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學生：徐靜瑩       指導教授：林進燈 博士 
 

國立交通大學電機學院產業研發碩士班 
 

中文摘要 

摘 要       

 

由於生醫訊號具有訊號微弱及變化緩慢的特質，為求達到高解析度及低功率

消耗，所以採用在這兩方面都有良好效果的三角積分調變器以符合應用所需。為

了針對不同生醫訊號處理提供不同解析度的需求，本論文提出一個具可重組三角

積分調變器。設計優點在於將三個調變器透過數位開關控制並使用重組的方式，

達到高解析度的類比-數位訊號轉換。相較於一般因應不同解析度而增加元件設

計的作法，更為節省晶片面積及提高轉換效率。可重組三角積分調變器具有兩種

工作模式，一種分別為兩個一階架構，提供較低解析度，可減少轉換時間;另一

種為前者重組而成的一個二階架構，可提供高解析度的訊號轉換。 

    本論文提出的可重組三角積分調變器設計採用台積電(TSMC) 0.35um 2P4M 

CMOS 製程來實現，在取樣頻率 256 KHz 情形下，消耗功率為 3 mW。對生裡訊號

頻寬在 1 KHz 及超取樣率為 128 倍的情形下，一階 SNR 可達到 66dB，二階 SNR

可達到 86dB，分別具有十位元與十四位元的解析度。本論文的研究結果與不可

重組的兩個一階及一個二階之傳統三角積分調變器面積相比，可節省 30%晶片設

計面積。 
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英文摘要 
Abstract 

Due to low-amplitude and non-stationary properties of biomedical signals, high 
resolution and low-power consumption are necessary for the analog-to-digital (A/D) 
convector. Based on the above reason, the sigma-delta modulator (SDM) which has 
well performance in the resolution and power consumption is chosen. To deal with 
different biomedical signals and offering different resolution, this thesis proposes a 
reconfigurable sigma-delta modulator. The advantage of design is to use three built-in 
modulators to implement hardware reconfiguration and to achieve transformation of 
high resolution via digital switching control. Compared with the traditional method, 
the proposed design has higher efficiency and saves chip area. There are two kinds of 
operating modes. One is two first-order SDMs used to low resolution. The other is the 
second-order SDM which is reconfigured by two first-order SDMs, and it is suitable 
for higher resolution.  

The proposed sigma-delta modulator fabricated in TSMC 0.35um 2P 4M CMOS 
technology consumes 3 mW at 256 KHz. The SNR of the first-order and the 
second-order modulator can reach 66 dB and 86 dB, respectively, within 1 kHz of 
signal bandwidth and 128 times sampling rate. The resolutions are 10 bits and 14 bits 
with the respective to the first-order and the second-order modulator. Most 
importantly, the core area of the proposed one can be saved around 30% compared 
with area of two first-order and one second-order sigma-delta modulators without 
reconfigurability.  
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1 第一章 序論 
 

1.1 前言 

 

三角積分調變器(Sigma-Delta Modulator，簡稱 SDM)[1]，已廣泛的被應用於

現今超大型積體電路中的類比數位轉換介面，其最大優點是可藉由雜訊移頻

(Noise shaping)與超取樣(Oversampling)的技巧，來增加信號雜訊比(Signal to 

Noise Ratio，簡稱 SNR)，三角積分調變器大多被使用在中速或低速、高解析度

的類比數位轉換器中，例如：音頻系統。現今製程進步，供應電壓縮小，使得三

角積分調變技術更適合於系統之整合。此技術由 1980 年代發展至今，技術已能

達到 24-bit 解析度[2]，因此研究再高之解析度，已不是非常迫切，但對於整合來

說卻有很大的未來。 

 

隨著積體電路製程技術的日新月異，元件製作微小化，電路為了達到低價、

省電、適於整合，且能以無線方式傳輸等，紛紛朝向系統單晶片化(SOC)為目標，

系統整合晶片乃是目前晶片製作的一項指標。生物科技為近年來快速成長的新興

產業，隨著高科技發展及製程的進步，生物科技在應用上有了很大的突破，從前

需要使用大型的監測儀器，現在皆可用晶片化來達成，面積縮得更小，讓應用更

為廣泛。一般晶片化可分為兩種，感測器部分和後端處理電路。感測器部分大多

使用微機電製程，而後端處理電路以積體電路來實現，在類比電路方面主要為前

置放大器和類比數位轉換器，在數位方面主要為數位濾波器。 

 

由於生醫訊號具有信號微弱及變化緩慢的特質、如：體溫、酸鹼值、葡萄糖

濃度等，為求達到高解析度及低功率消耗，所以我們選用三角積分類比數位轉換
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器以符合應用所需。為因應不同生醫訊號量測會有不同解析度的需求，我們設計

實現一個具可重組兩種模式的三角積分調變器，可依實驗情況切換兩種模式，以

符合所需的效能。 

1. 模式一：兩個分別的一階架構，可同時提供兩個 10 bit 解析度的輸出，

需要較低解析度時，可選擇此模式。 

2. 模式二：將模式一的兩個一階架構，重新組合而成的一個二階架構，可

以提供 14 bit 解析度的輸出，需較高解析度時可選擇此模式。 

   由於模式二是由模式一重新組合而來的，所以電路成本較為節省，不用因

為需要一個較高解析度的輸出而另外設計一個新的晶片，相對的面積也較為節

省，和(兩個分別一階架構晶片 + 一個二階架構晶片= 三個晶片)相比，面積比

=0.4027mm2/0.528mm2，大約節省了 30%的面積。 

 

本 論 文 所 實 現 的 系 統 可 應 用 於 多 種 不 同 訊 號 ， 例 如 ： EEG 

(electroencephalogram，腦電波 )、ECG (electrocardiogram，心電圖 )、EMG 

(electromyogram，肌電圖)、EOG（electro-oculogram，眼電圖），等電生理訊號，

未來可和前置放大器整合，實現一個完整的可攜式電生理訊號量測系統。 

 

1.2 論文架構 

 
本論文一共分為六章，在第一章序論後，各章節的內容簡述如下： 

 

第二章介紹三角積分調變器的原理，從奈奎氏與超取樣兩種類比數轉換器的

比較開始，介紹三角積分調器兩大技術：超取樣與雜訊移頻，並介紹推導不同階

數之調變器特性。 
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    第三章為系統模擬與規劃，針對三角積分調變器建立系統模型，並考量各種

電路非理想效應的影響，且運用 Matlab Simulink 來做系統的模擬，進而訂定系

統規格參數。 

第四章設計實現三角積分調變器，運用系統模擬的結果來考量電路設計的各

種因素，利用 Hspice 做電路模擬，最後將電路實現。 

 

第五章為佈局與量測考量，介紹佈局時應注意的事項與量測方面的考量，及

各種量測方法。 

 

第六章對本論文做個總結，並提出未來的研究方向及目標。 
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2 第二章 三角積分調變器原理介紹 
 

近年來電腦運算能力與數位訊號處理(Digital Signal Processing, DSP)的速度

明顯進步，因此許多訊號處理的方式都將以數位化取代，這也是未來的趨勢之

一。在我們生活的自然界中，舉凡各種如光、溫度、聲音等訊號，都是連續時間

的類比訊號，不但資料量龐大，而且在運算上的準確度也比不上使用數位式的運

算，因此將這些類比訊號轉換成電腦可以處理的數位訊號，我們需要類比數位轉

換器(Analog to Digital Converter, ADC)作為兩者的媒介。所以在數位訊號處理

中，類比數位轉換器扮演著一個重要的角色，它的規格與效能將會直接影響到整

體系統的好壞。 

在這一章節裡，我們先比較奈奎氏取樣率與超取樣率類比數位轉器，說明量

化誤差的概念，並介紹如何利用超取樣及雜訊移頻技術來達到高解析度輸出，最

後再簡介各種不同調變器的架構與效能。 

 

2.1 奈奎氏與超取樣類比數位轉換器 
 

類比數位轉換器因應用領堿的不同而有所區分，一般而言，我們希望類比數

位轉換器具有高速及高解析度的效能，不過這是無法兼得的結果。在設計或選用

時會依據系統的特性來要求精確度或速度，選擇適合的架構。一般根據 ADC 的

取樣方式，可以區分為奈奎氏取樣率(Nyquist-rate)及超取樣率(Oversampling-rate)

兩大類[1][7]。在各種類比數位轉換器的應用上，可以分為以下三類[5]。 
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表 1 : 各種不同 ADC 架構 
Low to Medium 

Speed, 
High Accuracy 

Medium Speed, 
Medium Accuracy 

High Speed, 
Low to Medium Accuracy

 Integrating 
 Oversampling* 
(Sigma-Delta ADC) 

 Successive approximation
 Algorithmic 

 Flash 
 Two step 
 Interpolating 
 Folding 
 Pipelined 
 Time interleaved 

*只有 Oversampling 不是奈奎氏取樣率 ADC 
 
 

由上表可以看出，超取樣率主要應用在低速高解析度，而奈奎氏取樣率則應

用在中高速中低解析度上，因此 ADC 架構主要區分還是以速度及解析度的取捨。 

奈奎氏 ADC 一般是操作在 1.5~10 倍的取樣率，也就是 3~20 倍的訊號頻寬，

如圖 2-1(a)、2-2(a)。而超取樣 ADC 的取樣率則比奈奎氏高出許多，一般都是 16

倍以上，甚至達到 256 倍，如圖 2-1(b)、2-2(b)，它利用超取樣(oversampling)和

雜訊移頻(noise shaping)的技巧，將訊號頻寬內的雜訊移至高頻，有效降低頻寬

內的雜訊準位，以提升解析度。並在後端使用數位降頻濾波器(digital decimation 

filter)來濾除高頻雜訊，且將取樣率降回正常的倍率。由於它將大部份轉化的過

程移到數位領堿，使類比電路與數位處理相結合，更適合應用在混合訊號系統整

合晶片中。 

以下列舉超取樣 ADC 的幾項優點[1][6]： 

1. 降低類比電路設計的複雜度。 

2. 因為超取樣，故可省略或降低前端類比抗交連濾波器的設計。 

3. 不需要額外的取樣/保持電路。 

4. 對元件匹配有較低的靈敏度。 

5. 具有良好的線性度，高的訊號-雜訊比及動態範圍。 
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圖 2-1 : (a) 奈奎氏取樣率 ADC (b) 超取樣 ADC 

 

(a) 

 

 

 

 

 

(b) 

圖 2-2 : (a) 奈奎氏取樣率 ADC 頻譜圖 (b) 超取樣 ADC 頻譜圖 
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2.2 量化誤差 

 
量化的過程，基本上是一個非線性的行為轉換。在一個轉換的系統中，假設

輸入為一個斜波，輸出如圖 2-3(a)所示，出現如同階梯狀的輸出，如果我們用理

想的轉換曲線，與梯狀的輸出做相減，就會出現如圖 2-3(b)所示的鋸齒波形，這

就是所謂的量化誤差[7][29]。 

 

V
ou

t

Vin      

Vin

 1 
  2VLSB

V
ou

t

- 1 
 2 VLSB

 

(a)                            (b) 
圖 2-3 : (a) A/D 轉換曲線 (b) 量化誤差 

 

這是一個在轉換過程中無法避免的誤差，且相對於其他雜訊如熱雜訊、
f
1
雜

訊等等有相加的效果，沒辦法互相抵消掉。如果將量化誤差當做一個外加的雜訊

)(nq ，而輸入訊號為 )(nx ，輸出訊號為 )(ny ，如圖 2-4(a)，則關係式可表示為： 

)()()( nxnynq −=                 (2.1) 

 
另外，如果將 N-bit 之 ADC 接上 M-bit 之 DAC，那麼量化誤差就可以表

示成如圖 2-4(b)所示，其中 NM ≥ 。 

inq VVV −= 1                    (2.2) 
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(a)                            (b) 
圖 2-4 : (a)線性模型 (b)反求量化誤差電路 

 

假設輸入 x(n)的範圍在 refref VV −+ ~ 之間，且為 N 位元 ADC，則總共有
N2

個 level，每一階的大小為 N
ref

LSB
VV 2

2
==Δ ，量化誤差 q 就介於

2
~

2
Δ

+
Δ

− 之

間。如果全部的量化能階非常大，也就是相鄰近的量化能階非常小的情況下，則

量化誤差是均勻分在 LSBLSB VV
2
1~

2
1

− 之間之隨機變化值，其中
L

V
V ref

LSB

2
= ，

NL 2=  (N 為轉換器的位元數)。那麼整體的機率密度函數圖(probability density 

function) 則會呈現一個定值即為白色雜訊 (white noise) ，且均勻分佈在

LSBLSB VV
2
1~

2
1

− 之間，如圖 2-5(a)所示。整體的量化誤差平均將會是 0，如下式

表示： 

01)( 2
1

2
1

2
1

2
1)( =⋅=⋅⋅= ∫∫ −−

dqq
V

dqqfqV LSB

LSB

LSB

LSB

V

V
LSB

q

V

Vavgq     (2.3) 

 
如果要分析訊號雜訊比等特性，則需要求出量化雜訊的有效值 (root 

mean-square)，如下式表示： 

12
)1())(( 2

1
2
1

2
1

22
1

2
1

2
1

2
)(

LSBV

V
LSB

q

V

Vrmsq
Vdqq

V
dqqfqV LSB

LSB

LSB

LSB

=⋅=⋅⋅= ∫∫ −−
 (2.4) 

 

值得注意的是，此量化誤差
12
LSBV

是均勻分佈的，且不隨取樣頻率與輸入訊

號不同而改變。如果我們將整個機率密度函數轉化為功率頻譜密度函數圖(power 
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spectral density)，如圖 2-5(b)所示，那麼整個量化雜訊功率將會隨著取樣頻率而

被展開，使得功率頻譜密度函數高度隨著取樣頻率增加而減小，但全部總合是不

變的， sqrmsq ffSV ⋅= )()(
2

，因此功率密度
s

q f
fS

12
)(

2Δ
= ，我們可用以下的方程

式來表示： 

 ∫∫ −−
⋅

⋅
==⋅= 2

2

22
2

2

)(
2

1212
)(

s

s

s

s

f

f
s

LSBLSB
f

f qrmsq df
f

VVdffSV       (2.5) 

LSBV
2
1

− LSBV
2
1

q

)(qfq

LSBV
1

2
sf

−
2

sf
q

)( fSq

s

LSB

f
V
⋅12

2

 
      (a)                             (b) 

圖 2-5 : (a)量化誤差機率密度函數圖 (b)量化誤差功率頻譜密度函數圖 

 

假設輸入訊號是一個鋸齒波(或隨機訊號)，介於 refV~0 之間，那麼訊號雜訊

比就等於： 

dBNV

V

V
V

SNR N

LSB

ref

rmsq

rmsin 02.6)2log(20

12

12log20log20
)(

)( =⋅=
⎟
⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜
⎜
⎜

⎝

⎛

⋅=⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
⋅=  (2.6) 

 

而假設輸入訊號是一個弦波，介於 refV~0 之間，那麼訊號雜訊比就等於： 

dBN
V

V

V
V

SNR N

LSB

ref

rmsq

rmsin 76.102.6)2
2
3log(20

12

12log20log20
)(

)( +=⋅=
⎟
⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜
⎜
⎜

⎝

⎛

⋅=⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
⋅=  (2.7) 

對於 N 位元的 ADC 而言，此為最大可能的 SNR。由(2.7)式可知，每增加 1

位元，SNR 就會增加 6dB，但奈奎氏 ADC 受限於類比電路的精確度，無法達到
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很大的 SNR，高解析度也因此受限。 

 

接下來介紹三角積分調變器的兩大主要技術：超取樣和雜訊移頻。 

 

2.3 超取樣技術 

 

由上一小節我們知道量化誤差會均勻分佈在取樣頻率內，如圖 2-6 即為一功

率頻譜密度函數圖，其中 sf  為取樣頻率， Bf  為訊號頻寬。 

如果取樣頻率增加，落在訊號頻寬內的量化誤差將會減少，但是值得注意的

是，整體的量化誤差並不會因此而減少，因為能量並不會無故消失，相對地解析

度也不會提高。這時，如果再將訊號頻寬以外的雜訊濾掉，只保存訊號以及訊號

頻寬內的量化誤差，這時整體的量化誤差便會減少，跟著解析度也因此增加，這

就是所謂的超取樣技術。 

2sf− 2Bf− 2sf2Bf

sf122Δ

)( fSq

f

 

圖 2-6 : 訊號頻寬內之量化誤差 
 
我們定義超取樣率(oversampling ratio，OSR)為： 

B

s

f
fOSR
⋅

=
2                     (2.8) 

而落在訊號頻寬以內的量化誤差就等於： 

OSR
VV

f
fdffSdffHfSV LSBLSB

s

Bf

f q

f

f qrmsBq
B

B

s

s

1
1212

2)()()(
22

2

2

2
)(

2 ⋅=⋅
⋅

=⋅=⋅⋅= ∫∫ −−
 (2.9) 
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再根據式(2-5)，我們可以得到訊號雜訊比為： 

( ) ( ) dBOSRNOSR

OSR

OSR
V

V

V
V

SNR

N

N

LSB

ref

rmsq

rmsin

log1076.102.6log202
2
3log20

2
2

3log20

12

22log20log20
)(

)(
max

⋅++=⋅+⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⋅⋅=

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⋅

⋅
⋅=

⎟
⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜
⎜
⎜

⎝

⎛

⋅

⋅=⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
⋅=

(2.10) 

 

由上式可以知道，當取樣頻率每增加一倍，訊號雜訊比會增加 3dB，相當於

0.5 位元，因此增加超取樣倍數，便可增加轉換器的解析度。但若要達到高解析

度，則需要非常大的取樣頻率。舉例來說，假設我們需要一 16 位元解析度應用

於音頻訊號(f0=25kHz)的 ADC，表示 SNR 要達到 96dB，若只使用超取樣技術，

取樣頻率要達到 GHzkHz 540002524 )116( =××− ，對於現今製程技術來說是不可能

實現的，所以要達到高解析度的目標，還需要加上雜訊移頻技術。 

 

2.4 雜訊移頻技術 

 
雜訊移頻的概念是，透過改變訊號頻寬內的量化雜訊的分佈情形，將雜訊從

訊號頻寬內移出至訊號頻寬以外之高頻，之後再使用數位低通濾波器移除被移至

高頻的雜訊，由圖 2-7 的線性模擬來推導雜訊移頻的操作。 

 

圖 2-7 : 雜訊移頻線性模型 
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此線性模型有個獨立的輸入源：輸入訊號 X(z)和量化雜訊 Q(z)，推導此回

授系統的轉移函數， 

 

先設 Q(z) = 0，可得訊號轉移函數：
)(1

)(
)(
)()(

zH
zH

zX
zYzSTF +

== ，            (2.11) 

再設 X(z) = 0，可得雜訊轉移函數：
)(1

1
)(
)()(

zHzQ
zYzNTF +

== ，            (2.12) 

因此系統可寫成： 

)(
)(1

1)(
)(1

)()()()()( )( zQ
zH

zX
zH

zHzQNzXzSzY zTFTF +
+

+
=+=   (2.13) 

 )(zH  : 積分器函數 

 )(zSTF : 訊號轉移函數 

 )(zN TF : 雜訊轉移函數 

 
為了要達到雜訊移頻的效果，我們希望 )(zSTF 為一低通濾波函數，不會衰減

的保留訊號頻寬內訊號大小 X(z)，同時也希望 )(zNTF 為一高通濾波函數，將 Q(z)

移至高頻頻堿，而在低頻處 Q(z)則趨近於零。 

 

圖 2-8[9]說明了從一開始奈奎氏取樣率 ADC，到加入超取樣與雜訊移頻的

量化雜訊概念流程。 
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圖 2-8 : (a)奈奎氏 ADC (b)加入超取樣技術 (c)加入雜訊移頻技術 

 
雜訊移頻除了能改變量化雜訊的能量分佈，使量化雜訊集中至高頻，透過後

端的數位濾波器移除雜訊，來達成很高的 SNR 及解析度，更重要的是，它可大

幅降低超取樣率，達到一個合理的範圍。例如，一般商用的三角積分 ADC 取樣

頻率為 5MHz，而不是 54000GHz。 

 

2.5 一階三角積分調變器 

 

圖 2-9 為一階之調變器的線性模型[7][10]，其中使用了一個離散時間積分

器，和一個 1 位元的量化器，組成一階系統。以下解釋其原理。 

(a)

(b)

(c)
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1

1

1 −

−

− z
z

 
圖 2-9 : 一階調變器線性模型 

 

基於雜訊移頻的原理，我們希望 )(zNTF 在直流時大小為零，也就是在 z =1

處 )(zNTF 有一個零點，因此使用一離散時間積分器當作 H(z)， 

1

1

11
1)(

−

−

−
=

−
=

z
z

z
zH ，                                       (2.14) 

則訊號轉移函數即為： 1

1
11

1
1

)(1
)(

)(
)()( −=

−
+

−=
+

== z

z

z
zH

zH
zX
zYzSTF ，       (2.15) 

而雜訊轉移函數則為： 11

1
11

1
)(1

1
)(
)()( −−=

−
+

=
+

== z

z
zHzQ

zYzNTF ，    (2.16) 

整個一階三角積分調變器系統即可寫成： 

    )()1()()()()()()( 11 zQzzXzzQzNzXzSzY TFTF
−− −+=+=            (2.17) 

     

    觀察得知，對於輸入訊號 X(z)而言，經過此系統後，只是多一個延遲時間而

已，但對於量化雜訊 Q(z)，其經過一個離散時間徽分器，相當於是一高通濾波器。 

   我們可以推導雜訊轉移函數的大小，來證明雜訊確實被移至高頻。對一離散

時間訊號而言， sf
ffj

j eez
π

ω
2

== ，代入(2.16)式，可得雜訊轉移函數： 



 15

    ss f
fj

s

f
fj

TF ej
f
fezzN

ππ π −−
− ⋅⋅=−=−= 2)sin(11)(

2
1                    (2.18) 

而雜訊轉移函數的大小為 )sin(2)(
s

TF f
fzN π

= ，則在訊號頻寬內的量化雜訊功率

為： df
f
f

f
V

dffNfSP B

B

B

B

f

f
ss

LSB
TF

f

f qQ

22
2 )sin(2

12
)()( ∫∫ −− ⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=⋅=

π                (2.19) 

   因取樣頻率遠大於訊號操作頻率，故 1)( <<
sf
f

，我們可將 

)sin(
sf
fπ

近似於
sf
fπ
，代入(2.19)式，可得到： 

   3
2222

)1(
36

)(2
12 OSR

V
df

f
f

f
V

P LSBf

f
ss

LSB
Q

B

B

⋅=⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
= ∫−

ππ                         (2.20) 

   

假設輸入訊號為一正弦波，我們可以得到最大訊號雜訊比為： 

 ( ) dBOSRN
P
P

SNR
Q

S log3017.576.102.6log10max ⋅+−+=⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
⋅=   (2.21) 

 

由(2.21)式可看出，在一階三角積分調變器中，當我們加大一倍取樣頻率時，

可增加 SNR 9dB，相當於增加 1.5 位元解析度。 

 

2.6 二階三角積分調變器 

1

1

1 −

−

− z
z

1

1

1 −

−

− z
z

 
圖 2-10 : 二階三角積調變器線性模型 
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如圖 2-10 所示為二階三角積調變器線性模型， 

2

2
1

1

2
1

1

)
1

(1

)
1

(

)(
)()( −

−

−

−

−

=

−
+

−== z

z
z
z

z

zX
zYzSTF

                                (2.22) 

21

1

2
1

1

)1(

1
1

1
)(
)()( −

−

−
−

−

−=

−
++

−
== z

z
zz

z
zQ
zYzNTF                         (2.23) 

 

    經過推導後系統轉移函數為： 

)(
21

)(
2

)( )1( zzz QzXzY ⋅−+⋅= −−           (2.24) 

 

如同之前所提的，我們可以得知雜訊轉移函數大小為： 

2

)sin(2)( ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=

s
TF f

fzN π
            (2.25) 

 
而訊號頻域內之量化誤差為： 

5
42

2 )1(
60

)()(
OSR

V
dffNTFfSP LSBf

f qQ
B

B

⋅=⋅⋅= ∫−
π

   (2.26) 

 

最後，可以得到最大訊號雜訊比為： 

( ) dBOSRN
P
PSNR

Q

S log509.1276.102.6log10max ⋅+−+=⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
⋅=   (2.27) 

 
由(2.27)式可知二階三角積分調變器，當增加一倍取樣頻率時，可增加 SNR 

15dB，相當於增加 2.5 位元解析度。相較於一階系統，二階的雜訊移頻明顯優於

一階系統，它可將較多的量化誤差移至訊號頻寬以外，得到較高之解析度，如下

圖 2-11 所示。 
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圖 2-11 : 一階與二階雜訊移頻 

 

2.7 高階三角積分調變器 

 
由 2-6 節，我們可以推知高階的三角積分調變器，如圖 2-12 所示，而使用

相同的方法，也可以推導在訊號頻寬內，高階之量化誤差為： 

1222 1
1212

+⋅

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

+⋅
⋅=

NN
LSB

Q OSRN
VP π

            (2.28) 

 

並且，最大訊號雜訊比為： 

( ) dBOSRNNSNR N

N

log)12(10
2

log1076.102.6 1

2

max ⋅++⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−+= +

⋅π
 (2.29) 

1

1

1 −

−

− z
z

1

1

1 −

−

− z
z

 
圖 2-12 : 高階三角積分調變器線性模型 
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愈高階的調變器產生之雜訊移頻效果愈大，但伴隨的最大問題便是穩定度的

考量，使得必須對系統架構有效之設計。大致可以有二種的解決方法[7]： 

1. 可在系統架構上加入 feedforward 與 feedback，去增加阻尼(damping) 

2. 改為多級串疊(multistage cascade)架構，只使用一階與二階的調變器，

確定系統的穩定。 

但這些設計也都各存在彼此之限制，愈難去實現。因此高階調變器大致可分

為二種架構，單迴路(single-loop)與多級串疊(multistage cascade)架構。 

1

1

1 −

−

− z
z

1

1

1 −

−

− z
z

1

1

1 −

−

− z
z

 
圖 2-13 : Interpolative 架構線性模型 

 
單迴路(single-loop)架構[11][12]是指只使用單個 A/D 與 D/A 去做回授，如

一階與二階的調變器，而如圖 2-12 的高階調變器亦是屬於單迴路架構。圖 2-13 

顯示一種 Interpolative 調變器，它是最常見的單迴路架構，如同一個濾波器的型

式，去實現高階的調變器。 

 

單迴路架構存在以下的幾項特性： 

1. 較低的元件匹配與特性需求。 

2. 可組成非常高階的三角積分調變器。 

3. 訊號頻寬內有較低的 tone。 

4. 克服元件解析度限制，可獲得很高之解析度(24-bit)。 

5. 會有不穩定度的問題，且無法自動恢復。 
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6. 需加入穩定偵測與重置電路。 

 

1

1

1 −

−

− z
z

1

1

1 −

−

− z
z

Digital 
Cancel

1−z

1−z

X(z)

Y1(z)

Y2(z)

Y(z)

Q1(z)

Q2(z)

-

-

-

 
圖 2-14 : MASH 架構線性模型 

 
多級串疊(multistage cascade)架構[13][14]又稱為 MASH (Multi-stAge noise 

SHaping), 它使用一階及二階調變器去組合成高階的系統，主要的優點為確保系

統之穩定，且同時能夠有高階的效果，但無法避免需要二組 A/D 與 D/A，造成

二個量化誤差，因此需額外的數位電路來移除多的量化誤差。 

如圖 2-14 為一個 1+1 之 MASH 架構，可以看出第二組調變器的輸入是第

一組的量化誤差，這二組調變器的輸出分別為： 

)(1
1

)(
1

)(1 )1( zzz QzXzY ⋅−+⋅= −−
          (2.30) 

)(2
1

)(1
1

)(2 )1( zzz QzQzY ⋅−+⋅= −−
          (2.31) 

將二個輸出經過適當的數位電路，可以得到： 

 

)(2
21

)(
2

)(2
1

)(1
1

)( )1()1( zzzzz QzXzYzYzY ⋅−−=−−⋅= −−−−    (2.32) 

 
最後可以發現，整體的輸出便是二階移頻效應，而值得注意的是，之前的計
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算我們都假設積分器與數位消除(digital cancel)內的積分器都是理想且相同的，且

也假設增益與數位消除內之增益是一樣的。這些假設在現實上，因為製程的漂移

以及放大器的非理想效應，是幾乎沒辦法達成的，因此會有量化誤差滲漏(leak)

至輸出而沒辦法消除，這結果使得再高階的串疊也無法使解析度提高，所以

MASH 架構大部分只使用於 3-5 階的調變系統，解析度也因此受限[10]。 

MASH 架構存在以下的幾項特性： 

1. 只使用一階及二階調變器，系統穩定度高。 

2. 電路架構較簡單，設計較容易。 

3. 第二組 D/A 線性度需求較小，適合多位元輸出。 

4. 較高的元件匹配與特性需求。 

5. 訊號頻寬內有較高的 tone。 

6. 無法獲得非常高之解析度。 

7. 需加入數位消除電路。 
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3 第三章 系統模型規劃與模擬 
 

在本章中，我們使用 Matlab Simulink 來建立三角積分調變器的系統模型，

先從理想的系統模擬開始，之後再考慮實際電路之非理想效應，進而訂定相關之

電路參數，以便之後電路設計模擬。 

3.1  系統設計 

Application

Circuit architecture and Hand calculation

Parameter adjustment 
& Circuit  simulation

Does the circuit meet the 
spec. ?

Floor Planning

Layout

Verification

Post-simulation with parasites

Does the circuit meet the 
spec. ?

Fabrication

Measurement & Analysis

Yes

Yes

Hspice

Laker or 
Cadence-virtuoso

Calibre DRC,LVS

Calibre LPE

NO

NO

Specification
Matlab 

Simulink

 

圖 3-1 : 設計流程圖   
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圖 3.1[32]為電路設計之流程。首先，對於電路應用領堿來訂定相關規格，再

使用 Matlab 的 Simulink 做整個系統的行為模擬(behavioral simulation)，以確定系

統運作的可行性及決定所需系統的參數和達到所定的規格。之後分別考慮每個方

塊的電路特性，包括非理想效應的考量，使用 Hspice 做各個方塊的電路模擬，

以達到所需的功能，如此便完成了整個系統的電路模擬，以期符合所定規格。 

  最後進行積體電路佈局，並驗證佈局結果的正確性(DRC、LVS)，驗證無誤

後，可萃取佈局中所產生之寄生電容、電阻，進行佈局後模擬(Post Layout 

Simulation)，如此可得到較接近真實晶片操作情況，以 TSMC 0.35um CMOS 製

程下線，晶片回來後進行量測。 

3.2  三角積分調變器之模型 

 
如圖 3-2 為使用 Matlab Simulink 建立的一階三角積分調變器模型。根據之前

推導的結果我們可以知道此系統輸出為 )()1()()( 11 zQZzXZzY −− −+= ，我們可以

設定輸入訊號與取樣頻率，將輸出結果做 FFT 運算，以得到相對應的頻譜與訊

號雜訊比。在模擬過程中可以設定相關的增益、回授參數(a1、b1)，以取得較佳

的輸出結果。模擬結果為圖 3-3 所示，得到最大的 SNR=70.5 dB，設定的參數如

表 2 所示。 

 
圖 3-2 : 理想一階三角積分調變器模型 
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圖 3-3 : 理想一階三角積分調變器輸出頻譜 

 
表 2 : 一階調變器系統模擬係數 

增益係數 a1 回授係數 b1 

0.5 1 
 

 

接下來看二階系統如圖 3-4，根據之前推導的結果我們可以知道此系統輸出

為 )()1()()( 12 zQZzXZzY −− −+= ，經 Matlab 模擬後，可得到相關的係數如表 3，

與輸出頻譜，經過 FFT 運算後可得到最大 SNR=100 dB，如圖 3-5。 

 

圖 3-4 : 理想二階三角積分調變器模型 
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圖 3-5 : 理想二階三角積分調變器輸出頻譜 

 
 

表 3 : 二階調變器系統模擬係數 
增益係數 回授係數 

a1 b2 b1 b2 
0.5 0.5 1 1 

 

3.3  電路非理想效應考量 

 

3.3.1 取樣電阻 

 

一般在積體電路裡，都以 MOSFET 當取樣開關，由閘極(G)的開關去控制源

極(S)與汲極(D)是否導通。如圖 3-6 所示。當輸入為 Vdd 且 Clock ON 時，此時

電晶體 ddgs VV =  ，瞬間引入一電流
2)(

2 thgs
oxn

d VV
L

WCI −⋅⋅=
μ

 使得電容電壓

往上升。漸漸地電壓愈大電流愈小，而當 thddX VVV −=  時，電晶體則停止充

電，因此輸出電容電壓就只上升至 thdd VV − [15]。 



 25

Clock

Vin Vout

Cs

Clock

Vin=Vdd

Vdd-Vth

t

 

圖 3-6 : 取樣電路 

 

當輸出一直追隨輸入電壓時，MOSFET 處於三態區，因此可以得到： 

dsthgsoxnd VVV
L

WCI ⋅−= )(μ               (3.1) 

 

而將 MOSFET 之 dsV  除以電流可得電阻為： 

)(

1

)( thgsoxndsthgsoxn

ds

d

ds
on

VV
L

WCVVV
L

WC

V
I
VR

−
=

⋅−
==

μμ
    (3.2) 

 

此電阻將隨著輸入電壓不同而改變，且會形成 RC 電路限制了取樣速度。速

度必須跟隨著準確度的需求，為了達到較高速度，可增加取樣電晶體之長寬比。 

以上提到 NMOS 取樣電路有 thddout VVV −<  與 onR  的限制，一般可以

使用 NMOS 與 PMOS 形成的互補式開關(transmission gate)加以改善，如圖 3-7 

所示。當 thddout VVV −>  時以 PMOS 導通， thout VV <  時以 NMOS 導通，

且由二個電晶體並聯，可降低 onR  值。 
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Clock

Clock

Cs

Vin
Clock

Vin=Vdd

PMOS

NMOS t

 

圖 3-7 : Transmission Gate 取樣電路 

 

Ron

V
NMOS

Ron

V
PMOS

Ron

V
Transmission Gate

 

           (a)                    (b)                     (c) 

圖 3-8 : (a)NMOS 取樣電阻 (b)PMOS 取樣電阻  

(c) Transmission Gate 取樣電阻 

 

3.3.2 取樣雜訊 

 

在取樣過程中，由於電晶體開關切換時所造成的訊號瞬間誤差，統稱為取樣

雜訊。例如通道電荷注入誤差(charge-injection error)、時脈饋入(clock feedthrough)

及時脈抖動等等[15]。 
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圖 3-9 : NMOS 開關取樣電路之通道電荷注入 

 

通道電荷注入(charge-injection)意指當 MOSFET 開啟時，必須在氧化層-矽

界面存在一個通道，假設 outin VV ≈  ，可以知道在通道上全部電荷為： 

)()( thinddoxthgsoxch VVVWLCVVWLCQ −−=−=        (3.3) 

如圖 3-9 所示，假設電荷流動為平均分佈，往左邊注入之電荷被輸入源吸

收，不會差生誤差，而注入右邊的電荷存於 LC  上，並對儲存於電容器中的電壓

產生誤差為： 

s

thinddox

s

ch

C
VVVWLC

C

Q
V

⋅
−−

==Δ
2

)(2
             (3.4) 

 

此電壓與電容值成反比，而與電晶體大小成正比。通道電荷注入誤差對於三

角積分調變器的影響，主要為增益誤差(gain error)、偏移誤差(offset error)與非線

性誤差(nonlinearity)，非線性誤差在調變器中會增加電路的失真(distortion)而降低

訊號雜訊比。在電路上可使用互補式開關以互相抵消而減少此誤差，而在積分電

路中，一般可透過控制時脈的延遲來降低通道電荷注入誤差。 

 

時脈饋入(clock feedthrough)意指當時脈的變動會藉由 MOS 重疊電容( gsC 、
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gdC )而傳入訊號端，如圖 4-5 所示。此效應會對 sC  上的訊號產生誤差，假設

重疊電容是固定的，那麼此誤差可以表示為： 

soxOV

oxOV
clockfeed CCWL

CWLVV
+

⋅=Δ               (3.5) 

 

VoutVin

Cs

Vdd 0

 
圖 3-10 : NMOS 開關取樣電路之時脈饋入 

 

OVL 為重疊距離，通常是一個憑經驗的數值。這個誤差與輸入是無關的，而

與重疊電容和取樣電容有關。此誤差主要在時脈變動時，造成輸出端固定的偏

移，由於與輸入訊號無關，所以可藉由差動電路設計來消除此誤差。 

 

3.3.3 熱雜訊 

熱雜訊的產生是由於載子隨機擾動而產生熱能所致。如圖 3-11(a)所示，在

一個取樣電路中，取樣電容 Cs串聯一個電晶體開關等效電阻 Ron，在取樣過程中，

因為電荷的轉移，會在輸出端產生熱雜訊。在後半周期開關關閉時，此時熱雜訊

會伴隨所取樣的訊號電壓被儲存在取樣電容內，造成誤差，如圖 3-11(b)所示[16]。 
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+

             
(a)                                   (b) 

圖 3-11 : (a)取樣電路 (b)熱雜訊模型 

 

一般的熱雜訊可以表示為： 

onn KTRV 42 =                  (3.6) 

 
經過取樣電路等效的 RC 低通濾波器，可將熱雜訊化簡為： 

sons

onon
n CR

f
C
KTfKTRdf

f
f

KTRV
π

π
2

1
2

4

1

4
0

0
0 2

0

2 ===

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+

= ∫
∞

 (3.7) 

 

其中 K 為 Boltzmann’s constant = K
J231038.1 −×  ，T 為絕對溫度， sC  為

取樣電容。可以看出熱雜訊是由 onR  所產生的，可是卻與 onR  無關，而與 sC  成

反比。 

若我們將熱雜訊頻譜擴展至頻率 2
~0 sf

，且將頻寬 bf ，則在訊號頻寬內的

雜訊可表示為： 

OSRC
KT

f
f

C
KTdf

C
KT

f
V

ss

b

sss
swn

1222
0

2 ⋅⋅=⋅⋅=⋅⋅= ∫
∞

−      (3.8) 
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在取樣電容(SC)電路裡，每個週期必須對電容取樣二次，如此則造成熱雜訊

增加為： 

OSRC
KTV

s
swn

142 ⋅⋅=−                    (3.9) 

 
如果只考慮熱雜訊的效應，那麼將可得到最大之訊號雜訊比為： 

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛ ⋅⋅
=

⎟
⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜
⎜
⎜

⎝

⎛

⋅

==
KT

VCOSR

OSRC
KT

V

P
PSNR refs

s

ref

n

s
peak 8

log104
2log10log10

2

2

(3.10) 

其中 refV  為輸入訊號的差動振幅。 

 

由(3.10)式可得知當增加超取樣率(OSR)、取樣電容( sC ) 與輸入訊號的差動

振幅( refV ) 時，可以有效增加輸出的訊號雜訊比(SNR)，其中 OSR 受限於系統

規格， refV  則由放大器之輸入與輸出範圍限制，而放大 sC  也影響了放大器負

載以及晶片面積，這些都影響到系統規格的制定。 

 

3.3.4 運算放大器之非理想效應 

我們在做系統模擬時，都採用理想的積分器，但在實際電路上，由運算放大

器所組成的積分器，有許多非理想的效應存在，因此需要去考量，使模擬與實際

情況更貼近。在實際的運算放大器存在[17][18][10] [19]： 

1. 直流增益(DC gain) 

2. 非線性(nonlinearity) 

3. 穩定時間(settling time) 

等等限制，這些因素對於一個切換電容積分器(如圖 3-12 )的影響就是不完整
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的電荷傳遞，也造成三角積分調變器解析度之無法有效提升。由於三角積分調變

器有雜訊移頻的效果，使得第一級積分器最受非理想效應的影響。 

 

1

1

1 −

−

⋅−
⋅

Z
Za
β

 
                (a)                                  (b) 

圖 3-12 : (a)SC 積分電路 (b)直流增益非理想模型 

 
一個理想積分器的轉移函數可表示為： 

1

1

1

1

)( 11 −

−

−

−

−
=

−
⋅=

Z
Zg

Z
Z

C
CH

i

s
z     Ideal          (3.11) 

 
上式是假設一個理想的運算放大器，也就是直流增益為無限大。但由於實際

電路之直流增益為有限值，所以在推導時如果考量運算放大器之直流增益 oA ，

則式子會改寫為[20][21]： 

1

1

)( 1 −

−

⋅−
⋅

=
Z

ZH z β
α

     Non-ideal          (3.12) 

其中：
)1(11

11

)1(11 g
A

A

g
A

g

o

o

o

++

+
=

++
= βα  

而非線性(nonlinearity)，主要包含電壓相依電容與非線性直流增益。 

)1( 2
210)( vkvkCC v ++=                    (3.13) 
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當 OP 輸入訊號不同時，其直流增益也會產生變化，可將式子寫為： 

3
3

2
21 iiio vavavaV ++=                     (3.14) 

如果在推導積分電路時考慮這些誤差，可發現積分公式將增加非線性之誤差

項，如此便造成積分器之非理想。一般來說較高的直流增益與較低的積分電容比

例將可減少非線性誤差。 

 

   除此之外，放大器的有限頻寬與迴轉率也會影響穩定時間 (settling 

time)。由於輸出電壓是隨時間慢慢上升，其式子可寫為： 

)1()1()1()( τ
st

inoo enVnVnV
−

−⋅−+−=             (3.15) 

 

其中 τ 為時間常數(time constant) BW
C
C

f

s+

≅

1

 

st  為取樣時間 

如果取樣時間不夠長，或者時間常數不夠小，那麼將造成輸出穩定電壓與理

想相差太大，如此會造成誤差使解析度下降，這便是頻寬(BW)限制。一般說來

時間常數必須小於五~七倍取樣時間，如此可以確保足夠的解析度。 

 

τ
xV

SR <

τ
xV

SR >
Vout

Slew rate Limitation

 
 

圖 3-13 : 迴轉率(SR)之限制 
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  另一方面，如果迴轉率(SR)不足以提供完全的輸出電壓爬升，那麼將使輸

出電壓如圖 3-13 所示，造成不平滑的曲線，也增加了穩定時間與非線性誤差，

影響整個三角積分調變器的諧波失真(harmonic distortion)，降低電路之解析度。 

 

3.4 系統規格訂定 

由於各種生醫訊號都有其特定的振幅與頻率範圍，因為我們所設計的晶片是

應用於生醫領堿，處理生醫訊號的轉換，所以必需先確定要處理訊號的種類，才

可以依此制定規格。如圖 3-14 所示，常見的生理訊號如：眼動圖 (EOG, 

electrooculogram) 、 腦 波 圖 (EEG, electroencephalogram) 、 心 電 圖 (ECG, 

electrocardiogram)、肌電圖(EMG, electromyogram)、軸突動作電位(AAP, axon 

action potential)等等，這些訊號非常小，從幾個微伏特(Micro-volt)到數百個毫伏

特(Milli-volt)，頻率從接近直位準位到幾 kHz 內[22]。 

 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 3-14 : 常見之生理訊號電壓與頻率分佈 
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我們所設計的晶片是針對眼動圖、腦波圖、心電圖及肌電圖，所以訊號頻寬

設定在 1kHz。依據 3.3 節所探討的各種電路非理想效應，因此在訂定規格時，

要將訊號雜訊比(SNR)略高估一些，而為了能辨識出生醫訊號的微小變化，則需

要足夠的動態範圍(dynamic range)，所以預定要達到的解析度為 10 位元(一階)與

14 位元(二階)。表 4 為我們訂定的系統規格。 

 

表 4 : 三角積分調變器規格 

Parameter Specification 

Technology 0.35um CMOS 

Power Supply 3.0V 

Sample Frequency 256 kHz 

Bandwidth 1 kHz 

OSR 128 

Mode 1：Two Channel 10-bit A/D Converters 

Order 1st 

SNR > 60 dB 

Reconfigurable Mode 2：One Channel 14-bit A/D Converter 

Order 2nd 

SNR > 80 dB 
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4 第四章 可重組三角積分調變器之設計

與模擬   
 

本章節裡，我們將設計實現一個可應用於生醫訊號量測之可重組三角積分調

變器，由兩個一階系統串接，可以重組為高解析度的二階或較低解析度的一階架

構。預計所接受的訊號頻寬為 1kHz，在超取樣倍率 128 倍下，可達到之解析度

在二階為 14 位元，而在一階則有 10 位元。 

4.1 系統設計 

 

本系統採用兩個分別的一階架構，在訊號輸入端以一控制器(解碼器+開關

電路)做訊號路徑切換，可選擇輸出為兩個一階或是二階的效果，系統方塊如圖

4-1 所示。 

 

Signal 
Input Controller

Integrator

Integrator

Integrator1 Integrator2

D/A

D/A

D/A

Comparator

Comparator

Comparator

10bit

10bit

14bit

 
圖 4-1 : 可重組三角積分調器系統方塊圖 

 

以下我們解釋系統如何運作，如圖 4-1 中，藍色區塊表示兩個訊號輸入分別
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的一階架構，這時有兩個分別的輸出，解析度為 10bit，而紫色區塊為兩個一階

架構重組而成的一個二階架構，重組過程如圖 4-2(a)，重組後得到一個二階架構

如圖 4-2(b) ，解析度為 14bit。 

 

Signal 
Input Controller

Integrator

D/A

Comparator

Integrator

D/A

Comparator

 

(a) 

 

Signal 
Input Controller Integrator1 Integrator2

D/A

Comparator 14bit

(b) 

圖 4-2 : 可重組三角積分調變器重組流程 (a)重組前 (b)重組後為二階系統 

 

以下各小節將分別介紹每個方塊的電路是如何實現及其模擬結果。 
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4.2 交換電容式積分器 

 

積分器是在建立三角積分調變器系統中很重要的一塊電路。設計積分器有許

多方法，以架構而言可以分為離散時間型與連續時間型，隨著製程的進步積體電

路的有效元件長度的縮小，電路的積集密度逐漸增加下，積體電路技術已經一日

千里。然而在實際製程技術上，電阻的製造比電容來的困難，受到製程變異的影

響也相對地大，反觀電容卻具有極小的不匹配率。而離散時間型積分器的優點是

可以很準確，適合使用在低頻訊號。因此在積體電路中離散時間型的交換電容

(Switched Capacitor, SC))式電路已相當純熟，所以我們使用交換電容技術來實現

此積分器[7]，由於 SC 電路同時具有取樣與保持(S/H, sample and hold)的功能，

所以不需要額外的電路做 S/H，對於高解析度電路的應用是相當的普遍。 

 

4.2.1 不受寄生電容影響積分器 

 

如 圖 4-3 所 示 。 此 為 一 個 與 寄 生 電 容 較 無 關 之 非 反 向 積 分 器

(parasitic-insensitive integrator)，允許應用於高解析度之電路，適合使用於三角積

分調變器，依其動作原理可分為取樣模式與積分模式。在取樣模式(sample mode)

時， 1Φ  接通如圖 4-4(a)所示，此時會儲存電荷 ))(( TnTVC ins −⋅ 於取樣電容

)( sC 內。當積分模式(integrator mode)時， 1Φ  關閉 2Φ  接通，如圖 4-4(b)所示，

由於取樣電容二邊接地導致電荷轉移至積分電容 )( iC 內，最後我們可以將積分器

寫成式子： 

)1()1()( −+−= nV
C
CnVnV i

i

s
oo                 (4.1) 
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圖 4-3 : 不受寄生電容影響之積分器 

 

 
           (a)                              (b) 

 
圖 4-4 : (a)取樣模式 (b)積分模式 

 

進一步我們可以在積分器內部利用 CDS(Correlated Double Sampling)技術，

去消除放大器之偏移電壓(offset voltage)、
f
1  雜訊以及有限放大增益[23]。此技

術廣泛應用於 SC 電路中去實現高解析之 S/H(sample and hold)與積分電路。如圖 

4-5 所示，在積分器內加入一個適當的 dsC ，當 1Φ  開啟時，去儲存放大器之輸

入誤差，當 1Φ  關閉且 2Φ  開啟時，放大器之輸入誤差將被上半週期儲存於 dsC  

之電荷所消除，可用下式表示為： 

nno VZVnV 2
1

)(
−

−=                    (4.2) 
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由上式(4.2)可看出放大器低頻雜訊將經過高通濾波器而被移除，如此便增加

了此積分器的解析度 

 

 

圖 4-5 : 加入 CDS 技術之積分器 

 
以上我們介紹的為單端積分器，如果我們將積分器接成全雙端架構(Fully 

differential)，如圖 4-6 所示，將可以達到以下幾點優點[24]： 

1. 壓抑了偶數次諧波(even order harmonic distortion)，使得全部諧波失真

(THD)降低。 

2. 改善取樣雜訊，增加了元件之解析度。 

3. 輸入訊號範圍為單端電路之二倍。 

 

因此在調變器系統中的電路，我們皆選擇以全差動式電路來實現，雖然會增

加晶片製作的面積，及成本，但這些優點使高解析度得以達成，是值得的。 
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Cs

Cs

Cds

Cds

Φ1

Φ1a

Φ1

Φ2

Φ2 Φ1a

Φ1a

Φ1a

Φ2a

Φ2a

Vin+

Vin-

Ci

Ci

 

圖 4-6 : 全雙端積分器 

 

4.3 運算放大器 

 

在積分器中最主要的主體為運算放大器，由之前的說明可知運算放大器的規

格會影響積分器的非理想性，也是決定整體系統的速度與效能。針對各種運算放

大器的架構，我們可以依其效能來做分類，如表 5[15]所示： 

 

表 5 : 各種架構運算放大器效能比較 

 Gain Output 
Swing 

Speed Power 
dissipation 

Noise 

Telescopic Medium Medium High Low Low 
Folded-cascode Medium Medium High Medium Medium 

Two-stage High Highest Low Medium Low 
Gain-boosting High Medium Medium High Medium 
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我 們 所 使 用 的 是 全 差 動 摺 疊 疊 接 運 算 放 大 器 (Fully differential 

folded-cascode)。在設計之初要考量的是輸入差動對選擇，若是速度考量，NMOS

具有較大的電子漂移率 pn μμ > ，且因單增益頻寬與輸入差動對的轉導值成正

比，故 NMOS 輸入差動對適用於高速的應用;而 PMOS 輸入差動對因使用 N-well

製程，將 body 與整塊矽基板的 P-substrate 隔開，所以有較低的基板雜訊，且因

flicker noise
fWLC

K

ox

f2
= ，其中 1/f 雜訊係數 fnfp KK < ，故 PMOS 具有較低的

1/f 雜訊，適用於低雜訊和高精度的領堿。基於我的運算放大器是使用在低速和

高解析度的三角積分調變中，故選用 PMOS 做我們的輸入差動對。 

 

 
                    (a)                       (b)       

圖 4-7 : (a)全差動摺疊疊接運算放大器  (b)共模回授(CMFB)電路 

 

在全動運算放大器中，需使用 CMFB(common-mode feedback)電路來定義輸出

共模準位[7]，CMFB 有分連續時間和離散時間兩種。我們使用的是離散時間

CMFB，如圖 4-7(b)所示為我們所選用的交換電容式 CMFB。 

由於這種 CMFB 電路架構對放大器的輸出會有電容負載效應，所以必需選擇
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當的電容大小。如果太大會對放大器輸出產生 overload，太小則會容易受到開關

電荷注入影響，而產生輸出共模偏移電壓。一般選擇 C1/C2 約為 1/4 ~ 1/10 之間。 

 

偏壓電路的設計中，我們使用的是 constant-gm wide-swing 的架構[7]，如圖 4-8

所示。其中 M1~M8 產生自我偏壓(self-bias)，並利用 Rb 來產生一不受製程影響

的固定 gm，且使用疊接(cascode)電晶體來增加偏壓電路輸出阻抗，和寬大的操作

範圍。由於電路一開始並無電流，所以需加上一個啟動電路(M15~M18)，來啟動

各電晶體電流，且能快速穩定的進入飽和區正常工作，以得到所需之輸出電壓。 

 

Vdd

Vss

M2 M3

M1 M4

M8 M6

M9 M7

M5

M10

M11

M12

M13

M14

M15 M16

M17

M18Vss

Rb

Vbp1

Vbp2

Vbn2

Vb4

Vbn1

 

圖 4-8 : constant-gm wide-swing 偏壓電路 

 

   圖 4-9 為運算放大器的增益與頻率響應圖，而在表 6 中則列出了運算放大器

在不同溫度下的規格。 
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圖 4-9 : 運算放大器之 (a)增益響應 (b)頻率響應 

 

表 6 : 不同溫度之運算放大器規格 

Temperature T=-25° T=50° T=85° 

DC gain 65 dB 68 dB 64 dB 

Phase Margin 72° 71° 70° 

Unity-gain Freq. 55MHz 61 MHz 62 MHz 

Slew Rate 25.5V/μs 26V/μs 26.5V/μs 

Input Range 0V ~ 2.2V 0V ~ 2.2V 0V ~ 2.2V 

Output Swing 0.2V ~ 2.8V 0.2V ~ 2.8V 0.2V ~ 2.8V 

Power 0.78 mW 0.91 mW 1 mW 

Load 2 pF 2 pF 2 pF 

 
 

 

68 

-118 

55MHz

(a) 

(b) 
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4.4 比較器 

 
在本系統中，我們採用一位元量化器，主要是考量到電路的線性問題，而一

位元量化器就是一比較器如圖 4-10[25]，是由一前置放大器加上閂鎖(latch)器組

合而成。當輸入訊號 VI+ > VI-時，輸出 Y 就會被拉到 VDD反之 Y＇會被拉到 VDD。

圖 4-11 為模擬結果。 

 
圖 4-10 : 一位元比較器 

 
圖 4-11 : 比較器模擬結果 

Y 

Y’ 
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4.5 時脈產生器 

 

圖 4-12 為我們使用的時脈產生器[25]，用來提供三角積分調變器各電路所需

的時脈訊號。三角積分調變器所使用到的時脈相位有 P1、P2、Pa1、Pa2 及其反

相等非重疊(Non-overlapping)時脈。其中 P1 與 Pa1 時脈為同時開啟，但 Pa1 比

P1 提早關閉，同樣的 Pa2 也比 P2 提早關閉，如此的設計是為減少取樣電路上

的誤差，如通道電荷注入誤差等[10]，模擬結果如圖 4-13 所示。 

 
 

 

圖 4-12 : 時脈產生器 
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圖 4-13 : (a) P1、P2 非重疊時脈及 Pa1  (b)P1、P2 非重疊時脈及 Pa2 

 
 

4.6 電路模擬結果 

圖 4-14 分別為一階與二階三角積分調變器系統電路圖，使用台積電 0.35um 

2P4M CMOS 製程製作，供應電源 3V，而外部參考電壓為 Vref+為 2V、Vref-為

1V，經 HSPICE 模擬後，在取樣頻率 256kHz，訊號頻寬為 1kHz，超取樣率為

128 倍的情況下，一階輸出 SNR 可達到 66dB，二階 SNR 可達到 86dB，輸出頻

譜如圖 4-15 所示，預計規格列表如表 7 所示，表 8 為和其他論文比較結果。 
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(a) 
 
 

 
 

(b) 

圖 4-14 : (a)一階系統電路圖  (b)二階系統電路圖 
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(a)                                        (b) 
 

圖 4-15 : (a)一階  (b)二階 三角積分調變器輸出頻譜 
 

此外，我們在製程變異的模擬方面，針對二個 corner(FF、SS)對二階進行模

擬，如圖 4-16 所示。電壓變異的模擬方面，我們對電源電壓正負 10%的變異模

擬，也就是針對電壓變異由 2.7V 與 3.3V 進行模擬，如圖 4-17 所示。 

 

 
 

 
 
 
 
 

 
 

 

(a) FF:SNR=75dB                         (b) SS:SNR=80dB 
圖 4-16 : (a)FF (b)SS 二階三角積分調變器輸出頻譜 
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(a) 2.7V:SNR=85dB                            (b) 3.3V:SNR=82dB 
圖 4-17 : (a) 2.7V (b) 3.3V 二階三角積分調變器輸出頻譜 

 
 

表 7 : 三角積分調變器規格表 

Process TSMC 0.35um 2P4M 

Supply Voltage 3V 

Temperature range -25° ~ 85° 

Order 一階 二階 

Signal Bandwidth 1kHz 

Sampling Frequency 256kHz 

SNR 66 dB 86 dB 

Resolution 10 bit 14 bit 

Power Dissipation 2.1 mW 3 mW 
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表 8 : 與其他論文之比較 

Parameter 2001[26] 2002[27] 2002[28] This work 

Technology 0.6um CMOS 0.35um CMOS 0.18um CMOS 0.35um CMOS 

Topology SC SC SC SC 

VDD 3.3 V 1 V 1.8 V 3 V 

Order 2nd 2nd 2nd 1st 2nd 

Sampling 
Frequency 

1 MHz 10.24 MHz 53 MHz 256 kHz 

Bandwidth 8 kHz 20 kHz 300 kHz 1 kHz 

OSR 64 256 96 128 

SNR 49.7 dB 78.6 dB 82 dB 66 dB 86dB

Resolution 7.96 bit 12.76 bit 13.3 bit 10 bit 14 bit

Power 
dissipation 

6.996 mW 5.6 mW 9 mW 2.1 mW 3 mW

Reconfigurability No No No Yes 
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5 第五章 佈局與量測考量 
 

電路模擬完後，我們要將電路作佈局以下線製作成晶片實體，晶片製作回來

後要量測，看實際晶片功能是否正確，並符合應用的規格。以下幾節分別針對佈

局與量測時該注意的地方做介紹。 

 

5.1 佈局考量 

 

在電路模擬完畢後，要將電路佈局，以提供製程廠商下線製成晶片實體。而

在佈局時須符合 DRC(design rule check)，以保證各層之間的安全距離，使晶片能

正常工作，也須符合 LVS(layout v.s. schematic)，使佈局能與設計的電路匹配等規

範外，對於佈局中的走線，還要考量到雜訊干擾的影響，這將會直接影響晶片完

成後的實際效能。我們可以分成以下三類來討論： 

 

 耦合(coupling)雜訊：又稱為 cross talk，一般為數位高頻訊號線耦合至類

比低頻訊號線，在佈局時可用遮蔽(shielding)來避免其干擾，此外對於使

用不同金屬層的訊號走線，儘量維持以正交方式相疊減少干擾。 

 

 基板(substrate)雜訊：由於晶片製作都在同一基板上，雜訊可藉由共同的

基板影響至各電路，尤其是類比與數位電路之間的交互影響。可以在重

要電路外部都加上 guard ring 來保護電路。 

 

 電源(power)雜訊：數位的高頻訊號會經過電源耦合至類比端，影響類比

電路的效能，所以在電源部分必須將類比和數位電路分開，以保持乾淨
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的類比電源。 

 

 

 
圖 5-1 : 三角積分調變器佈局圖 

 
 

如圖 5-1 為我們的三角積分調變器佈局圖，面積為 486.7 × 827.5 mm2 (core)，
由於此晶片是類比和數位混合訊號的電路，因此佈局時將有以下重點需注意： 

 
 數位與類比電路之間要以電容隔開，避免數位高頻訊號耦合至類比電路

產生雜訊。 
 

 數位與類比的電源要分開供應，且儘可能的遠離，並用不同的 pad 接至

外部，以提高類比電路的 PSRR(power supply rejection ratio) 
 

 在敏感電路中，外加一層或多層 guard ring，來保護電路，並能將雜訊

從 guard ring 排除。 
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 若電容或電阻的精確度要求高，在佈局時，電容要使用共質心(common 

centroid)佈局，而電阻要用交叉(intersection)佈局。 
 

 在佈局差動輸入元件時(如：運算放大器的差動輸入對)要儘可能的對

稱。 
 

 為了降低 latch up效應，必須做ESD(electro-static discharge)防護，在 PAD
製作時可以使用有靜電保護電路的 PAD。 

 
 在元件兩旁做 dummy cell 以避免元件蝕刻不完全。 

 
 

 

5.2 量測考量 

 

量測是採用 On Board 的量測方式，而量測環的架設是相當的重要，因為我

們所模擬的只是在於晶片中的電路，實際量測時，需要加上其他的步驟，如：PCB

板製作，才能完成整個測環境，再配合量測儀器得到所需要量測資料。 

 

5.2.1 PCB 量測板設計與考量 

 

    如圖 5-2為量測佈局圖，在電源的供應上，加上了旁路電容(bypass capacitance, 

Cb)，將電壓上的交流雜訊濾除，使電源穩定。在 PCB 板設計時，在輸入至輸出

都採用最短且對稱的路徑來實現，可以使得訊號因為 PCB 板所造成的時間延遲

或負載降到最低。而為了保護測試儀器，在 I/O 的腳位到輸入或輸出，加上了交

流耦合電容(coupling capacitance, Cc)，阻擋掉直流訊號來保護儀器。 
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圖 5-2 : 量測佈局圖 
 

 

5.2.2 時域量測方法 

 

如圖 5-3 為調變器時域量測方法，主要是在晶片中提供類比與數位電路的

電源供應。首先在訊號產生器的 Port 輸出一訊號，經過濾波電容後，輸入單端

轉雙端的電路轉成差動輸入，再輸入至 DUT(Device Under Test)中，並設置另一

訊號產生器產生數位時脈，將其輸入到 DUT 之非重疊時脈產生電路端，最後觀

察數位示波器的輸出。 
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圖 5-3 : 時堿量測方法 
 
 
 

由於我們所使用之訊號產生器只能產生單端弦波訊號，所以必須加上單端轉

雙端的電路將訊號轉成差動輸入，如圖 5-4 所示[2]。此電路由二個反相放大器所

組成，一端輸出接上另一端輸入，經由適當設計電阻與電容值，可得到差動訊號

的輸出，並且也可當成低通濾波器消除訊號源高頻雜訊。 

 

Single-Ended to 

Different Analog 
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DUT
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Clock Generator 

Digital Oscilloscope 
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圖 5-4 : 單端轉雙端電路 

 
 

5.2.3 頻域量測方法 

 
如圖 5-5 為調變器頻域量測方法，首先在訊號產生器的 Port 輸出一訊號，

經過濾波電容後，輸入單端轉雙端的電路轉成差動輸入，再輸入至 DUT(Device 

Under Test)中，並設置另一訊號產生器產生數位時脈，將其輸入到 DUT 之非重

疊時脈產生電路端，最後透過邏輯分析儀抓取數位訊號得到輸出結果，並代回

到 EDA 軟體 Matlab 執行 FFT 分析來確認頻域響應，及獲得正確的 SNR 值。 
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圖 5-5 : 頻堿量測方法 

 
 

而後端數位濾器部分，後續會加以整合，以得到一個完整的類比數位轉換

器，等確認系統轉換動作正確後會與前端感測電路及前端放大濾波電路整合，以

正確的擷取出生醫訊號。 
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6 第六章 結論與未來展望 
 

6.1 結論 

 

本論文中，我們實現了一個應用於生醫訊號系統之可重組三角積分調變器，

採用兩個一階系統，可針對不同訊號量測切換一階與二階系統，達到不同解析度

的需求。由於二階系統是由兩個一階系統重組而來，因此各個電路的使用率很

高，且不用因為需要更高的解析度而重新設計一個晶片，可以節省電路成本、面

積，面積比=0.4027mm2(本設計)/0.528mm2(兩個一階晶片+一個二階晶片)，約節

省了 30%的面積。 

在晶片製作上使台積電 0.35um 2P4M CMOS 製程實現，在訊號頻寬 1kHz、

取樣頻率 256kHz、超取樣率 128 倍的情形下，一階輸出 SNR 可達到 65dB，二

階輸出可達到 86dB，分別具有十位元與十四位元的解析度，平均消耗功率為

1.7mW。在晶片測試方面，我們也將使用電生理訊號作測試，以實際驗證電路的

可行性。 

 

6.2 未來展望 

 

因應生醫訊號量測常需要長時間的觀測與紀錄，可攜式與低功率消耗設計是

目前電路或系統設計所朝的方向。對於三角積分調變部分，未來透過更深入探討

類比電路設計時的各種考量，以期望能降低訊號頻寬內的雜訊，進而提高三角積

分調變器之 SNR 及解析度，且希望能朝向低電壓的設計，以進一步降低功率消

耗，並結後端數位降頻濾波器，整合類比與數位電路，真正實現一個完整的三角

積分類比數位轉換器之混合訊號晶片，有助於生醫晶片系統整合。 
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在驗證整個系統之可行性後，期望能和前端感測器及前置放大濾波器整合，

以完成生醫感測系統晶片，並將數位輸出訊號交由電腦分析，或是利用數位無線

通訊系統傳輸，完成無線生醫感測系統，希望能對生醫工程領堿有所貢獻。 
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附錄 

A  DRC Verification 

Whole chip DRC 

 

圖 A : 全系統電路佈局之 DRC 驗證 

 
(DRC Error 為 TSMC I/O Cell 內部上錯誤，如 Table A 所示，為可忽略的錯。) 

 
 

Table A、TSMC ESD PAD 使用說明書 (可允許 DRC 錯誤說明) 
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B  LVS Verification  
 

Whole chip LVS 

 

  圖 B : 全系統電路佈局之 LVS 驗證 (LVS 驗證無誤) 
 
 

C  Tapeout Review Form   
 

Tapeout review form 的用意在提醒設計者在設計、模擬、佈局、佈局驗證及 tapeout 時具備

設計理念及了解應注意事項,希望能藉此提昇晶片設計的成功率及達到完整的學習效果。因此,請

指導教授及設計者確實檢查該晶片設計過程是否已注意本表格之要求,並在填寫確定後簽名,若

審查時發現設計內容與 Tapeout Review Form 之填寫不符,很可能遭取消該晶片下線製作資格。

可參考本表後所附範例確實填寫。 

1 電路概述 

1-1. 電路名稱:  應用於生醫訊號之可重組三角積分調變器設計                    

1-2. 製程名稱:   TSMC .35 2P4M                    

1-3. 工作電壓:     3V                 

1-4. 工作頻率:     2MegaHz (Max)           
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1-5. 功率消耗:       1.7mW               

1-6. 是否使用 CIC 提供之 ARM CPU IP？           

使用 CPU 之種類為何？(ARM7TDMI or ARM926EJ)                               

1-7. 此電路架構於貴實驗室是否第一次設計?是(接 2-1) 是   否(接 1-6-1)    

1-7-1. 此電路之前不 work 或 performance 不好的原因為何?             

                                                                  

1-7-2. 對之前的錯誤作何種修改?                    

 

2 電路模擬考量 

2-1 .  已用 SS,SF,TT,FS,FF 中哪些不同狀態之 spice model 模擬?     是          

2-2 .  已模擬過電壓變動+/-10%中哪些情況對電路工作之影響?   2.7V 和 3.3V 都已模擬過                 

2-3 .  如何考量溫度變異之影響?  設不同溫度來模擬                  

2-4 .  如何考量電阻、電容製程變異之影響?    代入變異最大最小值作模擬                 

2-5 .  模擬時是否加入 IO PAD、Bonding wire 的效應及考量測試儀器之負載等影響? 是   .  

是否作 LPE 及 post layout simulation?__是__使用的軟體為____laker & calibre & hspice  

 

3 Power Line 佈局考量 

3-1.   Power Line 畫多寬?       4.6um            

3-2. 是否考量 power line current density?   是                 

3-3. 是否考量 Metal Line 之寄生電阻、電容?     是                  

 

4 DRC,LVS 

4-1. 是否有作 whole chip 的 DRC 及 LVS?__是__________ 

4-2. 除了 PAD 上 DRC 的錯誤之外,內部電路及與 PAD 連接的線路是否有錯?_是_錯誤原

因為何?__ Offgrid 、 NW.W2、NW.S1、CB.E5、CB.E7、CB.E9 均發生在 PAD 上

且均為可忽略的錯 _ 

4-3. 在作 LVS 的過程中,PIN 腳及元件是否 match?__是___ 不 match 的原因為

何?____________________________________________ 

 

4-4. 檢查 PAD 與 PAD 間是否有移位、短路或斷路的現象?__否_______________ 

 

5 類比-混合訊號電路佈局考量(類比-混合訊號電路設計者填寫) 

5-1 佈局對稱性及一致性考量 

5-1-1 OP(Comparator) Input Stage 是否對稱?  是          

5-1-2 OP(Comparator) Input Stage 是否對稱?  是          

5-1-3 佈局中對稱元件是否使用 dummy cell 技巧?   是     

5-1-4 對稱電容是否採用同心圓佈局? 是         

5-1-5 對稱單位電容四周是否切成 45 度斜角?  是            
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5-1-6 對稱電容的單位面積是否一致?   是      

單位電容面積多大?  11.1         um x    11.1     um 

單位電容值多大?    0.05      pF 

5-1-7 電阻採用哪一材質製作?__ N+ Diffusion _________ 

       單位電阻值多大?   1K                

5-2 電路雜訊佈局考量 

5-2-1 是否將 Analog 及 Digital 的 power line 分開?  是                  

5-2-2 Analog area 是否用 guard ring 隔絕?   是                   

5-2-3 Digital area 是否用 guard ring 隔絕?          是            

5-2-4 對於 sensitive line 是否使用 shield 的技巧?    是                  

5-2-5 Analog guard ring 及 shield 是否接至乾淨之電位?    是     

5-2-6 是否將 sensitive line 儘量縮短及避免跨越 noise(clock)line?  是   

5-2-7 電容的上下極板是否接對?   是            

6 MEMS 設計考量(MEMS 設計者填寫) 

6-1 請簡述所進行之後製程：_________________________________________ 

6-2 後製程操作地點：_______________________________________________ 

6-3 下線者目前是否有操作該製程設備之合法授權?___________若目前無操作該製程設

備之合法授權，是否可在晶片取回前得到合法授權?_____ 

6-4 下線者是否有使用該製程設備之經驗?______ 

6-5 是否有該後製程之製程參數（壓力、溫度、流量、……）?__________ 

6-6 之前是否有成功實現過該後製程?_____________ 

6-7 Layout 違反 design rule 的部分是否會影響微結構本身或元件操作？___ 

6-8 Layout 之蝕刻孔尺寸是否足以讓結構懸浮?_________________ 

6-9 元件驅動電壓範圍?_____________________ 

7 RF Circuit 電路佈局考量 ( RF 操作頻段設計者填寫)： 

7-1 電路規格適用何種系統? _____________________ 

7-2 說明被動元件模型的來源 _____________________ 

7-3 模擬軟體 (可不只一種)? _____________________ 

7-4 系統整合 chip 裡之各個 block 是否曾下過線且量測符合預期規格 (chip 為系統整合者

回答,並說明製程梯次代號)?________________________________________________ 

7-5 佈局考量： 

7-5-1 元件佈局方式是否與模型提供者所提供的佈局一致? __是_____ 

7-5-2 接地與電壓源是否均勻? ___是____ 

7-5-3 元件與拉線的電流承載能力考量? ___是____ 

7-5-4 拉線是否過長過細? ___否____ 

7-5-5 PAD 的佈局是否配合量測上之考量? __是_____ 

7-5-6 PAD 與 Bond-wire 的效應是否考量? __是_____ 

7-6 DRC 驗證過程中, 部分錯誤若為特殊考量, 請說明__ 是，Offgrid 、 NW.W2、
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NW.S1、CB.E5、CB.E7、CB.E9 等 DRC 錯誤均發生在 TSMC PAD 上，且均為可忽

略的錯。__________________________ 

________________________________________________________________________ 

________________________________________________________________________  

7-7 LVS 驗證過程中, 電感電容或其他特殊元件的比對是否做過處理, 請說明_是______ 

_加入 DUMMY CELL 減少製程上的飄移與 shadow 現象         

_________________________________________________________________________

_________________________________________________________________________ 

7-8 量測方式為 on wafer, on PCB or in package? 並說明量測時應該注意事項與量測地點 

__ On PCB ，初步先電性分析，之後再與前置放大器整合，實際接收電生理訊號，

看是否有達到功能。 

  

8 PAD Replacement 考量(使用 TSMC I/O PAD 設計者填寫) 

8-1 已於申請表勾選申請使用 TSMC I/O PAD  

8-2 個人設計的 Cell 名稱(cell-name)未與 TSMC 所提供之任一 Pad Cell 名稱相同__是____ 

8-3 採用 Create Instance 方式加入 I/O Pad，未用 Copy 或 Flatten 破壞 Instance 的結構_是 

8-4 由 IC Core 部份拉線到 Pad 只拉到最邊緣部分，未過於覆蓋 Pad _是___ 

 

9 其他考量 

9-1   是否考量測試時的輸出量測點?  是             

9-2   是否考量電路之可修改性(如用 laser cut 設備)      是             

 

設計者簽名:_______徐靜瑩_________    指導教授簽名:_    林進燈________ 

 
 

 


