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    第一章 

 

緒論 

1.1 論文簡介 

由於可攜式電腦普及率的快速成長，行動數據需求性的增加及網路市場的成

熟發展，WLAN(無線區域網路；Wireless Local Area Network)對今日的電腦及通訊

工業來講，將成為一項重要的觀念及技術。無線區域網路正逐漸受到重視，為了

使各種競爭產品之間能相容互通，標準的制定就成了重要的工作。IEEE(電機電子

工程師協會；The Institute of Electrical and Electronics Engineers)和 ETSI(歐洲電信

標準協會；European Telecommunication Standards Institute)，則是促成這些標準最

大的兩股力量。在北美，FCC(Federal Communication Commission)於 5GHz規劃了

300MHz頻寬給 ISM(工業、科學與醫療應用；Industrial Scientific and Medical)即是

U-NII(unlicensed national information infrastructure)頻帶上使用，IEEE802標準制定

委員會在 1997年提出了 IEEE802.11，接這在 1999年又提出了 IEEE802.11b[1]和

IEEE802.11a [2]。另外，在歐洲方面，ETSI的 BRAN(寬頻射頻接取網路技畫室；

Broadband Radio`s Access Networks Project)制定 HIPERLAN/2(高效能無線區域網

路；High Performance LAN)，其應用與實體層技術均與 IEEE802.11a相似。 

802.11a系統頻率範圍如圖 1所示分為低、中、高三個頻帶，低頻帶為

5150~5250MHz，有四個頻道中心頻率依序為 5180MHz、5200MHz、5220MHz和

5240MHz最大輸出功率限制在 40mW(16dBm)。中頻帶為 5250~5350MHz，有四個

頻道中心頻率依序為 5260MHz、5280MHz、5300MHz和 5320MHz最大輸出功率

限制在 200mW(23dBm)，高頻帶為 5750~5850MHz，有四個頻道中心頻率依序為

5745MHz、5765MHz、5785MHz和 5805MHz最大輸出功率限制在

800mW(29dBm)，頻帶內每一個頻寬為 20MHz。 
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圖 1 在 802.11a射頻頻道與寬頻之規範 

IEEE802.11a使用 OFDM[3](頻率正交分頻多工；Orthogonal Frequency Division 

Multiplexing)技術，利用 52個副載波在不同頻段同時傳送資料以增加傳輸速度，

其目的是要可以克服頻率選擇性通道衰減(Frequency Selective Fading Channel)，其

傳輸速率分別為 6Mbps、9Mbps、12Mbps、18Mbps、24Mbps、36Mbps、48Mbps

和 54Mbps，其資料可以透過 BPSK、QPSK、16QAM和 64QAM來調變。 

IEE802.11a系統規範的最大輸入功率限制為-30dBm，接收機靈敏度隨傳輸速

率訂為-82dBm至-65dBm，相鄰頻道的拒斥值亦隨之由 16dB變為-1dB，間隔相鄰

頻道拒次值亦隨之由 32dB變為 15dB，如表 1所示。 

Data rate 

(Mbps)  

Minimum 

Sensitivity(dBm)

Adjacent Channel 

Rejection(dB) 

Alternate Adjacent 

Channel Rejection(dB) 
Modu;ation

6 -82 16 32 BPSK 

9 -81 15 31 BPSK 

12 -79 13 29 QPSK 

18 -77 11 27 QPSK 

24 -74 8 24 16-QAM

36 -70 4 20 16-QAM

48 -66 0 16 64-QAM

54 -65 -1 15 64-QAM

表 1 接收靈敏度和相鄰頻道拒斥值規定 

為了符合 OFDM調變要求設計頻率合成器 VCO(電壓控制振盪器；Voltage 

Control Oscillator)須符合低的相位雜訊和高的頻率穩定度，所以在規格上 40MHz

的主頻率需要有 10ppm以下的誤差，因為這是要得穩定度頻率輸出的參考依據。 

以往應用在高頻電路的設計皆以 GaAsMESFET或 HBT為主，主要是因為其

工作頻率高、雜訊低等因素，隨著近年來 CMOS製程技術的進步，CMOS在元件
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特性上已可能達到高頻電路的要求[4][5][6]，而且 CMOS成本較低、技術成熟、可

以和基頻電路相結合成為 SOC(單系統晶片；System On Chip)，故 CMOS RFIC已

成為無線通訊射頻模組的新趨勢。 

1.2 系統規劃 
IEEE802.11a WLAN工作在 5GHz所以我們製作的頻率合成器的 VCO需要振

盪到 5GHz。OFDM調變方式需要有低相位雜訊和高振盪頻率穩定度，所以我們使

用 L-C tank VCO架構。而頻率合成器採用 N-Integer(整數型-N)來產生 5GHz U-NII

頻帶低、中頻段的 5180MHz、5200MHz、5220MHz、5240MHz、5260MHz、

5280MHz、5300MHz和 5320MHz的中心頻率，如圖 2所示。 

Upper Band EdgeLower Band Edge

30MHz

5180 frequency
(MHz)

5200 5220 5240 5260 5280 5300 5320 53505150

20MHz

Lower and Middle U-NII Bands: 8 Carriers in 200MHz/20 MHz Spacing

 
圖 2 在 IEEE802.11a WLAN低中頻段通道配置圖 

在頻率合成器中包括了，N-Integer除法器、相位偵測器(Phase Detectors)、電

荷幫浦(Charge Pump)、晶片外低通濾波器和 VCO，其中 N-Integer除法器我們使用

Pulse-Swallow Divider架構來實現載波頻率的取得，而相位偵測器我們使用邊緣觸

發型的 DFF(D型正反器：D Flip Flop)來實現，電荷幫浦設計為慢速充放電且有相

同的電流以減少參考頻率雜訊(Reference spurious)，晶片外低通濾波器設計為極點

二階型式和VCO所產生的極點一階型式組成頻率合成器有極點三階型式所以要注

意整個回路是否會產生振盪，而 VCO為整個頻率合成器的重點，為了得到低的相

位雜訊和高振盪頻率穩定度 L-C tank為必需的選擇，雖然他佔的晶片面積大也沒

有直流準位的輸出，為了使 VCO有高的振盪頻率範圍且不受製程和溫度的影響，

我們在 L-C tank下多設計了電容開關網路(Switched Capacitor Network)以預防上述

兩項缺點。茲將上述電路的理論推導和實現電路分述如下： 
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第 二章 

 

鎖相迴路基礎 

2.1  簡單相位偵測器 
相位偵測器理想上，輸出的電壓，是和兩個輸入的頻率相位，成一個正比

例的關係，如圖 3所示 outV 和∆Φ的關係是線性的。 

Phase Detector
1Φ

2Φ
outV ∆Φ

(a)

outV

1Φ

2Φ
outV

1Φ

2Φ

outV

(b)  
圖 3 (a)相位偵測器定義 (b)使用 XOR說明相位偵測器原理 

當 XOR輸入有不同準位時輸出會得到高電位，此電路僅在說明相位偵測器原理

在實作電路上是不可行的因為 1Φ 和 2Φ 需要有相同的工作週期(Duty Cycle)。我

們會在電路實作中提出實現的電路到時候在多做說明。 

2.2 一階低通濾波器 
一階低通濾波器使用在 PLL中成為二階鎖相迴路[7]，在第四章電路實作，

有討論相位頻率偵測器，使用電荷幫浦當輸出，在電荷幫浦電路，串接低通濾

波器去看有多少的相位差異，而轉換成電壓輸出。在這一節中將要討論，高階
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低通濾波器，是否適合串接在一階鎖相迴路，而得到穩定的輸出電壓，且可以

有效控制振盪器。低通濾波器和 PLL 可以用數學方程式來模型化，而分析此數

學模式之目的，是為了很快找到低通濾波器 R和 C值如圖 4(a)，而這些值是大

約的值，我們大約可以猜測 2f 的頻率是和調變的最小頻寬有關，在 IEEE802.11a

的最小傳輸速率為 6Mbps，所以設計 2f 要遠離和小於此值，在 2f 決定後，很快

就可以求得 R和 C值如式(6)。之後求得整個閉迴路的 PLL頻率響應，因為 VCO

會產生一個極點，所以使用此一階低通濾波器，有可能會發生振盪，若帶入的 R

和 C值，發生振盪我們在微調到不會振盪的 2f ，若不會振盪也要有足夠的相位

邊限(Phase Margin)，正常我們都保留有 060 相位邊限。 

一階的低通濾波器 

Charge 
Pump

VoutΔΦ Iout

Rp

Cp

f

∆Φ
Vout

2f

-40dB/dec

(a) (b)
圖 4 (a)電荷幫浦串接一階低通濾波器 (b)一個極點低通濾波器在 PLL頻率響應 
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2.3 二階低通濾波器 

二階低通濾波器使用在 PLL 中成為三階的鎖相迴路，二階低通濾波器如圖

5(a)所示，他計算的方式類似一階低通濾波器，而在濾波器的轉移函數中，如圖

5(b) 3τ 總是小於 2τ 典型值大約是 10 倍，而 2C 也要比 pC 小。所以可以由最小傳

輸速率，為 6Mbps先決定 3f 的 pR 和 2C 值，且要符合 23 10 ff = 可求得 pC 值，最

後再將算出的值，代入閉迴路鎖相迴路數學方程式中，求得暫態響應，分析穩

定時間(setting time)和相位邊線是否達到我們要求，若沒有微調低通濾波器 3f 和

2f 極點頻率值，這樣重複算可以快速，而正確的求得穩定的鎖相迴路電路。 

Charge 
Pump

VoutΔΦ Iout

Rp

Cp
f

∆Φ
Vout

tf

-40dB/dec

C2

-40dB/dec

-20dB/dec

2f 3f

(a) (b)
圖 5 (a)電荷幫浦串接二階低通濾波器 (b)二個極點低通濾波器頻率響應 
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2.4 相位偵測器和電荷幫浦 
相位偵測器如何利用到鎖相迴路呢[8][9][10]？因為我們有興趣的是 UP 和

DOWN 的平均值的不同，而這兩個輸出，可以用低通濾波器去偵測它們的不同，

且有一個電荷幫浦電路，可以放入相位頻率偵測電路，和低通濾波電路之間，將

UP和 DOWN轉換成只有一個輸出。 

CLK

CLR

CLK

CLR

UP

DOWN

QA

QB

DFFPFD

DFFPFD

VDD

CKUP

CKDOWN

UP

DOWN

Vout

t
(a) (b)

1I

1S

2I

2S
pC

outV

CKUP

CKDOWN

 
圖 6 (a)加入相位偵測電路的電荷幫浦 (b)輸入輸出狀態圖 

一個電荷幫浦，有兩個電流開關組成，他能將電荷注入，或流出低通濾波器，

而控制電荷量大小，是由兩個 UP和 DOWN的邏輯輸入。圖 6(a)舉出電荷幫浦被

相位偵測電路控制，而去驅動電容，這個電路有三個狀態，若 UP=DOWN=0則 1S

和 2S 是關閉的， outV 保持不變，若 UP=1、DOWN=0則 1S 開啟 1I 向 pC 充電，相反
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的若 UP=0、DOWN=1 則 2S 開啟 pC 以 2I 的電流量放電。因此，如 UP 一直領先

DOWN則 UP連續的產生脈衝，使得 outV 穩定的上昇，假如 1I 和 2I 的電流量是相同

的，這個假設是設計電荷幫浦電路重要達成的目標，若趨近完美，可以減少參考

雜訊(reference spurious) ，而 1I 和 2I 電流量的大小，會影響參考雜訊的量，若 1I 和

2I 電流量小，會得到小的參考雜訊，以至於不會影響到 VCO的品質，但有可能不

能達到穩定時間，相反的，若使用大的 1I 和 2I 電流，會使得穩定時間會縮短，但

參考雜訊就會上升，而影響到 VCO的頻率穩定性。所以 1I 、 2I 電流量和穩定時間

需要互相妥協(trade off) 。 
2.5 鎖相迴路二階模型 
這個章節導出相位偵測電路，和電荷幫浦電路在 S 領域(DOMAIN)數學方程

式，並配合電壓控制振盪器，在 S 領域數學方程式，將這兩個數學模式代入鎖相

迴路中，此也有數學方程式，再求出此電路的閉迴路方程式，由分析，有迴授的

放大器，可能在某一個頻率下會變成振盪器，若將他拿來分析鎖相迴路的閉迴路

模型，此答案是肯定的，鎖相迴路也會在某一個頻率下，若設計不好也有可能發

生振盪，這是所有，有迴路的電路都需要分析的，茲分析如下： 

我們假設電荷幫浦，所提供給電容器的充電放電電流為 PI± ，和相位頻率偵測

電路輸入的週期為 inT ，如圖在 t=0 之前，輸入到相位頻率偵測電路的兩個相位差

為零，之後 CKDOWN 落後 CKUP 有一個相位差為 0Φ ，寫成數學模式為

( )tu0Φ=∆Φ (當 t>0 時才有值)，當有此相位差時，此 0Φ 會開啟 PI 電流向 PC 電容

充一段時間，我們可以計算此充電時間為
in
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，所以進一步將 outV 表示為，一個

線性的表示式： 
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而脈衝響應為為： 
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將輸出電壓和輸入的相位差，在時間軸上關係轉為 S領域關係 
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所以由上的推導相位偵測電路、電荷幫浦和低通濾波器組成的電路，包含一個極

點在原點上而
p

p

C
I
π2
為此電路的增益，我們也稱此二階鎖相迴路為模型 I(Mode I)。 
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p

C
I
π2
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圖 7 由相位偵測電路、電荷幫浦電路和低通濾波電路組成頻率響應 

我們再重建鎖相迴路二階的數學線性模型如圖 8 

SC
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p 1
2π

M÷

S
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圖 8 簡單的 PLL二階線性模型 

這個模型的閉迴路轉移函數為 







 Φ

−Φ=Φ
MS

K
C

I
s out

in
VCO

p

p
out 22

)(
π

                                    (19) 

in
VCO

p

pVCO

p

p
out S

K
C

I
MS
K

C
I

s Φ=









+Φ 22 22

1)(
ππ

                              (20) 



  10

M
K

C
I

S

K
C

I

MS
K

C
I

S
K

C
I

s
s

closedsH
VCO

p

p

VCO
p

p

VCO

p

p

VCO

p

p

in

out

π

π

π

π

2

2

2
1

2
)(
)(

)(
2

2

2

+
=

+
=

Φ
Φ

=                 (21) 

這個模型的開迴路轉移函數為 
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畫出其增益波得圖(Bode plot) ，和相位波得圖如下圖 9，在二階鎖相迴路模 I中，

頻率上升到某一個值時，若此時相位為 0180− ，因巴克豪生準則(| H(jω0)|≧1、∠

H(jω0)|= 1800)使得鎖相迴路發生振盪，為了穩定的系統，我們直覺上需要加一個

零點使得此鎖相迴路頻率，操作在某一個值時，因為有一個零點和一個極點對消，

相位的偏移才只有 090− 而保證了此鎖相迴路為穩定的系統。 

-40dB/dec

20log|H(ω)open|

logω0

0 logω

0180−

∠H(ω)open

-40dB/dec

20log|H(ω)open|

logω0

0 logω

0180−

∠H(ω)open

-20dB/dec

090−
0135−

(a) (b)
圖 9 (a)二階 PLL增益和相位波得圖 (b)加一零點在二階 PLL增益和相位波得圖 

2.6 鎖相迴路二階模型 
下圖為加一個零點鎖相迴路 
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圖 10 加一個零點鎖相迴路 

這個模型的閉迴路轉移函數為 
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這個模 II鎖相迴路，會遭遇到一個嚴重的問題，因為電荷幫浦對串聯的 pR 和 pC 充

電時，每次電流被注入到迴路濾波器時，控制 VCO的電壓會有一個大的跳躍，此

時若在鎖住的條件下由於 21 I和I 的不匹配在電荷的注入下，時脈會穿過 21 SS 和 ，近

而導至控制 VCO的電壓跳動，因為這個電壓漣波而擾動 VCO，使得 VCO的相位

變的極差，為了降低這個因素的影響，我們加一個並聯電容在串聯的 pR 和 pC 旁，

去壓制電壓的跳動，因為加入的電容，使得低通濾波器現在變成為二階，而得到

鎖相迴路有三階，所以要有穩定的鎖相迴路系統更難了。 

2.7 鎖相迴路三階模型 
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下圖為低通濾波器多加一個零點且並聯 2C 得到穩定控制電壓的鎖相迴路 
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圖 11 (a)加 2C 使得三階 PLL控制電壓穩定 (b)三階 PLL數學模式 

這個模型的閉迴路轉移函數為 
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kHzf dB 2.43 =

060−

 
圖 12 為三階 PLL增益和相位波得圖 

由 ADS 萃取出下列參數值並帶入 SystemView 模擬軟體模擬增益和相位波得圖 

[11][12][13] [14]。 

VsradVsradKVCO //10131428571.1//2
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385.5177.6 9×=⋅
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= π               (34) 

( ) radVUFLowDFHighK p /143239448.0
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−
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=
ππ

                   (35) 

Mmin=512，Mmax=535，
535
1

512
1 toKn =                              (36) 

uAI p 6.942=                                                       (37) 
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66 100175037.135106.942143239448.0 −−∗ ×=××=×= ppp IKI              (38) 

lock time = 224μS(IEEE802.11a 規格)                                (39) 

sMbitandf db /5448,36,24,18,912,63 =                                   (40) 
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ππM
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低通迴路濾波器
∆Φ

Vout
的 kHzf dB 2.43 = 和 Phase marging= 060−               (43) 

2.8 參考雜訊分析 
由前幾節分析，若理想上輸入有相同的相位，若此時的電荷幫浦電路，充電

放電有相同的電流，可以完全消除在低通路徑上(X點)的小脈衝如圖 13，而實際上

電子電路並不可能做的如此對稱，茲將不完美狀況分析如下： 

1S

2S

pI

pI

pC

X

(a)
t∆

V∆

t

1V

REFT

VCOcontV
outV

(b)  
圖 13 (a)電荷幫浦不匹配注入電荷效應 (b)由於電荷幫浦回饋到 VCO調變 

( )[ ]∫ ∫++= dtVKdttgKtVtv VCOVCOFRout 10 cos)( ω                             (44) 
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將 ( )tg 用富立葉級數展開 
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由上面方程式知，有個離載波 FRω 距離 REFω± 的旁波，且稱此為參考雜訊(reference 

spurious)，注意旁波的振幅和 REFω 成反比。 

在頻率合成器，使用整數型除法器，有個嚴重問題，是參考頻率的饋入，所

引起的參考雜訊，假若 REFω 很小，以至於掉入使用的頻寬內，典型使用整數型除

法器，會使用一顆大的電容並聯在低通濾波器上，以減少 V∆ 的變化，而讓調變指

數縮小或使用小的 VCOK ，而考慮要使用低的工作電壓是很不實際的，因為我們都

想要有寬的振盪頻率範圍，來防止製程和溫度的變化。 

2.9 電壓控制振盪器原理 
在高速和無線的要求下，所驅動的電子市場，許多的研究在討論發，展快速

的電路和改善半導體製程。最近幾年有一個強烈的變動，在整合整個系統為一個

單晶片(SOC)，為了得到整合密度大和商業型的方案，之前所設計的電路方塊，都

使用離散元件來組成，而現今都能使用單一的積體電路來實作。ㄧ個很普及高速

和無線的裝置，使用電感器電容器，來做電壓控制振盪器(LC-tank VCO)[15]，

LC-tank VCO是個比較喜歡的方法去產生高速的頻率時脈，因為 LC-tank VCO比

環形振盪器(ring oscillators)有更好的相位雜訊免疫力，因此是一個可以應用在，要

求頻譜很乾淨的高頻時脈產生器上，如射頻無線的應用。 

積體電路整合型 LC-tank VCO，並不是所有特性都能得到，特別是在晶片內要

製造有高 Q的電感是困難，而需要 LC-tank VCO消耗高的功率，以得到穩定的振

盪，而且由於電感和電容因為製程的限制，會有一個很大的變動，以至於所震盪

的中心頻率也會有一個很大的變動，大約是 %20± ，為補償製程的變動振盪頻率必

需能夠被調整至少要有 %20± 。在中心頻率大的變動，及表示想要一個可調的中心
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頻率我們已經研究一個寬範圍調整技術，應用在 LC-tank VCO(要大於 %20± 的調

整)，由於可調頻率在高頻的應用要考慮功率消耗、雜訊、面積的感受度，在某種

應用上需要有其限制，如 LC-tank VCO應用在無線網卡上，需要低功率消耗，和

低的相位雜訊而通常只需要 20-30%的調整。 

此段主要介紹寬範圍的可調技術應用在 LC-tank VCO，因為規格的要求，需要

達成在功率消耗，相位雜訊調整範圍和晶片面積。 

2.9.1 一般的考慮 
一個簡單的振盪器會週期的產生以電壓為型式的頻率輸出，就是電路在沒有

輸入情況下而能保持不確定的輸出，此電路能振盪嗎？有負回饋的系統是可以振

盪的，就像我們開玩笑的說振盪器就是一個設計不良的回授放大器！考慮一個單

位增益負回授電路如圖 14 

Vin

H(s)

Vout

 
圖 14 回授系統 

)(1
)()(
sH

sHs
V
V

in

out

+
=                                                   (47) 

假如放大器，在高頻工作時自己的特性使得相位偏移，使得整個回授變成正

的，則振盪就可能發生，更精確的，假如 s=jω0，H(jω0)=-1，則閉回路增益大約

是無窮大在ω0，在此條件下，放大器會放大自己的雜訊的成分。實際上，我們以

圖 15 示，在ω0時有一個雜訊的成分，那時整個增益為一且相位偏移為 1800，此

輸出拉回到加法器的負端和輸入相加。此輸入的信號和回授回來經過偏移 1800的

信號相減，會使得此電路繼續的”再生(regenerator)”。 

當振盪開始時，迴路的單位增益要大於等於一是必要的，我們可以拿下列回

路信號，在很多週期來看圖 15，X 點我們可以以一個集合級數來表示(H(jω

0)=1800)： 

Vx=V0+| H(jω0)|V0+ | H(jω0)|2V0+ | H(jω0)|3V0+⋯                      (48) 
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若| H(jω0)|>1，上面的和是發散的，若| H(jω0)|<1我們可以寫成 

Vx= ∞<
− |)(|1

V

0

0

ωjH
                                               (49) 

X

H(s)
V0

X

H(s)

X

H(s)

(a) (b) (c)
 

圖 15 振盪系統隨時間的進展 

摘要，若一個負回授電路迴路要飽和的條件是 

| H(jω0)|≧1                                                       (50) 

∠H(jω0)|= 1800                                                   (51) 

則這電路可以振盪在，我們稱巴克豪生準則(Barkhausen criteria)這些條件是必要的

但不是充份的，為了能確保在溫度和製程的變化下能振盪，我們典型上選擇迴路

增益至少要兩倍或三倍於需要的值。 

重新來描述第二個巴克豪生準則∠H(jω0)|= 1800，或整個相位的偏移為 3600，

這應該不會渾淆的，如有一個系統被設計有一個低頻的負回授，他會產生 1800相

位的偏移在信號經過這個迴路時，即∠H(jω0)|= 1800，表示相位的偏移和頻率有關

如圖 16，則確保迴授的信號，能加強原來的訊號，因此有三個狀況在圖 16被舉出，

他們都等效於第二個巴克豪生準則。 

H(jω)

1800

H(jω)

3600

H(jω)

00

(a) (b) (c)
圖 16 振盪系統的不同觀點 

我們可以說圖 16(a) ，此系統存在一個頻率有關的 1800相位的偏移(如箭頭表

示) ，和有一個直流的 1800相位的偏移，圖 16(b)兩個的不同是，開回路放大器增

益前面，有足夠的級數去提供適當的極性，提供整個的 3600相位的偏移在ω0頻率

時，而後面圖 16(c)即表是在ω0沒有相位的偏移。 

現今 CMOS振盪器技術典型被以”LC-tank VCO”實現，底下我們會說明各個的
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形式。 

2.9.2 使用LC振盪器振盪條件 
理想的 LC振盪器有下列的結構和轉移函數 

Iin

Zin  
圖 17 理想的 LC振盪器 

LCs
sZ

Iin
sIinZsH 21

1)()()(
+

=== =
LC21

1
ω−

                           (52) 

此系統在沒有輸入情況下，會有
LC
1

0 =ω 的弦波輸出，我們將此 H(s)做反富利葉

轉換(inverse fourier transform)而得到一個轉換函數，穩定的解為一個純弦波

sin(
LC
1 t)。考慮底下放大器我們可以得到此電路的相位和增益。 

VDD
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inV
outV

 
圖 18 單級 LC負載放大器 (a)單級電路 (b)增益圖 (c)相位圖 

在共振頻率下， 0ω 的峰值阻抗為 Rp，和相位為 0 0，L 和 C 的電抗，在共振時會

互消，使用簡單的小信號模型，去表示單級 LC負載放大器MOSFET。 

gsmvg
pR

+

-
outV

 
圖 19 單級 LC負載放大器小信號模型 
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小信號增益可以被寫成為 gspmout VRgV −= ，注意在輸入和輸出間是有一個負號，這

會使得此級有 1800相位的偏移，此即是一個反向器。 

 

VDD

VIN

VDD

VOUT

1800@ω0 1800@ω0 17.2 17.4 17.6 17.8 18.0 18.2 18.4 18.6 18.8 19.0 19.2 19.4 19.6 19.8 20.0 20.217.0 20.4

0.6

0.8

1.0

1.2

1.4

1.6

1.8

2.0

2.2

2.4

2.6

0.4

2.8

(a) (b)

圖 20 二級 LC負載放大器串接振盪器 

為了達到巴克豪生準則∠H(jω0)|= 1800(增益為負一)，或整個相位的偏移為 3600(增

益為正一)需要使用圖 18(a)當振盪器的核心，且要多加一個負回授，去增加一個反

向如圖 20(a)，此符合了偏移為 3600，及增益為正一，假如兩級串接 LC 負載放大

器增益 1)( 2 ≥gmRp ，這電路將會振盪，且他只能振盪在ω0，因為只有這個頻率才

有整個 3600相位的偏移。此振盪器開始於電晶體本身的雜訊，而此雜訊一直在此

回路中被放大如圖 20(b)，振盪器有一個指數的時間，去達到振盪飽和的強度，而

兩個電晶體的汲極偏壓電流和輸出振幅，是和電源電壓息息相關，為了不被這電

源電壓所限制，更改基本的振盪電路如圖 22。此信號輸出為一個弦波且直流接近

於 VDD，這個電路是一個有名的交錯耦合振盪器(Cross-coupled Oscillator)，兩個

輸出差 1800，這是一個非常有用的電路，在許多的應用中去驅動 Gilber cell混波器。 

有一個很好的解決方法，去達到較好的振幅，就是將交錯耦合電晶體的源極

和接地隔離，使用一個電流源去偏壓交錯耦合(Cross-couple pair)電晶體。 
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VDD
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圖 21 加入尾電流源以降低供應電壓的靈敏度 

圖 21(a)振盪器以全差動形式建立，然而電路的供應電壓靈敏度，甚至在完美的對

稱下仍不為零，這是因為二個電晶體的汲極接面電容，隨著供應電壓變化，會在

應用此振盪電路時產生很差的相位雜訊。 
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VDD
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圖 22 互補式交錯耦合振盪電路 

圖 22(a)互補式交錯耦合(complementary cross-coupled pair)LC-tank振盪電路，加入

上半部二個電晶體，是為了隔離振盪器對，對供應電壓靈敏度，使得輸出振盪頻

率甚至在完美的對稱下為零，增加負電阻阻抗和輸出電壓有 GND到 VDD的擺幅，

避免了下半部二個電晶體的汲極接面電容，會隨著供應電壓變化，而有了良好的

相位雜訊，但其增加了寄生電容。 
2.10  相位雜訊(Phase Noise) 
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2.10.1  相位雜訊定義 
振盪器中常見的雜訊來源為電阻、電容、電感、電晶體等內部元件的雜訊，

電阻、shot noise、thermal noise和 flicker(1/f)noise。由於振盪器對於溫度及雜訊相

當敏感，當溫度變化或雜訊存在，將使振盪器的輸出訊號在振幅、相位及頻率上

產生改變，也就是所謂的 AM、PM及 FM雜訊[16][17]。如圖 23所示，振盪器輸

出訊號 Accos(ωct+θ)，由於溫度或雜訊，使得訊號相位(或振幅、頻率)產生改變，

如由 Accos(ωct+θ)改變至 A`ccos(ωct+θ`)，或其他訊號(圖 23其他黑點所示)，也

可以從此圖 23觀察到，要有小的相位偏移量，需要大的信號振幅，所以製作振盪

器是不太能省功率的。 

Accos(ωct+θ)

A`ccos(ωct+θ`)

Θ`θ

 
圖 23 訊號向量偏移量θ 

通常由於振盪器輸出振幅，被溫度及雜訊影響產生的改變量不大，且會在極

短瞬間趨於穩度，因此 AM 雜訊可忽略，而將訊號振幅視為常數。所以振盪器的

輸出可表示成 S(t)= Accos(ωct+θn(t))，其中θn(t)表示訊號相位變動(PM及 FM雜

訊) ，即所謂的相位雜訊。若|θn(t)|＜＜1rad，則 S(t)= Accos(ωct)- Acθn(t)sin(ωct)。

其中 Acθn(t)sin(ωct)為雜訊訊號(相位雜訊)，將會在載波 Accos(ωct)附近形成雜訊

分佈。因此一般振盪器輸出訊號以頻譜觀察，可以看到訊號頻譜的形狀，在中心

頻率周圍形成”裙擺”形狀圖，而其相位雜訊定義如下。 

( )
載波功率

頻寬的雜訊功率的頻率取在 1Hzf∆+
=∆ cf

fL                            (53) 

計算方式如下圖 24所示： 
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圖 24 載波頻率在 4.136688GHz的相位雜訊 

( ) ( )[ ] 





−−−−=

Hz
kHzkHz

1
18log1032.2414.77100L                           (54) 

HzdBc /37.9555.4282.52 −=−−= ；在 100kHz的相位雜訊         (55) 

( ) ( )[ ] 





−−−−=

Hz
kHzkHz

1
18log1032.2487.84600L                           (56) 

        HzdBc /1.10355.4255.60 −=−−= ；在 600kHz的相位雜訊         (57) 

( ) ( )[ ] 





−−−−=

Hz
kHzkHz

1
18log1032.2404.781000L                          (58) 

HzdBc /27.9655.4272.53 −=−−= ；在 1MHz的相位雜訊          (59) 

2.10.2 相位雜訊對通訊系統的影響 
在通訊系統中，常用頻率合成器作為本地振盪器，來達到頻率轉換目的，本

地振盪訊號源，相位雜訊的好壞，會影響到接收訊號，或是發射訊號的品質。圖

25(a)為理想振盪器，圖 25(b)為真實振盪器，將分別考慮理想振盪器，與真實振盪

器對在圖 26中所列舉的無線收發機的影響。 
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(a)
cf

(b)
cf

 
圖 25 (a)理想振盪器輸出功率 (b)真實振盪器輸出功率 

T/R SWITCH

LNA

PA

LO

MIX

MIX  
圖 26 無線收發機基本架構 

首先考慮在圖 25(a)中的本地振盪器為理想振盪器[18]，此時假如有訊號輸入

至無線收發機時，若已降頻為例，其動作如圖 27所示，經過本地振盪器及混波器

轉換後的訊號除了中心頻率降低外，訊號不會有改變。 
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ωc

ωs

ωc-ωs

ω

ω

ω

SIGNAL BAND
(RF)

LO

DOWNCONVERTED
SIGNAL BAND(BB)

 
圖 27 當本地振盪器為理想振盪器時的頻率轉換 

接下來考慮本地振盪器為真實振盪器，假如無線收發機，除了欲接收的訊號

外，也可能接收到鄰近頻帶的干擾訊號。假設其功率大於欲接的訊號，兩個訊號

經過本地振盪器轉換後，重疊訊號頻譜如圖 29所示，此時鄰近頻帶干擾訊號將可

能”淹沒”欲接收的訊號，直接造成接收機靈敏度下降。 

ωc

ωs

ωc-ωs

WANTED 
SIGNAL

LO

DOWNCONVERTED
SIGNAL BAND(BB)

ω

ω

ω

UNWANTE
D SIGNAL

 
圖 28 相位雜訊對接收機接收的影響 

接下來考慮當無線收發機發射訊號 2ω ，若鄰近無線收發機(發射訊號 1ω 功率大於訊

號 2ω )的訊號，有相當大的相位雜訊，如圖 29 所示，此時訊號 2ω 將被訊號 1ω 所”

污染”。 
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ω1 ω2
ω

NEARBY
TRANSMITTER

WANTED SIGNAL

 
圖 29 相位雜訊對發射機影響 

2.10.3 振盪器的相位雜訊 

2.10.3.1 非時變模型 
以下以非時變概念來分析相位雜訊的形成原因，非時變指的是，雜訊源不論

任何時候，注入 VCO所得到的相位雜訊都是相同的，所以是不會隨時間改變，稱

非時變，或是說不論在任何 VCO輸出波形的時間點上，雜訊造成相位雜訊偏移的

效果都是一樣的。因此不需要考慮雜訊，是在 VCO 輸出波形的那個點進入 VCO

電路。假設振盪器是由放大器與共振器(resonator)組成，在振盪時，放大器補償共

振器能量損失。因此可假設放大器與共振器在共振器的增益為一。輸入的白色雜

訊經過放大後，放大器輸出雜訊，在頻寬等於 1Hz時為 N=FKT，其中 F為放大器

雜訊指數，此 F是由電晶體本身的雜訊(大約 0.8-2dB)，和電路本身產生的的雜訊(大

約 10-20dB)組成的。 

Σ AMP
OUTPUT NPISE

RESONATOR

INPUT NPISE

 
圖 30 振盪器的相位雜訊模型 

共振器的頻率響應為帶通響應，其轉移函數 
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)( ωjH = 2)/1()/1(
)/1(

ωω
ω

−+ RCjLC
RCj                                       (60) 

與帶通響應的通式 

)( ωjH = 2
0

2
0

)/(
)/(

ωωωω
ωω

−+ Qj
Qj

o

                                          (61) 

比較後知 

LC/12
0 =ω 、 RCQ 0ω=                                                (62) 

在振盪器輸出頻率的附近ω= ωω ∆+0 ，若 0ω << ω∆ 則可用泰勒展開式(Taylor 

expansion)的首二項近似式 

ω
ω

ω ∆•+≈
Q)j(

21jH
/

)(
0

                                            (63) 

因此振盪器的閉迴路響應為 

G(jω)=
ω

ω
ω ∆•

≈
− 2

)/(
)(1

1 0 Qj
jH

                                          (64) 

當輸入端的雜訊密度為 )(S ωi 時，則經過此系統 G(ω)後，在輸出端的雜訊密度為

)(S0 ω  

)(S0 ω = )(S ωi
2)(ωG =FKT

2
0

2 







∆ω
ω
Q

                                    (65) 

上式為雙邊帶雜訊頻譜密度，因此距離振盪頻率 ∆ω 處的單邊帶(single sideband)

雜訊對訊號比，以 dB值表示，也就是相位雜訊為 




















∆

=∆
2

0

22
1log10)(

ω
ω

ω
QP

FKTL
s

                                      (66) 

其中 sP為振盪器輸出訊號功率，所以從以上的公式可以看出，若要得到較好的相

位雜訊表現，則必須要增加訊號功率與共振值的 Q 值。增加訊號功率也可意謂，

增加振盪器等效模型中放大器的功率，使放大器的雜訊指數(F)下降，如此可達到

增加抑制相位雜訊的能力。 

由式 66可對相位雜訊得到一概略性的了解，但是式 66所描述的頻譜，與 VCO

通常量測到的很大的差異。VCO頻譜如圖 31所示，在相當大的偏移頻率(frequency 

offset)VCO頻率會趨於水平，而非如式 66預測，持續以二次方倒數下降，VCO頻

譜是以三次方倒數下降，而不是如式 66所預測。因此在相位雜訊的描述上，必須
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要修正為 

























∆

∆
+
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+=∆
ω

ω

ω
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ω
3/1

2
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2
1

2
1log10)( f

s QP
FKTL                        (67) 

即所謂的 Leeson`s model，他是一個由量測 VCO頻譜後，curve fit的 model，用來

描述其輸出頻譜。在此 model 中有些參數如： 3/1 f
ω∆ 必須要經過量測得到，且在

VCO頻譜成水平的轉角頻率(corner frequency)也並不一定是
ω

ω
∆Q2
0 。再者在非時變

分析中無法對 VCO 頻譜，有 ( )31 ω∆ region 提出合理的解釋，雖然我們都知道此

f1 noise 是如何升頻至中心頻率的附近﹖以下將介紹另一種分析方式(時變分

析) ，此分析可以解釋 ( )31 ω∆ region的成因，並應用其結論，提供除了增加 tank Q

及訊號大小外其他的方式，用於 VCO設計來降低相位雜訊。 

3/1 fω∆
Q2
0ω

31 f

21 f

( )ω∆L

( )ω∆log










sP
FKT
2

log10

 
圖 31 Leeson’s相位雜訊模型 

2.10.3.2  時變模型(time variant) 
非時變模型假設雜訊，在任何時候被產生時，其影響 VCO輸出，所得到的結

果都是一樣的，但事實並不是如此。如圖 33中所示，一個脈衝(impulse)電流注入

一個 lossless的 L-C諧振電路，假設此系統振盪於某一頻率，及固定的振幅。若脈

衝注入時正好是訊號振幅最大的時候，此時電壓振幅，將瞬間被提升ΔV=ΔQ/C，

但因為注入的脈衝正好疊在最大振幅處，如圖 33(a)所示，此脈衝不會造成，訊號
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相位有任何的改變。反之，若脈衝注入時，正好是訊號振幅為零交越(zero crossing)

的時候，如圖 33(b)所示，訊號的相位造成了改變，且相位改變量與注入脈衝大小

有關。因此對於一個振盪器而言，雜訊造成的相位改變，是與雜訊注入的時間有

關，對於相位雜訊的分析，顯然非時變模型，是不足以完全地描述，而需採用時

變的觀念。 

i(t)

τ

Δ(t-τ)

i(t)

t
 

圖 32 電流脈衝注入到 L-C tank VCO 簡化圖 

τ

ΔV

t τ

ΔV

t

(a) (b)
t

( )ti

outV outV

t

( )ti

 
圖 33 脈衝注入振盪器造成的改變 

如圖 33 所示，當一個脈衝在時間τ時，注入且持續Δt 時間，而能量為

ttiq ∆=∆ )( ，訊號將產生相位改變如圖 33(a)，若在最高點打上去，波幅只會有振

幅的影響，若干擾到振幅，他會恢復原來的樣子，若在交錯零點打上去時，波幅
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會有相位的變化，若干擾到相位，他不會恢復原來的樣子，也可以由圖 33(b)知道

相位的變化是週期函數，其相位改變的脈衝響應(impulse response)可表示成： 

( ) )(
),(

max

0
, τ

τω
τ −

Γ
=Φ tu

q
h t                                                (68) 

造成脈衝變化可以表示為： 

( )
max

0 q
q∆

Γ=∆Φ τω                                                     (69) 

其中 u(t)為單位步階函數(unit step function)， maxq 為 L-C 振盪器最大儲存的電荷

量，通常打入的電荷，大約是 qq ∆= 10max ，此用來量測相位的偏移。Γ(x)為 impulse 

sensitivity function(ISF)，為一週期是 2π的函數，與訊號頻率及最大振幅無關，而

與訊號波形有極大的關係，我們以注入的電荷，來量取相位的變化，而求出Γ(x) 函

數。此函數表示一個振盪器，對於一個脈衝在 τω0 注入的敏感度(sensitivity)。舉例

說明，如圖 34(a)所示，對於一個 L-C振盪器，Γ(x)最大值，發生在訊號零交越處，

最小值則在訊號振幅，達到最大的時候。由圖 34(b)可看出，環形振盪器的 ISF最

大值，發生在訊號振幅變化最劇烈的時候。 

τ

Vout(t)

t

τ t

τ

Vout(t)

t

τ

Γ(ω0)

t

Γ(ω0)

(a) (b)  
圖 34 舉出 ISF函數的例子(a)L-C tank VCO (b)ring VCO 

( )
max

0)(
q

qttiq ∆
Γ=∆Φ∆=∆ τω和Q                                         (70) 
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將所有注入的電荷都收集起來，求得相位的偏移量 

若 ISF已知，則可算出相位經由脈衝注入的改變量為： 

( ) τττωτττ di
q

ditht
t

)()(1)(,)( 0
max
∫∫ ∞−

∞

∞− Φ Γ==Φ                             (71) 

因為 ISF為一週期函數，所以可由 Fourier series展開 

( ) ∑
∞

=

++=Γ
1

0
0

0 )cos(
2 n

nn nC
C

θτωτω                                      (72) 

ISF 函數要小，可有好的相位雜訊，及 0C 項要小，意思是說在設計時，波形越對

稱越好，可在相位雜訊得到小值，且 flick noise也會小，導致相位雜訊會很好，而

0C 為低頻產生的，即為直流項，而如何將 DC項縮小呢？ 

因為雜訊源的 uncorrelated特性，所以 nθ 可忽略來簡化之後的討論，將帶入得到 









+=Φ ∫ ∑ ∫∞−

∞
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n dniCdi
C

q
t

1
0

0

max

)cos()()(
2

1)( ττωτττ                       (73) 

式中的運算，可由通訊方塊作一對應，如圖 35所示，寬頻雜訊會被振盪頻率，及

其諧波頻率訊號降頻，並乘上 nC 這個常數。 nC 為 ISF的 Fourier coefficient。 

∫T
-∞

∫T
-∞

∫T
-∞

Σ cos(ω0t+Φ(t))
i(t)/qmax

C0/2

c1cos(ω0t+θ1)

cncos(ω0t+θn)

Φ(t)
V(t)

圖 35 Hajimiri 和 T. H. Lee相位雜訊模型 

假設有一雜訊為弦波電流源波形形式，其頻率在 ωω ∆+0n ，其中 n為一常數，

則此電流可表示成 

( )[ ]tnIti n ωω ∆+= 0cos)(                                               (74) 

若 0ω >>Δω，將代入則可得到 
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( )tIti n ω∆= cos)(                                                      (75) 
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( )[ ]tnIti n ωω ∆+= 0cos)( ， ωω <<∆                                      (77) 
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                                       (78) 

將此式代入 

[ ] ( ) ( )[ ] ( ) ( )[ ] ( ) ( ) ( )ttttttttttVout 00000 sincossinsincoscos)(cos)( ωωωωω Φ−≈Φ−Φ=Φ+=
                                                                   (79) 

假設
ω∆max2q

CI nn <1，則得到雜訊，將造成輸出訊號頻譜，在 0ω 附近有二個等功率的

訊號，其頻率與中心頻率Δω，大小各為 
2

max4
log10)( 








∆

≈∆
ω

ω
q

CI
P nn

SBC                                           (80) 

若電流雜訊源為白色高斯雜訊，功率頻譜密度為
f

in

∆

2

，則其在振盪頻率附近，造成

VCO輸出頻譜展開的單頻帶雜訊功率，除以訊號功率比為 



















∆
∆

≈∆
∑
∞

=
22

max

0

2
2

4
log10)(

ω
ω

q

C
f

i

C m
m

n

SSB                                           (81) 

由 Parseval’s theorem 
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因此白色高斯雜訊造成的相位雜訊為 
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又 maxmax CVq = ， maxV 為 VCO最大振幅；
R
KT

f
in 42

=
∆

。代入可得到 
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若 VCO訊號為弦式波形則可改寫為 
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上式 85與式 66只差一個常數項，但在非時變分析時中的 F通常為一個在VCO

頻率量測以後則 fit的參數，而在式 85中卻可找出 ISF後計算而得，且由式 85可

知道，除了增加訊號大小及增加 tank Q外，也可以經由改變波形，以降低 ISF的

RMS值( rmsΓ )，來抑制白色雜訊造成的相位雜訊。 

若輸入 VCO的雜訊為 1/f noise，其功率頻率密度為 

ω
ω
∆

= f
nfn ii /122

/1,                                                        (86) 

其中 f/1ω 為 1/f noise的 1/f corner frequency。將式 86代入式 85可以得到 ( )3/1 ω∆  

region的相位雜訊。 
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綜合上述，白色雜訊及 1/f noise 以電流源的形式注入 VCO，造成 VCO的相

位產生變化，而相位變化的大小，與雜訊大小及訊號波形有關。雜訊造成的相位

變化，經由相位調變(phase modulation)，在 VCO輸出訊號頻譜的周圍，展開成裙

擺狀相位雜訊，相位雜訊形成的示意圖如下圖 36 
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圖 36 Hajimiri 和 T. H. Lee相位雜訊示意圖 

相位雜訊 ( )3/1 ω∆ 、 ( )2/1 ω∆  region之間的 corner frequency 3/1 f
ω∆ 可經由此比較及

得到 

1

2
0

/12

2
0

/1/1 24
3

C
CC

f
rms

ff
•=

Γ
•=∆ ωωω                                      (88) 

因此，若要減少 ( )3/1 ω∆  region的相位雜訊及降低 33/1 f
ω∆ ，則必須要降低 0C ，

也就是 ISF的DC成份。要降低 0C 必須使得VCO輸出波形越奇對稱(odd-symmetry)

越好。在 CMOS製程中，高 1/f noise的元件，此規則相對地寶貴，在 VCO設計時

注意訊號波形形狀，則可抑制元件 1/f noise造成相位雜訊。 

在時變模型分析中，解釋了相位雜訊 ( )3/1 ω∆ 、 ( )2/1 ω∆  region 行成的原因，

並可對相位雜訊作一精確的預測。對於 VCO中任何一個雜訊源，都可以依他的雜

訊等效模型，及訊號波形對此雜訊源的 ISF來求出相位雜訊。要找出 ISF可以將雜

訊源，以一個脈衝訊號代替，並找出 VCO 對此脈衝訊號的脈衝響應，即是 VCO

對應此雜訊源的 ISF。有時 VCO的雜訊來源很多，或是雜訊模型不完整，所以利

用 ISF 分析相位雜訊將變得複雜。時變模型除了比非時變模型，更準確的來預測

相位雜訊外，更指引設計者除了增加 VCO tank Q，及訊號大小(非時變模型的結

論)，波形形狀也是一個相當重要的考量，尤其是 1/f noise的抑制，VCO輸出波形

越奇對稱越好，特別是對於高 1/f noise的 CMOS元件。 
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第三章 

 

頻率合成器原理 
3.1 頻率合成器架構 

頻率合成器基本架構如圖 37所示，架構電路包括了參考頻率電路、相位偵測

電路、電荷幫浦電路、迴路濾波電路、電壓控制振盪電路、除頻電路 [19][20][21] 

[22]。 

 

PFD CHARGE 
PUMP

÷M

LOOP FILTER

UP

DOWN

FREQ

÷N/N+1
PROGRAM&  

PULSE SWALLOW 
COUNTERS

PRESCALER

MODULUS 
CONTROLCHANNEL 

SELECT

FOUT

 
圖 37 頻率合成器基本架構圖 

3.2 在5GHz的頻率合成器規劃 
在 5GHz頻率合成器的除頻電路上，採用整數型(integer-N)除法電路，而此除

法 電 路 使 用 PULSE-SWALLOW COUNTER 架 構 如 圖 38 所 示 

[23][24][25][26][27][28] [29]，此除法電路包含了一個雙模數除 N/N+1前置除頻電
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路(prescaler)，及可規劃除數計數電路(program)和 SWALLOW COUNTER兩個除頻

電路組成。PROGRAM 及 SWALLOW COUNTER 以下各簡稱 P 及 S 計數電路

(COUNTER)。PULSE-SWALLOW COUNTER 工作原理如下，雙模數前置除頻電

路，一開始為除 N+1，VCO訊號經前置除頻器除 N+1後，同時送入 P及 S計數電

路，P 計數電路的除值，必須大於 S 計數電路，所以 S 計數電路，比 P 計數電路

先歸為零，S計數電路停止計數後，其溢位輸入到，雙模數前置除頻電路控制端，

以改變除數至 N，直到 P 計數電路也到溢位值時停止計數，上述動作結束後

PULSE-SWALLOW COUNTER 歸零重新計數。由上可知 PULSE-SWALLOW 

COUNTER 一個週期(CYCLE)共計數﹙N+1﹚S＋N﹙P–S﹚＝NP＋S 次。因此適

當選取並改變 N、P及 S值即可達到任何整數除值M。 

÷M

÷N/N+1
PRESCALER

MODULUS 
CONTROL

CHANNEL 
SELECT

÷P

÷S

PROGRAM 
COUNTER

FIN FOUT

RESET

SWALLOW 
COUNTER

圖 38 可規劃的頻率除法器 

ONE OUTPUT CYCLE＝﹙N+1﹚S＋N﹙P–S﹚＝NP＋S INPUT CYCLES 

M＝PN+S 

N＝4，P＝64，S＝3⋯10，M＝259⋯266( @5GHz ) 

N＝15，P＝160，S＝12⋯84，M＝2412⋯2484( @2.4GHz ) 

選擇參考頻率為 10MHz，因此可求出八個通道各需要的除值 M，並決定 N、P 及

S的值，經由計算列於表 2 
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5GHz LO(MHz) SCL(MHz) Fin(10MHz) M N P S 

Channel1 5180 2590 10 259 4 64 3 

Channel2 5200 2600 10 260 4 64 4 

Channel3 5220 2610 10 261 4 64 5 

Channel4 5240 2620 10 262 4 64 6 

Channel5 5260 2630 10 263 4 64 7 

Channel6 5280 2640 10 264 4 64 8 

Channel7 5300 2650 10 265 4 64 9 

Channel8 5320 2660 10 266 4 64 10 

表 2 在 5GHz的頻率合成器八通道各對應M、N、P、S值 

由上表 2知 PULSE-SWALLOW COUNTER需要一個 4/5雙模數前置除頻電路、七

個位元可規劃除數電路，及六個位元 SWALLOW COUNTER。 

3.3 除頻器電路設計 

3.3.1 在5GHz的雙模除法器 
這裡使用 LATCH PAIR 當作 D閂鎖如圖 39(a)，而由 CMOS閂鎖組成 CMOS

邊緣觸發主僕式 D型正反器 [30][31] [32]。 

D閂鎖使用 CMOS的實現方式組成，元件有一個基本雙反向器迴路，和二個

CMOS傳輸閘(Transmission Gate)開關。藉著 CLK訊號，輸入端的ＴＧ開啟，反之，

藉由 CLK 的反相
______
CLK ，在反相器迴路的ＴＧ開啟。因此，當 CLK=1，輸入訊號

進入電路中，且此資訊在當 CLK=0時，會保留做為反向器迴路的狀態。如果用簡

單的開關替換 CMOS 傳輸閘，則更易於了解 CMOS 傳輸閘電路的操作方式如圖

39(b)、(c)。D 閂鎖並不是一個邊緣觸發的儲存元件，因為其輸出隨輸入而改變，

亦即當時脈為高位準時，閂鎖為通透的。此通透性質造成此 D 閂鎖不適用於計數

器和資料儲存的應用。 
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CNTB

CNT
IN OUT

D

CLK

Q

QB

D-LATCHFF

D Q

CNTB

CNT
INOUT

CLK=1

D Q

CLK=0

(a)

(b) (c)  
圖 39 CMOS D閂鎖電路和簡化圖 

圖 40為 CMOS邊緣觸發主僕式 D型正反器，僅僅由兩個串接 D閂鎖電路組成，

第一級(主)由時脈訊號驅動，而第二級(僕)由反相時脈驅動，因此主級為正敏感位

準，而僕級為負敏感位準。 

當時脈為高位準時，主級由 D輸入產生，而僕級保持先前值，當時脈由邏輯”1”

變為邏輯”0”時，主閂鎖拒絕 D輸入進入，並在時脈轉變時儲存 D值。同時，僕級

閂鎖呈現通透現象，將主級值 mQ 傳送到僕級輸出 sQ 。因為主級斷絕與 D 輸入的

連接，使輸入無法影響輸出。當時脈再次由 0 轉變為 1 時，僕閂鎖鎖住主閂鎖的

輸出，且主級又重新取入輸入訊號，因此，此電路為負邊緣觸發 D 正反器，其在

時脈下降邊緣取入輸入值。 

D-FLIP FLOP

MASTER SLAVE

CNTB

CNT
IN OUT

D

CLK

CNTB

CNT
INOUT

CNTB

CNT
IN OUT

CNTB

CNT
INOUT

mQ sQ
___
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圖 40 CMOS邊緣觸發主僕式 D型正反器 

一個共同使用的雙模除法器為除 4/5電路，首先考慮簡單的÷5電路如圖 41，

除法器利用 LATCH PAIR D 型正反器和 NAND 閘去產生五個狀態：Q1Q2Q3＝



  38

011、001、100、110、111，狀態 Q1Q2Q3＝000 是不會發生的，因位他須要先前

狀態 Q2=1，Q3=1，G=0其是不可能發生的。狀態 Q1Q2Q3＝010是不會發生的，

因位他須要先前狀態 Q2=1，Q3=1，G=0 其是不可能發生的。狀態 Q1Q2Q3＝101

是不會發生的，因位他須要先前狀態 Q1=0，Q2=1，Q3=1其是不可能發生的。 

CLK QB

D

CLK

Q1

CLK QB

D Q3Q2Q1
DFF DFF DFF

Q2

CLK QB

D Q3G

 
圖 41 除 5電路 
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圖 42 除 5電路時序圖 
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圖 43 除 4電路 
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圖 44 除 4電路時序圖 

將各別除 5電路、除 4電路組成除 4/5，我們加入一個 NAND閘在第二個和第

三個正反器之間，而在當MC=0是除 4電路，MC=1是除 5電路。 

除 4/5電路的電路圖為圖 45所示，其時序如圖 46所示，MC＝0時 DFF3無作用，

電路為同步除四電路，MC＝1時 DFF3組成除五電路。 
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圖 45 除 4/5電路 
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圖 46 除 4/5除頻器MC＝0時序圖 
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圖 47 除 4/5除頻器MC＝1時序圖 

3.3.2 快速源極耦合邏輯電路除法器 
除 4/5除頻器第一級需要工作在 6GHz的頻率下，所以使用源極耦合邏輯電路

如圖 48所示[25]。 
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圖 48源極耦合邏輯電路 
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 M1 M2 M3 M4 M5 M6 M7 M8 

W(μm) 12.6 1.8 0.9 5 12.6 0.9 1.8 5 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 

 

 M9 M10 M11 M12 M13 M14 M15 M16 

W(μm) 12.6 1.8 0.9 5 12.6 0.9 1.8 5 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 

表 3 為源極耦合邏輯電路電晶體閘極的寬度和長度值 

除 4/5除頻器第二級需要工作在 3GHz的頻率下，所以使用沒有清除端的 D型正反

器，來增加其操作速度如圖 49。 

CNTB

CNT
IN OUT

CNTB

CNT
INOUT

D

CLK

Q

QB

DFF  
圖 49 沒有清除端的 D型正反器 

可規劃除數計數電路(PROGRAM COUNTER)和 SWALLOW COUNTER電路如圖

50所示，根據M＝PN+S決定了雙模數前置除頻預除電路、可規劃除數計數電路、

SWALLOW COUNTER 電路的位元數如表 2 所示，已知為所要設計的頻段

5180MHz、5200 MHz、5220 MHz、5240 MHz、5260 MHz、5280 MHz和5300 MHz

等七個通道，我們發現每個通道相隔20MHz，在802.11a中使用工作頻率是40MHz

這對拿來作頻率合成器的參考頻率是很合適的，參考頻率是頻率合成器的最小解

析度，越小可選則的頻率越多，但越容易影響頻道內(in-band)的頻率，製作802.11a

的基頻段(Base Band)的速率是 6/9/12/18/24/36/48/54Mbps，若選擇最小的參考頻率

20MHz其使用24Mbps以下速率傳輸，都會受到參考雜訊(reference spurious)諧波的

影響，為了考慮到除法器第一級的執行速度，所以先將七個通道的頻率先除二變

為2590 MHz、2600 MHz、2610 MHz、2620 MHz、2630 MHz、2640 MHz、2650 MHz

這樣，使得除法器能工作在較低的頻率使得容易製作，現在通道剩下相隔 10Mhz

我們也決定了此為所要的頻率合成器的參考頻率，因為 FOUT=M*FREF 現在

FREF=10MHz，所以M是要可以產生259、260、261、262、263、264、265的除值，

之後為了符合此等式 M＝PN+S 找出 P、N、S 可適用的值，N 為雙模數前置除頻
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預除電路，可用的有2/3、3/4、4/5、15/16等等很多種，我們依此計數器設計原則，

S計數器要比P計數器先計數完，所以先選擇N=4之後代入M＝PN+S看S計數器

和 P 計數器是否符合如表 2 所列P 和 S 也求出了，P=64 其位元數需要符合

1212 1 −≤≤−− BB P ，所以需要 7 位元的同步計數器，使用同位元比較器來實作 S

計數器，來得到可產生S=3、4、5、6、7、8、9的計數值，而我們要用六個位元來

實現，而CS5、CS6可以等於低電位，因為我們不會用到此狀態，使用R/S拴鎖正

反器來切換雙模數前置除頻預除電路。 
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圖 50 在 5GHz的 PROGRAM和 SWALLOW COUNTER電路 

在可規劃計數器裡，工作的頻率大約在 1.5GHz，所以使用有清除端的 D型正反器

[26]。 
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圖 51 有清除端的 D型正反器 
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圖 52 在 5GHz的 PULSE-SWALLOW頻率除法器 

3.4 相位偵測電路設計 
相位偵測電路利用循序邏輯電路，提出有三個狀態，和使用邊緣觸發的電路 

[33[34][35][36] [37]如圖 53，假如在 QA=QB=0時 CLKA有一個上升的正電壓，會

使得 QA有一個輸出的正電壓，在此同時 CLKA不變而 CLKB有一個上升的正電

壓出現，導致了 QB 也變為正電壓輸出，此時及閘清除兩個正反器，使得 QA 和

QB又回到低電位。相反地若 CLKB有一個上升的正電壓，會使得 QB有一個輸出

的正電壓，在此同時 CLKB 不變而 CLKA 有一個上升的正電壓出現，導致了 QA

也變為正電壓輸出，此時及閘清除兩個正反器使得 QA和 QB又回到低電位。也可

以說，當 CLKA大於 CLKB時，相位偵測電路在 QA產生正脈衝而 QB為零，相

反的當 CLKB大於 CLKA時，QB產生正脈衝而 QA為零，換言之，QA和 QB在

一極短的時間有一相同的高電位，為了要清除正反器的輸出為低電位。由以上分

析可以得到 QA和 QB輸出的平均電壓不同，而這個輸出電壓不同值可以用來表示

輸入的 CLKA 和 CLKB 相位或者說是頻率的不同，輸出 QA 和 QB 我們總是稱

“UP”和“DOWN”訊號。圖 53為電路的實現，圖 54為模擬結果。 

CLK

CLR

CLK

CLR

CKUP

CKDOWN

UP

DOWN

QA

QB

DFFPFD

DFFPFD

CLK

CLR

Q

DFFPFD

LATCH 1

LATCH 2

 
圖 53 相位頻率偵測器電路和所使用的 D型正反器 
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圖 54 模擬 CLKA＜CLKB正脈衝圖 
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圖 55 (a)由邏輯閘組成的相位偵測電路 (b)其內部波形 

我們現在分析顯現在 QB端的窄脈衝的波形如圖 55(b)，假若電路在開始時有

CLKA=1、QA=1和 QB=0的狀態，之後在 CLKB端有一個上升的高電路使得
____
QB為

低電位，在經過一個閘極的延遲之後 QB 變成了高電位，如圖 55(a)所示此狀態會

前進到 CLR、
___
F、F和 QB。因此在 QB的脈衝寬度大約是等於五個閘延遲時間(因

為及閘和反或閘延遲時間不一樣所以我們說大約)。 

3.5 電荷幫浦電路設計 
電荷幫浦電路，是將相位偵測電路的正脈衝，轉換為電流電荷的充放電，圖

56為實現電路，M1、M2、M5為一組電流鏡，能得到固定的偏壓電流，M3、M4、

M6、M7 為一組電流鏡，他能使得 2I 、 3I 電流是一樣的，M3、M4、M10、M11
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為一組電流鏡提供充電 (charge)電流，M8、M9、M12、M13為一組電流鏡，提供

放電 (discharge)電流，若 UP=1、DOWN=0 則 1I = 2I = 3I 作充電動作，若 UP=0、

DOWN=1 則 2I = 3I = 4I 作放電動作如圖 57，我們如此做，使得流入電流(source 

current) 1I 和流出電流(sinking current) 4I 是相等的，能達到完美電流匹配的目的，

而減少參考頻率雜訊(reference spuroius)的產生。 
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CP
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圖 56 電荷幫浦電路圖 

 M1 M2 M3 M4 M5 M6 M7 

W(μm) 1.08 0.54 1.08 1.08 0.54 1.08 1.08 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 

 

 M8 M9 M10 M11 M12 M13 

W(μm) 0.54 0.54 2.4 2.4 1.2 1.2 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 

表 4 為電荷幫浦電路圖電晶體閘極的寬度和長度值 
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圖 57 電荷幫浦放電狀態 

3.6 電壓控制振盪電路設計 
現今的無線網路應用趨勢，是要有低的消耗功率以保持電池功率和乾淨的頻

譜，以減少污染鄰近通道的機會，而 PMOS在逆偏工作下，空乏區(depletion region)

的通道形成，此一通道有其固定厚度，且上面有正電荷下面有負電荷，這就是其

本質的電容
d
AC rx ε=0 如圖 58(a)，我們就可以達到使用 PMOS當電容器功能[38]。 
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圖 58 (a)使用MOS的變容二極體架構 (b)電容變化曲線 (c)串聯的等效電容 

3.6.1 I-MOS電容 
當 PMOS 電晶體要做電容時我們將源極、汲極和基極綁在一起，接到地電位

( CV )，而閘極端點接到控制電壓( AV )，若將此電壓由負電壓往零伏，再往正的方向

慢慢加電壓時，汲極到源極的通道會慢慢變厚，且閘極上為正離子聚集，所以此

時的等效電容慢慢變小，在累積的正離子，到達一個值時厚度最大，也是等效電

容最小時，此累積正離子會往基極流走，所以等效的厚度由最大慢慢縮小，此時

等效電容 ( )dioxeff CCCC += // 由最小慢慢變大，而閘極控制電壓，到達某一個負值

時，等效電容變成最大的 OXC ，我們稱此為反向 PMOS電容(Inversion MODE-PMOS 

capacitor)。 
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圖 59 (a)增加反向 PMOS電容架構 (b)電容變化曲線 

3.6.2 A-MOS電容 
反之，若閘極端點控制電壓，由正電壓往零伏，再往負的方向慢慢加電壓時，

汲極到源極的通道會慢慢變厚，且閘極上為負離子聚集，所以此時的等效電容慢

慢變小，在累積的負離子到達一個值時厚度最大，也是等效電容最小時，此累積

負離子會往源極、汲極流走，所以等效的厚度由最大慢慢縮小，此時等效電容由

最小慢慢變大，而閘極控制電壓到達某一個負值時，等效電容變成最大的 OXC ，我

們稱此為累積 NMOS電容(Accumulation MODE-NMOS capacitor)。因為 effC 為 BGV

的函數，等效的閘極電容被 BGV 調變，因此 effC 可當作可變電容。 

由以上的分析，希望在反向 PMOS電容(Inversion MODE-PMOS capacitor)閘極

端點控制電壓( AV )很正時，不要有累積(Accumulation)發生，因此可以將基體浮接，

使得累積在閘極的正離子，不會從基體逃走，維持了汲極到源極的通道厚度不變，

電容等效值就如圖 59(b)粗實線所示： 
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圖 60 (a)增加累積 NMOS電容架構 (b)電容變化曲線 

由以上的分析，我們希望在累積NMOS電容(Accumulation MODE-NMOS capacitor)

閘極端點控制電壓( AV )很負時不要有反向(Inversion)發生，我們可以將汲極和源極

佈質為 +N ，使得累積在閘極的負離子不會從汲極和源極逃走，維持了汲極到源極

的通道厚度不變，這樣可變的電容範圍擴大了，使得對電壓就沒有那麼靈敏。電

容等效值就如圖 60(b)粗實線所示。 

3.6.3 高頻電感 
纏繞線在高頻時，金屬線因肌膚效應，而產生截面電流分佈不均勻現象，使

得金屬線本身損耗增加。低頻時導線受肌膚效應影響較小，此時導線電阻並不會

明顯增加，但若導線長度增加時，相對電阻將會提高。而高頻時，肌膚效應(skin 

effect)增強，電流通過導線的等效截面積越來越小。在使用 CMOS做繞線式電感

時，導線的厚度需要大於肌膚效應，不然會使得線電阻增加而影響電感的 Q(Quality 

factor)值。 
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圖 61 繞線電感模型 

增加繞線的寬度(Width) ，會減小導線的阻抗使得 Q值增加，但會增加導線的面

積，使得電容值增大，這樣會使得此電感的使用頻率下降。線間距(Spacing)越小，

在做大電感可以有很小的面積，而最小的間距和製程的規格有關。通常製作電感

都會使用離基體(substrate)最遠的金屬層，在 UMC0.18um 1P6M是使用METAL6，

因為基體電阻很小會有損失(lossy) 。 

在使用 CMOS製程製作高頻電感，內圈若繞的太緊密，會影響電感量，且電

流會越靠近繞線導體內側如圖 62所示，這就是越靠近內側其渦流(Eddy Current)越

明顯，這表示不會增加電感量，而會增加電阻使得 Q值會下降[39][40]。 

 
圖 62 高頻時電流分布情形@ 7.2GHz 
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圖 63 低頻時電流分布情形@1.041GHz 

由圖 62、圖 63觀察得知，越接近纏繞線中心電流，集中於導線表面內側越明顯，

即為纏繞線內圈中空部份，所通過的磁力線多，由法拉第定律得知，在導體上所

產生的渦流電流比起低頻時為大，表面電流在往內側集中的結果，更使內圈導線

電阻大增。 

結論，對於克服損耗，所造成的品質因素，與感值下降方式，除提高氧化層厚度

外，另需注意下列幾項要點： 

1) 螺旋電感器之最外圈，與其他金屬線間距，至少應有五倍電感器導線寬度，如

此可免除不必要的寄生效應。 

2) 於製程所允許最小設計規則下，儘可能讓電感器纏繞線之線距縮小，如此可使

得此磁場耦合更為緊密，同時亦獲得最大品質因素，以及減少電感器佈局面積。 

3) 大部分螺旋電感器佈局線寬介於 10∼15微米之間，若線寬過寬，將促使電感

值及品質因素的峰值下降，同時也會使得品質因素，對頻率的改變較為靈敏。 

4) 在製程允許下，氧化層應盡可能加厚，如此可減少一些並聯的寄生效應，以及

矽基材損耗。 

5) 螺旋電感器的品質因素，受纏繞的金屬線厚度，與阻抗影響甚巨，若能增加金

屬厚度，便能減少一些歐姆損耗，已達到提高品質因素的目的。 

3.6.4 使用電容倍數調整頻率 
我們不使用變容二極體去達成電容的調整，而利用電容值的寬範圍再加開關

下，並聯使用來達成主動電容變動。 
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圖 65 在 5GHz的相對電容陣列振盪頻率範圍 



  54

因為沒有被限制開關的電容值，所以使用此方法，能有效的達成極寬的範圍調整，

NMOS 能當電容的開關，當開啟時，有一有限的電阻會和電容串聯，開關電容調

整方法，因此會有本質的損失，且會有一個低的 Q 值，為了要有穩定振盪輸出，

需要有大的消耗功率去產生負電阻，因這個結果，若要達到極寬的範圍調整，需

要增加功率和相位雜訊(由於低的 Q值)，因此限制此技術的應用，所以改善消耗功

率，和減少相位雜訊是此電路未來研究的對象 [41][42][43]。 

3.6.5 使用電晶體開關增加振盪頻寬 
VCO的設計目標是輸出在 5150MHz∼5350MHz，由於 VCO應用於WLAN系

統，其調變方式為 OFDM，因此對 VCO的相位雜訊表現要求較高。考量若要得到

較佳的相位雜訊表現，而採用 L-C tank架構設計 VCO[44][45[46][47][48][49][50]。

而我們也發現 VCO微調的區段也是產生雜訊的來源，小的 VCO增益[Kvco(Hz/v)]

會有小的相位雜訊，所以我們加入 SWITCH CAPACITOR NETWORK來使用小的

KVCO 段，並增加震盪範圍，以補償製程和溫度的變動。在開關電容裡使用數位

電路，來控制電晶體開或關來改變震盪器的迴路電容量，而粗調振盪出的頻率。 
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圖 66 在 5GHz的 CMOS L-C TANK壓控振盪器電路圖 
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圖 67 在 5GHz的控制電壓對震盪頻率模擬結果 
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圖 68  在 5GHz的 KVCO模擬結果(MAX1280MHz/V @0.625V) 
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圖 69 在 5GHz的相位雜訊模擬(-91.09dBc/Hz @100kHz) 
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圖 70 在 5GHz電荷幫浦相位鎖住穩定時間模擬結果(1.0uS) 

3.6.6 各邏輯電路 
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A

B

VDD

OUT
M1 M2

M3

M4

M5

M6

AND2  
圖 71 二輸入及閘電路 

 M1 M2 M3 M4 M5 M6 

W(μm) 0.72 0.72 0.36 0.36 0.72 0.36 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 

表 5 二輸入及閘電路電晶體閘極的寬度和長度值 

A
B
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F

VDD
M1 M2 M3 M4 M5 M6
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M8
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M12

OUT

M13

M14

AND6  
圖 72 六輸入及閘電路 

 M1 M2 M3 M4 M5 M6 M7 

W(μm) 1.08 1.08 1.08 1.08 1.08 1.08 0.72 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 
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 M8 M9 M10 M11 M12 M13 M14 

W(μm) 0.72 0.72 0.72 0.72 0.72 0.72 0.36 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 

表 6 六輸入及閘電路電晶體閘極的寬度和長度值 

OUT
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M2

A

VDD
M3

M4

BUFFER  
圖 73 緩衝電路 

 M1 M2 M3 M4 

W(μm) 1.8 0.9 3.6 1.8 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 

表 7 緩衝電路電晶體閘極的寬度和長度值 

CNTB
OUTM1

M2
CNT

IN

TRANSMISSION  
圖 74 CMOS傳輸閘電路 

 M1 M2 

W(μm) 0.72 0.36 

L(μm) 0.18 0.18 

表 8 CMOS傳輸閘電路電晶體閘極的寬度和長度值 
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M1

M2

A

VDD

 
圖 75 反向電路 

 M1 M2 

W(μm) 0.72 0.36 

L(μm) 0.18 0.18 

表 9 反向電路電晶體閘極的寬度和長度值 
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NAND2  

圖 76 二輸入反及閘電路 

 M1 M2 M3 M4 

W(μm) 1.44 1.44 0.72 0.72 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 

表 10 二輸入反及閘電路電晶體閘極的寬度和長度值 
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圖 77 二輸入反或閘電路 
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 M1 M2 M3 M4 

W(μm) 0.72 0.72 0.36 0.36 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 

表 11 二輸入反或閘電路電晶體閘極的寬度和長度值 
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B

VDD
M1

M2

M3

M4

M5
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M7

M8

M9

M10

M11

M12

OUT

XNOR2  
圖 78 二輸入互斥反或閘電路 

 M1 M2 M3 M4 M5 M6 

W(μm) 0.72 0.72 0.36 0.36 0.72 0.72 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 

 

 M7 M8 M9 M10 M11 M12 

W(μm) 0.36 0.36 0.72 0.36 0.72 0.36 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 

表 12 二輸入互斥反或閘電路電晶體閘極的寬度和長度值 



  61

A

B

VDD
M1

M2

M3

M4

M5

M6

M7

M8

M9

M10

M11

M12

OUT

XOR2  
圖 79 二輸入互斥或閘電路 

 M1 M2 M3 M4 M5 M6 

W(μm) 0.72 0.72 0.36 0.36 0.72 0.72 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 

 

 M7 M8 M9 M10 M11 M12 

W(μm) 0.36 0.36 0.72 0.36 0.72 0.36 

L(μm) 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 0.18 

表 13 二輸入互斥或閘電路電晶體閘極的寬度和長度值 
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3.7 在2.4GHz的頻率合成器規劃 

 LO(MHz) SCL(MHz) Fin(0.5M) M N P S 

Channel1 2412 1206 0.5 2412 15 160 12 

Channel2 2417 1208.5 0.5 2417 15 160 17 

Channel3 2422 1211 0.5 2422 15 160 22 

Channel4 2427 1213.5 0.5 2427 15 160 27 

Channel5 2432 1216 0.5 2432 15 160 32 

Channel6 2437 1218.5 0.5 2437 15 160 37 

Channel7 2442 1221 0.5 2442 15 160 42 

Channel8 2447 1223.5 0.5 2447 15 160 47 

Channel9 2452 1226 0.5 2452 15 160 52 

Channel10 2457 1228.5 0.5 2457 15 160 57 

Channel11 2462 1231 0.5 2462 15 160 62 

Channel12 2467 1233.5 0.5 2467 15 160 67 

Channel13 2472 1236 0.5 2472 15 160 72 

Channel14 2484 1242 0.5 2484 15 160 84 

表 14 在 2.4GHz頻率合成器十四通道各對應M、N、P、S值 

由上表 14知 PULSE-SWALLOW COUNTER需要一個 15/16雙模數前置除頻器、

八個位元可變除數除頻器，及八個位元 SWALLOW COUNTER。 

3.8 在2.4GHz雙模除法器 
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圖 80 在 2.4GHz的除 15/16電路 
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圖 81 在 2.4GHz的 PROGRAM和 SWALLOW COUNTER電路 
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圖 82 在 2.4GHz的 PULSE-SWALLOW 頻率除法器 
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圖 83 在 2.4GHz控制電壓對震盪頻率模擬結果 
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圖 84 在 2.4GHz的 KVCO模擬結果 
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圖 85 在 2.4GHz相位雜訊模擬(-95.36dBc/Hz@100KHz) 
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圖 86 在 2.4GHz電荷幫浦相位鎖住穩定時間模擬結果(4.2uS) 

3.9 Utral Wide Band VCO 
下圖87、圖88為UWB使用的頻譜，振盪器是使用L-C tank VCO來得到小的

相位雜訊，振盪頻率設計在3036MHz到4752MHz範圍，可以含括mode 1而利用

圖90的倍頻器，來產生mode 2的振盪頻率[62][63][64][65][66]。 
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圖 87 UWB mode1 
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圖 88mode1 and mode2 
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圖 89 UWB主頻率振盪範圍 
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圖 90 頻率倍頻器電路 
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圖 91 頻率倍頻器輸出波形 
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第四章 

 

積體電路和電路板佈線 

4.1 傳輸線原理 
傳輸線的集總元件電路模型如圖 92(b)所示，基本電路學與傳輸線理論最大的

不同點，在於元件的電器大小[51][52][53]。在電路學中，均假設整個網路比波長

小很多；而傳輸線的大小長短則不受任何限制，可以短於一個波長，也可以長到

數個波長。因此，傳輸線是一個散佈式的網路，也就是說，在傳輸線上不同的位

置，電流與電壓的大小與相位均可能不相同。 
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i(z,t)
+

-

v(z,t)
RΔz LΔz

GΔz
CΔz

i(z+Δz,t)

+

-

v(z+Δz,t)

(a)

(b)  
圖 92 一段微量長度傳輸線等效電路(a) 電壓、電流的定義(b)集總等效電路 

傳輸線通常皆以兩條等長的導線表示，如圖 92(a)所示，原因是 TEM 波的傳

輸線一定至少有兩個導體。圖中一小段長度為Δz 的傳輸線，可用圖 92(b)的集總

元件電路模型描述，圖中的 R、L、G、C 為傳輸線每單位長度的物理量，其定義

為： 
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R=兩個導體中每單位長度的串聯電阻，單位是Ω/m。(單位長度兩導體的電阻和，

與導體的毆姆損耗有關) 

L=兩個導體中每單位長度的串聯電感，單位是 H/m。(與單位長度儲存之磁能成正

比，因為金屬有電流流過必有磁場) 

G=每單位長度的並聯電導，單位是 S/m。(與單位長度內兩導體間的漏電阻成正比，

與導體間之介質損耗有關) 

C=每單位長度的並聯電容，單位是 F/m。(與單位長度儲存之電能成正比，因為兩

導線間有電位差，所以必有電能) 

串聯電感 L為兩導體的總自感，並聯電容 C是因兩導體的距離接近而產生的，串

聯電阻 R為傳導線導體具有限導電率時，所必須考慮的電阻，而並聯電導 G則與

兩導體之間的介質損耗有直接的關係。因此，R 與 G 代表傳輸線的損耗。一段有

線長度的傳輸線，可視為許多如圖 92(b)的小段傳輸線串接而成。 

在圖 92(b)的電路中，由柯希荷夫電壓定律可得： 

0),(),(),(),( =∆+−
∂

∂
∆−∆− tzzv

t
tzizLtzziRtzv                             (89) 

由柯希荷夫電流定律，可得 

0),(),(),(),( =∆+−
∂
∆+∂

∆−∆+∆− tzzi
t

tzzvzCtzzzvGtzi                     (90) 

將與之除以Δz，並取Δz→0的極限，可得到下面的微分方程式： 

t
tziLtzRi

z
tzv

∂
∂

−−=
∂

∂ ),(),(),(                                            (91) 

t
tzvCtzGv

z
tzi

∂
∂

−−=
∂

∂ ),(),(),(                                           (92) 

此兩式為時域的傳輸線方程式，或稱為電報方程式。 

在弦波穩態時，以 cos為表示電磁物理量相量的基準，可以簡為 

)()()( zILjR
dz

zdV ω+−=                                               (93) 

)()()( zVCjG
dz

zdI ω+−=                                               (94) 

將與兩式聯立解出，可得傳輸線上電壓 V(z)與電流 I(z)的波動方程式如下： 

0)()( 2
2

2

=− zV
dz

zVd γ                                                   (95) 
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0)()( 2
2

2

=− zV
dz

zId γ                                                   (96) 

其中 ))(( CjGLjRj ωωβαγ ++=+=                                  (97) 

是與頻率有關的複傳波常數。的行進波解為 
zz eVeVzV γγ −−+ += 00)(                                                  (98) 

zz eIeIzI γγ −−+ += 00)(                                                   (99) 

其中 ze γ− 項表示波往+z方向傳播， zeγ 項表示波往-z方向傳播。 

我們由以上推導一條傳輸線要傳波電流訊號，此電流訊號是有+z 方向傳播和-z 方

向傳播，這個前提需要在此傳輸線下，要有一片接地平面( Ground plane )，若沒有

此接地平面訊號，只有延一個方向會導致訊號輻射，在 IC內部此輻射量有可能變

成相位雜訊或是交互耦合(cross talk)，而在 PCB板上會是電磁干擾(EMI)，所以傳

輸射頻訊號傳輸線，下面要有接地平面是必要選擇。而我們有時候也須將微帶線

(microstrip line)轉為共平面波線(Co-plane Waveguide Line)，這會視我們選用的基材

而定。 

4.2  PCB佈線技巧 
在設計射頻訊號 PCB佈局時，有幾個總的原則必須優先加以滿足：盡可能地

把高功率 RF放大器(HPA)和低雜訊放大器(LNA)隔離開來。確保 PCB板上高功率

區至少有一整塊地，最好上面沒有貫孔(via)，RF 輸出通常需要遠離 RF 輸入。零

組件佈局，首先固定位於 RF路徑上的零組件，並調整其方向，以將 RF路徑的長

度減到最小，使輸入遠離輸出，並盡可能地遠離高功率電路和低功率電路。最有

效的電路板堆疊方法，是將主接地面(主地)安排在表層下的第二層，並盡可能將

RF 線走在表層上。將 RF 路徑上的貫孔尺寸減到最小，不僅可以減少路徑電感，

而且還可以減少主地上的虛焊點，並可減少 RF能量，泄漏到層疊板內其他區域的

機會。RF與 IF走線應盡可能走十字交叉，並盡可能在它們之間隔一塊地。 

此外，恰當和有效的晶片電源去耦也非常重要。許多整合了線性線路的 RF晶

片，對電源的雜訊非常敏感，通常每個晶片都需要採用，高達四個電容和一個隔

離電感，來確保濾除所有的電源雜訊(見圖 93)。 
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圖 93 電源加入去耦元件配置圖 

最小電容值通常取決於其自諧振頻率和低引腳電感，C4的值就是據此選擇的。C3

和 C2的值，由於其自身引腳電感的關係，而相對較大一些，從而 RF去耦效果要

差一些，不過它們較適合於，濾除較低頻率的雜訊信號。電感 L1使 RF信號無法

從電源線耦合到晶片中。記住：所有的走線都是一條潛在的，既可接收也可發射

RF信號的天線，另外將感應的射頻信號，與關鍵線路隔離開也很必要。這些去耦

元件的物理位置通常也很關鍵，底下說明其物理位置的佈局方法。這幾個重要元

件的佈局原則是：C4要盡可能靠近 IC引腳並接地，C3必須最靠近 C4，C2必須

最靠近 C3，而且 IC引腳與 C4的連接走線要盡可能短，這幾個元件的接地端(尤其

是 C4)，通常應當藉由下一地層，與晶片的接地引腳相連。將元件與地層相連的貫

孔應該盡可能靠近 PCB板上元件焊墊(pad)，最好是使用打在焊墊上的貫孔，以將

連接線電感減到最小，電感應該靠近 C1。電感極少平行靠在一起，因為這將形成

一個空芯變壓器，並相互感應產生干擾信號，因此它們之間的距離，至少要相當

於其中一個器件的高度，或者成直角排列，以將其互感減到最小。在大多數情況

下，同樣關鍵的是，確保 RF輸出遠離 RF輸入。這也適用於放大器、緩衝器和濾

波器。要確保 RF 走線下層的地，是真實有和主地相連的，不然若是一個假的地

RF感應到此假地，是會使得訊號輻射的，而就變成 EMI，而且所有的零組件，都

牢固地連到主地上，並與其它可能帶來雜訊的走線，隔離開來。此外，要確保 VCO

的電源已得到充分去耦，VCO 往往放在 RF 區域的末端，有時它還需要一個金屬

屏蔽罩。在 PCB板的每一層，應佈上盡可能多的地，並把它們連到主地面。盡可

能把走線靠在一起，以增加內部信號層，和電源分配層的地塊數量，並適當調整

走線，以便你能將地連接貫孔，佈置到表層上的隔離地塊。應當避免在 PCB各層

上生成游離地，因為它們會像一個小天線那樣，拾取或注入雜訊。在大多數情況
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下，如果你不能把它們連到主地，那麼你最好把它們去掉。 

 
圖 94 PCB layout實體圖 

4.3 積體電路佈線考慮 
由於在射頻電路積體電路的製作，有使用砷化鎵(GaAs)和矽晶體材質製程，

當使用 GaAs時，由於其具有低損失和高隔離度，所以在佈線時可以使用微帶線來

節省拉線的面積如圖 95(a)所示，因為它的介質阻抗 ( )cm−Ω× 8101 很大電流不會邊

跑邊漏，既不會損失增益也不會增加雜訊。若使用 CMOS來當射頻積體電路的材

料時，因為其具有高損失和低隔離度，所以訊號在金屬線移動時，我們若使用微

帶線做其傳輸線，因為它的介質阻抗很小 ( )cm−Ω10 電流會邊移動邊漏，既損失增

益也會增加雜訊，因為這個關係，所以考慮使用 CPW(共平面波線；Co-Planar 

Waveguide Line)來當其傳輸線如圖 95(b)所示，其缺點就是增加佈線面積。 
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圖 95 (a)微帶線傳輸電磁場 (b)共平面波線傳輸電磁場 

在積體電路中將信號線分成電源信號線(VDD、GND)，控制信號線(enable、

disable)，數位訊號線(Digital signal)，類比信號線(Analog signal)，射頻信號線(RF 

signal)。在積體電路內部要將這五個部份分開佈局，以防止互相干擾。數位、類比、

射頻的 VDD盡量不要在積體電路內就接在一起，希望留在印刷電路板再連接，以

防止雜訊串到各個電路，若想要在積體電路內就處理，需要很大的電感和電容，

因為需要做一個低通濾波器。在數位、類比、射頻的 GND也是一樣的，希望留在

印刷電路板再連接，且是使用電感互接這樣可將高頻雜訊隔離。在射頻信號線要

特別處理如圖 96所示，可在佈線中加屏蔽，此方法將地線置於信號的兩端，迫使

大部分的電場由雜訊線發散至地線上，而非信號線上。注意此方法被證明，只允

許在信號線間更多空間的方法還要有效如圖 96(b)。然而，此屏蔽效應是付出更多

複雜導線，及信號與地線之間更大電容的成本才得到的。 

Vin VBVA

VBVinVA

(a)

(b)  
圖 96 (a)加入地線以屏蔽靈敏信號 (b)加大線間的距離以減少耦合 

當 RF信號線有交錯時，若是使用有六層金屬線如 UMC0.18um 1P6M，我們
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會將特別敏感的線盡量佈局在最上層(第六層)，如圖 96(b)所示。將一條 RF信號線

貫到第四層，越過另一條 RF信號線時，盡量使得重疊面積最小，且也要在第五層

做接地屏蔽，隔離 RF信號耦合。 

METAL6 GND PLANE

METAL6 GND PLANE

METAL6 RF SIGNAL

METAL6 RF SIGNAL

METAL4 RF SIGNAL

METAL6 RF SIGNAL

METAL6 RF SIGNAL

GND

GND
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METAL3 GND PLANE
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(a)
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圖 97 藉由上下接地平面以屏蔽一靈敏的線路 

另一個屏蔽的技巧，如圖 97(a)所示，在此對信號很靈敏的線，被一個由較高和較

低之金屬層，組成之接地屏蔽所環繞，並完全地和外加電場線隔離。然而，此信

號會遇到對地較高的電容，且使用三層金屬使得其他信號的導向更加複雜。 



  74

O
0

C
S1

C
S2 C
S3

O
18

0

SD_VDD

V_07

V_1

CKDOWN

CKUP
U

P

V
D

D

R
V

D
D

V
tu

ne V
B

VT

G3

G2

G1

GND

 
圖 98 頻率合成器 IC layout圖 
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圖 99 電壓控制振盪電路 IC layout圖 
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4.4 靜電放電考慮 
當製程使用到次微米以下時，自然界的靜電放電，對積體電路越容易造成內

部電路的傷害，為了在保護積體電路，通常會在鋁墊中加入保護電路[54]，而這些

電路在使用積體電路時，這些保護電路，不能造成積體電路在正常操作下有錯誤

動作。在射頻積體電路設計 ESD的考量，是將保護電路所生成的寄生電容減到最

小，而一個有效方法，是將將鋁墊方形改成六角型，如圖 100(a)所示，在加入 ESD

保護電路時可串聯多個，使得 ESD保護電路的寄生電容能降到最小，表 15為工作

在射頻段時，所對應的鋁墊能產生最大的寄生電容值。在 5GHz要求最好是不能產

生寄生電容，即要使用電感退化將電容中和掉，也就是阻抗匹配。 

CORE 
Circuit

Signal 
pad

VDD

GND

ESD protection circuit

PAD PAD PAD

1aPD

2aPD

anPD

1bPD

2bPD

bnPD

PD1

PD2

PD3

PD4

PD1

PD2

C=

C=

C=

C=

C=

C=
C=

C=

C=

C=

C=

C=

CinCinCin

Cin=2C Cin=2C/2 Cin=2C/n

PAD

PAD

(a) (b)
圖 100 積體電路中加入 ESD保護電路 

Band frequency(GHz) 0.8~1.2 1.7~2.6 3.0~5.8 

Max parasitic Bond pad capacitance 80fF 80fF 50fF 

Capacitance budget for ESD device 100fF 100fF degenerator 

表 15 ESD和頻率的關係 

4.5 封裝考慮 

我們使用 CMOS製作積體電路，來整合許多電路到一顆裸晶上，當我們想要

使用積體電路內的功能時，我們藉由金線(Gold Wire) ，將導線架(Leadframe)的腳

(PIN) ，和晶元(DIE)上的鋁墊(PAD)連接在一起，在頻率很低時(1GHz以下) ，此

連接路徑並不會對信號產生嚴重的變化，但積體電路工作在高頻時(1GHz以上)，

金線(GOLD WIRE)和導線架的腳，會對訊號產生嚴重的衰減。 
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DIE PAD

Leadframe

BOND WIRE

d

圖 101 裸晶封裝 

可以將金線等效為電感，而導線架的腳等效為開路 STUB，而開路 STUB可以

由傳輸線理論，繪出如圖 102所示的等效電抗值，在
4

0 λ
≤≤ d 的長度範圍，開路

STUB傳輸線呈現電容性阻抗，所以金線和導線架的腳，就成為一個低通濾波器如

圖 102(C)所示，此等效電路會在高頻時嚴重影響我們的射頻訊號， 

d

4
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4
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4
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阻
抗
Z
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STUB
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圖 102 接收端開路的傳輸線 
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第五章 

 

量測結果 
圖 103為量測整個頻率合成器和子電路所需使用的外部電路， 

圖103 測量整合型頻率合成器外部電路 

5.1 相位偵測電路量測 
相位偵測電路如圖53所示，使用NE555來製作不穩多諧振盪器，頻率經過

R-C電路來產生045 的相位偏移，來當相位偵測電路CKUP和CKDOWN的輸入，

此時量取UP是否得到我們想要的輸出如圖105所示。量測相位偵測電路時，並不

要振盪器有輸出，所以我們將RVDD接地。若微調CKUP和CKDOWN輸入的相位
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差，會得到UP輸出工作週期的變化。 
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圖 104 測試相位偵測電路 
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圖 105 量測 CKUP＞CKDOWN正脈衝圖 
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CKDOWN

CKUP

UP

圖 106 量測 CKUP=CKDOWN時的閘延遲為 123nS 

5.2 電荷幫浦電路量測 

電荷幫浦如圖 56所示，拿相位偵測器電路輸出的結果，來測量電荷幫浦電路，

如圖 107所示，外加的低通濾波器可以量到電荷幫浦充放電的狀況，而電荷幫浦

相位鎖住穩定時間量測結果為145.0uS，如圖108所示。 
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圖 107 電荷幫浦電路量測電路 
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Vtune

圖 108 電荷幫浦電路充電時相位鎖住穩定時間量測結果(145uS) 

CKDOWN
CKUP

UP

Vtune

圖 109 電荷幫浦電路放電時相位鎖住穩定時間量測結果(185uS) 

5.3 電壓控制振盪電路量測 
我們所設計的電壓控制振盪器有八個粗調由 G1G2G3所控制八個狀態

[55][56][57]，量測圖如圖 112所示。 
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圖 110 電壓控制振盪器量測電路 

 
圖 111 使用 3號乾電池量測電壓控制振盪電路 
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圖 112 控制電壓對振盪頻率量測結果 

 
圖 113  相位雜訊模擬(-88.87dBc/Hz @100KHz) 



  83

 Tuning 
Range 

Technology Current 
VCO 
(mA) 

Frequency 
(GHz) 

Phase  
Noise 
(dBc/Hz)

@Offset 
(KHz) 

Supply
Voltage

Ref.
Spur 
(dBc) 

Fre. Tuning 
Range(GHz) 

Settling
Time 
(sec) 

Year

[27]  0.25μm 4.1 5.4 -117 1000 1.5  5.02~5.356  2000
[43] 10% 0.18μm  5.3 -121.5 1000 1.8  4.94~5.45  2003
[44]  0.25μm 8.6 4.6 -118.1 1000 2  4.4~4.63  2002
[45] 16% 0.24μm 4.8 5.5 -114 1000 2.5  5.1~5.95  2002
[46]  0.18μm 8.1 5.8 -110 1000 1.8  5.86~6.026  2003
[47] 8.7% 0.5μm 0.5 1.6 -95 100 2  1.47~1.6   
[48] 10% 0.35μm 1.6 1.8 -118.5 600 2.0    1999
[49]   6 1.8 -121 600 1.5    1999
[50] 18% 0.25μm 5.5 5.0 -94 100 2.5  4.2~5.05  2001
[55] 20% 0.4μm 

(highρsub)
11 1.8 -113 200 3  0.84~1.03 

1.62~1.99 
 1997

[56] 14% 0.7μm 4 1.8 -116 600 1.5    1997
8.5 1.84 -101 100     1998*[57] 26% 0.6μm 
7 1.53 -104 100 3  0.9~2.0  1998

*[58] 20% 0.6μm 2.5 0.916 -102 100 3 <-55 0.821~1.0 <2m 2001
[59] 28% 0.25μm 18 1.8 -127.5 600 1.8  1.45~1.85  2000
[60] 20% 1.25μm 10.8 0.19 -92.3 50 2.7  0.111~0.29  2000
[61] 35% 0.25μm 8.7 2.1 -99 20 1.4  1.75~2.51  2001
*work 22% 0.18μm 20.0 3.55489 -88.87 100 1.8  3.421~4.177 <200u 2004

表 16 和使用開關電容的 LC-tank VCO比較 

 Current 
PLL 
(mA) 

Technology Current  
VCO 
(mA) 

Frequency 
(GHz) 

Phase  
Noise 
(dBc/Hz)

@Offset 
(KHz) 

Supply
Voltage

Ref.
Spur 
(dBc) 

Fre. Tuning 
Range(GHz) 

Settling
Time 
(sec) 

Year

[23] 47 0.25μm     2.5 ~-50 4.12~4.72 ~0.1m 2003
[24] 25 0.24μm 3.8  -101 1000 1.5(2) -54 4.84~4.994  2000
[25] 30 0.25μm 15  -120 1000 3.3  5.17~5.33 0.3u 2002
[26] 23 0.25μm 4.6 5.46214 -88 40 1.5 -69 5.25~5.48  2002

1.55~1.98 [28] 60 0.35μm 12.3 0.98 -106 100 3.0  
0.86~1.10 

 2001

work  0.18μm 20.0 3.55489 -88.87 100 1.8 ~-15 3.421~4.177 <200u 2004
表 17 和完全積體化頻率合成器比較 

5.4 頻率合成器電路量測 
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圖 114 頻率合成器量測電路 

 
圖 115 量測頻率合成電路儀器使用圖 
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圖 116 參考頻率、除法器、相位偵測電路和振盪器控制電壓波形 

Reference frequency 
@880KHz

Carrier frequency
 @3.41096GHz with -15.33dBm

Reference spurious
 @3.41182GHz with -30.66dBm

Second sideband
 @3.41269GHz with -50.62dBm

Third sideband
 @3.41356GHz with -51.69dBm

圖 117 參考雜訊頻譜 
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圖 118 單一顆 VCO振盪頻率範圍 

 
圖 119  單一顆 VCO相位雜訊量測(-83.85dBc/Hz @100KHz) 

 
圖 120  頻率合成器內 VCO相位雜訊有 SPUR(-88.64dBc/Hz @100KHz) 
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第六章 

 

總結與未來展望 
6.1 總結 
在現今使用CMOS(互補式金氧半導體；Complementary Metal Oxide Silicon)積體

電路設計中，我們已經可以完全整合，任何的數位積體電路到一顆 IC上，即所謂

的SOC(系統單晶片；Symtem On Chip)，若要整合混合信號積體電路，即有數位積

體電路和類比積體電路在一顆單晶片上，大致遇到的問題也都能獲得解決，只有

良率未能獲得提升。但若要整合數位積體電路、類比積體電路和射頻積體電路在

一顆晶片上，如WLAN802.11a有MAC(媒介存取控制器；Medial Access Control)、

PHY(實體層；Physical Layer)和RF(射頻；Radio Frequency)那就遇上更多的瓶頸，如

因為PHY採用OFDM調變，所以RF電路一些特性相對的提高，包括高線性度之

接收電路、直流偏移(DC OFFSET)、低相位雜訊振盪器、高頻穩定度的頻率合成器、

高線性高效率功率放大器等。再來就是CMOS材料的關係，設計射頻電路使用本

來是給數位電路使用，且發展已經有幾十年的CMOS製程，所以在考慮射頻電路

的設計時，也要兼顧本來CMOS製程的限制，如高頻使用的電感為了提高Q(Quality 

factor)值，我們將最上層的METAL厚度提高，以減少金屬的內阻，這樣可大大提

高Q值，且並不會影響到現有的CMOS製程，但若我們要減少渦流(Eddy Current)，

雖然已經找到很好的方法，如在電感下方做米字型 +n 阻隔，或是挖掉基底(substrate)

這樣可以提高Q值，但在作量產射頻電路時不這樣做，因為這會影響到現有的

CMOS製程。我們也在現有CMOS製程下，找到所需要的變容二極體，即MOS電

晶體工作在A-MOS和I-MOS下，可以有等效的電容與 oxC 串聯，這樣的電容變化，

是與電壓成一個比例關係。我們也遇到一個嚴重的問題，就是CMOS電路為了防
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止Latch Up(閂鎖現象)，會在基底中參雜濃度(Doping)，以降低基底電阻值，因為這

個低的基底電阻關係，使得在經由最上層金屬線傳輸射頻訊號時，電流訊號會邊

移動邊漏，這樣會降低增益而增加了雜訊。也因為這樣在不改變CMOS製程，我

們將傳導訊號的微帶線(Microstrip line)，改為使用共平面波線(Co-Planar Waveguide 

Line)傳導，缺點是增加佈局的面積僅此而以。tf (單位增益頻寬)會影響我們的工作

頻寬，大約估算想要的工作頻率，再去找可以使電晶體操作在大於十倍 tf 工作頻

率以上的MOS，而 ( )GDGS

m
t CC

g
f

+
=

π2
， ( )tGSOXm VV

L
WCg −= µ 所以 tf 是和MOS

的通道長度有關的，在0.25μmtf 大約等於40GHz而在0.18μmtf 大約等於

60GHz，所以想要做IEEE802.11a RF Chip，我們選擇使用0.18μm CMOS製程，而

本論文是以UMC(聯電) 0.18μm 1P6M CMOS製程來製作，IEEE802.11a WLAN 5GHz 

U-NII的頻率合成器。電路經過ADS(Advanced Device System)模擬結果，輸出振盪

頻率4.964GHz為6.544GHz可調的振盪範圍到32％，最大VCOK 為 VGHz280.1 在

VT=0.625V時，平均VCOK 為 VGHz8337.0 在VT=0.325V或VT=1.025V時，輸出的

功率為-5dBm，最大峰對峰振幅為1.40V。整個頻率合成器，除了有VCO(電壓控制

振盪器)外還包括，工作在5GHz的SCL(源極耦合邏輯除法器；source couple logic)

除法器、工作在2.5GHz的雙模除4/5除法器、工作在625MHz的可規劃除法器，

為了因應不同的工作頻率，我們使用不同形式的除法器，還有鎖相迴路電路、電

荷幫浦電路、晶片外的低通濾波電路，整個頻率合成器的穩定時間為1.0μS。晶

片採用20腳QFN封裝，和使用RO4003材質電路板量測訊號，單一L-C tank電壓

控制振盪器，量測消耗電流為20.0mA，而加入交換式電容網路電路

(SWITCHED-CAPACITOR NETWORK)來增加頻率的振盪範圍到22％，和小的VCO

增益(KVCO)，藉由提高相位雜訊(PHASE NOISE)為-88.87dBc/Hz@100KHz，量測所

得輸出頻率為3421MHz∼4177MHz。量測所得整個頻率合成器的穩定時間為

145.0uS。我們也提出802.11b WLAN之2.4GHz配合802.11a WLAN組成雙頻頻率合
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成器並有經過AGILENT ADS電路模擬。而此論文也提出UWB(Utral Wide Band)。 

6.2 未來展望 
射頻電路看起來好做，但實作起來是有一點兒困難，雖然他不像數位電路一

樣已經有了成熟的製程和理論基礎。它是這幾年因為無線通信的發展，才有的新

興課程，也因為這樣才富有挑戰性，吸引一些熱愛此射頻電路的學生研究，筆者

因為在台揚科技學習微波技術和，益勤科技製作無線網路晶片，深知此技術需要

有很好的數學基礎和電路實作，才在報考前就已經決定要做射頻晶片，在學習中

遇到很多困難，也在困難知道如何解決射頻晶片問題。學校的課程是職業生涯中

基礎的訓練，未來的工作中也要靠這些年，在學校所學習的運用在職場上，而射

頻晶片就是靠這不斷的下線量測，來解決一些實務問題，學校的畢業不是學習的

結束，是挑戰的開始，也因為要有這種決心，才可以將射頻晶片製作成很成熟。 

在量測相位偵測電路時因為閘延遲時間不夠長，導致發生DEAD ZONE，就是

雖然有偵測到相位的不同，但因為電荷幫浦開啟的時間不夠快，而對此相位的差

異沒有反應，也因為這樣，更改相位偵測電路增加其閘延遲時間如圖121(a)多加兩

個反向器串聯，因為要對稱所以上下都要加。增加相位偵測電路的閘延遲導致發

生REFERENCE SPURIOUS，所以也更改了電荷幫浦電路如圖(b)使得充電和放電都

有相同的電流。 

+
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圖 121 (a)相位偵測電路增加DELAY CHAIN (b)電荷幫浦電路增加電壓補償 
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