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摘要 

 

互補式金氧半鎖相迴路為廣泛應用於電子與通訊電路中之重要

元件，它的用途為解決積體電路在高速及高整合度環境下的時脈誤差

及頻率合成的問題。為了要實現射頻至基頻系統單晶片，高效能的鎖

相迴路是必需的。所以，實現具高速、低相位雜訊(低抖動)與低功率

消耗效能之晶片上鎖相迴路是目前設計上的主要目標。 

本論文設計了一操作於 900MHz頻段的鎖相迴路，使用的製程為

TSMC 0.35-µm 1p4m邏輯的 CMOS製程，論文中的鎖相迴路包括了

兩級壓控環型振盪器、除頻器、相位頻率偵測器、電荷幫浦與晶片上

被動迴路濾波器。為降低由電源供應端注入之雜訊，環型振盪器採用

差動式的架構; 並且為達到高頻操作與功率消耗最小化，振盪器只使

用了兩個延遲單元。在 900MHz的載波頻率，振盪器的相位雜訊為

-102dBc/Hz在距載波 600KHz之頻率偏移處，功率消耗為 6.2mW。

此外，在除頻器電路中，我們將介紹並分析一種導管式技術之單相位

邊緣觸發比例式的高速邏輯正反器和 D型正反器，此技術非常適合

於高速同步計數器之設計。為了降低鎖相迴路的抖動，相位頻率偵測

器為無死帶設計。迴路濾波器為二階低通濾波器。 

最後，電路在工作電壓 2V下，HSPICE的佈局前模擬結果顯示

了鎖相迴路的 long-term jitter為 35ps，全部的功率消耗為 13.62mW，

而迴路的鎖定時間為 1.85µs。在佈局後模擬結果方面: long-term jitter

為 280ps，功率消耗為 14.1mW，而迴路的鎖定時間為 3.26µs。整個

鎖相迴路晶片面積(包含 PAD)為 1688 x 1656 µm2 。 
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ABSTRACT 
 

      CMOS phase-locked loops (PLLs) are important components 

widely used in the electronic and communication circuits. They are used 

to solve the clock skew and frequency synthesis problems of ICs in a fast 

operation speed and highly integrated environment. In order to realize 

single-chip RF-to-baseband systems, high performance PLLs are required.  

Therefore, the main goal of current design is to implement on-chip PLLs 

with high-speed, low-phase noise (low-jitter)and low-power consumption 

performance. 

     In this thesis, a 900MHz PLL is designed with the TSMC 0.35-µm 

1p4m logic silicide CMOS process. The PLL consists a two-stage 

voltage-controlled ring oscillator (ring VCO), a frequency divider, a 

phase frequency detector (PFD) with charge pump and an on-chip passive 

loop filter. The ring VCO has a differential structure to reduce the 

power-supply-injected noise. Only two delay cells are included in the 

oscillator to achieve high-frequency operation and minimize the power 

consumption. At 900MHz carrier frequency, the phase noise of the VCO   

is –102dBc/Hz at 600KHz frequency offset and the power consumption is 

6.2mW. Besides, in the frequency divider a fast pipeline technique using 

single-phase edge-triggered ratioed high-speed logic flip-flops and D 

flip-flops is introduced and analyzed. The technique is suitable for 

realizing high-speed synchronous counters. The PFD design is for dead- 

zone free to reduce the jitter of the PLL. The loop filter is a second- order 

low pass filter.  

Finally, with 2V supply voltage, the HSPICE pre-simulation results 
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show that the long-term jitter of the PLL is 35ps, the total power 

consumption is 13.62mW and the locking time is 1.85µs. The post- 

simulation results show that the long-term jitter is 280ps, the power 

consumption is 14.1mW and the locking time is 3.26µs. The whole PLL 

chip area (including PAD) is 1688 x 1656 µm2.  
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第一章  

      緒論 
 

 
1-1  背景與研究動機 
 

1-1-1 背景 

 

近幾十年來，由於互補式金氧半(CMOS)製程的進步，使得電子

電路得以更高密度、高複雜度的整合於單一晶片上，而使積體電路能

達到的功能倍增、且操作速度越來越快。以當今之電子與通訊系統為

例，操作頻段較以往提升許多，通常都已達到 GHz以上。例如在無

線通訊系統的發展上: 從 900MHz~幾 GHz以上(如 GSM、Bluetooth、

WLAN…..等)，或者在有線的傳輸技術中，已經從之前的數百Mb/s

延伸到目前所訂定的 Gb/s等級之上。在朝向高整合度及高速的目標

之下，實現一高效能互補式金氧半積體電路對設計者來說，是一項挑

戰。為解決在高速操作環境之下所衍生各子電路系統間相位同步的問

題，以及因晶片中電晶體數目倍增所造成之時脈偏移(Skew) (如圖

1-1)，於是鎖相迴路(Phase Locked Loops，PLLs)的研究便因應而生(如

圖 1-2) [1]。PLL包含一個壓控振盪器，並在輸入端外加一參考時脈

訊號(Reference)當做相位參考訊號。壓控振盪器主要為提供一個穩定

的輸出振盪訊號，同時利用負回授迴路來對參考時序脈波做相位校準

動作，而達到鎖相。在 PLL發展的早期，主要是以簡單的架構為主，

如圖 1-3。 

 

 

 1



 

 

t
T∆

inCK

BCK

SkewClock −

inD 

 

 

 

inD

inCK BCK

LC

Digital Chip

Buffer

 

圖 1-1  在資料和緩衝時脈間的偏移 
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圖 1-2  使用 PLL以消除偏移 
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圖 1-3    簡單 PLL架構 

 

在簡單的 PLL架構中，只包含了相位偵測器(Phase Detector)、迴

路濾波器(Loop Filter)、壓控振盪器(VCO)。雖然此種架構在早期已被

廣泛使用於數位形式中，由於相位偵測器有操作頻率的限制，至使壓 
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控振盪器的振盪頻率不能太高，故此種 PLL會遇到一個重大的缺點:  

受限的獲得(Acquisition)範圍[2]與受限的鎖定頻率。所以現今的 PLL

設計，在考量到高速的情況下，多採用電荷幫浦(Charge Pump) PLL

之設計[3]做為基本架構(詳見第二章)，來達到目前所需求之規格。 

 

1-1-2  研究動機 
         

    本論文主要的研究目標為實現一操作在 900MHz頻段之 CMOS 

PLL，所用的架構為電荷幫浦式的 PLL。論文中除了探討 PLL之原理

外，亦由模擬結果來驗證。最後，由於目前積體電路的趨勢為系統晶 

片化(System on Chip)，也就是電路中所有的元件(包括了被動元件)，

都要能夠實現在晶片上，所以我們使用在晶片上迴路濾波器(On-Chip 

Loop Filter)，使整個 PLL能夠整合於晶片上[4]。 

 
1-2  論文組織簡介 
 

    本論文共分五章，第二章為介紹鎖相迴路的基本架構與基本原理;

第三章為探討目前廣泛應用於積體電路中的兩種類型之壓控振盪器

的比較、分析及模擬; 第四章為探討鎖相迴路中其餘的子電路，分別

為除頻器、相位頻率偵測器、電荷幫浦與迴路濾波器; 第五章為模擬

結果驗證與電路佈局部份，並於此章的最後對本論文做一結論。 
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第二章  
鎖相迴路基本架構及原理 

 
 
2-1  鎖相迴路基本架構 

 

對一個設計者來說，欲設計一效能良好的鎖相迴路電路，必需對

鎖相迴路之架構有所熟悉，也就是要能夠了解構成鎖相迴路之各個子

電路其分別的功能性質，這樣才能針對每個子電路之輸出規格統一做

規劃，進而使整個迴路之輸出能夠符合設計者之需求。以下就針對鎖

相迴路之基本架構及原理做一說明。 

 

 

P F D C P L P F V C O

F r e q u e n c y
D i v i d e r

R e f V o u t 

 

 

 

 

 

圖 2-1  鎖相迴路基本架構圖[2]    

 

如圖 2-1，在基本架構之鎖相迴路中包括五個子電路部份: 分別 

為壓控振盪器(Voltage-Controlled Oscillator，VCO)、相位頻率偵測器 

(Phase Frequency Detector，PFD)、電荷幫浦 (Charge Pump)、迴路濾 

波器(Loop Filter)、除頻器(Frequency Divider)。 
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2-1-1 壓控振盪器(Voltage-Controlled Oscillator) 

 

在鎖相迴路中，壓控振盪器為一不可缺少之元件，其目的主要為

做為訊號產生，此訊號可視為本地振盪(Local Oscillation)訊號。欲改

變振盪器之輸出振盪頻率，可以調變外加控制電壓 ，而得到

適當之 ，如圖 2-2所示。 

ctrlV

outf

 

壓 控 振 盪 器ctrlV outf

outf

ctrlV
0f
1f

2f

1V 2V

VCOK

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 2-2  壓控振盪器特性圖 

 

在圖 2-2中， 代表對應於 0f 0=ctrlV 之交點，且 象徵 VCOK

了電路增異或靈敏度(以 Hz/V來表示)。可達到的範圍 稱為調

諧範圍(Tuning Range)。理想的壓控振盪器為一個輸出頻率為控制電 

12 ff −

壓之線性函數的電路，其關係式為: 

 
ctrlVCOout VKff ×+= 0 )12( −

 

對於相位而言，它是頻率對時間的積分，所以壓控振盪器的輸出訊號

可以表示為: 

∫
∞−

+×=
t

ctrlVCO dttVKtfAtv ])(22cos[)( 0 ππ )22( −

 5



 

假設V 為某個固定的電壓值V ，則壓控振盪器的輸出訊號為: ctrl

 
])22cos[()( 00 φππ ++×= tVKfAtv VCO )32( −

 

其中 0φ 代表相位之初始值。所以，當 為一定值時，壓控振盪器

之輸出頻率被提升了

ctrlV

)ctrl2( VCO VK ××π 。 

 

在鎖相迴路中，壓控振盪器可視為一線性時變系統，而控制電壓

視為此系統之輸入，而多餘相位則視為此系統之輸出; 其值為 

))(2( dttVK ctrlVCO ∫×π 。因此，壓控振盪器之轉換函數可以表示為 

 

s
Ks

V
VCO

ctrl

out πφ 2)( = )42( − 

 

一般對於壓控振盪器而言，會要求其輸出頻率之頻譜純度要高 

(相位雜訊越小越好)、增益要大、控制特性的線性度要好、功率消耗

要小、調諧範圍要廣等等。但這些往往是互相衝突的，設計者必需針 

對其需求做一妥協。 

 

2-1-2 除頻器 (Frequency Divider) 

 

除頻器主要的功能為將壓控振盪器輸出之高頻訊號降頻至相位 

頻率偵測器可接受的範圍。有除頻器的加入，可使鎖相迴路功能性更

強: 除了可以操作在更高頻的環境(幾 GHz)外，本身可為多模式設計

的除頻電路可使鎖相迴路具良好的倍頻功能，如此可以做頻率合成

(Frequency Synthesis)，而被廣泛的應用於無線通訊方面 ; 不過缺點

是增加了鎖相迴路的複雜度，以及系統的功率消耗與晶片面積等。 
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2-1-3 相位頻率偵測器 (Phase Frequency Detector，PFD) 

 

     相位頻率偵測器主要的功能為將外加參考訊號(A)與壓控振盪器

輸出回授訊號(B)之間相位(或頻率)的差異轉換為電壓訊號，如圖 2-3

所示。 

 

 

相 位 頻 率 偵 測 器

A AQ

BQB
 

 

 

 

 

 

 

                 (a)                                  (b)     

A

B

AQ

BQ

A

B

AQ

BQ

t t

   圖 2-3  PFD 運作之示意圖  (a) A相位落後 B  (b) A頻率大於 B 

 

     在圖 2-3 (a)中，A與 B有相同的頻率，但 A落後 B，輸出 持

續的產生寬度和 

BQ

AB φφ −

Q

AQ

成比例之脈衝，而 維持在 0。在圖 2-3 

(b)中，A的頻率大於 B則 會產生脈衝而 不會。基於對稱性，

若 A相位領先 B，則 會產生脈衝，而 維持在 0，同理可得 A

頻率大於 B之情形。若 A與 B相位相同，則 與 皆不會產生脈

衝，維持在 0。 

AQ

B

A

A Q

B

Q

Q

BQ

     圖 2-3之示意圖顯示了 PFD的輸出時脈波形在進行中共出現了

三種情形，稱之為 PFD的 “三態” 特性，可以用一狀態圖來表示，

如圖 2-4: 假設 與 在初始狀態時為 0，當A信號的正緣(Positive  AQ BQ
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Edge)輸入時，PFD進入狀態Ⅰ(在此狀態輸出 =1， =0)。直到 AQ BQ

另一個 B信號的正緣輸入時，PFD改變為狀態 0。同理，可得狀態 0

與狀態Ⅱ之間的切換情形與上述相似。 

 

 

 

 B
0=AQ
1=BQ

0=AQ
0=BQ

1=AQ
0=BQ

State Ⅱ State ⅠState  0B

A

A

A

B 

圖 2-4    PFD的三態 

 

對於 PFD相位偵測與輸出電壓之間的關係，可由特性圖得到，

如圖 2-5。 

 

相 位 頻 率 偵 測 器 outV 

 

φ∆

outV 

t
φ∆

 

 

 

 

圖 2-5   相位偵測與輸出電壓 

 

    對於一個 PFD而言，其平均輸出電壓 outV 與兩個輸入端之間 

的相位差 φ∆ 成線性比例，如圖 2-5所示。其關係式為: 

 

φ∆×= PDout KV )52( −

 8



 

其中 為 PFD之增益(單位為 V/rad) 。在鎖相迴路中，PFD的輸 PDK

出 和 之直流部份提供AQ BQ BA φφ − 或 BA ωω − (A與 B之間的

頻率差)的資訊，來給接在後面之電荷幫浦(Charge Pump)電路做充電

或放電動作的參考依據。輸出 和 分別被稱為U 和 脈

衝。此外，具偵測相位差與頻率差性質的電路對整個鎖相迴路來說是

有益處的，它可以增加鎖相迴路的獲得範圍(Acquisition Range)以及鎖

定速度(Lock Speed) 。 

AQ BQ P ND

 

   2-1-4 電荷幫浦 (Charge Pump) 與 迴路濾波器 (Loop Filter) 

 

   電荷幫浦主要的功能為將相位頻率偵測器輸出之電壓訊號轉換 

為電流訊號; 其電路為開關及電流源的組合。開關由脈衝訊號控制，

當 PFD輸出為 脈衝( )時 導通，電荷幫浦輸出充電電流對輸

出端節點充電; 反之，當 PFD輸出為 脈衝時( ) 導通，電荷 

PU AQ 1S

ND BQ 2S

幫浦從輸出端節點汲取一電流，造成輸出端節點放電。在鎖定情況時 

(即外部輸入參考訊號與VCO回授訊號間無相位差) 則 PFD不會輸 

出 脈衝或 脈衝且電荷幫浦不會輸出充電或汲取放電電流，輸

出端節點之電壓維持不變。為了使不匹配(Mismatch)的問題不會發

生，須讓電流源 I1 = I2 = I，如圖 2-6所示。 

PU ND

 

在圖 2-6中，輸出電流 與相位差成比例，兩者之間的關係為: PI

 

π
φ
2

e
P II ×= )62( −

 

其中 eφ 為 PFD電路之兩個輸入訊號之間的相位差，其表示式為: 

 
BAe φφφ −= )72( −
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迴路濾波器為一低通濾波器，其功能為濾除電荷幫浦輸出之高頻

部份、雜訊以及保持鎖相迴路的鎖定狀態。迴路濾波器的設計， 

對於鎖相迴路的特性影響甚大: 如鎖定速度、迴路頻寬、阻尼因子

(Damping Factor)等等，將在後面的章節詳細說明。 

 

 

AQ

BQ

AQ

BQ

A

B

A

B

outV

outV

PC

DD

PFD

III == 21

1I

2I

V
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 2-6  PFD與電荷幫浦之示意與時序圖 

 

 

2-2 鎖相迴路基本原理 
 

2-2-1 鎖相迴路線性數學模型 
    

檢視一個鎖相迴路之系統效能(Performance)，可由鎖相迴路之線 
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性數學模型進行評估。依照前面 2-1節所介紹關於在鎖相迴路中各個

子電路其行為(Behavior)的數學表示[5-6]，可以建構整個迴路之線性模

型，如圖 2-7所示。 

 

 

π2
PI

s
KVCOπ2

1 / M

∑

C P L P F V C O

D i v i d e r

+
-

P F D
eφ

)(sF
outφinφ

fbφ

 

 

 

 

 

圖 2-7  鎖相迴路線性數學模型 

 

 在圖2-7中，F(s)為迴路濾波器之轉換函數，輸入 inφ 與輸出 outφ  

為相位訊號，單位為(rad/s)。迴路濾波器是將電荷幫浦之輸出電流訊

號(單位為安培，A)轉換為壓控振盪器之控制電壓訊號(單位為伏特，

V)，此控制電壓可調整振盪頻率之改變，因此造成了輸出相位 outφ 的 

變化。而對在回授路徑上的除頻器來說，將振盪器之頻率在頻域

(Frequency Domain)改變了
M
1
倍，其在相位域(Phase Domain)之等效

也為
M
1
。輸出相位經過除頻器後之回授相位 fbφ 與 inφ 一起經由

PFD比較，產生一相位差 eφ 訊號。 

依圖 2-7之線性數學模型，可以探討整個迴路之頻率響應、迴路

頻寬、阻尼因子、甚至穩定度的問題，這樣可以幫助設計者來檢視其

設計之鎖相迴路的效能好壞與否。  

 

2-2-2  閉迴路分析 
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   在鎖相迴路中，若迴路濾波器部份只使用單一電容(圖 2-8)，則根

據圖 2-7，其迴路增益轉移函數為 

 

Ms
K

C
IsL VCO

P

P
2)( ×= )82( −

 

因此閉迴路轉移函數為 

 

MC
KIs

C
KI

s
in

P

VCOP

P

VCOP

closed
out

+
=

2
|)(

φ
φ 

)92( −
 

 

對式(2-9)來說，閉迴路包含了兩個虛數極點 )/(2,1 MCKIjs PVCOP±= 。 

故此系統並不穩定，因為迴路增益 L(s) (開迴路轉移函數乘上回授因

子)有兩個在原點的極點(亦即兩個積分器)，在波德圖上(Bode Plot)每

個積分器貢獻了固定相位偏移 90°，允許系統在增益交錯頻率時振盪。 

 

 

outV

PC

1I

2I

 

 

 

 

 

 

圖 2-8  單電容迴路濾波器  

 

為了修正相位特性，使得相位偏移在增益交錯時小於 180°，這可

在迴路增益中加入一零點來完成(圖 2-9): 亦即加入一個和迴路濾波 
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電容串聯之電阻，形成一階(First Order)迴路濾波器，如圖 2-10所示; 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

°−180

°−90

°−135

0 ωlog

|)(|log20 ωjL

ωlog

decdB /40−

decdB /20−

)( ωjL∠
zω0 ωlog

|)(|log20 ωjL

decdB /40−

°−180

°−90

°−135

ωlog)( ωjL∠

圖 2-9  加入零點前與加入零點後之波德圖 

 

 

outV

PC

PR

1I

2I

 

 

 

 

 

 

圖 2-10  一階迴路濾波器 

 

根據圖 2-7，可得加入零點後之開迴路轉移函數[7]為 

 

s
K

sC
RIs VCO

P
PPopen

in

out )1(|)( +=
φ
φ )102( −
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同時閉迴路轉移函數為 

 

)(1

2)(
2|)()(

sL
s

KsFI

ssH
VCOP

closed
in

out

+
==

π
π

φ
φ

 
)112( − 

 

其中迴路增益 L(s)等於 

 

22
)1()(

s
s

M
RKI

MCs
CsRKIsL zPVCOP

P

PPVCOP ω+
×=

+×
= )122( − 

 

且零點
PP

z CR
1

=ω 。由式(2-12)，我們可將式(2-11)重新整理寫成 

 
( )

MC
KIsR

M
KIs

sCR
C
KI

sH

P

VCOP
P

VCOP

PP
P

VCOP

++

+
=

2

1
)( )132( −

 

 

對於使用一階迴路濾波器的 PLL而言，我們稱之為二階 PLL ; 根據

控制理論，可將二階閉迴路系統表示為下式，以便求得系統的頻率步

級響應: 

 
22

2

2
2)(

nn

nn

ss
ssH
ωζω

ζωω
++

+
= )142( −

 

 

其中ζ為阻尼因子， nω 為自然頻率(Natural Frequency)。式(2-13)與式

(2-14)對照可得
M

CKIR PVCOP=ζ P

2
及

P

VCOP
n MC

KI
=ω 。 

對於系統的頻率步級響應來說，與( nωζ × )有關，如圖 2-11所示。 
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inω

outω

( )inφ

( )outφ

tne ζω−
 

 

 

 

 

 

圖 2-11  PLL對輸入頻率步級信號之響應 

 

圖 2-11顯示了輸出頻率信號之波動會隨著時間常數 衰

減，這對 PLL穩定速度(Settled-Speed)的研究而言，提供了一個很好

的參考，若我們希望 PLL輸出信號儘快的趨近其最終值，則(

( ) 1−
nζω

nωζ × )

在設計上應被最大化。同時，若相位步級信號被加至輸入端且輸出相

位被觀察時，系統顯示了與圖 2-11相同的響應。 

對二階 PLL來說，其系統之迴路頻寬(Loop Bandwidth)K，定義

為 L(s)=1，同時假設 K遠大於 zω  

 

 
11)( 2 =×≈

+
×=

sM
RKI

s
s

M
RKIsL PVCOPzPVCOP ω

 

M
RKIK PVCOP=⇒ )152( −

 

經由式(2-15)，我們可將迴路增益表示為 

 
2)(

s
sKsL zω+

×= )162( −

 

而對應的迴路增益波德圖(Bode Plot)顯示於圖 2-12，其中橫軸(角頻 

率，Angle Frequency)的刻度為對 K做正規化(Normalized)後的結果。 
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圖 2-12   二階 PLL迴路增益波德圖 

 
 
2-3  鎖相迴路之雜訊 
 

   2-3-1 輸入端之雜訊 

 

     在鎖相迴路中，外加參考輸入訊是由石英(Crystal)振盪器所提 

供，這部份的雜訊將一起注入到鎖相迴路中，可利用圖 2-7鎖相迴路

線性模型加以探討其雜訊對迴路的影響。 

 

 

π2
PI

s
KVCOπ2

1 / M

∑

C P L P F V C O

D i v i d e r

+ -

P F D

)(sF
outφinφ

 

 

 

 

圖 2-13  PLL 由輸入到輸出的雜訊函數圖 
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依據式(2.12)，若使用圖 2-10之一階迴路濾波器，則可求得閉迴

路轉換函數為 

 

12

12

)(1

2)(
2)( 2

+







+









+








=
+

=

nn

n

VCOP

in

out

ss

s

M
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KsFI

s

ω
ζ

ω

ω
ζπ

π
φ
φ 

)172( −
 

 

 

其中阻尼因子
M

CKIR PVCOPP

2
=ζ  且 自然頻率(Natural Frequency)  

P

VCOP
n MC

KI
=ω ( Kn ≠ω )。圖 2-14顯示了式(2-17)對M作正規化後的波 

德圖結果: 在物理意義上，其低通(Low Pass)特性顯示了不僅可抑制

高頻雜訊且可追蹤(Track)在輸入端相位訊號在低頻的變動，這些性質 

正好符合了 “鎖相” 的特性。在實際上，若以這方面的考量來設計鎖

相迴路，則迴路頻寬 K與除頻器模數M必須儘量設計到最小值。 
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圖 2-14  PLL輸入至輸出雜訊函數波德圖 
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2-3-1 振盪器之雜訊 

 

     要探討壓控振盪器的相位雜訊對迴路之影響，可以用一個另外

的參數 VCOφ 標示而加入鎖相迴路線性模型內，如圖 2-15所示。此時

inφ 與 VCOφ 無關，所以令 inφ 為零來計算 VCOφ 對 outφ 的轉換函

數，這樣可得到 

 

12
)(1

1)( 2

2

+







+
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nn
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out

ss
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s
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ω
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 )182( −

 

 

式(2-18)為一高通(High Pass)轉換函數且有兩個零點在原點處及兩個

極點在與式(2-17)相同的極點頻率處，其波德圖顯示於圖 2-15。在增

益圖上可以看出靠近直流(DC)附近的斜率為極點頻率附近的兩倍。 

 

圖 2-15之轉換函數特剛好與輸入端雜訊源之情況(圖 2-14)相反， 

對鎖相迴路設計來說，兩種雜訊的考量是互相衝突的。若以 VCO之 

雜訊對迴路的影響做為考量，為抑制高頻雜訊，則迴路頻寬值應該儘 

量大。 

 

     總結上述兩種雜訊對於鎖相迴路的影響，可得一個在設計鎖相迴 

路初期時的決定: 如果 VCO的雜訊效能較差，其迴路頻寬應儘量大;  

如果 VCO的雜訊效能較好，其迴路頻寬應儘量小。迴路頻寬值越大， 

會增快迴路的鎖定速度，反之會減慢迴路的鎖定速度。 
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圖 2-15  PLL 由振盪器到輸出之雜訊函數圖 
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第三章 

      壓控振盪器 
 

 

在現代電子及通訊電路中，壓控振盪器為一常見且被廣泛應用的

重要元件，主要目的是利用它來產生穩定的本地振盪訊號源。然而，

壓控振盪器易受環境的影響(如溫度、IC製作過程的變化) 、及電路

內部元件的雜訊影響[8] (如熱雜訊、shot noise、flicker noise)，而使振

盪訊號在頻譜上發生偏移，或相位雜訊太大。對於壓控振盪器而言，

如何達到穩定且低雜訊的設計是目前研究的重點，特別是應用於鎖相

迴路中，它的穩定性將影響鎖相迴路之獲得範圍與穩定鎖定，其相位

雜訊之好壞也將決定迴路之相位誤差的效能。 
 
3-1  振盪器基本原理 
 

     現今 CMOS積體電路中常採用的壓控振盪器有兩種型式: LC- 

tank 振盪器[9]與環型振盪器(Ring Oscillator)。 

 

   3-1-1  L-C tank 振盪器 

 

    大部份的振盪器可視為回授電路，簡單之回授網路如圖 3-1 所

示，其迴路轉換函數為 GH(s)。對於發生於頻率 0ω 處之穩定振盪， 

必需同時滿足下列兩種情況: [10] 

(1) 迴路增益| GH( 0ωj )|必須等於 1(或大於 1) 

(2) 相位偏移∠GH( 0ωj )=180°，或迴路總相位偏移為 360° 

以上的條件我們稱之為巴克豪森條件(Barkhausen Criterion)。在實際 
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上以此理論去實現振盪器電路時，G(s)部份為一主動電路形成之網路

(Active network) 而 H(s)部份為迴授網路。在射頻(Radio Frequency)

振盪器中，通常用被動元件去形成迴授網路，同時稱此迴授網路為 

“共振器(Resonator)電路”。 

 

 

G(s)

H(s)

outV

 

 

 

 

 

                        圖 3-1 簡單回授網路 

 

共振器電路為一種平行之 LC-tank，將其整個回授網路以小訊 

號模型表示，可得到圖 3-2。在主動網路中，主要探討的是轉導 ， mg

也就是將一輸入電壓源 轉換為輸出電流 。在共振發生

時，其共振頻率為 : 

oscv osci

 
LC
1

0 =ω )13( −
 

同時 LC-tank有一等效電阻 ，而我們可得到下列之方程式: pR

 
oscposc iRv ×= )23( −

 
oscmosc vgi ×−= )33( −

 

依照巴克豪森條件(迴路增益≥1)，可以得到方程式: 

 

p
m R

g 1
−= )43( −

 

實際上，為確保振盪的發生，設計時會將由主動網路所提供的 值 mg
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大於代表電路損失的等效電阻值，亦即 

 
01|| ≥−

p
m R

g )53( −
 

對於等效電阻 ，可視為主動網路的輸出電阻以及 LC-tank 之損失

(Losses)的等效模型，如此可求得 LC-tank的品質因子(Quality Factor) 

pR

 
CR

L
R

L
CRQ p

p
p 0

0
ω

ω
=== )63( −

 

 

 

oscv
oscvmg

PR C L

osci
 

 

 

 

 

 

圖 3-2   基本 LC-tank 振盪器組態 

 

3-1-2  環型振盪器 (Ring Oscillator)  

 

     環型振盪器是由提供訊號反轉之組態串接並回授成環狀所形成

之振盪電路[2]，如圖 3-3 之例。 

 

 

 

 

                      圖 3-3  基本環形振盪器 
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要使環型電路發生振盪現象，必須要滿足在發生振盪之頻率 0ω

處，其迴路增益要夠大(≥1)、同時頻率相關相位移可達 180°[11]。故對

單端(Single Ended)反轉組態之環型振盪器而言，為達振盪條件，至少

需要 3個(或 3個以上)反轉組態組成才行; 且在迴路中的反轉組態數

目必須為奇數，否則電路會產生箝制現象，而不會穩定振盪。然而，

若為差動組態，則可藉由配置一個無法反轉的組態來使用偶數組態，

如圖 3-4所示。 

 

 

 

 

圖 3-4   四級差動式環形振盪器 

 

在圖 3-3中，在電路為穩定振盪的情況之下，每級反轉組態有大

信號時間延遲 ; 若有 N級串接，則振盪頻率為 dT

 

dNT
f

2
1

0 = )73( − 

 
3-2  壓控振盪器之類型探討 

 

     上節介紹兩種類型振盪器之基本原理，接下來本節要討論這兩種

類型振盪器在其架構、電壓調變頻率的方式、相位雜訊等各方面的情

況。 

在現代之通訊系統中，雖然壓控振盪器的種類很多，例如環型振 

盪器、鬆弛振盪器、LC-tank 振盪器等，但考量到以 CMOS製程操 

作在 GHz以上的頻段時，其相位雜訊的效能表現和頻率穩定度還是 
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以 LC-tank 振盪器為最好[12]，所以目前在通訊的應用上，大多以此

類型的壓控振盪器為主。 

 

3-2-1  LC- tank 振盪器 
 

    圖 3-5為 LC-tank壓控振盪器示意圖及架構，為確保振盪的發生，

如方程式(3-4)及(3-5)，其是利用電晶體交連耦合對(Cross-Coupled 

Pair)產生正迴授，產生一負的輸入阻抗為 =inR mg/2− ，如圖 3-6。 

此交連耦合對組成的主動網路對電路之電阻性損耗具有補償作用，當

等於或小於等效電阻 時，電路就會發生振盪。 || inR pR

M 1 M 2
M 1 M 2

outV

DDV DDV

outV

 

 

 

 

 

 

 

(a)                              (b)   

圖 3-5  LC- tank VCO  (a)輸出 DC準位V  (b)輸出 DC準位 0V DD

 

M 1 M 2

min gR /2−=
 

 

 

 

 

圖 3-6  LC- tank VCO 輸入阻抗 
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為了達到電壓控制頻率的效果，在電路中使用了變容器(Varactor)，

做為 LC-tank其中之一元件，其特性為電容值可隨外加控制電壓而改

變，由式(3-1)可知不同之電容值可得到不同之振盪頻率。變容器型式

為電晶體變容器(MOSFET Varactor) [13]。 

 
 
 
 
 

 

 

+n+p +p

wellN −

substratep −

SDV &
GV

DDV
GV

DDV

SDV &

GR

IGC , ADGC ,

IR
ADR

siR
0C

(a)                                            (b) 

圖 3-7  PMOS電晶體變容器結構與小訊號等效電路 

 
圖 3-7(a)為 PMOS電晶體變容器結構圖，其中電晶體的汲極端與 

源極端接在一起。變容器等效之小訊號電路如圖 3-7(b)，其中 與 IGC ,

ADGC , 分別為少數(Minority)載子與多數(Majority)載子之電晶體電容;  

0C 為寄生電容; IR 為等效反轉層(Inversion Layer)電阻，其值與電晶

體導通電阻 有關; 為擴散區(Diffusion Region)之串級電阻; 

為閘級等效串級電阻。當通道形成時， 和C 與通道等效長

度( )成正比例的增加，所以品質因子(Quality Factor)與 成反

比，故在設計上應將通道長度保持最小化。 

ONR SiR

GR ONR IG ,

effL 2
effL

    PMOS電晶體變容器之控制電壓與電容值關係曲線如圖 3-8，其

中控制電壓為 GSDGSD VVV −= &_& ，區域 5為強累積區(Strong Accum- 

ulation)，操作於此區時電容值飽和至C 且品質因子主要與OX ADR 有

關; 區域 4與區域 3為弱累積區與空乏區(Depletion Region)，操作於 
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此 2區時品質因子較高因為電容值較低; 在區域 2反轉層逐漸發展且

因此區的導電性較低而使品質因子較差; 最後，在區域 1時，通道為

強反轉，所以電容值為定值且品質因子主要受 IR 與 所限制。 SiR

 
 

GSDV _&

m axC

Ca
pa

ci
ta

nc
e

C on tro lled   vo ltage

m inC

0 TV
(5) (4) (3) (2) (1)

A ccum ulation D epletion Inversion 
 
 
 

 

圖 3-8   PMOS電晶體變容器之電容特性圖 
 
 

3-2-2  環型振盪器 

   

環型振盪器為另一種常用的壓控振盪器類型，與 LC-tank振盪器

相較，其不同處在於環型振盪器不需使用被動元件，因此架構上比較

簡易、在製作上也不會因被動元件的加入而使晶片面積太大、同時調

諧範圍也較廣; 但其缺點是因為電路全為主動元件所組成，所以相位

雜訊較 LC-tank振盪器差。     

為考量到當製作晶片時，基體端(Substrate)中與電源供應端之雜

訊會經由拉線而耦合進入電路內部，這對振盪電路來說會造成相當大

的影響，如造成輸出抖動(Jitter)太大，故我們使用差動式(Differential)

設計之環型振盪器，來增加抑制雜訊的能力[14]、改善相位雜訊，如

圖 3-9。 
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Delay #1

Delay #2
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M p1
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M p2

M b1
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con

Out+Out-

 

 

 

 

 

 

 

圖 3-9  兩級差動式環型壓控振盪器電路 

 

在圖 3-9中，由兩個延遲單元(Delay Cell)構成整個環型振盪器電

路[15]。在延遲單元中，包括了一 NMOS數入對( 1、M )、一 PMOS

組成之正回授(Positive Feedback)對( 、 )、一二極體連接

(Diode-Connected) PMOS對( 、 )、以及一個 p通道電晶體

( )。 

nM

2p

2n

1pM

4pM

M

3pM

1bM

     對振盪器電路來說，大的頻率調諧範圍是需要的，因為在晶片製

作上會遇到製程變動(Process Variation)的問題。振盪頻率之調諧有兩

種方式: 經由可變電容(變容器)，如上節介紹之 L-C tank 振盪器; 或

者經由可變負載阻抗(Variable Load Impedance)，如本節之環型振器。

在圖 3-9中，頻率調諧是經由調諧二極體連接 PMOS對( 、M )

之轉導(Transconductance) 而達成: 藉由控制電壓 控制

之電流，可使 和 之 值由零調到接近 和 之

值，因此這樣的方法可使環型振盪器之調諧範圍輕易地達到 50%。 

3pM

2pM

4p

1bM

mg
mg

4 g
con

1p3pM pM m M

 

要推導圖 3-9中之電路振盪頻率，可由延遲單元之小訊號等效半

電路模型(如圖 3-10)推導，經計算可得延遲單元之轉換函數 為: )(sH
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VsH

+++−
==

)(
)(

31
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)83( − 

 
311 dpdpdnL gggG ++= )93( −

 

 

bufferdbpgspdbpdbp

gdpgspdbngdngsnL

CCCCC
CCCCCC
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+++++=

3311

11111

2

22 )103( −
 

 

其中 為轉導值、 為通道電導值(Channel Conductance)、C 為

閘極-源極電容、 為閘極-汲極電容、 為汲極-基體電容、

為輸出緩衝器電容。 

mg dg

gd

gs

C dbC

bufferC

 

 

G L+ g mp3 g mp1 *Vo

g mn1 *Vin C L

M n1 M n2
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con
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M p3

Out-

In+ M n1

M p1M b1

con

Out+

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 3-10   環型振盪器之小訊號等效半電路 
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要發生振盪，在環型振盪器中的兩個延遲單元鏈總相位偏移必須 

等於 180°、且全級增益在振盪發生之頻率處要等於 1。因此，在式(3-8)

中轉導 必須大於總輸出負載電導( >1mpg 1mpg Lmp Gg +3 )，以維持

在一個延遲單元內之相位偏移等於或超過 90° ;同時電壓增益大於 1。 

令延遲單元的電壓增益為 1，可推得環型振盪器之振盪頻率為 

 

2

2
31

2
1 )(

2
1

L

Lmpmpmn
osc C

Gggg
f

++−−
=

π
 

)113( −
 

 

在式(3-11)中，藉由控制 可改變振盪頻率 。當負轉導值  3mpg oscf 1mpg

夠大而完全抵消總輸出電導時(即 Lmpmp Ggg += 21

0

)， 會有最大值

; 當 為關閉時(
oscf

maxf 3pM 3 =mpg

mpg >>1

)，且 與 的汲極電導遠

小於負轉導值 時(即 )， 會有最小值 。最後，

經過計算整理之後，最大振盪頻率 、最小振盪頻率 、 

1nM

LG oscf

maxf

1p

f

M

1mpg min

minf

以及調諧範圍 可以表示為 rangef
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由式(3-12)，若( / )為1mpg 1mng 4/3 時，頻率調諧範圍可達到 50%。 

 

    經由HSPICE模擬，其振盪波形、控制電壓與振盪頻率之關係圖、

功率消耗圖，分別圖示於下列: 
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圖 3-11   VCO振盪波形 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 3-12   VCO

 

圖 3-11顯示了在迴路鎖定時的輸出振

對應圖 3-12 之控制電壓與頻率關係圖可

=[(fmax-fmin)/fmax]×100%=43.4%，且可得

-1000MHz/V ; 而由圖 3-13可得 VCO在輸

 30
KVCO = -1000MHz/V  

調諧範圍 

盪頻率，頻率約為 900MHz ; 

求得 VCO之調諧範圍

VCO增益( ) = 

出頻率為 900MHz處對應 

VCOK



 

之功率消耗為 6.2mW。 
 

P = 6.2mW  
 

 

 

 

 

 

 

 

圖 3-13   VCO功率消耗  

 
3-3 相位雜訊 

 

    本節要討論的是關於振盪器電路之相位雜訊，主要是以環型架構

為探討對象。 

在實際的振盪電路裡，因電路內部及外部雜訊的影響，而使振盪

波形的振幅及相位發生變動(Fluctuations)。然而，振幅變動可以經由 

在振盪器內加入振幅限制機制(Amplitude Limiting Mechanism)而減

少，但相位變動就無法被類似機制抑制，所以，我們主要焦點在相位

變動上。對一個振盪器的輸出，可以表示為 

 
)133( −)]([)()( 0 ttftAtVout φω +×=

 

我們可視振盪器為將電壓或電流轉換為相位的系統，且對外界擾動 

(Perturbations)之響應為線性系統，同時對不管多小的擾動而言是為時

變(Time Variant)系統。舉例來說，以圖 3-14之單端環型振盪器在其 
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中一節點有一單電流源，電流源面積 q∆ (單位為庫倫，Coulombs)、 

發生於時間 τ=t 。 

 

 

τ t

)(ti
)(ti

=

 

 

 

 

 

 

圖 3-14  CMOS反相器之環形振盪器 

 

此電流源造成在節點中瞬間的電壓變化，可表示為: 

 

nodeC
qV ∆

=∆ )143( − 

 

其中 為電流源注入電荷之節點上看到的等效電容。式(3-14)造

成相關的電壓在時間上之變動，連帶對相位造成變動，可表示為: 

nodeC

 

maxq
q

V
V

swing

∆
=

∆
∝∆ γφ )153( −

 

 

其中 而 為橫跨電容上的電壓擺幅，swingnode VCq =max swingV γ 為 

一與時間有關的比例常數。式(3-15)之相位變化發生於兩種情況下:  

一是電流脈衝注入在輸出暫態(Output Transition)過程中，另一為電流

脈衝注入在輸出達到V 或是接地電位時，脈衝造成相位之變化顯

示於圖 3-15[16] 

DD
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圖 3-15   具時變性之相位響應 

 

我們定義系統的單位脈衝響應(Unit Impulse Response)為一單位電流 

脈衝造成的相位偏移量，因此可得一與時間相關的脈衝響應為: 

 
)()(),(

max

0 ττωτφ −
Γ

= tu
q

th )163( −
 

其中 為單位步階(Unit Step)而)(tu )( xΓ 為週期 2π之週期性無單位 

函數。式(3-16)是式(3-15)中之 γ 部份， )( xΓ 代表波形上每一點對外

界擾動的靈敏度(Sensitivity)，因此被稱為脈衝靈敏度函數(Impulse 

Sensitivity Function，ISF)。而 )t(φ 可以用重疊積分來計算: 

 

τττωτττφ φ di
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其中 代表注入節點之輸入雜訊電流。對一白色雜訊(White Noise)

電流源來說，式(3-16)積分量為 

)(ti

 
)()()(

max

0 ti
q

tt ωψ Γ
= )183( −

 

式(3.17)之功率頻譜(Power Spectrum)為 
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其中 fin ∆/2
為雜訊電流源的單邊帶(Single-Sideband)功率頻譜且

為 ISF之均方根(Root Mean Square，RMS)值。所以對一 N級環

型振盪器而言，其單邊帶相位雜訊功率頻譜為 

rmsΓ

 

2
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22
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其中 為距載波(Carrier)之偏移頻率 (Offset Frequency)，對於電路中 f

含有多雜訊源， fi n ∆/2 代表每個雜訊源功率的總和。 

    要計算相位雜訊，必須要知道 ISF的均方根值。因此以單端之環

型振盪器架構並且用 3~15之奇數級變化、但固定振盪頻率(不同的級

數用電晶體通道長度調整)，再以一窄的電流脈衝注入其中的一個節 

點來計算其 ISF值，得到的結果如圖 3-16所示。由圖 3-16知增加振

盪器的級數 N可以降低 ISF的峰值(Peak Value)，這是因為正規化後

的波形其週期為 2π，因此對於大的級數 N而言，正規化後的波形暫

態較小的級數 N快。 

 

 

 

 

 

 

 )( Radianx

IS
F 

圖 3-16  CMOS反相器之環形振盪器在不同 

                    級數(N)下的 ISF 
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要估計 ，則假設 ISF為三角形且其上升與下降邊緣為對稱，如 rmsΓ

圖 3-17所示。由圖知 ISF有最大值1 ， 為式(3-13)中正規 '
max/ f '

maxf

化後之波形 的最大斜率。同時在圖 3-17中，三角形的寬度為 f
'

max/2 f ，三角形兩邊的斜率為 1± ，因此 rmsΓ 可得為 

 
3

'
max

/1

0

2
2

0

22 1
3
2

2
4)(

2
1

'
max









==Γ=Γ ∫∫ f

dxxdxx
f

rms πππ

π
 )213( −

 

而每級的延遲 ，所以週期 2π是單級延遲的 2N倍，即 
'

max/1 ft D ≈

 
'

max

222
f

NNt D ≈=π )223( −
 

結合式(3-21)與(3-22)，可以得到 

 
5.1

2 1
3

2
Nrms ×=Γ

π )233( −
 

 

'
max

2
f

'
max

1
f

)(xΓ

x
π2

 

 

 

 

 

圖 3-17  以近似之 ISF計算 rmsΓ  

 

     式(3-23)對於差動式之環型振盪器架構而言，也可適用。對應的

情況為 4~16偶數級變化，但固定功率散逸與汲級(Drain)端之電壓擺 

幅(不同的級數用不同的偏壓電流源控制)。不論振盪器在何種情況

下，由式(3-23)可得一重要的結論: rmsΓ 只與1 有關，與振盪頻 5.1/ N
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率及振幅無關。然而，在差動式的環型振盪器架構中， 約為

。 

rmsΓ

5.1/3 N

    最後，在模擬圖 3-9環型振盪器電路之相位雜訊方面，由於

HSPICE軟體並無法提供完整頻域(Frequency Domain)的電路資訊，因

此我們無法直接由 HSPICE模擬出電路之相位雜訊，故我們參考式

(3-20)，並對照於差動式電路之架構，得到單邊帶相位雜訊{ ( )offfL } 

為 

22

2

22

2 /
8

}{
ddL

n

off

rms
off

VC
fi

f
NfL ∆

×
Γ

=
π

 

 

12
2 22/

0

22 π
π

π
==Γ ∫ dxxrms 

 
)(4/ 311

2
mpmpmnn gggKTfi ++=∆ γ )243( −

 

其中 3=γ ， ，KHzf off 600= 4=N ，V ， 與 為在

PLL鎖定之後延遲單元的電晶體參數值可在 HSPICE output netlist中

找到對應的值而代入式(3-24)中計算，如此可得在 600KHz頻率偏移

處之相位雜訊為-102dBc/Hz。圖 3-9之電路模擬結果整理於表 3-1，

而對應之電路佈局如圖 3-18。 

VDD 2= LC mg

 

表 3-1  VCO模擬結果 

     規格         結果 

   電源供應          2V 

   輸出頻率 650MHz~1150MHz 

   調諧範圍 43.4% 

   功率消耗 6.2mW at 900MHz 

   相位雜訊 -102dBc/Hz@600KHz 

VCOK  -1000MHz/V 
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圖 3-18  VCO電路佈局 
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第四章 
除頻器、相位頻率偵測器、電荷幫浦 

及迴路濾波器 

 

 

本章將介紹鎖相迴路其餘的子電路: 除頻器、相位頻率偵測器、

電荷幫浦及迴路濾波器; 將分別討論其電路架構及特性。 

 
4-1 除頻器 
    
    在本節中，將介紹一種單相位邊緣觸發比例式的高速邏輯正反器

(Logic Flip-Flops，LFFs)和 D型正反器(D Flip-Flops，DFFs)來實現除

頻電路; 它是一種導管式的技術，來消除組合邏輯和記憶元件的延遲

效應，而達到高速的目的[17]。 

 
4-1-1 電路架構 

   
   圖 4-1為一除 16之除頻電路方塊圖(Block Diagram)，包括了 3個

D型正反器(DFFs)、2個觸發正反器( Toggle Flip-Flops，TFFs)和 2個 

NAND閘。DFFs與 NAND閘組成了除 4之同步計數器(Synchronous 

Counter)，為除頻電路中的第一部份(操作在高頻); 而 2個觸發正反器 

組成了除 4之非同步計數器(Asynchronous Counter)，為除頻電路中的 

第二部份(操作在低頻)。 
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D Q

Q

D Q

Q

D Q

Q

Q 1

Q 2 Q 3

0

D Q

Q

D Q

Q

Synchronous   Counter

Asynchronous   Counter

f out

f in

N 2

N 1

 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

 

 

圖 4-1 除頻器方塊圖(/16) 

 

在同步計數器部份: 其輸入端接的是由壓控振盪器所輸出的高

頻訊號，故這部份屬於高頻操作，其時序圖(Timing diagram)如圖 4-2。

整個除頻電路的操作頻率主要受這部份所影響，為使操作頻率達到最 

大，DFFs 以及 NAND閘必須同時最佳化: 要降低此部份電路之節點

等效電容，因為節點電容會導致大功率消耗及增加傳遞延遲。 

在非同步計數器部份: 輸入端是由同步計數器的輸出饋入

(Feed)，其操作頻率與同步計數器相較，為同步計數器的
4
1。由於操

作於較低頻，所以[18]中的動態 TSPC DFFs電路可以使用，但仍要注

意此部份的功率消耗。 
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圖 4-2  同步計數器之時序圖 (Q 為輸出) 1

inf

3Q
2Q
1Q

 

4-1-2 電路描述 

 

     現今的動態 CMOS DFFs 電路主要都是根據 Yuan 和 Svensson 

所提出的由 9顆電晶體組成之 TSPC DFF 電路[19]，如圖 4-3所示。

此種電路之特性為高的操作速度與架構簡易，同時只需要單相位時脈

信號即可，因而被廣泛應用於許多數位積體電路中。此後有許多針對

此電路去做改良的架構提出[20-21]，並對 TSPC DFF 電路之最佳化設

計做詳細的分析[18]。在本節中，將介紹一種簡單化比例式邏輯

(Ratioed Logic)技術之 TSPC DFF電路。 

 

 

 CLK

 CLK

 CLK

 CLKD

Q Q

a

b

M 1

M 2

M 3

M 4

M 5

M 6

M 7

M 8

M 9 

 

 

 

 

 

圖 4-3 由 Yuan 和Svensson 提出之 TSPC DFF電路 

 

圖 4-3為一正緣觸發(Positive-Edge Trigger)之 TSPC DFF電路，其 
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是由 級、 預先充電級(Precharge Stage)、 級

共 3級所組成。當 CLK為 0時，電路為保持模式(Hold Mode)，在此

模式中 為關閉，節點 b經由 預先充電至V ，因此 與 皆

為關閉，所以在節點

MOSCP 2−

4M

N MOSCN 2−

8M 9M6M DD

Q中之資訊得以保持不變。此時 級之

作用像一反相器(Inverter)、將 D之狀態相反後傳送到節點 a。 

MOSC 2−P

當 CLK為 1時，電路為 Evaluation Mode。如果節點 a為 1準位，

節點 b因為 導通而被拉下到 0準位，且此時 為關閉。如果節點

a為 0準位，節點 b因為 關閉而維持在 1準位。此時 級 
4M 6M

5M MOSCN 2−

之作用像一反相器(Inverter)、將節點 b之狀態相反後傳送到節點Q。 

MOSCP 2− 級由一個 n通道電晶體與兩個串聯 p通道電晶體所組成，

此級之傳遞延遲主要受兩個串聯 p通道電晶體所限制: 當節點 a被拉

上到 1準位時，在節點 a看到之等效電阻為被拉下到 0準位時的兩

倍，而增加了在拉上時的傳遞延遲。這可以藉由取消 來改善，因

而形成了圖 4-4之組態，稱之為 Clocking Pseudo-NMOS Inverter。 

3M

圖 4-5為 邏輯與 Clocking Pseudo-NMOS 邏輯在 CLK

分別為 0與 1時之示意圖。當 CLK為 0時， 操作在主動區(Active 

Region)，此時 Clocking Pseudo-NMOS Inverter利用 NMOS來執行邏

輯函數(Logic Function)，而單一 PMOS視為負載。 的閘極電位為

接地，因此可得V ，所以 恆為導通狀態。在直流特性方面，

假設邏輯 0輸入為V ，則 為關閉，且 為導通，因此輸出

高態值V 為 

MOSCP 2−

DDSGp V=

Tnin V<

2M

M

2M

2M

1M 2

OH

DDOH VV = )14( −

假設V ， 為導通(非飽和區)，因此輸出節點有一對地之導通

路徑。但不像一般標準之 CMOS反相器， 仍為導通狀態，這會阻

止輸出到達 0準位，而使輸出低態值V 取決於電晶體之寬長比值

(W )。根據電流關係式可得: 

DDin V=

L

1M

2M

OL

/

 41



 
22 |)|(
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2 TpDD
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OLOLTnDD
n VVVVVV −=−−

ββ )24( − 

 

22 |)|()()( TpDD
n

p
TnDDTnDDOL VVVVVVV −−−−−=

β
β )34( − 

 

於是V 值由下式決定: OL

 

pp

nn

p

n

LWK
LWK

)/(
)/(

=
β
β )44( −

 

 

此種比例式關係使得在設計及佈局上產生了一個限制: 由(4-3)式，若

要得到一合理的反相器，則必須 

 2||








−

−
>

TnDD

TpDD

p

n

VV
VV

β
β )54( − 

 

來確保(4-3)中根號項不會產生虛數，同時為得到一較小的V 值，需

要

OL

1/ >>pn ββ ，因此可得下列設計方程式: 

 

2

2

)(2
|)|(

OLOLTnDD

TpDD

p

n

VVVV
VV

−−
−

=
β
β )64( − 

 

根據式(4-6)，可以由設計之V 值得到最小的比值OL pn ββ / 。當 CLK為

邏輯 1時， 為關閉且Clocking Pseudo-NMOS Inverter與

邏輯有同樣的邏輯函數，因此 Clocking Pseudo-NMOS Inverter可取代

傳遞延遲較大的 級。 

2M MOSCP 2−

MOSCP 2−

Clocking Pseudo-NMOS邏輯是一種比例式邏輯，如果W 之

值太大，當 CLK為邏輯 0時，PMOS ( )會使輸出接近V 。與

組態相較，Clocking Pseudo-NMOS組態的節點電容約只 

np W/

DD2M

MOSCP 2−

有
3
1
，所以Clocking Pseudo-NMOS組態的操作速度將會比  MOSCP 2−
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組態快。 
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圖 4-4  邏輯組態 MOSCP 2−
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圖 4-5  Clocking Pseudo-NMOS反相器電路 

 

另外一種類似 Clocking Pseudo-NMOS組態，由 組態 MOSCN 2−
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衍生而來的 Clocking Pseudo-PMOS組態，其功能類似圖 4-5所示。在

邏輯函數上可以取代  Inverter而成為 Clocking Pseudo- 

PMOS Inverter如圖 4-6所示。但 Pseudo- PMOS組態的驅動能力要比

Pseudo- NMOS組態差得多，故一般都使用 Pseudo- NMOS組態當做

驅動級。 

MOSCN 2−

     由上所述，  Inverter由 Clocking Pseudo- CMOS Inverter

取代後，可組成一新的TSPC DFF電路，如圖 4-7所示。新的TSPC DFF

電路可維持圖 4-3之邏輯函數但只需 7顆電晶體，可使電路更精簡。 

MOSC 2

      不過，不像靜態(Static)DFF電路，圖 4-7之 DFF會因漏電流

(Leakage Current)而有操作頻率的限制，所以必須對造成延遲的驅動

和負載電晶體在特定狀態時多加注意，以免成為電路操作速度的瓶

頸。舉例來說，在圖 4-7中節點Q由邏輯 0 邏輯 1時，節點 a為預

先充電態(Precharge Phase)，造成節點 b經由 及 之放電路徑而

由高態 低態，使節點

4M 5M

Q因 而改變狀態至邏輯 1，使輸出高態值

接近但不等於V 。再考量輸出端驅動能力(Driving Capability)， 
9M

OHV DD

則 Pseudo-PMOS組態必須有較大的 PMOS ; 但將會導致有較大的閘

極電容(Gate Capacitance)，而影響節點 b之放電速度。 
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圖 4-6    反相器電路 MOSCN 2−
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圖 4-7   新的 TSPC DFF 電路 

 

為了增加輸出驅動能力同時降低由 Pseudo-PMOS組態產生的電

容效應，一由節點 a控制的 NMOS( )嵌入輸出級中，如圖 4-8所示。 0M

透過節點 a與外加的反相器，可使 在節點 a為預先充電態時即關

閉，因此節點

0M

Q的放電路徑在 導通(於 Evaluation Mode時)之前即

可安全的切斷。與 Pseudo-PMOS組態不同的是，輸出(
8M

Q )可以達到最

大擺幅(Full Swing)，因此驅動電晶體 的尺寸可減少同時電容效應 9M

也可降低。 
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圖 4-8   改良之 TSPC DFF 電路 
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為了要將除頻電路中的邏輯延遲降至最低，所以在電路中應使用

最小延遲的邏輯閘。在電路中同步的部份，傳遞延遲為邏輯方塊的連

結(Combination Logic Block) 、設定時間(Set Up Time) t 、儲存

元件(Storage element)的延遲時間 的總和，所以最大操作頻率為 
pdLt suS

pdSt

 
)(

1
max

pdSsuSpdL ttt
f

++
= )74( −

 

而此部份的設計目的為減少 、 t 、 t 來提高操作速度。

基於已提出的 TSPC DFF 及 Pseudo-CMOS電路，NAND閘與 DFF

邏輯可以結合在一起，以減少延遲，結合後的電路如圖 4-9所示。 

pdLt suS pdS

圖 4-9為一邏輯正反器(Logic Flip-Flop，LFF)，LFF兼具了 NAND閘

與 DFF之邏輯函數，且可讓 DFF和 NAND電路的各別延遲彼此分攤 

而使兩者之傳遞延遲總合減少。 
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圖 4-9    邏輯正反器電路  

 

最後，同步計數器之 HSPICE模擬結果與整個除頻器電路佈局

(Layout)圖示於下。 
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圖 4-10  同步計數器模擬 ( inout f
4
1

=f ) 

 

 

 

 
 

inf
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圖 4-11  除頻器電路模擬 ( inout f
16
1

=f ) 
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4-2 相位頻
 

    在本節

過後之 PFD

 

4-2-1 傳
 

    在早期

測器，其特

互斥或

態，所以相

不是 50%的

 

Asynchronous 
Counter 
圖 4-12   除頻

率偵測器 

中，將討論 PFD電路以及

電路架構和模擬結果。 

統相位偵測器 

的鎖相迴路中，使用互斥或

性圖顯示於圖 4-13 

閘相位偵測器在輸入信號正

位偵測的範圍只有 180°且

話，偵測範圍又將降低。 

48
Synchronous 
Counter 
器電路佈局 

相關的特性，並介紹一種修正

閘(Exclusive-OR)做為相位偵

緣和負緣進來時皆會改變狀

若信號的責任週期(Duty Cycle)
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圖 4-13   XOR相位偵測器與其特性圖 
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圖 4-14    三態相位頻率偵測器 
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     在電荷幫浦鎖相迴路中，需要一個能夠實現三態(Three State)的

循序(Sequential)相位偵測器，而常見的架構為 D型正反器與一個

NAND閘之組合，如圖 4-14所示。三態的相位偵測器的偵測範圍為

±2π radians; 同時此種偵測器也可以出偵測輸入頻率的差異，所以也

可稱作為相位頻率偵測器。對鎖相迴路來說，能夠偵測兩個輸入信號

(參考信號與振盪器回授信號)在初始時頻率的差異對於迴路鎖定是

重要的。 

循序之 PFD不像互斥或閘相位偵測器，其產生的兩個輸出並不 

是互補的，如圖 4-15所示，而詳細之操作模式已於第二章介紹過。 

然而，在圖 4-14中的電路裡，Q 與Q 不會同時為邏輯高態，且

表示了 A與 B之間頻率或相位差的平均值。 

A B BA QQ −

 

outV

φ∆π2+

π2−

 

 

 

 

 

 

 

圖 4-15  循序 PFD相位差與輸出之關係圖 

 

4-2-2  死帶問題 (Dead-Zone Issue) 

 

     死帶(Dead-Zone)的定義為兩輸入訊號有相位差但無 PFD輸出的

相位差範圍，如圖 4-16所示。在鎖相迴路中，死帶對於迴路的鎖定

影響甚大: 因死帶的存在，在兩個輸入信號相位差很小時，PFD將會 
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產生一個非常窄的脈衝，此脈衝是無法使之後的電荷幫浦電路中電晶

體導通，所以電荷幫浦不會產生任何輸出信號來改變 VCO之振盪頻 

率，因此造成鎖定時有相位誤差，所以死帶是 PFD電路一項重要的 

指標。死帶的產生是因為輸出負載的關係，PFD之輸出信號需一段時 

間來改變狀態，若無足夠的時間來改變輸出狀態，PFD之邏輯函數將

無法實現。此種現象通常發生在兩個輸入信號的相位差太小，因而產

生的輸出脈衝寬度小於所需的上升時間。所以若要 PFD電路在小輸

入相位差時依然能夠正確的動作，必需要適當的設計。 

 

 

 

φ∆ φ∆

outV outV

Dead  Zone

 

 

 

 

 

 

 

圖 4-16  PFD死帶示意圖 

 

為改善死帶的問題，可在電路中加入兩個反相器加以修正，如圖

4-17所示。兩個外加的反相器使得輸出信號的重置(Reset)時間延遲，

所以Q 與 會產生脈衝，甚至當兩輸入信號相位差為零時。此兩個

脈衝夠寬而能夠使電荷幫浦電路導通，同時兩輸入信號的相位差值等

於 與 脈衝之間的寬度差，如圖 4-18。 

A

A

BQ

BQ Q

 

 51



 

 
AQ

BQ

A

B

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 4-17  加入反相器以改善死帶問題 
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圖 4-18  改善死帶問題之 PFD輸出波形 

 
 

4-2-3  改良之 PFD電路 

 

    近年來有關於減少 PFD死帶問題的研究而提出新的改良架構，甚

至有無死帶(Dead Zone Free)之 PFD電路提出[22]。對傳統 PFD電路 
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而言，主要的限制在於最大操作頻率與電路的重置脈衝寬度成反比，

要克服這個問題，預先充電式(Precharge Type)的 PFD架構被提出

[23]。但在[23]中的架構仍有 40ps的死帶存在，故本節要介紹一種改

良式的 PFD電路，可以完全消除死帶，其架構圖如圖 4-19所示[24]。 
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V C O

U 1

D 1

U 2

D 2

PU

PU

ND

ND

PU

ND

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 4-19   改良式 PFD電路 

 

如圖，電路總共只用了 16顆電晶體，較傳統式的架構精簡。在

時序狀態方面: 當 Ref 與 VCO為邏輯 0，U1和 D1被預先充電至高 

態，在到達 Ref的上升邊緣時，U2被拉下至低態，因而產生了 PU  

脈衝。當到達 VCO的上升邊緣時，D2為放電，因而產生了 脈衝。

當

ND

PU 與 皆產生的情況時，它們會將 U1和 D1拉下至低態，造成

U2和 D2走向高態，如此會使
ND

PU 與 消失。因此，兩輸入信號之 ND
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間的相位差等於 PU 與 之間的相位差，如圖 4-20所示。 ND

 

 

PU

ND

R e f

V C O

U 1

U 2
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T im e

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 4-20   改良式 PFD之時序圖 

 

 
 
 
 
 
 
 
 

 

圖 4-21   PFD無死帶之模擬 
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最後，關於 PFD死帶之模擬顯示於圖 4-21，由圖可看出當 PFD

之兩輸入信號無相位差時，PFD仍然有兩個小的輸出 PU 與 脈衝，

證明了圖 4-19之電路可以完全消除死帶。 
ND

 
4-3電荷幫浦 

 

    在本節中，將討論電荷幫浦電路及相關的特性，並介紹一種使用

電流導引(Current Steering)技術之電荷幫浦。 

 

4-3-1  電荷幫浦對 PLL之影響 

 

    在鎖相迴路中，電荷幫浦的作用為藉由充電或放電的方式，來增

加或減少在之後的迴路濾波器輸出電壓(VCO控制電壓)，使 VCO輸

出頻率改變而調整 VCO訊號的相位。傳統上，使用單端簡化的MOS

開關電路與MOS電流源來實現電荷幫浦電路，圖 4-22為一例子。 

 

 

outV

R

LF

PIPU

ND

 

 

 

 

 

 

 

 

                   圖 4-22  傳統電荷幫浦電路 
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然而，由於 p通道與 n通道電晶體不匹配的特性，使得充電或放 

電的電荷不均等，造成了在平衡時迴路濾波器上的電壓誤差成份，因 

而增加了 PLL鎖定時的相位雜訊。除此之外，電荷幫浦有“電荷分享” 

(Charge Sharing)的問題(圖 4-23)，會影響 PLL的輸出相位。 

 

 

1C

1I

2I
2C

C

S 1

S 2

outV

 

 

 

 

 

 

 

圖 4-23  電荷分享的問題 

 

在圖 4-23中，當開關 或 導通時，因寄生電容 或C 上的

電壓為V 或V ，會與迴路濾波器上的電容 的電壓做平衡方向上

的電荷分享，因此造成了 PLL的相位誤差。 

1S 2S 1C 2

DD SS C

 

    另外，電荷幫浦會有時脈匯通(Clock Feedthrough)的問題而會對

PLL造成相位誤差[25]，如圖 4-24示意。時脈匯通的原因為當開關導

通時，電晶體的閘極寄生電容 會與迴路濾波器的電容 發生電容

耦合效應; 會使輸出電壓V 上升一個電壓值

1C

out

C

1C 1V∆ ， 1V∆ 與 成

正比，因此當迴路濾波器電容 愈大，則時脈匯通的效應會降至最

低。 

CC /1

C
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C

outV

1C

 

 

 

 

圖 4-24   時脈匯通效應 

 
4-3-2  電流導引技術之電荷幫浦 

 

    有鑑於上節提到之電荷幫浦對 PLL的影響，所以圖 4-22的傳統

電荷幫浦電路是不適用的。因此，本節要介紹一種使用電流導引技術 

(Current Steering Techniques)的差動式電荷幫浦[26]，可以改善時脈匯

通效應，電路如圖 4-25所示。 
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圖 4-25  電流導引技術之電荷幫浦電路 
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在圖 4-25中， 為電荷幫浦之放電部份、 為電

荷幫浦之充電部份。此電路利用了差動之輸入對( 、 與 、

)搭配 及 的使用，來對輸出端節點做充電或放電的切換: 當

PFD之

71 ~ MM 148 ~ MM

6M M5M 12

13M 1BI 2BI

PU 脈衝信號正緣輸入時，M 導通且13 PU 輸入使 關閉，此

時 之電流全部導引至 ，並透過 與 將 複製至輸出

端，形成了充電電流，對輸出端節點充電。在充電的過程中，當

12M

1B1BI 13M 11M 14M I

PU 脈 

衝信號為 0時，需使 快速關閉，否則輸出端節點將會一直被充電，  14M

而產生電位誤差。為避免前述的問題產生在電路中加入了 ， 

可在

108 ~ MM

PU 脈衝信號為 0時將節點 2之電位提升至靠近V ，而快速關

閉 。同理， 之放電部份的操作原理與充電相似，使整個

電荷幫浦電路可達到快速充放電的效果，這樣可以減少迴路的鎖定時

間。 

DD

14M 71 ~ MM

對電荷幫浦電路而言，若迴路濾波器為接在晶片外(Off-Chip)， 

則應該謹慎的設計其充/放電電流大小，因考量 PAD的寄生電容效應 

可能會造成嚴重的損失，所以電流值應至少大於 100µA，以免輸入於

迴路濾波器的電流太小，合理的電流值範圍為 100µA~1mA。 

 
4-4  設計的電荷幫浦電路(Proposed CP Circuit) 
 
   根據上節提到之電流導引技術，除了可以應用在圖 4-25中的電荷

幫浦電路外，我們設計了一個較簡化架構之電荷幫浦電路，也可達到

充電與放電的效果，電路圖如圖 4-26。 

在圖 4-26中，電路運作原理與圖 4-25類似， 與 為 41 ~ MM 1dM

電荷幫浦之充電部份，M 與 為電荷幫浦之放電部份。在當

PFD之
85 ~ M 2dM

PU 脈衝信號正緣輸入時，M 導通且2 PU 輸入使 關閉， 此

時 之電流全部導引至 ，並透過 與 將 複製至輸出端， 
1M

1BI 2M 3M 4M 1BI
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形成了充電電流，對輸出端節點充電。在充電的過程中，當 PU 脈衝

信號為 0時，需使 快速關閉，否則輸出端節點將會一直被充電，

而產生電位誤差。針對這個問題，在 2000年由 Robert C.-H. Chang

提出了含微電位提升電路(Weak Pull-Up Circuit)之充電部份電路，如

圖 4-27所示[27]。藉由微電位提升電路(由 、M 與電流源 組成)， 

4M

5M 6 SI

可將節點 1之電位在 PU 脈衝信號為 0時提升至靠近V ，而加速

之關閉，這樣可以縮短充電的時間。 
DD 4M

 

M1

M3 M4Md1

1

M7

M5 M6

M8Md2

2

C

M2

outV

DDV

1BI

PU

2BI
NDND

PU
outI

outI

DDV

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
圖 4-26  設計的電荷幫浦電路 

 
   但是在圖 4-27的電路中，由於使用了兩個電流源，若再加上相對

之放電部份電路，會使整個電荷幫浦含有過多的電流源，增加了電路

的複雜度，因此在微電位提升電路部分，我們使用了一顆二極體連接 

電晶體( )去取代電流源的使用，利用二極體連接電晶體將節點 1

偏壓至靠近V 的電位，而使在

5dM

DD PU 脈衝信號為 0時加速 之關閉。

此充電部份電路如圖 4-28所示，而放電部份電路之原理與充電部份 
4M
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相似，因此可降低整個電荷幫浦電路(圖 4-26)的複雜度。 

 
 VDD

M1 M2

M3 M4

M5 M6

Iout
1

BI

SI

PUPU

 
 
 
 
 
 
 

圖 4-27 由 Chang 提出之充電部份電路  
 
 

Md5

VDD

M1 M2

M3 M4

Iout
1
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BI

 
 
 
 
 
 
 

圖 4-28  設計的充電部份電路 
 

最後，電荷幫浦在工作電壓 2V、 PU 時脈訊號 125MHz之輸入下，

其充電與放電之模擬分別圖示於圖 4-29與圖 4-30，可以看出此架構

可以操作在 100MHz的環境下。 
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圖 4-29  設計電荷幫浦之充電模擬 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 4-30  設計電荷幫浦之放電模擬 
 
 
4-5  迴路濾波器 

 

     在 2-2節中介紹了 PLL使用一階迴路濾波器的頻率響應，然而，

在圖 2-10中電荷幫浦驅動 PR 和 PC 之串聯組合，每一次電流被注入

迴路濾波器，對 VCO控制電壓而言，會產生一個大的跳動。甚至在 

 61



 

鎖定狀況下，因為 和 之間的不匹配、 和 之時脈饋入會在控 1I 2I 1S 2S

制電壓中產生電壓跳動，此擾動會嚴重地影響 VCO，並破壞其輸出

相位。為舒緩此問題，我們通常加入第二個電容( )和SC PR 及 PC 並 

聯，而形成二階迴路濾波器(如圖 4-31)，來改善鎖定時迴路濾波器上

電壓跳動的情況，如圖 4-32所示。 
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圖 4-31  二階迴路濾波器 
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          圖 4-32  鎖定時迴

 

對於使用二階迴路濾波

根據 2-2節的理論，可以求得

 

一階迴路濾波器
 
二階迴路濾波器
t
路濾波器輸出電壓上之跳動情形 

器的 PLL而言，我們稱之為三階 PLL。

三階 PLL的迴路增益為 
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假設迴路頻寬 K遠大於 zω 但遠小 1pω ，我們可用和式(2-15)相似的

方法求得 K為 
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式(4-8)對應的波德圖顯示於圖 4-33，同時橫軸的刻度為對 K做正規

化(Normalized)後的結果: 迴路增益的相位在直流時為-180°，而零點 

zω 與極點 1pω 分別提供了相位偏移+90°與-90°，所以，為了穩定度的

考量[28]，必需將迴路頻寬 K置於 zω 與 1pω  之間。根據式(4-9)，可以

求得相位邊限(Phase Margin，PM)為: 

 

 

1

11 tantan
pz

KKPM
ωω

−− −= )104( −
 

 

對一個 PLL系統而言，要在任何除頻模數M的情況下皆有一幾 

乎不變的暫態響應，K應該置放於 PM隨M變動最少的頻率處，所

以要滿足這樣的條件可以將式(4-10)對 K微分且令其微分=0 : 
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圖 4-33  三階 PLL迴路增益波德圖 

 

 

    式(4-10)的結果表示若 K為零點 zω 與極點 1pω 的幾何平均數，則 

PM將會最大。因此，我們可以定義一個新的參數γ，其值為: 

 

K
K p

z

1ω
ω

γ == )124( −
 

 

而γ與 PM之間的關係列於表 4-1 
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表 4-1  γ與 PM之關係表 

PM 0° 36.9° 53.1° 61.9° 67.4° 71° 

γ 1 2 3 4 5 6 

 

由 







+= 11

S

P
zp C

C
ωω 及式(4-11)，可求得 PC 與C 之比例關係為 S

 

12 −= γ
S

P
C
C

 )134( −

 

最後，由式(4-12)與式(4-8)，可將迴路頻寬 K表示為γ的函數: 
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     在本論文中，由於是使用晶片上二階迴路濾波器，故電荷幫浦 

電流之選擇為 50µA。最後，根據 4-5節所述並選擇γ=6，可將設計之 

迴路濾波器電容電阻值及相關的參數列於表 4-2。 

 

                表 4-2  迴路濾波器相關參數表 

PR  PC  SC  K  zω  1pω  PM  

3840Ω 130.2 pf  3.72 pf 1.91MHz 0.32MHz 11.46MHz 71° 
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第五章 
模擬結果、晶片佈局與結論 

 

 

前面幾章分別詳細介紹本論文電路部份之原理及設計概念，本章

將要針對系統模擬結果(佈局前和佈局後)與晶片佈局做一說明。最

後，是本論文的結論。 

 

5-1 模擬結果 
 

關於論文之 PLL模擬，主要是以 HSPICE模擬軟體完成，使用

的模型(Model)為 CIC所提供的 TSMC 0.35µm 1P4M BSIM3v3 SPICE 

model，其結果分為幾個部份，以下就分別討論。 

 

5-1-1 相位頻率偵測器與電荷幫浦 

 

    對於在 PLL中的 PFD與 CP，主要觀察的是當參考訊號與 VCO

訊號有相位差時其充電或放電情形是否正確、充電和放電電流大小是

否一致，這樣才能確保 PLL的運作。模擬結果顯示於圖 5-1~圖 5-4。 

 

由圖 5-1與圖 5-2 可知: 在參考訊號領先 VCO訊號時，電荷幫

浦產生一輸出充電電流訊號，目的為使迴路濾波器輸出電壓上升，來 

調整 VCO的振盪頻率，使 VCO振盪頻率增高，趕上落後的相位。

同理可得參考訊號落後 VCO訊號時之情況。另外，為確保 PLL在達

到鎖定之前，迴路的響應皆在符合穩定度的條件之下，因此需使充電

或放電的過程中維持同樣的電流。由於迴路濾波器是直接於晶片上製 
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作，故最後選擇電荷幫浦的電流值大小約為 50µA，其模擬結果顯示

於圖 5-3與圖 5-4。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5-1 參考訊號領先 VCO訊號之充電情況(佈局前) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5-2 參考訊號落後 VCO訊號之放電情況(佈局前) 
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圖 5-3  充電時之充電電流(50µA) (佈局前) 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5-4  放電時之放電電流(50µA) (佈局前) 

 

 

5-1-2  壓控振盪器與除頻器 
  

除頻器在 PLL電路中是屬於高頻的部份，因 VCO輸出訊號頻率

為高頻，所以要觀察除頻器在承受這麼高的頻率下是否可以正確的除

頻，模擬結果如圖 5-5，採用的模式(Modulus)為 1/16。 
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圖 5-5  VCO與除頻器之輸出波形(佈局前) 

 

 

5-1-3  PLL閉迴路模擬 
 
    在確定各個子電路的運作狀況正確之後，接下來我們對整個 PLL

做閉迴路模擬，以了解整個 PLL之鎖定情形，如圖 5-6與圖 5-7所示。 

    圖 5-6顯示了當 PLL啟動至鎖定，其過程中迴路濾波器上的輸出

至 VCO控制電壓隨時間變化之情形，可看出約在 1.85µsec 時趨於 

穩定，此時迴路達鎖定狀態。另外，由 VCO經過除頻器的迴授信號(虛

線)與輸入的參考脈波(實線)的比對，可看出在 1.85µsec後迴路將迴授 

訊號與參考訊號鎖定在同相位，結果顯示於圖 5-7。 

    在佈局後模擬(Post-Simulation)方面，我們將電路佈局後用 LPE

把電路的雜散電容與寄生電容值粹取出來再帶入 HSPICE模擬整個

迴路的鎖定情形，結果顯示於圖 5-8及圖 5-9: 
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Locking time=1.85µs

 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5-6   迴路濾波器輸出電壓(佈局前) 

 

 

 

fRef

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5-7  鎖相迴路輸出抖動模擬(
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fVCO
佈局前) 



 
   由於雜散電容及寄生電容對電路的影響，使得佈局後的鎖定頻率

發生偏移並且使得輸出抖動增加，由圖 5-8得鎖定時間為 3.26µsec; 由

圖 5-9得佈局後模擬輸出抖動為 280ps。功率消耗為 14.1mW、鎖定

輸出頻率約為 980MHz。 

 

 

Locking time=3.26µs

 
 
 
 
 
 
 
 

圖 5-8  迴路濾波器輸出電壓(佈局後) 
 
 

fReffVCO

 
 
 
 
 
 
 

圖 5-9  鎖相迴路輸出抖動模擬(佈局後) 
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5-1-4  設計的 PLL模擬 
 

在鎖相迴路中，除了使用圖 4-25的電荷幫浦電路外，在相同的 

除頻器、相位頻率偵測器電路之下，我們另外使用了圖 4-26設計的

電荷幫浦電路構成鎖相迴路，並用 HSPICE去模擬迴路之鎖定情形，

其結果顯示於圖 5-10及圖 5-11:  
 
 

Locking time=4.32µs

 
 
 
 
 
 
 
 

圖 5-10  設計的 PLL鎖定模擬 
 

fRef

 
 
 
 
 
 
 

圖 5

 

fVCO

-11  設計的 PLL
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輸出抖動模擬 



   由圖 5-10得到設計之 PLL鎖定時間為 4.32µsec，並由圖 5-11得

到設計之 PLL輸出抖動為 320ps。鎖定時輸出頻率約為 950MHz。 
   在設計的 PLL架構上，由於設計的電荷幫浦電路使用二極體連接

電晶體(圖 4-26中 、 )當做微電位提升電路，雖然可使電荷

幫浦電路架構較簡單，但相對會使電路的雜訊增加，使迴路的輸出抖

動增大，這是未來在設計上應注意的地方。 

1dM 2dM

 
5-2 晶片佈局 

 

  本節要介紹在論文中電路的佈局情況，包括了主動元件與被動元件 

兩個部份。使用的製程為 TSMC 0.35µm 1p4m Logic Silicide製程 

 
5-2-1 主動元件 

 

    在論文中電晶體設計上採用的W/L值相對上較大了一點，故在

電路佈局時為有效節省晶片面積且為使電晶體的佈局位置選擇上能

夠更彈性，因此電晶體採用多指狀(Multi-Finger)的形式，如圖 5-12

所示。 

D r a i n

S o u r c e

T h i n

M e t a l  1

P o l y

: Contact

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5-12  多指狀電晶體佈局圖 

 73



 

除此之外，若在電路中有遇到共源組態電路的設計，在佈局上也 

可將多指狀的佈局方式加以應用，如圖 5-13所示; 若 與 有相同

W/L值，則圖 5-9的佈局方式較 、M 各別佈局約節省了晶片面積

50%。 

1M 2M

1M 2

 

 

S  M 1 S  M 2

G  M 2G  M 1

D  M 1 D  M 2
 

 

 

                              (a) 

 

 

G M2
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S M1  / S M2

D M1

G M1

D M2

1M 1M 1M2M 2M 2M 2M

: Contact

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 

圖 5-13  共源組態 (a)電路圖 (b)佈局圖 
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5-2-2 被動元件 

 

在晶片上的被動元件部份，主要為電容與電阻。對 TSMC 0.35µm 

1P4M Logic Silicide製程而言，並無完整的電容模型可供設計者直接

使用，因此用金屬層來實現電容，又考量到 PLL之迴路濾波器的電

容值較一般濾波電路大，故使用Metal 1~Metal 4之交互堆疊的方式

來達到所需之大電容值，如圖 5-14所示。 
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:  V i a

 

 

C
 

 

 

 

                              (a) 

 

M e ta l    1
M e ta l    2

M e t a l    3
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V  i  a

 

 

 

 

 

 

 

(b) 

圖 5-14  電容佈局圖 (a)平面圖  (b)立體圖 
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在迴路濾波器中的另一被動元件為電阻，在佈局上是使用 Poly

材質來實現，設計者可用式 sqcont RLWRR )/(2 +=  ( 為 Contact之

電阻值， 為 Poly材質之單位面積電阻值) 來估計為符合設計的電

阻值所相對需要的面積，並可用圖 5-15所示的連接方式來達成。 

contR

sqR
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P o l y

: Contact

W

L

:  C o n ta c t

P  o  l y

sqcont RLWRR )/(2 +=

R
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5-15  電阻佈局圖 

 

    最後，依照上述的佈局方式來完成整個 PLL晶片佈局，各個子 

電路相對位置顯示於圖 5-16。其中，為使除頻器與 VCO之間不會因

連線而有雜訊互相干擾之情況，在兩個電路之間加入了緩衝器。整個

晶片佈局平面圖如圖 5-17，面積為 1688×1656 。 2mµ
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圖 5-16  晶片佈局相對位置圖 
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圖 5-17  晶片
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C

佈局平面圖 



 
5-3 結論 

 

   本論文設計了一個操作於 900MHz頻段之 CMOS 鎖相迴路，除討

論原理之外，並加以模擬做驗證(佈局前和佈局後)與實際的晶片佈

局，整個鎖相迴路的規格(Specification)整理於表 5-1及表 5-2。 

    

我們在設計目標上，主要為實現一整合於晶片上之 PLL，且在功

率消耗、輸出抖動、鎖定時間、相位雜訊等效能上能夠符合我們的要 

求，所以我們使用兩級差動式的 Ring VCO，以減少電晶體的使用而 

使功率消耗不會太大並可以提高輸出振盪頻率，由佈局前模擬得到在

900 MHz輸出頻率處振盪器功率消耗為 6.2mW; 同時為降低相位誤

差，我們使用了無死帶的 PFD電路，使 PLL在鎖定時的相位誤差為

35ps。整個 PLL的功率消耗為 13.62 mW，鎖定時間為 1.85µsec。 

    

   在佈局後模擬結果方面，鎖定時間為 3.26µsec、輸出抖動為 280ps、 

功率消耗為 14.1mW、鎖定輸出頻率約為 980MHz。這是由於雜散電

容及寄生電容對電路的影響，而讓佈局後結果與預期的值有差異，因

此在未來的電路佈局上，需要加強拉線的技巧:減少金屬線間的跨越、 

及避免拉過長的金屬線，以降低雜散電容值而使佈局後模擬結果更好

一點。  
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表 5-1   鎖相迴路規格(佈局前) 

 

規格          結果 

製程 TSMC 0.35µm 1p4m 

    電源供應電壓           2V 

   PLL輸出頻率         900MHz 

        VCOK       -1000MHz/V 

   PLL相位雜訊    < -102dBc/Hz@600KHz 

    除頻器除數          /16 

   PLL消耗功率       13.62 mW 

    鎖定時間        1.85µsec 

    輸出抖動(Jitter)         35ps 

    鎖定範圍     750MHz~980MHz 

迴路頻寬            1.91 MHz 

 

 

表 5-2   鎖相迴路規格(佈局後) 

 

規格        結果 

   PLL輸出頻率       980MHz 

    鎖定時間       3.26µsec 

   輸出抖動(Jitter)        280ps 

   PLL消耗功率       14.1 mW 

    晶片面積    1688 x 1656 µm2 
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5-4 未來工作 

 

    鎖相迴路的應用極為廣泛，幾乎在各個方面皆可看見它的使用，

包括了無線通訊、有線傳輸、類比及數位積體電路等各個領域。但是， 

要詳細分析鎖相迴路是不容易的，原因是鎖相迴路的理論是極為複雜

的，考量的層面既深且廣，同時有些參數甚至必需要用實際的實驗值

才能做明確的定義。因此，本論文對於鎖相迴路的分析仍有不足的地

方，在未來仍需要再做更進一步的深入研究，以符合系統的要求; 對

現今系統應用來說，我們未來的目標是要設計一應用於 GSM900的

頻率合成器(Frequency Synthesizer)。 

除此之外，實際的晶片測量值對 PLL的設計也是一個重要的參

考依據，因為實際的製程變動影響也必需加入在 PLL的設計中，才

能使 PLL的設計符合實際晶片結果。在晶片量測及儀器分析這部份

也是我們目前較不足的地方，仍有待在未來去加強。 
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