我們此次的設計將選擇一級多階的架構，利用其輸出波形變化位階比

較小的特性，來避開此一非線性的變異。 

 
 

 

圖 3.12 電荷幫浦的非理想效應 

 

 

圖 3.13 模擬電荷幫浦的非理想效應的模型 
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      在此我們引用[17]所建立的模型，用於模擬電荷幫浦的非線性對和差調變

器的影響，首先我們先架設此迴路操作在鎖住的狀態，之後再將和差調變器輸出

轉換成相位，最後乘上有死區(Dead Zone)的轉移曲線，最後再對輸出作圖，可得

到圖 3.14，由此圖可得到一看法，就是當死區小於 5pS時，其非理想效應已經是

可以忽視的。 

 
             (a)                            (b) 

    圖 3.14 死區(Dead Zone)的影響 

 

3.9 諧波與加入雜訊 
 
  所謂諧波(Idle Tone)是指在雜訊轉移函數(NTF)的頻譜上產生我們不要的頻

段(Tone)。例如一個使用一位元量化器，其輸出為±1的一階和差調變器，我們若

要得到一 DC值
3
1
，則調變器的輸出會產生一連串{1,1,-1,1,1,-1……}的資料，所

以在頻率為
3
fs
的地方就會產生一諧波(Idle Tone)。 

 

  諧波(Idle Tone)不僅產生於高頻的部分，也會產生於低頻的信號頻帶(Signal 

Band)內。高頻的諧波可由鎖相迴路的迴路濾波器所濾除，但低頻的則無法用迴

路濾波器消除。而且對於調變器的輸入為 DC時，諧波的現象更為明顯。為了消

除諧波(Idle Tone)，採用的方法為加入雜訊(Dithering)。加入雜訊(Dithering)為一

隨機雜訊(Random Noise)，它可用以破壞諧波(Idle Tone)的頻率。而我們所加入的
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雜訊，是針對當調變器輸入為 DC時，這個狀態來作討論，也就是我們希望加入

一擾動的訊號，此訊號平均值很小而不會干擾到原有的訊號，但卻使得原先的

DC 訊號好像疊加了頻率訊號，如此一來，我們就可得到圖 3.16(a)和圖 3.16(b)

的比較， 

 

圖 3.15 加入額外的擾亂訊號 

 
 

 
(a)                        (b) 

圖 3.16 和差調變器的輸出頻譜 

 
 圖 3.16(a)為加入擾動的雜訊，圖 3.16(b)為沒有加入擾動雜訊，我們可看出兩圖

具有相當大的差異性，圖 3.16(a)，諧波(Idle Tone)的頻率可說是完全被破壞，全

都不存在，然而圖 3.16(b)可知諧波(Idle Tone)的頻率相當明顯，所以可以說明此

機制能有很好的效果，還有一重點，此方法對我所有的輸入範圍都有其效過。 
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    最後，我們在討論一現象，如圖 3.17 所示[7]，當我們的輸入逼近量化位階

時，由於特定位階的出現次數會比較明顯，如此也就是說，具有一定的週期性，

如此輸出的頻譜除了訊號之外，也會多了這些諧波項，也就是說，我們將無法獲

得一個乾淨的輸出頻譜，相位雜訊也不會有好的效果，所以我們以圖 3.17 的方

法來控制輸入訊號和量化位階的彼此關係，當我們要實現 N 這組數字時，會避

免使用此組量化位階，而改用 N+1和 N-1這兩組位階來產生 N，所以呢? 我們 

 

 

                圖 3.17 量化位階分佈圖 
 

將可以得到一個結論，輸出波形勢必不再是 N 這組位階一直出現，而

會是 N-1和 N+1這兩組位階在變換，因此，周期性將不在這麼明顯。 

      最後講解如何完成除頻器的除數對應，其對照表可由表三，而詳細的對
造範例可由圖 3.18得到，其餘範圍的除數也是根據此圖的概念來做分配。 
 
 

As fractional ratio  

approaches integer , 

 

Fractional spurs move

Into low close-in 

spurs. 
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表四 除數對照表 

 

圖 3.18 除數對照圖 
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3.10 和差調變器架構 
 

 

圖 3.19 二位元三階和差調變器架構圖 
 

  圖 3.19為二位元三階和差調變器的架構圖。它的 Feedforward路徑上的增

益分別為 A1、A2和 A3，可導出其雜訊轉移函數(Noise Transfer Function)為 

    
3)1(2)1(1)1(

)1(
23

3

AZAZAZ
ZNTF

+−+−+−
−

=  

其為一高通方程式，可經由改變增益 A1、A2和 A3設計雜訊轉移函數的極點

(Poles)。 
  

  在本設計中，將雜訊轉移函數設計為三階高通巴特沃斯濾波器(Butterworth 

Filter)。這是因為高通巴特沃斯濾波器的低 Q值極點能減低高頻雜訊的能量，使

得和差調變器的輸出範圍與變化量較小，令鎖相迴路有較佳的相位雜訊。三階高

通巴特沃斯濾波器的轉移函數如下 

    
122

)( 23

3

+++
=

SSS
SsT  

使用雙線性轉換(Bilinear Transform)將三階高通巴特沃斯濾波器由 S領域轉換至

Z領域。雙線性轉換為 

    
1
1

+
−

⋅
⋅

=
Z
Z

fb
fsS

π
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其中 fb為角頻率(Corner Frequency)，fs為取樣頻率(Sampling Frequency)。在本

設計中，令 

    fsfb ⋅= 18.0  

所以經由比較係數可得 Feedforward路徑增益為 

    A1=2.0008 

    A2=1.6020 

    A3=0.4902 

為了數位乘法電路設計的便利性，對係數作 Truncate，得到增益為 

    A1=2 

    A2=1.5 

    A3=0.5 

 

 

3.11 穩定性分析 
 

  高階和差調變器的優點為有較佳的信號雜訊比(SNR)，缺點為有不穩定的問

題。 
 

  為了分析和差調變器的穩定性，我們將量化器的增益訂為K，可得到雜訊轉

移函數為 

    
3)1(2)1(1)1(

)1(
23

3

AKZAKZAKZ
ZKNTF

×+−×+−×+−
−

=  

再由根軌跡圖(Root Locus)分析系統是否穩定。若和差調變器為穩定，根(Roots)

必須落於單位圓(Unity Circle)之內。 
 

  圖3.20為本次二位元三階和差調變器的根軌跡圖。在正常情形 K=1時，根

在單位圓之內，所以和差調變器為穩定的。但當 0 K 0.5≦ ≦ 時，根落於單位圓之
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外，所以此時產生有條件不穩定(Conditional Unstable)。 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 3.20 二位元三階和差調變器根軌跡圖 

 

  要探討在有條件不穩定時，和差調變器是否依然維持穩定，採用的方法是判

斷和差調變器是否產生超載(Overload)的情形，詳細討論在下節中描述。 

 

3.12 和差調變器電路 
 

  圖3.19為二位元三階和差調變器的電路設計圖。其中加法器使用進位選擇

加法器(Carry-Select Adder)。要設計一穩定的和差調變器，必須所有 Bit Patterns

都沒有發生超載(Overload)的情況。所謂超載，是指電路有 Overflow或 Underflow

的情形產生。經由模擬結果，設計加法器如表四。如此一來，和差調變器就不會

產生超載的情形，即和差調變器為一穩定的系統。 
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A1 A2 A3 A4 A5 

13Bit 13Bit 13Bit 13Bit 14Bit 

A6 A7 
Input 

Range 
Quantizer 

Frequency 

Resolution 

14Bit 14Bit 256~756 2Bit 1/1024 

表五 加法器位元分配表 
  在乘法器的設計上，我們採用移位(Shifter)的架構，降低電路設計的複雜度。

乘 2的電路為邏輯左移(Logical Left Shift)一位元，乘 0.5的電路為算數右移

(Arithmetic Right Shift)一位元，乘 1.5的電路為本身加上算數右移一位元。所以

整個二位元三階和差調變器需要七個加法器。
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第四章 

 

頻率合成器電路設計 
  

4.1 簡介 
 
  本章介紹鎖相迴路各個元件的電路設計，包括相位頻率偵測器(Phase 

Frequency Detector)、電荷充放器(Charge Pump)、迴路濾波器(Loop Filter)、壓控

振盪器(VCO)、倍頻器(Frequency Doubler)與多係數除頻器(Multi-Modulus 

Frequency Divider)。 

   表五為所有電路的特性。 

 

 

 

圖 4.1 頻率合成器架構圖 
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Process / Supply Gain (dB) 

fout 2.4 ~ 2.4835 GHz 

Channel spacing 

(fref) 

1 MHz 

Channel number 79 

Division number 119 ~ 127 

Lock time < 220us 

Phase 

noise@1MHz 

< -80 dBc/Hz 

表六 規格表 
 
 
 

4.2 相位頻率偵測器 
 

  相位和頻率檢測器可以檢測出參考訊號源和除頻器輸出之間的頻率差或著

是相位差， 由圖 4.2(a)可知，當 A輸入端的頻率若是比 B端的輸入頻率大的話， 

則 QA 端會拉起高電壓的訊號，但 QB 端則會保持在低電壓的位準，反之, 若 B

輸入端的頻率若比 A端的輸入頻率大的話，則端 QB 端會拉起高電壓的訊號，但

QA 端則會保持在低電壓的位準，還有一種情況就是，當 A端和 B端兩邊的輸入

頻率都一樣的話，此電路在此時會檢查 A、B兩端的相位差是多少，如果有相位

差的話，則 QA 或 QB 端會送出一和相位差同寬度的訊號(是由 QA 或 QB 端送出

則取決於到底是 A領先 B，還是 A落後 B)。 
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PFD
A

B

QA

QB  
(a) 

QA = 0
QB = 1

QA = 0
QB = 0

QA = 1
QB = 0

State 2 State 0 State 1B

B

A B

A

A

 

(b) 

 

(c) 

圖 4.2 (a) 相位和頻率檢測器(b) 相位和頻率檢測器的狀態圖 

(c) 相位和頻率檢測器的時序圖 

圖 4.2(a)[26]中，展示了相位和頻率檢測器的建構方塊，其中包含了兩個具

有可重置功能的 D型正反器，還有一個 NAND閘， A 和 B兩輸入端各分別當

作此兩個正反器的時脈 ，而此兩個正反器的輸入總是接至高電位， 接下來，我

們預設 QA 和 QB 的初始值為 0，所以呢!如果 A端從 0變成 1 ，然後 QA 就會等

於 1，一直到 B從 0 變成 1 ，如此一來 QB  就會輸出高電壓，只要 QA.和 QB

同時為高電位，則會對兩個正反器作重置的動作，將 QA.和 QB 再次拉回低電位。 

   接著圖 4.2(b)表達了相位和頻率檢測器輸入和輸出的狀態表，詳細紀錄

這所有變化的可能性，而圖 4.2(c)則是上述文字所描述的波形。 
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D
Q

CK

"1"

A

D
Q

CK

"1"

B

QA

QB

Reset

     

θ∆π− 2 π2 π4π− 4

  
(a)                                     (b) 

圖 4.3(a) 相位和頻率檢測器的內部電路(b) 相位和頻率檢測器的特徵圖 

    當我們定義輸出為當ωA =ωB時， QA和 QB平均值的差，並忽略窄重置脈衝

的效應，我們發現當 θ∆ 改變時，輸出將會對稱的改變(圖 4.3)。如何在所相迴路

中使用圖 4.3 相位和頻率檢測器呢?因為在 QA和 QB平均值的差是我們所感興趣

的，一個最常用的方法是在相位和頻率檢測器和迴路濾波器之間插入一個電荷幫

浦(Charge pump)。  

    其中圖 4.3(a)中所使用的 D型正反器為圖 4.4所示，這種 D型正反器架構簡 

 
圖 4.4 D型正反器 
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單，且切換速度快，所以會有比較高的線性的，我們可由圖 4.5(a)(b)看到其模擬

結果，和前面所述相同，死區(Dead Zone)是設計相位頻率偵測器的一個重要課

題。理想上，相位頻率偵測器的輸出和兩個輸入信號的相位差異成正比。但當相

位頻率偵測器兩個輸入信號的相位差異很小時，輸出並無法與相位差異成正比。

接近零的相位差異所導致非線性的相位頻率偵測器輸出稱為“死區”。而在此區域

的電壓等級無法驅動電荷充放器。 

  
 

 
(a) (b) 
 

圖 4.5相位和頻率檢測器的模擬結果 
 

  一個好的消除死區的方法為在 UP與 DOWN的信號上增加一個小的脈波，

即使兩個輸入信號間並無相位差異。實現的方式為在相位頻率偵測器的重設

(Reset)路徑上增加一延遲(Delay)電路，增加延遲時間即可減少死區。而我所設計

的延遲電路為 2nS，可由圖 4.6得知，死區小於 5pS，所以可以滿足之前所討論

死區必須在 5pS才能有效減低其非線性的效應。 
 

4.3 電荷幫浦的設計 
   電荷幫浦的功能最主要是對迴路濾波器作充放電的動作，而圖 4.7為此次所

採用的架構，兩條虛線中間的部分是電荷幫浦主要的電路方塊，當 up的訊號一

來，Mc4將會打開Mc2會關掉，所以這時此電路會對迴路濾波器充電，當 down

REF 

DIV 

UP 

DN 

REF

DIV 

UP 

DN 
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的訊號一來，Mc4將會關掉Mc2會打開，如此，此電路會對迴路濾波器放電， 
 

 

圖4.6 死區的模擬 

 

 

圖 4.7電荷幫浦 

左半部建立了一個複製路徑，也就是Mrp4、Mrp1這條路徑，當在鎖定的時候，

Mfb1、Mfb2此負迴授路徑會啟動，使左右兩端的環境相同，如此由於複製路徑

沒有漏電流，所以會微調 Mb5 的閘源級電壓，使其符合上下電流的狀態，如此
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一來，也可將主電路部份的誤失電流給補償回來，圖 4.8為其模擬結果，由模擬

可以得知，上下尾端電流源的誤失可以小於 3%。 

    再利用圖 4.10  (a)(b)，我們更可以看到其結果。  

  而最左邊的電流源，其功能是當 up 訊號來的時候，Mc4、Mc1 兩顆電晶體打

開，而Mc3、Mc2為關掉的狀態，如此可知Mb3電流源並沒有任何電流路徑，

所以有可能進入三極管區，導至在切換時，電荷重分佈的效應會很明顯，由圖

4.9可知，(a)為沒有額外電流路徑 

 

 

 
 

圖4.8 電流誤失模擬圖 

 

Vc=0.4v Vc=1.4v 
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          (a)                                   (b) 

圖4.9防止電流源進入三極管區模擬圖 

 

(b)有多於路徑來導通電流，比較得知，(b)的輸出波形的確比較和緩而沒有尖端

突起，所以此路徑的確有補償的效果在。 

 

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 (a)                              (b) 

圖4.10參考訊號源的寄生效應 

 

4.4 多係數除頻器的設計 
 
 

65dBc 40dBc
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4.4.1 除頻器簡介 
 
  所謂多係數除頻器，是指可利用針腳電位的控制，選擇所需要的除數。在本

設計中，多係數除頻器(圖4.11)可分為三部分：前置除頻器(Prescaler)、屏蔽

計數器(Swallow Counter)與可程式計數器(Programmable Counter)。前置除頻

器的除數為4或5，由一vc信號所控制，vc為0時，除數為5，vc為1時，除

數為4。 

 
 

 
圖4.11 多係數除頻器 

 

  屏蔽計數器由4位元所控制，其除數 S範圍為 0~15。可程式計數器由 5位

元所控制，其除數 P範圍為 1~31。 
 

  整個多係數除頻器的除數為 

    
SP4       

)SP(4S5
+×

−×+×=N  

所以除數範圍為 117~129。 

4.4.2 前置除頻器 
 

  前置除頻器(Prescaler)的用途為，經由vc信號的控制，可將輸入信號除以

N或N+1。當vc等於0時，除數為N+1；當vc等於1時，除數為N。圖4.12為

除4/5前置除頻器的架構圖。它包含了，一為同步除頻器(除4/5)，另一為非同

步除頻器(除16)。除4/5的同步除頻器操作在最高的輸入頻率。信號vcon用以
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控制除4或5。如果vcon為0，  

 

圖 4.12除 4、除 5的電路方塊圖 

  圖4.12是除4/5的前置除頻器電路圖，使用三個D型正反器與兩個或閘(OR 

Gate)電路來實現。當vc等於0時(a)，產生除數為5的效果；當vc等於1時(1)，

產生除數為4的效果。圖4.13為除4/5前置除頻器的信號圖。 

 

(a)                     (b) 

圖 4.13 除4/5前置除頻器的信號圖 
 

  因為前置除頻器的輸入信號為壓控振盪器的輸出信號，頻率非常高，所以無

法使用傳統 CMOS的 D 型正反器。在這裡我們使用圖 4.11的差動對(Source 

Couple Pair)電路，它由兩組閂(Latch)電路所組成，以相差 180度相位的時脈(Clock)

信號控制兩者間的切換。採用此電流模式(Current Mode)的邏輯電路，可以增加
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輸入信號頻率的範圍。圖 4.13為模擬結果。 

  在除4/5的前置除頻器中需要或閘(OR Gate)電路，但傳統的 CMOS電路在

速度上無法達到要求，因此將或閘電路合併到高速除 2的 D型正反器電路中(圖

4.14)。因為是或閘，所以將兩 NMOS電晶體以並聯方式達成。 

  最後，圖4.13為前置除頻器除 4與 5的模擬結果。 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖4.14 高速除2電路 

 

4.4.3 可程式計數器 
 
 

    可程式計數器(Programmable Counter)是一個倒數計數器，其除數為 P，功用

為將前置除頻器(Prescaler)的輸出信號除以 P。每當經過 P個週期後，就會產生

一重置(Reload)信號，將屏蔽計數器和可程式計數器恢復為起始值，再進行下一

次的運算，圖 4.15為一 5 bits可程式計數器的架構圖。 
 

  由於本設計中使用的可程式計數器是非同步式的，所以會產生較多的相位誤

差(Phase Errors)，所以在最後加入一 resynchronous電路，以減少相位誤差。 
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  圖4.15為可程式計數器的信號圖，可程式計數器的除數為 29，當除數倒數

到 1時，產生一重置(Reload)信號，將可程式計數器的除數重設為 4。 
 

 
 

圖 4.15 可程式計數器架構圖 

4.4.4 屏蔽計數器 
 

  屏蔽計數器(Swallow Counter)也是一個倒數計數，其除數為 S，S小於可程

式計數器的除數 P，屏蔽計數器經由信號 vcon控制前置除頻器(Prescaler)。前置

除頻器輸出信號的前 S個，vcon等於 0，所以前置除頻器為除以 5；前置除頻器

輸出信號的後 P-S個，vcon等於 1，所以前置除頻器為除以 4。圖 4.16為一 4 bits

屏蔽計數器的架構圖。 
 

  圖4.17為屏蔽計數器的信號圖，假設可程式計數器的輸入除數為 4，屏蔽計

數器的除數為 2。當重置(Reload)信號到達後，屏蔽計數器的除數重設為 2，此時

vc信號為 0，使得前置除頻器做除 5的動作。當除數倒數到 0時，vc信號變為 1，

使得前置除頻器做除 4的動作。 
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圖 4.16 屏蔽計數器架構圖 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 4.18 屏蔽計數器信號圖 

 

 

4.5  具有可適應性偏壓的電壓控制振盪器 

電壓控制振盪器的設計中最重要的兩個參數，就是功率消耗和相位雜

訊，我們此次所實現的電壓控制振盪器[27]，是希望能兼具低功率消耗，和低相

位雜訊 ，所以我們使用此可調偏壓點的電壓控制振盪器來實現，此可調的機制

實現在晶片內，可達到具有高線性度的電流調整，如圖4.19所示， 
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圖 4.19  可調式電壓控制振盪器 

 

此電路最主要的核心電路是使用 NMOS 和 PMOS 所共同構成，如此一

來，可得知，由於其抵消寄生電阻的能力較強，所以可以獲得比較小的功率

消耗，而且因為同時使用 NMOS 和 PMOS，所以電路會比較對稱，如此對

於降低閃爍雜訊被升頻到所要的頻帶，有很好的效果，此外電容 C3的加入，

對於二倍頻的消除和 Mp3 這顆汲源極電壓的穩定偏壓也有很大的幫助

[28]，此尾端電流源，如果能加大它的尺寸比，如此可消去閃爍雜訊的影響

量，但如果尺寸太大，那這顆電流源很容易進入三極管區，造成我很難將我

所想要的偏壓電流送入電壓控制振盪器的核心電路裡，所以就使用圖 4.20

的複製電路來完成偏壓的控制，此電路最主要是利用 Mp4、Mp5、Mn4、

Mn5，作為核心電路的對造組，再利用負迴授路徑完成對偏壓點的監控就可

完成此電路，然後再利用 1996 ，Leeson 所提出的相位雜訊模型[21] 
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圖 4.20偏壓電流的控制電路 [19] 

再利用其中所推倒出的式(4.1)來對此電路作相位雜訊的模擬，其中 


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

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842 γ
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γ

++=                             (4.2) 

R 是等效電阻, VO 式輸出振幅, γ 是單一電晶體的雜訊參數, 對短通道而言此值

是 8/3, gm 是電流源的轉導, ITg  是流過 VCO的電流，所以我們將 R 帶入 13.27, 

gm 為 7.64 mA/V, Vo 為 0.55V, IT 為 2mA, 最後可算出式(4.3)，然後我們可由模 

HzdBc
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noise /8.121)
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2

2

−=

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
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==∆
ω

ω
ω    (4.3) 

擬圖 4.22可看出和手算相當接近，圖 4.21為輸出波形，峰對峰值電壓有

1.1伏特。 
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圖 4.21電壓控制振盪器的輸出 

 

圖 4.22相位雜訊的模擬 

 
 
 

4.6  量測資料 

圖4.23為VCO在2.4GHZ的頻譜圖，圖4.24為VCO在2.41GHZ的頻譜圖 
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圖4.25為VCO在2.42GHZ的頻譜圖，圖4.26為VCO在2.43GHZ的頻譜圖 

 

 

圖 4.23 VCO@2.4GHz 頻譜圖 

 

 

圖 4.24 VCO@2.42GHz 頻譜圖 
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圖4.27為VCO在2.44GHZ的頻譜圖，圖4.28為VCO在2.45GHZ的頻譜圖 

圖4.29為VCO在2.46GHZ的頻譜圖，圖4.30為VCO在2.47GHZ的頻譜圖 

圖4.31為VCO在2.48GHZ的頻譜圖 

 

圖 4.24VCO@2.43GHz 頻譜圖 

 

圖 VCO@2.44GHz 頻譜圖 
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圖 VCO@2.45GHz 頻譜圖 

 

 

圖 VCO@2.46GHz 頻譜圖 
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圖 4.29 VCO@2.47GHz 頻譜圖 

 

圖 4.30 VCO@2.48GHz 頻譜圖 

 

我們由以上的圖示可知，此電壓控制振盪器其雜訊規格在 1MHz的偏移頻率時，

都可達到-115dBc@1MHz，最好可以達到-117dBc@1MHz。其和模擬時做比較，

只相差 2dBc 由此可知，此電壓控制振盪器的設計都在預期之內，在我操作頻
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帶，也就是 2.4GHz到 2.48GHz這個範圍，其平均 FOM值在 179.6，最好 的 FOM

值可到 180。和模擬所推測值幾乎一至，而圖 4.31，為整體除頻器的表現，在最

高頻帶，除數為 127時，所除下的頻率為 19.6MHz，所以可驗證除頻器的操作是

正常工作的。 

 
 

 

圖4.31除頻器的波形 

最後圖4.32為我晶片的照相，面積為1300um ×1300um。表六為量測資料整理表。 

 
 

圖4.32晶片照相圖 
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製程/供應電壓 TSMC 0.18-μm / 1.8V 
頻率範圍 (2.73GHz~2.55GHz)  

(2.62GHz~2.45GHz)   
(2.52GHz~2.37GHz) 

參考頻率 20 MHz 
鎖住時間 < 60us 
迴路頻寬 100 kHz 

Phase noise@1MHz -117 dBc/Hz 
除頻數 119 ~ 127 

功率耗
損 

VCO 3.2 mW 

 電荷幫浦和相位
頻率檢測器 

0.9 mW 

 和差調變器和
除頻器 

8 mW 

 輸出緩衝器 20 mW 
表七 量測整理表 
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第五章 

 

結論 
  

    此篇論文最主要實現了一個使用和差調變器的非整數頻率合成器， 在此論

文提供了一個完整的設計流程，使得在決定頻率合成器時，皆有一個準則，根據

此準則，可看出電路最瓶頸的地方在哪，而可以針對此困難點加以解決，如此一

來才不會陷入嘗試錯誤的設計方法，最後，我們由量測結果可得知，在模擬時考

慮周詳，則可得到模擬和量測皆一致的結果，如在此論文中，電壓控制振盪器的

相位雜訊在模擬時為-119dBc @1MHZ ，而在量測時為 -117 dBc/MHz ，兩者皆一

致。 
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