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摘 要 

在本篇論文中，利用 TSMC 矽鍺 0.35 微米製程技術來設計應用於

低頻操作的放大器，並且利用 H-SPICE 軟體對其進行模擬分析，此電路

稱之為「低頻低功率軌對軌差動運算放大器之雜訊改善積體電路設

計」。雜訊改善的方式是使用 BiCMOS 做為輸入級差動對的電路結構，

以取代 CMOS 輸入級差動對的電路結構，然後透過設計出使用這兩種不

同輸入級的運算放大器，並對其進行模擬分析與比較而得到本論文之研

究結果。最後將其接成儀器放大器的電路架構，並再次進行模擬分析與

比較而證實所設計出的運算放大器應用於儀器放大器上  亦能有改善

雜訊的效果。另外，本論文內有提及所設計的電路可應用於醫療電子方

面的心電圖(ECG)儀器上，並對 ECG 認識進行簡單之介紹。 
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Abstract 

    In this work, TSMC SiGe0.35μ m technology is used to design a low noise 

analog integrated circuit. This work is called 「Noise Improvement of 

Low-frequency , Low-power Rail-To-Rail Differential Input Op-Amp」, and is 

simulated by H-SPICE. It uses BiCMOS technology replacing CMOS technology 

in the differential input stage to improve noise in Op-Amp circuits. Through 

simulation and comparison, the results show that noise in the BiCMOS 

rail-to-rail differential input Op-Amp is better than noise in CMOS rail-to-rail 

differential input Op-Amp. Finally, rail-to-rail instrumentation Amps are 

integrated by these two kinds of Op-Amp, and then they are simulated and 

compared again. The simulation and comparison results show that noise is 

significantly improved when using BiCMOS rail-to-rail differential input 

Op-Amps. In addition, this paper mentions the designed rail-to-rail 

instrumentation Amps could be applied as ECG Amplifier in the medical 

electronic. This paper also introduces what is ECG and ECG related electronics. 
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第一章 緒論 

1.1  研究動機及相關背景  

    運算放大器(Operational Amplifier， Op Amp)，為許多類比和混合訊

號系統中不可或缺的部分。以前，大部分的運算放大器被設計為通用的

建構方塊，以滿足許多不同應用的需求，通常，我們希望能設計出理想

的運算放大器，也就是具有高電壓增益，高輸入阻抗及低輸出阻抗的特

性，然而，今日運算放大器的設計隨著各項參數間的交互限制而進展，

也就是說我們必須進行一多維的妥協(tradeoff)。舉例來說，若是速度重

要而增益較不重要時，我們可以選擇犧牲後者以滿足前者需求的電路組

態。 

    現實的世界當中充滿了各式各樣的類比訊號，如：溫度，壓力，速

度。為了將這些物理量轉換成可處理的資訊，必須使用特殊功能的感測

器將這些物理量轉換成系統可讀取的電壓訊號。當我們要量測一個很微

小的類比訊號時，如果儀器背景的本質雜訊（Intrinsic Noise）通常存在

於電子元件和電路本身如：Thermal noise、1/f noise 等等，和所要量測的

訊號不是相差很大時，所量到的訊號就會有很大的誤差。此時便需要一

個低雜訊的前級放大器（Low Noise Preamp）先將訊號正確的放大後，使
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量測訊號比雜訊大很多，則往後的測量便不至於有雜訊太大的問題。一

個低雜訊的前級放大器除了可以用來將訊號正確無誤的放大，亦可以當

作實驗裝置中的偵測器（Detector）。評斷一個低雜訊放大器的好壞主要

可以由下列指標看出：雜訊大小（Noise Level）、放大率（Gain）、頻寬

(Bandwidth)。 

    為了設計出低雜訊的前級放大器，在運算放大器的輸入級使用差動

輸入對來建構一個全 MOSFET 的 rail-to-rail 運算放大器，因為差動運作

比單端信號運作對於環境的雜訊免疫力較強。然而，MOSFET 的雜訊包

含了兩個部分，第一部分是熱雜訊與第二部份的 1/f 雜訊，大部分而言，

MOSFET 的熱雜訊與 BJT 的熱雜訊是一樣的，但是 MOSFET 的 1/f 雜訊

卻比 BJT 的 1/f 雜訊大得多。雖然， 1/f 雜訊會化成時脈周圍的頻率，

而在高頻率下也會造成影響，但是在低頻中 1/f 雜訊會顯得更重要，這

是因為它的變化本來就是與頻率成反比關係。 

    BJT 除了有優於 MOSFET 的 1/f 雜訊特性，BJT 的匹配(matching)特

性也比 MOSFET 優越，加上 BJT 本身具有高的β -gain 這幾個因素。所

以在此論文中，將會把全 MOSFET 的 rail-to-rail 運算放大器中的差動輸

入對改成使用SIGE0.35μ m的BiCMOS製程中的NPN-BJT當作差動輸入
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對來建構 rail-to-rail 運算放大器。進而將使用 MOSFET 及 BJT 當輸入對

的運算放大器進行一般特性及雜訊比較，以了解是否能進一步改善雜訊

特性。 

    因為 1/f 雜訊最主要影響的頻段是在低頻之中，所以在論文中的研

究將鎖定在低頻帶，低雜訊的運算放大器。一般說來，低頻小訊號電晶

體主要使用於音響機器之低頻放大、醫療儀器、物理化學儀器等。所以

論文中的運算放大器將以醫療電子中的 ECG(心電圖)儀器中的前級放大

器效能為電路實現的主要依據，而選定 ECG 中的運算放大器的理由是

因為在 ECG 中的前級放大器為三顆電晶體組成的儀表放大器，使用上

正好需要低頻且低雜訊的需求來使心跳的訊號能有良好的波形輸出，以

供有效的分析及判讀。 
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1.2  論文簡介 

本論文一共分成五章，以下就每一章節進行簡介。 

第一章： 說明本論文的研究動機、目的與論文簡介。 

第二章： 說明論文之中將使用到的 ECG 簡介、NOISE 的基本原理及     

         儀器放大器電路架構及其操作原理。 

第三章： 首先將介紹全 MOSFET 的 rail-to-rail 運算放大器的內部電 

         路架構，然後介紹輸入對改成 BJT 輸入對的 rail-to-rail 運算  

         放大器的內部電路架構，最後將兩種運算放大器都接成儀 

         器放大器。 

第四章： 對第三章所完成的兩種運算放大器進行模擬，然後將模擬  

         特性的結果呈現出來，以進行最後的一般特性及雜訊之比 

         較。 

第五章： 結論。 
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第二章 基本原理與概論 

2.1 心電圖(ECG)簡介 

2.1.1 心臟的傳導系統 

    心電圖 ECG (Electrocardiograph)是一種經由心臟跳動所產生的電子

訊號，如圖 2.1 所示，在醫學上可以將這個電子訊號當成一項診斷的工

具來檢驗一些心臟方面的症狀。 

    心臟的功能就像是一個自發性的血液幫浦(Pump)，這個幫浦的能量

來自於心臟的節律點，也稱之為竇房結(SA node)，是位於右心房上壁的

一組特化神經肌肉纖維組織，平均每分鐘大約有 60-100 次的去極化作

用。當竇房結開始去極化時，電性脈衝首先會傳導至左右心房，使得左、

右二個心房收縮，然後傳導至位於左、右心室間的房室節(AV node)，藉

由左、右束枝的電性傳導，引起左、右心室的收縮並將血液輸出送至全

身上下，因此，一般而言，心房與心室之間的收縮時間大約會差距 0.12 

至 0.20 秒。然而，藉由心臟此種電性傳導作用與肌肉收縮之間的關係

特性，並利用可以進行心電圖量測的裝置即可將心臟的電性傳導作用偵

測並記錄下來，做為評估心臟活動健康狀況的依據。 
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圖 2-1. 心臟細胞及傳導結構 

 

2.1.2 心電圖波形與相關參數 

 

 

圖 2-2. 心電圖波形圖，橫軸表時間(單位:秒)；縱軸表電壓(單位:毫伏) 



 

7 
 

配合圖 2-2 中所示，以下介紹心電圖中波形含義及其相關參數[6]： 

 P 波： 

P 波代表的是心房收縮的結果，一般正常值大約落在 0.25mv，且不

大於 0.12 秒(SEC)。如果大於這個範圍時所代表的意思為可能心房增

厚肥大的現象。 

 

 P-R 間期： 

自 P 波的起始點至 Q 波的起始點為止的間距稱為 P-R 間期，主要意

謂著心房的去極化。一般來說，P-R 間期的範圍為 0.12 秒至 0.2 秒之

間，若 P-R 間期太長，通常表示房室結有阻滯狀況現象。 

 

 QRS 複合波(QRS complex)： 

自 Q 波的起始點至 S 波的起始點為止的間距稱之為 QRS 複合波，主

要意謂著心室的去極化。一般來說，QRS 複合波的範圍介於 0.08 秒

至 0.12 秒之間，若超過這個範圍，通常意味著可能有束枝傳導阻滯

或是 WPW 症候群發生的現象。 
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 QT/QTc： 

QT/QTc 的量測，是由 Q 波的起始點至 T 波的結束點的間距，QT 週

期的長短與心跳速率成反比，而這項參數代表著左右心室去極化及

再極化的時間。校正 QT 間期（QTc）的定義是由測量的 QT 間期除

以 RR 間期的平方根得出，可以代替粗測的 QT 間期。藉由下列公式

可計算得到 QTc 的值，一般 QTc 值大約為 0.44 秒。 

 

                  (2.1) 

 

 ST 間段：ST 間段的測量是由 J 轉折點後 0.04 秒開始，一直到 T 波開

始間的電位變化，對於心肌梗塞、心肌缺血或缺氧，以及心肌壞死

的症狀而言，是相當重要的評估指標。 
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參數 參考範圍 

平均心律 (HR) 60 < HR < 100 bpm 

PR 間期 0.12 ~ 0.20 秒 

QRS 間期 0.08 < QRS < 0.12 秒 

ST 間段 -1 < ST < +1 mm 

QT/QTc 0.32 ~ 0.44 秒 / 0.41 ~ 0.44 秒 

表 2-1. 心電圖參數 

2.1.3 ECG 前級放大器需求規格 

    參考前兩節的內容及相關參考資料[5]得知，ECG 是屬於低頻的電子

訊號，其訊號成分範圍大約為 0.05 Hz ~ 100Hz， 而其需要放大的輸入訊

號範圍通常為 0.5 mv ~ 4mv 之間，並且必須要具有能排斥 DC、60Hz 及

高頻雜訊的能力。綜合以上的需求條件，列出一個 ECG 量測系統所需

的基本規格如下： 

 差動輸入對(Differential input) 

 增益值：200 ~ 2000 x 

 頻寬(指中頻帶寬) ：0.05 ~ 100 Hz 

 共模拒斥比(CMRR)：90 dB  

 帶通濾波器(Band-pass filter)及凹口濾波器(Notch filter) 
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    由於雜訊大多屬於共模成份訊號，所以選用差動放大器可以消除大

部份的雜訊，而為了具有高共模拒斥比(CMRR)，因此引入儀器放大器

(Instrument amplifier)[20]來當作 ECG 量測系統的前級放大器使用，除了具

有高共模拒斥比之外，還具有可調整增益的優點。所以至此為止，於後

面章節將使用的放大器所依據的規格已初步底定。 

    而帶通濾波器及凹口濾波器的目的在於濾掉高頻及 60Hz 的雜訊，

將成為前級放大器的下一級濾波器，但由於並非本論文所探討內容，所

以在此只稍微提及而不再作深入介紹。 

    最後，於本節最後附上 ECG 量測系統對人體進行量測之示意圖，

圖 2.3[5]為人體心電圖於量測時電極所擺設的位置，其電極與心臟的相

對位置如圖所示，並將電極接出至儀器放大器的兩個輸入端，在人體完

全不著地的狀況下，右腳端的電極接至儀器放大器輸出端形成一個負回

授使共模影響降至最低。 
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圖 2-3. 人體進行 ECG 量測時之示意圖 

2.2 雜訊(Noise) 

    舉凡所有不希望被接受到的訊號都可稱之為雜訊，如：熱雜訊

(thermal noise)、閃爍雜訊(flicker noise，1/f)、散彈雜訊(shot noise)….等等

[1][2]。雜訊是一種隨機的雜亂訊號，即使已知過去的值，卻仍是無法預

測現在的值。但是科學上可以經由長時間的觀察及量測結果來建立「統

計模型」以描述雜訊特性，並藉此分析雜訊對於電路中的影響。 

    一般而言，使運算放大器的熱雜訊最小化的方式是將小訊號轉導值

放大，也就是需要藉由提高 W/L 比率以放大電流，則可縮小等效的

輸入均方根(root-mean-square，rms)雜訊電壓。至於閃爍雜訊[1][7]，主要

有三個方式可減少此類型雜訊，第一種為利用電路佈局以減少雜訊分佈
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與選擇電晶體(NMOS/PMOS)，直流電流及 W/L 比率。第二種為改由 BJT

元件取代 MOSFET 元件。第三種則是利用外接方式，如截切器穩定原理。 

而本篇論文中主要即是採用第二種方式進行改善電路雜訊的效能。以下

將說明電路中兩種主要的雜訊種類及其原理。 

2.2.1 通道熱雜訊(channel thermal noise)  

    熱雜訊是於 1928 年時，由 J.B.Johnson 首次發表關於電阻雜訊之量

測結果，而 H.Nyquist 則對這種現象進行解釋，所以熱雜訊又被稱為

Johnson noise 或者是 Nyquist noise。在導體中若平均電流為零時，由於導

體中的電荷載子並不是處於絕對零度的環境下，因而產生隨機的熱擾動

現象，類似於布朗運動(Brownian motion)的情形，而此種電子的隨機運

動，將會形成一隨機變化的電流，進而引起導體跨壓之變動，此種機制

即是熱雜訊之來源。 

    熱雜訊對於一般電子儀器所量測到的頻率範圍可視為白色雜訊

(White noise)，而所謂的白色雜訊是指雜訊之功率頻譜密度(Power Spectral 

Density，PSD)的大小在任何我們所感興趣的頻帶中，呈現一平坦頻譜之

雜訊即可稱之為白色雜訊[2]，如圖 2-4 所示，換言之，即是功率頻譜密

度與所需量測的頻帶中之所有頻率無關。如圖 2.5(a)所示，電阻 R 之熱
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雜訊模型可以一串聯電壓源來表示，其均方值如(2.2)式所示[2]： 

 

                                    (2.2) 

 

其中 k=1.38×10-23 J/K 為波茲曼常數(Boltzmann constant)，T 為絕對溫度，

Δ f 為頻寬，除非有特別陳述，否則一般假設為Δ f=1Hz，單位以 V
2
/Hz

表示。而電流之熱雜訊亦可用一並聯電流源表示之，如圖 2.5(b)所示，

其電流雜訊之均方值如(2.3)式所示[2]： 

 

                                 (2.3) 

 

圖 2-4. 熱雜訊之白色頻譜 
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圖 2.5 電阻熱雜訊模型 (a)等效電壓源 (b)等效電流源  

    而在 MOS 電晶體中也存在著熱雜訊的現象，稱之為「通道熱雜訊」 

(channel thermal noise)，此雜訊來源是由於電荷載子於通道中之隨機熱運

動所產生。對於一個長通道 MOS 元件，當其操作在飽和區時，可以使

用一個連接在汲極與源極的兩端點間之電流源來模型化通道熱雜訊，其

電流頻譜密度可以表示為(2.4)式[2]： 

 

                                   (2.4) 

 

其中 是當 時的汲極和源極間通道的電導值，對長通道元件而

言，在飽和區下 是雜訊頻寬， 是雜訊參數，一般來說在長
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通道元件中 值為 2/3，但是在短通道元件中， 值將遠大於 2/3，其原因

一部分是因為寄生電阻的熱雜訊所引起，另一部份是由於速度飽和

(velocity saturation)和通道調變(channel length modulation)等短通道效應所

造成，通常短通道元件的 值介於 2~3 之間。 

2.2.2 閃爍雜訊( Flicker noise，1/f noise)  

    在所有的固態元件中都含有一種雜訊會隨著頻率的降低而增加，而

此種類型的雜訊頻譜之變化形式為 1/f
α
，而α 值的大小通常接近於 1，

所以閃爍雜訊又簡稱為 1/f [2][7]，即如圖 2.6 所示[2]，雜訊頻譜密度與

頻率成反比。 

 

圖 2.6. 閃爍雜訊頻譜 

 

圖 2.7. 氧化層和矽界面間的懸浮不連接鍵 
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    而閃爍雜訊在 MOSFET 元件中，一般認為產生雜訊的機制主要來自

於閘級氧化層與矽基板界面之間，由於含有許多不連接之懸吊鍵結

(dangling bond)，而產生出多餘的能階態，如圖 2.7 所示[2]，當電荷載子

移動經過此界面時，將會被這能階態隨機地捕捉和釋放，而這一過程即

造成汲極電流中產生雜訊，即為閃爍雜訊。因此，閃爍雜訊與氧化層和

矽界面之間的純淨度有關，而此因素則有賴於製程技術來決定其影響的

程度。另外，閃爍雜訊之平均功率並無法像熱雜訊一般可以輕易地被預

測出來，通常將閃爍雜訊之模型以一個和閘極串聯的電壓源來表示，如

圖 2.8(a)所示，而其雜訊電壓均方值則如(2.5)式所示[2]： 

 

                                    (2.5) 

 

亦可將其等效成汲極雜訊電流，如圖 2.8(b)所示，其雜訊電流均方值如

(2.6)式所示[2]：   

 

                               (2.6) 
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其中 W 為元件閘極之寬度，L 為元件閘極之長度， 為電晶體之轉導

值，K 為製程相關參數，隨著不同製程而呈現不同的數值，一般數量級

約為 10
-25

(V
2
F)， 為雜訊頻寬。而由(2.5)式及(2.6)式可發現 WL 和 1/f

雜訊成一反比關係，所以可藉由設計時增加閘極面積來使其閃爍雜訊降

低。    

 

圖 2.8 (a)閃爍雜訊等效閘極電壓 (b)閃爍雜訊等效汲極電流 

2.2.3 轉折頻率(corner frequency) 

    另外，由於 PMOS 元件是在氧化層和矽界面之下間隔一小段的距離

攜帶電洞，也就是在「埋入通道」(buried channel)中攜帶電洞，所以使得

界面間的不連接鍵結之影響比 NMOS 來的小，然而 BJT 的閃爍雜訊的數

量級和 MOSFET 相比下又小得多。 
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    由圖 2.9 所示[2]，在同一軸上同時繪出兩個頻譜密度，可觀察到閃

爍雜訊對於熱雜訊之特性，在圖 2.9 中含有一個轉折點 fC，此交點可視

為量測時閃爍雜訊破壞最多的頻帶，也是熱雜訊及閃爍雜訊影響力的分

界點，而其輸出電流之 1/f 雜訊轉折點 fC，可由(2.7)式表示之[2]： 

 

                                 (2.7) 

 

    當頻率較高時，雜訊主要是由熱雜訊所控制，但是當低頻率時，閃

爍雜訊的影響力則超過熱雜訊，所以在應用上若是低頻率的雜訊對我們

是重要的，則選擇使用 PMOS 元件的抗雜訊效能理論上會優於 NMOS

元件，而選擇使用 BJT 元件理論上會優於 MOSFET 元件。 

 

圖 2.9 轉折頻率之概念於閃爍雜訊與熱雜訊綜合圖 
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2.3 不匹配現象(Mismatch) 

 

圖 2.10 元件尺寸微小變化產生之隨機不匹配現象 

  及寬度增加對長度不匹配現象之影響 

    雖然在設計端我們可以使用理想上完全相同的元件進行電路模

擬，但是實際上則會因為製程上每一個步驟的不確定性而造成元件或電

路上隨機、微小的差異，如圖 2.10 所示[10]，而這種現象即稱之為不匹

配現象。一般而言，元件不匹配對於電路效能造成的影響主要有以下三

個重要的現象[2]，分別是直流偏移(DC offset)、較低的共模排斥現象及

有限偶次項失真對非線性特性的影響。 
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圖 2.11 (a)MOS 誤差源等效模型 (b)BJT 誤差源等效模型 

    在 MOSFET 元件中，造成不匹配現象最主要的兩個因素是臨界電壓

(threshold voltage，VT)及電流因子(current factor，β =ΜCOXW/L)，它們的

模型以(2.8)式表示之。然而若是將誤差源(error source)建立在 MOSFET 元

件對電流、電壓差異的等效模型中，則如(2.9)式、(2.10)式及圖 2.11(a)所

示，在此模型中，VT是最主要的誤差源。除此之外，匹配度和偏壓點具

有相關性[9]。 
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  and            (2.8) 

 

                  (2.9) 

 

                  (2.10) 

 

是與 、β 有關的比例常數，W 是閘極寬度，L 是閘極長度，

而 則顯示與偏壓點相關。 

    對於 BJT 元件，造成不匹配現象的最主要兩個因素是基極電流 IB和

集極電流 IC，它們的模型以(2.11)式表示。而在 BJT 等效模型中，如(2.12)

式、(2.13)式及圖 2.11(b)所示，最主要的誤差源則來自於集極電流的不匹

配度。且匹配度和偏壓點無關[9]。 
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            and         (2.11) 

 

                             (2.12) 

 

                      (2.13) 

 

是與基極電流和集極電流有關的比例常數， 是射極面積，

是熱電壓(thermal voltage)( 26mv 在室溫下)。 

    BJT 的元件結構原本就較 MOSFET 元件結構來的對稱，越對稱的結

構性，擁有越佳的不匹配度。並且根據參考資料[ 9]中之相關參數值，代

入上述模型中可以得知BJT元件的不匹配現象確實較MOSFET元件來的

小。除此之外，BJT 的不匹配現象與偏壓無關而 MOSFET 的不匹配現象

則與偏壓相關。總合以上敘述，可知若欲改善電路的不匹配現象，我們

可以將 MOSFET 元件改成使用 BJT 元件。 
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    而改善電路的不匹配現象，除了上述所提到置換 BJT 元件的方式之

外。一般最常見的有效方式，第一為增加元件尺寸使得隨機變化的微小

差異可以受到較大的「平均」作用，也就是說較大的元件會產生較小的

不匹配度，如圖 2.10 所示，元件三的寬度增加而使得長度不匹配現象小

於元件一。其次是在佈局(layout)時盡可能提高電路對稱性(symmetry)，或

是使用共質心(common-centroid)的佈局方式。最後，我們可以利用偏壓去

調整不匹配現象使 MOSFET 電路達到最佳化(optimization)。 
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第三章  軌對軌差動運算放大器之架構設計與模擬 

3.1 簡介 

    在第三章之中，將介紹這次研究中所使用的運算放大器，並運用三

種不同的輸入級去實現運算放大器，第一種使用的是互補式的軌對軌運

算放大器(Rail-To-Rail Operational Amplifier，R-T-R OPA)，第二種是將輸

入級改成全 N-channel 輸入對的軌對軌運算放大器，第三種則是將全

N-channel 輸入對改成 BJT 輸入對的軌對軌運算放大器。以下各節將一一

介紹各運算放大器內部各級的電路結構，並放上各電路模擬分析的結

果。 

3.2 互補式-軌對軌差動運算放大器 

3.2.1 電路架構 

a. 輸入級(Input stage) 

    
VSS

VDD

Vgsn

Vdsat
+

Vcm=
Vgsp

Vdsat
+

=Vcm

 

圖 3-1. N-channel 及 P-channel 差動輸入對 
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    一般非軌對軌的運算放大器的輸入級如圖 3-1 所示[14]，若以其中之

NMOS 輸入對為例，則可知當輸入對導通時，輸入共模電壓(input  

common mode voltage， 或是 )將必須符合(3.1)式： 

              

                     ＞ ＋                   （3.1）                                

 

換句話說，運算放大器將不能操作低於此最小值的範圍，同理，若是改

成使用 PMOS 輸入對，則輸入共模電壓將有最大上限，如(3.2)式所示：  

 

                     ＜ ＋                   （3.2） 

 

尤其將電路使用在低電壓供應(power supply)時，單差動輸入對所能操作

的範圍將更為有限，為了使得輸入共模電壓範圍( ICMR，input common 

mode range)有較大的操作空間，所以將單差動輸入對的結構改成雙差動

輸入對，以一對 N-channel 差動輸入對並聯一對 P-channel 差動輸入對的

方式整合成軌對軌差動輸入對，如圖 3-2 所示，N-channel 差動對可以使
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輸入共模電壓達成正電壓供應軌道 VDD，而 P-channel 差動對則可以使輸

入共模電壓達成負電壓供應軌道 VSS，至此結構則 ICMR 理論上可以達成

由 VSS至 VDD電壓供應範圍內皆可操作在正常的狀態之下。而最小電壓供

應範圍則如(3.3)式所示：   

 

                               （3.3） 

 

Vin-

VSS

VDD

Vin+

 

圖 3-2. 軌對軌差動輸入級    
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b. 三倍電流鏡補償尾電流使轉導值 固定 

    如圖 3-2 的輸入級結構，雖然改善了 ICMR 的特性，卻產生了新的

問題，當 時，將出現一個區域是兩對輸入對同時導通的共

模輸入電壓範圍，而在這個區域內的轉導值(transconductance， )將是

其他區域 的兩倍，如圖 3-3(a)所示。由於運算放大器的增益頻寬

(Gain-Bandwith，GBW)和輸入級的轉導值 成正比，所以 的變異將會

造成頻率補償(frequency compensation)上變得較為困難。因此為了得到一

個理想化的頻率補償，必須要使 在全部的共模輸入電壓範圍內能夠維

持一個固定值(constant )。接下來必須使得兩對輸入對同時導通的區

域之外的 提升成兩倍 ，如圖 3-3.(b)所示，由於當輸入對的電晶體操

作在強反轉區(strong inversion)時， 是正比於汲極電流 的平方根 因此

當其中一對輸入對關閉時，另外一對輸入對的 必須變成原本電流值的

四倍，則 的值將變成原本 值的兩倍，如此就可以達成在全部的共

模輸入電壓範圍內的 維持固定值。 
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gm

VSS VDD

PMOS NMOS

gmn gmp

gmtotal

Vicm 

 

       

gm

VSS VDD

PMOS NMOS

gmn gmp

gmtotal

Vicm 

 

圖 3-3. 輸入共模電壓 VS. 轉導值 圖 

(a)互補式-差動輸入級 (b)加上三倍電流鏡補償尾電流使 固定 

    而為了達成上述目標，以下將使用一種三倍電流鏡(3X -current mirror)

的電路結構[11][14]對圖 3-2 的電路進行尾電流補償 (tail current 

compensation)，其電路結構如圖 3-4 所示，兩顆電晶體 M11 及 MA11 是

用來當作電流轉換開關(current switch)操作，而另外兩對電晶體 M12、M13

及 MA12、MA13 則是 1：3 的電流鏡。當 Vcm 低到使得 M1、M2 關閉的

時候，則在此時 M11 將會被導通，同時 MA11 是處於關閉的狀態，然後

（b）   

（a）   
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通過 M3 電晶體的尾電流 會經由 M12、M13 的 1：3 電流鏡將尾電流

值放大三倍，因此流過 M13 的汲極電流值則會變成 3 並加上原本 MA3

的尾電流 同時注入導通的差動輸入對 MA1、MA2，而變成原本 的 4

倍 大。換句話說，正比於電流平方根值的 同時也被放大兩倍而維持

住轉導值固定沒有降低，而當 M11 關閉時，M1、M2 則會導通。同理可

知，另外一對電晶體 MA1、MA2 及三倍電流鏡 MA11、MA12、MA13

的操作原理也是相同，經由如此的過程，轉導值 則可以和輸入共模電

壓 Vcm 的改變不相關。 

    然而實際上，轉導值 卻不是完全和輸入共模電壓 Vcm 呈完全不

相關，由於要維持 值固定的狀態下，根據(3.4)式可推導出輸入對

N-channel 和 P-channel 的寬長比 會有如(3.5)式中的關係式[14] 

       

                                              （3.4） 

                      

 

其中，μ 是載子的遷移率， 是正規化後的氧化層電容，W、L 分別是
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電晶體的寬度與長度， 

 

                                  （3.5） 

 

    但是由於製程上的變異會導致 和設計時有所誤差，所以即

使設計時符合(3.5)式，轉導值 也會因為這種因素而跟著產生變異，舉

例來說，若 的變異量是 15%，則轉導值 大約會存在 7.5%的變異

量[14]；而模擬結果Δ gm 為 12.5 %，並列於表 3-1 及圖 3-10 中。 

VDD

VSS

Vin- Vin+

MA11

M3

M11

MA3

MA2 MA1M2 M1

MA12 MA13

M12 M13

1:3

3:1

Vb1

Vb2

 

圖 3-4. 使用三倍電流鏡對尾電流補償使 值固定的電路結構 
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c. Class-AB 輸出級 

    功率放大器，主要分為兩大類，一類為傳統線性操作，有 Class A、

Class B、Class AB、及 Class C 等種類，另一類為開關式非線性操作，有

Class D、Class E 及 Class F 等種類。在第一類的操作模式裡，電晶體當

作一個電流源使用，它的輸入功率和輸出功率之間為一個線性的關係，

故又稱為線性功率放大器。另一類功率放大器的電晶體，則是當成一個

開關，操作時 ON 和 OFF 持續進行交換狀態的工作，當 ON 時電晶體是

飽和，當 OFF 時電晶體則是截止，也就是說其大部分操作於三極管區，

而線性放大器則是操作於飽和區，但是因為輸出訊號不是直接由輸入取

得，所以線性度不佳，訊號準確度沒有線性放大器好，因此僅應用於固

定封包的調變技術(例如：藍芽) ，不過它有接近 100%的功率效益，這

是線性放大器所不能比的優勢。 

    為了有效地利用供應的電壓及供應的電流，所以選擇使用接成共源

極的 Class AB 電路架構作為輸出級。雖然 A 類放大器擁有絕佳的線性度

但是其功率轉換效率卻是所有功率放大器類型中最差的一種。B 類放大

器的功率轉換效率雖比 A 類及 AB 類都來得高，然而卻有輸出波形不連

續的失真現象，稱之為交越失真(Crossover Distortion)，因此最後選擇使
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用線性度及功率轉換效率都介於中間的 AB 類放大器，而 AB 類放大器

在無輸入訊號時輸出電晶體仍會有靜態汲極電流 (Quiescent drain current)

存在，所以功率轉換效率不如 B 類放大器來的高，然而靜態汲極電流一

般遠小於尖峰電流，故靜態電流功率的消耗對整體功率的影響小於消除

交越失真的優點。 

         

Ib1 Ib4

Ib3Ib2

lin2

lin1

M8

MA8
Vo

VDD

VSS

Mb7

Mb8

Mb10

Mb11

M10

MA10

 

圖 3-5. Class AB 輸出級電路結構圖 

    除此之外，還要有效的利用面積，所以選擇使用如圖 3-5 所示[14]

的電路架構，其中 M10、MA10 是兩個接成共源極的輸出電晶體，直接

經由兩個同相的電流訊號，Iin1、Iin2 所驅動，而浮接的 Class AB 控制電

晶體(Floating Class AB control)由 M8 及 MA8 兩顆電晶體所組成，並由兩
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組接成二極體的電晶體 Mb7、Mb8 和 Mb10、Mb11 以疊接的方式各自對

其進行偏壓。浮接的 Class AB 控制電晶體和疊接的二極體及輸出的電晶

體組成兩組線性跨導迴圈(Translinear loop)，M8，Mb7，Mb8，M10 及 MA8，

Mb10，Mb11，MA10，而這兩組迴圈可以決定輸出電晶體的靜態電流大

小。 

    AB 類輸出放大級的運作方式是使介於兩顆輸出電晶體閘極之間的

電壓差保持固定，假設同相的電流訊號源 Iin1、Iin2 是將電流推入 AB

類輸出放大級，當輸出端的 P-channel 電晶體 M10 的電流增加時則

N-channel 電晶體 MA10 的電流就會減少相同的量，結果兩顆輸出電晶體

的閘極電壓將同時向上提升，而造成輸出級從輸出節點 Vo 將電流向內

拉進來直到 P-channel 電晶體 M10 的電流值和 Ib7 相同為止，此時

P-channel 電晶體 M10 的電流值維持在最小值，並可經由浮接的 Class AB

控制電晶體 M8 及 MA8 的寬長比( )來調整此最小電流值大小，於此同

時，流過 N-channel 電晶體 MA10 的電流值仍然可以增加。同理，當電流

訊號是將電流拉出 AB 類輸出放大級時，也可用同樣的方式討論之。 

d. 頻率補償(Frequency compensation) 

    在輸出級電晶體的閘極及汲極之間跨接上一個電容 CC 及電晶體
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MR，其用途做為頻率補償之用，主要在電路的回授路徑上加入米勒補

償使電路的相位邊限(Phase Margin)可以大一點，避免因為相位趨近 180

度而產生震盪不穩定。CC為米勒電容，可以將原本距離比較接近的兩個

極點拉開，此法稱之為極點分裂(Pole splitting)，不過缺點則是會使得中

頻帶頻寬降低；電晶體 MR 必須將其操作於線性區，以做為一個電阻使

用，此電阻可以稱之為 Nulling Resistor，其主要功能是產生一個右半平

面的零點來進行極零點補償，並將其控制在主要極點與次要極點間，使

得相位在 90 度時能夠維持較長的頻帶不衰減，以增加其相位邊限。 

 

最後將第 3.2.1 節的互補式差動輸入級、三倍電流鏡對尾電流補償

電路、第二級疊接的主動式負載電路、浮接式 Class AB 輸出級、與溫度

無關之電流源電路、Nulling Resistor 及米勒電容等電路區塊整合起來成

為一個完整的互補式-軌對軌運算放大器，而其電路結構圖則如圖 3-6 中

所示之，並將其模擬圖與模擬結果表格一併整理於第 3.2.2 節。 
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3.2.2 模擬結果 

表 3-1 互補式-軌對軌運算放大器內部各電晶體尺寸(單位：μ m) 

Name M1 M2 MA1 MA2 M3 MA3 M4 M5 M6 

W/L 1/4 1/4 2.5/4 2.5/4 1.1/4 2.8/4 1.5/2 1.5/2 2/2 

Name M7 MA4 MA5 MA6 MA7 M8 MA8 M9 MA9 

W/L 2/2 1.5/2 1.5/2 1/2 1/2 3/8 1/8 3/4 1/4 

Name M10 MA10 M11 M12 M13 MA11 MA12 MA13 Mb1 

W/L 10/4 4/4 1/4 1/4 2/4 2/4 1/4 2/4 6/4 

Name Mb2 Mb3 Mb4 Mb5 Mb6 Mb7 Mb8 Mb9 Mb10 

W/L 2/4 0.4/8 1.6/8 0.4/8 7/4 1/8 1/8 1/8 1/8 

Name Mb11 Mb12 Mb13 Mb14 Mb15 Mb16 Mb17 MR1 MR2 

W/L 1/8 6/4 1/4 0.4/8 11/4 0.5/4 0.5/4 1.2/1 0.4/1 
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圖 3-7. 互補式運算放大器之直流增益 & 相位邊限  

 

圖 3-8. 互補式運算放大器之共模拒斥比 

TT   

FF   

SS   

TT   

FF   

SS   
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圖 3-9. 互補式運算放大器延遲率 

 

圖 3-10. 三倍電流鏡電路維持 固定值之模擬 

    

    

    

TT   

FF   

SS   
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(a) 

 

 (b) 

圖 3-11. 互補式 OP 雜訊模擬  

(a)總等效輸入雜訊 (b)總等效輸出雜訊 
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表 3-2 互補式-軌對軌差動運算放大器的模擬結果 

， ， ，  

Parameter Simulation results 

DC Gain 88 dB 

Phase Margin 64° 

GWB 140 kHz 

ICMR 

：from －1.5V  to  1.5V 
VSS＋0.1V to VDD－0.1V 

CMRR 117 dB 

Quiescent Current 9.4 μ A 

Power Dissipation 27.5 μ W 

Slew Rate＋ 

Slew Rate－ 

0.123 V/μ s 

0.123 V/μ s 

PSRR＋ 

PSRR－ 

145 dB 

129 dB 

Noise  @ 0.05 Hz 

       @ 100 Hz 

808  μ V/√Hz 

12.9  μ V/√Hz 

Δ gm (%) 12.5 % 
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3.3 BJT 輸入對-軌對軌差動運算放大器 

3.3.1 電路架構 

在這一節之中，將進行 BJT 輸入級的電路架構實現。由於 TSMC 

SiGe0.35 的製程之中只有 NPN 雙載子電晶體，所以無法只是單純的將

N-channel 差動輸入對改成 NPN bipolar 差動輸入對，P-channel 差動輸入

對改成 PNP bipolar 差動輸入對，因此在輸入級架構上面必須有所改變，

如圖 3-12 中所示[12]，使用兩對 NPN bipolar 差動輸入對來實現軌對軌輸

入電壓共模範圍，其中的 Q1、Q2 輸入對只有在電壓供應範圍的中間值

(mid supply voltage)至正軌道(positive rail)的範圍之間導通，而另外一對

Q3、Q4 差動輸入對則是在電壓中間值至負軌道(negative rail)的範圍之間

導通。接下來為了實現 Q3、Q4 差動輸入對能在負軌道至電壓中間值之

間導通，必須使用一個電壓準位平移電路(Level Shifter)將輸入電壓提高

[12][13]，如圖 3-12 中所示之 M2、M3 及 M4、M5 四顆電晶體，將輸入

電壓 Vin－、Vin＋各自接上 M2、M4，然後給予 M3、M5 相同的固定偏

壓，並在 Q3、Q4 差動輸入對之下端加上一個 NPN 雙載子電晶體 Q5 當

作電流轉換開關(current switch)去控制 Q3、Q4 差動輸入對能在供應電壓

中間值附近關閉，而開關電晶體 Q5 的基極電壓，Vcontrol 的範圍如(3.6)

所示： 
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                                 （3.6） 

 

而 Vcontrol 大於 Vcontrol,min 越多，則兩對 NPN bipolar 差動輸入對同時導通

的重疊(overlap)區域就越多。然而，轉導值 在這個重疊區域仍然會保

持一固定值，因為兩對 NPN 差動輸入對是並聯狀態下共同使用同一個尾

電流的電晶體 M1，而 M1 的汲極電流決定之後，差動輸入對全部的尾電

流即成為一個固定值，因此轉導值 不會和互補式的差動輸入對的架構

一樣遇到重疊的操作區域 變成兩倍 的問題存在。但是電壓準位平

移電路的增益值實際上卻小於一倍，增益值如(3.7)所示： 

 

                             （3.7） 

 

由於這個不為單倍增益值所造成的影響，輸入差動對的 值也會因為這

個因素而有所變異，而經由模擬結果得到這個結構 值的變異量大約是

10.5%，可參照圖 3-17 或表 3-3，但相較於第 3.1.1 節中的具有三倍電流

鏡補償 的互補式差動輸入對架構的 12.5%變異量來的稍微低上一點。 
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      電壓準位平移電路在輸入共模電壓等於 VSS時，因為要維持 Q3、

Q4 是導通的操作狀態，所以此時 M3、M5 的 VSG3,5，也就是 Q3、Q4 輸

入對的基極電壓必須如(3.8)所示，而當輸入共模電壓向上提升至電流轉

換開關電晶體 Q5 關閉，Q3、Q4 輸入對進入截止狀態時，此時的 Q3、

Q4 輸入對的基極電壓 VBQ3,Q4則如(3.9)所示： 

 

                       （3.8） 

 

           （3.9） 

 

    而在電晶體 Q5 尚未關閉及 Q3、Q4 輸入對正常操作的狀態下，電

壓準位平移電路中的 M2、M4 電晶體仍要維持在飽和區，所以電壓供應

的最小範圍可以由(3.10)式所決定， 

 

  ( 3 . 10 ) 
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    由前文敘述可知，兩對 NPN 差動輸入對 Q1、Q2 及 Q3、Q4 的操作

區域是經由 的設定來決定它們是否操作於主動區，因此差動輸入

對各自的操作區域如以下(3.11)式、(3.12)式所示： 

  

                             （3.11） 

 

                            （3.12） 

 

Q2 Q1 Q4 Q3

Q5

                     
            

Folded
Cascode
Summing

StageVin- Vin+

Vin- Vin+
Vcontrol

Vbias1

Vbias2 Vbias2

M1

M2

M3

M4

M5

VDD

VSS

Itail

 

圖 3-12. NPN 差動輸入級電路結構 

    將原本互補式的差動輸入對結構更改成如圖 3-12 中的 NPN 差動輸

入對的結構，其餘部分不變，但加上偏壓 Q5 電晶體基極的 Vctrl 的偏壓
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電路[12]，如第 3.5.3 節中圖 3-30 所示。將以上各級電路區塊結合成一個

完整的「NPN 差動輸入對-軌對軌運算放大器」的電路架構則如圖 3-13

中所示之。並將其模擬圖與模擬結果表格一併整理於第 3.3.2 節。可由

模擬結果得知此運算放大器的許多特性都優於互補式-軌對軌差動放大

器，如：直流增益、單增益頻寬、CMRR 及雜訊。 
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3.3.2 模擬結果 

表 3-3. BJT 輸入對-軌對軌運算放大器內部各元件尺寸(單位：μ m) 

Name Q1 Q2 Q3 Q4 Q5 M1 M2 M3 M4 

W/L lw02 lw02 lw02 lw02 lw02 2/4 1/4 3/4 1/4 

Name M5 M6 M7 M8 M9 MP6 MP7 MP8 MP9 

W/L 3/4 1.5/2 1.5/2 1/2 1/2 1.5/2 1.5/2 2/2 2/2 

Name M10 MP10 M11 MP11 M12 MP12 Mb1 Mb2 Mb3 

W/L 1/4 3/4 1/8 3/8 5/2 8/2 0.4/8 1.6/8 7/4 

Name Mb4 Mb5 Mb6 Mb7 Mb8 Mb9 Mb10 Mb11 Mb12 

W/L 0.4/8 6/4 1/8 1/8 1/8 1/8 1/8 2/4 6/4 

Name MR1 MR2        

W/L 3/2 1/2        

（PS. lw02 為 SiGe0.35 製程中所提供之 NPN 電晶體代碼） 
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圖 3-14. NPN 輸入對-運算放大器之直流增益 & 相位邊限 

 

圖 3-15. NPN 輸入對-運算放大器共模拒斥比 

TT   

FF   

SS   

TT   

FF   

SS   
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圖 3-16. NPN 輸入對-運算放大器延遲率 

 

圖 3-17. NPN 差動輸入級維持 固定值之模擬 

    

        

TT   

FF   

SS   
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(a)  

 

(b) 

圖 3-18. BJT-OP 雜訊模擬 

(a)總等效輸入雜訊 (b)總等效輸出雜訊 
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表 3-4. BJT 輸入對-軌對軌差動運算放大器的模擬結果 

， ， ，    

Parameter Simulation results 

DC Gain 101 dB 

Phase Margin 64° 

GWB 295 kHz 

ICMR 

：from －1.5V  to  1.5V 
VSS＋0.1V to VDD－0.1V 

CMRR 138 dB 

Quiescent Current 12.4 μ A 

Power Dissipation 36.5 μ W 

Slew Rate＋ 

Slew Rate－ 

0.126 V/μ s 

0.120 V/μ s 

PSRR＋ 

PSRR－ 

142 dB 

121 dB 

Noise @ 0.05 Hz 

     @ 100 Hz 

370  μ V/√Hz 

5.9  μ V/√Hz 

Δ gm (%) 10.5 % 
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3.4 全 N-channel 輸入對-軌對軌差動運算放大器 

3.4.1 電路架構 

                     
            

Folded
Cascode
Summing

StageVin- Vin+

Vin- Vin+Vcontrol

Vbias1

Vbias2 Vbias2

M1

M2

M3

M4

M5

VDD

VSS

Itail

MI1
MI2

MI3
MI4

MI5

 

圖 3-19. 全 N-channel 差動輸入級電路結構 

    為了有效的將 Bipolar 電晶體做為輸入級和 MOSFET 電晶體做為輸

入級的電路特性進行比較，因此整個軌對軌差動放大器的電路結構上越

為接近則比較上越為理想，所以在這一節之中將第 3.3.1 節中的 BJT 輸

入對-軌對軌運算放大器輸入級之中的兩對 NPN 差動輸入對置換成兩對

N-channel 差動輸入對，而電流轉換開關電晶體 Q5 亦置換成使用

N-channel 的電晶體來擔任開關的角色，置換後的電路結構如圖 3-19 所

示，除此之外，加上對 MI5 閘極的偏壓電路，如第 3.5.3 節中圖 3-30 所



 

53 
 

示。而運算放大器中其餘剩下的部分，如：電壓準位平移電路、第二級

疊接式的主動負載、輸出級的浮接式 AB 類放大器的結構、Nulling 

Resistor、米勒電容補償、Bandgap reference 電壓源及與溫度無關的電流

源，則保持原樣不進行任何更動。最後將以上各級電路區塊結合成一個

完整的「全 N-channel 差動輸入對-軌對軌運算放大器」的電路架構則如

下頁圖 3-20 中所示之。並將其模擬圖與模擬結果表格一併整理於第 3.4.2

節。而由模擬結果可以得知此運算放大器的優點是相位邊限相較於前面

兩種類型的運算放大器來得好，其餘特性則和互補式-軌對軌運算放大器

相去不遠，除了其Δ gm 為 18 %特性較差之外，可參照表 3-5 及圖 3-24，

其雜訊亦略差於補式-軌對軌運算放大器，而關於雜訊的比較將留置第四

章在進行討論比較。 

    將表 3-2、表 3-4 及表 3-6 進行比較對照，不難發現總結本章中所設

計的三個軌對軌差動運算放大器的整體特性表現來說，以 BJT 輸入對-

軌對軌運算放大器是三種類型中最好的一種，尤其是其直流增益、單增

益頻寬及雜訊特性都明顯優於其他兩種類型的運算放大器。除此之外，

為了降低運算放大器的功率損耗，這三種類型的運算放大器都設計為使

用低電流操作，以整顆運算放大器的總電流限定在 10μ A 左右，而為了
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使用低電流，設計上則難以避免使用之元件長度增加，也必須犧牲頻

寬，不過還好本論文中的運算放大器著重於低頻帶的操作，所以頻寬窄

的問題便自動消失。 
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3.4.2 模擬結果 

表 3-5. 全 N-Channel-軌對軌運算放大器內部各元件尺寸(單位：μ m) 

Name MI1 MI2 MI3 MI4 MI5 M1 M2 M3 M4 

W/L 1/4 1/4 1/4 1/4 2/4 2/4 1/4 3/4 1/4 

Name M5 M6 M7 M8 M9 MP6 MP7 MP8 MP9 

W/L 3/4 1.5/2 1.5/2 1/2 1/2 1.5/2 1.5/2 2/2 2/2 

Name M10 MP10 M11 MP11 M12 MP12 Mb1 Mb2 Mb3 

W/L 1/4 3/4 1/8 3/8 5/2 7/2 0.4/8 1.6/8 7/4 

Name Mb4 Mb5 Mb6 Mb7 Mb8 Mb9 Mb10 Mb11 Mb12 

W/L 0.4/8 6/4 1/8 1/8 1/8 1/8 1/8 2/4 6/4 

Name MR1 

6/16，m=50 

 

 

 

 

MR2 

2/16，m=50 

 

 

 

 

     

W/L      
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圖 3-21. 全 N-channel 輸入對-運算放大器之直流增益 & 相位邊限  

 

圖 3-22. 全 N-channel 輸入對-運算放大器之共模拒斥比 

TT   

FF   

SS   

TT   

FF   

SS   
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圖 3-23. 全 N-channel 輸入對-運算放大器之延遲率 

 

圖 3-24. 全 N-channel 差動輸入級維持 固定值之模擬 

    

    
    

TT   

FF   

SS   
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(a)  

 

(b) 

圖 3-25. N-channel-OP 雜訊模擬 

(a)總等效輸入雜訊 (b)總等效輸出雜訊 
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表 3-6. 全 N-Channel 輸入對-軌對軌差動運算放大器的模擬結果 

， ， ，  

Parameter Simulation results 

DC Gain 93 dB 

Phase Margin 73° 

GWB 139 kHz 

ICMR 

：from －1.5V  to  1.5V 
VSS＋0.1V to VDD－0.1V 

CMRR 104 dB 

Quiescent Current 12.1 μ A 

Power Dissipation 35.7 μ W 

Slew Rate＋ 

Slew Rate－ 

0.125 V/μ s 

0.122 V/μ s 

PSRR＋ 

PSRR－ 

138 dB 

101 dB 

Noise @ 1 Hz 

@ 100 Hz 

873 μ V/√Hz 

14  μ V/√Hz 

Δ gm (%) 18 % 
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3.5. 電流源與電壓源電路 

3.5.1 與溫度無關之電流源 

Rc1

Qc2Qc1

Mc1 Mc2

VDD

Mc3
Mc4

Mc5

Mc6
 

圖 3-26. 與溫度無關之電流生成電路結構 

    與溫度顯示低相關性的參考電壓和電流在許多類比電路中被證明

為非常重要，因為大部分的製程參數都會隨著溫度變化，假使一參考電

路與溫度無關時，則它通常也會和製程無關。 

    PTAT 之電流生成電路[2]，如圖 3-26 所示，其為帶差參考電路

(Bandgap References)的其中一種，此電路的目的是建立供應電流和製程

無關，但和溫度有關聯性之直流電壓電流的設計；而若要使產生出的電
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流不隨溫度變動，則可以兩個方向相反的溫度係數 (temperature 

coefficient，TC)利用適當之權重相加時，其結果可顯示一個零 TC 值進而

改善與溫度有關的不良現象，因此可以藉由調整 RC1的值與 NPN 電晶體

的面積生成一個與溫度無關的電流源，提供 0.5μ A 的電流值給前述電路

圖中的電流源使用，並由模擬結果可知其 =63(ppm/℃)，而設計時所

使用的元件尺寸及模擬結果圖如表 3-7 及圖 3-27 所示，另外電阻 rw3t

為製程模型中所附具有溫度係數之非理想電阻代號。 

 

Name MC1 MC2 MC3 MC4 MC5 MC6 QC1 QC2 RC1 

W/L 1/1 1/1 25/1 25/1 2.5/1 1/1 ln2 m=10 ln2 m=10 rw3t 1/10 

表 3-7. 與溫度無關之電流生成電路各元件尺寸 
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圖 3-27. 與溫度無關的電流源模擬(含製程 Corner：TT、FF、SS) 

3.5.2 帶差參考電壓源 (Banbgap reference) 

Rc1

Qc2Qc1

Mc1 Mc2

VDD

Mc3
Mc4

Mc5

Rc2

Qc3

Vo

 

圖 3-28. 帶差參考電壓源電路結構 

TT   

FF   

SS   
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圖 3-26 可被輕易地修正成提供一帶差參考電壓[1][2]，如圖 3-28 所

示，將圖 3-26 中的 MC6 置換為圖 3-28 中的 QC3，並加入一電阻 RC2即可，

此概念利用加入一 PTAT 電壓 ID,MC5RC2至基極－射極電壓，因此輸出電

壓如(3.13)式所示： 

 

                                 （3.13） 

 

在這個電路中，負 TC 是由雙載子電晶體的基極-射極電壓，也就是由會

和溫度相關的 VBE所提供，而正 TC 則是由兩個雙載子電晶體操作於不

同的電流密度下，其基極-射極電壓差和絕對溫度成正比所提供，如(3.14)

式所示： 

 

 

                                 （3.14） 
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利用上述所提供之負TC和正TC電壓於圖3-8中的電路結構並使用(3.13)

式經由適當的設計則可得到一與溫度無關的參考電壓，而所使用的元件

尺寸及模擬圖如表 3-8 及圖 3-29 所示，此電壓源結構在本論文中可接於

圖 3-12 及圖 3-19 中的 Vbias2 上使用，雖然也可以使用一般常用較簡易的

偏壓方式，但由於 Vbias2 所需之偏壓值正好大約為此帶差參考電壓供應

之電壓值 1.15V，因此可以給予其更為準確的偏壓電壓源。 

Name MC1 MC2 MC3 MC4 MC5 QC1 QC2 QC3 RC1 RC2 

W/L 2/4 2/4 4/4 4/4 4/4 

ln2 

m=1 

ln2 

m=5 

ln2 

m=1 

rph3t_b 

1/10 

rph3t_b 

1/98 

表 3-8. 與溫度無關之電流生成電路各元件尺寸 

（PS. rph3t_b 為製程模型中具溫度係數的非理想電阻代號） 
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圖 3-29. 與溫度無關的電壓源模擬(含製程 Corner：TT、FF、SS) 

3.5.3 Vctrl 偏壓電路 

MB1MB2

MB3 MB4

MB5 MB6 MB7 MB8 MB9

QB1

Itail

Vctrl

VDD

VSS

MB10

 

圖 3-30. BJT 輸入級之 Vctrl 偏壓電路 

FF   

TT   

SS   
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Name QB1 MB1 MB2 MB3 MB4 MB5 

W/L lw02 m=2 2/4 2/4 0.4/4 0.4/4 6/4 

Name MB6 MB7 MB8 MB9 MB10  

W/L 6/4 12/4 6/4 6/4 0.4/4  

表 3-9. BJT 輸入級之 Vctrl 偏壓電路各元件尺寸 

    在 BJT 輸入級與全 N-channel 輸入級兩種不同結構的輸入級中，如

圖 3-12 與圖 3-19 所示，Q5 的基極及 MI5 的閘極都需要一個 Vctrl 的偏

壓，而其詳細的偏壓電路結構則如圖 3-30 所示[12]，Vctrl 的偏壓值大小

需依據圖 3-12 中的 來決定，在此電路中當 =0V 時，將

Vctrl 設計為 0.85V，而設計 BJT 輸入級 Vctrl 偏壓電路的各元件尺寸則列

於表 3-9 中；全 N-channel 輸入級的 Vctrl 偏壓電路結構圖只需將圖 3-30

中的雙載子電晶體 QB1 取代為 NMOS 電晶體 MB0 即可，而其 MB0 的寬

長比為 W=2μ m，L=4μ m，其餘元件尺寸皆相同。 
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第四章  儀器放大器電路模擬分析與討論 

4.1 簡介 

    在第三章之中，完成三種不同輸入級結構的軌對軌運算放大器的設

計，其模擬結果也已經列出於第三章的內容之中，於是接下來在第四章

之中，將利用第三章中的模擬結果進行討論分析，以進一步設定出第四

章的整體架構，首先在 4.1 節中，將以第三章模擬結果對三種軌對軌運

算放大器的雜訊特性進行討論比較，以設定出 4.2 節內容中所要進行討

論的儀器放大器的電路結構所選用之軌對軌運算放大器的配對組合，然

後 4.3 節將列出其模擬結果與比較。 

4.2 軌對軌差動運算放大器的雜訊特性比較 

   OP 類型 

Noise   

互補式 

運算放大器 

BJT 輸入對 

運算放大器 

N-channel 

運算放大器 

@ 0.05 Hz 808μ V/√Hz 370μ V/√Hz 873μ V/√Hz 

@ 100 Hz 12.9μ V/√Hz 5.9μ V/√Hz 14μ V/√Hz 

表 4-1. 三種軌對軌運算放大器雜訊特性比較 
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    由表 4-1 所示，BJT 輸入對-軌對軌運算放大器在低頻的等效輸入雜

訊是三種軌對軌運算放大器中等效輸入雜訊特性最佳的一種，且由模擬

結果可知，其雜訊約為互補式-軌對軌運算放大器及 N-channel 輸入對-

軌對軌運算放大器的二分之一倍。將模擬結果與第 2.3 節的理論對照之

下[2][7]，模擬結果確實顯示出使用 BJT 電晶體當作運算放大器的輸入級

可以有效降低輸入雜訊。但由於 BJT 輸入對-軌對軌運算放大器受製程

上的限制，只能使用 NPN 電晶體，所以其輸入級電路結構與互補式-軌

對軌運算放大器的輸入級電路結構並不相同，其電路結構比較可對照圖

3-2 與圖 3-12。為了去除 BJT-輸入級的雜訊特性優於互補式-輸入級的雜

訊特性是否是由於電路結構上的不同而有所改善的疑慮，因此設計出與

BJT-輸入級電路結構相同的 N-channel-輸入級電路結構與其進行比較，電

路結構可對照圖 3-12 與圖 3-19。而由表 4-1 中顯示出模擬的結果互補式

-輸入級電路結構的等效輸入雜訊稍微低於 N-channel-輸入級 1.1μ V/√

Hz。由於 PMOS 電晶體的雜訊特性優於 NMOS 電晶體，如同第 2.2 節中

所述，此點可能是其模擬結果優於 N-channel-輸入級的因素，不過由於

其差距不大，故可以推論此兩種輸入級電路結構的差異對於等效輸入雜

訊的影響並不大。換句話說，由互補式-輸入級及 N-channel-輸入級的比

較，可做出以下結論，BJT 輸入對-軌對軌運算放大器的雜訊特性優於互
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補式-軌對軌運算放大器是由於 BJT 電晶體本身的雜訊特性優於 MOS 電

晶體，而並非是由於電路結構的不同使得雜訊特性得以改善。 

    由 N-channel 輸入級電路結構與互補式-輸入級電路結構的比較證實

雜性特性改善並非是由於電路結構的差異所造成，加上抗雜訊特性較互

補式-軌對軌運算放大器稍差，因此在下一節的儀器放大器中將只選用互

補式-軌對軌運算放大器及 BJT 輸入對-軌對軌運算放大器進行組合配

對，然後進行模擬比較，以選出效能特性最符合需要的電路架構。 

4.3 儀器放大器基本原理 

4.3.1 儀器放大器與一般運算放大器的差別 

    在電子偵測儀器中的感測元件必須將這個世界上許多的物理量

(如：溫度、壓力) 轉換成電的訊號，才能夠進行信號處理。然而，經由

感測元件轉換輸出的電壓訊號一般都是較弱的訊號，因此，必須再將訊

號進行放大的處理。所以將放大器接在感測儀器後級以放大電壓訊號，

一般而言，為了達成放大訊號的效能，運算放大器及儀器放大器都可以

具有夠高的增益值(Gain)，然而，卻還有其他因素必須考量。 

    首先，當訊號由感測元件傳導至放大器之間的過程，往往會受到一

些無可避免的干擾，譬如電磁波的干擾、溫度變化等等因素，於是產生
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某種程度的雜訊。又因為感測元件的輸出訊號微弱，所以雜訊就會佔有

一定程度的混合比例。因此，即使成功的放大了訊號，但相對地雜訊同

時也將被放大，最後還是無法得到所需的輸出訊號。所以為了消除干

擾，應該採用差動放大器來去除訊號間共同的雜訊。 

    除了上述的問題之外，感測元件通常具有頗大的內阻，並且所感測

到的電壓訊號往往較為微弱，若是將其直接接到下一級放大器之上，將

會產生明顯的負載效應(Loading effect)，結果將造成所要測的訊號大多都

消耗於感測元件本身的內阻之上。為了讓微弱的輸出電壓訊號能有效傳

送出來，放大器本身應具有夠高的輸入電阻，才能使得負載效應降至最

低。 

    換句話說，應用在感測儀器中的訊號放大器應該選用「輸入電阻極

高的差動(值)放大器」[4][20]。雖然一般的運算放大器都具有夠高的直流

增益值、增益可調性，但即使是具有較高 CMRR 的差動(值)放大器，卻

往往都具有輸入電阻不夠大的問題存在。因此，將一般運算放大器改良

成儀器放大器的電路架構。 
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4.3.2 電路結構與分析  

    電路結構如圖 4-1 所示，在基本差值放大器之前，添加上電壓追隨

器(Voltage follower)，以作為阻抗緩衝的用途，由於 OPA 輸入端不抽取

電流，故可知兩輸入訊號所感受的 Ri =∞，於是就沒有負載效應的問題。 

 

圖 4-1. 添增阻抗匹配器為前級 

    在添增阻抗匹配器為前級之後，還可以再對圖 4-1 的結構再做進一

步的改良。由於一個開迴路增益值夠大的運算放大器(OPA)的輸出可視

為一個內阻極小的訊號源，所以對基本差值放大器而言，其輸入訊號

VO2 及 VO1，於是總輸出電壓可以表示成如（4.1）式所示： 

 

                                  （4.1） 
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因此，在不改變 R1 與 R2 的前提之下，我們想要提高 VO 的強度，則必

須設法放大(VO2 -VO1)的差值。 

 

圖 4-2. 儀器放大器電路結構 

    在圖 4-1 之中，由於 A1 及 A2 運算放大器已由輸出端 VO1 及 VO2接

一個回授路徑至反相端 A 點及 B 點，在運算放大器開迴路增益值夠大的

情況下，可以視為 A1 中的 VB 被固定在 V1，A2 中的 VA被鎖定在 V2，

而與其他元件無關，也就是虛短路現象。因此，如圖 4-2 中所示，在 A

點與 B 點之間跨接一個電阻 RG，開闢一個電流來源 iG，此電流大小

（V2-V1）/ RG，並由 A2 輸出端傳出流經 RG而送至 A1 輸出端。接著，

在 iG路徑之上加上兩個電阻 R，則可進一步有效放大（VO2 -VO1）的差
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值。於是由圖 4-1 中的結構改良至圖 4-2 中的結構，除了具有圖 4-1 中阻

抗匹配的功能之外，還增加了放大差值的能力，如以下式子(4.2)式~(4.5)

式推導所示： 

  

                     （4.2） 

 

                       （4.3） 

 
由（4.2）式減（4.3）式可得： 

 

          

 

                                  （4.4） 

 

然後將（4.4）式代入至（4.1）式中，即可得知輸出電壓為： 

 

                

 

                             （4.5） 

 

基本差值放大器是儀器放大器中共模增益的關鍵，理論上與前級的
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阻抗匹配器無關，所以要有好的共模增益及共模拒斥比，必須要把基本

差值放大器的部分設計調整好。也就是說，儀器放大器只要兩組 R1 與

R2 相同即可，與 RG或是 R 無關。RG的功能在於另闢電流以放大電壓訊

號差值，當 RG 縮小時，差值增益會提高。除此之外，在應用上是使用

者外裝的可變電阻，提供使用者調整增益的靈活性。兩個 R 的作用也是

提高（VO2 -VO1），但並不一定要有相同的值，在製程上會和 R1、R2 及

放大器同時製作於 IC 之中，以保持較高的電阻匹配性。 

4.4 儀器放大器電路模擬架構與模擬結果 

4.4.1 模擬架構 

R

R

RG

R1

R1

R2

V1

V2 R2

VREF

VO

A1

A2

A3

+

-

+

-

+

-
V1

V2

VO1

VO2

A3

+
-

A3

+
-

Ax
+
-

互補式-軌對軌
運算放大器

BJT輸入對-軌對軌
運算放大器

Ax
+
-

互補式-軌對軌
運算放大器

BJT輸入對-軌對軌
運算放大器  

圖 4-3. 使用各種 OP 的儀器放大器電路架構圖 

    根據第 4.1 節中所述，將把兩種運算放大器應用在第 4.3 節之中的儀
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器放大器電路架構中使用，如圖 4.3 所示。圖中左半部阻抗匹配器的部

分與圖中右半部的基本差值放大器的部分，將選用第 3.2 節中的互補式-

軌對軌運算放大器及第 3.3 節中的 BJT 輸入對-軌對軌運算放大器去連接

成完整的儀器放大器電路架構，並將其所有的配對組合列出於表 4-2

中，接著在本節中對各種組合進行模擬分析，最後將結果進行討論與比

較。 

      

 

 

 

  

 

 

A1 A2 A3 

X1 互補式-OP 互補式-OP 互補式-OP 

X2 互補式-OP BJT-OP 互補式-OP 

X3 BJT-OP BJT-OP 互補式-OP 

X4 BJT-OP BJT-OP BJT-OP 

X5 BJT-OP 互補式-OP BJT-OP 

X6 互補式-OP 互補式-OP BJT-OP 

表 4-2 儀器放大器中 OP 選用的各種配對組合 

    表 4-2 中的六種配對組合，以下進行模擬時將各自以 X1－X6 的代



 

77 
 

號簡稱之，並將其模擬圖統一整理置放於本節內容最後面部分。首先第

一個進行的是對 X1 結構的模擬，如圖 4-3 中所示，由於根據第 2.1.3 節

的內容可知一個 ECG 儀器大約需要 200 至 2000 倍左右的電壓增益，若

預估儀器放大器之後接上的下一級濾波器可以再提供 5~10 倍的電壓增

益，所以設計儀器放大器時所需的電壓增益值則大約為 300 倍左右，因

此根據（4.5）式，模擬 X1 儀器放大器時選用以下的各電阻值為 R=49K

Ω、RG=1KΩ、R1=10KΩ、R2=30KΩ，其餘如負載電阻 RL=1MΩ，及負

載電容 CL=20pF，電源供應電壓範圍由－1.5V 至＋1.5V，並且由於調整

頻率響應的因素，所以將 X1 中的阻抗匹配器區塊的運算放大器 A1、A2

中的米勒電容由第 3.2 節中的 2pF 調整為 3pF，基本差值減法器區塊的運

算放大器 A3 的米勒電容則由第 3.2 節中的 2pF 調整為 0.5pF。由於本章

節主要所著重的部分在於 X1~X6 各種儀器放大器之間的比較，因此製程

中其餘 corner 則在此不加贅述，僅將其結果一同列出於模擬圖中。圖 4-4

為 X1 的直流增益及頻率響應圖，其中包含 TSMC－SiGe0.35 製程的所提

供的各種 corner 在 T=25℃下的模擬結果，其 TT corner 的直流增益為

47.7dB，相位響應在 0dB 時為 116 度，PM=64°；圖 4-5 為 X1 的 CMRR

模擬圖，其 TT corner 的 CMRR=103dB；若要看延遲率 SR，則要把 VOUT

和 Vi
－連接在一起，然後在 Vi

－輸入一個方波的訊號，看 VOUT的輸出波形，
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皆有上昇和下降的延遲時間，取其斜率即為 SR 值，圖 4-6 為 X1 的延遲

率 SR 模擬圖，由圖中可知其 TT corner 的 SR＋=42.8 (V/ms)、SR－=53.1 

(V/ms)，由單位可知其 SR 與一般放大器相比之下其 SR 速度並不快，但

由於所需接受的訊號亦屬於速度較慢的訊號，故此 SR 模擬結果使用上

仍是相當足夠；圖 4-7 為雜訊模擬圖，其敘述將與 X2~X5 留待後面一同

進行討論。 

    接下來進行 X2 儀器放大器的模擬分析，基本上在六種類型的儀器

放大器模擬的過程中，除了 A1、A2、A3 三種運算放大器的置換之外，

盡量維持其餘部分條件不變。因此其電阻值同 X1 為 R=49KΩ、RG=1K

Ω、R1=10KΩ、R2=30KΩ，負載電阻 RL=1MΩ，及負載電容 CL=20pF，

A1、A2 中的米勒電容為 3pF，A3 的米勒電容則為 0.5pF。而運算放大器

A2 內部做為 Nulling Resistor 使用的 MR1、MR2 其電晶體長度則將其由

第 3.3 節中的 L=2μ m 調整為 L=4μ m。圖 4-8 為 X2 的直流增益及頻率

響應圖，其 TT corner 的直流增益為 47.9dB，相位響應在 0dB 時為 115

度，PM=65°；圖 4-9 為 X2 的 CMRR 模擬圖，其 TT corner 的 CMRR=69dB；

圖 4-10 為 X2 的延遲率 SR 模擬圖，由圖中可知其 TT corner 的 SR＋=56.1

（V/ms）、SR－=47.3（V/ms）。 
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    然後在進行 X3 儀器放大器的模擬分析時，其電阻值 R=49KΩ、

RG=1KΩ，但 R1 、R2需稍做調整為 R1=3KΩ、R2=9KΩ，由於在同樣條

件之下，負載電阻 RL=1MΩ，及負載電容 CL=20pF，A1、A2 中的米勒電

容調整為 3.6pF，A3 的米勒電容則為 0.5pF 不變。而 A1、A2 運算放大器

內部做為 Nulling Resistor 使用的 MR1、MR2 其電晶體長度則將其由第 3.3

節中的 L=2μ m 調整為 L=8μ m。X3 的其相位邊限 PM 的表現相較於 X1

及 X2 來的差，且其補償上也較為困難，除了需要使用較大的米勒電容，

還須加長 MR1、MR2 其電晶體長度，雖然 R1 、R2可使用較小的電阻值

降低些面積。但儘管如此，補償後的 PM 雖然有 60°，但相較於 X1、X2

仍然較差。圖 4-12 為 X3 的直流增益及頻率響應圖，其 TT corner 的直流

增益為 48.2dB，相位響應在 0dB 時為 93.3 度，PM=60°；圖 4-13 為 X3 的

CMRR 模擬圖，其 TT corner 的 CMRR=69dB；圖 4-14 為 X3 的延遲率 SR

模擬圖，由圖中可知其 TT corner 的 SR＋=31.0 （V/ms）、SR－=30.2

（V/ms）。 

    接下來繼續進行對 X4 儀器放大器的模擬分析，其電阻值同 X1 為

R=49KΩ、RG=1KΩ、R1=10KΩ、R2=30KΩ維持不變，負載電阻 RL=1M

Ω，及負載電容 CL=20pF，A1、A2 中的米勒電容為 3pF，A3 的米勒電容



 

80 
 

則為 0.5pF，而運算放大器 A1、A2 內部做為 Nulling Resistor 使用的 MR1、

MR2 其電晶體長度則將調整為 L=8μ m。圖 4-16 為 X4 的直流增益及頻

率響應圖，其 TT corner 的直流增益為 49dB，相位響應在 0dB 時為 114

度，PM=66°；圖4-17為X4的CMRR模擬圖，其TT corner的CMRR=117dB；

圖 4-18 為 X4 的延遲率 SR 模擬圖，由圖中可知其 TT corner 的 SR＋=54.1

（V/ms）、SR－=50.3（V/ms）。 

    然後繼續進行對 X5 儀器放大器的模擬分析，其電阻值同 X1 為

R=49KΩ、RG=1KΩ、R1=10KΩ、R2=30KΩ維持不變，負載電阻 RL=1M

Ω，及負載電容 CL=20pF，A1、A2 中的米勒電容為 3pF，A3 的米勒電容

則為 0.5pF，而運算放大器 A1 內部做為 Nulling Resistor 使用的 MR1、MR2

其電晶體長度則將調整為 L=8μ m。圖 4-20 為 X5 的直流增益及頻率響

應圖，其 TT corner 的直流增益為 48.8dB，相位響應在 0dB 時為 125 度，

PM=55°；圖 4-21 為 X5 的 CMRR 模擬圖，其 TT corner 的 CMRR=69dB；

圖 4-22 為 X5 的延遲率 SR 模擬圖，由圖中可知其 TT corner 的 SR＋=42.8

（V/ms）、SR－=42.8（V/ms）。 

    最後進行對 X6 儀器放大器的模擬分析，其電阻值同 X1 為 R=49K

Ω、RG=1KΩ、R1=10KΩ、R2=30KΩ維持不變，負載電阻 RL=1MΩ，及
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負載電容 CL=20pF，A1、A2 中的米勒電容維持與第 3.2 節中相同為 2pF，

A3 的米勒電容則為 0.5pF。圖 4-24 為 X6 的直流增益及頻率響應圖，其

TT corner 的直流增益為 47.7dB，相位響應在 0dB 時為 106 度，PM=74°；

圖 4-25 為 X6 的 CMRR 模擬圖，其 TT corner 的 CMRR=116dB；圖 4-26

為 X6 的延遲率 SR 模擬圖，由圖中可知其 TT corner 的 SR＋=64（V/ms）、

SR－=66（V/ms）。X6 儀器放大器相較於其他 X1~X5 儀器放大器擁有最

佳的相位邊限特性，即使 A1、A2 中的米勒電容只使用 2pF，卻還是明

顯優於 X1~X5 的 PM，擁有頻率補償較為簡單的特性。以上所敘述的

X1~X6 儀器放大器的模擬結果和其餘沒有用圖貼出來的模擬結果全部

都統一整理於下一節的表 4-3 之中。 

4.4.2 模擬結果 

 

圖 4-4. X1 之直流增益 & 相位邊限 
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圖 4-5. X1 之共模拒斥比 

 

 

 

圖 4-6. X1 之延遲率 
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(a) 

 
(b) 

圖 4-7. X1 的雜訊模擬 (a)總等效輸入雜訊 (b)總等效輸出雜訊 

 

圖 4-8. X2 之直流增益 & 相位邊限 
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圖 4-9. X2 之共模拒斥比 

 

 

 

圖 4-10. X2 之延遲率 
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(a) 

 
(b) 

圖 4-11. X2 的雜訊模擬 (a)總等效輸入雜訊 (b)總等效輸出雜訊 

 

圖 4-12. X3 之直流增益 & 相位邊限 
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圖 4-13. X3 之共模拒斥比 

 

 

 

圖 4-14. X3 之延遲率 
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(a) 

 
(b) 

圖 4-15. X3 的雜訊模擬 (a)總等效輸入雜訊 (b)總等效輸出雜訊 

 

圖 4-16. X4 之直流增益 & 相位邊限 
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圖 4-17. X4 之共模拒斥比 

 

 

 

圖 4-18. X4 之延遲率 
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(a) 

 
(b)  

圖 4-19. X4 的雜訊模擬 (a)總等效輸入雜訊 (b)總等效輸出雜訊 

 

圖 4-20. X5 之直流增益 & 相位邊限 
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圖 4-21. X5 之共模拒斥比 

 

 

 

圖 4-22. X5 之延遲率 
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(a) 

 
(b)  

圖 4-23. X5 的雜訊模擬 (a)總等效輸入雜訊 (b)總等效輸出雜訊 

 
圖 4-24. X6 之直流增益 & 相位邊限 
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圖 4-25. X6 之共模拒斥比 

 

 

 

圖 4-26. X6 之延遲率 
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(a) 

 
(b)  

圖 4-27. X6 的雜訊模擬 (a)總等效輸入雜訊 (b)總等效輸出雜訊 
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4.5  電路模擬結果的討論與比較 

表 4-3 各種組合之儀器放大器的模擬結果 

， ， ， ，TT corner 

      Type 

Parameter    

X1 X2 X3 X4 X5 X6 

DC Gain (dB) 47.7 47.9 48.2 49 48.8 47.7 

PM (°) 64 65 60 66 55 74 

GWB (kHz) 76.5 158 83.1 287 133 120 

CMRR (dB) 103 69 93.3 117 69 116 

Quiescent Current 

(μ A) 

25.2 27.7 30.2 32.6 30.2 27.7 

Power (μ W) 82.5 90 97 104 97 90 

 Slew Rate＋ 

Slew Rate－ (V/ms) 

42.8 

53.1 

56.1 

47.3 

31.0 

30.2 

54.1 

50.3 

42.8 

42.8 

64 

66 

 PSRR＋ 

 PSRR－ (dB) 

180 

166 

137 

105 

181 

155 

179 

158 

137 

105 

178 

158 

Noise (μ V/√Hz) 

     @ 0.05 Hz 

@ 100 Hz 

 

1145 

18.3 

 

888 

14.2 

 

523 

8.4 

 

523 

8.4 

 

888 

14.2 

 

1145 

18.3 
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此節中首先討論雜訊模擬結果，在第 4.4 節中的圖 4-7、圖 4-11、圖 4-15、

圖 4-19、圖 4-23 及圖 4-27 為 X1~X6 的總等效輸入雜訊及總等效輸出雜

訊的模擬圖，對照圖中所標示出的值與表 4-3 中的模擬雜訊結果會發現

並不相同，這是因為表 4-3 的雜訊值是由 HSPICE 中的 Netlist 檔所讀取

出來，其單位是一般雜訊所使用的單位 V/√Hz，然而雜訊模擬圖中所顯

示的單位卻是 V 2/Hz，因此要將表 4-3 的數據及圖中的數據做連結的話，

首先必須先將標示在模擬圖中的總等效輸出雜訊值對其開根號，此時得

到的是單位為 V/√Hz 的總等效輸出雜訊值，接著將此值再除以電路的

轉移函數(Transfer Function)則可得到表 4-3 中的總等效輸入雜訊模擬結

果，單位即為表 4-3 中所標示 V/√Hz，而若要與模擬圖中所標示出的總

等效輸入雜訊值連結的話，則只需將表 4-3 中的值對其進行平方的動作

即可。 

    接下來將表 4-3 中所列出的 X1~X6 的雜訊數據進行分析與比較，仔

細觀察模擬結果的數據可以發現其中 X1、X6 的總等效輸入雜訊值相

同，此現象亦發生在 X2、X5 和 X3、X4 之中，對照表 4-2 的配對組合表

可以發現 X1、X6 的相同之處是其阻抗匹配部分的 A1、A2 運算放大器

皆使用相同的運算放大器，而 A3 則使用不同的運算放大器，因此可以
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推論基本差值放大器的部分並不影響雜訊的特性，換句話說，雜訊是由

接受輸入訊號端的部分來決定其雜訊特性的優劣；接下來再觀察 X2、

X5 這組，雖然它們在接受訊號端的運算放大器 A1、A2 是不同的運算放

大器但是它們的雜訊特性表現出一樣的結果，且總等效輸入雜訊優於

X1、X6 這組，由以上這個結果可以推論出即使接受訊號端的運算放大

器 A1、A2 使用不同的放大器，甚至將其位置對換，皆不影響其雜訊的

特性的表現，但是將 X1、X6 和 X2、X5 這兩組進行對照時，可以推論

出 A1、A2 皆使用互補式-軌對軌運算放大器的雜訊特性相較於將 A1、

A2 其中一顆運算放大器置換成 BJT 輸入對-軌對軌運算放大器的雜訊特

性來的差；最後再觀察 X3、X4 這組，其接受訊號端的運算放大器皆使

用 BJT 輸入對-軌對軌運算放大器，和其它組相比之下，由表 4-3 中，可

以明顯的觀察出其擁有最佳的雜訊特性，換句話說，此模擬結果與理論

相符合，使用 BJT 做為輸入級的運算放大器的確能有效為儀器放大器的

電路降低雜訊。根據表 4-3 及以上討論分析可以對儀器放大器的雜訊特

性做出以下的結論： 

 雜訊特性是由接受輸入訊號端的部分來決定其雜訊的優劣，與其    

基本差值放大器部分的運算放大器無關。 
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 雜訊特性最好至最壞的排序為接受訊號端所使用的 BJT-軌對軌運算

放大器的數量來決定：（以下大於的符號表示特性較佳） 

A1、A2 皆用 BJT-OP ＞ 其中之一用 BJT-OP ＞ 皆不用 BJT-OP 

    在本論文中最後要進行討論的是要從表 4-3 中去選出 X1~X6 中最好

的儀器放大器設計，換句話說，也就是最符合所需規格的儀器放大器。

由於本論文中主要著重的就是改善雜訊的部分，因此從 X1~X6 中先選出

X3 及 X4 兩種儀器放大器，接下來再比較其他特性，由表 4-3 中可以觀

察出 X4 儀器放大器的直流增益比 X3 的更準確的接近根據（4.5）式所

設計的 300 倍，而其相位邊限、單增益頻寬、共模拒斥比及延遲率都優

於 X3 儀器放大器，雖然 X4 消耗功率及電流的部分略差於 X3，但差距

微小，優劣相比之下，在此總結本論文最後所選出之最佳化的儀器放大

器即為阻抗匹配部分的 A1、A2 運算放大器及基本差值放大器部分的 A3

運算放大器全部皆使用 BJT 輸入對-軌對軌差動放大器的 X4 儀器放大

器。 
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第五章  結論 

    在本篇論文中使用 TSMC 的矽鍺 0﹒35 微米製程設計低頻、低功率

儀器放大器，而主要設計重點在於採用 BiCMOS 架構設計軌對軌差動運

算放大器的輸入級來改善 CMOS 架構的雜訊特性。然後將設計完成的兩

種軌對軌差動運算放大器使用在儀器放大器結構中，最後經由比較使用

這兩種架構的儀器放大器雜訊特性，而得到使用 BICMOS 架構確實在於

雜訊特性方面能夠有效地優於 CMOS 架構之結論。 

    對照下表 5-1 對參考文獻[14]－[18]的整理，可知本論文所設計的電

路對於軌對軌差動運算放大器的電流大小及功率消耗也有確實地降

低。因此其它電路架構中，如：ECG(心電圖)儀器…等，需使用到針對

改善雜訊、低功率消耗及低頻操作需求的運算放大器，將建議應用此架

構提升性能。 

 [14] [15] [16] [17] [18] 本論文 

Supply Voltage (V) 3 3 1.15 4 ±10 ±1.5 

電流 (mA) 3 1.6 0.8 0.2 1.25 0.012 

功率 (mW) 9 4.8 0.92 0.8 12.5 0.037 

表 5-1. 參考文獻 OPA 與本論文 BiCMOS OPA 之電流及功率消耗比較 
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