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摘     要 

 
    放大器對一個音響系統扮演著很重要的角色。在目前音響系統中市場仍以

AB 類放大器為主要設計。若以功率效益方面來比較，D 類功率放大器有較優越

的輸出功率表現。主要是因為 D 類功率放大器是以切換的方式來完全導通或是

完全關閉電晶體。因此 D 類功率放大器可以擁有 AB 類放大器較少的功率消耗。 

 

    本論文重心著重於發展一種高功率效益 D 類功率放大器的調變方式。此電

路有別於傳統全橋式 D 類功率放大器，它改善了傳統 D 類功率放大器訊號失真

過大的缺點，同時卻不因此使得功率效益變小；改善方法是藉由加入回授系統；

這是一種降低雜訊的技巧；並且改變脈衝寬度調變的方式來實現電路。此外，所

設計的電路還有一項優點，就是不需要 D 類功率放大器的輸出濾波級，此技術

使得電路的面積變小，功率效益提高。本電路是使用台積電製程 0.35  2P4M

（混合訊號）來模擬與設計。整個系統架構包括“兩個誤差放大器＂，“兩個比

較器＂，“一個三角波產生器＂，“緩衝器＂，“閘極驅動級＂，“H－橋＂等

電路方塊。 

mμ

 

    D 類功率放大器模擬結果，輸入頻率 2KHz，振幅 0.7V 的正弦波，操作在

250KHz，截止頻率 20KHz。輸出結果在功率效益得到 85％，總諧波失真值為 0.12

 i



％，整體消耗功率在 12.57mW。 

 

    經由各種調變設計結果與模擬，可以明白比較出四種調變方法的優缺點。若

欲使 THD＜1％，則最好選擇輸入訊號振幅為載波訊號振幅的 0.7 倍以內會有較

佳結果。實際上，一般 D 類功率放大器功率效益大約是在 85％~95％。若要在提

高 D 類功率放大器的功率效益則必須用較大的晶片面積來換取。 
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Abstract 

 
    Amplifiers play an important role in the audio system. Class-AB amplifiers seem 

to be the dominative design in recent markets. Compared by power efficiency, 

Class-D power amplifiers have better performance than Class-AB amplifiers. It is 

based on the fact that Class-D power amplifiers use the switching operation to fully 

turn on or off the transistors. Class-D power amplifiers have less power dissipation 

than Class-AB amplifiers. 

    The focus on this thesis is to develop the modulation of Class-D amplifiers with 

high power efficiency. This circuit is different from the traditional H-bridge Class-D 

power amplifier. It has improved the shortcoming of the traditional Class-D power 

amplifier with too big signal distortion, but not make the power efficiency diminished 

at the same time. The addition of the feedback system can improve the shortcoming； 

this is a technology that can reduce noise. And the circuit is realized by changing the 

way of the Pulse Width Modulation（PWM） method. In addition, this circuit has 

another advantage that it eliminates the Class-D output filter. This technology can 
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reduce the area of the circuit and can improve power efficiency at the same time. This 

circuit was fabricated by TSMC 0.35 mμ  2P4M（Mixed－Signal）process. It includes 

two error amplifiers, two comparators, triangular wave generator, buffer, gate-driver, 

and H-bridge. 

    The Class-D power amplifier has the input sinusoidal-wave frequency of 2 KHz, 

the amplitude of 0.7 V. It is operated at 250 KHz with the cutoff frequency of 20 KHz. 

The result shows the power efficiency of 85%, the Total Harmonic Distortion is 

0.12%, and the power dissipation is about 12.57 mW. 

    All the modulation simulations are shown in this thesis, and we can obviously 

compare their advantages and disadvantages. If THD＜1％ is desired, then it is better 

to choose the amplitude of the input signal to be within 0.7 times of the carrier wave. 

In fact, the power efficiency of Class-D power amplifier is about 85％ to 95％ 

generally. If we still would like to increase the power efficiency, the tradeoff is 

between the power efficiency and the chip area. 
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導論 

 

 

1. 1 研究動機與背景 

    功率放大器是一個重要的類比系統，它用來驅動前端積體電路的訊號到輸出

負載上，可說是扮演著訊號線路與現實生活的一個介面；有時我們會希望輸出級

之電晶體能夠傳導安培範圍的電流且承受幾瓦特的功率，則此電晶體的結構、構

裝和規格將與前級的電晶體不同，我們稱此電晶體為功率元件。 

功率放大器的一個重要應用就是使用在音頻上，由於近年來影音產品，如手

機、MP3 隨身聽等市場的帶動下，對於音頻之積體電路的要求也越來越高，針

對功率放大器的主要要求就是指功率效益和雜訊失真問題；在幾年前所設計的功

率放大器是以線性的電路技術為主，它雖然沒有明顯失真問題，但其功率效益卻

不夠高；因此，在最近對於使用切換式功率放大器的研究越來越多，因為此種技

術可以獲得較高的功率轉換效益。本論文所設計的電路技術也是以此模式去思

考。 

此種切換式功率放大器是一種非線性系統，沒有一定的方法去控制及建立其

模型，但是卻有相同優點缺點，優點是功率效益高，缺點就是失真的問題嚴重，

因此，如何設計出高功率效益，高品質（低雜訊失真）的功率放大器是本論文所

要研究的。 

 

1. 2 研究考量 

    要設計出一個好的功率放大器，在設計考量上主要在功率效益和輸出失真問

題。一般功率轉換效益或是直接稱功率效益，可被定義為（1. 1）式： 

 

                           %100×=
S

L

P
Pη                        （1. 1） 
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其中 LP 為負載功率， SP 為供應功率；假設輸出電壓是一個振幅為 的正弦波，

則平均負載功率為 

PV
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其中 T 表示一個正弦波週期；再由（1. 2）式得 
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瞬時負載功率可表示如下： 
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電源供應的平均功率表示如下，令電源供應電流為常數  [1]。 QI
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    在本論文中會提到雜訊失真的問題，其代號可表示成 THD+N，THD 稱為

總諧波失真，N 是指其他雜訊干擾；但是由於 THD 比 N 值大許多，因此，對於

雜訊的考量就以 THD 為其主。 

當有一個正弦波輸入到非線性的放大器時，其諧波將會在輸出級發生；假設

二次諧波大小為 2V，基頻大小為 100V，則我們稱此放大器有 2％的二次諧波失

真；我們利用均方根簡稱 rms，來定義訊號的大小。令輸入訊號
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( )φω += tVVrms 01 cos ，其均方根大小
2
1V
。（1. 6）式為輸出訊號，其中包含

了基本波及其諧波。 
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諧波項的均方根總和表示如下 
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總諧波失真定義為（1. 8）式： 
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或表示為： 
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一般 THD 的表示法是用％表示。 
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第二章  傳統的 D 類功率放大器 

 

 

2. 1 各類功率放大器 

    為了區別眾多的功率放大器，我們可以分成線性與非線性兩種。線性放大

器：依據偏壓方式的不同，可得到不同位置的工作點，在標準弦波輸入時，得到

各種範圍但不為零的輸出訊號。另一種是非線性放大器，他操作在切換的模式

下，而功率電晶體只是當開關用。 

 

2. 1. 1 線性功率放大器 

    A 類功率放大器[1]，如圖 2－1（共汲組態）電晶體一直工作在線性區內，

工作點取在交流負載線的中央，當標準的弦波輸入時，輸出為全週期的波形，如

圖 2－2。 

 

       

 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 2－1. A 類放大器電路              圖 2－2. A 類的工作點 

     

假設輸出訊號為 ( tVP )ωsin ，在負載上的平均功率 LP 為 
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由 所提供的功率
DD

V± SP 皆為 ，所有電源供應的功率為 ，所以功

率效益為 

DQDD
IV
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4
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因為 且 ，所以當
DDP

VV ≤
LDQP

RIV ≤
LDQDDP

RIVV == ，將有最大功率效

益約為 25％。 

    B 類功率放大器[1]，採用推挽式（PUSH－PULL）的對接電晶體，如圖 2

－3，在同一個時刻，只有其中一顆電晶體是導通的。在輸入正半週期時，M  導

通；而在輸入負半週期時， 導通；兩顆電晶體不會同時導通，在此忽略了交

越失真（Crossover Distortion）。 

1

2
M

 

      

   

 

 

 

 

 

 

 

圖 2－3. B 類放大器電路            圖 2－4. B 類的工作點 

 

    如圖 2－4，B 類放大器的工作點取在交流負載線與V 軸交點，在標準弦波

輸入時，輸出為半週波形。在負載上得到半個弦波週期的電流，其平均電流為

DS
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L

P

R
V
π

，由 所提供的功率如式（2. 3）所示； 
DD

V±

所有的供應功率如式（2. 3）所示。 
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在負載上所得到的平均功率 
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因此，功率效益為 
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    因為 ，所以最大的功率效益發生在
DDP

VV ≤
DDP

VV = ，得到最大功率效

益約 78.5％，顯然地，它比 A 類放大器好得多。然而，當輸入的訊號範圍在零

附近時，會有
1
和

2
同時關閉， VM M VO 0= ，輸出波形有不連續的失真現象，

稱之為交越失真。為了避免交越失真，在
1
和

2
閘極提供一個壓降，使得直

流工作時，
1
和

2
均導通，而無交越失真；此時，這樣的電路稱為 AB 類功

率放大器[1]，如圖 2－5 所示。

M M

M M

 

    AB 類功率放大器的工作點取在交流負載線位於 A 類和 B 類之間，在標準弦

波輸入時，輸出為大於半週期的波形，如圖 2－6 所示。當無訊號輸入時，其靜

電流 大小介於 A 類和 B 類之間，平均功率損耗大於 B 類小於 A 類，功率效益

約為 50％。 

QI

 

 6



                    

    

 

 

 

 

 

 

 

圖 2－5. AB 類放大器電路              圖 2－6. AB 類的工作點 

 

2. 1. 2 非線性功率放大器 

     D 類功率放大器，是一種逐漸取代線性放大器的重要設計。在操作上，需

要一個參考電壓對輸入訊號做訊號的調變，而後再經過解調將訊號還原；一個基

本的架構方塊如圖 2－7。 

 

圖 2－7. D 類放大器的基本架構 

 

    在功率效益方面，它有接近 100％的功率效益，這是線性放大器所不能比的，

其癥結出在 D 類放大器輸出端的電晶體只需要開和關，也就是操作於線性區，

而線性放大器是操作在主動區，D 類放大器的 遠小於負載電阻 ，所以負載

可得最大的功率。由於輸出訊號不是直接由輸入取得，所以訊號準確度沒有線性

放大器好[2]。 

onR LR

    E 類功率放大器（圖 2－8），在目前國際期刊所發表的論文中，於 CMOS 及

GaAs 製程方面多應用於輸出功率較高的手機頻段上，例如 0.25μ －CMOS 製程

應用在 900MHz [3]。它的操作模式也是將電晶體視為一個開關，理想上，當開

關打開時，電阻為零；關閉時為無限大。此外，輸出端網路將時域上的電壓電流

m
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波形完全錯開，因此消耗功率為零，整體上的功率效益可達 100％，它與 D 類功

率放大器所得效益差不多，只是用途不同。至於失真問題，輸出端串聯網路讓所

有諧波項不能通過，以減少失真，輸出為載波頻率的弦波[4][5]。 

 

 

                     圖 2－8. E 類功率放大器 

 

     此外，如 F 類功率放大器和 K 類功率放大器也都是屬於非線性的放大器，

F 類功率放大器在輸出網路使用了諧波共振器（Harmonic－resonator）來形成輸

出波形，電壓的波形包含了一次或是多次的單數諧波；在汲極為類似方波的波

形， 還原成弦波。F 類功率放大器的斜坡略高；功率效益也差不多 50％左右。

F 類功率放大器需要一個比其他功率放大器更複雜的輸出濾波器[6]。 

outV

K 類功率放大器是改良的非線性放大器，它結合了類比（線性）放大器區塊，

和切換（非線性）放大器區塊。類比放大器的函數是一個與電壓源無關的放大器，

而切換放大器函數是電流控制電流源。K 類功率放大器最主要的優點是：1. 由

於結構中包含類比放大器的區塊，使得總諧波失真（Total－Harmonic Distortion）

降低，2. 切換放大器的區塊則有優良的功率效益表現。它改善了非線性放大器

失真過大的問題[7]。 
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                   圖 2－9. F 類功率放大器電路 

 

 

                   圖 2－10. K 類功率放大器電路 

 

2. 1. 3 各類功率放大器比較 

綜合以上所做的討論，大致上可以歸納如表 2－1 
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 種類 失真度  最大功率效益 

A 類 最低（輸出完全從輸入取得） 最低（最差） 

B 類 略高（由於交越失真導致） 線性最好 線
性 

AB 類 尚可（消除交越失真） ＜75％（約 50％） 

D 類 最高（輸入訊號調變所致） 約 100％ 

E 類 尚可（利用輸出端網路減少失真） 約 100％ 

F 類 諧波略高 約 50％左右 

非
線
性 

K 類 比 D 類彽（結合線性所致） 比 D 類彽 

                   表 2－1. 各類功率放大器比較 

 

    功率放大器最重要的就是功率效益要高，非線性的放大器比線性放大器高許

多[8]，所以近年來所討論的功率放大器大都是以非線性居多。但是，對於訊號

的失真問題卻是很頭痛，於是，為了改善這類問題，有人提出 K 類放大器：結

合線性與非線性設計；也有人把線性放大器（如 A 類）作為非線性放大器（如 D

類）的補償失真用。不論是 K 類或是這種 AD 類放大器，都是在非線性放大器

的結構裡添加額外的電路對失真度做改善，一個很直觀的缺點是面積變大了

[9][10]。 

 

2. 2 低功率 D 類音頻功率放大器 

2. 2. 1  架構 

    D 類功率放大器的操作頻率在低頻，也就是音頻訊號，在依據輸出不同的瓦

數應用於不同的產品，從音響的喇叭到一般 PDA 或是手機都有[11]。詳細架構如

圖 2－11 所示，音頻訊號與三角波輸入比較器內，使輸入的音頻訊號分離，變

成一種寬度不一的數位訊號，這種調變稱為脈衝寬度調變切換技術[12]。再將訊

號經過 Gate－Driver 來驅動輸出級，輸出級再將 PWM 訊號以低阻抗加到低通濾

波器和負載上。 

Gate－Driver 是用來推動輸出級這種功率元件，使輸出級電晶體可以正常開

關；這種輸出級稱為半橋式（Half－Bridge）輸出級。最後一部份分為低通濾波

級，它把高頻項給濾掉，這些高頻項是由於切換調變所產生出來的失真。 
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                   圖 2－11. 基本 D 類功率放大器 

 

2. 2. 2 脈衝寬度調變切換技術（PWM Switching Scheme） 

    理想的 PWM 切換技術如圖 2－12[2] [12] 所示，由正弦波 與三角波

比較；當三角波大於輸入音頻訊號時，比較器輸出為 low（-V）；當三角波小

於輸入弦波時，比較器輸出切換至 high（+V）。每一個脈波具有固定的振幅及可

改變的脈波時間寬度（時間區間），此寬度正比於調變訊號的瞬時振幅大小。當

輸入音頻訊號的振幅愈大，調變出脈波的寬度就愈寬；輸入音頻訊號的振幅愈

小，調變出脈波的寬度就愈窄。在一個音頻訊號的週期中，就會產生寬度不同的

脈波，這樣的調變方式稱為脈波寬度調變（Pulse－Width－Modulation），簡稱為

PWM 調變。 

controlV

triV

三角波（又稱為載波）之振幅為 ，頻率為 ， 決定開關的切換頻率；

正弦波控制訊號 的基頻 決定輸出電壓頻率，其振幅決定輸出電壓大小。

定義振幅調制指數為正弦波振幅 與三角波振幅 的比值，

TV sf

TV

sf

controlV 1f

CV
T

C
a V

VM = ；頻率

調制指數為三角波頻率與正弦波基頻 的比值，1f
1f

fM f
s=  [13]。 
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                  圖 2－12. 脈衝寬度調變（PWM） 

 

圖 2－13. PWM 輸出頻譜 

 

    D 類功率放大器的 PWM 調變中，三角波振幅必須大於弦波的振幅，也就是

，如此才可以利用載波把弦波的每一小段給數位化。對於此 PWM 在設

計上需要注意的是 愈大愈好，因為 PWM 所產生的諧波次項會是 的整數

倍，如上圖 2－13，當 很大時，就濾波器的觀點來看是越容易濾除的。 

1≤aM

fM fM

fM

 

2. 2. 3 全橋式輸出級（H－Bridged output stage） 

圖 2－14 為全橋式輸出級，而圖 2－15 為圖 2－14 的輸出電路，在 M1

和 M2 的 Gate 端輸入相同的 PWM 訊號，而 M3 和 M4 輸入的 PWM 訊號 High、

Low 與 M1、M2 相反。跨在喇叭上的訊號（ 與 ）就會是反相，

變為之前的兩倍，換句話說，利用全橋式的結構可增加輸出功

率，而不用增加電源供應電壓。通常設計上會把

1OV 2OV

)( 21 OOload VVV −

0=−V ，因此就可以消除一項
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電源供應電壓，同時，得到輸出會和圖 2－11 的結構一樣[2] [14] 

 

 

                      圖 2－14. 全橋式輸出級 

 

        

                    圖 2－15. 全橋式之輸入架構 

 

2. 3  D 類功率放大器的功率效益 

2. 3. 1 理論分析 

    圖 2－16 為 D 類功率放大器之輸出級的簡化表示圖，圖中的四個電阻皆代

表功率電晶體汲極到源極的阻抗，並假設電流的流向如箭頭所示。 ：當電

晶體操作在線性區時的導通電阻，其值很小（約為歐姆級）； ：當電晶體

操作在截止區時的關閉電阻，其值很大（約 MEGA 歐姆級）[15]。 

)(onDSR

)off(DSR
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                 圖 2－16. D 類輸出級之等效電路 

 

功率效益η的分析如（2. 6）~（2. 9）所示： 

 

                
( ) ( )

THGoxn

onDS

VV
L

Wc
R

−⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛μ

=
1

                  （2. 6） 

 

令負載上的功率為 ，負載上的電阻為 ： LP LR

 

                 
( )

2

22
1

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛

+
= DD

onDSL

L

L
L V

RR
R

R
P  

                 
( )( )

2
222

1
DD

onDSL

L V
RR

R
+

×=                  （2. 7） 

 

電源提供的功率 ： SP

 

                     DDS VIP ><=
2
1

 

                     
( )onDSL

DD

RR
V

22
1 2

+
×=                    （2. 8） 
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功率效益η： 

 

            
( )

%100
2

%100 ×
+

=×=
onDSL

L

S

L

RR
R

P
Pη            （2. 9） 

 

    如果是半橋式（Half－Bridge）的輸出級， 改成 ；由於

很小，所以功率效益

( )onDSR2 ( )onDSR ( )onDSR

η大概可以在 90％以上。以 Texas Instruments（德州儀器）

的 datasheet（TPA005D02）為例[8]：一般小喇叭的負載電阻約 8 ， 約

0.3 ，故功率效益

Ω ( )onDSR

Ω %93≅η 。 

 

2. 3. 2 實際考量 

    從整個 D 類功率放大器的系統來看，可參考圖 2－11，就實際上能有一些

值得我們注意的功率損耗：例如切換損耗、閘極驅動（Gate－Driver）損耗、和

傳導損耗 [16]。 

    切換損耗：發生在電晶體由線性區到截止區的轉換週期，也就是切換頻率所

造成的損失；在轉換時，電流和電壓都有上升和下降時間。這個不為零的值造成

了功率損耗，可以以下式表示： 

 

                  ( ) ( )[ offtontfIVP ccsodloss +=
2
1 ]              （2. 10） 

 

其中 是開和關時的導通週期； 是切換頻率。所以如果 變小，也就是降低

載波頻率，則可以降低切換損失，但是卻會發生兩個缺點：1. 由於載波頻率下

降，使得諧波項更靠近音域範圍。2. 降低載波頻率會增加輸出濾波級在解調的

設計困難度，這是因為基本波頻率靠近載波頻率，使得濾波器的截止頻率不易適

當的設計。 

ct sf sf

    閘極驅動（Gate－Driver）損耗：一個最基本 Gate Driver 是由數個反相器所

組成，藉由一級推動一級，使得輸出級（功率電晶體）得以工作。 
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               圖 2－17. Gate Driver 之簡化等效電路 

 

    在低頻下，Driver MOSFET 的功率損耗很小，但是，當頻率增加，由閘極電

容的充電和放電所造成的功率損耗就變得重要了。閘極的電容需要被充電來提升

電壓值，當電壓達到某一程度，則使下一級的元件得以打開（turn on），在這充

電過程中，會有電流流過電阻而造成能量的損失；相對的，當閘極電容放電，在

這放電的過程中也會造成能量的損失。因此，結合元件開（ON）和關（OFF）

之週期能量損耗，可寫成下式： 

 

                                                  （2. 11） Sggsg fQVP =

 

其中 為提升閘極電壓 所需的電荷。 gQ gsV

    用來切換 MOSFET 的 peak 電流與切換速度有關。RC 網路之時間常數決定

， 讓閘極電容可充電至 。一般而言，充電時間，也就是 ，需要四倍

時間常數

ont ont gsV ont

τ。因此，以一個閘極電容 、閘極電阻 和閘極驅動電路的電阻

可寫成下式： 

gs
C gR dR

 

                  ( ) gsgdon CRRT +=τ= 44                    （2. 12） 

 

其中 為 時的電容值，當gsC 0=dsV 0=dsV 時，對於閘極電阻和閘極驅動電路

的電阻有一組最差的阻抗值。Gate Driver 電路的 peak 電流值為： 
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gd

gs
gp RR

V
I

+
=                           （2. 13） 

 

由這些式子將可以推出閘極驅動電路所要消耗的能量。 

 

 

                   圖 2－18. 傳導損耗路徑圖 

 

    傳導損耗：如圖 2－18，利用全橋式輸出級和一個簡單的 LC 濾波器來分析：

假設 M1、M4（ON）且 M2、M3（OFF）其傳導路徑為 經過功率電晶體（M1、

M4）和濾波器到地（GND）所造成的功率損耗。其中電流流過功率電晶體的電

阻（ ）損耗，在 2. 3. 1 節以分析得知；其次為較不重要的濾波器損耗。 

DDV

( )onDSR

    濾波器損耗 [17]：利用通過電感的 ripple 電流和濾波器上的阻抗及其他組成

可推出功率損耗。在第一個半切換週期，電感上的跨電壓是正電源供應器的電壓

值（ ）；第二個半切換週期，電感上的跨壓是負電源供應器的電壓值

（ ），電感電流改變的速度能用（2. 14）式計算： 

DDV

DDV−

 

                     
dt
diLV ×=                              （2. 14） 

 

其中 V 為跨在電感上的電壓，
dt
di

電感上電流之切換速度。 

    在每半個週期的電感跨壓大小為一個常數，只有正負極的變化（ ）。DDV±
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當電感為一個常數值時，
dt
di

也為常數。因此，產生了一個三角波形的 peak－to

－peak 電流： 

 

              
( )

SW

DDDDSW
peakpeakL fL

V
L
VT

i
××

=
×

×
=

− 22
            （2. 15） 

 

其中 為電流 peak－to－peak 的週期， 為其頻率。 SWT SWf

    利用電感電流和濾波器及其它成份之阻抗值，可推算出傳導功率的損耗

（ ）： TP

 

             ( ) ( ) (( ))

22

2

2

8

2
2
1

SW

DD
T

onDSLFilterLCFiltercALL

ALLpeakpeakT

fL
VP

RRRR

RIP

××
=

++=

×=

−−

−

 

             ( ) ( ) ( )[ ]onDSLFilterLCFilterC RRR 2++× −−              （2. 16） 

 

    雖然 D 類功率放大器有以上幾種的功率損耗 [15] [16]，但是最主要的是傳

導損耗中的功率電晶體阻抗的損耗，其次是切換損耗。所以，在電路設計上會注

重的是輸出電晶體為導通時的阻值，以及在切換時，上升和下降的時間越短越好 

[18] [19]。 

 

2. 4 影響 D 類放大器總諧波失真（THD）的因素 

    在 2-2 節曾經提到訊號與三角載波進行 PWM 調變的過程當中會產生諧波

項，因而有總諧波失真（THD）[20] [21]，使得在輸出端得不到與輸入端一樣的

訊號。不過，就實際考量上，仍有兩個因素會影響 THD：  

1. 載波波形的線性度 2. 輸出級之有限的輸出阻抗 [22]。 

    載波波形的線性度：這項因素被設計者所考量的地方為三角波的形狀，三角

波在上升與下降邊緣儘可能的能線性化，不過，這會增加設計上的複雜度和增加
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IC 的面積。圖 2－19 把三角波產生器以一個簡化等效電路表示，三角波的產生

是先設計一個固定的方波（方波產生器），其振幅為 ，頻率為 （亦為三角

波的頻率），在利用等效的 RC 網路的充電和放電來產生指數載波；圖 2－20 即

為電容充電後的波形，它是將峰值 ，頻率 的方波積分得到。 

cpV SWf

cpV SWf

 

     

圖 2－19. 三角波之等效電路         圖 2－20. 三角波操作時域 

 

    由圖 2－19 的三角波產生器之等效電路可以推導出（2. 17）式，用此式子

也可以看出 的波形。 triV

 

                  ( ) ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−=

−
01 t
t

CPtri eVtV                         （2. 17） 

 

其中 ，RCt =0
c

CTt
ω
π

=<<
20 。 

    從圖 2－20 中可以看到改變電容值將得到不同的三角波振幅大小和三角波

形上升與下降的線性度，不過，頻率不會改變。因此，如果非線性度越大，和載

波比較成為 PWM 調變的脈衝「偏向」就越大；此「偏向」的增加會使諧波失真

變大。以致於設計者通常利用調整 和0t cω 來改善三角波形上升與下降的線性
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度，然而這種改善會換來三角載波信號峰值電壓的減少，它會依次降低輸入信號

的動態範圍。 

    輸出級之有限的輸出阻抗：在輸出級之反相器的打開電阻也會對 THD 造成

影響，如圖 2－16 所示；THD 會隨著振幅調制指數（ ）增加而上升但是影

響的程度很小，約略 0.01％的變化，故設計者常常忽略不考慮。 

aM
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第三章 設計理論 

 

 

3. 1 改善失真的方法 

    D 類音頻功率放大器的特性有別於其它的功率放大器，差別在於有較高功率

效益和較高的失真問題；在這一節中，將分析 Feed－forward 和 Feedback 兩種技

術[23] [24]來降低 D 類功率放大器的失真度。 

. 

3. 1. 1 Feed forward 分析 

    非線性功率放大器的輸出電壓波形可以視為輸入線性訊號和錯誤訊號的總

和；就 D 類功率放大器而言，錯誤訊號是指輸出訊號中的非線性失真，如之前

所提到，即為非線性的調變訊號和非理想的切換波形所產生。Feed forward 技術

就是在估算這種錯誤，設計出一組在輸出端只有錯誤訊號的電路，然後與原本的

輸出訊號相減來達到降低失真的目的。 

    基本的架構如圖 3－1 所示， 為主要放大器（Main Amp）的輸出點；主

要放大器是指設計者所設計的主要電路，在這裡是指 D 類功率放大器； 包含

放大輸入訊號和電路所產生的放大失真，也就是

CV

CV

( )DVGV inC += 1 ，再透過β網

路可得到 ，其中 方塊，為時間延遲（Time Delay）結構，是為了補償主要電

路和 網路所產生的相移，可得到

BV 1τ

β DVB = ，再透過 Error Amp（G2）把失真放

大（ ），如此一來，可以把 訊號中的失真項給消除，剩下我們想要的輸

入放大器訊號。而 2τ 結構是為了補償 Error Amp（G2）所產生的相移；在 D 類

功率放大器中，是利用其輸出濾波級來代替 2

DG2 CV

τ 造成的相移。 
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                  圖 3－1. Feed forward 基本架構 

 

    Feed forward 技術的優點在於其電路是屬於開迴路型態，不會因為內部的任

何一個放大器和相移電路而造成振盪。然而，此技術也有一些困難和缺點：第一、

在設計每一個方塊皆要特別小心，尤其是時間延遲電路（τ方塊），若是增益不

同或是相位偏移，都會造成整個系統新的失真，也會使得此電路的規格和表現變

差。第二、 和輸出端的相減器會造成功率的損耗。第三、D 類功率放大器中，

方塊是利用二階低通濾波器來設計，來達到所需的相移，然而，也要考量到

截止頻率，在設計上增加其困難度。第四、元件特性，有時會因為外在因素（如

溫度變化）而稍稍改變電壓，造成不匹配，增加失真的情形，此 Feed forward 架

構特別敏感[25] [26]。 

2τ

2τ

 

3. 1. 2 Feedback 分析 

    負回授（Negative Feedback）基本架構如圖 3－2 所示， 為開迴路增益；

為回授因子，或稱回授增益；令 為開迴路路徑所產生的諧波失真的成分。 

oA

β nV
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               圖 3－2. 負回授（NFB）基本架構 

 

經由數學分析得： 

 

                   
β+

+
β+

=
o

n

o

ino
out A

V
A
VAV

11
                   （3. 1） 

 

（3. 1）式的第一項為整個系統閉迴路的增益也就是
β+

=
o

o
f A

AA
1

，重新整理

得： 

 

                    
β+

+=
o

n
infout A

VVAV
1

                    （3. 2） 

 

經由總諧波失真（THD）的定義得： 

 

                  ( ) ( )β+= ∑
∞

=

oinf

n

n AVAVTHD 1
2

2            （3. 3） 

 

利用負回授技術可使總諧波失真（THD）降低了 ( )β+ oA1 倍。 

    比較 Feed forward 技術與 Negative Feedback 技術：在特性上：Feed forward

電路是利用相消的方法來去消除失真，而 Negative Feedback 電路則是修正錯誤，
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把失真降低 倍。比較優缺點方面：第一、Feed froward 電路屬於開迴

路型態，不會振盪，穩定性極佳，但是負回授電路會，需要補償設計。第二、由

於 Feed forward 電路比 Negative Feedback 電路多幾個架構方塊，比較複雜，面積

也比較大。第三、就設計的動態範圍而言，Feed forward 電路設限的幅度很小，

容易出錯而影響原來的主要電路；Negative Feedback 電路幅度寬，基本上只要在

穩定性的範圍內，不要造成振盪即可，比較好設計。基於上述分析，採用負回授

網路來降低 D 類功率放大器失真是比較好的方法。 

( β+ oA1 )

 

3. 2 Feedback 在 D 類放大器的設計 

3. 2. 1 所有閉迴路網路設計 

    由上一節得知，為了降低 D 類功率放大器的總諧波失真，採用了負回授網

路；所設計的閉迴路結構如圖 3－3 所示[27]：除了 D 類放大器的基本架構外，

另外加入一個回授電阻和前置放大器（Pre－amplifier），其中前置放大器又稱為

誤差放大器（Error－amplifier），回授訊號必須在低通濾波級之前的切換輸出拉

回，為了是避開由輸出級所產生的相移[28][29]。 

 

 

                    圖 3－3. 閉迴路設計架構 

 

    由誤差放大器、電阻和電容所組成的網路是一種積分器，此積分器有兩個用

途：第一、用來當作低通濾波器已得到高直流開迴路增益，和消除高頻成分。第

二、利用積分器中的電容來平均切換式的回授訊號。此外，輸入訊號由 到

的過程中，訊號被放大，直流準位也不一樣，若是不考慮 的設計，直接把

inV '
oV
'

oVcmV
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的訊號拉回，會有不匹配的情形，造成比較器無法正確的比較輸入的兩個訊號，

因而就會得不到 PWM 的輸出訊號。 的直流準位在 的中間，因

此， 必須為

'
oV GNDVDD ~

cmV
2
DDV

。 

    利用圖 3－4 和圖 3－5 來分析加入額外的電路後，訊號波形的變化。圖 3

－4 為 PWM 訊號中的一小段放大圖示，左圖說明一開始瞬間， 為一般弦波

和三角波比較得到的 PWM，經過如圖 3－5 的合成得到如右圖 新的波形，因

而在經過比較後的 波形也就不大一樣。 

'
oV

inV
'

oV

 

     

                    圖 3－4. 閉迴路波形分析 

 

    圖 3－5 為圖 3－4 中細部訊號的合成， 藉由積分器中的電容充電放電

得到以 準位的波形， 透過積分器反相，兩個訊號在 處合成，形成如圖 3

－4 右圖的 波形。 

'
oV

cm
'

inVV inV
'

inV

 

 

                     圖 3－5. 訊號合成分析 

 

3. 2. 2 閉迴路之轉換函數 

    在分析閉迴路 D 類功率放大器之前，先把圖 3－3 等效電路簡化成如圖 3
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－6 所示：比較器、Gate－Driver 和輸出級可以等效成單端輸入與單端輸出的放

大器。 為 PWM 的輸入電壓，振幅和 一致； 與電源供應器提供的電壓大

小一致，從 到 的轉換過程中只有訊號調變（PWM），沒有極點與零點的顧

慮，所以這部份可以等效成增益為 的放大器。 

'
inV inV oV

'
inV oV

PWMG

 

           

                  圖 3－6. 閉迴路等效簡化網路 

 

下聯第一式是利用 KCL 對 Q 點分析；第二式和第三式分別對 )S 和 的轉

換函數。

(A PWMG
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經由數學分析結果得： 

 

o
F

in V
R
RV +⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
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( ) ( ) PWM

o
FF

s

FF

s

F

G
VCsR

A
CsR

A
R
R

×

⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

++
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛+

−=
1

        （3. 4） 

 

    設計一個誤差放大器，會希望它的增益愈大愈好，同時也要注意到極點的位

置，以免在負回授網路中產生振盪；假設誤差放大器的增益非常大，亦 項很

大，則（3. 3）式可改寫成如下： 

( )sA

 

            ( )
PWM

o
FFo

F
in G

VCsRV
R
RV ×−=+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛  

            

FF

PWM

F

PWM

PWM

F

F

in

o

CR
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RC
G

G
sC

R
R

V
V

+
−=

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+×

−=
1

1
         （3. 5） 

 

由（3. 5）式可以得到主極點
FF

PWM

CR
Gs = 和閉迴路直流增益

R
RA F

D −= ；此外，

可以藉由下式來分析開迴路增益和回授因子： 

 

             ( ) ( )

( )

FF

PWM

F

PWM

s

s

CsR
G

sRC
G

A
A

sH
+

−
=

β+
=

11
                   （3. 6） 

 

    由（3. 6）式可得到開迴路增益
F

PWM

sRC
GA −= 和回授因子

FR
R

−=β 。由

以上分析得到積分器影響整個系統的頻寬。此外，負回授網路可把 THD 降低

β+ A1 倍，又
FF

PWM

CsR
GA =β ，所以若希望 THD 降低，可把 增加，或 、

降低。 

PWMG FR

FC
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3. 2. 3 設計上的考量 

    在設計上有一個重要的因素會影響系統的準確性，就是在積分後輸出三角波

形的斜率，由圖 3－7 分析，積分後輸出波形 的斜率不可大於三角載波 的

斜率；如果 的斜率大於 的斜率，則大於的部份將無法被比較而造成失真。 

'
inV triV

'
inV triV

 

 

             圖 3－7. 斜率比較分析圖 

 

    利用圖 3－3 來分析所要考量的因素，已達到不失真的目的；積分器上電容

充放電的方程式為： 

 

                 
dt

dVC
R

V
R

VV in
F

F

DDcmin
'

2
−=+

−
 

 
'

inV 的斜率必須小於 的斜率；令 三角載波的振幅， 為其頻率，則： triV TV SWf

 

               
PWM

DD
SW

SW

Tin

G
Vf

T
V

dt
dV 22'

=<  

               
PWM

DD
SW

FF

DD

F
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G
Vf

RC
V

RC
VV 2

2
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−
               （3. 7） 

 

假設 為 可允許的最大振幅，則： AV inV

 

               
PWM

DD
SW

FF

DD

F

A

G
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RC
V

RC
V 2

2
<+  
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PWM

DDFF
SW

DDFA

G
VCRfV

R
RV 2

2
<+                   （3. 8） 

 

結合（3. 5）式的閉迴路直流增益
R
RA F

D = ，並且由已知的截止頻率

(Hz
CR

Gf
FF

PWM
D π
=

2
)，可得： 

 

    
D

DDSWDD
DA f

VfVAV
π

<+
2

                    （3. 9） 

 

    的最大振幅inV
D

DD
A A

VV
2

= ，將其代入（3. 9）式，可得到重要的通式

；此外，截止頻率 也必須大於音頻訊號，一般人可聽到的最大音

頻為 20KHz，所以設計 的範圍必須在

DSW ff π> Df

Df
π

<< SW
D

ffKHz20 。 

 

3. 3 無濾波輸出級調變機制 

    無濾波器調變機制[30][31]的發展是為了大幅簡化或免除輸出濾波器，這種

無濾波器調變機制會將開關電流減至最小，讓損耗值很大的電感，甚至喇叭，能

用來取代 LC 濾波器作為能量儲存的零件，同時讓放大器保持高效率。 

    傳統 D 類功率放大器的調變機制，在提供全橋式差動輸出，兩隻輸出接腳

的相位剛好相差 180 度，並且在零電位 GND 和供應電壓 之間變動，因此濾

波前的差動輸出會在正 和負 之間變動，濾波後的 50％負載週期則會在負

載上產生 0V 電壓。注意：就算負載的平均電壓為 0V（50％負載週期），峰值輸

出電流仍然很大，這將使得濾波器產生功率損耗，進而造成供應電流增加。傳統

調變機制需要 LC 濾波器，讓很大的開關電流能在 LC 濾波器內循環流動，而不

是進入喇叭造成功率損耗[32]。 

DDV

DDV DDV

    無濾波器調變機制的每隻輸出接腳都會在零電位和供應電壓之間切換，不

過，VOUT+和 VOUT－在沒有訊號輸入時會保持相同的電位。當輸入電壓為正
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時，VOUT+的負載週期將大於 50％，VOUT－則會小於 50％；若輸入電壓為負，

則 VOUT+的負載週期小於 50％，VOUT－則大於 50％。在切換過程的大部份時

間裡，負載兩端的電壓都會等於零，這能大幅減少開關電流，進而降低濾波器或

是喇叭上的功率損耗。由於開關損耗非常小，因此可利用喇叭來儲存電能，同時

讓放大器保持極高的工作效率。雖然開關頻率成分並沒有被濾掉，但喇叭對於開

關頻率的阻抗很大，因此只有很少的功率會被喇叭消耗。除此之外，喇叭也無法

再生開關頻率，即便它能做到，人耳也無法聽到大約 20KHz 以上的頻率。 

    傳統的 D 類功率放大器與線性功率放大器比較起來還有一項缺點，就是面

積過大，這會花費近乎兩倍的面積成本，因此藉由無濾波輸出級的技術將可以來

改善此問題。 

    無輸出濾波級的 D 類功率放大器經由調變控制之後，在輸出級共可分成四

種操作模式，如下圖 3－8 所示；其中圖 3－8（a）與圖 3－8（b）為傳統 D

類放大器的切換模式，在負載兩端不論是有無音頻訊號輸入皆為一端為 High，

另一端為 Low；而圖 3－8（c）與圖 3－8（d）為無濾波技術所增加的切換操作

模式，不論有訊號或是無訊號輸入時，這兩種操作模式皆會發生；此外，值得一

提的是，當無訊號輸入時，就只有這兩種操作模式，它使得在負載兩端產生相同

位準的電壓，其好處是可得到提高功率效益與節省電路面積[33][34]。 
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             圖 3－8. 無濾波輸出級之操作模式 

 
    當輸入音頻訊號極小或是沒有訊號時，負載兩端所產生的訊號，如圖 3－9 

所示，其中 圖 3－9（a）為濾波器之前的兩端切換訊號，亦為圖 3－8（a）與

（b）的模式；圖 3－9（b）為無濾波 D 類放大器的訊號，在輸出兩端接腳為相

同的電壓；由此可知，無訊號輸入時，傳統 D 類放大器仍有電流流通，而無濾

波形式沒有；不難發現，在輸入音頻訊號極小或沒有訊號時，傳統 D 類放大器

會有較大的功率損耗。 

    把圖 3－8 這四種模式組合起來，就會產生如上所述，在每一段比較出來的

數位訊號，其寬窄不同的兩個 PWM 訊號；切換訊號如圖 3－10 所示，取一個

音頻週期的一小段放大來看；在 PWM 調變之後，利用比較器輸出兩端的脈衝寬

度不一，可以產生兩倍大的切換頻率，在負載上由於負載有電感性所造成的電流

影響的消耗功率也比較小，可以提高功率效益[35][36]。 
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   圖 3－9. 無輸入時負載上的訊號（a）傳統式 D 類放大器（b） 

           無濾波級 D 類放大器 

 

 

圖 3－10. 有輸入時負載上的訊號 

 

3. 4  PWM 訊號調變分析 

    為了能得到 3. 3 節中所討論的優點，在本節提出了幾種電路調變方式來實

現。基本上，所採取的架構如圖 3－11 所示，不同之處在於訊號輸入端和三角

波產生器的改變。 

 

 32



 

                       圖 3－11. 調變架構 

 

3. 4. 1  PWM 單電壓極性切換 

    在本論文中，主要採取單電壓極性切換的調變方式分析；在輸入端採用如圖 

3－11 中的方法，在 端為1inV inV
2
1

， 端為2inV inV
2
1

− ，三角載波產生器則共同對

兩個比較器輸入相同的三角波；調變的方式如圖 3－12 所示，全橋式的切換控制

信號分別由兩個相反的音頻弦波 和 與三角載波比較後產生；其中 和

為比較器之負向輸入端，V 和 為比較器輸出 PWM 訊號。 

1 V

V

inV

+PWM

2in

PWM

1inV

2inV −

    由於輸出電壓在 0 及 或 0 及DDV+ DDV− 切換，故稱為單電壓極性切換。其

優點為切換頻率可以等效提昇一倍，且輸出電壓之變動為 而非雙電壓極性切

換之 （傳統全橋式 D 類放大器）；切換頻率提高一倍，可使輸出電壓之最

低諧波出現在兩倍切換頻率之邊帶上[37]。 

DDV

DDV2
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                圖 3－12. PWM 單電壓極性切換調變 

 

3. 4. 2 其他各類調變方法 

    除了上述的主要調變方法外，針對無輸出濾波級的理念，再提出幾個調變方

式來做比較： 

第一、針對三角波產生器設計，產生的調變方式：將三角波產生器輸出的兩個訊

號反相，產生相位相差 180 度的三角波訊號；輸入訊號採用兩個相同的正弦波來

對三角波做比較，調變如圖 3－13 所示，我們能見到透過負載的差動電壓改變

的結果從 到 。 DDV− DDV

 

 

              圖 3－13. 反相載波振幅 PWM 設計 
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第二、我們能改變輸入信號的型態； 一個正弦曲線； 另一個被連接到接地。主

要的目的將製造作為 50% PWM 的一個任務週期（Duty－Cycle）的 Clock。另

外 PWM 被輸入信號調整，功率消耗降低下和在每個週期被調整的訊號頻率加

倍。此調變方式如下圖 3－14 所示[38]。  

 

 

                    圖 3－14. Clock 對 PWM 設計 

 
第三、再針對三角波產生器設計，產生的調變方式：利用電流大小來提供電容充

放電，產生振幅大小不同的三角波；輸入訊號採用兩個相同的正弦波來對三角波

做比較，其中 必須以較小的三角波振幅為準，也就是 不能大於 ，以避

免輸入信號和載波有交錯不到而無法比較的情形。 

inV inV 2triV

 

 

                圖 3－15. 不同載波振幅 PWM 設計 
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以上四種採用無濾波機制的調變方式，在沒有訊號輸入時，比較器輸出兩端所產

生的訊號皆為 50％任務週期的 Clock，在負載兩端有相同的電壓值。 
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第四章 電路模擬分析與討論 

 

 

4. 1 介紹 

    本章電路模擬採用 TSMC 0.35 mμ  2P4M CMOS 製程技術設計且提供電壓

（ ）為 3.3V，針對 D 類功率放大器之積體電路做模擬分析與討論。其分節

的方式為積體電路（IC）之內部應用電路，外接和模擬用電路，和 D 類功率放

大器電路的性能及不同調變方式之模擬比較。 

DDV

 

4. 2 內部應用電路設計 

4. 2. 1 運算放大器（Operational Amplifier） 

    運算放大器又稱為 OP，在這裡當作積分器用，也有人稱之為前置放大器（Pre 

Amplifier）或是誤差放大器（Error Amplifier）。從第 3. 2. 2 節中得知，所要設計

的 OP 必須直流增益大，儘可能使轉換函數（3. 4 式）不受 OP 影響，進而得到

（3. 5）式；再由第 3. 2. 1 節知，此積分器輸出訊號的頻率包含了音頻和三角波

頻率，訊號如圖 3－4 所示，架構在圖 3－3，輸出訊號為 ；為了讓鋸齒波之

上升與下降訊號不受 OP 之延遲率（Slew－Rate）影響，SR 值必須大於鋸齒波之

斜率。  

'
inV

    結合上述結論，可知所要設計的 OP，最重要在於增益和延遲率，因此，我

所定的規格如下：1. 直流電壓增益約 10K（80dB），在約 250KHz 時，增益不可

衰減至零；此外，相位邊界 Phase Margin（PM）要大於 ，也就是大小響應之

增益值為零時，所對應的相角響應必須小於 ，目的是避免在閉迴路下，訊

號發生振盪。2. 延遲率（SR）的限制：積分器的輸出訊號上有鋸齒波的產生，

是由於將 PWM 訊號從輸出端回授積分器所致，其頻率和三角波一致，不過，鋸

齒波的斜率沒有三角波來的大，但是每一週期之斜率皆不一樣，故為了確保每一

o60
o120

 37



個鋸齒波都不受延遲率的影響，就統一以延遲率大於三角波斜率值來設計，也就

是延遲率為 sec5.0 μ> VSR 。 

    下圖 4－1 為自偏壓互補摺疊串接運算放大器Self-biased complementary 

folded cascade operational amplifier（SBCFC），為了要增加輸入電壓擺幅的一個

互補用摺疊串接兩個N通道（ 和 ) 並且使用並聯連接的P通道（ 和

）差動輸入對。電晶體 和 是差動輸入的電流源。 

1M

3M

2M

aM 3

aM 1

aM 2

 

   

         圖 4－1. 自偏壓互補摺疊串接運算放大器 

 

 

                  圖 4－2. 電流鏡可提高輸出電阻 
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這些電晶體用 M4、M6、M8 和 M10 是自給偏壓。重要的低頻增益是串接電流

鏡 M4-M7 和 M8-M11 的結果。增益是 

 

                      omTV RgA =0                              （4. 1） 

 

mTg 是輸入級的總跨電導 

 

                    ammmT ggg 22 +=                           （4. 2） 

 

而且是研究 M7 和 M9 汲極的小訊號輸出電阻 

 

                 ( ) ( )11119557 mdmmdmo grggrgR =                    （4. 3） 

 

在（4. 2）和（4. 3） 和 是電晶體的跨電導和輸出電阻。頻率補償被負載電

容 達成。 

mig dir

LC

    低頻增益能被提升技術的增益提高。依照圖 4－2 所示的想法將藉由使用回

授放大器提高串接電流鏡輸出電阻使 M11 的汲極－源極電壓保持儘可能穩定

的。圖 4－2 所示的方法提議在[39] 回授放大器由共源極放大器了解 的組

成地方。 

4aM

 

                                          （4. 4） 4119499 daddmmo rrrggR ≈

 

    圖 4－3 為運算放大器的頻率響應，包含各種製程conner的大小響應與相位

響應，其一般（TT）直流增益為83.7dB，在250KHz時，仍有34.4dB；大小響應

0dB時的相角約為96.3度，PM = 83.7度；其各種corner中，直流增益最差情形發

生在FF項，為81.3dB，而且其相位也是最差，為98.6度，PM ＝ 81.4度，全都有

大於60度，而在250KHz時，最差的corner為30dB左右，增益皆沒有減至零。 
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                       圖 4－3. OP增益大小 

 

 

                        圖 4－4. OP相位大小 

 

    若要看延遲率（SR），則把 和 連接在一起，然後在 輸入方波，看

輸出波形，模擬結果如下圖 4－5 所示，同樣包含各種製程corner， 輸入方波，

輸出波形，皆有上升和下降的延遲時間，取其斜率即為SR值；上升和下降的

SR值皆不可小於0.5（

oV −
iV +

iV oV
+

iV

oV

sV μ ），而模擬所得一般情形（TT）的上升時間為SR = 

4.01V/us，且下降延遲時間的SR = 4.73V/us。至於最差的情形發生在SS，得到上

升延遲時間的 sVSR μ= 53.3 ，且下降時間的 sVSR μ= 04.5 ，最好的情況

是發生在FF；以上各製程corner皆符合不可小於0.5（ sV μ ）的條件。表 4－1 為

誤差放大器模擬結果規格。 
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                         圖 4－5. OP延遲率 

 

Gain 83.7dB 

Phase margin 83.7° 

3dB-bandwidth 1.1692KHz 

Unity-gain bandwidth 13.173MHz 

Slew rate up/down 4.01V/us  4.73V/us 

CMRR 90.4dB 

PSRR 103dB 

settling time 3.01 us 

Input Common Mode Range 2.791V 

power dissipation 0.9022mW 

CL 20pF 

表 4－1. 運算放大器之規格（TT.） 

 

4. 2. 2 遲滯比較器（Hysteresis Comparator） 

    速度是比較器中相當重要的特性。決定比較器速度的兩個特性為傳輸延遲時

間和單位增益，另外輸入抵補電壓的大小也是所要探討的重點之一。傳輸延遲時

間的大小是輸入訊號與輸出訊號的差異量所決定的，而單位增益的大小與比較器

的速度有著很大的關係。在本論文中比較器將被設計成具有高速度比較的功能，

與最佳化晶片面積和功率消耗。圖 4－6 為一個比較器之基本架構和比較器之轉

換曲線，利用這兩個圖正好清楚地說明了比較器的工作狀態。 
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                     圖 4－6. 比較器和轉換曲線 

 

圖 4－7 為比較器之理想模型，說明了當比較器的 (非反相輸入端)－

(反相輸入端)大於零，需達到一個 電壓，則輸出端有一個 電壓；  (非

反相輸入端)－ (反相輸入端)小於零，需達到一個 電壓，則輸出端有一個

電壓。 

pV

nV IHV OHV pV

nV ILV OLV

 

    
 

   ( ) ( )
( )⎩

⎨
⎧

<−
>−

=−
0
0

0
NPOL

NPOH
NP vvforV

vvforV
vvf  

                     圖 4－7. 理想比較器模型 

 

    在互補型金氧半差動放大器或比較器中，最嚴重的影響莫過於輸入抵補電

壓，輸入抵補電壓不僅由偏壓的不協調(bias mismatch)所造成的，還加上元件和

架構的不協調(device and component mismatch)，基本上輸入抵補電壓能容許的範

圍在5mV到20mV，如果輸入抵補電壓太大的話，將會使整個電路失去其功能。

圖 4－8 為輸入抵補電壓對差動比較器之影響。 
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            圖 4－8. 輸入抵補電壓對差動比較器之影響 

 

    比較器的傳輸延遲時間計算方法為，在輸入端輸入一個訊號，然後輸出端可

得到另一個訊號，再將兩者放在時間軸上比較其差異，我們可從圖 4－9 很清楚

地了解，其中  就是訊號在比較器中傳輸所延遲的時間。 Pt

 

              

                    圖 4－9. 比較器之時間響應 

 

    因為比較器時常被放置在一個吵鬧的環境裡，卻必須偵測輸入訊號間差異而

作出正確地判斷，所以需要對於比較器的轉換曲線作一番修正，以適應於各種環

境，即使是在非常吵鬧的環境，比較器也能正確無誤地運作。因此遲滯現象是比

較器相當重要的特性之一。圖 4－10 是比較器之遲滯曲線，其中VTRP+為正膝

點電壓(positive trip point)、VTRP-為負膝點電壓(negative trip point)。當輸入電壓

從負到正時，直到達到VTRP+，輸出電壓才會轉態(Low→High)；當輸入電壓從
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正到負時，直到達到VTRP-，輸出電壓也才會轉態(High→Low)。 

 

                 

                    圖 4－10. 比較器遲滯轉換曲線 

 

另外圖 4－11(a) 正說明了比較器的輸入有雜訊時，當沒有遲滯現象的比較

器的輸出結果仍然帶有雜訊和不規律，而圖 4－11(b) 則表示有遲滯現象的比較

器的輸出結果則是清楚而有規律，為了能適應各種環境，比較器的遲滯現象是需

要的。 

 

   

         圖 4－11. (a)有雜訊輸入之無遲滯現象的比較器響應 

                    (b)有雜訊輸入之有遲滯現象的比較器響應 
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    本論文所設計的比較器電路可大概分為三個部分：1. 自我偏壓參考電壓

源；2. 輸入級為一個P型差動放大電路；3. 輸出級為一個Push-pull互補型金氧半

(CMOS)反相器。在參考了“CMOS Analog Circuit Design”這本書的做法[40]，加

入兩個gate-drain connection的電晶體來提升電路的遲滯現象。圖 4－12(a) 為P通

道差動輸入比較器在 Vn 小於零和 M1 接地時的狀態，因而造成 M1 off 和 

M2 on，進一步造成 M3、M10 off 和 M4、M11 on，i5 所有電流都流入 M2 和 

M4，所以輸出為low。圖 4－12(b) 當 Vn 大於零和 M1 接地時的狀態，因而

造成 M1 on 和 M2 off，進一步造成 M3、M10 on 和 M4、M11 off，i5 所有電

流都流入 M1 和 M3，所以輸出為high。 

 

 

 圖 4－12. (a)P通道差動輸入比較器在Vn小於零和M1接地時的狀態 

          (b)P通道差動輸入比較器在Vn大於零和M1接地時的狀態 

 

    偏壓電路為能自我偏壓gm電壓參考電路(Self-Biasing MOST gm Voltage 

Reference Circuit) [41]，如圖 4－13 所示，其優點在於電阻值一但固定以後，則

M1的gm不會受到溫度和供應電壓的改變而有所變化。 

    利用一個Push-Pull CMOS 反相器作為輸出級，其優點在於能提供電路較高

的電壓增益和較好的輸出擺幅範圍(Output Swing Range)，這兩項優點對於設計高

速比較器而言，有很大的幫助。 
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               圖 4－13. 自我偏壓gm 電壓參考電路 

 

    上述詳細地討論及分析比較器的各個區塊後，以下是比較器的整體電路與其

各項特性模擬的結果。比較器的兩個輸入端分別為Vp、Vn，輸出端為Vout，由

於D類功率放大器的設計架構之直流準位必須為
2
DDV

，所以由模擬圖 4－15 所

示，可以看出遲滯區間的中心點為1.65V，其區間設計在30mV。圖 4－16 為比

較器的頻率響應模擬，其表 4－2 為比較器模擬結果規格。 

 

 

                      圖 4－14. 遲滯比較器電路 
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                        圖 4－15. 遲滯曲線 

 

 

圖 4－16. 比較器頻率響應 

 

Gain 103dB 
Phase margin 88.3° 
3dB-bandwidth 1.15MHz 
Unity-gain bandwidth 980MHz 
Offset voltage 1.65mV 
CMRR 185dB 
PSRR 164dB 
power dissipation 1.609mW 

                     表 4－2. 比較器之規格 

 

4. 2. 3 三角波產生器（Triangle Genertor） 

    三角波產生器的設計是利用電容的充放電荷，使方波電壓上升（充）與下降

（放）。如圖 4－17，及利用史密特觸發器產生一個clock電壓訊號來控制M1和
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M2兩個開關，使得有一電流路徑流通電容，使電壓上升下降，因此產生三角波。 

 

 

圖 4－17. 三角波電路設計架構 

 

    針對設計的D類功率放大器之PWM調變的三角波（載波），有頻率和直流

（DC）準位的限制。三角波的頻率不可接近20KHz（音頻極限），也不可太高，

會有前述的切換損耗問題。因此，在設計上約取250KHz來做為PWM的載波。為

了配合整體設計的直流準位 ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

2
DDV

，取1.65V為其DC值。至於振幅，則設計峰值

到峰值的電壓為1V。 

    利用電容特性公式，（4. 5）式，可得三角波形的斜率，進而可以設計出如

上圖 4－17 所要的電流源（I）與電容值。首先將250KHz換算成週期是4 ，

而三角波斜率為峰值到峰值電壓與半週期（2

sμ

sμ ）比，得 ( )tV1052 × ，令

，則可推出需要電流10pF20C1 = Aμ 。 

 

1C
I

dt
dV

=                          （4. 5） 
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    為了得到1.65V之 DC 準位，需要限制電容的充放電在 1.15V~2.15V 之

間，因此，設計上則是利用史密特觸發器的切換區間設計，其切換區間設計在輸

入電壓在1.15V~2.15V時，輸出端會切換 High 與 Low。 

下圖 4－18 為電路設計，共可分成三個部份來做說明。第一部分的目的是

為了提供 M13、M14、M17、M18 之閘極偏壓用，利用電流源來製造四組偏壓。

第二個部份中的 M13、M14 為一個電流為提供電容充電的電流源，M17、M18 則

是讓電容放電的電流源，而 M15、M16 當開關用，讓電容有一路徑可以進行充

放電。第三個部份為史密特觸發器，其工作原理是先對 給一個觸發訊號，接

著在 會產生方波時脈，使 M15、M16 交互開關；此外，也對此觸發器設計

了一個1.15V~2.15V的遲滯區間，模擬如下圖 4－19 所示，圖 4－19 為 對

的轉換曲線，當電容充電至2.15V時， 為high，M15 關，M16 開，電容

開始放電，當放電到1.15V時， 為low，M15 開，M16 關，電容再次進行充

電，不斷的循環，因此產生一個1.15V~2.15V的三角波，模擬如下圖 4－20 所示。 

outV
'
outV

outV
'
outV '

outV
'
outV

 

 

                   圖 4－18. 三角波產生器電路 
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                  圖 4－19. 史密特觸發器之轉換曲線 

 

 

                  圖 4－20. 三角波產生器輸出波形 

 

    上圖 4－20 的三角波的週期為4 sμ ，頻率為250KHz；此外，三角波

peak-to-peak值為1.15V~2.15V。圖 4－21 為各種製程corner之三角波，依序為

TT、SS、FF、SF、FS，其頻率的範圍為130KHz~590KHz，振幅為0.55V（FS）

~0.55V（SF）；由此可知，若輸入弦波振幅大於0.55V時，在FS及SF的狀態下，

會發生三角波與弦波交不到而無法比較的情形，因而造成失真。 
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                 圖 4－21. 各種製程corner的三角波 

 

4. 3 外部電路設計 

4. 3. 1 參數的設計 

    在這小節所設計的參數是指外部電容和電阻值的選取，即圖 3－6 中的

、 和FC FR R。從3. 2. 3節的（3. 7）式~（3. 9）式所得到的結論限制如（4. 6）

式和（4. 7）式所示： 

 

                   
FF

PWM
cSW CR

Gff
2

=π>                         （4. 6） 

 

且                                                 （4. 7） KHzfc 20>

 

從4. 2. 1節模擬結果：三角波頻率（ ）為250KHz； 為PWM調變的增益，

當輸入最大弦波1V（振幅），理想最大輸出為3.3V，因此， ；取

， ，得

SWf

fc

PWMG

3.3=PWMG

pFCF 20= Ω= MRF 6.0 KHz5.82=π ＜250KHz，且 為

26.26KHz，大於20KHz；在從3. 2. 2節之（3. 5）式得到閉迴路增益如下式： 

cf

 

                          
R
RA F

D =                             （4. 8） 
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由理論分析， DA 最大不超過3.3，又 Ω= KRF 600 ，所以令 Ω= KR 182 。 

 

4. 3. 2 閘極驅動電路（Gate－Driver） 

    由於輸出級為功率元件，擁有很大的電容效應，一般的電路無法驅動它，會

造成訊號嚴重的延遲，因此，必須加入Gate－Driver電路。Gate－Driver的用途是

將訊號送達到輸出級之後，所發生的延遲時間能達到最小，使得訊號能在輸出級

的負載上完整呈現。 

    本文所設計的Gate－Driver電路架構如下圖 4－22，是利用一聯串接的反相

器，藉由上一級推動下一級，直到驅動輸出級為止。其中β為反相器每一級的放

大因子， 代表輸出級的電容值 [42]。 LC

 

  

                   圖 4－22. Gate－Driver架構 

 

    設計每一級反相器的大小取決於以下的數學推導，首先，令單一反相器要驅

動負載電容 的延遲時間為： LC

 

               ( ) ( )LoutpnPLHPHL CCRRtt +×+=+            （4. 9） 

 

令X為所需串接反相器的最少數目，且要得到最小的訊號延遲時間。令最後一級

的輸入電容，也就是負載電容為： 

 

                                               （4. 10） L
X

in CC =β×1
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其中 為第一級的輸入電容；再由式（4. 10）得下式（4. 11）。 1inC

 

                
X

in

L

C
C

1

1
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=β                                   （4. 11） 

 

故一連串所有反相器的延遲時間為： 

 

        ( ) ( ) ( )1111 inoutpntotalPLHPHL CCRRtt β+×+=+  

                        
( ) ( )...1

2
1

11
outout

pn CC
RR

β+β×
β
+

+     （4. 12） 

 

式中第一列為第一級的延遲時間，第二列為第二級的延遲時間； 與 分別

為第一級反相器之NMOS和PMOS的電阻； 為第一級的輸出電容。如果反相

器增加 倍尺寸，則反相器的輸入電容和輸出電容皆會增加

1nR 1pR

1outC

β β倍；電阻則會減少

倍。再把（4. 12）式整理，得（4. 13）式，如下： β

 

          ( ) ( ) ( )∑
=

β+×+=+
X

S

inoutpntotalPLHPHL CCRRtt
1

1111

                         ( ) ( )1111 inoutpn CCRRX β+×+=     （4. 13） 

 

再由（4. 11）與（4. 13）式得： 

 

       ( ) ( ) ( )∑
=

β+×+=+
X

S

inoutpntotalPLHPHL CCRRtt
1

1111

                     ( )
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢

⎣

⎡
×⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+×+= 1

1

1
111 in

X

in

L
outpn C

C
CCRRX   （4. 14） 

 

為了要取得在最小的串聯個數X有最小的延遲時間，可以把（4. 14）式的延遲時
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間對X微分，且結果等於零，如式（4. 15），然後來求X值，這是利用極限的觀

念來推得。 

 

                ( ) ( ) 111111 inpnoutpn CRRCRR ×++×+  

                0
ln

2
1

1

1

1

1

=

⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

−
×⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
×

X
C
C

C
CX

C
C in

L
X

in

L
X

in

L          （4. 15） 

 

此式第一項很小，可以忽略，故可得： 

 

                 
1

ln
in

L

C
CX =                                   （4. 16） 

 

由以上推導，可得一個結論：利用（4. 11）式和（4. 16）式可以得到需要增大多

少的尺寸，以及需要多少級數的反相器。 

    下圖 4－23 為所設計的Gate－Driver電路，假設以很大的MOSFET來代替功

率元件（MP1和MP2），令寄生電容約1pF，為一個很大的負載電容，而比較器

的輸出電容約10fF，可以約略推出需要四級的反相器。 

    要測試模擬一個Gate－Driver的優劣性，可以在輸入端 輸入一個 50％ 

duty－cycle的方波，且其頻率為250KHz，因為比較器輸出端為頻率約 250KHz

的PWM訊號，看在輸出端 所產生的延遲，一般上升與下降的延遲時間設定在

小於輸入週期的1/10，也就是小於0.4

inV

outV

sμ 即可。 
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                    圖 4－23. Gate－Driver電路 

 

在圖 4－24 中的1.65V位置，看 與 相差的時間，即為上升延遲時間，

得延遲時間約為7.2nsec，其斜率約6.23G。 

inV outV

 

 

                 圖 4－24. Gate－Driver上升延遲時間 

 

    在圖 4－25 也依此看法可推算出下降延遲時間約為8.1nsec，斜率約5.94G。

因此，加入此電路將使得PWM訊號不會因為輸出級造成嚴重的訊號延遲。 
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                圖 4－25. Gate－Driver下降延遲時間 

 

往後，若是用其他的功率元件，其寄生電容更大，也可以依照以上所推的公式，

求出更多所需級數的反相器。 

 

4. 3. 3 低通濾波器 

    雖然本論文所設計的D類功率放大器是屬於無濾波器型式，不過，在模擬電

路時仍需要加入低通濾波器，其目的是在將訊號還原，並且只取得20KHz內的輸

出訊號來進行雜訊分析，因為20KHz以上的雜訊，人耳聽不到，可以忽略。此處

設計的濾波器為二階RLC低通濾波器，其電路如下圖 4－26 所示，在設計RLC

值時，必須先確定Quality Factor（Q）值和所需的截止頻率（－3dB時的頻率）。 

 

           

                    圖 4－26. 二階低通濾波器 

 

把上圖 4－25，化簡成半橋的型式，如圖 4－26 的形式： 
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                    圖 4－27. 濾波器簡化電路 

 

然後我們能得到轉換函數如下式（4. 17）~（4. 19）所示： 

 

                ( )
in

o

V
VsT =                                     （4. 17） 

                
( )
( )CRL

CRVV
L

L
ino //

//
+

×=  

                   
LL

L
in RSLLCRS

RV
++

×= 2  

                   

LCCR
SS

LCV

L

in 11

1

2 ++
×=                  （4. 18） 

                
2
0

02

2
0

ω+
ω

+

ω
×=

Q
SS

VV ino                   （4. 19） 

 

因此我們知道： 

 

                         
LC
12

0 =ω                             （4. 20） 

                         
CRQ L

10 =
ω

                           （4. 21） 
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令電阻 ＝8Ω，當LR 707.0
2

1
≈=Q ，我們有最佳化的值，且假設

，則可計算出KHz0 =ω 20 FC μ≈ 7.0 與 mHL 09.0≈ 。再把以上所求得

的結果做SPICE模擬，如下圖 4－28 所示，在 和 的頻率響應之截止頻率

（－3dB處）發生在約20KHz。 

+oV −oV

 

 

                   圖 4－28. 低通濾波器頻率響應 

 

4. 4  D類功率放大器之模擬結果與討論 

4. 4. 1 電路模擬與討論 

    綜合以上參數的選擇，和引用第三章中圖 3－12，得到圖 4－29，其中箭頭

標示英文數字的地方為值得注意的地方，輸出負載8Ω，跨在 與 間，輸

入 可以等效成一端輸入 

+outV −outV

1inV inV21 和另一端 為2inV inV21− ；藉由SPICE模擬，

驗證各節點所產生的訊號是否與理論一致。 
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                圖 4－29. D類功率放大器模擬電路架構 

 

    令輸入振幅 ，頻率12KHz，則一個輸入波形會和三角波比較

出約21個責任週期Duty－Cycle（250KHz/12KHz）可以清楚分析一個輸入波形訊

號的調變；圖 4－30 為 圖4－29 中標示 a 的訊號，可以看出由標示 b 處所產

生的PWM訊號被回授積分，與輸入訊號合成得到的結果。 

VVin 7.021 =+

 

 

               圖 4－30. 比較器之輸出入訊號模擬波形 

 
    下圖 4－31 為PWM單電壓極性切換模擬，由圖 4－29 中標示b和c的訊號

相減所得的結果。 
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                   圖 4－31. PWM單電壓極性切換模擬 

 

    若是要得到THD的值，可以在SPICE中用FFT之頻率分析，且本論文將只取

小於20KHz的諧波來求THD。若是要求功率效益，本論文所採取的方式是用推算

的，至於推算觀念已在第二章說明，在此只做推導的過程。（4. 22）式是功率效

益（ ）公式，其定義為輸出功率與供應功率之比。濾波器電感或是喇叭電感

會將高頻開關電流降低，使得此處所用的電流就是音頻電流，開關電流功率損耗

將在後面討論的靜態功率中列入考慮。通過 的電流等於通過負載的電流，

因此（4. 22）式的輸出功率項可以去掉，這使得導通功率損耗對於效率的影響變

成與輸出功率無關。（4. 23）式就是在導通之功率損耗（ ）影響下的

效率值。 

ffE

( )onDSR

( onturnffE − )

 

              
SUP

OUT
ff P

PE =                                      （4. 22） 

              ( )
( ) ( )( )LonnonpL

LL
onturnff RRRi

RiE
++×

×
=− 2

2

 

                      
( ) ( ) Lonnonp

L

RRR
R

++
=                    （4. 23） 

 

    此外，D類放大器的偏壓電流、閘極電荷和開關切換電流…等也會產生各種

 60



功率損耗；這些損耗已在第二章提及；為了計算在兩種或是多種功率損耗影響下

的效率值，（4. 22）式中的 必須分開成輸出功率項和功率損耗項，如（4. 24）

式： 

SUPP

 

      
DNDDDOUT

OUT

SUP

OUT
ff PPPPP

P
P
PE

+++++
==

...321

         （4. 24） 

 

導通功率損耗是最大輸出功率時最主要的功耗，因此放大器的偏壓電流、閘極電

荷和開關電流損耗等可視為與輸出功率無關，我們可以將這三項加在一起成為靜

態功耗 。靜態功耗的計算方式如下：在元件處於工作區而沒有輸入訊號時，

量測它的供應電流，將此電流乘上供應電壓即可得到靜態功耗。 

QP

 

                       ( ) DDqDDQ VIP ×=                       （4. 25） 

 

要使用（4. 24）式得更準確的功率效益，必須先從（4. 23）式中求出導通功率的

損耗值。利用（4. 23）式和（4. 24）式求解導通功耗，計算結果如下（4. 26）式

所示： 

 

       ( )
( ) ( ) ( )onturnDOUT

OUT

Lonnonp

L
onturnff PP

P
RRR

RE
−

− +
=

++
=  

       ( )
( ) ( )( )

L

onnonpOUT
onturnD R

RRP
P

+×
=−                        （4. 26） 

 

將（4. 25）式和（4. 26）式的功率損耗帶入（4. 24）式，即可得到D類功率放大

器的功率效益，如（4. 27）式所示： 

 

       
( ) ( )( )

Q
L

onnonpOUT
OUT

OUT
ff

P
R

RRP
P

PE
+⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ +×
+

=             （4. 27） 
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從（4. 27）式可看出，輸出功率很小時，靜態功耗的影響最大，但當輸出功率很

高時，導通功耗就成為主要的功耗來源。然後，藉由SPICE所得到的靜態電流

、 和輸出功率帶入（4. 27）式。 ( )qDDI ( )onDSR

    功率元件的 值會對功率效益有很大的影響，在TSMC 0.35 製程的

SPICE模擬檔案中並沒有功率元件，因此，本論文以大尺寸的MOS來等效，尺寸

愈大， 值愈小；針對假設的輸出級而言，功率效益的規格要求為大於70

％；而THD主要是受調變影響，對於設計規格的要求以人耳能分辨不出其雜訊為

主，因此，定在1％以下。 

onR mμ

( )onDSR

    輸入一個振幅為0.7V，頻率2KHz的弦波，來看此D類功率放大器所得到的規

格，輸入訊號如圖 4－32。 

 

 

                      圖 4－32. 輸入的正弦波 

 

 

                 圖 4－33. 五種製程corner之輸出波形 
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    經過PWM單電壓極性切換調變後，再經由濾波器將訊號還原得上圖 4－

33，圖 4－33 為五種製程corner的輸出波形，五種波形的幅度變化皆不大；表 4

－3 為此電路的五種corner規格，對於總諧波失真和功率效益皆在預期的範圍

內，其輸出平均功率約為277mW。 

 

 電壓峰值 總諧波失真 功率效率 功率消耗 平均功率 

TT（70°） 1.94~-1.94 123.1m% 85% 12.6mW 277mW 

SS（125°） 1.87~-1.87 213.1m% 82% 14.7mW 266mW 

FF（0°） 2.02~-2.02 70.97m% 88% 15.5mW 289mW 

SF（70°） 1.94~-1.94 98.02m% 86% 10.8mW 278mW 

FS（70°） 1.94~-1.94 440m% 84% 9.39mW 276mW 

             表 4－3. 整體電路的五種corner模擬規格表 

 
    在此，由於本論文所設計的D類功率放大器之輸出級是以示意表示，其寬長

比約在幾千比一，模擬結果得到 值偏高，都在0.7( )onDSR Ω左右才會造成較小的

功率效益；另外，靜態電流 在幾個(qDDI ) Aμ ，不太影響整體的功率效益，甚至可

以把它忽略；下表 4－4 為各種製程corner對功率效益的表格，在此的模擬是把

輸出級的寬長比加大許多，做一個比較誇張一點的設計，設計其大小分別為

NMOS：W/L＝143200/0.5；PMOS：W/L＝172800/0.5，此時必須再Gate－Driver

中多串接幾級的反相器；利用公式計算，增加了兩級：把原來的輸出級當成是推

動下一級的反相器，然後多增加的反相器為NMOS：W/L＝10800/0.5；PMOS：

W/L＝43200/0.5。所得到的 值變小許多，數值約在0.1( )onDSR Ω，靜態電流仍有

幾十 Aμ ，不太影響整體的功率效益；對於 變小許多的結果，使得功率效

益明顯的增加許多。 

( )onDSR

 

製程corner TT SS FF SF FS 

功率效益 99.5％ 98.6％ 99.7％ 98.8％ 99.4％ 

                          表 4－4. 功率效益 
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4. 4. 2 針對THD之設計限制的模擬分析 

    在現實生活中，一個音頻訊號的輸入，有高低大小聲，也就是訊號振幅與頻

率皆不斷隨時在變化，因此，為了了解所設計的電路可用於現實生活中，可固定

輸入振幅，改變頻率，看THD值是否在所規定的範圍內，然後，在固定輸入頻率，

改變振幅，看THD值是否仍在所規定的範圍內。下表 4－8 為輸入固定的振幅，

，取樣幾種頻率看THD的變化，可得知輸入頻率愈大，THD值愈

小；此外，在8KHz之上的THD更小，這是因為此架構沒有偶次項諧波，以8KHz

而言，它沒有二次項諧波，且本論文的截止頻率又只到20KHz（人耳音頻範圍），

所以才有這麼低的THD值；由下圖 4－34 更可看出其趨勢。由此可知，在可聽

到的音頻範圍內，不論高低音，THD值都可以在可以接受的範圍內。 

VVin 7.021 =+

 

輸入頻率（Hz） 100 200 500 1K 2K 4K 10K 12K 
THD（%） 0.13 0.12 0.11 0.1 0.09 0.08 0.018 0.019 
                   表 4－5. 輸入頻率與THD的關係 
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                圖 4－34. 輸入頻率對THD之變化趨勢 

 

    之前曾討論過，若是振幅太大而導致三角波無法和輸入振幅比較時，將有嚴

重的失真。模擬所得的失真訊號如圖 4－35 所示，輸入頻率6KHz，輸出振幅
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1.4V，等效上，電路的兩邊的輸入各為0.7V和－0.7V但由於三角波的振幅為0.5V

所以可以比較到的輸入訊號就是1V，至於超出極限的0.2V無法被比較，就一直

維持在High，導致在負載端的輸出訊號會被截掉，其截掉的部分與超出極限的電

壓成正比，當然，訊號失真也就愈來愈嚴重。 

 

 

                  圖 4－35. 振幅太大的失真結果 

 

    下圖 4－36 分析振幅對THD的關係（固定頻率），取的固定頻率為1KHz

和6KHz。其中包含圖 4－35 中嚴重失真的THD值。 
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                 圖 4－36. 輸入振幅與THD的關係 
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在 4－2 節中提到外部參數（R、 和 ）的限制，必須遵守（4. 2）式

和（4. 3）式；表 4－6 為固定輸入頻率6KHz，振幅0.7V， 值也固定，改變

回授電阻 值；由於

FR FC

FC

FR R為3.3倍 ，故FR R為一個隨 變化的參數，看對THD的

關係。得知超出（4. 2）式或（4. 3）式的限制時，將有較大的THD，尤其是與（4. 

3）式不合時，會產生更大的失真情形；在圖 4－37 中，可看出 之可選取的

範圍。 

FR

FR

 

回授電阻 0.3MΩ  0.4MΩ  0.6MΩ 1.0MΩ 1.2MΩ 5MΩ  7M  Ω

THD(%) 1.013% 0.043% 0.041% 0.039% 0.043 8.64% 15.03%

限制 與(4.2)

式不合 

兩式皆

可 

兩式皆

可 

兩式皆

可 

兩式皆

可 

與(4.3)

式不合 

與(4.3)

式不合

                  表 4－6. 參數 對THD的關係 FR
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                圖 4－37. 參數 對THD之變化趨勢 FR

 

4. 5 其他調變方式對於THD的模擬分析 

    從3. 4節中得知其他調變方式皆是為了無輸出濾波級而設計，也說明了電路

架構（圖 3－11）與調變的方法（圖 3－13、圖 3－14、圖 3－15）；更進一步
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的，需要知道這種調變所產生的失真是否在我們可接受的範圍之內，以及此調變

方法的限制範圍；最後，比較一下這些種種的調變方式對於THD的優劣性。 

 

4. 5. 1 兩個不同載波振幅之PWM對THD模擬分析 

    此種調變方法是利用電容大小的不同，使得載波的振幅大小不同；電容愈

小，振幅愈大，當電容小到某一個值時，電壓被充到3.3V，然後維持一小段時間

才因放電而下降；下降至0V後也會維持一小段時間才因充電而上升，這是一種

不理想的載波波形；不過，在設計電容值會調整在約1V~2.3V間，以避免載波波

形失真。下表 4－7 為不同的電容對應不同的載波峰值對峰值（peak－to－

peak），得知在1pF將接近失真狀態。 

 

電容 20pF 15pF 10pF 4pF 2pF 1pF 

載波(V) 1.15~2.15 1.13~2.17 1.01~2.20 0.42~2.52 0.05~2.86 0~3.3 

載波振幅 0.5V 0.52V 0.6V 1.05V 1.405V 1.65V 

                  表 4－7. 電容值與載波振幅的關係 

 

    這種調變設計和PWM單電壓極性切換調變比較起來有一個明顯的缺點：由

於上下兩邊的輸入端皆輸入相同的訊號，又兩個載波的峰值對峰值1.15V~2.15V

和1V~2.3V，所以輸入的弦波振幅被限制在0.5V內，大於0.5V的部份會因為無法

和載波比較而失真；至於不拿1V~2.3V來考量輸入振幅，是為了避免輸入弦波振

幅會交不到振幅為1.15V~2.15V的載波。它不像PWM單電壓極性切換調變的輸入

為 ，範圍在1V內。下圖 4－38 為第二個載波振幅對THD關係，圖中的失真

開始於載波波形的失真；此外，可以從中選出最適當的電容值，為2pF。 

inV
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               圖 4－38. 不同載波振幅對THD的關係 

 
    下圖 4－39 為輸入振幅與THD的關係，其中輸入0.7V時得到的THD＝

25%，由於太大而沒有顯示於圖中；在0.4V時就超出規定的規格，0.4V~0.45V之

間的THD值也在1%之上，可知這種調變方式的THD值比PWM單電壓極性切換調

變高出許多。 
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            圖 4－39. 不同輸入振幅與THD的關係 
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    表 4－8 為固定輸入振幅為0.3V，取樣幾個輸入頻率，看THD值的變化，發

現在6KHz下的頻率，THD都偏高。 

 

輸入頻率 0.2K 0.5K 1K 2K 6K 8K 10K 

THD (%) 1.58 0.87 0.72 0.48 0.15 0.21 0.33 

            表 4－8. 輸入不同頻率與THD之關係 

 

    綜合圖 4－39 和表 4－7 得到一個結論，由於振幅愈大，THD愈大；所以

當取樣輸入振幅為0.3V的頻率時，得到的THD都蠻大的，若是輸入更大的振幅，

取各個頻率時，不難預測將會有更多的輸入頻率超出1％的總諧波失真，由此，

可知這個調變方式不是很好。 

 

4. 5. 2  50％責任週期Clock之PWM對THD模擬分析 

    這個調變方式的缺點和 4. 4. 1 節一樣，輸入的弦波振幅被限制在0.5V內。

下圖 4－40 為輸入不同振幅與THD的關係，表 4－9 為輸入振幅為0.3V，取樣

幾個輸入頻率，看THD的範圍，在頻率為2KHz時的THD變的比PWM單電壓極性

切換調變大許多，主要是因為調變電路沒有對稱，無法消去偶次項諧波。 
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          圖 4－40. 50％ clock 輸入不同振幅與THD的關係 
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輸入頻率 0.2K 0.5K 1K 2K 4K 8K 10K 

THD (%) 0.201 0.212 0.245 0.246 0.224 0.266 0.382 

               表 4－9. 不同輸入頻率與THD之關係 

 

4. 5. 3 兩個反相載波振幅之PWM對THD模擬分析 

    此種調變方法是將輸入兩個比較器的載波反相，使得輸入的載波相位相差

180 度，這個調變方式的缺點和 4. 4. 1 節及 4. 4. 2 節一樣，輸入的弦波振幅被限

制在 0.5V 內。下圖 4－41 為輸入不同振幅與 THD 的關係，表 4－10 為輸入振

幅為 0.3V，取樣幾個頻率，看 THD 的範圍，在頻率為 4KHz 時的 THD 變化已

超過當初所訂的 1%，這個電路調變方式容易受到寄生電阻（電容）效應的影響，

所以在這四種調變方式裡，此種調變方式的 THD 值是算適中的。 
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          圖 4－41. 反相載波輸入不同振幅與THD的關係 

 

輸入頻率 0.2K 0.5K 1K 2K 4K 8K 10K 

THD (%) 0.624 0.481 0.392 0.293 0.198 0.258 0.415 

            表 4－10. 不同輸入頻率與THD之關係 

 

4. 5. 4 四種調變方式的比較 
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    利用圖 4－36、圖 4－39、圖 4－40 和圖 4－41 整理可得到圖 4－42（皆

固定輸入6KHz的頻率），圖中的M1表示PWM單電壓極性切換調變，M2表示兩

個不同載波振幅之PWM的調變，M3表示50％責任週期Clock之PWM的調變，M4

表示兩個相位相反的載波振幅之PWM的調變；雖然這四種皆採用無濾波輸出級

的機制，但仍然可以看出用M2的調變方式來設計D類功率放大器是比較不好的。 

    將正弦波和三角波比較，產生了PWM訊號，此訊號主要包含了正弦波及其

諧波、三角波及其諧波和非線性比較所產生的雜訊。上述四種調變方式產生的

THD之所以會有明顯的差異，主要影響分別為，M1調變法利用上下兩個對稱電

路，將偶次項諧波消除；而M3的調變方式就沒有辦法消除偶次項諧波，因此造

成的THD值就比M1高:至於M2的調變方式也仍然存有偶次項諧波，並且多一項額

外的失真：就是第二章所提到的，載波的非線性會產生失真；M2利用同一個正

弦波輸入，在對應不同載波時，由於兩端切到的部份皆不一樣，兩端產生的THD

就不一樣，再負載兩端有各自的頻譜，相減的結果會無法得到一定的規則，而且

每項諧波也都較大，所以這種調變的方式得到的THD是四種中最差的；M4的調

變方式是因為輸入的載波為兩個相反的載波，也因為載波的非線性會產生失真，

因此M4的THD失真僅次於M1的THD值，但卻因為也是上下對稱所以沒有偶次項

諧波。 
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             圖 4－42. 四種不同調變對THD的比較 
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       圖 4－43. (a) M2 與 (b) M3 不同調變方式之頻譜分析 
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      圖 4－44. (c) M1 與 (d) M4 不同調變方式之頻譜分析 

 
    上圖 4－43 與圖 4－44 為四種不同調變方式的頻譜分析，輸入訊號的振

幅皆為0.3V，頻率為3KHz。把M1及M4放在一起，M2及M3放在一起做比較；

M1及M4沒有第二次諧波失真，也就是在6KHz，而M2及M3有第二次諧波失真，

而且M2的諧波大小又比M3大。以此類推所有的偶次項諧波失真皆是如此。D類

功率放大器的參數和性能規格在表 4－11 中列出。 

 

規格 結果 

電源供應電壓 3.3V 

輸入頻率/振幅 2KHz / 0.7V 

操作頻率 250KHz 

截止頻率 20KHz 

消耗功率 12.5709mW (.TT) 

平均消耗功率 277mW (.TT) 

總諧波失真 123.19m% (.TT) 

 功率效益  85% (.TT) 

 製程種類 TSMC 0.35μm CMOS Mixed-Signal 

                   表 4－11. D類功率放大器規格 
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第五章 測試安裝和實驗的結果 

 

 

5. 1 介紹 

    在這一個章節中，我們呈現測試的環境，在印刷電路基板（PCB）上包括儀

器和元件。對於在第四章中被描述的 D 類功率放大器的實驗結果將被呈現。 

 

5. 2 實驗的結果 

5. 2. 1 標準 

    提出的 D 類功率放大器在一個 0.35 mμ 的 2P4M CMOS 製程製造的積體電

路中被實現。圖 5－1 所示 D 類功率放大器的電路佈局圖（Layout）。這一個晶

片使用包括音頻訊號輸入，脈寬調變（PWM）輸出，負回授、偏壓和 DC 直流

電壓的總數為 16 個 PAD。 晶片的總面積是 0.633×0.706 毫米平方。圖 5－2 為

Die 的電子顯微照片，圖 5－3 所示為經過封裝後的接腳位置圖。 

 

 

圖 5－1. D 類功率放大器電路佈局圖 
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圖 5－2. Die 電子顯微照片 

 

                         
圖 5－3. 封裝後之腳位 

 

5. 2. 2 測試安裝 

    設計出來的 D 類功率放大器將測試觀察它的性能與模擬做比較。輸入的偏

壓與 DC 直流電壓可由如圖 5－4 所示的 LM317 可調整的調整器產生。調整器

電路很容易設計，而且輸出電壓可以由(5. 1)式的方程式推導出來。 

 

               ( ) 221125.1 RIRRV ADJOUT ×++×=             （5. 1） 
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ADJI 是調整器的 ADJ 端外面的 DC 電流。此外，電容器 C1 和 C2 是旁路電容器。 

 

 

圖 5－4. LM 317 調整器 

 
    調整器的輸出在PCB板上繞過與並聯的組合電容器連接到晶片。旁路濾波器

網路如圖 5－5 所示的 10uF、1uF、0.1uF 和 0.01uF 電容的組合電容器。這個

排列可能提供消除耦合大振幅低頻率雜訊和小振幅高頻率雜訊。 

 

 

圖 5－5. 調整器輸出的旁路濾波器 

 
D 類功率放大器的測量建立在圖  5－6 所示。輸入弦波由信號產生器

(Agilent 33250A)產生。輸出波形由示波器(Agilent DSO8104A)觀察。圖 5－7 所

示相關儀器的相片。測試的 PCB Layout 在圖 5－8，圖 5－9 所示。 
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圖 5－6. D 類放大器量測方塊 

 

 
（a） 

 

 
（b） 
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（c） 

圖 5－7. 測試儀器照片（a）頻譜分析儀（b）示波器（c）訊號產生器 

 

 

 

 

 

 

 

 

圖 5－8. PCB 電路板佈局 

 

 
圖 5－9. PCB 測量電路 
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5. 2. 3 測量結果 

    在這部分中，我們將討論 D 類功率放大器的測量結果。第一，我們將調整

器輸出電壓調整到所要的偏壓值，在由比較器輸出的回授電阻調到所設計的

600K 與訊號輸入端的電阻 182KΩ Ω。接上訊號產生器設定輸出弦波頻率為

10KHz，振幅大小 0.7V，輸出訊號再經過 DC 位準調整電路，使得在 PCB 電路

板上晶片座輸入腳位測量到的波形為頻率 10KHz，振福大小 0.7V 的弦波位準由

0V 上升到 1.65V 的位準。圖 5－10 所示為用示波器量測 PCB 板上的晶片座輸

入接腳時所顯示的波形。 

 

 
圖 5－10. 在晶片座輸入端量測到的波形 

 
    第二，我們測試 D 類功率放大器的整體系統。將 D 類功率放大器晶片安裝

在 PCB 電路板上的晶片座上，量測各節點的輸出波形。圖 5－11 所示為積分器

輸出測量到的波形。圖 5－12 所示為比較器輸出的 PWM 調變波形。 
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圖 5－11. 積分器輸出波形 

 

 
圖 5－12. 比較器輸出 PWM 波形 
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    最後量測輸出與輸入的波形相比較，從上面圖 5－11 與圖 5－12 所示可以

看出 D 類功率放大器在裝上晶片時，輸入的波形與原本未裝上晶片時的波形不

一樣，導致在積分器和比較器的輸出波形與模擬出來的波形不一樣，因此，輸出

波形得不到與輸入波形的放大訊號。圖 5－13 所示為兩個輸出與一個輸入的量

測波形。 

 

 
圖 5－13. 輸出 、 及 的波形 1OUTV 2OUTV 1INV

 

5. 3 討論 

    在晶片還未安裝在 PCB 板上時由波形產生器輸出的弦波訊號，可以經由示

波器測量到 PCB 板上的輸入弦波與波形產生器輸出波形一樣，但在裝上 D 類功

率放大器晶片時，再次由 PCB 板上的的輸入端量測到的弦波波形變成不是原來

的輸入波形。本認為是沒做靜電防護措施，晶片在量測時受到靜電影響而壞掉，

在做好防護措施後，取另外一個好的晶片再次量測，得到的輸入的波形還是與原

來的訊號產生器輸出波形不一樣。之後再檢查 PCB 電路板的線路佈局，看是否

為 PCB 的佈局有錯誤，檢查後也沒有錯誤，再次的檢查晶片的打線圖，也沒有
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錯誤。檢查晶片的電路佈局圖，跑過 DRC、LVS 與 PEX 也沒有錯誤，在檢查看

是在電路佈局拉 PAD 時有拉錯或是在補 matel 時有去接觸到主電路的部份，也將

各部份的電路跑過 DRC、LVS 與 PEX，都沒有錯誤出現，也檢查過電路內是否

有佈局錯的地方，也沒有錯誤的地方。判斷是因為在拉 PAD 的訊號線與 VDD 及

GND 太近或是重疊在一起，雖然沒有接觸在一起，但因為太近而產生干擾，因

而影響到電路而無法動作。 
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第六章 結論和未來展望 

 

 

6. 1 結論 

    我們已經呈現 D 類音頻功率放大器的一個分析與外部回授補償，而且已經

顯示如果一個負回授適當地被應用，THD 實質上可能會減少。藉由補償，輸出

響應較開迴路 D 類功率放大器要來的好，總諧波失真也能被減少。對於頻率響

應，藉由使用回授技術能增加頻寬和相位邊界。在本論文中，選擇 PWM 單電壓

性切換調變方式做為 D 類功率放大器的主要設計，所得到的規格皆在可接受的

範圍內；另外，在取不同載波振幅之脈寬調變法和 50％責任週期 Clock 脈寬調

變法做其比較。在選擇調變方式之前，由理論分析已可預知用 PWM 單電壓極性

切換可得到最低的總諧波失真，且模擬驗證的結果也是如此，此電路主要規格是

THD 值和功率效益，其值：THD ＝ 0.1％，功率效益為 85％。此外，一個回授

設計為 D 類功率放大器用簡單的硬體在這一個論文中被提議。 

 

6. 2 未來展望 

    雖然我們已經藉由使用回授補償成功地減少 D 類音頻功率放大器的總諧波

失真，但是更多工作需要做為了完成整體的 D 類功率放大器設計。在這篇論文

中，D 類運算積體電路是參考其它 D 類放大器所設計的。如果我們能透過我們

自己設計 D 類運算核心，我們設定系統的定義是更方便的。混合模式積體電路

是達成這一個目標的一個好方法，D 類核心能在類比電路中設計，而且回授控制

器也能在類比或數位電路中被設計。在調變電路之中，PWM 調變是一個好的選

擇，但我們可以嘗試用三角積分調變為數位應用的另一個調變方法。最後，大部

份的 D 類功率放大器設計受限於它在高頻性能方面的固有限制，限制它在超重

低音喇叭系統上的應用。對改進這個局限的領域研究在 D 類功率放大器的音頻

放大器市場上將給 D 類放大器很大的助力。 
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