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摘要 

  在諸如高解析度電視、數位相機、通訊與醫療影像系統等數位影像技術的應用

方面，常需要不同的系統架構與電路來進行訊號的處理。而在這些系統與電路裡，

取樣頻率達 100Mhz~200Mhz，解析度要求 8 位元~12 位元的類比數位轉換器在類

比訊號處理中，會是關鍵的元件。本論文所敘述的是用於視訊應用的 1.8 伏特十位

元每秒 135 百萬次取樣速率類比數位轉換器。此類比數位轉換器採取二階式的架

構，其電路主要被分成兩個部份:六位元的粗調類比數位轉換器與五位元的類比數位

轉換器。此二階式類比數位轉換器在微調類比數位轉換器的運作上採取時間分離式

的方式，而在 135Mhz的取樣頻率，25.18066406Mhz的輸入弦波訊號情況下，可達

到 9.217位元的解析度。本類比數位轉換器是採用TSMC 1P6M 0.18µm的CMOS製

程，而整體晶片在 1.8V電源供應下的功率消耗為 108mW，而包括pad在內的面積

需求為 1.8 × 2.3mm2。 
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ABSTRACT 

  Digital video  applications,  such  as HDTV, digital  camera,  communication, 

and medical imaging system require various system architectures and circuits for 

signal processing. Among  these, A/D converters are key components  in analog 

signal processing, and  require conversion speed 100MS/s ~ 200MS/s,  resolution 

8~12 bit. This  thesis describes a 1.8V, 10‐bit, 135MS/s A/D converter suitable  for 

video  applications.  The  proposed A/D  converter  is  designed with  a  two‐step 

architecture  and  is  divided  into  two  primary  components,  a  6‐bit  coarse 

converter  and  a  5‐bit  fine  converter.  The  two‐step ADC with  interleaved  fine 

conversions  achieves  9.217bits  with  a  sampling  frequency  of  135Mhz  and  a 

sinusoidal  input  signal  of  25.18066406MHz  frequency  simulation.  The  A/D 

converter  is  implemented with TSMC 1P6M 0.18µm mixed‐signal process. The 

chip  power  consumption  is  108mW  at  1.8V  power  supply  and  area  including 

pads is 1.8 × 2.3mm2. 
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1.1 動機 
本論文二階式類比數位轉換器主要是應用於高解析度電視系統，然而在進入本論

文的介紹前，必需先闡述為何需要高解析度電視系統取代過去類比電視系統的理由。

過去類比電視訊號的傳送方式，是將類比訊號經由高頻無線電波(UHF 與 VHF)調變

後經由天線發送到接收端，再由類比電視將影像與聲音轉換回來。但是利用類比訊號

傳送，其抗雜訊本就不及數位訊號，致使容易在傳送過程中遭受干擾，使畫面清晰度

表現均不佳，且類比訊號需佔用一定頻寬，使得在頻寬使用上與數位系統相較，其效

率較低；反觀數位廣播，不但抗雜訊的能力提高，可在傳輸前進行壓縮與加密，使得

不論在頻寬的使用上或安全性，均大為提升。且在接收端可針對傳輸過程中訊號衰減

進行校正，使得數位廣播具有較高的視訊與音訊品質，同時增加了可使用頻道數，因

此電視廣播數位化成為未來必然趨勢。 

 

數位電視(Digital TV)和高解析度電視(HDTV, High‐Definition Television)不盡

相同。高解析度電視不論視訊來源是傳統類比訊號或是數位訊號，均有能力將遠端所

傳送來的視訊畫面，處理轉換至高解析度(1,280 x 720 pixels)以上。所以高解析度電

視可以為一般的傳統類比電視，或者是有配備數位接收器之數位電視。  

 

而數位電視(Digital  TV)是在傳送端將電視訊號轉換成為數位信號，再以數位技

術處理壓縮後廣播，經電視機接收後將其轉換為一般電視訊號，顯示在電視螢光幕。

數位電視能提供比傳統電視更銳利的畫質，與更好的環繞音響。但並非所有的數位電

視(DTV)都是高解析度電視(HDTV)，數位電視以解析度來歸類可分為標準(SDTV)與

高解析度數位電視(HDTV)，見表 1.1。 
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數位電視播出格式目前在美國通訊委員會通過的共有 18 種格式，而其中最常使

用的 3 種為 480i，720p，1080i。其中的數字代表每一個畫面的掃瞄線，p 代表漸進

式掃描(Progressive)，這種方式每次掃描全畫面，目前電腦顯示器即是使用這種掃描

方式。而 i 代表交錯式掃瞄(Interlace)，即每次只掃描一個畫面的一半，與現今電視

的掃描方式相同。而目前 480i 數位電視的畫面品質大約同等於現今最好的類比式電

視所能顯示的品質。因此高解析度電視(HDTV)的品質應至少有 720p 的畫質。以現

有的科技，最好的高解析度數位電視為 1080i的畫質水準。 

種類  標準畫質數位電視(SDTV)  高畫質數位電視(HDTV) 

掃描線  畫面解析度低於 720條掃描線  畫面解析度高於 720條掃描線 

播出格式  480i  720p與 1080i 

音質  數位音質，但不一定是杜比音效 提供杜比立體音效 

畫面  畫面與傳統電視相差不大  提供 16：9的畫面比例 

表 1.1 SDTV與 HDTV比較表 

 

 

圖 1.1 數位高解析度電視視訊處理核心的系統架構圖。 

 

圖 1.1 為數位高解析度電視視訊處理核心的系統架構圖，而本論文所要去完成
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的，即是在系統架構圖中間−⋅−⋅−線框中的 Video  Decoder 所需的類比／數位轉換器

(ADC)。在圖 1.1中發現到類比訊號首先經過 Video Encoder處理成數位訊號後，再

經由 De‐Interlacer 把原本為交錯 (Interlace)式掃描的輸入訊號轉換回漸進式

(Progressive)掃描。然後再將訊號傳送到 Scaler去做影像的處理，處理完再將訊號傳

送至 Video Encoder處理，最後由顯示器輸出。 

 

在本論文中，訊號處理的規格是根據 CCIR  601/656 標準中 4:2:2 數位成分影像

(Digital Component Video)規格，而在類比訊號的輸入端需要三個供給給類比數位轉

換器的頻道。一個頻道是用來轉換輸入訊號的明度(Luminance)，而另外兩個是用來

轉換色差(Chrominance)。接下來本論文將解釋何謂 4:2:2 的數位成分影像規格，但

在解釋之前，需先瞭解 RGB，YUV以及 YCbCr這些不同的色度定義。 

 

 RGB色度 

RGB色度被稱為所有色彩的三原色，其分別是紅色(Red)，綠色(Green)以及藍色

(Blue)的色度(Color Space)，可以利用調整它們彼此之間的比例，而產生出任何想要

的顏色。這種色度的表現法在電腦的圖像以及影像上被廣泛的使用，如在電腦裡用來

標示顏色大小的 RGB三數值，每個顏色用 8bit 來記錄，可以有 0~255，共 256種亮

度的變化，三種乘起來就有一千六百多萬種變化，這也是我們常聽到的 24 bit全彩。

而從上述也可看到要以三原色的訊號混合去產生其它的顏色時，需要以相同的頻寬來

組合。但在表現現實的影像時，RGB色度卻不是一個有效率的方法，因為 RGB只能

顯現出顏色的差別，卻無法表示其他有關於色彩的資訊，如強度與色差。   

 

 YUV色度 
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  雖然用 RGB 來表示影像是一項常用的技術，然而人眼對於明度(Luminance) 

變化較敏感，對色差(Chrominance)較不敏感，且如前所說，利用 RGB 色度表示影

像時，不但無法表現色差與強度，又需供給三原色相同的頻寬。而為了減少傳送影像

時的色度頻寬，並降低影像品質劣化的程度，從 80 年代開始，新力公司發展新的視

訊格式，將訊號資訊分成三個頻道，分別是色度、紅色色差與藍色色差，成為 YUV

色度發展的基礎。目前的 YUV色度是作為傳統歐規電視視訊 PAL(Phase Alternation 

Line)、美規電視視訊 NTSC(National Television System Committee)以及法國電視

視訊 SECAM(Sequential Color with Memory)這些影像標準的基本色度。其中 Y為

亮度，U為藍色色差、V為紅色色差。 

 

而在 YUV和經過 Gamma校正後的 RGB(R’, G’, B’)之間的基本轉換可由下列式

子得知： 

0.299 ' 0.587 ' 0.114 '
0.147 ' 0.289 ' 0.436 ' 0.492 ( ' )

0.615 ' 0.515 ' 0.100 ' 0.877 ( ' )

Y R G B
U R G B B Y
V R G B R Y

= + +
= − − + = −
= − − = −

i
i

 

然後經由整理後可得： 

' 1.140
' 0.394 0.581
' 2.032

R Y V
G Y U V
B Y U

= +
= − −
= +

 

如前所述的 RGB範圍值從 0 ~ 255，則轉換後的 Y值的範圍將為 0 ~ 255，而 U

值的範圍就是 0 ~ ±112，V值的範圍就在 0 ~ ±157。其中 Y的綠色成份提升至近 59%

乃是因應人眼對綠色光最敏感的現象，進而降低明度的失真情形。而且在RGB與YUV

色度之間的轉換並不會造成失真的情形，而這些數值在調整後可以應用在 NTSC 和

PAL數位解碼器換編碼器上。 



 

 

Chapter 1: 簡介                                                            

 
 
 
 
 

- 5 -

 YCbCr色度 

YCbCr 色度是在發展全球數位成分影像標準期間所制定的，它被發展成 ITU‐R 

BT.601協定(它的前身是 CCIR  601協定)的一部分。YCbCr是 YUV色度的一種經由

不同縮放及抵補的版本。 

 

雖然人眼對明度的敏感度高於對色差的敏感度，然其對明度的敏感曲線，卻非是

單純的線性，而是呈現對數的分布，因此需要 Gamma 校正的動作。而經 Gamma

校正後的 RGB(R’、G’、B’)與 YcbCR之間的關係。而 YUV和經過 Gamma校正後的

RGB(R’, G’, B’)之間的基本轉換可由下列式子得知： 

0.257 ' 0.504 ' 0.098 ' 16
0.148 ' 0.291 ' 0.439 ' 128

0.439 ' 0.368 ' 0.071 ' 128
' 1.164 ( 16) 1.596 ( 128)
' 1.164 ( 16) 0.813 ( 128) 0.392( 128)
' 1.164 ( 16) 2.017 ( 128)

Y R G B
U R G B
V R G B

R Y Cr
G Y Cr Cb
B Y Cr

= + + +
= − − + +
= − − +

⇒ = − + −
⇒ = − − − − −
⇒ = − + −

i i
i i
i i

 

由於人的視力系統對色度的敏銳度比較不高 ，因此以 YCbCr色度的方式來表示

可以再做一次作取樣(Subsampling)來減低資訊量，其有不同的取樣格式，例如 4:4:4、

4:2:2、4:1:1 以及 4:2:0。這也是普遍使用 YCbCR，另一個重要的理由。4:4:4 格式代

表 YCbCr三種色度的訊號取樣比例均相同，而完整保存影像的資料量，而色度的再

次取樣還可以以 4:2:2或 4:2:0格式來表達；其中 4:2:2格式將原本的資訊量減少為三

分之二，而 4:2:0 格式則可以將資訊量減少為一半。雖然色度的資訊量減少了．但對

人的視覺神經而言卻僅僅感受到微小的差別而已。 

 

 4:2:2的 YCbCr的格式 
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使用 YcbCr色度的 4:2:2取樣格式有很多好處：4:2:2數位成分影像規格是由一種

普遍使用的色度(YCbCr)來表現的，每一條掃瞄線上的主動圖素的個數和影像的標準

無關(雖然掃描線的個數仍然不同)，而且其具有一個階層性的共容加碼的標準。雖然

說 4:2:2 標準一開始發展是為了工作室等級的影像介面，但是現在已經被用在影像設

備和 PC之間以達到減化影像的處理和去設計一個能廣泛使用的設備。 

圖 1.2中描述了在 4:4:2格式時 YCbCr取樣點的位置。在每兩個水平的 Y取樣點

就會有一個 Cb和 Cr的取樣點。每一個取樣點通常在每一個元件都是 8‐bit(消費性的

應用)或是 10‐bit。 

 

在畫面的緩衝器，每一個取樣點則需要 16‐bit。在顯示畫面時，當有 Y的取樣而

沒有 Cb和 Cr資料的取樣點時，利用上一個和下一個取樣點來內插出 Cb和 Cr的值。 

 

 

圖 1.2 4:4:2格式時 YCbCr取樣點位置 
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1.2 規格 
由於在數位高解析度電視視訊處理核心中，需要一個高解析度且高速的類比數位

轉換器去轉換由 RGB輸入的類比訊號在送給後面的 DSP去處理，所以在本節中將定

義本論文類比數位轉換器的規格。 

 

 解析度 

因為人眼睛的視覺接受度大概是 300個灰階(Gray Level)，所以在類比輸入轉換

所需要的三個類比數位轉換解析度都必須在 9‐bit 以上。而一般市面上處理影像通常

都是由 RGB三原色的三個頻道，而每一個頻道都會有一個 8‐bit的類比數位轉換器。

當三個頻道的色階疊合在一起時，影像便會以 24‐bit來顯示，即約 16,800,000種顏色，

也就是俗稱的全彩(True Color)。 

 

近幾年，為了使消費性商品的品質更好，甚至加入了第四個辨別影像的頻道—灰

階，使得原本的 24‐bit的解析度更快速的增加到 32‐bit。 

 

而數位高解析度電視視訊處理核心的類比輸入還是會維持以 RGB三個頻道，但

是本論文將三個類比頻所需的類比數位轉換器以較高的 10‐bit 解析度來取代一般市

面上 8‐bit 的類比數位轉換器。所以當三個頻道的色階疊合在一起時，影像便會以

30‐bit來顯示。以達到提昇影像解析度的目的，而且還可以和 32‐bit的影像輸入系統

更為相容。 

 

 轉換速率 

表 1.2中顯示視訊的兩大系統：525/60與 625/50。現就這兩系統來估算轉換速率。 
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Parameters  525/60 Systems  625/50 Systems 
Coded signals： 

Y, Cb, Cr or R’, G’, B’ 
These  signals are obtained  from gamma pre‐corrected 
signals. namely：Y, B’−Y, R’ −Y or R’, G’, B’ 

Number of samples per 
total line： 

 Y or R’, G’, B’ 
 Cb, Cr 

 
 

858 
858 

 
 

864 
864 

Sample structure  Orthogonal  line,  field  and  frame  repetitive. The  three 
sample structures  to be coincident and coincident also 
with  the  luma  sampling  structure  of  the  4:2:2  family 
member. 

Sample frequency： 
 Y or R’, G’, B’ 
 Cb, Cr 

 

 
13.5 MHz 
13.5 MHz 

 
The  tolerance  for  the  sampling  frequency  should 
coincide with the tolerance for the line frequency of the 
relevant color television standard. 

Form of coding  Uniformly quantized PCM, 8 or 10 bits per sample. 
Number of samples per 
digital active line： 
 Y or R’, G’, B’ 
 Cb, Cr 

 
 

720 
720 

Analog to digital 
horizontal timing 

relationship from end 
of digital active line to 

0H 

 
 

16 Y clock periods 
 

 
 

12 Y clock periods 
 

Correspondence 
between video signal 
levels and quantization 
level for each sample： 

 Scale 
 

 Y or R’, G’, B’ 

 
 
 
 

0 to 255 ( 0 to1023) 
 

220(877)  quantization  levels  with  the  black 



 

 

Chapter 1: 簡介                                                            

 
 
 
 
 

- 9 -

 
 
 
 

 Cb, Cr 
 
 
 

 Code‐word usage 

corresponding  to  level  16(64)  and  the  peak  level 
corresponding  to  level  235(940). The  signal  level may 
occasionally excurse beyond level 235 (940). 
 
220(877)  quantization  levels  in  the  center  part  of  the 
quantization  scale with  zero  signal  corresponding  to 
level 128 (940). 
 
Code  words  0  (0‐3)  and  255  (1020‐1023)  are  used 
exclusively for synchronization. 

表 1.2 525/60與 625/50視訊系統規格表 

 

在表 1.2中可以看出視訊系統的兩種規格:525/60Hz、625/50Hz。在 525/60系統

中，解析度為 525條掃描線，而 Field Rate為 60 Hz。其每條掃描線的取樣值為 858

點。所以適合的轉換速率為： 

× × =525 60 858 27.027  MHz.  

而就 625/50系統而言，其每條線的取樣值為 864點。所以，適合的轉換速率為： 

× × =625 50 864 27  MHz.  

考慮平行化處理(Pipeline  Processing)，所以適合的四倍頻為 108.108 MHz(或 108 

MHz)，五倍頻為 135.135 MHz(或 135 MHz)。下表 1.3為本論文二階式類比數位轉

換器所達到的規格。 

Resolution  9.4bit 
Maximum Sampling Rate  135MS/s 

Technology  0.18µm 1 poly 6 metal CMOS 
Supply Voltage  1.8V   
Full Scale Range  1.6Vpp Differential 

Power Consumption 
Total 

Analog Circuit Power   
Digital Circuit Power 

 
 

108mW 
72mW 
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(135MS/s. 1.8V)  36mW 

表 1.3 本論文二階式類比數位轉換器規格表 

 

1.3 各章節概述 
  在 1.1節與 1.2節概略介紹後，本論文最後將為讀者簡介在後續的各章中所將要

介紹的主題。 

 

在第二章的前半將介紹在類比數位轉換器中的幾個重要參數，而在參數介紹完

後，將介紹 Nyquist  Rate 類比數位轉換器中，與本論文二階式類比數位轉換器相關

的類比數位轉換器架構。 

 

  第三章將是本論文的主題，該章一開始將從本論文二階式類比數位轉換器架構特

點切入介紹，再逐漸深入到每個子電路設計與實現，然後緊接著介紹在佈局上的考

量，最後在尾聲時整理與介紹本論文類比數位轉換器的 FFT模擬結果。 

 

  第四章將介紹本論文測試的考量與測試板的製作，而在最後的第五章除提出未來

的展望，更整理出對本論文二階式類比數位轉換器所改進的方向。接下來，進入本論

文的第二章。 
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2.1 第二章簡介 
  類比數位轉換器可被粗略分為三個群組（見表2.1） ：低速到中速（Low−Medium 

Speed）、中速（Medium  Speed），高速（High  Speed）三種。而在第一章中根據

高解析度電視（HDTV, High‐Definition Television）的需求，應從高速的群組中選

取本論文類比數位轉換器所需要的架構。在本章的一開始，將會先介紹類比數位轉

換器的概念，接下來切入討論類比數位轉換器的表現參數（Performance Metrics）。

介紹完類比數位轉換器的表現參數後，將在高速的類比數位轉換器架構中，選取與

本論文二階式類比數位轉換器相關的四個主要架構(快閃式(Flash)、雙區間式

(Subranging)、導管式(Pipelined)與時間分離式(Time‐interleaved))來做概念性的介

紹。 

Low‐to‐Medium Speed 

High Accuracy 

Medium Speed 

Medium Accuracy 

High Speed 

Low‐to‐Medium Accuracy

 Integrating 

 Oversampling 

 Successive 

approximation 

 Algorithmic 

 Flash 

 Subranging 

 Folding 

 Pipelined 

 Time‐interlived 

表 2.1 類比數位轉換器架構分類表 

 

  類比數位轉換器與數位類比轉換器，是擔任類比訊號與數位訊號溝通的兩座橋

樑。將外界的連續類比訊號放入一個個切割好的小區間，再根據類比訊號所座落的

區間，將其分門別類，最後將訊號所在的區間編號用 0、1碼表示，輸出成系統所需

要數位訊號，這就是類比數位轉換器的功用。上述中的小區間，並不一定都是相同
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的大小，而隨著類比數位轉換器架構的不同，而有不同的尺寸。而這些將在往後的

幾個章節中依序介紹。 

 

2.2 類比數位轉換器重要參數介紹 
  在評估類比數位轉換器的表現方面，有許多評鑑的方法。接下來將會介紹在類

比轉換器表現評估中幾項重要的參數。 

 

2.2.1 解析度 

  在類比數位轉換器中，最重要的參數即為解析度(Resolution)。在 2.1節中，本

論文提到類比數位轉換器的工作，簡單地說就是分辨類比的訊號落在哪一個小區

間。在相同的訊號範圍內，一個類比數換轉換器能分辨的區間數越多(也意謂著區間

的尺寸越小)，分辨的速度越快即代表其效能越好。其中剛所提到的，所能夠分辨的

最小區間即是類比數位轉換器的解析度。而表示解析度的方法，通常用二的指數方

式來表示，比如說解析度 10位元(10 bit)的意思即是 102 1024= 。但是在 2.1節說過，

並非所有的區間都是同樣的大小，所以 10位元的意思是指類比數位轉換器所能分辨

的最小區間，有將類比輸入訊號範圍除以 1024後所得的範圍那麼小，而並非指所有

的區間。 

 

而類比數位轉換器的解析度又稱為有效位元數(ENOB,  Effective  Number  of 

Bits)。之所以這樣稱呼的原因，是因為雖然在電路的設計時，將區間的尺寸分割得

極小，但實際上因為電路的雜訊影響、製成漂移與不匹配等種種因素，使得類比數

位轉換器根本無法將類比訊號分辨到那麼細的區間，致使經過數位訊號處理所重建

回來的波型發生失真的情形。所以為了進一步評估類比轉換器的有效位元數，就必
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須要配合下一個所要介紹的參數：訊號雜訊比(SNR, Signal to Noise Ratio)。 

 

2.2.2 訊號雜訊比 

  訊號雜訊比(SNR)即是類比數位轉換器的輸出訊號與雜訊的能量比。回顧上頁

的敘述，將類比訊號依據訊號座落的區間，作分類並轉換成數位訊號的動作，被稱

為量化(Quantization)。而不管類比數位轉換器可分辨的區間再細再小，還是無法代

表真正的類比連續信號，故難免有失真的情形發生，這種失真的情形稱作量化誤差

(Quantization Error)，圖 2.1(a)即為理想類比數位轉換器的輸入/輸出特性曲線，而

圖 2.1(b)為量化誤差的示意圖。其中∆表示類比數位轉換器能分辨的最小區間範圍。 

 
圖 2.1 (a)理想類比數位轉換器輸入/輸出特性曲線  (b) 量化誤差示意圖 

 

  在圖 2.1(b)中，假設量化誤差 Q(n)是一個均勻分布的隨機變數 (Random 

Variable)，則其機率密度函數(Probability Density Function)在最小區間範圍∆內可

視作一常數。如圖 2.2所示。 

 

圖 2.2 量化誤差機率密度函式圖 
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圖 2.2中函式 f(Q)可以寫成: 

1
( )

0
f Q

⎧
⎪= ∆⎨
⎪⎩

    ( )
2 2

Q n

otherwise

∆ ∆
− < <  

而計算量化誤差機率密度函數的 R.M.S值則為下式: 
2

2 22
,

2

1
12Q rmsV Q dQ

∆

∆
−

∆
= =

∆ ∫  

當在量化誤差均勻分布在 ~
2 2
∆ ∆

− 間的假設下，量化誤差的等效電壓振幅為

, / 12Q rmsV = ∆ ，且量化誤差的大小與輸入訊號的頻率或大小均不相關。而在此，

再定義輸入訊號是在振幅範圍−V ref與+V ref間的弦波訊號。所以在輸入訊號的交流訊

號部份，其 R.M.S值為: 

, 2
ref

IN rms

V
V =  

再定義 N 為類比數位轉換器的位元數(Bits)，因此類比數位轉換器所能分辨的最小

區間大小 VLSB為: 

2
2

ref
LSB N

V
V = ∆ =  

再回顧訊號雜訊比的定義: 

,

,

3220log 20log 20log 2
2

12

ref

IN rms N

LSBQ rms

V
V

SNR VV

⎛ ⎞
⎜ ⎟⎛ ⎞ ⎛ ⎞
⎜ ⎟= = =⎜ ⎟ ⎜ ⎟⎜ ⎟⎜ ⎟ ⎜ ⎟ ⎝ ⎠⎝ ⎠ ⎜ ⎟
⎝ ⎠

 

6.02 1.76; :SNR N Unit dB⇒ = +    

上式所算出的 SNR 值，是在只考量量化誤差為類比數位轉換器中唯一的雜訊源情

況下成立。但實際的電路操作時，除量化誤差外，尚有其他的雜訊源，如熱雜訊

(Thermal Noise)，以及因為電路線性度不足所造成的失真(Distortion)等等。故會降

低最後輸出的訊號雜訊比，進而影響類比數位轉換器有效位元數。所以在計算類比
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數位轉換器的有效位元數(ENOB)時，是將由類比數換轉換器所輸出的數位碼，經

FFT轉換成頻譜後，再計算頻譜分布的 SNR值，套入上式算出 N值所得。 

 

2.2.3 訊號與雜訊失真比 

  在上一節中，考慮了只存在量化誤差(Quantization Error)下的訊號雜訊比，但

如前所述，實際的類比數位選換器在運作時，所遭遇到的雜訊源並不只有量化誤差

一種。將量化誤差、熱雜訊、諧波失真(Harmonic Distortion)等均包含在雜訊內，

再做訊號雜訊比所得的即是訊號與雜訊失真比。測試訊號與雜訊失真比時，所輸入

的訊號為弦波的型式，致使從類比數位轉換器輸出所轉換的頻譜將會有訊號源出

現。而又因為電路本身所造成的失真，亦可在頻譜上看到諧波的出現。由於取樣理

論的驗證，許多高頻的諧波也被映射到低頻的頻寬內。所以在頻譜的運算上，訊號

與雜訊失真比(SNDR, Signal to Noise + Distortion Ratio)即是將訊號以外的頻律均

納入雜訊的範疇內，再將訊號跟雜訊取比值，並取 dB值所得。 

 

2.2.4 動態範圍 

  在類比數位轉換器在操作時，當輸入訊號超過一定的範圍後，將會造成電路運

作的不正常。使得在頻譜的表現上，諧波訊號將大幅的增加，致使整體類比數位轉

換器的訊號與雜訊失真比表現變差。故在最大的訊號與雜訊失真比值(SNDR)與雜訊

失真比值為 0dB之間的輸入訊號範圍，即是所謂的動態範圍(Dynamic Range)。下

頁圖 2.3 即是動態範圍與訊號與雜訊失真比值的關係圖。在理想的情況下，動態範

圍應該與類比數位轉換器的全輸入範圍(Full  Scale  Input  Range)相同。但在實際

上，由於雜訊的影響，致使類比數位轉換器的動態範圍，較理想情況下的全輸入範

圍小。 
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圖 2.3 動態範圍與訊號與雜訊失真比值關係圖 

 

2.2.5 非線性度 

  類比數位轉換器的轉換曲線可被近似成一條直線，且隨著解析度的增加會更加

接近直線的特性。但是根據之前的敘述，類比數位轉換器實際上是在作量化的動作，

其輸出的數位碼是逐步隨著訊號所座落的區間而升高，而非隨著輸入訊號本身而升

高。這也意謂著及再理想的類比數位轉換器，仍存在著非線性的特性。而在理想的

類比數位轉器中，應該同樣大小的最小轉換區間，實際上卻並不一定存在。隨著雜

訊等的影響，可能使區間產生有些大有些小的情形。而這些更助長了類比數位轉換

器的非線性特性。在圖 2.4中，顯示了在實際轉換曲線中出現的四種錯誤。圖 2.4(a)

中的錯誤稱為偏移誤差(Offset Error)，所造成的原因在於整體轉換曲線的漂移，使

得實際曲線與理想曲線間，相差一個 DC 準位的漂移。而在圖 2.4(b)中的錯誤為增

益誤差(Gain Error)，其造成的原因則是在於實際的分辨區間較理想曲線上的分辨區

間大或小，使得整體曲線的轉換增益較理想有所偏差。此現象可從圖 2.4(b)中的近

似於理想與實際轉換曲線的兩條直線看出端倪。而不論是來自偏移誤差(Offset 

Error)或增益誤差(Gain Error)，均會造成理想轉態點與實際轉態點的偏差，故此錯
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誤稱作轉態點偏差(Threshold Error)，如圖 2.4(c)所示。而如果有某一個分辨區間太

大，以至兩個轉態點被合併成一點，使得整體輸出的數位碼，缺了轉換的一階(即數

位碼的一碼)，這種錯誤稱作缺碼(Missing Code)，如圖 2.4(d)所示。 

 

圖 2.4 類比數位轉換器實際轉換曲線中四種錯誤示意圖 

(a)偏移誤差(Offset Error) (b)增益誤差 Gain Error)   

(c)轉態點誤差(Threshold Error) (d)缺碼(Missing Code) 

 

  由上圖 2.4 與上一段的敘述，可以清楚地知道在類比數位轉換器中所會出現的

非線性錯誤，而為了描繪轉換曲線的非線性行為，需用到以下的兩個參數：

Differential Nonlinearity (DNL)與 Integral Nonlinearity (INL)，其定義如下所示： 
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( 1) ( )( ) 1
1

UB i UB iDNL i
LSB

+ −
= −  

( ) ( )( )
1

idealUB i UB iINL i
LSB

−
=  

上二式中 UB(i)為類比數位轉換器輸出第 i 個碼時，輸入訊號的位置，理論上

UB(i+1)‐UB(i)＝1LSB。在上二式中的 Differential  Nonlinearity  (DNL)如公式所

示，是為了量出實際上每一個轉換區間大小與理想上區間大小(1LSB)相差多少，而

Integral  Nonlinearity  (INL)則是為了表示實際轉換曲線每一階與理想轉換曲線的

差距。圖 2.5即為 INL與 DNL在轉換曲線上的示意圖。 

 

圖 2.5 類比數位轉換器轉換曲線 INL與 DNL示意圖 

 

2.3 Nyquist Rate類比數位轉換器架構回顧 
  為了完成在 2.1 節中類比數位轉換器的運作，有許多的架構陸陸續續地被發展

出來，在表 2.1中，本論文約略地將將目前常用的類比數位轉換器架構 ，做了分類。

由於本論文的類比數位轉換器是應用在 HDTV系統，故在架構的選擇上虛選取高速
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的架構，在傳統上，當類比數位轉換的取樣頻率(Sampling  Frequency  fClk)超過

1MHz，就可被稱為高速的類比數位轉換器。但是在目前的應用上，通用的範圍是

10MHz以上。且除了取樣頻率 fClk，應用範圍的輸入頻率 fIn以及所需的解析度也是

要去考慮的，並且這些條件對類比數位轉換器的架構的選擇而言是有很重大的影響

的。而每一個架構都有其優點與缺點，並針對不同的應用，在架構的選擇上亦有不

同的考量。在 2.3 節中，將介紹與本論文二階式類比數位轉換器相關的快閃式、雙

區間式、導管式與時間分離式四種架構。 

 

2.3.1 快閃式類比數位轉換器 

  回顧在 2.1節中的敘述，如果將類比數位轉換器所進行的量化工作視作一把尺，

將輸入訊號視作是待測的長度，並將分辨的區間視作尺上的刻度。則最直觀的想法，

即是將每一個刻度設成同樣的大小，再去對類比訊號做量測的動作。這就是快閃式

類比數位轉換器(Flash ADC)的概念。而根據前述，由於快閃式類比數位轉換器的概

念是將輸入訊號的範圍切成相同大小的分辨區間，使其在處理類比訊號時，不需要

作多階的處理。這樣的特性使快閃式類比數位轉換器成為所有架構中最快的一種。

下頁圖 2.6即是快閃式類比數位轉換器的例子。 

 

如圖 2.6所示，快閃式類比數位轉換器的電路結構主要是由比較器(Comparator)

和電阻串及參考電壓源所組成的參考電壓(Reference  Voltage)所組成的。而經由比

較器轉換後的數位輸出再由數位邏輯電路來解碼。轉換器輸入的範圍 VIn_min 和

VIn_max，是由參考電壓源 VRef_min及 VRef_max來定義。因為快閃式類比數位轉換器的比

較器是由並列方式去做連結的，所以也可稱為並列式的類比數位轉換器。 
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在電路的操作方面，類比輸入訊號直接與各個參考電壓源比較，再經由比較器

去做數位碼的轉換，之後再由比較器的輸出判斷輸入訊號位於哪兩個參考電壓源之

間，最後經由編碼器(Binary  Encoder)，得到相對應的數位輸出。而比較器的輸出

訊號回隨著輸入訊號的升高，而產生逐步增加的 1 碼(與逐步減少的 0 碼)，而這種

碼的型式就類似一個水銀溫度計內的水銀柱隨著溫度升高而節節攀升的表現類似，

因此這種輸出訊號的形式通常也可稱為溫度計碼(Thermometer Code)。 

 

圖 2.6 快閃式類比數位轉換器示意圖 

 

快閃式類比數位轉換器雖然是最快的架構，但其此架構有一個缺點。一個 n‐bit

的快閃式類比數位轉換器如需要作設計溢出指示(Out‐of‐Range  Indication)功能

時，則需要 2n+1個比較器以及 2n個電阻，否則只需要 2n‐1個比較器，但仍需 2n個
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電阻。這使得比較器的個數會隨著解析度增加而以指數增加的方式倍增，同時功率

消耗及晶片的面積也會以相同的倍數成長。這個嚴重的缺點，限制了快閃式類比數

位轉換器在高解析度方面的應用。 

 

  此外誠如本節第一段所說，快閃式類比數位轉換器的構想來自將輸入訊號的範

圍切成相同大小的分辨區間，這也意謂著對一個 n‐bit 的類比數位轉換器而言，每

一個比較器都必須達到 n‐bit的準確度(Accuracy)。如此一來也會造成更高的功率消

耗及面積。因此當類比數位轉換器的解析度需求增加時，比較器的複雜度也會跟著

提高。因此一些如自動歸零(Auto‐Zeroing)的設計技巧，必須被用來改善比較器低

頻雜訊和抵補(Offset)的問題。此外，由於快閃式類比數位轉換器常被運用在高速的

需求方面，所以所有的電路均操作在高速的情形下，也致使當解析度需求提高時，

快閃式類比數位轉換器的功率將大幅地增加。 

 

雖然用來取樣輸入訊號的取樣‐保持放大器（Sample‐and‐Hold Amplifier）對

快閃式類比數位轉換器而言，並不是一個必要的元件。但是因為 CMOS的高速比較

器通常會有一個差動放大器在它的前端，所以在比較器陣列之前加上一個取樣‐保持

放大器，可以用來避免在差動放大器之間輸入訊號的不同步，且可以降低輸入阻抗，

甚至可以增加整個系統的類比頻寬。 

 

2.3.2 雙區間式類比數位轉換器 

  在介紹快閃式類比數位轉換器時，曾提到其最大的缺點即在於功率消耗及晶片

的面積會以指數的倍數隨著解析度的增加而成長。這使得這種架構不適合用在

8~10bit以上解析度的類比數位轉換器。因此需要再發展一種架構，除了兼具快閃式
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類比數位轉換器的高速優點以外，亦能在增加解析度的同時，不使轉換系統的功率

消耗及晶片的面積會呈指數性地增加。 

 

  為了達成上段末所敘述的目的，請再回顧在上節首段中將類比數位轉換器處理

類比訊號的過程，比喻成用尺去量長度的敘述。在快閃式類比數位轉換器中，這把

尺上的刻度均是同樣的大小，使其在處理訊號時，所有電路均是並行地處理，雖能

達到高速運作的目的，但也無可必免地使整體電路的需求隨解析度要求升高而成指

數性增加。如要解決這個問題，先想一下一般人在量測的過程，是否可以將尺的刻

度調成不同大小的尺寸，再一次次地與待測長度作比較。舉例來說，量一個未知長

度時，先用公分的刻度去量，確定長度落在某一個公分範圍內時，在用公釐的刻度

去量。然後再將兩者的結果合起來，亦可以得到與一開始就以公釐去測量未知長度

的快閃式類比數位轉換器架構相同的結果。 

 

而為了實現上述的方法，最直觀的作法即是將所需要的解析度分成粗調(Coarse 

Part)以及微調(Fine  Part)兩個部份。每一個部份都有他們自己的快閃式類比數位轉

換器：這兩個部份都依序轉換，然後在最後輸出的訊號中將他們所產生的數位輸出

結合在一起。此即是雙區間式類比數位轉換器(Subranging ADC)的原裡。這種形式

的類比數位轉換器被稱為兩階式 (Two‐Step)類比數位轉換器或是半快閃式

(Half‐Flash)類比數位轉換器。圖 2.7即是 8位元雙區間式類比數位轉換器示意圖。

其前端有一個用來對類比輸入訊號作取樣的取樣‐保持放大器（SHA）。於是訊號便

被S/H1保持住並被用來供給粗調的快閃式類比數位轉換器，需注意的是S/H1與S/H2

為 8位元的解析度需求，此乃是為了避免訊號的失真。而如前所說，粗調類比數位

轉換器其所能分辨的區間尺寸較大，故其解析度的表現較低，只需 4位元的解析度。
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而產生的數位碼則操控具有 8位元解析度的數位類比轉換器，與 S/H2的輸出作相減

的動作，再經放大倍率 8的放大器放大訊號。此放大的動作，降低了 S/H3的解析度

需求。也使後續的 5位元微調類比數位轉換器的解析度需求降低，而由粗調類比數

位轉換器所產生的 4位元碼與微調類比數位轉換器的 5位元碼，經由數位謬誤電路

的校正，產生正確的 8位元碼。 

 

圖 2.7 8位元雙區間式類比數位轉換器示意圖 

 

  在完成上述後，本論文在此先與快閃式類比數位轉換器架構做比較，再進一步

分析圖 2.7 中雙區間式類比數位轉換器的優缺點。以同樣 8 位元的類比數位轉換器

規格為例，在面積的需求上，快閃式類比數位轉換器共需要 82 256= 個比較器與前

置放大器，而雙區間式類比數位轉換器只需要 4 52 2 16 32 48+ = + = 個比較器與前置

放大器，在面積上幾乎少了 5倍的需求。 

 

但是圖 2.7 中的雙區間式類比數位轉換器仍有缺點，其需要多顆高解析度的取

樣‐保持放大器(SHA)，所以一般實現的雙區間式類比數位轉換器如圖 2.8 所示。其

與圖 2.7 最大的不同，即是輸入訊號直接送入粗調類比數位轉換器與微調類比數位
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轉換器作取樣的動作，而非同圖 2.7 透過 S/H1、S/H2與 S/H3三個取樣‐保持放大器

（SHA），做類比訊號傳遞的動作。雖然省去了取樣‐保持放大器的需求，但也造成

了要處理下一筆類比訊號，須等待粗調與微調類比數位轉換器均處理完前一筆類比

訊號後，方能進行，而此種情形，卻可以在圖 2.7中解決，但卻必須付出 S/H1、S/H2

與 S/H3三個取樣‐保持放大器的面積代價。 

 

圖 2.8 一般實現 8位元雙區間式類比數位轉換器 

 

  此外由於在圖 2.8中，改用選擇電壓區間的方式(此部份將在第三章詳談)取代圖

2.7中的數位類比轉換器與增益為 8倍的放大器，使得微調類比數位轉換器的解析度

需求須達到 8位元的要求，這也是圖 2.7與圖 2.8有所差異的地方。而關於這個部份，

在往後的第三章會有更詳細的介紹。 

 

對一個雙區間式類比數位轉換器來說，其數位輸出一定會有一個時脈週期

(Clock Cycle)的延遲。因此，為了將兩級的轉換同步化，必須將一個數位的閂鎖放

在第一級轉換的輸出和數位輸出的暫存器(Register)之間。因為這種延遲是個常數，

而且很容易被定義，所以在大部分的應用中是可以接受的。而在此也可看到雙區間

式類比數位轉換器的好處：在付出一個時脈週期的延遲，卻可大幅降低電路與功率



 

 

Chapter 2: 類比數位轉換器的基礎介紹                                                                                 

 
 
 
 
 

- 25 -

的需求，此外由於整體架構只有兩級，遠比多級架構來的簡單，在時脈上的控制也

較容易。而這些均是雙區間式類比數位轉換器的優點。 

 

2.3.3 導管式類比數位轉換器 

既然可以實現雙區間式類比數位轉換器，自然可以將雙區間式的二階架構轉成

多階的架構，演生出導管式類比數位轉換器(Pipelined ADC)的架構。在前一小節所

介紹的雙區間式類比數位轉換器，是將尺的刻度分作兩個單位，而導管式則是分成

更多的單位。換句話說，如果雙區間式類比數位轉換器是將尺分成公分與公釐的話，

則導管式則是分成公尺、公分、公釐等等更多的刻度。也因此，比較的動作也將較

雙區間式類比數位轉換器來得多次，也使本架構的時脈延遲較雙區間式類比數位轉

換器來得長。 

 

圖 2.9顯示的是一個 10位元的導管式類比數位轉換器架構。本質上來說，導管

式類比數位轉換器的架構和兩階快閃式類比數位轉換器非常相似。它們主要的不同

點在於對導管式類比數位轉換器來說，從取樣‐保持放大器到最後一級的轉換級之

間，多加了很多個轉換級。也因為如此，所以也就要多出許多數位延遲的元件使的

轉換同步。因此整個系統輸出的延遲時間也會跟著增加。而每一階要取多少的解析

度，一直是導管式類比數位轉換器的課題。在圖 2.9的 10位元導管式類比數位轉換

器，每一階被稱作為 1.5 位元，這是因為雖然每一階均是兩位元的輸出，但其中的

一個位元將與下一階作數位謬誤校正之用，等於兩階共用一個位元的輸出，所以才

得 1.5位元的稱呼。 
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圖 2.9 10位元導管式類比數位轉換器 

 

而在導管式類比數位轉換器的每一個轉換級並不需要相同的準確度。以圖 2.9

的 10 位元導管式類比數位轉換器為例，在類比前端的取樣‐保持放大器以及第一級

的轉換級都必須被設計成具有 10‐bit的準確度。為了方便說明，在此假設導管式類

比數位轉換器為 n位元的解析度，並被分成 z個轉換級，且在每兩個相鄰的轉換級

之間會有重疊的 1 位元。那麼第二級的轉換只要有 1nn
z

− + 位元的解析度就行了。

所以，第 i級的轉換所需的解析度可被表示為： 

( 1) 1,n nn i if N
z z

− − + ∈i  

此處，N指的是自然數。而為了更進一步的說明清楚，首先假定所有轉換級的準確

度都被設為 n‐bit。所需的高速比較器的總合為： 



 

 

Chapter 2: 類比數位轉換器的基礎介紹                                                                                 

 
 
 
 
 

- 27 -

所需的 D型正反器(D Type Flip Flop, DFF)的總合也和 z有關，可被表示成： 

 

  從上式中的計算，可以發覺在元件的需求量上，導管式類比數位轉換器比快閃

式類比數位轉換器少了很多。那是因為快閃式類比數位轉換器的元件個數是隨著解

析度做指數倍數成長，而導管式類比數位轉換器的元件個數是線性成長。 

 

  而在數位謬誤校正的部份，導管式類比數位轉換器的原理雖然與雙區間式類比

數位轉換器所運用的原理相同，只能校正相鄰兩階的數位謬誤。但是由於其多階的

電路架構，使其整體類比數位轉換器不論是轉換時的增益，抵補電壓，或者是線性

誤差，都可以被校正。但最後一級的誤差無法被校正，而直接被傳送到最後的數位

輸出。 

 

  至於在轉換速率(Conversion Rate)的考量方面，導管式類比數位轉換器受限於

單階的速度。而由於每一階電路的速度隨著解析度的要求而有所差異，迫使了整體

類比數位轉換器的速度受限於處理速度最慢的那一階電路。但是導管式類比數位轉

換器是兩階快閃式類比數位轉換器的一種成功的變形。並且為最普遍的高速類比數

位轉換器之一。 

 

2.3.4 時間分離式類比數位轉換器 

如果在不考慮面積需求的考量時，可以利用時間分離式類比數位轉換器(Time 

( ) ( ) ( )/ / 12 1 1 2 1 ,  if +− + − ⋅ − ∈n z n z nz N
z

21

1

1 ( 1) ( 1)
2 2

−

=

+ − −
= ⋅ − =∑

z

i

z z zi z
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Interleaved ADC)的方式來增加轉換速率，圖 2.10即是時間分離式類比數位轉換器

的電路示意圖。其架構是由 n組相同的類比數位轉換器並聯而成，每一個分支均有

屬於自己的取樣‐保持放大器(SHA)與類比數位轉換器。基本上，這些類比數位轉換

器可以使用快閃式的架構，而類比輸入訊號是同時並行輸入每一個取樣‐保持放大器

的，但是就像圖 2.10 所示，每一個分支的取樣‐保持放大器與類比數位轉換器是被

設為一個接著一個依次被啟動。至於數位輸出則透過數位電路中的多工器選擇，使

在所有轉換分支的輸出中找出正確的輸出訊號路徑。從資料的處理觀點來說，這種

架構本質上來說是一種平行的處理，因為它的轉換是由不同的電路來完成的。但是

要注意的是只有要做轉換的分支會被激發，而並非所有的分支同時工作。 

 

圖 2.10 時間分離式類比數位轉換器 

 

  在本節的一開始便提出，時間分離式類比數位轉換器的最大優點即是提高轉換

速率。為了說明，在此假設一個 n‐bit 且擁有 z 個轉換分枝的時間分離式類比數位

轉換器而言，若它有 fClk的轉換速率，那他就需要 z個 n‐bit準確度，且轉換速率能

達到 z．fClk的快閃式類比數位轉換器。但是雖達到較原速度快 z倍的目的，卻耗費
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大量的面積，且為了控制每個分支正確的運作，致使時序問題成為時間分離式類比

數位轉換器最大的難題。 

 

2.4 第二章總結 
  介紹完類比數位轉換器的重要參數與本論文相關的類比數位轉換器架構後，即

將進入第三章，本章之所以會在表 2.1 中的類比數位轉換器架構中，只選出快閃式

(Flash)、雙區間式(Subranging)、導管式(Pipeline)與時間分離式(Time Interleaved)

這四種架構來介紹的原因在於，這四種架構均可實現 HDTV所需要的轉換速率或解

析度的需求。然而在 2.3 節的敘述中可以得知，每種架構均有其優點，但也有其缺

點。表 2.2 即為上四種架構的整理。而為了綜合各個架構的優點並改進其缺點，即

是本論文的目的。而如何選取架構，並如何改進，改進的理由為何，將會在第三章

有詳盡的介紹。 

Architecture of A/D 
converter 

Characteristics 

Flash ADC  +Fast Architecture 
+High‐speed SHA unnecessary 
−Large number of comparators 
−Large die size 
−More power dissipation 
−Sensitive to device mismatch 

Traditional two step 
ADC 

+Fast Architecture 
+High‐speed SHA unnecessary 
+Less number of comparators than flash ADC 
+Low latency and less digital logic circuit than   
  pipelined ADC 
−Large number of comparators than pipelined   
  ADC 
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Pipelined ADC  +Less comparators than two step ADC 
−High‐speed SHA necessary 
−Complex control signal 
−High latency and more digital logic circuit         
  than two step ADC 
−Low Speed than two step ADC 

Time‐interleaved ADC  +Very fast architecture 
−High‐speed SHA necessary 
−Complex control signal 
−Large number of comparators 
−Large die size 
−More power dissipation 

表 2.2 Nyquist Rate類比數位轉換器架構比較表 
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3.1 第三章簡介 
  在第一章中，本論文介紹高解析度電視（HDTV, High‐Definition Television）

相關的資料，更在 1.2節中，進一步導證本 ADC所需要的相關規格，而在第二章

中，介紹了 Nyquist Rate類比數位轉換器中與本論文相關的幾種架構，並在表 2.2

中列出所有相關架構的優缺點。在本章的一開始，表 3.1中特別列出傳統二階式類

比數位轉換器與本論文二階式類比數位轉換器的差異。 

Architecture of A/D 
converter 

Characteristics 

Traditional two step 
ADC 

+Fast Architecture 
+Less number of comparators than flash ADC 
+High‐speed SHA unnecessary 
+Low  latency  and  less  digital  logic  circuit  than 
pipelined ADC 

−Large number of comparators than pipelined ADC 
Two step ADC in the 
paper 

+Fast Architecture than traditional two step ADC 
+Less comparators than flash ADC 
+High‐speed SHA unnecessary 
+Low  latency  and  less  digital  logic  circuit  than 
pipelined ADC 
+Auto‐zeroing technique 
+Coarse block never in idle condition 
−More  power  dissipation  than  traditional  two  step 
ADC 

−Complex control signal than traditional two step ADC
表 3.1 本論文二階式類比數位轉換器與傳統二階式類比數位轉換器比較表 

 

  由第二章中的介紹與表 2.2 的整理，可以歸納快閃式類比數位轉換器主要適用

於較高速而較低解析度(Resolution)的應用，因為其雖為 Nyquist  Rate 類比數位轉

換器中最基本最簡單的架構，但在中解析度，不但需要大量的功率消耗，更對製程
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所造成的不匹配(Mismatch)敏感，故並不適合本系統的需求。而在另外的三種架構

(導管式、傳統二階式、時間分離式)中，適合高解析度電視系統規格的架構有導管

式類比數位轉換器(Pipelined  A/D  Converter)與二階式類比數位轉換器(Two  Step 

A/D  Converter)，而最主要最後選擇二階式類比數位轉換器 (Two  Step  A/D 

Converter)的原因，在於速度的考量，雖然導管式類比數位轉換器所需的類比電路

會比二階式類比數位轉換器來的少，但是在轉碼的過程中，其速度卻受制於負責最

細微解析度的子類比數位轉換器（Sub A/D Converter）。此外其每一級均需要一個

取樣放大器(S/H Amplifier)，而放大器的設計增加了電路設計上的複雜度。 

   

反觀二階式類比數位轉換器，雖然其類比電路的需求量較導管式類比數位轉換

器多，但是其兼具了快閃式類比數位轉換器電路結構較簡單(不需要複雜的取樣放大

器)，與備導管式類比數位轉換器不需要大量類比電路的特性。故最後本論文選擇了

二階式類比數位轉換器來完成 HDTV系統所需類比數位轉換器規格。 

 

而在時間分離式的類比數位轉換器架構上，其利用多個類比數位轉換器平行處

理的方式，雖然大幅增加了處理速度。但在同樣的規格要求下，時間分離式類比數

位轉換器架構卻需要付出較大的面積代價，並需要較複雜的時序控制。所以並不作

為本論文類比數位轉換器架構的主要選擇。 

 

  但是傳統的二階式類比數位轉換器，在轉換速率(Conversion Rate)方面仍有改

進的空間。而這方面效能的改良即是本論文的重點。在 3.2 節中，本論文將從傳統

二階式類比數位轉換器的運作回顧開始，更進一步指出其在架構上可改良的方向，

然後導入本論文類比數位轉換器的主題。3.2節主要著重在架構的介紹。3.3節則開
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始進入電路設計與實現的部份。3.4節將展示 FFT的結果，並將其整理成表。3.5節

則介紹佈局方面的考量。最後在 3.6節做第三章的總結。 

 

3.2 架構介紹 

3.2.1本論文二階式類比數位轉換器與傳架構比較之優點 

  圖 3.1 為傳統二階式類比數位轉換器的概念圖。如前文所述，傳統二階式類比

數位轉換器主要由一個粗調類比數位轉換器(Coarse  ADC)與微調類比數位轉換器

(Fine ADC)所組成。首先訊號 Vin同時送入粗調類比數位轉換器與微調類比數位轉

換器作取樣(Sample & Hold)的動作，接下來類比訊號經由粗調類比數位轉換器處理

後，產生Most  Significant Bit(MSB)的碼以及一個控制訊號，此控制訊號的目的，

即是在參考電壓的區間內，選取供給微調類比數位轉換器之電壓範圍。再經微調類

比數位轉換器處理後，產生 Least Significant Bit(LSB)的碼。而後MSBs與 LSBs再

送入數位謬誤校正電路(Digital Error Correction Circuit)，產生 10位元的數位碼。 

 

圖 3.1 傳統二階式類比數位轉換器示意圖 

 

  在圖 3.1 與上述的過程中，可以發現傳統二階式類比數位轉換器一個架構上的
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缺點，即因為訊號 Vin是同時送入粗調類比數位轉換器與微調類比數位轉換器，而

下一筆資料卻又要等到粗調類比數位轉換器與微調類比數位轉換器處理完上一筆資

料完，才能再送入二階式類比數位轉換器做取樣。在這個過程中，當微調類比數位

轉換器處理訊號時，其實粗調類比數位轉換器是處於閒置的情形。這對系統而言是

一種浪費。為了改善這個問題，有兩個方向可以進行，一是發展成導管式類比數位

轉換器，另一種則是本論文所提供的想法。如圖 3.2 所示，如果在傳統二階式類比

數位轉換器中，再加一個微調類比數位轉換器，使第一個微調類比數位轉換器在處

理第一個訊號的同時，第二個微調類比數位轉換器與粗調類比數位轉換器開始第二

個訊號的取樣，即可改善上述的缺點。所以在本論文中的二階式類比數位轉換器不

僅具備了傳統二階式類比數位轉換器的特性，更兼具了時間分離式類比數位轉換器

(Time Interleaved ADC)特性，這就是本論文在架構方面的特點。 

 

3.2.2 本論文二階式類比數位轉換器的運作 

 
圖 3.2 本論文二階式類比數位轉換器系統圖 
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在圖 3.2中，Vin首先經由晶片外部的訊號推動器(Signal driver)去驅動所有內

建於微調類比數位轉換器(Fine Block)跟粗調類比數位轉換器(Coarse Block)的分散

式取樣電路(Distributed Sample and Hold Circuit)，等到訊號被取樣後，經由粗調

類比數位轉換器內的電容內插電路與參考電壓做比較，比較的結果再經由選擇電路

(Select  Bank)選出微調類比數位轉換器的參考電壓區間，再送至微調類比數位轉換

器的電容內插電路去做比較，最後由微調類比數位轉換器所轉出的 5位元碼與粗調

類比數位轉換器的 6 位元碼去做謬誤校正(Error  Correction)，產生擁有解析度 10

位元的二進制碼(Binary Code)。圖 3.3是本論文二階式類比數位轉換器操作的時脈

示意圖，而圖中的箭頭方向表示訊號流向，灰色方塊表示訊號 N在經本論文二階式

類比數位轉換器取樣後所有經過的處理程。 

 
圖 3.3 本論文二階式類比數位轉換器操作時脈示意圖 

 

 3.2.2.1粗調類比數位轉換器 

圖 3.4即為本論文粗調類比數位轉換器(Coarse ADC)的架構圖。在本論文二階

式類比數位轉換器電路中的粗調類比數位轉換器與微調類比數位轉換器並非採用過

去一般常用的快閃式類比數位轉換器(Flash  ADC)架構，而是採用電容內插電路

(Capacitor Interpolation Circuit)來完成，此為本論文的一大特點。此電路最主要的

優點有以下兩點。(1):有偏移抵消(Offset Cancellation)的效果。(2):可以大幅減少參
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考電壓(Reference Voltage)數目的需求。 

 

粗調類比在粗調類比數位轉換器的運作中，輸入訊號 Vin+與 Vin‐先經內建在電

容內插電路中的分散式取樣電路取樣後，再經由電容內插電路與參考電壓作比較

後，經由放大與內插後，產生 72個訊號，但是其中最底下的 7個訊號，與最上端的

一個訊號是為防止邊際的效應，所以略去不用。剩下的 64個訊號送至下一級的比較

器(Comparator)來做閂鎖(Latch‐up)的動作，所產生的 Thermometer Code送至轉

態點偵測電路(Transition Point Detector)，來做 Bubble Error的消除與 1‐to‐N Code

的轉換。接下來這 64個 1‐to‐N Code除了送至參考電壓產生器(Reference Voltage 

Generator)，選擇給微調類比數位轉換器所需要的參考電壓區間外，亦經過 64個 D

型正反器(D Flip‐Flop)儲存後，送至下一級的編碼器(Encoder)產生 6位元的 2進位

碼(Binary Code)，以供謬誤校正電路所用。 

 

圖 3.4 粗調類比數位轉換器 
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  在上段中提到電容內插電路在取樣訊號並完成與參考電壓的比較後，經由放大

與內插後，產生 72個訊號部份，將透過圖 3.5再作一個概略的敘述。電容內插電路

在粗調類比數位轉換器的部份，主要由 9 個電容內插電路單元 (Capacitor 

Interpolation Circuit Unit)串接而成(如圖 3.5所示)。在輸入的部份，每一個電容內

插電路單元均有一組參考電壓輸入，所以在粗調類比數位轉換器的電容內插電路共

需要 9組的參考電壓，而內建在每一個電容內插電路單元內的分散式取樣電路均取

樣同一組輸入訊號(Vin+ & Vin‐)。而在輸出的部份，每一個電容內插電路單元均輸

出 8位元，所以粗調類比數位轉換器的電容內插電路共輸出 72個訊號。至於電容內

插電路的詳細電路運作與設計將在下一節中介紹。 

 

圖 3.5 粗調類比數位轉換器電容內插電路示意圖 

 

 3.2.2.2參考電壓產生器 

  在介紹參考電壓產生器(Reference Voltage Generator)前，先約略介紹數位謬誤

校正的原理。因為參考電壓產生器所產生的電壓與此息息相關。 
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圖 3.6 四位元數位謬誤校正操作原理 

 

由於粗調類比數位轉換器的 1/ 2LSB± 的錯誤，所以其所產生的碼中，最低的位

元可能會出錯。但粗調類比數位轉換器的一個位元電壓區間卻等於是微調類比數位

轉換器的 16個電壓區間，其嚴重性不可謂不大。所以為了校正因粗調類比數位轉換

器所產生的錯誤，方需要數位謬誤校正。其原理即是提供給微調類比數位轉換器的

電壓區間再往上往下各開 1/2個粗調類比數位轉換器的電壓區間(即 1/2 MSB)，從圖

3.6 的數位謬誤校正操作原理(以四位元微調類比數位轉換器的參考電壓區間為

例)，可發覺如果因為粗調類比數位轉換器最低位元的錯誤，致使電壓區間較輸入訊

號往上了一個區間範圍，則第 5個比較器與第 13個比較器輸出將會是 0，使數位謬

誤校電路對粗調類比數位轉換器輸出的二進制碼做減 1的動作。同理，在 Case 2中，
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如果電壓區間落在正確的範圍，則數位謬誤校電路不會對二進制碼做任何的加減。

當然，如果同 Case 3中，電壓區間少輸入訊號一個區間範圍，數位謬誤校電路將會

做加 1的動作。 其中電阻串上的四位元碼為微調類比數位轉換器內，數位編碼器對

應到每一個電壓區間的二進制碼(Binary  Code)的輸出。 而根據以上的敘述，整個

參考電壓產生器將如圖 3.7中所設計。 

 

圖 3.7 參考電壓產生器 

 

如前文所述，為了作數位謬誤校正而往下往上各開 1/2 個粗調類比數位轉換器

的電壓區間，使得每一個控制訊號所開通的電壓區間有重疊的情形，圖 3.7(a)圖為

微調類比數位轉換器正端參考電壓間的情形，而為了方便說明，在圖 3.7(a)中的一

個電阻相對應到圖 3.6 中的四個電阻區間，而開通參考區間 1(Open  Reference 
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Section1)的第三個輸出電壓與開通區間 2(Open Reference Section 2)的第一個輸出

電壓重疊，此即與圖 3.6中往上往下各開 1/2個粗調類比數位轉換器的電壓區間(即

1/2 MSB)以作數位謬誤校正的意義相同。負端參考電壓也是相同的情形，而整個電

壓產生器就如圖 3.6(b)圖所示。由正端參考電壓開關陣列(Switch Array for Ref+)產

生正端參考電壓，而負端參考電壓開關陣列(Switch Array for Ref−)產生負端參考電

壓。 

 

  在傳統快閃式微調類比數位轉換器中，所需要的 32 個參考電壓，但在圖 3.75

中透過電容內插電路的實現，只需要 5個電壓即可(見下一節的介紹  )，大幅減少了

開關(Switch)的數目，再一次顯現了電容內插電路的優勢。 

 

 3.2.2.3微調類比數位轉換器 

 
圖 3.8 微調類比數位轉換器 
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  圖 3.8為微調類比數位轉換器(Fine ADC)的系統圖，與粗調類比數位轉換器類

似，其一樣也以電容內插電路取代傳統快閃式架構，並經由電容內插電路在取樣訊

號並完成與參考電壓的比較後，放大並內插產生 40個訊號，其中最下面 7個訊號與

最上面的訊號亦用來防止邊際效應所用，故捨棄不用。剩下的 32個訊號送至下一級

的比較器(Comparator)來做閂鎖(Latch‐up)的動作，所產生的 Thermometer  Code

送至轉態點偵測電路(Transition  Point  Detector)，來做 Bubble  Error 的消除與

1−to−N Code的轉換。接下來這 32個 1−to−N Code送至 D型正反器(D Flip‐Flop)

儲存，續做下一步的處理。 

 

在上段中提到電容內插電路在取樣訊號並完成與參考電壓的比較後，經由放大

與內插後，產生 40個訊號的部份，將透過圖 3.9再作一個概略的敘述。電容內插電

路在微調類比數位轉換器的部份，亦由相同於粗調類比數位轉換器中的電容內插電

路單元(Capacitor  Interpolation Circuit Unit)所組成，由 5個電容內插電路單元串

接而成(如圖 3.9所示)。在輸入的部份，每一個電容內插電路單元均有一組參考電壓

輸入，所以在微調類比數位轉換器的電容內插電路共需要 5組的參考電壓，而內建

在每一個電容內插電路單元內的分散式取樣電路均取樣同一組輸入訊號(Vin+  & 

Vin‐)。而在輸出的部份，每一個電容內插電路單元均輸出 8位元，所以粗調類比數

位轉換器的電容內插電路共輸出 40個訊號。 

 

而為了使圖 3.8 中的兩個微調類比數位轉換器在時脈操作正常，需要產生特別

的控制訊號來控制，此控制訊號整理表將於 3.2.2.5 節中介紹。在此回到被 D 型正

反器所儲存的訊號部分，為了使輸出數位碼的部份正確，需加上一個多工器

(Multiplexer)來選擇正確的訊號來源路徑。而多工器的控制訊號亦是來自時脈產生
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器(Clock  Generator)，此亦在 3.3節會有相關的介紹。而經多工器選擇後的訊號，

送至 5位元的編碼器與數位謬誤校正控制電路，產生 5位元的二進制碼與數位謬誤

校正電路的控制訊號。 

 

圖 3.9 微調類比數位轉換器電容內插電路示意圖 

 

  值得注意的是，雖然編碼器產生 5位元的碼，但最高的位元卻是捨棄不用，因

為最高位元的碼是與粗調類比數位轉換器的最低位元重疊，而這個重疊部份的碼透

過數位謬誤校正電路來產生正確的碼，故對由微調類比數位轉換器所產生 5位元碼

中的最高位元碼捨棄不用。 

   

  產生的數位謬誤校正電路控制訊號則透過數位謬誤校正電路，針對粗調類比數

位轉換器所產生的二進制碼做±1或不更動的動作。 
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 3.2.2.4 數位謬誤校正電路 

 

圖 3.10數位謬誤校正電路輸入輸出訊號示意圖 

 

經由粗調類比數位轉換器所轉換出的 6位元二進制碼(Binary Code)將如圖 3.10

所示，送入數位謬誤校正電路(Digital Error Correction Circuit)處理，而由微調類

比數位轉換器所送出的謬誤校正控制訊號(Error Correction Control Signal)，控制
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數位謬誤校正電路針對粗調類比數位轉換器所送入的 6位元二進制碼作加一、減一

或不作任何加減直接輸出的動作。而經過數位謬誤校正電路校正後的六位元的

MSBs與扣除最高位元後的四位元 LSBs組成 10位元輸出，再由 10位元的 D型正

反器作鎖值與存值的動作，成為整體二階式類比數位轉換器的 10位元二進制碼的輸

出。圖 3.10即為數位謬誤校正電路輸入輸出訊號示意圖。 
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 3.2.2.5控制訊號整理表 

  圖 3.11為重要控制訊號整理表。 

 

圖 3.11 重要控制訊號整理表 
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  如前文所述，本論文二階式類比數位轉換器同時兼具傳統二階式類比數位轉換

器與時間分離式類比數位轉換器的特性。而時間分離式類比數位轉換器的缺點即是

需要較複雜的時脈訊號做控制。而圖 3.11，即是針對本二階式類比數位轉換器的控

制訊號做一個簡要的整理。 

   

  由圖 3.11的重要控制訊號整理表中可以發現，如果將 Fine1與 Fine2的 Sample 

Clock重疊在一起即是 Coarse的 Sample  Clock。同理，如果將 Fine1與 Fine2的

Comparator Clock與 Reference Clock重疊起來，亦與 Coarse的控制訊號相同，

換句話述，如果能有一個控制訊號，定期且正確地將 Coarse 的控制 Clock 依序導

入 Fine1與 Fine2的話，即可做到 Time‐Interlived 的效果。 

 

  在圖 3.11中，時脈產生器控制訊號(Clock Generator Control Signal)正緣時，

能將 Reference Switch Clock進入 Fine1或 Fine2的路徑設定好，則在下一個控制

訊號正緣來臨前，Reference  Switch Clock可以通過早已開啟的正確訊號路徑，正

確地控制 Fine1與 Fine2的動作。同理，在時脈產生器控制訊號負緣時，將 Sample 

Clock與 Comparator Clock的控制路徑設定好，即可達到控制 Fine1與 Fine2的效

果。 

 

  在圖 3.11中的 Fig3.3 Clock訊號是為對圖 3.3中的 Clock訊號作對照之用，但

在圖 3.11中的控制訊號描述，著重在整體二階式類比數位轉換器類比電路控制的部

份，所以在圖 3.11 中只標出相對於 3.3 中 Clock 訊號 T1~T4 的動作，因為 T1~T4

的時脈動作發生在二階式類比數位轉換器類比電路的部份。而發生在 T5~T7  Store 

Coarse Decision與 Correct Output動作均為二階式類比數位轉換器類比器數位電
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路部份的處理，故沒有標示於圖 3.11中。而為了產生上述的控制訊號，需要透過特

殊的電路設計，將於 3.3節中的時脈緩衝器與時脈產生器(Clock  Buffer  and Clock 

Generator)中做相關的介紹。 

 

3.3.本論文二階式類比數位轉換器的電路設計與實現 
  經由 3.2 節的敘述，已將本論文二階式類比數位轉換器的架構作一個深入的介

紹。在接下來的本節中，將深入探討本類比數位轉換器的電路設計與實現。 

 

3.3.1 偏壓電路 

  為了使 ADC 的表現良好，優良的周邊電路亦是不可缺少的，在類比電路中，

如何提供一個穩定的電流源，是一個很重要的課題。一般的偏壓電路(Bias Circuit)，

所提供的電流會隨著高低溫的變化，而有很大的差異。使得整體的電路表現，在不

同的溫度時會有差異。為了提供一個隨溫度變異度低的穩定電流，本論文採取了帶

差參考電路 (Bandgap  Circuit  Design)與校準疊接電流源 (Regulated  Cascode 

Current Mirror)的組合，來取代過去一般常用的偏壓電路。 

 

 3.3.1.1帶差參考電路設計 

  帶差參考電路(Bandgap  Circuit  Design)的基本原理即是找到或製造一個正溫

度係數與一負溫度係數的電路元件或物理量，再將兩係數透過適當的處理，利用其

正負溫度係數相消的方式，產生一個不隨溫度變化的參考值。 

   

  本帶差電路並非採取與過去一般帶差參考電路以電壓輸出的方式，而是採用電
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流相加型帶差參考電路。傳統電路架構的輸出參考電壓是不可直接調整的，且在低

電壓時，電路是無法正常工作。參考文獻[1]中所提出的電路架構，其將傳統電壓相

加的結構轉成電流相加的方式，以兩個正負溫度係數的電流相互抵消，期能產生一

個不隨溫度變化的電流。圖 3.12即是此架構的電路圖。 

 
圖 3.12 電流相加型帶差參考電路 

 

  以下介紹本電路的運作原理。在圖 3.12中，令 R1=R2。並由於運算放大器的負

回授控制，使得 Va=Vb，且令 PMOS M1、M2、M3的W/L Ratio相等，進行以下

的推導: 

1 2 3 1 2( ) ( ) ( )M M M out
W W W I I I
L L L

= = ⇒ = =  

由於 R1=R2，且運算放大器的正負輸入端虛短路(Virtual  Ground)的特性所以

1 2 1 2b b a aI I I I= ⇒ = 。又因為 Va=Vb，所以可得: 
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1 2

2
3

1
2

2 2 2

2 2 2

ln( ) ln( )f f f T

f
a

fb a
b

out a b

kTdV V V N V N
q

dV
I

R
VV VI

R R R
I I I I

= − = =

=

= = =

= = +

 

其中 Vf1即是 BJT Q1的 VEB，而 dVf即是∆VEB，所以輸出電流 Iout又可寫成: 

1

2 3 2 3 2 3

ln( )f f EB EB EB T
out

V dV V V V V NI
R R R R R R

∆
= + = + = +  

從上式中，可發現的是 Iout可透過調整參數 N、R2、R3與 BJT VEB與 VT之間的溫度

特性，達到低溫度變異度的特性。 

 
圖 3.13 帶差電路電流模擬結果 

 

  圖 3.13 是本論文帶差參考電路在溫度區間 0°至 85°的電流變化結果，在 BJT 

TT、MOSFET TT的Model下溫度變異值為 32ppm，最差的情形發生在 BJT FF、

MOSFET SS的Model情形下，溫度變異值為 40ppm。此外在模擬的同時，亦套入

電阻的Model以加入因溫度變化所造成的電阻值差異，對整體帶差參考電路影響的
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考量。 

   

  此外本帶差參考電路的輸出端，亦可加上電阻當作負載。假設負載電阻為 R4，

則輸出參考電壓 VREF可寫成下式: 

4 2

2 3
REF EB EB

R RV V V
R R

⎡ ⎤
= + ∆⎢ ⎥

⎣ ⎦
 

可發現方程式多了 R4/R 2這項調整項，可透過調整 R4得到任何需要的 VREF，圖 3.14

為加上電阻為負載，並在 BJT TT、SS、FF三種Model與MOSFET TT、SS、FF、

FS、SF五種Model，所組合共 15種所有Model情況下的電壓模擬結果。 

 
圖 3.14 帶差電路電壓輸出模擬結果 

 

 3.3.1.2 校準疊接電流源 

  透過帶差參考電路可產生的穩定電流。接下來的重點則是如何將已具有低溫度
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變異特性的電流，移轉到所有晶片電路所使用的電流源上。在本論文中，需要一組

由 NMOS與 PMOS所組成的電流源，作為電流源偏壓之用。如何使此組電流源能

複製帶差電路輸出電流的曲線特性，是本節的重點。 

 

  在進入介紹校準疊接電流源(Regulated Cascode Current Mirror)前，首先先回

顧一下 MOSFET 的基本特性。從下頁 MOSFET 特性圖(圖 3.15)中。可以看出流經

MOSFET的電流由 Vgs與 Vds兩個壓降來提供(忽略基板效應(Body Effect))。Vgs

透過轉導(Transconductance, gm)轉換成電流，Vds透過 Rds轉換成電流。而進入飽

和區後的 MOSFET，其電流 I 與 Vds 的斜率倒數即為 Rds。若閘極(Gate)所接受的

輸入電壓具有帶差電路特性，且為了使閘極(Gate)輸入電壓(即 Vgs)主導電晶體的電

流特性，達到複製帶差電路特性的目的，就必須降低因 Vds變化所引起的電晶體電

流變化。換句話述，為了使MOSFET的電流變化由閘極電壓主導，必須設法使 Vds

固定。此即是校準疊接電流源的意義。 

 
圖 3.15 MOSFET特性圖 
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  但是如何達到抑制 MOSFET的 Vds變化，則需要透過負回授的機制。圖 3.16

為校準疊接電流源的電路圖。其中 I1與 IREG均來自帶差電路的輸出電流源，具備低

溫度變化係數的特性。M4 即為帶差電流訊號轉為電壓訊號的二極體式負載，將帶

差參考電路的輸出參考電流訊號轉成電壓訊號，再將此具有帶差參考電路曲線特性

的電壓訊號送入 M2 的閘極。而 IREG與 M1、M3 組成所需要的負回授型態。抑制

M2的 Vds變化，使得流過M2的電流，受到帶差特性曲線的支配。亦即 IOUT會與

I1具備相似的電流特性，而 IOUT再經 PMOS的二極體式負載M5將電流訊號轉成電

壓訊號輸出。 

 

圖 3.16 校準疊接電流源 

 

以上所敘述的部份，是針對校準疊接電流源做定性的解釋。在這裡也能發現，

Vds在透過負回授機制控制而不易飄動後，亦造成從 IOUT端看入的輸出阻抗 rOUT變

得極高。根據文獻[3]，可以得到下頁的方程式。 
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3 3 3 1 1 3 3
3 2

2 3
2 1 1 3 3

1 (1 )( )
1

ds m m ds m ds
out ds ds

out ds m ds m ds m ds

r g g r g rr r r

r r g r g r g r

η+ + +
= +

≅ ≅
 

  透過上式中，可發現校準疊接電流源的高阻抗特性，可以使其較一般電流源更

能呈現參考電流 I1的特性，其模擬的結果，可在上一節帶差電路電流模擬結果圖(圖

3.13)中看到。圖中左圖電流對溫度曲線為參考電流 I1的特性，而右圖電流對溫度曲

線為輸出電流 IOUT的特性曲線。 

 

 3.3.1.3與傳統偏壓電路的比較結果 

在 3.3.1 節的最後，本論文討論一般常用的 Constant‐gm 的自我偏壓(Self‐biasing)

電路的缺點，並進一步提出本論文所使用偏壓電路的好處。圖 3.17即是 Constant‐gm

的自我偏壓(Self‐biasing)電路的電路圖與其特性曲線。其中M1與M2的W/L尺寸相

同，而M3、M4的W/L尺寸相同。 

 

圖 3.17 Constant‐gm自我偏壓(Self‐biasing)電路的電路圖與特性曲線 
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本電路的操作原理即是利用 M1、M2 對的 I5/I6線性特性曲線與 M5、M6、RB

的 I5/I6非線性特性曲線，使整個電路從操作點 B提升至操作點 A，進而產生一個穩

定的參考電流源。而M1∼M4為形成一個負回授圈，使M1、M3、M5與M2、M4、

M6這兩路所流通的電流相同。而M1、M4、M5的閘極電壓(Gate Voltage)亦可當

作輸出的偏壓電壓。 

   

  在此電路中，M5的轉導如下: 

5

6
5

( / )2 1
( / )

m
B

W L
W L

g
R

⎡ ⎤
−⎢ ⎥

⎣ ⎦=  

  由上式可知 gm5主由M5、M6的W/L尺寸比值及 RB的值來決定。而在設計上

多採用: 

6 5 5
1( / ) 4( / ) m

B

W L W L g
R

= ⇒ =  

如此就可以調整 RB的值，得到所想要的電流值。在理想情況下，Constant‐gm只與

RB有關，不受製程漂移、電源飄動、溫度等參數影響。但是在實際上，內建在晶片

內的 RB電阻，受溫度變化時卻有一定的差異。導致高低溫時參考電流源有相當的變

化，而使整體電路表現有所差異。也彰顯了本論文利用帶差參考電路與校準疊接電

流源的組合偏壓電路的優點:即利用∆VBE、VT 之間的調整，補償了電阻的正溫度係

數特性，進而提供了一個溫度變異度低的參考電流，促進電路高低溫表現的一致。 

 

3.3.2 前置放大器 

  前置放大器(Preamplifier)對本論文而言，是一個重要的課題。也是本論文類比

數位轉換器中主要的類比電路。其不但用於電容內插電路(Capacitor  Interpolation 
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Circuit)，亦用在時脈緩衝器(Clock  Buffer)上。而本論文類比數位轉換器的表現優

劣與否也與前置放大器的考量有極大的關係。故在 3.3.2節中，探討這方面的課題。 

   

  前置放大器(Preamplifier)的考量，主要分三方向:  (1)線性度(Linearity)。(2)增

益(Gain)。(3)頻寬考量(Bandwidth)。在 3.3.2.1 節，主要在討論線性度的考量。而

增益考量與頻寬考量則在 3.3.4 節說明電容內插電路(Capacitor  Interpolation 

Circuit)的表現時，再為各位介紹。 

 

 3.3.2.1基礎差動對的線性度 

在本小節中，將透過基本差動對的分析，探討如何計算線性區區間的需求。圖

3.18為一個簡單的差動對，接下來將對其做大信號分析。 

 

圖 3.18 差動對 

 

  對於圖 3.18 中的差動對，如果 RD1=RD2=RD，可以得到 Vout1=VDD−RDID1 和

Vout2=VDD−RDID2，亦即 Vout1− Vout2= RDID2−RDID1。再假設電路對稱，M1與M2位於

飽和區且通道長度調變常數λ=0。而 P之電壓等於 Vin1−VGS1與 Vin2−VGS2。 
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1 2 1 2in in GS GSV V V V− = −                                                 (3.1) 

對於一個平方律(Square‐law)元件來述，可得到下式: 

2( ) 1
2

D
GS TH

n ox

IV V WC
L

µ
− =    

因此得:   

2 D
GS th

n ox

IV VWC
L

µ
= +                                                 (3.2) 

而從式(3.1)與式(3.2)可顯示出 

1 2
1 2

2 2D D
in in

n ox n ox

I IV V W WC C
L L

µ µ
− = −                                 (3.3) 

接下來為了計算差動電流 ID1− ID2，將(3.3)式平方並利用 ID1+ ID2= ISS，得到下式: 

2
1 2 1 2

2( ) ( 2 )in in ss D D

n ox

V V I I IWC
L

µ
− = −  

2
1 2 1 2

1 ( ) 2
2 n ox in in ss D D

WC V V I I I
L

µ⇒ − − = −  

再將兩邊平方且注意到: 

2 2 2 2
1 2 1 2 1 2 1 24 ( ) ( ) ( )D D D D D D SS D DI I I I I I I I I= + − − = − −  

故可得: 

2 2 4 2
1 2 1 2 1 2

1( ) ( ) ( ) ( )
4D D n ox in in ss n ox in in

W WI I C V V I C V V
L L

µ µ− = − − + −  

2
1 2 1 2 1 2

41 ( ) ( )
2

ss
D D n ox in in in in

n ox

IWI I C V V V VWL C
L

µ
µ

⇒ − = − − −                   (3.4) 

如所預期的，ID1−  ID2為 Vin1− Vin2之奇函數，當 Vin1=Vin2時為 0。當|Vin1− Vin2|從 0

增加時，|ID1−  ID2|亦開始增加。再進一步探討(3.4)式前，計算特性圖的斜率是很有
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意義的，因其亦即代表了M1和M2的等效 Gm。分別以∆ID和∆V  in取代 ID1−  ID2與

Vin1− Vin2，可證明出下式： 

2

2

4 2

1
2 4

ss
in

n ox
D

m n ox
in ss

in

n ox

I VWCI W LG C
V L I VWC

L

µ
µ

µ

⎡ ⎤
− ∆⎢ ⎥

⎢ ⎥
∂∆ ⎢ ⎥= = ⎢ ⎥∂∆

− ∆⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

                          (3.5) 

對於∆Vin=0而言， ( / )m n ox ssG C W L Iµ= ；此外因為 1 2out out D D m inV V R I R G V− = ∆ = ∆ ，

可寫出當 1 2 0in in inV V V= ⇒ ∆ = 的平衡狀況下的小訊號差動電壓增益為: 

0in

out
V n ox ss D m D

in V

V WA C I R G R
V L

µ
∆ →

∆
= = =

∆
 

而從 3.5式中可發現，當 2 / ( / )IN ss n oxV I C W Lµ∆ = 時，Gm會降至 0。 

   

  再回顧(3.4)式，對 4 / ( / )IN ss n oxV I C W Lµ∆ = 來述，平方根降為 0 即是暗示∆ID

將在不同的兩個∆V  in 值時等於 0。然而這結論並非全然正確，因為(3.3)是建立在

M1 與 M2 均同時開啟的情況下被導出，但實際上當∆Vin超過一極限時，會使一邊

的MOSFET帶走所有的電流，而另一邊的MOSFET則為關閉的情形。以∆Vin1來表

示上述的極限數值時，可得到 1D SSI I= 和 1 1in GS THV V V∆ = − ，此時 M2 為幾乎關閉的

情形。而得到下式: 

1
2 ss

in

n ox

IV WC
L

µ
∆ =   (3.5) 

  此時對∆Vin>∆Vin1 來述，(3.4)式不成立，因而 M2 為幾乎關閉的情形與假設不

合。且 Gm在∆V  in=∆V  in1時會降至 0。圖 3.19即是差動對對汲極電流與轉導變化的



 

 

Chapter 3: 二階式類比數位轉換器的電路設計與實現                                                       

 
 
 
 
 

- 58 -

關係圖。 

 
圖 3.19 差動對對汲極電流與轉導變化關係圖 

 

  由導出的(3.5)式與圖 3.19，即可知道電路所能處理的最大差動輸入訊號。將∆Vin1

和平衡狀態時(此時∆Vin=0)的M1與M2的源級隨耦器(Source Follower)電壓相連是

可能的，對一個零差動輸入訊號來述， 1 2 / 2D D ssI I I= = 且由下式: 

1,2( ) ss
GS TH

n ox

IV V WC
L

µ
− =  

因此，平衡時的驅動電壓為 1 / 2inV∆ 。增加∆V  in1會致使電路變得更加線性，但無

可避免地亦增加了M1與M2的驅動電壓，縮小了輸入訊號範圍。所以對一給定 ISS

來述，僅需減小W/L值即可完成。 

 

  最後，本論文將透過圖 3.20，來探討當元件寬度與 ISS變化時，差動對的輸入−

輸出特性圖。圖 3.20(A)是在元件寬度與 ISS尚未改變前的情形。當W/L增加時，∆V 

in1減少，使得兩邊的元件同時開啟的輸入範圍變窄，如圖 3.20(B)所示。而當 ISS增

加時，輸入範圍與輸出電流振幅也跟著一起提升，如圖 3.20(C)所示，所以當 ISS增

加或W/L減少時，可以直觀地預測電路將會變得更線性。 
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圖 3.20 差動對輸出−輸入特性與元件寬度與 ISS變化關係圖 

 

 3.3.2.2前置放大器的組態   

  在上一節本論文針對線性度區間，作了介紹與推導。上一節中，已闡述了偏壓

電流、輸入級(Input Stage)MOSFET尺寸與輸入訊號範圍之間的關聯。而在本節中

將開始討論負載與線性度的關係。但在進入主題前，先將焦點拉回到前置放大器的

需求。在本論文中，所有的前置放大器主要是用於開迴路(Open  Loop)的放大，又

為因應於下一級輸入訊號範圍的需求。故放大的增益並不能太高。至於原因，留待

介紹電容內插電路與時脈緩衝器的單元時，再為各位說明。 

 

  上一段的敘述中，得知開迴路放大器的增益不能太高，那何種的負載才能達到

這樣的需求?其又在整體前置放大器的線性度方面、增益方面、頻寬方面又是如何的
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表現呢?而這些將是本節探討的重點。圖 3.21 顯示了在理想上前置放大器的輸出輸

入曲線圖，從前置放大器(圖 3.21右圖)的 Vin‐輸入直流準位 VCM，而 Vin+輸入則由

0V(Vss 電壓)掃描到 1.8V(Vdd 電壓)，藉此觀察輸出電壓結果與輸入電壓之間的變

化(圖 3.21左圖)，在理想上的前置放大器輸出輸入曲線圖，可發現在輸入訊號範圍

內(−∆Vin &  +∆Vin)，Vout+與 Vout‐的曲線為對稱且兩曲線的交點(Intersection)為

輸出範圍(−∆Vout & +∆Vout)的中間點，使得輸出電壓範圍對稱(−∆Vout= +∆Vout)。

此外在輸入訊號範圍(−∆Vin & +∆Vin)內，輸出輸入曲線的斜率 ( )Vout
Vin

∆
∆

變化能維持

定值，而讓前置放大器的輸出訊號與輸入訊號間維持良好的線性度。 

 

圖 3.21 理想前置放大器輸出輸入曲線圖 

 

在本節中將會依次介紹在本類比數位轉換器所嚐試過的四種常用前置放大器負

載組態。其組態如圖 3.22所示。 
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圖 3.22 前置放大器組態圖 

 

  圖 3.22 中為本論文中前置放大器所用的四種組態，(A)組態是一般常用的二極

體式主動負載。其小信號差動增益可以輕易地被算出: 

1( || || )
mP

mP
v mN ON OP

mN

gA g g r r
g

−= − ≅  

其中下標的 N與 P分別代表 NMOS與 PMOS。如果用元件尺寸來重新表示上式，

可得到下式: 

( / )
( / )

N N
V

P P

W LA
W L

µ
µ

≅  

  二極體式主動負載會消耗電壓頭部空間，因此會造成輸出電壓範圍、電壓增益

與輸入共模範圍等的限制。而在本論文中所重視的線性表現，其亦不理想。圖 3.23

即是接二極體式主動負載的前置放大器的輸出輸入曲線模擬結果。在圖 3.23左圖中

本論文取 Vout+與 Vout‐的交點(Intersection)處的切線(圖 3.23左圖虛線)，從 Vout+

與 Vout‐偏離交點處切線的情形，可以發現二極體式負載前置放大器輸出輸入曲線

(A) (B) 

(C) (D) 
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的斜率 ( )Vout
Vin

∆
∆

變化大，進而造成輸出電壓範圍的不對稱(−∆Vout≠ +∆Vout)，而使

輸入訊號範圍受制於−∆Vout 電壓範圍，而此結果並非全然不能解釋，是源自於二

極體式負載的特性曲線 I−V的曲線變化本就不具線性的特色。其等效電阻: 

1 1 1
( / )( ) 2 ( / )m p ox SG thP p ox Dg C W L V V C W L Iµ µ

= =
−

 

隨著輸入訊號時時變化，而造成圖 3.23左圖中的輸出輸入曲線模擬結果。 

 

圖 3.23 二極體式負載前置放大器輸出輸入曲線模擬結果 

   

  因此為了改善此問題，嚐試了圖 3.22(C)中使用負阻抗負載的前置放大器。同樣

在進入介紹輸出輸入曲線模擬結果前，將對其先做小訊號的分析。接下先對圖 3.24

中的負阻抗作推導的工作。 

 

圖 3.24 負阻抗電路圖 
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  圖 3.24即是負阻抗電路的電路圖，為了計算負阻抗的等效電阻，加入一假設電

流源，流過電流 Ix。並假設 3 4 3,4m m mg g g= = ，可得到以下二式: 

3 2X mI g V=  

4 1X mI g V= −  

將上二式相加後得: 

3,4 1 2 3,42 ( )X m m XI g V V g V⇒ = − − = −  

3,4

2X

X m

V
I g

⇒ = −  

所以 V1與 V2間的等效電阻為 3,42 / mg− 。接下來將負阻抗加入本論文的前置放大器

電路中，其等效電路如圖 3.25(B): 

 

圖 3.25 負阻抗負載前置放大器與等效電路 

 

  圖 3.25(A)即是加入負阻抗負載的前置放大器。正如上頁中之推導，由於 M3

所等效的負載為負值，故在(W/L)尺寸的選擇上需小於M5。才不會使等效阻抗的組

合成為負值，成為振盪器的特性。在本前置放大器中，選擇 3 5( / ) ( / )M MW L N W L= 其

中 0<N<1，使得等效的負載如下式:   
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3 5 3 5( ) ( )M M
W WN gm Ngm
L L

= ⇒ =∵  

5 3 5 3 5

1 1 1 1|| ( )
(1 )gm gm gm gm N gm

− ⇒ =
− −

 

所以整體前置放大器的增益為: 

1

5(1 )v
gmA
N gm

= −
−

 

  在探討完負阻抗負載前置放大器的小訊號模型後，圖 3.26即是負阻抗式負載前

置放大器線性度模擬結果 

 
圖 3.26 負阻抗式負載前置放大器輸出輸入曲線模擬結果 

 

  從圖 3.26左圖中可發現在輸出電壓範圍對稱性(−∆Vout & +∆Vout)表現比單純

的二極體式負載還好，但其輸出電壓範圍仍非完全的對稱(−∆Vout≠ +∆Vout)，且從

輸出輸入曲線偏離交點處切線(圖 3.26左圖中虛線)的情形，可發覺由於負阻抗式負

載前置放大器的負載是取正轉導與負轉導相減後，再取倒數的結果。而由於轉導如

前所述並非定值，而是隨著輸入訊號的改變而有所變化，所以無法解決輸入曲線的

斜率 ( )Vout
Vin

∆
∆

變化大的情形。也因此本論文才嚐試接下來要介紹的兩種前置放大器。 

 

  上兩種前置放大器在線性度模擬結果不盡理想的原因，即是 MOSFET 所形成
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的主動負載(Active Load)本就非具有完美線性的特性。這種特性雖然在需要高阻抗

輸出負載(即代表著高增益)的情況時，有極好的表現。但在不需要高阻抗輸出負載

的本論文前置放大器情形下，不但形同累贅，其非線性的特性更是造成本論文整體

類比數位轉換器，在線性度表現方面的絆腳石。有了上述的結論，就直接將線性電

阻當做前置放大器的負載，一舉解決主動負載非線性特性的缺點。 

 
圖 3.27 線性電阻負載前置放大器 

 

  透過上述構想所產生的前置放大器就如圖 3.27 所示，圖中的 A 即為類比電源

(Analog Power)的意思。從 Vout1端看入的等效阻抗將由 Rds1與 RD1所主導，但由於

RD1所取的值遠小於 Rds1，故等效的小訊號阻抗成為 1 1 1||D ds DR R R≅ ，也使整體的小

訊號增益成為： 

1 1v mM dsA g R≅ −  

  然而，以線性電阻取代由 MOSFET 所組成的主動負載，仍有些問題。請看圖

3.28中的線性電阻負載前置放大器模擬結果。 
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圖 3.28 線性電阻負載前置放大器輸出輸入曲線模擬結果 

   

將圖3.28中的線性電阻負載前置放大器輸出輸入曲線模擬結果與前兩種的前置

放大器模擬結果相比較，可以發現，線性電阻負載前置放大器大幅改善了輸出輸入

曲線輸入曲線的斜率 ( )Vout
Vin

∆
∆

變化大的問題，使得曲線圖較前兩種前置放大器的輸

出電壓範圍更趨於對稱。但是此種線性電阻負載前置放大器耗費較大的電流，浪費

較大的面積，且其特性曲線的輸入範圍(−∆Vin  &  +∆Vin)需較高的直流電壓準位

(VCM)，減少了可允許輸入訊號的範圍。 

 

  所以為了解決上述所有前置放大器所遇到的問題，採取了改良式線性電阻負載

前置放大器組態，如圖 3.29 所示。同線性電阻負載前置放大器，由 Vout1端所看入

的等效電阻主由M4的 Rds4、R1與M2的 Rds2來主導，但合併之後的小訊號等效電

阻 2 4 1 1|| ||ds dsR R R R≅ ，所以其小訊號的增益即類似線性電阻負載前置放大器: 

1 1v mMA g R≅ −  
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圖 3.29 改良式線性電阻負載前置放大器 

 

  由M3、M4、R1、R2所組成的負載部份亦有共模回授(Common‐Mode Feedback, 

CMFB)的作用。對於 Vout1 與 Vout2 之差動變化來述，節點 P 為虛擬接地(Virtual 

Ground)，進而導出上頁中的增益公式。且對共模位準而言，M3和M4可以視作二

極體負載的元件。在此可以知道，當差動訊號輸入時，改良式線性電阻負載前置放

大器的小訊號模型，將由 R1、R2 來主導，充份顯現線性電阻線性度良好的特性。

但在 Vin+=Vin−=VCM時改良式線性電阻負載具有二極體負載的特性，促使其特性曲

線的交點較線性電阻負載前置放大器低。進而解決線性電阻負載前置放大器輸入訊

號範圍縮小的問題。圖3.29為改良式線性電阻負載前置放大器的輸出輸入曲線模擬。 

 

圖 3.30 改良式線性電阻負載前置放大器輸出輸入曲線模擬結果 
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  圖 3.30即是改良式線性電阻負載前置放大器線性度的模擬結果，透過上頁的論

述，可以清楚地看見，改良式線性電阻負載前置放大器改善了前三種前置放大器所

遇到的問題。雖然改良式線性電阻負載前置放大器的缺點是其所需的面積較二極體

式負載前置放大器、負阻抗式負載前置放大器來的大，但線性度的表現卻比這兩種

好。且其耗損功率與面積需求，與特性曲線的交點特性比線性電阻負載前置放大器

來的好。因此，本論文最後採取了改良式線性電阻負載前置放大器來做前置放大器

的架構。 

 

3.3.3 時脈緩衝器與時脈產生器 

  在本論文中二階式類比數位轉換器中所需要的時脈，並非如傳統類比數位轉換

器一般，由測試板上的石英振盪器或訊號產生器產生並送入方波，而是透過輸入弦

波經由 RF‐Transformer 轉成差動訊號的方式輸入。此種時脈輸入的方式與本類比

數位轉換器輸入類比訊號的方式相同，所差只是輸入訊號的頻率與振幅而已。採用

此種方式的原因有二，一是產生一個 135Mhz的弦波遠比方波來的容易。二是在測

試板上因方波傳遞而饋入於電源(Power)的雜訊將比弦波高的多。基於上述的理由，

本論文採取將輸入弦波經三級的時脈緩衝器(Clock Buffer)線性放大，再經數位電路

轉成方波的方式完成所需的最基本時脈。 

 

  而在 3.2 節中所整理出的控制訊號表，其產生的方式即是將上述的最基本時脈

送入特殊的時脈產生器(Clock Generator)，產生所有的時脈控制訊號。以上所闡述

的時脈緩衝器與時脈產生器將在本節依次地介紹。 

 

  為什麼輸入的弦波需經三級的時脈緩衝器做線性的放大呢?為什麼不直接將弦
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波送入數位電路直接經由判斷準位，而轉為方波呢?這個原因請看圖 3.31 中的轉態

點(Transition Point)分析圖。 

 

圖 3.31 轉態點分析圖 

 

  在本頁的轉態點分析圖(圖 3.31)，實線的 Sine Wave為輸入的弦波，而 Square 

Wave是經數位電路準位判斷後產生的方波。而 Transition Point指的是數位電路根

據輸入弦波由準位 0轉為準位 1時的轉態點。由於可能因為雜訊，造成轉態點的位

置在每次轉態時，可能會有些許的不同，而造成的時脈偏移(Clock Skew)的情形。

虛線部份即是代表所產生時脈偏移的示意圖。在圖 3.31 中的(A)，所表示的是未經

三級線性放大而直接作數位轉態的結果，而(B)則是經過三級線性放大拉高輸入弦波

的斜率後，再作轉態的結果。可以清楚的看見，就相同的轉態點變化，(B)的時脈偏

移比(A)小。此即本論文三級時脈緩衝器線性放大的理由，進而造成低時脈劇跳

(Clock Jitter)的情況。 

 

  在上一段的敘述中，可以很清楚地瞭解為減少時脈劇跳(Clock  Jitter)的情形，

需要時脈緩衝器的作用。時脈緩衝器選擇了在上一節中，各個方面表現均不錯的改

良式線性電阻負載前置放大器，來做為這一節中所需要的時脈緩衝器架構。三級的
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時脈緩衝器電路圖就如圖 3.32中所示。 

 
圖 3.32 三級時脈緩衝器電路與增益頻寬關係圖 

 

  上方的三級時脈緩衝器電路與波德示意圖(圖 3.32)中，可以看出每一級的電路

結構與每一級增益頻寬的關係圖。經過三級改良式線性電阻負載前置放大器所作的

時脈緩衝器後，再由第三級的數位轉態點電路(Digital Transition Point Circuit)將拉

高斜率後的弦波放大成從 0V(Vss)至 1.8V(Vdd)的方波。 

 

  本三級時脈緩衝器電路是從晶片外輸入 1VPP的弦波訊號，所以在第一級脈緩衝

器電路的設計上，需注意其輸入訊號範圍∆Vin(見式 3.5)的設計需大於輸入訊息的範

圍，且在設計第一級時脈緩衝器的頻寬時，其 3dBW 需高於輸入弦波訊號的頻率，以

確保增益在輸入弦波頻率附近仍維持定值，而第二級時脈緩衝器的增益將設計得比

第一級時脈緩衝器的增益低，但頻寬將較第一級的頻寬高，同樣第三級時脈緩衝器

增益也將較第二級時脈緩衝器的增益低，但頻寬將較第二級的頻寬高。如此透過各

級時脈緩衝器適當的增益放大與頻寬設計(見圖 3.32)，提高了輸入弦波在數位轉態

點電路判斷 0、1變化轉態點附近的斜率，而藉此降低時脈偏移(Clock Skew)的情形
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(如圖 3.31所示)。 

 

圖 3.33 符合時脈緩衝器需求之模擬結果 

 

  圖 3.33中，由下往上的是，第一級的輸入訊號(即輸入弦波訊號)、第二級的輸

入訊號(即第一級的輸出訊號)、第三級的輸入訊號(即第二級的輸出訊號)、第三級尚

未經過數位電路轉態判定前的訊號與最後的輸出結果(轉成自 0V至 1.8V的方波)，

在本論文中透過兩個電路相同，但輸入訊號相反的數位轉態點電路 (Digital 

Transition  Point  Circuit, 見圖 3.32)來產生兩個相位相反的時脈(見圖 3.33,  The 

Output Clock Signal)，可以清楚的看到，經每一級放大後的波型，輸出振幅與訊號

斜率逐漸地提高，致使轉態出的方波，其時脈偏移(Clock Skew)的區間變小，進而

達到低時脈劇跳(Clock Jitter)的效果。 

The First Stage Preamplifier Input

The Second Stage Preamplifier Input

The Third Stage Preamplifier Input

The Third Stage Preamplifier Output

The Output Clock Signal
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圖 3.34 非重疊時脈訊號產生器 

 

  圖 3.34是非重疊時脈訊號(Un‐overlapped Clock Signal)產生器的電路圖，在圖

3.33看看到本論文透過兩個電路相同，但輸入訊號相反的數位轉態點電路所產生兩

個相位相反的時脈(見圖 3.33, The Output Clock Signal)，作為非重疊時脈訊號產生

器的輸入 Vin 與 Vin_bar，且利用反相器(Inverter)串所作成的延遲元件(Delay 

Element)，做為非重疊時脈兩訊號間的間距。而本訊號需要兩組相位(Phase)的非重

疊時脈，所以取出了 Clock1a與 Clock2a、Clock1與 Clock2兩組訊號。圖 3.35即是非

重疊時脈訊號產生器模擬結果。 

 

圖 3.35 非重疊時脈訊號產生器模擬結果 
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  在 3.2 節中，本論文整理出所需的主要控制訊號。而這些控制訊號由上述的兩

組非重疊時脈控制訊號所產生。非重疊時脈訊號產生器的兩組輸出訊號透過圖 3.36

中的電路，轉成所需要的 6個主要控制訊號。 

 

圖 3.36 控制訊號時脈產生器 

 

  圖 3.36 中的控制訊號時脈產生器，透過 1 位元的計數器(Counter)產生選擇訊

號，送入二輸入一輸出的多工器產生正確的訊號路徑，進而產生正確的控制訊號來

控制微調類比數位轉換器，至於在粗調數位類比轉換器則透過假造(Dummy)多工

器，期許粗調類比數位轉換器與微調類比數位轉換器的時脈會有相同的延遲

(Delay)，減少時脈劇跳發生的可能性。圖 3.37 即是經控制訊號時脈產生器所產生

的模擬結果，證明上述的設計可產生所需的控制訊號。 
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圖 3.37 控制訊號時脈產生器模擬結果 

   

最後以圖 3.38為本小節的論述做一個總結。綜合時脈緩衝器(Clock Buffer)與兩

種時脈產生器(Clock Generator)所組合而成的時脈產生電路就如圖 3.38所示。如前

所述，透過時脈緩衝器將弦波轉成相位差為 180°的低劇跳時脈訊號，再透過非重疊

時脈訊號產生器產生所需的兩組非重疊時脈，再經控制訊號時脈產生器產生所有主
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要的控制訊號。 

 
圖 3.38 時脈產生電路 

 

倘若本類比數位轉換器整合於 HDTV晶片內，則可過整體的時脈訊號控制本類

比數位轉換器。而此時只需將時脈緩衝器的部份去除，直接將整體的方波時脈灌入

時脈產生器即可。只不過基於在本節第一段的理由與在論文中尚未有 HDTV的時脈

訊號源等原因，方採取這種較特殊的方波產生方法。 

 

3.3.4 電容內插電路 

  電容內插電路(Capacitor  Interpolation  Circuit)乃是本論文二階式類比數位轉

換器主要的類比電路，也是與一般二階式類比數位轉換器在電路方面差異最大的地

方。在 3.2 節中約略介紹過粗調類比數位轉換器與微調類比數位轉換器的電容內插
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電路。在粗調類比數位轉換器中，由 9組電容內插電路單元(Capacitor Interpolation 

Circuit Unit)串接成粗調類比數位轉換器電容內插電路(圖 3.5)。而在微調類比數位

轉換器中，由 5 組電容內插電路單元串接成微調類比數位轉換器電容內插電路(圖

3.9)。3.39即是電容內插電路單元的電路圖。 

 

圖 3.39 電容內插電路單元電路 

 

  圖 3.39中的電容內插電路圖，每一級的前置放大器均是差動輸入差動輸出的組

態，但為了表示方便，將其畫成單端輸入單端輸出的組態來示意。本電容內差電路

的操作主要分兩時脈完成：(1)是重置與取樣(Reset and Sample)。(2)二是比較與放

大(Compare & Amplify)。 
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  當重置與取樣(Reset  and  Sample)時脈時。所有標有 T1 的開關皆接上(Turn 

On)，所有標有 T2的開關皆斷路(Turn Off)。使得所有的前置放大器皆處於重置的

狀態，並將每一級的偏移誤差(Offset Error)存在每一級的輸入電容上，達到偏移抵

消(Offset Cancellation)的效果。而此時，連接到第一級前置放大器的電容(此電容暫

且稱作取樣電容(Sample  Capacitor))，開始對輸入訊號做追蹤與取樣(Track  and 

Hold)的動作。當重置與取樣時脈終了時，取樣電容儲存 1Offset Stage inV V− − 的壓降。 

 

  而接下來比較與放大(Compare  &  Amplify)時，則標有 T1 的開關斷路(Turn 

Off)，而所有標有 T2的開關接上(Turn On)，。此時三的前置放大器為開迴路的狀

態，作好放大的準備。而取樣電容(Sample  Capacitor)將參考電壓導入。而由於之

前取樣電容已存有 1Offset Stage inV V− − 的壓降，在導入參考電壓後，第一級前置放大器的

輸入端(Input)將會從 1Offset StageV − 改變至 1 ( )Offset Stage ref inV V V− + − ，促使所有的前置放大器

開始放大輸入訊號，並透過電容分壓作內插的動作，從一開始進入電容內插電路單

元的 1個訊號，到最後內插出 8個訊號。故在 3.2節中所述，在粗調類比數位換轉

換器中，利用 9 組內差電容電路單元的串接(圖 3.5)，內插出 72 個訊號。而在微調

類比數位換轉換器利用 5 組內差電容電路單元的串接(圖 3.9)，內插出 40 個訊號。

且不論粗調或微調類比數位換轉換器所產生的內插訊號，其最下方 7 個與最上方 1

個的訊號，均作為防止邊際效應(Edge Effect)所用，故捨棄不用。 

 

  在前置放大器的組態，採取 3.3.2節中改良式線性電阻負載前置放大器的組態來

完成，在此不再贅述。接下來是決定單位取樣電容值的部份。透過下式，可約略計

算所需單位電容值的大小。 
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2 2
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= = ⎢ ⎥⎢ ⎥
∆ ⎢ ⎥⎢ ⎥+ +⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦

 

上式中的∆表示一個量化階(Quantization  Step)的電壓區間，以一個 LSB 的電壓區

間來表示，而 N為類比數位換轉換器的解析度。所以在前式中的 2 /12∆ 為類比數位

轉換器的量化誤差(Quantization  Noise)能量而 2σ 為熱雜訊(Thermal  Noise)能

量，至於 2 / 2FSV 則是輸入訊號的能量。將訊號能量與雜訊總合相除後，再取 dB值，

方成為訊號雜訊比(Signal Noise Ratio, SNR)。所以根據上式，本論文根據可接受的

SNR值 61.358dB(ENOB為 9.9bit)，換算所採用的單位取樣電容值為 100f。 

 

  在探討並計算完前置放大器組態與決定單位取樣電容值後，接下來將討論開關

(Switch)的部份。下節將介紹用於連接 Vin與 Vref開關的靴帶式開關(Bootstrapped 

Switch)原理與運作。 

 

 3.3.4.1靴帶式開關 

使用一顆單純的MOSFET來做開關(Switch)時，會出現三個主要的問題。一是

MOSFET在導通時，其等效電阻電阻值隨著輸入訊號 Vin的變化。二是在MOSFET

關閉時，通道電荷注入(Charge  Injection)的問題。第三個問題則是時脈饋入(Clock 

Feed‐through)所造成的誤差。第一個問題將會影響訊號線性度，而第二與第三個問

題將會產生最後在取樣電容上的電壓與理想取樣電壓之間的偏差。 

 

  首先先討論 MOSFET 在導通時，其等效電阻電阻值變化影響線性度的問題。

在此，本論文以一顆 NMOS 作開關來探討這方面的問題。首先電路在開通時其等
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效的電阻為: 

1
1

( )
on

n ox DD in TH

R WC V V V
L

µ
=

− −
 

等效的電路圖如下方的 NMOS開關電路與等效電阻變化圖(圖 3.40)所示。 

 

圖 3.40 NMOS開關電路與等效電阻變化圖 

 

  從 1onR 的導證式與等效電阻變化圖上方的可以發現，開關的等效電阻並非線性

而是隨著訊號的起伏而變化，且當 Vin越接近 VDD時，其等效電阻值越大，此現象

限制了 Vin的輸入訊號範圍，並降低了取樣速率。   

 

  接下來討論通道電荷注入(Charge Injection)產生了取樣電壓值誤差的部份，圖

3.41為討論通道電荷注入的電路示意圖。 

 

圖 3.41 取樣電路開關電荷注入示意圖 
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  以 NMOS為例，MOSFET在開啟時需在氧化層與矽層界面存在一電荷通道。

假設 Vin=Vout，即可推導出通道中所儲存的總電荷如下式: 

( )chnnel ox DD in THQ WLC V V V= − −  

其中 L 等效通道長度，W 為電晶體寬度，Cox為單位面積閘氧化層電容，VTH為臨

界電壓。當通道由開轉關時，所儲存的 chnnelQ 會透過汲級跟源級流出，造成通道電

荷注入(Charge Injection)的情形，在圖 3.41中，假設左端的電荷注入被訊號源吸收，

而不會造成誤差。而右端的電荷注入將存於 Csample中，造成誤差。而如果考慮最差

的情況，即所有電荷注入將注入 Csample中，將會導致輸出電壓: 

( )ox DD in TH
in

sample

WLC V V VVout V
C

− −
≈ −  

其中再省略輸入訊號與輸出訊號之間的相位差，因此上式可化為下式: 

(1 ) ( )ox ox
in DD TH

sample sample

WLC WLCVout V V V
C C

⇒ ≈ + − −  

透過上式可以發現，有兩項因素致使輸出值偏差於理想值：一是不為 1 的增益

1 /ox sampleWLC C+ ，另一個是常數偏壓電壓 ( ) /ox DD TH sampleWLC V V C− − 。圖 3.42即是當

電荷注入發生時取樣電路理想與實際上的差異。 

 

圖 3.42 電荷注入時取樣電路輸入/輸出特性圖 

 



 

 

Chapter 3: 二階式類比數位轉換器的電路設計與實現                                                       

 
 
 
 
 

- 81 -

  如圖 3.43 的取樣電路開關時脈饋入示意圖所示。在本段最後討論時脈饋入

(Clock Feed‐through)的問題。一個MOS開關藉由其閘極−汲極或閘極−源極之間的

重疊電容將時脈訊號轉換饋入 Csample中，此現象亦同樣會在輸出電壓造成誤差。 

 

圖 3.43 取樣電路開關時脈饋入示意圖 

 

  此效應所造成的誤差如下式所示: 

ov
CLK

ov sample

WCV V
WC C

∆ =
+

 

其中 COV為電晶體單位寬度的重疊電容。在此需注意的是此誤差與輸入訊號大小無

關。 

 

  綜觀上述的三個問題，第一個與第二個問題和輸入訊號 Vin 與 MOSFET 的尺

寸有關，而第三個問題則只與 MOSFET 的尺寸有關。縮小尺寸雖可減輕電荷注入

(Charge  Injection)與時脈饋入(Clock  Feed‐through)的問題，但卻會增加等效阻抗

Ron，致使取樣電路的速度拖慢。既然改變 MOSFET 的尺寸並非是個好辦法，那就

換一個思考方式。先從電荷注入(Charge Injection)與時脈饋入(Clock Feed‐through)

的問題著手。如果這兩者所造成∆V雖無法降為 0，但是若使∆V不再隨著 Vin而變
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化，不但解決了因電荷注入中所造成1 / 1ox sampleWLC C+ ≠ 的增益問題，且可藉由差動

輸入，清除∆V的影響(因正負二端∆V值相同)。那要如何達成上述的想法?如果能控

制當做開關 NMOS的閘極−源級之間的壓差(即 Vgs)為定值，則無論是電荷注入或是

時脈饋入所造成的∆V 都將成為一定值的偏移(Offset)，再將這想法導入線性電組的

公式，可以發現 Ron不將再因輸入訊號而變化，而使線性度的問題迎刃而解。 

而將上述一切想法所產生的開關電路即是靴帶式開關(Bootstrapped Switch)電路，

其概念就以圖 3.44來呈現。 

 

圖 3.44 靴帶式開關電路示意與波形圖 

 

  圖 3.44即是靴帶式開關電路示意圖，當M1為斷路時，電容上方兩端的開關接

通，使電容正負端分別接到 VDD 與地，使壓差 VDD 存於電容上，等到要將 Vin

傳遞至 Vout 時，電容上端的兩個開關斷路，而下方的兩個開關開通，始 M1 的閘

極−源級間的壓差(即 Vgs)不論 Vin再怎麼變化，均維持在 VDD。上方的靴帶式開關

電路示意與波形圖即呈現這樣的效果，呈齒狀變化的波形即是M1的閘極電壓，而

弦波波形即為 Vin(M1的源級電壓)。從波形圖可以看到因為電容儲存了 VDD的壓

降，使得M1的閘極電壓在開通時，隨著 Vin變化情形。 
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  在上一段，本論文已清楚交待靴帶式開關電路的運作原理，接下來將會進一步

介紹靴帶式開關電路的電路實現。請看圖 3.45中的靴帶式開關電路，M1、M2為利

用 PMOS所做成的電容。M3與 M4是用於充實 PMOS電容 M1、M2至 VDD之

用。M6、M7組成一個反向器，用來控制M9的開關，而M9為防止基板效應(Body 

Effect) 

將源級與基極接在一起。 

 

圖 3.45 靴帶式開關電路圖 

 

  本電路的動作原理如下。當 CLK_Bar 訊號由 0 伏轉為訊號 1.8 伏時，啟動了

M5對M2電容的閘極放電至地，並提高了 M3源極的電壓(因為M1電容先前存了

VDD的壓降)，而促使M4對M2電容充電至 VDD，同時透過M13的開啟將M11

與M10的閘極放電至地，使靴帶式開關關閉，而此時M2電容儲存了完整的 VDD

壓差。 
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  當 CLK_Bar訊號由 1.8伏轉為訊號 0伏使M5關閉，且 CLK訊號由 0伏轉為

訊號 1.8伏時，啟動了由M6、M7所組成的反相器，進而使得M9開通，而將M2

電容的 VDD 電壓傳至 M10、M11 的閘極上。在促使 M10 開通後，將 M2 電容的

閘極電壓傳至M11的源級上，使得存在電晶體電容M2上的 VDD壓降轉嫁到M11

的 Vgs上，使 M11的閘極電壓在靴帶式開關開通期間均高過源極電壓一個 VDD的

電壓壓降(Vgs, M11=1.8V)。自此靴帶式開關開通，開始將 Vin傳遞到 Vout端。 

 

  在上段敘述中所未提到的電晶體 M12、M8 功用如下。在靴帶式開關關閉的過

程中，為防止M9關閉的太快，故利用M8來減慢M9的關閉速度，至於M12是做

為緩衝電阻用，為減低電晶體M13因 CLK_Bar變化所回饋的效應。此外，需注意

的是當 M9開通，將 M2的 VDD電壓傳遞給 M10與 M11時，實際上乃是發生了

電荷分享(Charge Sharing)的情況發生，為了減低這個效應，M2的尺寸需大於M10

與M11的尺寸和六倍以上。 

 

圖 3.46 電晶體電容−電壓特性圖 
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在本小節的最後，稍介紹一下使用 PMOS做電容的原因。乃是因為 NMOS是

做在基板上，所以無法將其基極(Bulk)接到除地(Ground)以外的電壓上。此外，由

於 MOSFET 進入強反轉區後的電容值，呈現穩定(其特性曲線如圖 3.46 所示)，故

MOS電容採取上頁靴帶式開關電路圖中M1、M2的接法，使其操作在強反轉區。 

 

  在探討完所有在電容內插電路中所需要的各個子電路後，接下來本論文將開始

探討電容內插電路的整體表現。在 3.3.2節的前置放大器中，提到在前置放大器與整

體類比數位轉換器的表現間，有三個因素：線性度、直流增益與頻寬需求。在線性

度方面，本論文已在 3.3.2節討論過，不再贅述，而把焦點放在後兩個因素上。電容

內插電路，其在執行比較與放大的動作時，同時作內插的動作，但這牽涉到一個問

題。就是每一級的前置放大器到底需要增益多高?如果太高，在內插的過程中，將會

使處在輸入訊號 Full‐Scale 邊緣的前置放大器輸出將會飽和(如圖 3.47 示)，而相互

拉扯的結果，將會使內插的結果錯誤，但是若太低，則會致使內插出的電壓過於接

近，導致下一級的比較器無法比較出正確的 0、1邊界。 

 

圖 3.47 前置放大器增益過高與頻寬不足時的電容內插結果 
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  圖3.47是粗調類比數位轉換器在增益過高與頻寬不足所產生的錯誤電容內插結

果。圖中 Y軸單位為電壓，X軸是模擬的時間，而圖中的每一條曲線均為每一組內

插訊號的正端訊號與負端訊號相減結果。可以很清楚地發現，由於下方前置放大器

的輸出趨於飽和，使得其它的前置放大器受其電壓牽扯，而出現錯誤的結果(見圖

3.47−−−−圓框部份)。此外，在圖中亦可看出前置放大器頻寬不足時的影響。前置放

大器的頻寬不僅影響到比較與放大動作中放大與內插的快慢，更影響到重置與取樣

動作中，各前置放大器回歸操作點的快慢。在圖 3.44中，亦由於頻寬的不足，使得

前置放大器要回歸平衡點所需的時間也較長，而也進一步影響了本電路整體的表現。 

 

圖 3.48 改良後粗調類比數位轉換器的電容內插結果 

 

其實，電容內插的好壞，並不取決於內差後的每個電壓值，而是在於交越點是

否正確。所謂的交越點，即是處於粗調類比數位轉換器或微調類比數位轉換器所輸

出的溫度計碼(Thermometer Code) 0、1邊界的比較器位置。前置放大器的增益與

線性度考量將是決定交越點是否在正確位置的關鍵，而每一級前置放大器的頻寬，

則會決定整體類比數位轉換器是否能跟上取樣電壓的變化，進而影響類比數位轉換
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器有效位元(ENOB)表現。而靴帶式開關電路、開關電路與單位取樣電容電容值的

選取，也會與誤差有關，進而影響電容內插後的值是否正確。總體而言，雖然本節

中所提到的每一個子電路雖不複雜，但任何一個子電路的缺失都將大幅降低整體電

容的表現，圖 3.48即是經導入適當的增益與頻寬後的粗調類比數位轉換器與的電容

內插結果。 

 

  在微調比數位轉換器的電容內插方面，需注意一個特別的現象。請讀者回顧一

下 3.2.1節中的本論文二階式類比數位轉換器操作時脈示意圖，兩組微調類比數位轉

換器均有一個無動作(No  Operation, NOP)的時脈區間，當粗調類比數位轉換器作

比較(Coarse Compare)的動作，這時的微調類比數位轉換器的電容內插電路會有一

個暫態電壓的出現，此現象並不會影響最後電容內插電路的結果。解釋如下。 

 

圖 3.49 微調類比數位轉換器的電容內插結果 

 

Temporary Condition 

Fine Block NOP Clock Cycle 
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  在圖 3.49 中由粗框所圍起來的部份，即是微調類比數位轉換器無動作(No 

Operation, NOP)的時脈區間所產生的暫態(Temporary Condition)。此暫態會產生

的原因是由於當開關關閉時電荷注入與時脈饋入所造成的輸入端微量變化將電容內

插電路放大的結果，其不影響結果的原因在於，雖然輸入端電壓的微量變化改變了

電容一端的電壓，但因為此時微調類比數位轉換器是處於無動作(No  Operation, 

NOP)的時脈區間，所以所有的開關皆已關閉(Turn Off)，所以並不影響存在電容所

儲存的訊號壓降。 

 

  在圖 3.49中可可以發現本電路在作比較與放大動作的最後時，會有趨近穩態的

情形。而整體二階式類比數位轉換器的表現好壞就取決於進入穩定速度

(Settled−Speed)的快慢。而速度最慢的情形發生於本電路溫度 85°C、BJT  FF、

Normal‐Vt MOS SS、Medium‐Vt MOS SS的情況下，而也使此情況下的 ENOB表

現最差。這部份將在 3.4節再做整理與介紹。 

 

3.3.5 比較器 

  在訊號經過上一節所介紹的電容內插電路處理後，將送由本節所要介紹的比較

器(Comparator)來處理。正如前所介紹，電容內插電路本身具有偏移抵消(Offset 

Cancellation)的效果。故在比較器內的電晶體可以選取較小的尺寸，使M3、M4的

重疊電容(Overlap Capacitor)較小以減低之前所介紹過的時脈饋入效應，降低對前

一級電容內插電路輸出結果的影響。圖 3.50為本論文所使用的動態比較器(Dynamic 

Comparator)電路圖。 
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圖 3.50 動態比較器電路圖 

 

  本動態比較器主要由兩級電路所組成，由第一級比較器 (First  Stage 

Comparator與反相器(Inverter)所組成的第一級，與由 SR型鎖存器(SR Latch)所組

成的第二級。比較器的操作分做兩個時段，一為偵測(Sense)、另一為閂鎖(Latch 

Up)。當訊號 Track為 0V(即地訊號)時，啟動了M7與M10，並將M5與M6關閉，

致使第一級比較器電路下半部的 NMOS M1~M4 與上半部的 PMOS M7~M10 分

開。而M7與M10的啟動，使得反相器的輸入端被充電至 VDD，作為重置的動作，
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同時M1、M2的閘極亦被拉到 VDD而啟動(Turn On)，此時M3、M4開始針對差

動輸入訊號 Vin+與 Vin‐做偵側的動作。而第二級的 SR型鎖存器因為第一級的輸出

均為 0而維持前一次的值。 

 

  當 Track訊號由訊號 0轉為訊號 1時，M7、M10關閉，而M5、M6開啟，使

比較器進入閂鎖的程序，此時由 M1、M2、M8、M9 所組成的正回授路徑，根據

M3、M4 所最後偵測到的 Vin+與 Vin‐差值，做訊號拉開的動作，透過反相器的放

大結果，傳遞給第二級的 SR 型鎖存器作存值的動作。接下來的部份，介紹比較器

的幾個重要參數，並介紹每個參數的測試方法。 

 

(1) 解析度 

  在比較器中，所謂的解析度(Resolution)即是指對於比較器而言，能產生正確數

位 0、1訊號的最小輸入訊號差(Minimum Input Difference)。而影響解析度表現的

主要來自前置放大器與比較器本身的偏移電壓(Offset Voltage)與雜訊的影響。其測

試方法如圖 3.48 中所示。在圖 3.48 中，可以清楚看出最小輸入訊號差(Minimum 

Input Difference)的意義。在測試的過程中，將 Vin−端輸入所要參考的直流電壓準

位，而 Vin+端輸入弦波信號。再透過適當的調整，使得弦波的波峰與波谷對在 Track

訊號的正緣端(此時正值比較器結束偵測動作，開始閂鎖的程序)，則正確的比較器

輸出將如圖 3.48中所示。如此一來，透過調整弦波的正幅大小，即可測出最高的解

析度區間。 
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圖 3.51 比較器解析度測試圖 

 

(2) 比較速率 

    比較速率(Comparison  Rate)是指當比較器的輸入從輸入訊號範圍的最低

點，突然回升到比 Vin+高或低一個解析度區間時，仍能正常工作時的最大時脈頻

率。這項因素主要取決於前置放大器的回復速度(Recovery Speed)與閂鎖(Latch)

本身的重置時間常數(Regeneration Time Constant)。其測試如圖 3.52所示。 

 

圖 3.52 比較器比較速度測試圖 
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(3) 動態範圍 

    動態範圍(Dynamic  Range)即是輸入範圍的最大值(以本論文為例即為電

容內插電路所能接受的輸入訊號範圍)，與比較器解析的最小電壓範圍(即最小解

析度區間)之間的比值。 

 

(4) 回饋雜訊 

    造成回饋雜訊(Kickback  Noise)的原因，乃是出於當前置放大器或比較器

處於開關的切換時，電荷注入與時脈饋入所造成的 Vin+、Vin‐端的訊號錯誤。其

測試的方法如圖 3.53所示，即是在 Vin‐輸入所需參考的直流電壓。另一端則輸入

一斜率極小的上升(或下降)斜波，如果比較器或前置放大器抗回饋雜訊的能力較

差，則會出現如圖 3.53中所示，在 Vin+與 Vin‐差值由正轉負(或由負轉正)的邊緣

附近，將會出現比較錯誤的情形，此現象即是由回饋雜訊所引起。 

 
圖 3.53 比較器回饋雜訊測試圖 
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在完成上述比較器評估效能四個參數的介紹後，本論文二階式類比數位轉換器

的類比電路部份已介紹完畢，接下來將進入數位電路的介紹。 

 

3.3.6 數位電路 

  如 3.2節中所述，當輸入訊號經過類比電路的處理，再經比較器轉換成 0、1碼

後，至此進入數位電路(Digital Circuit)的處理範圍。不論是粗調類比數位轉換器或

是微調類比數位轉換器所轉換出來的溫度計碼(Thermometer Code)，都將會經過轉

態點偵測器的作用，將溫度計碼轉換成 1‐to‐N碼(1‐to‐N Code)。由粗調類比數位轉

換器部份轉出來的 1‐to‐N碼，除用來指定微調類比數位轉換器的參考電壓範圍，也

用來送入編碼器產生二進制碼。而微調類比數位轉換器部份產生的 1‐to‐N碼，則送

入二輸入一輸出的多工器，依序送入編碼器，而所有經過編碼器所產生的二進制碼，

將經由數位謬誤校正電路產生最後的 10位元二進制碼。 

 

3.3.6.1 轉態點偵測器 

  不論由粗調類比數位轉換器還是微調類比數位轉換器所轉換出來的溫度計碼，

理想上應是由一連串的 1與一連串的 0所組成，換個方式述，即是 1與 0的邊界在

理想上應該只有一個，但是由於雜訊的影響或比較器的不匹配效應等因素，導致應

該連續出現的 1中卻插入了 0(或連續出現的 0中插入了 1)，致使 1與 0的邊界不再

只有一個，這種錯誤稱之為泡沫錯誤(Bubble Error)。所以轉態點偵測器(Transition 

Point Detector)其中一個重要的功能，即是盡量消除泡沫錯誤的出現。 

 

  為了消除泡沫錯誤，溫度計碼需先經過投票電路(Vote Circuit)的除錯，而每一

位元輸出的溫度計碼均有屬於自己的投票電路，其電路就以一個三輸入的投票電路
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來作例子(圖 3.54)。簡單地述，投票電路即是取輸出的溫度計碼一位元本身與上下

各 N個訊號，做多數表決的動作，當 0或 1當中有某一訊號超過半數時，就決定了

此投票電路的輸出。 

 
圖 3.54 三輸入投票電路與真值表 

 

  從圖 3.54 中可以知道Q AB AC BC= + + ，如果希望將所有的扇入(Fan  in)條件

設為二時，可以將可將 Q的方程式化成 ( ) ( )Q AB AC BC AB AC BC= + + = + • 以達到

簡化電晶體數目的目的。投票電路處理泡沫錯誤能力的好壞，取決於前述 N 的大

小。N越大，處理泡沫錯誤的能力越好，但是所耗的電路大小將大幅地成長，所以

本論文採取兩級投票電路的方式，來達到進一步消減泡沫錯誤的發生率，並控制所

增加的電路大小。 

 

圖 3.55 1‐to‐N碼轉換器 
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經過投票電路後的溫度計碼，再透過方程式為Q A B C= • • 的 1‐to‐N 碼轉換

器，將溫度計碼轉為 1‐to‐N碼，此一轉換器除了正確標出溫度計碼的 0、1邊界外，

亦具有消除泡沫錯誤的功用，如當 A=0、B=1、C=0的情形，B即為泡沫錯誤，經過

1‐to‐N碼轉換器校正後輸出為 0。此結果可由圖 3.55得知。 

 

 3.3.6.2編碼器設計 

  經過轉態點偵測器產生後的 1‐to‐N碼，經由編碼器轉為二進制碼。在本論文中

的編碼器設計(Encoder Circuit Design)是透過記憶體編碼器(ROM Encoder)的方式

來完成(見圖 3.56)。 

 
圖 3.56 記憶體編碼器(ROM Encoder) 

 

  圖 3.56即是記憶體編碼器的電路圖，在時脈訊號(Clock Signal)為訊號 1時，本
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編碼器為重置的情形，所有的輸出將被充電至 Vdd，但當時脈訊號為 0時，此編碼

器則根據由轉態點偵測器所輸出的 1‐to‐N 碼，決定放電路徑，再經反相器的放大

後，送至由正緣觸發的正反器存值。 

       
圖 3.57 四位元二進制編碼 

 

  在 3.2.2.2節的參考電壓產生器中，可發現由於粗調類比數位轉換器的誤差，使

得參考電壓的區間有誤，但更正這錯誤卻只透過對粗調類比數位轉換器輸出的二進
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位碼做校正的動作，卻沒有對微調類比數位轉換器輸出做校正的動作。而在 3.2.2.3

節中所介紹的微調類比數位轉換器裡，提到經由微調類比數位轉換器所產生的五位

元碼，在經過捨棄最高位元碼後，剩餘的四位元碼不經數位謬誤校正電路而直接輸

出。然而可以不對微調類比數位轉換器輸出做校正的動作，乃是因為微調類比數位

轉換器所輸出的 1‐to‐N碼做特殊的編碼動作方可完成。 

 

  圖 3.57中在每一個電阻旁所出現的四位元二進制碼，即是對每一個區間的所輸

出的二進制編碼。假設由於粗調類比數位轉換器所輸出的 1‐to‐N碼的錯誤，使開放

的參考電壓區間較正確的電壓區間往上開了一個區間，導致輸出的碼 0111 跳至

1111，並產生了控制訊號，使得數位謬誤校正電路針對粗調類比數位轉換器所輸出

的二進制碼作減 1的動作。但在此可以注意到的是，雖然由於錯誤參考電壓區間的

開啟，致使輸出碼從 0111 跳到 1111，但後三碼卻仍是為正確的情形。故可捨去最

高位元的碼，而將剩下的碼直接輸出。 

 

 3.3.6.3 數位謬誤校正電路設計 

  在 3.2.2.2 節中，有簡略介紹過數位謬誤校正電路操作的原理(圖 3.5)，當 MSB

在圖 3.5中的 Case  1時，需對粗調類比數位轉換器的輸出做減 1的動作(此時產生

0001的二補數 1111，作加−1的動作)，在 Case 2時，則不作加減的動作(產生 0000)。

在 Case  3時則產生加 1的動作(產生 0001)。然後上述所產生的訊號(1111、0000、

0001)送入加法器與粗調類比數位轉換器的輸出作相加的動作，即完成數位謬誤校正

的動作。圖 3.58即為以四位元為例，數位謬誤校正電路的示意圖。 
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圖 3.58 數位謬誤校正電路示意圖 

 

3.4 佈局考量 
  在介紹完本論文二階式類比數位轉換器的的電路設計與實現後，在本節將約略

介紹本電路在佈局時的一些特別考量。圖 3.59中為本論文二階式類比數位轉換器的

佈局圖。 
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圖 3.59 本論文二階式類比數位轉換器佈局圖 

 

  在本論文二階式類比數位轉換器的佈局圖(圖 3.59)中，每一級的前置放大器不

僅使用了 Common Centroid的佈局技巧，更在每一級加上雙層的 Guard Ring，防
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止各級之間的影響。圖 3.60即是電容內插電路一級前置放大器的佈局圖。可以清楚

地看到，在本論文二階式類比數位轉換器的佈局方面，利用雙層的 Guard  Ring隔

開類比電路與數位開關，並在前置放大器內，也利用 Guard  Ring隔開電流源、輸

入級與負載，使彼此元件之間的影響減到最低。 

 
圖 3.60 電容內插電路前置放大器佈局圖 

 

  而在畫粗調與微調類比數位轉換器的佈局圖時，本論文刻意將所有訊號線所用

到的金屬層(Metal Layer)的使用控制在Metal 2以下。而電源(VDDAnalog，VSSAnalog)

的部份則全佈局在Metal 1上，而偏壓電壓(Bias Voltage)則佈局在Metal 3上，至

於空出的Metal 4~Metal 6則用於產生 Decoupling Capacitor之用。其佈局圖可以

透過下頁二圖(圖 3.61)來觀察。取電容內插電路佈局圖的一部份(圖 3.61(A))為例，

佈局圖中各層金屬層使用情形的俯視圖，如圖 3.61(B)所示。而從水平方向由左向右

的側視圖將由圖3.61(C)的上圖所示，而從水平方向由下向上的側視圖則同圖3.61(C)

的下圖所示。從下頁二圖中，可以發現通過電路上方的金屬層均在Metal  4以上，

所造成的寄生電容效應較小，對電路表現的影響並不嚴重。且在做電路設計時，已

在考慮寄生電容的效應下，進行電路的設計。並在模擬時，均有計算因金屬線橫跨
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電路所造成的寄生效應，故在最後 Post Simulation的模擬結果，還在可接受的範圍

內(將在 3.5節的本論文二階式類比數位轉換的 FFT模擬結果介紹)。 

 
 

 

(C) 

圖 3.61 Decoupling Capacitor示意圖 

 

  透過上述的佈局方式，使得所有前置放大器的電流源附近均有 Decoupling 

Capacitor的幫助，使偏壓電壓的電壓不會隨著訊號的轉換而有劇烈的跳動。同時，

(A)  (B) 
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上述的佈局方式，也使得當電源線(VDDAnalog，VSSAnalog)上突然產生大電流的抽放

時，會透過 Decoupling Capacitor的吸收，而使電壓的跳動程度降低。 

 

  而在時脈訊號繞線佈局的部份，為求時脈訊號的路徑長度相同。透過圖 3.62的

繞線佈局來達成。 

 
圖 3.62 時脈訊號繞線佈局圖 

 

  最後，在本論文二階式類比數位轉換器的類比電路佈局與數位電路佈局間，均

有雙層的 Gurad Ring分開(圖 3.63)。而在整體的電路佈局方面，本論文將類比電路

的部份均在類比 Guard Ring的保護下，而數位電路均隔在數位 Guard Ring 之外

(圖 3.63)，以防止數位訊號所引起的雜訊影響類比電路。此外，本論文二階式類比

數位轉換器在做佈局的同時，均有同時將寄生效應計算後再加入電路模擬，不僅在

類比電路做更保守的設計，也在數位電路上，針對一些高負載的關鍵路徑(Critical 
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Path)也加上緩衝器(Buffer)來作訊號推動的動作，以期達到減少訊號延遲的目的。

在本電路中，其中 3000顆MOSFET作為數位緩衝器推動訊號之用。透過上述的設

計，期許 Pre‐Simulation 與 Post‐Simulation 的差異不會相差太多，至於

Pre‐Simulation與 Post‐Simulation的 FFT模擬結果將於下一節中介紹。 

 
圖 3.63 本論文二階式類比數位轉換器 Guard Ring佈局圖 

 

 

 

 

Digital guard ring

Analog guard ring



 

 

Chapter 3: 二階式類比數位轉換器的電路設計與實現                                                       

 
 
 
 
 

- 104 -

3.5本論文二階式類比數位轉換的 FFT模擬結果 
      由於本論文所用的元件有 BJT(具 SS、FF、TT共 3種Model)、Nominal MOS(具

SS、SF、TT、FS、FF 共 5 種 Model) 、Medium‐Vt MOS(具 SS、SF、TT、FS、

FF共 5種 Model)，而溫度取 0°C、65°C(正常操作溫度)與 85°C，然而所有的狀況

組合多達 225 種，所以為了節省模擬時間，只取 BJT  3 種 Model  (SS、FF、TT)、

Nominal MOS 3種Model(SS、TT、FF)、Medium‐Vt MOS 3種Model(SS、TT、

FF)，溫度取 65°C(正常操作溫度)與 85°C 兩種溫度，共 54 種狀況組合下的模擬，

而表 3.2為 54種狀況下列舉典型(Typical)、最差(Worst)、最好(Best)三種情況下的

FFT模擬結果整理。 

 
圖 3.64 FFT Pre‐Simulation模擬結果 ENOB=9.714bit   

(Input Signal=25.18066406MHz ‐1dB Full Scale. Sample Rate=135MHz) 
(Temp=65°C, BJT TT, Normal‐Vt MOS TT, Medium‐Vt MOS TT) 
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圖 3.65 Matlab重建波型 

 
The ADC Simulation Condition   

Input Signal=25.18066406MHz ‐1dB Full Scale. Sample Rate=135MH 

ENOB 
Performance 

The Typical Case 
Temp=65°C, BJT TT, Nominal‐Vt MOS TT, Medium‐Vt MOS TT 

9.714bit 

The Worst Case 
Temp=85°C, BJT FF, Nominal‐Vt MOS SS, Medium‐Vt MOS SS 

8.76bit 

The Best Case 
Temp=65°C, BJT SS, Nominal‐Vt MOS TT, Medium‐Vt MOS FF 

9.76bit 

表 3.2 本論文二階式類比數位轉換器 Pre‐Simulation模擬結果整理表 
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圖 3.66 FFT Post‐Simulation模擬結果 ENOB=9.217bit   

(Input Signal=25.18066406MHz ‐1dB Full Scale. Sample Rate=135MHz) 
(Temp=65°C, BJT TT, Normal‐Vt MOS TT, Medium‐Vt MOS TT) 

 
圖 3.67 Matlab重建波型 

The ADC Simulation Condition   
Input Signal=25.18066406MHz ‐1dB Full Scale. Sample Rate=135MH 

ENOB 
Performance 

The Typical Case 
Temp=65°C, BJT TT, Nominal‐Vt MOS TT, Medium‐Vt MOS TT 

9.217bit 

The Worst Case 
Temp=85°C, BJT FF, Nominal‐Vt MOS SS, Medium‐Vt MOS SS 

7.96bit 

The Best Case  9.314bit 
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Temp=65°C, BJT SS, Nominal‐Vt MOS TT, Medium‐Vt MOS FF 

表 3.3 本論文二階式類比數位轉換器 Post‐Simulation模擬結果整理表 

 

3.6 第三章總結 
  在本章中，本論文詳細介紹了本論文二階式類比數位轉換器的所有電路設計的

相關資訊與佈局考量。透過從第一章到第三章的論述，相信可以給讀者從系統需求

到電路細部考量，有一個完整的概念。在接下來的第四章將會開始介紹量測上的考

量，與本論文二階式類比數位轉換器測試板的製作。而在最後的第五章，除介紹本

論文的未來展望外，尚會介紹本論文在電路方面未來可改進的方向。 
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4.1第四章簡介 
  本章節主要介紹測試環境，將在 4.2節中介紹所使用的儀器與在測試板上所使用

到的電路元件。 

 

4.2 測試設定 

 
圖 4.1 測試環境設定示意圖 

 

  本論文二階式類比數位轉換器，需要兩組電源(Power Supply)分別供給類比電路

與數位電路，而在第三章的部份也介紹過，本論文二階式類比數位轉換器的時脈產

生，是由晶片外弦波輸入至晶片內，再由 3.3.3 節中所介紹的時脈緩衝器與時脈產生

器(Clock  Buffer  and  Clock  Generator)產生類比數位轉換器所需要的控制時脈訊

號，所以為測試本論文二階式類比數位轉換器，需要兩組的訊號產生器(Signal 

Generator)，一組產生測試弦波輸入訊號，另一組產生時脈產生器所需要的時脈弦波
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訊號，而兩組弦波訊號再經過低通濾波器(Low  Pass  Filter)濾除高頻雜訊後，經 RF 

Transformer轉換成差動輸入訊號後，再送入本論文二階式類比數位轉換器晶片。而

從精確參考電壓產生器(Precision  Voltage  Reference  Generator)產生兩組參考電壓

(Vref_coarse+ & Vref_coarse−, Vref_fine+ & Vref_fine−)提供給本論文二階式類比數

位轉換器晶片作參考電壓所用。而類比數位轉換器所輸出的二進位碼將送入邏輯分析

儀儲存後，再送入個人電腦利用Matlab軟體作各種參數(ENOB, SNDR, INL&DNL)

的分析。 

 

4.2.1 輸入訊號來源與終端電路 

  本論文將選用Agilent 8644B作為訊號產生器之用，該型號重要的參數將如表4.1: 

Form Factor  Benchtop 
Minimum Frequency  0.252 MHz 
Maximum Frequency  1.030 GHz 
Frequency Resolution  0.01 Hz 
Frequency Switching Time  350 ms 
Minimum Output Power  ‐137 dBm 
Maximum Output Power  16 dBm 
Power Resolution  0.1 dB 
Output Accuracy  1 dB 
Output Impedance  50 Ohm 
Maximum Single‐Side‐Band Noise  ‐136 dBc/Hz 
Harmonics (noise)  ‐25 dBc 
Non‐harmonics (noise)  ‐105 dBc 
Modulation  AM, FM, Pulse 
External Modulation Inputs(Types)  No 
Sweep Modes  Linear, Log 

表 4.1 Agilent 8644B效能參數 
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  而在邏輯分析儀則將採用 HP 16517A其重要效能參數將整理於下表 4.2: 
Maximum State Clock  167 MHz 
Maximum Timing Sample Rate   
(Full/Half Channel) 

Conventional: 333/667 MHz 

Channels/Module  68 
Maximum Channels on a Single Time 
Base and Trigger 

340 

Maximum Channels in a System  680 
Trigger Resources  Patterns: 16 

Ranges: 15 
Edge & Glitch: 2 
Timers: (2 per module) ‐1 
Occurrence Counter: [4] 
Global Counters: 2 
Flags: 8 

Trigger Sequence Levels    16 
Trigger Sequence Level Branching  4‐way arbitrary 

If/Then/Else 
Branching 

Number of State Clocks/Qualifiers  4 
Threshold Range  TTL, ECL, User‐definable ±6.0 V   

Adjustable in 10‐mV increments 
Setup/hold Time  2.5 ns Window Adjustable from 4.5/‐2.0 

ns to ‐2.0/4.5 ns in 100 ps Increments 
Memory Depth (Full/Half Channel)  2/4M 

表 4.2 HP 16517A效能參數 
 

  而在 RF‐Transformer選取 ADT1‐1WT型號作為本論文 RF‐Transformer電路之

用，而輸入終端電路將如圖 4.2 中所示。當輸入訊號由 Agilent  8644B 送入

RF‐Transformaer後，轉成差動訊號送入晶片，其中圖 COM的部份，即是透過調整

可變電阻的阻值而給與 RF‐Transformer輸出的差動訊號直流準位(DC  Level)。而差

動對在進入 AIN 與 AIN‐BAR 前，再經低通濾波器濾掉高頻雜訊後，再送入晶片處
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理。 

 

圖 4.2 輸入終端電路 

 

  而在輸出終端電路將由型號 CD74ACT541的驅動器，推動排線負載將訊號送入

邏輯分析儀 HP 16517A，而輸出終端電路如圖 4.3所示。 

 

圖 4.3 輸出終端電路 
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4.2.2 電源提供電路 

  在電源功應方面，本論文可採用 LM1086‐ADJ 晶片作為穩壓器之用(圖 4.3)，而

由穩壓器所產生的 1.8V 電壓，在送入晶片作為電源供應前，先經過三顆濾波電容濾

除雜訊，見圖 4.4 中的電源供應示意圖。而類比電源與數位電源之間加上 Bead 

Inductor，以防止從數位電源處反餽的高頻雜訊。 

 

圖 4.4 LM1086‐ADJ穩壓器 

 
圖 4.5 電源供應示意圖 
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4.2.3 參考電壓產生器 

  由 LM1086‐ADJ穩壓器所產生的 1.8V輸出，將經電阻串的分壓，透過調整可變

電阻的阻值，產生本論文二階式類比數位轉換器晶片所需的兩組參考電壓，

(Vref_coarse+ & Vref_coarse−, Vref_fine+ & Vref_fine−)，再由型號 OP290運算放大

器所組成的緩衝器提供給晶片所用。整體的參考電壓產生器(Reference  Voltage 

Generator)將如圖 4.5所示。 

 

圖 4.6 參考電壓產生器 
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5.1 總結 
  在本章將介紹本論文二階式類比數位轉換器在未來可改進的方向，且在寫論文

的同時，也有許多新的想法。故寫在本章，除給筆者自己省思的方向，也希望能給

未來閱讀這篇論文的讀者供作參考之用。 

 

圖 5.1 本論文二階式類比數位轉換器改進示意圖 

 

  在圖 5.1 中，用− ⋅− ⋅− 線框出的區域，即是本論文可再改進的地方，為考慮整

合於 SOC 內，許多作於晶片外的元件，可再進一步的整合於晶片內，如推動粗調

類比數位轉換器與微調類比數位轉換器所有分散式取樣電路的訊號源，在本論文中

是將其設計在測試板上，利用 RF‐Transformer推動。但考慮在 SOC計畫時，由於

有前一級推動力不足的可能性，故需要設計驅動器(Driver)作為驅動訊號所用，而

在參考電壓的部份，則是由內建的帶差參考電路提供，但考慮到本電路的參考電壓

是由電阻串分壓而來，所以在負載效應的考量下，需設計緩衝器(Buffer)提供大電流

並吸納因開關(Switch)切換所造成電阻串上的電壓擾動。而在驅動器的設計上，是
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採取差動輸入差動輸出的二階式運算放大器(Two‐Stage  Differential  Operational 

Amplifier)，在設計上需要兩個直流參考電壓，供作 CMFB電路參考之用。而這兩

個參考電壓可以經由內建於晶片內的帶差參考電路提供。上述的這些部份將在下一

節中介紹。 

 

5.2 未來改進的建議方向 
  在本節中將要介紹本論文三個電路方面的改進，首先是偏壓電路的改良，二是

參考電壓緩衝器的設計，最後進入驅動器的設計。 

 

5.2.1 偏壓電路的改善 

  偏壓電路的重點，即是產生一個精準的參考電流源，並將此電流盡可能完美地

複製給每一個電流源。在第三章中，本論文利用改良過的帶差參考電路，產生一個

溫度變化係數低的參考電流源，並利用校準疊接電流源的方式，產生偏壓點電壓，

傳送給每一個電流源供作複製參考電流之用。 

 

  然而，雖然利用帶差參考電路產生精準參考電流源的效果不錯，但是如果能從

晶片外部精準控制參考電流，對於整體電路的可靠性將大幅的提升。而為了實現上

述的構想，請看圖 5.2中的改良式偏壓電路，利用做在測試板上的可調電阻 R1控制

輸入至晶片內的參考電流，透過 S1與 S2的開關設計，可以透過低阻抗的安培計觀

察流入晶片的電流大小，再經由負載式接法的電晶體 M1，將電流訊號轉為參考電

壓，利用M2、M3、M4與M5所組成的電流源，將參考電流複製送入偏壓電路(在

圖 5.2中為增進高擺動疊接電路(Improved High‐Swing Cascode Circuit))。產生各

個電流源所需要的偏壓電壓。 
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圖 5.2 改良式偏壓電路 

 

5.2.2 參考電壓緩衝器的電路設計 

在本論文二階式類比數位轉換器所需要的參考電壓是經由電阻串分壓而來，然

而由於在第三章介紹的電容內插電路開關快速切換的緣故，造成電阻串上電壓的擾

動。經由參考[4]，亦可得知電阻串上的單位電阻值計算式如下: 

4
2n

in

R
f C
φ

π
=  

  其中φ為因為開關切換所造成的電壓擾動，以 LSB為單位。而 n為類比數位轉

換器的解析度，C為電阻串輸出電壓節點，所有電容的總合，fin為輸入訊號的頻率。

在此舉一個例子以示說明，如果φ所能接受的容忍度為 1 個 LSB 的電壓擾動，而節

點處的電容總合為 1pf，在輸入訊號頻率在 10Mhz的 8位元解析度類比數位轉換器

情況下，所換算出來的電阻串單位電阻值為 500Ω。而在高解析度與高速輸入頻率

的情況下，換算的電阻值將會越小，也導致流經電阻串的電流大增。從直觀的觀點
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來觀察此現象，的確當流過越大的電流時，越能克服開關切換所造成的擾動，進而

迅速將電壓拉回穩態。但這也意謂著緩衝器輸出級必須提供大電流，供給給參考電

壓電阻串用。此外本緩衝器由於不只推到每一節點的電容，更推動整個參考電壓電

阻串，所以在設計上需考慮負載效應的影響。故所需的緩衝器可以透過圖 5.3 中的

電路來實現。 

 

圖 5.3 參考電壓緩衝器 

 

  由於本緩衝器需要提供大電流，所以在等效放大器的輸出部份，等同於電流源

串聯輸出電阻的存在方式，故考慮到負載效應的情形，此輸出電阻應該極小。所以

將緩衝器的第二級設計成源級隨耦器(Source  Follower)的型式，如此一來從緩衝器

輸出端等效的輸出阻抗為 6 67 || (1/ ) 1/m mRds g g≅ ，達到小輸出電阻的效果。 

 

5.2.3 驅動器的電路設計 

  在 SOC 的整合情形下，類比數位轉換器的前一級可能無法推動類比數位轉換

器內所有的分散式取樣電路，故在晶片整合時，需要在類比數位轉換器前，加上一

級驅動器電路，供作訊號驅動之用。而實現方式是以差動輸入差動輸出的二階式運
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算放大器(Two‐Stage Differential Operational Amplifier)的方式來完成。圖 5.4即是

筆者所完成的差動輸入差動輸出的二階式運算放大器，圖 5.5 則是用於此運算放大

器的共模回授(Common Mode Feedback, CMFB)電路。 

 

圖 5.4 二階式運算放大器 

 

圖 5.5 共模回授電路 

   

  圖 5.4 即是二階式運算放大器的主體部份，圖中的 M11、M12、I3、I4、I5 與

M9、M10、I1、I2用作增益提高  (Gain Boosting) 的功用。圖 5.5中，利用四輸入
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的差動對作為共模回授電路。而整體的放大器表現整理如下表 5.1: 

  Best Case  Worst Case 
Gain  119.1dB 

(BJT  ff, MOS  tt, Medium‐Vt 
MOS ss, Temp 0℃) 

108.7dB 
(BJT  ff, MOS  tt, Medium‐Vt 
MOS ss, Temp 85℃) 

Bandwidth    427.951Mhz   
(BJT  tt, MOS ss, Medium‐Vt 
MOS ff, Temp 0℃) 

260.226Mhz   
(BJT ss, MOS  tt, Medium‐Vt 
MOS ss, Temp 85℃) 

Phase Margin  79.9341° 
(BJT  ff, MOS  tt, Medium‐Vt 
MOS ff, Temp 0 ℃) 

60.406  ° 
(BJT ss, MOS  tt, Medium‐Vt 
MOS ss, Temp 0 ℃) 

Output Swing  1.6Vpp 
Output Load  C=2pf 

表 5.1 二階式運算放大器效能整理表 

 

圖 5.6 輸入訊號緩衝器壓流回授模式 
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  在完成差動輸出的二階式運算放大器後，將其接成壓流回授(Shunt‐Shunt 

Feedback)的型式，供作輸入訊號緩衝器之用。如圖 5.6所示。 

 

  從圖 5.6 中，可以看出緩衝器的壓流回授模式。以緩衝器的上半部為例，輸出

端的等效負載為 R2，而輸入端的等效負載為 R1。而從輸出端回授的電流值為

I2=Vout+/R2，此電流 I2 與輸入電流 I1=Vin‐/R1 匯流之後，經過 R1 成為放大器輸

入端的電壓。此乃壓流回授(Shunt‐Shunt  Feedback)的物理表現。而由於放大器需

輸出電流給 R2，故在二階式運算放大器的第二級設計上需給予龐大的電流以供驅

動。 

 

在完成輸入訊號緩衝器後，將其接上類比數位轉換器的分散式取樣電路。其示

意圖將如圖 5.7 所示。其中為了線性度的考量，所有的分散式取樣電路均是以在第

三章所介紹過的靴帶式開關(Bootstrapped Switch)來實現。 

 

圖 5.7 訊號緩衝器與分散式取樣電路 
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  圖 5.8 為訊號緩衝器與分散式取樣電路組合後，輸入訊號與分散式取樣電路所

追蹤與取樣(Track and Hold)的模擬波型。而圖 5.9則是針對分散式取樣電路所追蹤

與取樣到的波型做 FFT的分析結果。 

 

圖 5.8 訊號緩衝器與分散式取樣電路模擬波型 

 
圖 5.9 訊號緩衝器與分散式取樣電路模擬波型 FFT分析結果 

SNR=77.7611dB，ENOB=12.6248 
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  從 FFT的分析結果觀測，可以驗證由訊號緩衝器與分散式取樣電路所取樣到的

波型，高於本論文二階式類比數位轉換器的解析度至少兩個位元，故在訊號的失真

度上仍在可接受的範圍內。而以上即為本論文二階式類比數位轉換器未來能再改進

效能的方向，希望能給往後閱讀本篇論文的讀者一些參考，也請不吝賜教。 
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