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研 究 生：謝宗殷     指導教授：洪浩喬 博士 
 
 

國立交通大學電機與控制工程學系碩士班 
 
 

摘要 

 

傳統 SAR ADC 的解析度主要受限於製程製作出的電容比例是否準確。

本論文提出一種適用於 SAR ADC 的新穎校正方式。對於一個由已知比例關

係之方式所構成的待校電容陣列，我們可以使用此演算法去找出該陣列中各

個電容因製程變異而產生的誤差量，並將之數位化後儲存。然後，在 SAR 

ADC 進行轉換時計算出每一輸出碼的誤差量再以數位方式修正，如此便可

提升該 SAR ADC 的解析度。 

由於此校正法採用全數位方式校正，因此具有低功耗且不容易受製程變

異或其他環境因素影響的優點。此外，所提出的校正演算法，不論各待校電

容的誤差量為正或負，在電路實現上僅需一個單向的類比參考電壓，就可以

找出各電容的數位誤差值。相較於文獻上其他需要兩個對稱參考電壓的校正

方式，成本更低也更具實用性。其所需的額外硬體除少數類比開關與電容

外，皆為數位電路，因此硬體成本很低且非常容易移植到先進製程。 

我們使用 TSMC 0.18μm 1P6M CMOS 製程設計並實現一具校正功能的

1-V，12-bit SAR ADC 之晶片，來驗證此校正法是否有效。實際測量顯示，
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對於同一個晶片，開啟校正功能的 SAR ADC 可以操作在更快的時脈頻率，

並且擁有更寬的有效頻寬；此晶片之 DNL 與 INL 在經過校正後，分別由

-1~+18 個 LSB 與-8~+18 個 LSB，大幅降至-1~+9 個 LSB 與-6~+9 個 LSB；

且在同樣的輸入信號下，開啟校正功能後其 SNDR 最多有 5dB 的改善，換

言之經校正後約可提升 1 個有效位元，且在 1-V 的電源電壓下其耗能僅

20μW。 
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Abstract 

 

It is the mismatched capacitors due to process variation that mainly limit the 

resolution of conventional SAR ADCs. To address this issue, this thesis proposes 

a novel calibration scheme for SAR ADCs. The proposed calibration scheme first 

estimates the ratio errors of the capacitors under calibration in the weighted 

capacitive array. Then, the errors will be digitized and stored. During the normal 

conversion of SAR ADCs, the corresponding error code of every ADC’s output 

will be calculated according to the stored error codes. Finally, the error code will 

be compensated in digital domain. With the proposed calibration scheme, the 

resolution of the SAR ADC can be enhanced. 

The hardware overhead consists of several capacitors and a few of switches 

in addition to the digital function blocks. Since the proposed calibration scheme 

estimates and calibrates the errors digitally, it is very robust, low-power, and can 

be easily ported to advanced technologies. In practical implementation, only one 

reference voltage is necessary no matter the capacitor errors are positive or 
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negative. Comparing with the state-of-the-art calibration schemes which require 

precisely symmetric dual reference voltages to handle the signed errors, the 

proposed calibration scheme is more practical and low-cost. 

We implemented a 1-V SAR ADC with the proposed calibration scheme in 

TSMC 0.18μm 1P6M CMOS process. Measurement results show that the SAR 

ADC can operate faster and has a wider effective resolution bandwidth after 

calibration. The DNL and INL values are enhanced from -1~+18 LSB and 

-8~+18 LSB to -1~+9 LSB and -6~+9 LSB after calibration. With the same input, 

the SNDR of the ADC can have up to 5dB improvement after calibration. It 

corresponds to around an additional effective number of bit (ENOB). The ADC 

consumes less than 20μW at 1-V. 
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第一章 緒論 

 

1.1. 研究背景 

心電圖為人體最重要的信號之一，我們可以藉由觀測心電圖之波形，來

得知個人的身體健康狀態，能有效發現各種和心臟有關的疾病，達到及早預

防、勝於治療的功效。 

然而，心電圖是一個類比訊號，為了要使之能與各類醫療儀器溝通，所

以我們需要一個類比數位轉換器（Analog-to-Digital Converter, ADC），負起

將類比信號轉換成數位信號的重要角色。此類比數位轉換器之解析度會直接

影響了診斷的準確性，而為了能更加仔細觀測，提早發現不正常的心電圖波

形，我們通常需要一個十位元以上的類比數位轉換器。 

考量到功率消耗以及解析度等因素，加上心電圖之頻段考量，我們需要

的類比數位轉換器規格為：超低耗能、中等轉換速度、與中等解析度。綜合

以上規格，經由表 1-1 之類比數位轉換器規格表所示，發現連續近似式類比

數位轉換器（Successive Approximation Analog-to-Digital Converter, SA ADC）

是比較符合所需的。 

表 1- 1 類比數位轉換器種類[1] 
Low-to-Medium Speed, 
High Accuracy 

Medium Speed, 
Medium Accuracy 

High Speed, 
Low-to-Medium Accuracy 

Oversampling 
Integrating 

Successive-approximation
Algorithmic 
Cyclic 

Flash 
Two-step 
Interpolating 
Folding 
Pipelined 
Time-interleaved 
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1.2. SA ADC 介紹 

連續近似式類比數位轉換器（Successive Approximation Analog-to-Digital 

Converter, SA ADC）之基本架構如圖 1-1 所示，其主要的構成元件為一個比

較器、一個 N-bit 的數位類比轉換器（Digital-to-Analog Converter, DAC）及

一個連續近似式暫存器（Successive approximation register, SAR）。 

 

圖 1- 1 基本的連續近似式類比數位轉換器架構 

 

SA ADC 主要精神是二分搜尋（Binary search algorithm）演算法，二分

搜尋法被廣泛應用於各種搜尋動作中。利用被搜尋的數列已經有排序之特

性，減少搜尋比對的次數。 

在二分搜尋法中，從數列的中間開始搜尋，如果這個數小於我們所搜尋

的數，由於數列已排序，則該數左邊的數必定都小於要搜尋的對象，所以無

需浪費時間在搜尋左邊的數；如果搜尋的數大於所搜尋的對象，則右邊的數

無需再搜尋，直接搜尋左邊的數。 

我們將此抽象的演算法描述具體化，可用天平秤重作比喻，如圖 1-2 所

示。此天平秤重範圍為 0 克到 7 克，它有三個分別為 4 克、2 克、和 1 克的

法碼。 
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圖 1- 2 以具體化的天平秤重概念描述 SA ADC 

 

第一步我們先以 4 克法碼嘗試比較，發現比待測物還輕，故在下一步驟

中保留 4 克法碼，並且放上 2 克法碼。此時發現比待測物還重，因此移除 2

克法碼。第三步則放上 1 克法碼，於是天平趨近於平衡，法碼總數為 5 克，

則完成此次物體的測重；其動作步驟如圖 1-3 所示。 

 

圖 1- 3 以逼近的方式完成天平秤重 

 

將上述測物重之動作原理延伸至 SA ADC：透過比較器比較兩輸入端電

壓之大小，輸出一個為 0 或 1 的編碼給 SAR，SAR 便會經由一些控制線去

控制 DAC 陣列中各元件是接到 0（接地）或 1（接 VREF），如此便可改變下

次 DAC 之輸出。如此反覆動作 N 次後，便可逐次逼近至一筆長度為 N 位元
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的數位編碼，此數位編碼即為最後將類比輸入數位化後的結果。 

 

1.3. 傳統單端輸入之 SA ADC 

傳統的連續近似式類比數位轉換器主要的構成元件為一個比較器、一個

N-bit 的數位類比轉換器（Digital-to-Analog Converter, DAC）及一個連續漸

近暫存器（Successive approximation register, SAR）。其架構如圖 1-4 所示。 

此架構的轉換原理主要是使用上述二分搜尋法的觀念，其操作方式分成

三個步驟，分別是取樣模式、保持模式及電荷重新分佈模式。 

取樣模式是將 Sb切到 Vin且 Sa將 Vdac端接至地端；接著進入保持模式，

此時 Vdac端電壓為-Vin，下一步則進入轉換模式，也就是電荷重新分佈模式。

這個模式需要 N 次的轉換，N 取決於類比數位轉換器的解析度，除了最後一

次的轉換，其餘的轉換後都會在 Vdac端加或減 VREF/2C，其中 C 為第幾次的

轉換，而藉由加或減來得到最後相對的數位輸出。 

此種架構具有低耗能的優點，因為其主動元件僅有一個比較器。但是在

今日以 CMOS 重新設計時則會碰上若干問題，因此有了改良型態的出現。 

 

圖 1- 4 傳統的單端輸入連續近似式類比數位轉換器架構[2] 
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1.4. 改良型單端輸入之 SA ADC 

傳統的 SA ADC 會面臨的問題之一，當 Vin愈大時，其 Vdac端則會得到

愈大的負值，而若使用一般之傳輸閘（Transmission gate, TG）來完成開關

Sa的話，將會造成開關 Sa會出現漏電流情形。為了避免開關 Sa漏電流的情

況，於是使用[3]之架構，將一端接輸入訊號，並且另一端接 DAC 的方式，

且在 DAC 的部份採用了[4]中的 grounded-switches 的技巧，即是接 VDD或

GND 兩個電位的技巧，圖 1-5 為改良型之 SA ADC 架構。 

 

圖 1- 5 改良型的單端輸入連續近似式類比數位轉換器架構[5] 

 

如今比較器的兩輸入端從 DAC 之輸出與地端，變為 DAC 之輸出與經

過取樣與保持的輸入信號端。因為經過取樣與保持的輸入信號並不會出現負

值，所以在逼近過程中 Vdac端也不會有負電壓出現，如此便可避免開關 Sa

漏電流的情形。 

此架構被普遍的應用在今日流行的單端 SA ADC 之上，各種新穎的單端

SA ADC 幾乎都由此種架構改良而來，至此對於 SA ADC 的研究開始蔚為一

股風氣。 
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然而，單端輸入的 SA ADC 本身存在著極限。因為儀器上的限制，輸入

信號或多或少都會帶點雜訊（Noise）存在，當電壓越來越低，而解析度越

來越高的時候，輸入信號本身的雜訊就會影響了單端輸入 SA ADC 的解析

度，因此常見的單端 SA ADC 其解析度大多為 8 到 12 位元。 

若要突破這個極限，一般是將輸入方式改成雙端差動輸入，這是比較常

見的解決方案，所以通常 12 位元以上的 SA ADC 我們會以雙端差動輸入的

方式來完成。 

 

1.5. 採用非二進位加權式電容陣列之單端 SA ADC 

一個 N-bit 的數位類比轉換器（Digital-to-Analog Converter, DAC）是連

續近似式類比數位轉換器的必須元件之一。然而完成它的方法有許多種，包

含 R-2R 類型、電阻串（Resistor string）分壓類型、R-C 混合類型等等。其

中最普遍被使用的則是二進位加權式（Binary weighted）的電容陣列，如圖

1-6 所示。 

 

圖 1- 6 二進位加權式的十二位元電容陣列 

 

傳統的由二進位加權式電容陣列構成之數位類比轉換器如上圖所示，以

十二位元為例，則電容數量有 13 個。除了 C0和 C1之外，C1到 C12之間互相

保持一定的關係，如圖 1-6 所示，「二進位加權式」也是因此比例關係而得
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名。使用此種架構的消耗功率會遠低於電阻串架構，故二進位加權式的電容

陣列被廣泛的應用在今日的數位類比轉換器元件中。 

另外有一種不使用二進位加權式電容陣列去完成數位類比轉換器之架

構被提出[6]，其電容陣列中的各個電容間也維持著一個固定的比例關係，和

以往不同的是，傳統的二進位加權式電容陣列，其各電容間比例常數為 2；

而此架構使用非 2 例如 1.8 當作各電容間的比例常數。 

因為各電容之間的比例常數不為 2，因此可以有效節省晶片中被大電容

所佔掉的面積；由於電容值的減小，同時也節省了數位類比轉換器的消耗功

率，特別是當位元數提高時效果更加顯著。但是我們必須加入一些數位解碼

電路去將它的數位編碼正規化（Normalized），故此種架構的 SA ADC 其數

位電路將會非常複雜，其架構如圖 1-7 所示。 

 

圖 1- 7 使用非二進位加權式電容陣列的單端 SA ADC 

 

由圖 1-7 我們可以發現，此種架構的 SA ADC 雖然節省了晶片中被電容

佔去的面積，節省了大電容切換所消耗的功率，但是卻會被過度複雜的數位
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解碼電路佔去更大的面積，消耗更多的功率。因此，此架構之創新度雖然高，

但是在實作上可能不合乎經濟效益。 

 

1.6. 傳統雙端輸入之 SA ADC 

為了讓類比電路更能夠抵抗因輸入信號帶來的雜訊（Noise），我們通常

會以雙端輸入的方式去完成類比電路的輸入端，通常稱此種技術為差動輸入

（Differential input）。此技術被廣泛的應用在類比電路之中，如常見的差動

輸入式放大器、比較器級。 

傳統的雙端輸入差動式 SA ADC 如圖 1-8 所示[7, 8]，其接收兩個差動輸

入的類比信號，將此類比信號轉換成數位輸出。 

 

圖 1- 8 傳統的雙端輸入差動式 SA ADC 

 

此種傳統雙端輸入差動式之 SA ADC 架構有兩個主要之缺點，第一為使

用了一個緩衝器（Buffer）去提供共模電壓 VCM，所以主動元件除了比較器
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之外又多了一個 Buffer，因此會消耗額外的功耗。其次為此種架構之晶片面

積幾乎取決於位元數 N，N 越大，數位類比轉換器中的電容越多；由於兩輸

入端都各採用了一個由電容陣列構成之數位類比轉換器，所以電容面積為單

端輸入之 SA ADC 的兩倍。 

於是 K.C. Smith 提出第二種雙端輸入之差動式 SA ADC [2]，其架構如

圖 1-9 所示。將 Buffer 由電路中移除，主動元件僅有一個比較器，消耗功率

會比未改良前的來得小。但是其晶片面積被數位類比轉換器之電容陣列佔掉

大半的弊病仍未改善。 

而當我們在低電壓下設計雙端輸入差動式 SA ADC 時會碰到另一個問

題。數位類比轉換器電容陣列中，電容下板極之開關，若由普通的傳輸閘

（TG）去完成，由於操作在低電壓下，在輸入信號接近
2
1 VDD時，構成 TG

的 PMOS 和 NMOS 都會無法完全導通，因此這些開關會有導通性不良的問

題。 

VREFN

C8C7C6C5C4C3C2C1C0

SAR

10

8

VinN

VREFP

C8C7C6C5C4C3C2C1C0

VinP

10

D1~D8

Srstp

Srstn

S0p

S0n

S1p

S1n

S2p

S2n

S3p S4p S5p S6p S7p S8p

S3n S4n S5n S6n S7n S8n

 

圖 1- 9 改良型傳統雙端輸入差動式 SA ADC 

 

解決開關在低電壓設計下導通性不良的處理方法有二：使用低臨界電壓
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製程去完成電路（Low VT）[11] ，或靴帶式倍壓開關技術（Bootstrapped 

switch）[9, 10]之技巧。 

由成本的觀點來看，使用靴帶式倍壓開關技術是比較可行的。但是在兩

個輸入端之數位類比轉換器電容陣列中，各個電容下板極都要使用倍壓式開

關，消耗的功率實在驚人。所以此種電路在低電壓的設計下，還有許多改良

的空間。 

 

1.7. 改良型虛擬雙端輸入之 SA ADC 

為了克服在低電壓下設計傳統雙端輸入之 SA ADC 會碰到的問題，我們

於[12]提出一種虛擬雙端輸入之 SA ADC，如圖 1-10 所示。 

 

圖 1- 10 虛擬雙端輸入之 SA ADC 架構圖 

 

比較器的正端是一個虛擬雙端差動式的追蹤保持電路（Track & Hold），

使用此種新穎的追蹤保持電路，使電路可以接受雙端差動輸入信號，而僅需
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要一個數位類比轉換器電容陣列即可完成，大幅減少了晶片中被數位類比轉

換器中的電容所佔掉的面積。 

比較器負端是一個由二進位加權式電容陣列所構成的數位類比轉換

器，由於我們將輸入信號移到比較器正端，所以在這裡可以對所有開關使用

Grounded-switches 之技巧。換言之這些開關即使在低電壓操作下也不會有導

通性不良的問題，大幅減少了 Bootstrapped switches 所需要的的數目。 

我們將圖 1-10 中的追蹤保持電路放大來看，如圖 1-11 所示，僅由兩個

靴帶式倍壓器與三個 Bootstrapped switches 構成，大幅降低了 Bootstrapped 

switches 所需的數量。此電路可以接受一個雙端輸入的類比信號，而其電路

動作可以分成追蹤模式與保持模式。 

 

圖 1- 11 新穎的虛擬雙端追蹤保持電路 

 

電路在追蹤模式時，開關 Sp和 Sn導通，Scm關閉，將壓降 2Vp.p儲存在

取樣電容 CS的兩端，其中電壓 Vp.p是輸入信號 Vinp與 Vinn之峰對峰值。當電
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路進入保持模式時，開關 Sp和 Sn關閉，Scm導通，由於取樣電容 CS兩板壓

降必須保持一定，所以電壓 VSH 會是（VCOM+2Vp.p）之值。接著 SA ADC

進入轉換模式，負端會對作電壓 VSH 逼近，而最終得到一個表示電壓 VSH

之值的數位編碼。 

此種虛擬雙端輸入的好處為節省了晶片中被數位類比轉換器中的電容

陣列所佔去的面積，同時在低電壓設計下，我們僅需要三個 Bootstrapped 

switches 就可完成，大幅減少了 Bootstrapped switches 所需要的數量。然而

此種架構的消除輸入信號雜訊的功能卻比不上真正的雙端差動輸入架構，若

想做到更高的解析度，還是必須使用真正的雙端差動輸入架構。 

此電路整合於由一感測器與一前端放大器組成之整合型電路晶片內，使

用 0.18μm 製程，透過 CIC 下線完成且驗證 Function work，其晶片照如圖 1-12

所示。 

 

圖 1- 12 提出之虛擬雙端輸入 SA ADC 與前端電路整合晶片圖 
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1.8. 特殊型式之雙端輸入 SA ADC 

Gilbert Promitzer 於[13]提出另一種具有一個有自我時序控制的比較器

（Self-timed comparator）的雙端輸入 SA ADC，如圖 1-13 所示。傳統的比較

器通常只有兩個時序，即比較時序與重置時序，各佔 Duty cycle 的 50%。而

這種具有自我時序控制的比較器則能根據輸入信號之大小，改變比較時序與

重置時序在一個時脈時間（Clock time）內所佔的長短。 

 

圖 1- 13 具有自我時序控制比較器的雙端輸入之 SA ADC 

 

當比較器之兩輸入信號相差很大時，比較器能在瞬間完成這次的比較，

經由 LATCH 信號回傳比較完成信號後，剩下的時間則可以挪給下個比較時

序使用。通常緊接在後的比較時序內，比較器之兩輸入信號差異會變小，此

時比較器會需要更多的時間去完成這次的比較，由於之前的時序有剩下時間

可以利用，所以藉由加長這次比較的時間，讓比較器可以精確的完成這次的

比較動作。 

此種電路架構利用比較器之自我時序控制技術，讓比較器在兩輸入信號

相差較大時使用較短的時間完成比較；反之當兩輸入信號相差很小時，就加
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長這次比較所花的時間。這種做法可以讓比較器減少亞穩態（Meta-stable）

的出現，讓比較的結果更加精確。 

 

1.9. 研究動機與目的 

以上簡介了幾種 SA ADC 的架構，我們可以發現，不論各種各類的 SA 

ADC 架構，其基本元件都如圖 1-1 所示，包含一個比較器以比較兩端信號大

小、一組連續近似暫存器用以儲存比較值和時序控制、以及一組數位類比轉

換器。 

其中數位類比轉換器架構中，又以二進位加權式電容陣列最廣泛被使

用。因為其本身各元件就已經具備比例常數為 2 的條件，恰巧和二進位碼權

重相同，所以不需要外加一組解碼器電路去將輸出碼編成標準二進位編碼。

加上以電容陣列構成，本身耗能較電阻串型式構成來得低，所以幾乎各 SA 

ADC 內都存在著一組由二進位加權式的電容陣列所構成的數位類比轉換器

架構。 

然而這會面臨一個問題，由於製程是非理想的，晶片出廠後最終所得到

的電容或是電阻值，往往會和實際值有所出入。這個結果將導致各電容或電

阻值在出廠後產生漂移，使其值與模擬時不同。 

也就是本來預期數位類比轉換器中，各電容值為一個公比為 2 的等比級

數，如今會因為製程因素改變其比例關係，使其各元件間權重不為 2，如此

將導致最後輸出的二進位數位編碼和理想值有所出入。這個現象在 ADC 位

元數上升，電容數目變多、電容值變大時會更加明顯，因而限制 SA ADC 的

解析度與線性度。 

由以上我們可以得知，若要提升 SA ADC 的解析度，其關鍵元件為二進
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位加權電容式的數位類比轉換器，改善電容陣列中各電容間的匹配度，將是

提升 SA ADC 解析度的首要問題。 

增加電容匹配度的方法有很多種，在電路設計時，一種常見的方式是將

電容陣列中的各個電容切割成許多小單位電容，再將這些單位電容以對稱中

心佈局（Common centroid）的方式佈局而成，如圖 1-14 所示。如此這些單

位電容將在 X 軸和 Y 軸上均勻的分佈，期望可以將因製程漂移造成的變異

量降到最小。 

 

圖 1- 14 對稱中心式的電容佈局 

 

接著我們可以利用晶圓廠所提供的 RC 萃取檔案（RCX command file）

去估計各個電容之間，因佈局走線造成的寄生電容值，若我們可以估計這些

寄生電容，則我們也可以預先將此寄生電容值調整成 2 的冪次。如此再使用

電路模擬軟體如 Hspice 進行後模擬（Post layout simulation），則可以將電容

的匹配度問題降到最小。 

然而這必須建立在 RC 萃取檔案（RCX command file）是準確且可靠的

條件下，我們所估算的電容值才有意義。一旦 RC 萃取檔案有誤差發生，則
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整體電路的效能仍將會和預期有所偏差。 

另一種解決方法是在晶片出廠後，根據測量靜態參數的結果分析，我們

可以知道究竟是數位類比轉換器中，那個電容出現了問題。接著我們可以使

用雷射校正（Laser trimming）的方式，將此電容值作修正。 

但是使用雷射校正成本昂貴，且需要大量的晶片測量出統計數據，才可

以確定是那個電容需要被修正，浪費大量的人力、時間、測試成本。加上雷

射校正機台本身價值不菲，這種方式並不適合用在大量生產的產品中。 

本論文提出一種適用於連續近似式類比數位電路的校正演算法，此校正

演算法能讓電路自動找出數位類比轉換器，電容陣列中各電容間的比例誤

差，然後在轉換過程中進行自我校正（Self-calibration）。如此不需完全仰賴

RC 萃取檔案的精準度，也不需要昂貴的雷射校正儀器，是真正符合實際效

益且可量產的方法。 

 

1.10.論文章節組織及研究方法 

本論文共分為六章，第一章除簡介各種 SA ADC 外，並闡述本論文研究

背景、動機、目的以及研究方法；第二章介紹且分析各種目前已發表過的應

用於 SA ADC 之自我校正方法；第三章提出我們的校正方法，並且使用電路

之行為模型（Behavior model）做驗證；第四章為電路設計及其於 Hspice 軟

體的模擬及驗證；第五章為晶片量測結果與性能分析；第六章為結論及未來

展望。 

本論文所設計的類比數位轉換器是利用 0.18μm CMOS 1P6M 製程來完

成晶片的實現。希望能在加入校正演算法到 SA ADC 的同時，也能兼顧低功

率的需求。 
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為提出一種新穎的校正演算法，首先要分析數位類比轉換器電容陣列

中，各電容之誤差對電路的影響，及其誤差來源；同時也要參考前人所提出

的演算法有何優點與缺點，最後提出一種創新的校正演算法。再以 Matlab

建立將此種演算法加入 SA ADC 後的動作模型，使用動作模型檢查演算法的

可行性。確認動作模型無誤後再將之轉化成實際電路，透過 Hspice 進行前

模擬（Pre-simulation），確認電路功能與整體設計無任何錯誤後，才開始進

行佈局與後模擬（Post-simulation）。 

至於降低功率，則先由電路層面來看，降低供應電壓通常是最快速降低

整體耗能的方法，故降低供應電壓來達到我們低耗能的需求；次從電晶體層

面來看，由於數位電路的功率消耗與其負載電容成正比關係，故盡可能的降

低數位電路的電晶體大小以減少負載電容，來降低功率消耗。 
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第二章 具有自我校正功能之 SA ADC 介紹 

 

2.1. 可變解析度的 SA ADC 

從上一章的結論中，我們可以知道 SA ADC 其解析度（Resolution）與

線性度（Linearity）會被數位類比轉換器（Digital-to-Analog Converter, DAC）

中，二進位加權式電容陣列（Binary weighted capacitor array）之匹配性所影

響。所以要將 SA ADC 之效能更往上提升，我們可以利用校正演算法來修正

DAC 中各電容間的不匹配問題。 

另一種思考方向是，既然 DAC 陣列中的電容會因為不匹配而造成誤

差，那我們何不降低電容的數量？電容數量降低，相對的電容最大值也降

低，就算它有誤差發生，對電路影響也不會太大。這的確是個不錯的方法，

所以傳統的八位元以下 SA ADC 幾乎是不需要校正的，因為其電容數量並不

多。但是這會造成整體解析度無法提高的問題，因此不做校正的 SA ADC 其

有效位元（Effective number of bits, ENOB）將會很難突破十位元。 

於[14]提出一種可變解析度的 SA ADC，其架構如圖 2-1 所示。 

 

圖 2- 1 可變解析度的 SA ADC 方塊圖 
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其架構採取雙端輸入，經過一個類比減法器後得到差動輸入信號 Vdiff，

再將此信號經由取樣保持電路（Sample and Hold Circuit, SHC），與使用新式

二分搜尋法所產生的信號送入比較器做比較，最終得到一筆序列格式輸出

（Serial format）的 N 位元數位編碼。 

其新式的二分搜尋法如圖 2-2 所示，利用一個連接成電壓緩衝器的

Op-amp，加上兩個電容串聯之分壓，組合而成一個除二電路。取代傳統的

二進位加權式電容陣列之 DAC，提供給比較器一個 ( ) i
REFViV
2

= 之類比輸入信

號，其中 i 為此 SA ADC 之位元數，可以隨需求而改變。 

 

圖 2- 2 新式二分搜尋架構圖 

 

由圖 2-2 可知，傳統的二進位加權式電容陣列 DAC，所提供的二進位權

重式的類比電壓，如今被一組電壓除二電路所取代。此電路之輸出類比電壓

為 ( ) i
REFViV
2

= ，電壓除二電路的輸出與輸入端之間存在一個類比式的 Delay 

cell。故若要提升此 SA ADC 之解析度，只要增加除二電路動作之時脈數，

使其反覆除二次數 i 增加，就可以讓 V(i)經由更多次的除二步驟，被切割成

更小更精準的 V(i)。 
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由於此電路只由兩個單位電容構成，所以只要控制好此兩個電容的匹配

度，就可以使電路有良好的解析度與線性度。同時比起傳統的二進位加權式

電容陣列之 DAC，此電路被電容所佔面積非常小，可以大幅減少晶片面積

以降低成本。而即使電容數目下降，也不會因此限制了它的解析度。 

然而此電路之缺點為使用了大量的「類比式」減法器，類比式減法器其

原理為差動式 Op-amp，比較兩輸入端差值而輸出一類比電壓。當解析度提

高的時候，其對於減法器要求更嚴格，而類比減法器在設計上是十分困難

的，特別是高精準度的類比減法器。所以當 SA ADC 之解析度不再受限於

DAC 的時候，卻受限於類比減法器，是提升這個架構精確度的主要問題。 

另外此架構在轉換模式時，所需時脈過長也是問題之一。傳統二進位加

權式電容陣列 DAC，依序將
2
REFV

、
4
REFV

、
8
REFV

到 N
REFV
2

加入比較器負端，若

要完成 N 位元的轉換則至少需要 N 個時脈週期。 

如今此電路產生
2
REFV

需要 1 個時脈週期，產生
4
REFV

需要 2 個時脈週期，

產生 N
REFV
2

則需要 N 個時脈週期，所以其完成 N 位元之轉換時，所需時脈週

期至少為
( )NN

2
1+

個，過長的轉換周期使此 SA ADC 之速度受到限制。就以

上之問題看來，此種新穎架構之 SA ADC 尚有許多改善空間。 

 

2.2. 應用於 SA ADC 之由高至低式校正演算法 

於 1983 年，D.A. Houges 等人提出一種應用於 SA ADC 之校正演算法

[15][16][17]，因為其誤差計算之順序是由最高位元（Most Significant Bit, 

MSB）電容開始，至最低位元（Least Significant Bit, LSB）電容結束，故以

下稱其為「由高至低（Top-Down）」式演算法。 
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其架構如圖 2-3 所示，此種 SA ADC 在開機後會有一小段的自我校正

（Self-Calibration）時間，在此時間內利用所提出的由高至低式演算法，找

出待校正電容陣列中（CN、CN-1、CN-2…C1），各電容的誤差量。其值為一數

位化的編碼，儲存於暫存器內，接著進入正常轉換模式。其中校正用數位類

比轉換器（Calibration DAC）透過單位電容 Ccal與比較器負端連結。 

電路進入正常轉換模式後，其動作與一般 SA ADC 無太大差異，但是會

在轉換同時，根據當下之位元輸出為 0 或 1，而決定是否要累加其對應的誤

差量校正項。若此時輸出之位元為 1，則將此電容之誤差量的數位編碼，透

過 Calibration DAC 將其轉換成類比電壓，於比較器負端扣除此值。如此邊

轉換邊扣除對應的誤差量校正項，最終可以得到一個校正後的數位輸出。 

 

圖 2- 3 應用由高至低式校正演算法之 SA ADC 架構圖 

 

待校電容陣列是二進位加權式的電容陣列，各電容間的關係為：

ii CC 21 =+ （i=1,2,3…,N-1），我們以其計算 MSB 電容 CN、與 MSB-1電容 CN-1

之誤差量做範例，詳細說明整體誤差計算步驟。 
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計算 MSB 電容 CN之誤差量的方式如圖 2-4 所示，包含兩個主要步驟。 

 

圖 2- 4 以由高至低演算法找出電容 CN之誤差量的方法 
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以此演算法完成一個電容的誤差計算至少需要兩個主要步驟，第一個步

驟為預先充電模式（Pre-charge phase），第二個步驟為電荷重佈模式（Charge 

re-distribution phase）。接著第三個步驟起則是將 Vdac(2)數位化的 SA ADC 標

準轉換模式，此步驟之長度則視 Calibration DAC 之位元數決定。 

先定義參數如下： 

sub

N

i
itot CCC += ∑

=1
 表示參與誤差計算步驟中，所有的電容值總和。其中

Csub是連接 Main DAC 與 Sub DAC 之單位電容，其值和 LSB 電容 C1相等。 

N
tot

N CCC Δ+=
2

 表示 MSB 電容之實際值有了大小為ΔCN之誤差量，

MSB 電容之理想值，為整體參與誤差計算步驟中之電容值總和之一半。 

N
tot

N CCC Δ−=
2

 表示除了 MSB 電容之外，其餘參與誤差計算步驟中之

電容值和。 

在第一個步驟，也就是預先充電模式時，將開關 Sx導通，於是比較器構

成一個負回授，由於虛短路（Virtual short）的關係，此時比較器負端電壓

Vdac(1)為 0。同時設定各參與誤差計算步驟之電容，其下板開關之位置如圖

2-4 之 Step.1 所示。 

第二步驟為電荷重佈模式，關閉開關 Sx，於是比較器負端之電荷將會進

行電荷重佈。同時設定各參與誤差計算步驟之電容，其下板開關之位置，切

換為和 Step.1 完全反向的位置，如圖 2-4 之 Step.2 所示。且得到此時比較器

負端之電壓為： 

tot

NN
REF

NN

NN
REFdac C

CCV
CC
CCVV −

=
+
−

=)2(         （2.1） 

由上式（2.1）可以觀察到，當 NC 與 NC 相等時，也就是ΔCN為零時，
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此電壓 Vdac(2)為 0，也就是此時電容 NC 為理想值且無誤差。 

接著第三個步驟開始則是轉換模式，設定各參與誤差計算步驟之電容，

其下板開關位置保持在 Step.2 之位置，如圖 2-4 之 Step.3~所示。將 Vdac(2)以

Calibration DAC 數位化後，進行一些運算後且儲存，此步驟之長度將取決於

Calibration DAC 之位元數。 

為了推導 Vdac(2)與 CN之誤差量的關係式，將式（2.1）重新整理後，重

新表示成如下之型式： 

⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −=

⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −

=
Δ

= 2
12

222
)2(

tot

N
REF

tot

tot
N

REF
tot

N
REFdac C

CV
C

CC
V

C
CVV   （2.2） 

定義數位化之運算子為 ( )xD ，符號 D 為表示一個「數位化」之動作的

算符（Operator），定義 CN之誤差量數位化後的結果為 DeN： 

⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡

⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −= 2

1
tot

N
REFeN C

CVDD          （2.3） 

則由式（2.2）與（2.3）可以得到兩者之關係： 

( ) eN
tot

N
REFdac DC

CVDVD 22
12)2( =⎥⎦

⎤
⎢⎣
⎡

⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −=        （2.4） 

( ))2(2
1

daceN VDD =             （2.5） 

故由式（2.5）可知，若要由數位化後的 Vdac(2)找出 CN之誤差量，所需

要的運算僅僅是把數位碼 D(Vdac(2))右移一位即可。 

接著進入計算 MSB-1電容 CN-1的誤差量之步驟，在這步驟中必須排除已

完成誤差計算之電容 CN，對該次誤差計算的影響。也就是在預先充電、電

荷重佈模式、以及數位化轉換模式時，將電容 CN之下板開關位置保持一定，

不論固定接地（0）或是固定接 VREF（1）皆可。 
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計算 MSB-1電容 CN-1的誤差量之步驟如圖 2-5 所示。 

 

圖 2- 5 以由高至低演算法找出電容 CN-1之誤差量的方法 
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先定義參數如下： 

sub

N

i
itot CCC += ∑

=1
 表示參與誤差計算步驟中，所有的電容值總和。其中

Csub是連接 Main DAC 與 Sub DAC 之單位電容，其值和 LSB 電容 C1相等。 

N
tot

N CCC Δ+=
2

 表示 MSB 電容之實際值有了大小為ΔCN之誤差量。 

11 4 −− Δ+= N
tot

N CCC  表示 MSB-1電容之實際值有了ΔCN-1之誤差量，

MSB-1電容之理想值，為整體參與誤差計算步驟中之電容值總和之
4
1
。 

11 4 −− Δ−Δ−= NN
tot

N CCCC  表示除了 MSB 與 MSB-1電容之外，參與誤差

計算步驟中之電容值和。 

在第一個步驟，也就是預先充電模式時，將開關 Sx導通，於是比較器負

端構成一個負回授（Negative feedback），由於虛短路的關係，此時比較器負

端電壓 Vdac(1)為 0。此時設定各參與誤差計算步驟之電容，其下板開關之位

置如圖 2-5 之 Step.1 所示。 

第二步驟為電荷重佈模式，關閉開關 Sx，於是比較器負端之電荷將會進

行電荷重佈。同時設定各參與誤差計算步驟之電容，其下板開關之位置，切

換為和 Step.1 完全反向的位置，如圖 2-5 之 Step.2 所示。且得到此時比較器

負端之電壓為： 

tot

NN
REF

NNN

NN
REFdac C

CCV
CCC

CCVV 11

11

11
)2(

−−

−−

−− −
=

++
−

=       （2.6） 

接著第三個步驟開始則是轉換模式，設定各參與誤差計算步驟之電容，

其下板開關位置保持在 Step.2 之位置，如圖 2-5 之 Step.3~所示。將 Vdac(2)以

Calibration DAC 數位化後，進行一些運算後且儲存，此步驟之長度將取決於

Calibration DAC 之位元數。 
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為了推導 Vdac(2)與 CN-1之誤差量的關係式，將式（2.6）重新整理後，重

新表示成如下之型式： 

tot

tot
N

tot
N

REF
tot

NN
REFdac C

CCCC
V

C
CCVV

⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −+⎟

⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −

=
Δ+Δ

=
−

− 2422 1
1

)2(   （2.7） 

再化簡式（2.7）可得： 

⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡

⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −+⎟

⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −= −

2
1

4
12 1

)2(
tot

N

tot

N
REFdac C

C
C

CVV       （2.8） 

定義 CN-1之誤差量數位化後的結果為 DeN-1： 

⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡

⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −= −

− 4
11

1
tot

N
REFeN C

CVDD          （2.9） 

則由式（2.3）結合式（2.9）後，代入式（2.8）可以得到三者之關係： 

( ) eNeN
tot

N

tot

N
REFdac DDC

C
C

CVDVD +=
⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧

⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡

⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −+⎟

⎠
⎞⎜

⎝
⎛ −= −

−
1

1
)2( 22

1
4

12   

                  （2.10） 

( )[ ]eNdaceN DVDD −=− )2(1 2
1             （2.11） 

故由式（2.11）可知，若要由數位化後的 Vdac(2)找出 CN-1之誤差量，所

需要的運算僅僅是把數位碼 D(Vdac(2))減去 DeN後，再右移一位即可。 

將式（2.11）延伸，可以推導出以下之通式： 

( ) ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−= ∑

+=

N

ip
edace pDiVDiD

1
)2(2

1            （2.12） 

至此知道了每個步驟中之 Vdac(2)與 Dei 的關係，如此就可以看出圖 2-3

中各元件的作用，必須在普通的 SA ADC 內加入一個累加器與暫存器去完成

這些數位運算。以及加入一些控制電路去控制整體電路時序之動作，並且加
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入一組 Calibration DAC 負責將每個步驟中之 Vdac(2)數位化，以及將每次轉換

時累積的誤差量校正項轉換成類比電壓。 

此校正演算法於 1983 年提出至今已有 20 多個年頭，依舊是 SA ADC 中

校正演算法的先驅與典範，之後被應用於各式的 SA ADC 中，成為照亮 SA 

ADC 的一盞明燈。更被列於[18]之教材章節中，成為每個修習類比積體電路

的學子必讀之經典，可見此篇論文之重要性與可貴性。 

然而此篇校正演算法先驅存在三個主要缺點，這也是我們所提出之演算

法所欲改良的地方。 

第一，此篇論文使用了「混合信號式校正」。 

將每個步驟中之 Vdac(2)轉換成數位編碼後，進行一些運算後儲存；之後

在每次轉換時，根據當下的輸出是 0 或 1 決定是否要將此電容之誤差量加入

累積的誤差量校正項中。邊轉換邊透過 Calibration DAC 將累積至今的誤差

量校正項轉換成類比電壓模式，於比較器之負端扣除此誤差量校正項。 

如此會經過一次類比數位轉換，一次數位類比轉換，其中產生了兩次的

轉換誤差，這表示對於 Calibration DAC 之精準度要求甚高；特別是當 SA 

ADC 之解析度很高的時候。 

第二，此篇論文需要兩個精準對稱的正負參考電壓。 

由於比較器正端始終接地，所以比 0 還小的 Vdac(2)才能被轉換成數位編

碼，由式（2.1）發現，Vdac(2)有可能比 0 大、亦可能比 0 小，取決於該電容

的誤差量是比標準值多或低。若當 Vdac(2)有正值發生，則無法將此值數位化，

也就是無法處理誤差量是負值的情形。 

為了解決此情形，該作者於電路中使用了正向與負向的參考電壓，如此

便可應付電容的誤差量是比標準值多或低的情形。由此可知，此正向與負向
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的參考電壓需要精準對稱，以免在轉換過程中產生誤差。然而在現實世界中

難以實現完全精準對稱的電壓源對，這也是尚待改善的地方。 

另一個缺點是當負電壓的 Vdac(2)出現在比較器負端時，開關 Sx可能會有

漏電流發生，這表示負向的 Vdac(2)有其可以處理的極限值，若負的過多可能

會造成電荷由開關 Sx漏光。 

第三，連接 Calibration DAC 的電容 Ccal並未在其誤差校正項中被考慮。 

電容 Ccal為連接 Calibration DAC 的單位電容，理論上該電容值應該在校

正過程中被考慮，才能將各電容間之「絕對誤差」量修正成「相對於比較器

負端整體電容值的『相對誤差』」量。 

若不考慮電容 Ccal對誤差量校正項之影響，則得到的校正項是「絕對」

於「理想值」的校正項；必須考慮電容 Ccal在誤差計算時的角色，才能得到

「相對」於「比較器負端並聯電容值總和」之誤差量校正項。 

雖然有以上幾種小缺點，但是此篇論文對 SA ADC 之貢獻仍然瑕不掩

瑜，此論文至 1983 年提出至今，尚未有人提出過其他的校正法，仍然是 SA 

ADC 校正法內的翹楚。 

 

2.3. 應用於 SA ADC 之由低至高式校正演算法 

另一種應用於 SA ADC 之校正法在隔年（西元 1984 年）被提出，其架

構如圖 2-6 所示。在申請專利[19]兩年後，作者本人 K.S TAN 又將此架構改

良且應用於雙端差動輸入的 SA ADC 之上[20]。 

和前篇不同的是，此種架構之校正法是採用「由低至高（Bottom-up）」

的方式計算待校電容陣列中各電容之誤差，也就是先從計算 LSB 電容之誤

差量開始，至計算 MSB 電容之誤差量為止，由最小電容開始至最大電容結
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束的方式。其中各組 DAC 皆以 Binary weighted capacitor 之架構完成，和先

前的架構相比，有著相對較低的功率消耗。 

圖 2-6 所包含之附加元件大致和圖 2-3 所提出之架構類似，需要多一組

控制電路控制整體電路動作之時序、需要一組記憶體來儲存各個電容的誤差

校正項、以及需要一組誤差電容陣列（Error capacitor array）當做整體校正

演算法的核心。 

 

圖 2- 6 應用由低至高演算法之 SA ADC 架構圖 

 

而其類比部份之元件如圖 2-7 所示，以圖 2-7 講解其誤差計算之步驟。 

其中 Capacitor array 為二進位加權式電容陣列，待校正部份為 CN、CN-1、

CN-2…C1，各元件之關係為： ii CC 21 =+ （i=1,2,3…,N-1），C1為單位電容，C0

為達成二進位權重之單位電容，Ccal為連接 Error capacitor array 之單位電容。

以計算 MSB、MSB-1、和 MSB-2這三顆電容之誤差量做範例說明。 

誤差計算步驟得先從三顆電容中，最小的電容 MSB-2電容 CN-2開始計算
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起。MSB-2電容 CN-2其理想值為 totC
8
1

，其中定義 ∑
=

=
N

i
itot CC

0
。這種由低至高

的演算法也包含主要的兩個步驟。 

 

圖 2- 7 文獻[19]所提出之 SA ADC 類比部分架構 

 

步驟一，將開關 Sx導通，於是比較器的負端被接地，同時將各電容陣列

內，其中各電容下板開關之位置設定成： 

{ } { }1,...,1,1,0,0,0,...,,,,, 04321 =−−−− SSSSSS NNNNN  

{ } { }0,...,0,0,0,0,0,...,,,,, 023456 =EEESEEE SSSSSS  

如此第一步驟為預先充電模式，此時比較器負端之電壓為 0，和前篇之

第一步驟原理相同。 

第二步驟將開關 Sx關閉，於是比較器的負端進入電荷重佈模式，再將各

電容陣列內，其中各電容下板開關之位置設定如下： 

{ } { }0,...,0,0,1,0,0,...,,,,, 04321 =−−−− SSSSSS NNNNN  
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{ } { }0,...,0,0,0,0,0,...,,,,, 023456 =EEESEEE SSSSSS  

經由改變各電容陣列內，其中各電容下板開關之位置，使電荷重新分佈

後，由 ∑
−

=
− =

3

0
2

N

i
iN CC 之關係，則電荷重佈的結果，將使比較器之負端出現一個

類比電壓。此類比電壓之型式和式（2.1）所描述的型式雷同，取決於 2−NC 和

∑
−

=

3

0

N

i
iC 之差異，此類比電壓即為電容 2−NC 之誤差量。 

和前篇論文之不同地方在於，SN和 SN-1由於和計算 2−NC 之誤差量的步驟

無關，所以在此並不將其加入預先充電模式或是電荷重佈模式中，故在這兩

個步驟中將 SN和 SN-1保持在固定電位即可。 

接下來的步驟中，利用 Error capacitor array 將比較器負端出現的，表示

2−NC 之誤差量的類比電壓數位化，此步驟因為 Error capacitor array 有七個位

元，所以總共需要七個時序完成數位化的動作，且將其儲存於記憶體內。接

著進入計算 MSB-1電容 CN-1之誤差量的步驟。 

計算 MSB-1電容 CN-1之誤差量的第一步驟，仍然是將開關 Sx導通，於

是比較器的負端被接地，同時將各電容陣列內，其中各電容下板開關之位置

設定成： 

{ } { }1,...,1,1,1,0,0,...,,,,, 04321 =−−−− SSSSSS NNNNN  

{ } { }2-N023456 C of codeError ,...,,,,, =EEESEEE SSSSSS  

由於已經對 MSB-2電容 CN-2完成誤差計算，所以在此必須排除 CN-2對

此次誤差計算步驟之影響，透過將 Error capacitor array 內各電容下板開關之

位置，設定成表示電容 CN-2之誤差量的數位編碼，如此便能以「類比電壓」

的型式，在比較器的負端扣除此電壓。 
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接著第二步驟將開關 Sx關閉，於是比較器的負端進入電荷重佈模式，將

各電容陣列內，其中各電容下板開關之位置設定成： 

{ } { }0,...,0,0,0,1,0,...,,,,, 04321 =−−−− SSSSSS NNNNN  

{ } { }2-N023456 C of codeError ,...,,,,, =EEESEEE SSSSSS  

同理，經過電荷重新分佈後，由 ∑
−

=
− =

2

0
1

N

i
iN CC 之關係，比較器之負端將出

現一個類比電壓。此類比電壓之型式和式（2.1）所描述的型式雷同，取決

於 1−NC 和∑
−

=

2

0

N

i
iC 之差異，此類比電壓即為電容 1−NC 之誤差量。 

接下來的步驟中，利用 Error capacitor array 將比較器負端出現的，表示

1−NC 之誤差量的類比電壓數位化且儲存。接著進入計算 MSB 電容 CN之誤差

量的步驟，在此就不多加贅述。 

由以上的步驟中發現，使用由低至高演算法的好處是，其數位計算步驟

更加簡略，不需要一些額外的減法器電路就可完成，比起使用由高至低演算

法來說，節省了數位部分的面積。 

但其缺點是，由於每次執行誤差計算演算法時，都要排除已完成誤差計

算之電容，對這次之誤差計算的影響，所以必須以「類比方式」透過 Error 

capacitor array 之設定，由比較器之負端扣除。如計算 MSB 電容 CN之誤差

量時，Error capacitor array 之設定為： 

{ } ( ){ } of codeError ,...,,,,, 12023456 −− += NNEEESEEE CCSSSSSS  

如此可以發現，當欲計算誤差的電容數量上升時，Error capacitor array

內所設定之誤差量便會累積，故需要加大 Error capacitor array 之位元數來達

成此需求。節省了數位計算的面積，卻浪費了更大的 Error capacitor array 電

容面積，似乎看不出能有效減少的面積。 
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其另外三個主要缺失也和上篇雷同：「使用混合信號式校正」和「需要

兩個精準對稱的參考電壓」以及「當比較器負端出現負電壓時，開關 Sx之漏

電流疑慮」。故此篇專利也有待改進之處，但仍不失與上篇並列 SA ADC 校

正法唯二經典的光采。 

 

2.4. 具有自我校正功能的 SA ADC 之一[21] 

有一篇整合以上兩者之 SA ADC 於 2001 年被提出[21]，其取 H.S LEE

之演算法，採取「由高至低」之誤差計算方式；然而將數位類比轉換器陣列

由高耗能的電阻串架構，改良成 K.S TAN 之電容陣列架構以降低耗能。其

類比部份之架構如圖 2-8 所示。 

此電路共有四個二進位加權電容陣列構成之數位類比轉換器，其中

Main DAC 為待校電容陣列，與 Sub DAC 構成此 ADC 之主要數位類比轉換

器陣列，其兩者位元數總和則為此 SA ADC 之位元數。 

 

圖 2- 8 具有自我校正功能的 SA ADC【1】類比部分之架構 

 

Error capacitor array 仍然擔當整體校正演算法的核心，另外有一組 Offset 
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capacitor array，負責處理電路的 Offset 問題。其處理方式和 Error capacitor 

array 雷同： 

先將所有電容下板開關都切換到 0（接地），如此比較器負端應該出現

之電壓為 0 伏特；換言之，若有不為 0 伏特的電壓出現在比較器負端，則此

值即為電路 Offset 電壓。透過 Offset capacitor array 將其數位化後，不需要儲

存，只要在之後的所有步驟都將 Offset capacitor array 之電容下板開關切換成

此值，就能以類比方式在比較器負端消除該 Offset 電壓。 

然而此篇論文沿用兩篇經典之架構，缺點仍和兩篇經典雷同：「使用混

合信號式校正」和「需要兩個精準對稱的參考電壓」以及「當比較器負端出

現負電壓時，開關 Sx和 Sr之漏電流疑慮」。 

 

2.5. 具有自我校正功能的 SA ADC 之二[22] 

第二篇整合以上兩篇經典的論文於 ISSCC 1990 被提出[22]，其架構之豪

華如圖 2-9 所示。 

其架構之方塊圖如圖 2-9 所示，依然是取 H.S LEE 之演算法，採取「由

高至低」之誤差計算方式；然而將數位類比轉換器陣列由高耗能的電阻串架

構，改良成 K.S TAN 之電容陣列架構以降低耗能。 

此篇論文所提出之 SA ADC 共有 18 位元，其解析度為當今世上 SA ADC

所見最高；然而其輸入電壓範圍為 20 伏特，也是當今世上所見最高。 

此「雙重最高」殊榮的 SA ADC 將類比和數位晶片獨立，透過外部接線

互相連接，如此便可單獨測試類比與數位方面的良率與問題所在；但是如何

克服連接兩晶片之導線的寄生電容卻是個問題。 
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圖 2- 9 具有自我校正功能的 SA ADC【2】架構方塊圖 

 

然而此篇論文沿用兩篇經典之架構，缺點仍和兩篇經典雷同：「使用混

合信號式校正」和「需要兩個精準對稱的參考電壓」以及「當比較器負端出

現負電壓時，接地開關之漏電流疑慮」。 
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2.6. 結論：關於前人提出之校正法的缺失 

仔細研讀兩篇 SA ADC 之校正經典，與其延伸出來的各式各類具有自我

校正功能的 SA ADC 後，發現主要缺點有二： 

第一，使用「混合信號式校正」之問題。 

前人之校正法，在每次正常轉換時，會根據當下比較器的輸出是 0 或 1，

決定是否要將此電容之誤差量加入累積的誤差量校正項中。邊轉換同時邊透

過 Calibration DAC 將累積至今的誤差量校正項轉換成類比電壓模式，於比

較器之負端扣除此誤差量校正項 

如此會經過一次類比數位轉換，一次數位類比轉換，其中產生了兩次的

轉換誤差，這表示對於 Calibration DAC 之精準度要求甚高；特別是 SA ADC

之解析度很高的時候。 

因為 Calibration DAC 本身也存在若干誤差，我們不可能做出一個毫無

誤差的 Calibration DAC，不論是電阻串或是電容陣列之架構都一樣。因此我

們只能以有限精準度的 Calibration DAC，去克服所有可能出現的誤差量。 

將 Calibration DAC 比喻成一把精準度有限的尺規，我們僅能在尺規的

誤差容許範圍內去測量待測物的長度。一但待測物的誤差量超過尺規所能測

定的標準，則尺規將失去它「測量」的功用。 

第二，需要兩個精準對稱的正負參考電壓之問題。 

由於比較器正端始終接地，所以比 0 還小的負端電壓才能被轉換成數位

編碼，由式（2.1）發現，比較器之負端會出現的電壓可能比 0 大、亦可能

比 0 小，取決於該電容的誤差量是比標準值多或低。若當比較器負端有正值

發生，則無法將此值數位化，也就是僅能對單一種誤差量（上升或下降）做
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處理。 

以抽象化的概念描述，我們只有一把能向右伸展的尺規，一但碰到了向

左伸展的線段，則尺規將失去測量長度的功能。除非我們能找到另一把完全

相等的尺規，串接於此尺規後方，負責向左延伸的測量。 

為了解決此情形，第一篇經典作者 H.S LEE 於電路中使用了正向與負向

的參考電壓，如此便可應付電容的誤差量是比標準值多或低的情形。第二篇

經典 K.S TAN 則在專利中，絕口不提及另一方向的誤差量該如何處理，而

在其之後發表的論文中，則以雙端差動輸入的方式克服。 

若要使用正向與負向的參考電壓，則此兩參考電壓必須做到「精準對

稱」，以免對同一絕對值大小相等的誤差量出現誤判，其精準度直接影響校

正法的準確度。 

然而在現實世界中，難以找到有這種儀器可以提供如此完美的精準對稱

正向與負向參考電壓，即使有這種儀器也會因其所費不低，使測試成本大幅

上升，這也是目前尚待改善的地方。 

以上是兩篇經典所共同面臨的問題，也是我們所提出之校正法想要解決

的問題。如何在單端輸入的 SA ADC 之上使用校正演算法，又能不碰到和前

人相同的矛盾呢？ 
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第三章 提出之應用於電容陣列的校正演算法 

 

3.1. 提出之演算法架構選擇 

根據第二章之介紹，我們知道校正演算法之兩篇經典，雖然都有尚待改

善與其不足之處，但是發展至今二十餘年，仍然不失其作為經典之特性。往

後數年間，發展出各式各類的具有校正能力之 SA ADC，其校正之方法都是

引用兩篇經典而來；相異之處僅是變更數位電路以及類比電路的實現方式，

於是一篇不同的論文就誕生了。 

二進位加權電容式數位類比轉換器（Binary weighted capacitor array 

Digital-to-Analog Converter）中，每個電容之間互相保持著公比為 2 的比例

關係，分別代表二進位編碼中的權重。對於一個 N 位元的二進位加權電容

式數位類比轉換器而言，其最重要位元電容（Most Significant Bit, MSB）之

大小為 CN 12 − ；最低位元電容（Least Significant Bit, LSB）之大小為C 。 

在二進位加權電容式數位類比轉換器中實行誤差計算時，大致可以分成

兩大類：一種是由最大電容（MSB capacitor）開始，依序向下校正至最小電

容（LSB capacitor）結束，簡稱「由高至低（Top-down）」式。另一種是由

最小電容（LSB capacitor）開始，依序向上校正至最大電容（MSB capacitor）

結束，簡稱「由低至高（Bottom-up）」式。 

因為 SA ADC 是以「二分搜尋（Binary search）」的方式動作，而二分搜

尋的基本精神就是「排序」，所以即使實行任何校正方式，我們也必須秉持

「排序」這原則，不論是使用由高至低或是由低至高式。故在思考該用什麼

方式校正之前，我們必須先考慮該以何種「順序」為基礎，當作整體演算法

的基本架構。 
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挑選校正演算法架構之順序只有兩種選擇，由高至低或是由低至高。原

因有二：DAC 陣列中，各個電容之間的誤差量是「相對於整體電容總和之

誤差」，並非「絕對於理想值之誤差」；加上 SA ADC 動作原理本身就有排序

性，所以依序校正才是最簡單又最容易實現的方式。 

至於要選擇由高至低，或是由低至高來完成校正呢？ 

由高至低校正演算法，從第二章可以發現，其後端的數位電路要經過一

些運算，才能得到待校正電容真正的誤差量，所以它的數位電路略嫌複雜，

至少需要一個右移電路（除二）、一個加法器與減法器、一個累加器才能完

成計算。 

由低至高演算法中，其數位電路就僅只有一個右移動作（除二），所以

它的數位電路架構是比較簡單的。 

但是由低至高演算法中，每次執行誤差計算時，得透過 Error capacitor 

array 之設定，於比較器負端，以「類比方式」扣除已校正電容對該次誤差

計算的影響。當待校正之電容陣列位元數較少時，可能還看不出這有哪些缺

點，但是當待校正之電容陣列位元數太多的時候，其缺點便會相當明顯。 

第一，當待校正電容陣列之位元數較高的時候，Error capacitor array 所

佔之面積便會過大。以計算一個 N 位元的待校正電容陣列之各電容誤差量

為例，其 MSB 電容定義為 CN，其 LSB 電容定義成 C0。 

計算電容 C1之誤差時，利用 Error capacitor array 排除已完成誤差計算

的電容 C0之影響，故設定 Error capacitor array 為已完成誤差計算的電容 C0

之誤差量。 

計算電容 C2之誤差時，利用 Error capacitor array 排除已完成誤差計算

的電容 C0與 C1之影響，故設定 Error capacitor array 為已完成誤差計算的電
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容 C0與 C1之誤差量之和。 

計算電容 C3之誤差時，利用 Error capacitor array 排除已完成誤差計算

的電容 C0、C1、C2之影響，故設定 Error capacitor array 為已完成誤差計算

的電容 C0、C1、C2之誤差量之和。 

計算電容 CN之誤差時，利用 Error capacitor array 排除已完成誤差計算

的電容 C0至 CN-1之影響，故設定 Error capacitor array 為已完成誤差計算的

電容 C0至 CN-1之誤差量總和。 

如此當欲計算誤差的電容數量很多的時候，Error capacitor array 之位元

數就要更多，才能存放每個已完成誤差計算的電容誤差量總和。而在晶片中

最佔面積的元件就是 DAC 的電容陣列，加大 Error capacitor array 同時也直

接使電容與晶片面積增加，雖省下了數位運算的面積，卻增加了電容的面

積，此為缺點之一。 

第二，由低至高演算法中，「每次」進行誤差計算時，都要透過 Error 

capacitor array 之設定，於比較器負端「扣除」已完成誤差計算的電容對該

次誤差計算的影響。 

將上述段落重新翻譯文句意義，可以寫成：「每次」進行誤差計算時，

我們都必須以「精準度有限」的 Error capacitor array，在比較器負端，用「類

比方式扣除」已完成誤差計算的電容對該次誤差計算的影響。 

顯而易見的，當欲計算誤差的電容數目一多，誤差計算步驟進行數量就

越多，精準度有限的 Error capacitor array 本身的誤差便會持續累積，類比減

法器的非理想性也是隨電容數量上升而累積，此為缺點之二。 

從以上缺點可以發現，當欲計算誤差的電容數量不多的時候，由低至高

的方式是比較簡單的；但是欲計算誤差的電容數量一多，即使是小小的非理
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想性誤差，也會如滾雪球般累積，故在高解析度下應用時，此方法較由高至

低的方式為差。 

由高至低的方式，其在排除已完成誤差計算的電容之誤差量時，是以數

位方式完成，雖然數位計算略嫌複雜，但是卻不會使 Error capacitor array 面

積增加。每次執行誤差計算時，也不會使 Error capacitor array 之誤差、與類

比減法器之非理想性持續累加，比較適合應用在高解析度的架構上。 

故我們在此挑選「由高至低（Top-down）」的方式當作我們演算法的基

本架構，在由高至低的基礎上去完成校正。 

 

3.2. 提出之演算法簡介 

以下將我們所提出的演算法，以抽象化的概念描述之： 

連續近似式類比數位轉換器（Successive Approximation Analog-to-Digital 

Converter, SA ADC）之原理我們可以比喻成以天平秤重物，試著將一個 5 位

元的 SA ADC 以抽象的方式表示，如圖 3-1 所示。 

 

圖 3- 1 抽象化的描述 SA ADC 之動作方式 
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這個天平有五種法碼，其重為 1 克、2 克、4 克、8 克、16 克，故可知

該天平秤重範圍是 0 克到 31 克。將該天平之法碼由大至小，依序累加或移

除於天平右端，則當該天平平衡時，天平右端的法碼重量，便是天平左端的

待測物物重。而如今最大的法碼 16 克，產生了其值為Δ克的誤差量。 

將抽象概念轉換回 SA ADC 電路上，天平就是 SA ADC 的核心元件比較

器，天平兩臂為比較器兩端，而它的二進位加權電容式數位類比轉換器是由

C、2C、4C、8C、16C 這五個電容與權重電容 C 所構成。其數位化刻度是

由 0 到 31，而如今 16C 的電容有了值為Δ法拉的誤差量。 

我們希望這個天平能有自我找出誤差量的功能，也就是說這組天平不需

要依靠一些外加的輔助秤重裝置，如第二組天平、電子秤等，就能使用自己

的秤重功能找出該 16 克法碼的誤差量。 

從天平的法碼結構發現，五種法碼各為：權重法碼 1 克 1 個、秤重法碼

1 克、2 克、4 克、8 克、16 克各一個，而扣除最大顆 16 克的法碼後，剩下

的 5 個法碼總和仍然是 16 克。 

故我們可以將法碼分成兩堆：「一顆 16 克」的法碼為第一堆，剩餘五個

法碼為第二堆，將此兩堆法碼分別放在天平的兩端，則理論上兩端重量會相

等，天平應該能保持平衡。 

而如今「一顆 16 克」的法碼有值為+Δ克的誤差量，天平於是明顯的偏

向「一顆 16 克」的一方，這表示我們可以在天平的右側加入一些測重小法

碼，直到天平重新回到平衡狀態。新加入的測重小法碼其重量即為Δ克，也

就是該 16 克法碼的誤差量，如圖 3-2 所示。 
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圖 3- 2 以天平自身的秤重功能找出 16 克法碼的誤差量 

 

將此種抽象化的描述法轉換回 SA ADC 之上，即為前由高至低校正法之

基本原理： 

第一步先將比較器負端，也就是電容陣列上板極接至一個固定電位，對

「一顆 16C」的電容進行「預先充電」的動作。第二步則將比較器負端浮接，

於是進入「電荷重佈」模式，先前步驟所累積於「一顆 16C」的電容內之電

荷量會平均分佈於「總和為 16C」的電容中。 

若「一顆 16C」之電容與「總和為 16C」的電容其值相等，則比較器負

端之電位，在兩步驟時應該保持相等。而如今「一顆 16C」的電容有了+Δ

法拉的誤差量，於是電荷重佈後的電位會和預先充電時的電位不相等。此時

透過校正用數位類比轉換器，在比較器負端加入一些電荷量去改變其電位，

直到平衡，此時加入的電荷量就表示了「一顆 16C」電容的誤差量。 

由此看來這種校正方法似乎是不錯的點子，但是，若「一顆 16 克」的

法碼其誤差量為-Δ克，則只能添加法碼於右側的方式，將使此天平永遠不

可能保持平衡，如圖 3-3 所示，此時我們該如何找出誤差量？ 
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圖 3- 3 若 16 克之法碼誤差量為-Δ克時之情形 

 

一種方法是在「總和為 16 克」的法碼側「拿掉Δ克」的重量，於是天

平會逐漸重歸平衡。將這種方法轉換到 SA ADC 之上，則是使用「負向參考

電壓」的方式，但是使用正、負雙向參考電壓會碰到一些非理想性的問題，

例如兩參考電壓不匹配等等，如第二章所述。故思考是否有方法只用在右側

增加重量的方式，就可以應對±Δ克的誤差量？ 

答案出乎意料的簡單，我們只要將天平兩端的物體互換即可：將左側換

成「總和為 16 克」的法碼、右端換成「一顆 16 克」的法碼。則當「一顆

16 克」的法碼發生了其值為-Δ克之誤差量時，我們仍然可以使用在右端加

入一個測重小法碼的方式，使天平兩端重歸平衡，去找出該 16 克法碼的誤

差量，如圖 3-4 所示。 

將此方法轉換回 SA ADC 中，我們將預先充電步驟與電荷重佈的電容互

換，也就是第一步先將比較器負端，也就是電容陣列上板極接至一個固定電

位，對「總和為 16C」的電容進行「預先充電」的動作。第二步則將比較器

負端浮接，於是進入「電荷重佈」模式，先前步驟所累積於「總和為 16C」

的電容內之電荷量會平均分佈於「一顆 16C」的電容中。 
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圖 3- 4 將天平兩端互換後，於右側加入測重法碼使天平重歸平衡 

 

我們可以將此觀念轉換到 SA ADC 之中，天平在 SA ADC 之中即是核心

元件比較器，而天平的兩端就是比較器的兩端，法碼就是累積在比較器兩端

的電容內的電荷量（等效如電壓值）。而互換天平兩端的物體，可以想像成

互換數位類比轉換器中電容的充放電順序，使一個大小相同，方向相反的電

壓出現在比較器負端，這將會在下一章詳述。 

 

3.3. 使用單一參考電壓完成誤差計算的方法 

將上一章的概念引入誤差計算的方式，可以得知只要改變電容的充放電

順序，就可以得到一個大小相同、方向相反的電壓，如圖 3-5 所示。 

圖 3-5-A 側，在 Step.1 的預先充電模式時，先對 NC 充電；在 Step.2 的

電荷重佈模式時，則將步驟 1 累積於 NC 內之電荷倒入 NC 內。相反的於圖

3-5-B 側，在 Step.1 的預先充電模式時，先對 NC 充電；在 Step.2 的電荷重佈

模式時，則將步驟 1 累積於 NC 內之電荷倒入 NC 內。如此只需要一個參考電
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壓即可應對±Δ的誤差量，接下來的段落中將會詳細說明。 

 

圖 3- 5 交換 DAC 電容充放電之方式 

 

仔細推導圖 3-5 中 A 狀況和 B 狀況的情形，圖 3-6 為圖 3-5-A 之放大。 

我們先定義參數如下： 

待校正之 N 位元、二進位加權式電容陣列為 C1至 CN，而 CN為 MSB

電容，C1為 LSB 電容，C0為用以達成二進位權重的單位電容。其中各電容

間之關係為 01 CC = 且 ii CC 21 =+ （i=1,2,3…,N-1）。 

∑
=

=
N

i
itot CC

0
 表示參與誤差計算步驟中所有的電容值總和。 

N
tot

N CCC Δ±=
2

 表示 MSB 電容之實際值有了大小為±ΔCN之誤差量，

MSB 電容之理想值，為整體參與誤差計算步驟中之電容值總和之一半。 

N
tot

N CCC Δ= m
2

 表示除了 MSB 電容之外，參與誤差計算步驟中之電容

值和。 
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圖 3- 6 以改良的由高至低演算法找出「負向誤差」的方式 

 

在第一個步驟，也就是預先充電模式時，使開關 Sx導通，於是比較器負

端構成一個負回授，由於虛短路（Virtual short）的關係，此時比較器負端電

壓 Vdac(1)為 0。此時設定各參與誤差計算步驟之電容，其下板開關之位置如

圖 3-6 之 Step.1 所示，我們先對 NC 進行預先充電。 

第二步驟為電荷重佈模式，關閉開關 Sx，於是比較器負端之電荷將會進

行電荷重佈。同時將各參與誤差計算步驟之電容，其下板開關之位置，切換
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為和 Step.1 完全反向的位置，如圖 3-6 之 Step.2 所示。此時先前累積於 NC 內

之電荷將倒入 NC 內，且得到此時比較器負端之電壓為： 

tot

NN
REF

NN

NN
REFdac C

CCV
CC
CCVV −

=
+
−

=)2(         （3.1） 

由式（3.1）可以看出，由於比較器正端接地，所以其數位化 Vdac(2)之方

式為將比較器負端逐漸逼近至地（0 伏特）。由於只使用單向參考電壓，所

以比較器負端電壓值 Vdac(2)只會逐漸「遞增逼近」至地。 

換言之當 NC 小於 NC 時，也就是 N
tot

N CCC Δ−=
2

而 N
tot

N CCC Δ+=
2

時，此

時比較器負端電壓值 Vdac(2)為負，可以被數位化處理，故我們定義這種因實

際電容較預期減少而引起的誤差量稱作「負向誤差」。 

接著我們考慮另一種方向的誤差，說明如何藉由交換充電順序，使用一

個參考電壓應付兩種方向的誤差量。其方式如圖 3-7 所示，該圖為圖 3-5-B

之放大，可以發現其電容開關之切換方式為圖 3-6 之相反方向。 

在第一個步驟，也就是預先充電模式時，將開關 Sx導通，於是比較器負

端構成一個負回授，由於虛短路（Virtual short）的關係，此時比較器負端電

壓 Vdac(1)為 0。此時設定各參與誤差計算步驟之電容，其下板開關之位置如

圖 3-7 之 Step.1 所示。和之前的步驟不同，我們在此時先對 NC 進行充電。 

第二步驟為電荷重佈模式，關閉開關 Sx，於是比較器負端之電荷將會進

行電荷重佈。同時將各參與誤差計算步驟之電容，其下板開關之位置，切換

為和 Step.1 完全反向的位置，如圖 3-7 之 Step.2 所示。此時則將先前累積於

NC 內之電荷倒入 NC 中，且得到此時比較器負端之電壓為： 

tot

NN
REF

NN

NN
REFdac C

CCV
CC
CCVV −

=
+
−

=)2(         （3.2） 
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圖 3- 7 以改良的由高至低演算法找出「正向誤差」的方式 

 

由式（3.2）可以看出此時 Vdac(2)與式（3.1）之方向相反，這表示我們的

確可以藉由交換充放電電容的順序，得到兩個方向相反的 Vdac(2)以應對兩種

不同方向的誤差量。 

故當 NC 大於 NC 時，也就是 N
tot

N CCC Δ+=
2

而 N
tot

N CCC Δ−=
2

時，比較器

負端電壓值 Vdac(2)為負，可以被數位化處理，故我們定義這種因實際電容較

預期增加而引起的誤差量稱作「正向誤差」。 



 51

由以上推導步驟得知，我們可以藉由交換預先充電的電容之方式，使電

荷重佈後的剩餘電壓 Vdac(2)在式（3.1）與（3.2）中互為反向的。這表示不論

正、負的電容誤差量，我們都可以僅使用單一參考電壓完成數位化之動作，

而代價是多付出一次的校正週期。 

多付出一個校正週期，由於此種校正方式僅需要在開機時、或是導通

reset 按鈕時才動作一次，所以並不會使正常轉換模式時的週期數增加，故不

會導致取樣率（Sample rate；Conversion rate；Bit rate）減少。而在誤差計算

模式時，多出來的週期對於人類的感覺而言，僅止於眨眼瞬間（約幾毫秒，

取決於時脈速度）的時間。 

而僅使用單一參考電壓的好處卻有很多，我們可以利用簡單的電路來產

生這個參考電壓，而不需要尋找能提供「精準對稱」之參考電壓的精密儀器，

可以大幅節省晶片的測試以及操作成本，且增加了晶片實作的可能性。 

 

3.4. 誤差計算模式時的改良 

發現了使用交換電容充放電順序，藉以使用單一參考電壓數位化正、負

兩種誤差量的方式後，我們接著還要考慮一些未解決的問題，將前人架構

[15,16,17]展開來看，如圖 3-8 所示。 

要改良的第一點為「以地（0 伏特）當作預先充電與逼近基準」，圖 3-8

之架構中，在第二章提到開關 Sx會有漏電流疑慮，限制了誤差計算模式的可

數位化範圍。這點改良將會在 3.4.1 節中做詳細討論。 

第二點為副數位類比轉換器陣列（Sub DAC）與校正用數位類比轉換器

陣列（Calibration DAC）之構成，我們希望能以二進位加權式電容陣列取代

高耗能的電阻串架構完成，以及討論到切換電容下板極開關的方式。在 3.4.2
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節中將會做詳細討論。 

 

圖 3- 8 傳統的由高至低校正法架構[15,16,17] 

 

最後於 3.6 節中，我們將會整合上述討論之結果，提出一種新穎的用於

誤差計算模式時之校正演算法，並且詳細推導此種新穎的校正演算法之各步

驟。 

 

3.4.1. 以參考電壓當預先充電與逼近基準 

如圖 3-8 所示，之前的誤差計算模式時，比較器的正端接地（0 伏特），

所以比較器的負端是由一個負電壓向地逼近，以完成將比較器負端之電壓數

位化的步驟。 

由於在標準 CMOS 製程中，N 型電晶體的本體極（Body）部分是接到

晶片中的最低電位，也就是地（0 伏特）。若比較器負端經由上述之誤差計

算演算法出現了一個負電壓，假若該負電壓的值太大，則開關 Sx之 N 型電
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晶體可能會有漏電路徑出現。 

這路徑是由 N 型電晶體集極端（Drain）或是源極端（Source）往本體

極（Body）的漏電路徑，當集極端（Drain）或是源極端（Source）負的過

多，與本體極（Body）之間的 PN 接面將會慢慢導通，形成一個漏電路徑。

如此會造成多餘的電荷由本體極（Body）流入汲極端（Drain）或是源極端

（Source），進而影響了比較器負端的電壓值。 

所以這限制了我們所能計算的電容誤差量。若是電容誤差較大，表示經

由校正演算法後，我們會得到一個更負的電壓出現在比較器負端，然而這負

的電壓卻會受到漏電路徑的影響，使我們能校正的電容誤差量受限於 N 型

電晶體之體極與集、源極中 PN 接面的導通電壓。 

反推比較器負端出現負電壓的原因，可以發現是因為我們在校正演算法

中，在預先充電模式時，將比較器負端連接到地（0 伏特）所造成的。為了

保持電荷不變，所以在經過電荷重佈模式後，比較器負端仍然會是一個接近

0 伏特的電壓。 

而我們將比較器正端接地，所以比較器負端之電壓若要數位化，則只能

向 0 伏特逼近，也就是只有負電壓、出現在比較器負端時才能數位化。 

因為我們希望比較器負端不會有負電壓出現，也就是不希望我們的演算

法所能應付的電容誤差量，受限於電晶體中 PN 接面的導通電壓，故我們將

誤差計算模式時的電路做了一些改良，如圖 3-9 所示。 

我們加入以單一 P 型電晶體完成的開關 Sv，在預先充電模式時，將開關

Sv導通，以參考電壓 VREF當作預先充電時的電壓基準，這也表示在經過電荷

重佈模式時，比較器負端的電壓會是個在 VREF上下的電壓，取決於當時計

算的電容誤差量比標準值多或低。 
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圖 3- 9 改良後的誤差計算模式電路 

 

為了應付預先充電模式的改變，比較器的正端在誤差計算模式時被接到

參考電壓 VREF，也就是說比較器負端小於參考電壓 VREF的值，才能藉由逐

步逼近至比較器正端完成數位化。 

由傳輸閘構成的開關 SR則是取代開關 Sx的另一項功能：將比較器兩端

短路做電荷重置的功能，我們在重置模式時導通開關 SR，使比較器負端接

地，先放掉所有先前步驟累積在比較器負端的電荷。 

改良前的比較器負端電壓示意圖如圖 3-10 所示。參考電壓 VREF與地

GND 之間，是開關 Sx之電晶體絕不會漏電的安全範圍，但是在此段範圍的

比較器負端之電壓卻無法被利用，也就是它無法被數位化。 

我們僅能利用小於 GND 的一小段電壓，在此範圍內可以逐步逼近至比

較器正端之 GND，也就是可以數位化。但是此段電壓卻會受到開關 Sx之電

晶體 PN 接面漏電流之限制。 
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圖 3- 10 改良前的比較器負端電壓示意圖 

 

改良後的比較器負端電壓示意圖如圖 3-11 所示。參考電壓 VREF與地

GND 之間，是開關 Sx之電晶體絕不會漏電的安全範圍，我們利用此段範圍

的比較器負端之電壓，將它逐步上升逼近至 VREF完成數位化。 

 

圖 3- 11 改良後的比較器負端電壓示意圖 

 

超過 VREF是可能會使電晶體 PN 接面導通的危險範圍，由單一 P 型電晶

體構成之開關 Sv和由傳輸閘 TG 構成之開關 SR都有漏電的危險。但是在此

區段內的電壓本來就無法逼近至比較器正端之 VREF位準，所以即使漏電流

出現也不會對數位化值有任何影響，此為我們改良之要點一。 
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3.4.2. 全電容式的數位類比轉換器與新開關切換方式 

在完成校正演算法的同時，我們希望能同時達到超低耗能的需求，所以

我們參照前人之作法[21]，將架構中所有數位類比轉換器陣列，都改良成二

進位加權電容式之架構，其在誤差計算模式時之類比部分電路如圖 3-12 所

示。 

我們將副數位類比轉換器（Sub DAC）、與校正用數位類比轉換器

（Calibration DAC）都以二進位加權式電容架構，取代原本之電阻串式架

構。且以單位電容 Csub與 Ccal分別連接之，如此可以有效降低數位類比轉換

器所消耗的功耗，在實行演算法的同時也可以兼顧低耗能的需求。 

我們同時移除開關 Ss與 Sc，讓 Sub DAC 和 Calibration DAC 之開關切換，

在誤差計算模式與接下來的轉換模式時都能同步。 

 

圖 3- 12 再次改良後的誤差計算模式電路其類比電路之部分 

 

移除開關 Ss與 Sc後，Sub DAC 與 Calibration DAC 在誤差計算模式時，

無論切換到 1（圖 3-13）、或 0（圖 3-14），都是整體 Sub DAC 與 Calibration 
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DAC 同步動作。也就是無論在誤差計算模式或是接下來的正常轉換模式，

由電容 Csub與 Ccal看入的阻抗皆相同。即是我們在誤差計算模式時，所見之

等效電容性負載，完全模擬正常轉換時的等效電容性負載，以期望誤差計算

模式能夠更精準。 

 

圖 3- 13 將 Sub DAC 與 Calibration DAC 切換至「1」 

 

如圖 3-13 所示，當 Sub DAC 與 Calibration DAC 切換至「1」時，我們

將 Sub DAC 與 Calibration DAC 中，所有的電容下板極都同步連接到 VREF。 

 

圖 3- 14 將 Sub DAC 與 Calibration DAC 切換至「0」 
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反之如圖 3-14 所示，當 Sub DAC 與 Calibration DAC 切換至「0」時，

我們將 Sub DAC 與 Calibration DAC 中，所有的電容下板極都同步連接到地

端。 

以上為我們對誤差計算模式時所做的改良，在接下來的段落中，我們將

仔細介紹與推導在新誤差計算模式時各狀態下的電壓與電容之誤差量的關

係。並且透過正向校正 CN與 CN-1來講解校正步驟，同時經由說明負向校正

CN之步驟以證明可以使用單一參考電壓就應付正向與負向的誤差量。 

 

3.5. 使用單一參考電壓完成誤差補償的方法 

使用單一參考電壓完成誤差計算的方法被提出後，接著我們要考慮的就

是該如何使用單一參考電壓完成誤差補償的方法。 

先前的作法是透過 Calibration DAC 完成誤差補償，也就是在邊轉換同

時邊將相對應的電容誤差量輸入 Calibration DAC，如此便可以在比較器負端

得到一個表示該電容誤差量的類比電壓。 

使用此種作法有兩個問題，第一是此電容誤差量經過 Calibration DAC

進行類比數位轉換後儲存，而又透過數位類比轉換回到比較器負端，這過程

中 Calibration DAC 之誤差就出現了兩次。Calibration DAC 本身就不是完美

精確的數位類比轉換器陣列，然而我們只能在有限的 Calibration DAC 精準

度下完成校正，所以不希望它的誤差被累積兩次。 

第二則是它只能「單向校正」，前人以電阻串完成 Calibration DAC，電

阻串本身就是利用分壓原理將 VREF與 0 之間，分壓出各種數位刻度，故不

在 VREF與 0 之間的刻度無法被分出。也就是說，分壓出的數位值永遠為正，

僅能相加於比較器負端；不可能分壓出一個負電壓於比較器負端扣除之。這
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個缺點就算換成二進位加權式電容陣列仍然存在。 

我們提出了改良這種問題的方法，也就是「實行全數位校正」。以數位

方式找出電容誤差量、以數位方式補償電容之誤差量。 

如今我們不再邊轉換邊透過 Calibration DAC 補償誤差量，而是透過一

個累加器，在轉換同時累積此組編碼對應的電容誤差量，在轉換後透過一組

加法器一次補償。 

為了要完成上述的動作，我們必須將「二補數」的概念引入電路中。將

經由「負向誤差」演算法找出的值轉換成二補數系統。 

二補數是一種（2's complement）用二進位表示有號數的方法，也是一

種將數字的正負號變號的方式，常在計算機科學中使用。 

一個數字的二補數就是將該數字作位元反相運算（即一補數），再將結

果加 1，即為該數字的二補數。在二補數系統中，一個負數就是用其對應正

數的二補數來表示。 

二補數系統的最大優點是可以在加法或減法處理中，不需因為數字的正

負而使用不同的計算方式。只要一種加法電路就可以處理各種有號數加法，

而且減法可以用一個數加上另一個數的二補數來表示，因此只要有加法電路

及二補數電路即可完成各種有號數加法及減法，在電路設計上相當方便。 

另外，二補數系統的 0 只有一個表示方式，這點和一補數系統不同（在

一補數系統中，0 有二種表示方式），因此在判斷數字是否為 0 時，只較比

對一個不同的條件即可。 

如此可知，二補數系統對於我們電路是非常適合的，首先它只需要一組

硬體就可以完成有號數的加法與減法，可以有效減少數位電路的面積與功

耗，而二補數轉換器只要利用簡單的半加器（Half adder）就可以完成。 
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而由於二補數只有一種 0 的表示方式的特性，我們只要將「正向誤差」

與「負向誤差」作「OR」，就可以得到真正的有效誤差量。只要在接下來的

步驟中注意「符號延展（Sign extension）」之規則即可。 

符號延展（Sign extension）是將一個特定位元二補數系統的數字要以較

多位元表示時（例如，將 4 個位元的數複製到另一個 8 個位元的數），所有

增加的高位元都要填入原數字的符號位元（即 MSB 位元）。換言之，對於正

數，我們補「0」完成符號延展；對於負數，我們則補「1」完成符號延展。 

使用全數位方式校正時，校正後的編碼會在最終轉換完成後，經由一個

加法器完成最後的輸出。如此 Calibration DAC 之誤差量只會出現一次；且

在校正過程中，Calibration DAC 之該條路徑所看入的阻抗始終保持一定（接

地），並不會受到誤差補償量的影響，去改變 Calibration DAC 之路徑所看入

的阻抗。 

同時也因為全數位校正與導入二補數系統的關係，只要一個參考電壓就

可以完成數位化誤差與數位化誤差補償的動作。先藉由交換電容預先充電的

順序找出正向與負向誤差，再將負向誤差以二補數系統表示成負數，且和正

向誤差以「OR」之操作結合成真正的有效誤差，傳遞給後端數位電路做累

加與除二等等步驟，最終以一組加法器在轉換後一併補償誤差量。真正做到

以一個參考電壓完成誤差計算與誤差補償。 

 

3.6. 所提出之新穎的誤差計算模式 

綜合以上之改良，我們以由高至低位元（Top-down）校正法為核心，提

出了一種新穎的誤差計算演算法。以下我們將以計算電容 CN、CN-1之誤差

量、與計算另一方向的 CN之誤差量做範例，講解誤差計算之步驟。在此將

提出之待校 SA ADC 設定成十二位元，待校正數位類比轉換器（Main DAC）
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為七位元（N=7）、副數位類比轉換器（Sub DAC）為五位元、校正用數位類

比轉換器（Calibration DAC）為七位元。 

 

3.6.1. 計算待校電容陣列中 MSB 電容負向誤差之方法 

在此節以計算 MSB 電容 C7之誤差作例子，並假設 C7有因非理想製程

導致其值下降，亦即其具「負向誤差」。 

以此演算法完成一個電容的誤差計算至少需要三個主要步驟，第一個步

驟為預先充電模式（Pre-charge phase），第二個步驟為電荷重佈模式（Charge 

redistribution phase）。 

第三個步驟起則是將 Vdac(2)數位化的 SA ADC 連續近似逼近轉換模式，

此步驟之長度則視 Calibration DAC 之位元數決定。我們在此使用七個位元

的 Calibration DAC，故需要七個時脈週期將誤差數位化。此外還需要一個資

料寫入週期，在此週期內判斷是否要將數位化後的值轉換成二補數系統並寫

入，所以共總需八個週期完成 Vdac(2)數位化與寫入暫存器之步驟。 

先定義參數如下： 

( )

( )∑

∑

=

=

+

⋅
= 4

0

4

0

i
ss

i
ss

sub

iCC

iCC
Z  表示由 Cs串聯 Sub DAC 的等效電容值，其中 Cs

是連接 Main DAC 與 Sub DAC 之間的單位電容。而 Sub DAC 是五位元的二

進位加權式電容陣列，其各元件間之關係為 ( ) ( )iCiC ss 21 =+ ，（i=0,1,2,3），而

Cs0為單位電容。 
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( )

( )∑

∑

=

=

+

⋅
= 6

0

6

0

i
Ec

i
Ec

cal

iCC

iCC
Z  表示由 Cc串聯 Calibration DAC 的等效電容值，其

中 Cc是連接 Main DAC 與 Calibration DAC 之間的單位電容。而 Calibration 

DAC 是七位元的二進位加權式電容陣列，CE0為單位電容，其各元件間之關

係為 ( ) ( )iCiC EE 21 =+ ，（i=0,1,2,…,5）。 

( ) sub
i

tot ZiCC +=∑
=

7

1
 表示所有參與誤差計算步驟之電容值總和，包含待

校正電容陣列（Main DAC）與 Cs看入之串聯等效電容 Zsub。Main DAC 是

七位元的二進位加權式電容陣列，其中各元件間之關係為 ( ) ( )iCiC 21 =+ ，

（i=1,2,…,6），而 C1為單位電容。因 Zsub參與誤差計算步驟，故將其包含在

參數 Ctot之中。 

caltotSUM ZCC +=  表示比較器負端看入之「所有」等效電容值之總和，

包含 Ctot與 Cc看入之串聯等效電容 Zcal，因 Zcal本身不參與誤差計算步驟，

在校正步驟中始終保持固定位置，故將其獨立於參數 Ctot之外。 

77 2
CCC tot Δ−=  表示 MSB 電容之實際值有了大小為ΔC7之誤差量，

MSB 電容之理想值，為參與誤差計算步驟之電容陣列中，所有電容值總和

之一半。 

77 2
CCC tot Δ+=  表示除了 MSB 電容之外，參與誤差計算步驟的電容陣

列中，剩下的電容值總和。 

計算 MSB 電容 C7之負向誤差的方式，如圖 3-15 所示： 
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圖 3- 15 以提出之誤差計算演算法計算 C7之負向誤差的方式 

 

在第一個步驟，也就是預先充電模式時，將開關 Sv導通，於是比較器負

端連接至參考電壓 VREF，此時比較器負端電壓 Vdac(1)為 VREF。此時設定各參

與誤差計算步驟的電容，其下板開關之位置如圖 3-15 之 Step.1 所示。 
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第二步驟為電荷重佈模式，關閉開關 Sv，浮接比較器負端，於是比較器

負端之電荷將進行電荷重佈。同時將各參與誤差計算步驟的電容，其下板開

關之位置，切換為和 Step.1 完全反向之位置，如圖 3-15 之 Step.2 所示。且

得到此時比較器負端之電壓為： 

cal

cal
REFdac ZCC

ZCVV
++

+
=

77

7
)2(

2           （3.3） 

接著第三個步驟開始則是轉換模式，設定各參與誤差計算步驟的電容，

其下板開關之位置保持在 Step.2 之位置，將比較器負端之電壓 Vdac(2)逐步逼

近至 VREF，如圖 3-15 之 Step.3~10 所示。 

定義數位化之運算子為 ( )xD ，符號 D 為表示一個「數位化」之動作的

算符（Operator），如 ( )sVD 則是表示將類比電壓 Vs數位化。 

在 Step.3~10 數位化 Vdac(2)之結果可以表示成： 

( ) ( ) ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ −
=⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
++

−
=−=

SUM
REF

cal
REFdacREFdac C

CCVD
ZCC

CCVDVVDVD 77

77

77
)2()2(  （3.4） 

由上式（3.4）可以觀察到，當 7C 與 7C 相等時，也就是ΔC7為零時，電

壓 Vdac(2)數位化後之為 0，此時電容 7C 為理想值且無誤差。且 7C 若小於 7C 則

可以數位化，故定義為負向誤差。 

加入二補數系統的概念，將式（3.4）轉化成二補數系統後寫成： 

( )
⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −=⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ Δ−
=

2
22

7
7

)2(
tot

SUM
REF

SUM
REFdac

CC
C

VD
C

CVDVD     （3.5） 

為了推導 ( ))2(dacVD 與 C7之誤差量的關係式，將式（3.5）重新整理後，

重新表示成如下之型式： 
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由式（3.6）可知，加入了 Calibration DAC 後，比較器負端多了 Zcal項，

該項為一個小於 1 但是接近 1 的數值。故在定義 C7之誤差時，將其定義成

「相對」於比較器負端電容值總和 CSUM之誤差。式（3.6）顯示這結果和之

前是一樣的，則當 totCC =72 時則無誤差，此值為 0。 

定義 C7誤差數位化後為 DE7，表示成： 

⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−=

SUM

tot

SUM
REFE C

C
C
CVDD

2
7

7          （3.7） 

則由式（3.6）與（3.7）可以得到兩者之關係： 

( ) 7)2( 2 Edac DVD =             （3.8） 

( ))2(7 2
1

dacE VDD =             （3.9） 

故由式（3.9）可知，若要由數位化、且轉換成二補數系統表示法後的

( ))2(dacVD 找出 C7之誤差量，所需要的運算僅僅是把數位碼 ( ))2(dacVD 右移一位

即可。 

 

3.6.2. 計算待校電容陣列中MSB-1電容負向誤差之方法 

接著進入計算 MSB-1電容 C6誤差量的步驟，在這步驟中必須排除已完

成誤差計算的電容 C7，對該次誤差計算的影響。也就是在預先充電、電荷

重佈模式、以及數位化轉換模式時，將電容 C7之下板開關位置保持一定，

不論固定接地（0）或是固定接 VREF（1）皆可。 
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其計算 MSB-1電容 C6之負向誤差的方式，如圖 3-16 所示： 
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圖 3- 16 以提出之誤差計算演算法計算 C6之負向誤差的方式 

 

參數定義和前一個小節相同，故在此不多加贅述，加入計算 C6之誤差

量時的定義參數： 
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77 2
CCC tot Δ−=  表示 MSB 電容之實際值有了大小為ΔC7之誤差量，

MSB 電容之理想值，為參與誤差計算步驟之電容陣列中，所有電容值總和

之一半。 

66 4
CCC tot Δ−=  表示 MSB-1電容之實際值有了大小為ΔC6之誤差量，

MSB-1電容之理想值，為參與誤差計算步驟之電容陣列中，所有電容值總和

之
4
1
。 

676 4
CCCC tot Δ+Δ+=  表示除了 MSB 電容與 MSB-1電容之外，參與誤差

計算步驟的電容陣列中，剩下的電容值總和。 

在第一個步驟，也就是預先充電模式時，將開關 Sv導通，於是比較器負

端連接至參考電壓 VREF，此時比較器負端電壓 Vdac(1)為 VREF。此時設定各參

與誤差計算步驟的電容，其下板開關之位置如圖 3-16 之 Step.1 所示。 

第二步驟為電荷重佈模式，關閉開關 Sv，浮接比較器負端，於是比較器

負端之電荷將進行電荷重佈。同時將各參與誤差計算步驟的電容，其下板開

關之位置，切換為和 Step.1 完全反向之位置，如圖 3-16 之 Step.2 所示。且

得到此時比較器負端之電壓為： 

cal

cal
REFdac ZCCC

ZCCVV
+++

++
=

667

67
)2(

2            （3.10） 

接著第三個步驟開始則是轉換模式，設定各參與誤差計算步驟的電容，

其下板開關之位置保持在 Step.2 之位置，將比較器負端之電壓 Vdac(2)逐步逼

近至 VREF。如圖 3-16 之 Step.3~10 所示。 

定義數位化之運算子為 ( )xD ，符號 D 為表示一個「數位化」之動作的

算符（Operator），如 ( )sVD 則是表示將類比電壓 Vs數位化。 
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在 Step.3~10 數位化 Vdac(2)之結果可以表示成： 
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                  （3.11） 

由上式（3.11）可以觀察到，當 6C 與 6C 相等時，也就是ΔC6為零時，

電壓 Vdac(2)數位化後之為 0，此時電容 6C 為理想值且無誤差。且 6C 若小於 6C

則可以數位化，故定義為負向誤差。 

加入二補數系統的概念，將式（3.11）轉化成二補數系統後，加以整理

表示成： 
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      （3.12） 

由式（3.12）可知，加入了 Calibration DAC 後，Zcal項依然存在，該項

為一個小於 1 但是接近 1 的數值。故在定義 C7與 C6之誤差時，將其定義成

「相對」於比較器負端電容值總和 CSUM之誤差。式（3.12）顯示這結果和

之前是一樣的，當則 totCC =72 且 totCC =64 時則無誤差，此值為 0。 

定義 C6誤差數位化後為 DE6，表示成： 

⎭
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6            （3.13） 

則由式（3.7）與（3.12）、（3.13）可以得到三者之關係： 
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( ) 76)2( 2 EEdac DDVD +=              （3.14） 

( )[ ]7)2(6 2
1

EdacE DVDD −=             （3.15） 

故由式（3.15）可知，若要由數位化、且轉換成二補數系統表示法後的

( ))2(dacVD 找出 C6之誤差量，所需要的運算僅僅是把數位碼 ( ))2(dacVD ，減去

C7之誤差量後（以數位方式，排除 C7之誤差量後），再右移一位即可。 

將式（3.15）延伸後可得負向誤差通式： 

( ) ( )[ ] ( )
⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧

−= ∑
+=

7

1
)2(2

1
xp

EdacE pDxVDxD           （3.16） 

故由式（3.16）可知，若要由數位化、且轉換成二補數系統表示法後的

( ))2(dacVD 找出所對應 x 號電容 Cx之誤差量，需要的運算是將 x 號電容 Cx經

由誤差計算演算法，出現在比較器負端之電壓 Vdac(2)數位化後，且以二補數

表示的數位碼 ( ))2(dacVD ，減去由 MSB 電容累積至（x+1）號電容之誤差量後，

再右移一位即可。 

以兩種例子說明負向誤差計算的方式後，可以得到一個關於電容誤差量

的通式，由此通式我們可以知道該以哪些數位元件完成其後端的計算電路。 

 

3.6.3. 計算待校電容陣列中 MSB 電容正向誤差之方法 

在先前的章節中，提出了藉由交換電容充放電順序，使用單一參考電壓

就能完成誤差計算的方式。在此以計算 MSB 電容 C7之誤差說明其操作，如

圖 3-17 所示。並假設 C7有因製程之非理想性導致其值上升所造成之誤差，

定義該誤差為「正向誤差」。 
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圖 3- 17 以提出之誤差計算演算法計算 C7之正向誤差的方式 

 

定義與前方 3.6.1 小節不同之參數如下： 

77 2
CCC tot Δ+=  表示 MSB 電容之實際值有了大小為ΔC7之誤差量，

MSB 電容之理想值，為參與誤差計算步驟之電容陣列中，所有電容值總和
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之一半。 

77 2
CCC tot Δ−=  表示除了 MSB 電容之外，參與誤差計算步驟的電容陣

列中，剩下的電容值總和。 

在第一個步驟，也就是預先充電模式時，將開關 Sv導通，於是比較器負

端連接至參考電壓 VREF，此時比較器負端電壓 Vdac(1)為 VREF。此時設定各參

與誤差計算步驟的電容，其下板開關之位置如圖 3-17 之 Step.1 所示。 

第二步驟為電荷重佈模式，關閉開關 Sv，浮接比較器負端，於是比較器

負端之電荷將進行電荷重佈。同時將各參與誤差計算步驟的電容，其下板開

關之位置，切換為和 Step.1 完全反向，如圖 3-17 之 Step.2 所示。且得到此

時比較器負端之電壓為： 

cal

cal
REFdac ZCC

ZCVV
++

+
=

77

7
)2(

2             （3.17） 

接著第三個步驟開始則是轉換模式，設定各參與誤差計算步驟的電容，

其下板開關之位置保持在 Step.2 之位置，將比較器負端之電壓 Vdac(2)逐步逼

近至 VREF。如圖 3-17 之 Step.3~10 所示。 

定義數位化之運算子為 ( )xD ，符號 D 為表示一個「數位化」之動作的

算符（Operator），如 ( )sVD 則是表示將類比電壓 Vs數位化。 

在 Step.3~10 數位化 Vdac(2)之結果可以表示成： 
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由上式（3.18）可以觀察到，當 7C 與 7C 相等時，也就是ΔC7為零時，

電壓 Vdac(2)數位化後之為 0，此時電容 7C 為理想值且無誤差。且 7C 若大於 7C
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則可以數位化，故定義為正向誤差。 

因為是正向誤差，故不需要轉成二補數系統表示法，直接將式（3.18）

整理後寫成： 
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                  （3.19） 

為了推導 ( ))2(dacVD 與 C7之誤差量的關係式，將式（3.19）重新整理後，

表示成如下之型式： 
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由式（3.20）可知，加入了 Calibration DAC 後， Zcal項依然存在，該項

為一個小於 1 但是接近 1 的數值。故在定義 C7之誤差時，將其定義成「相

對」於比較器負端電容值總和 CSUM之誤差。式（3.20）顯示這結果和之前

是一樣的，當則 totCC =72 時則無誤差，此值為 0。 

定義 C7誤差數位化後為 DE7，表示成： 
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則由式（3.20）與（3.21）可以得到兩者之關係： 

( ) 7)2( 2 Edac DVD =               （3.22） 

( ))2(7 2
1

dacE VDD =               （3.23） 
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故由式（3.23）可知，若要由數位化後的 ( ))2(dacVD 找出 C7之誤差量，所

需要的運算僅僅是把數位碼 ( ))2(dacVD 右移一位即可。 

如此我們完成整個演算法的推演，在僅使用一個參考電壓的情況下可以

藉由交換電容充放電順序，完成雙向的誤差量數位化動作；此外我們導入二

補數系統的概念，利用簡單的運算便可完成補償雙向的誤差量。 

 

3.7. 加入校正演算法之電路動作流程 

在此章節中，我們將所提出的新穎之誤差計算方式加入 SA ADC 的電路

中，其操作流程如圖 3-18 所示。 

 

圖 3- 18 加入新穎的誤差計算演算法之電路動作流程圖 

 

在開啟電源後，電路的動作分成兩個模式： 

模式一為誤差計算模式（Error estimation phase），顧名思義為找出誤差

且計算誤差後、將其儲存的模式，其操作如圖 3-19 所示。 

在此模式中，引用所提出之新穎的誤差計算演算法，由 MSB 電容 CN

依序往下至 LSB 電容 C1，用由高至低之方式（Top-down），逐步找出待校正

之 N 位元電容陣列中，各電容之「正向誤差」與「負向誤差」且數位化之。 

其中負向誤差以二補數系統表示後，與正向誤差作「OR」之操作，結

合成真正的誤差量。最後送入後端的數位電路，進行一些加、減、右移、符
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號延展（Sign extension）後，儲存於暫存器中，結束誤差計算模式。 

 

圖 3- 19 誤差計算模式時之動作流程圖 

 

誤差計算模式結束後，所計算出來的誤差將會被儲存在暫存器中，直到

重新開機、或是啟動重置（Reset）訊號時才會再次動作，此校正方式是屬

於前景校正（Foreground calibration）的方式。 

模式二為具校正功能之正常轉換模式（Normal conversion with 

calibration phase），在誤差計算模式後自動切換，其操作如圖 3-20 所示。 

 

圖 3- 20 具有校正功能的正常轉換模式之動作流程圖 

 

在此模式中之動作與一般 SA ADC 無太大差異，但是在進行連續近似動

作於已校正之 N 位元數位類比轉換器的同時，會根據每個位元在轉換時的

比較器輸出，去判定是否要累積此位元相對應的電容之誤差量。 
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電路在進行比較器之偏移電壓清除（Offset cancellation）、對輸入信號進

行取樣保持（Sample & hold）之動作後，開始在已校正的 N 位元數位類比

轉換器中，對較高的 N 位元進行 SA ADC 標準之連續近似式二分搜尋的動

作。在此動作中將依序由 MSB 至 LSB，對取樣保持後的輸入信號做逼近；

而在逼近同時，根據每個位元在比較時的比較器輸出為 0 或 1，去判斷是否

要將此位元所對應的電容之誤差量，加入累積的誤差校正項中。 

完成連續近似之動作於已校正的 N 位元數位類比轉換器後，電路將利

用未校正的 M 位元數位類比轉換器，完成剩下較低的 M 位元之連續近似逼

近動作；此 ADC 之解析度即為（N+M）位元。 

在完成較低的 M 位元之連續近似逼近動作後，此 SA ADC 已經成功的

解出一組長度為（N+M）位元的未校正之數位輸出碼；同時也根據較高的 N

位元之輸出，累積了一組此未校正之數位輸出碼所對應的校正項。在最後轉

換結束後，電路準備重置進行下次轉換前，利用一個加法器將此未校正之數

位輸出碼，與其所對應的校正項相加，最終可以得到一筆已經校正的數位輸

出碼。 

把此已校正之數位輸出碼暫存於輸出暫存器後，電路將舉起抓取信號

（Data fetch signal）通知儀器抓值，將此碼以並列（Parallel）之方式一次輸

出，完成一次的具有校正功能之正常轉換模式。電路於是重置比較器兩端之

輸入後，進入下次具有校正功能之正常轉換模式，直到關掉電源為止。 

 

3.8. 以電路之行為模型驗證所提出之演算法 

在此章節中，我們利用 Matlab 軟體建立此含校正功能之 SA ADC 行為

模型，先以行為模型驗證所提出之演算法的可行性，分別驗證三種狀況下的

校正可行性。 
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此三種範例分別是：最大可校正的誤差於 MSB 電容 CN之範例、最大可

校正之常態分布的亂數誤差於所有 DAC 之範例、以及根據之前下線所測量

得到的誤差量代入之範例。 

模擬時之共通設定為：參考電壓 1 伏特、供應電壓 1 伏特、地電壓 0 伏

特、時脈頻率 350k Hz。 

輸入信號則設定為：峰對峰振幅-1 dBFS、速度 1k Hz（模擬弦波輸入）。

起始電壓-0.2 伏特、終點電壓 1.2 伏特、速度 1 Hz（模擬漣波 Ramp 輸入）。 

SA ADC 則模擬十二位元之設計，待校正之較高位元二進位加權電容式

數位類比轉換器（Main DAC）為七位元（N=7）、不校正之較低位元二進位

加權電容式數位類比轉換器（Sub DAC）為五位元（M=5）、校正用之二進

位加權電容式數位類比轉換器（Calibration DAC）為七位元。如之前 3.6 小

節之參數設定與符號。 

另外為了模擬製程上 MIM 電容的非理想性，所有構成數位類比轉換器

之單位電容，都以亂數產生標準差為 0.1％之誤差，且假設此誤差是呈現常

態分布在總計 287 個單位電容之中。ㄧ個單位電容理想值為 24f 法拉。 

同時也考慮佈局時可能產生的三個寄生電容，參考之前下線經驗，將其

值藉由 RC 抽取檔案取出後定義如下： 

CM：位於比較器負端對地之寄生電容，大小約為 90f 法拉。 

Cp：位於 Sub DAC 陣列中，所有電容上板之共同點對地之寄生電容，

大小約為 16f 法拉。 

Cpc：位於 Calibration DAC 陣列中，所有電容上板之共同點對地之寄生

電容，大小約為 76f 法拉。 
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3.8.1. 範例一：最大可校正於 MSB 電容之誤差 

於此範例中，我們假設所有誤差都發生在待校正之最高 7 位元的數位類

比轉換器之中。因為 MSB 電容 C7對此類比數位轉換電路的準確性有著決定

性的影響，故只要能校正此電容所造成之誤差，對於其他種類的誤差理論上

也能成功校正。其電容值之設定如表 3-1 所示，經由校正演算法得到之誤差

量如圖 3-21 所示。 

表 3- 1 範例一之電容值設定 
Sub DAC 5-bit 

CS0 CS1 CS2 CS3 CS4   Cs Cp 

1.001 1.998 4.009 7.994 15.993   1.003 0.652 
Main DAC 7-bit 

C1 C2 C3 C4 C5 C6 C7  Cm 

1.002 2.005 3.998 8.001 16.005 31.996 62.972  3.699 
Calibration DAC 7-bit 

CE0 CE1 CE2 CE3 CE4 CE5 CE6 Cc Cpc 

0.998 1.998 3.992 7.998 15.993 32.002 64.001 1.005 3.148 

 

 

圖 3- 21 範例一模擬時由提出之校正演算法求出之誤差量 

 

LSB                  MSB 
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而其校正前的頻譜圖如圖 3-22 所示，校正後的頻譜圖如圖 3-23 所示。

可以看見在圖 3-23 中，諧波失真（Harmonic distortion）被大幅降低，因此

能將其 ENOB 校正到高於 11 位元。 

 

圖 3- 22 範例一校正前的頻譜分析圖 

 

 

圖 3- 23 範例一校正後的頻譜分析圖 

 

SNDR : 45.58 dB 
ENOB : 7.28 bits 

SNDR : 71.38 dB 
ENOB : 11.57 bits 
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而其校正前的積分非線性誤差（Integral Nonlinearity, INL）圖如圖 3-24

所示，校正後的 INL 圖則如圖 3-25 所示，可以看到 INL 在校正後是有大幅

改善的。由 INL 與頻譜分析圖得知此校正方式在範例一下的確是可行的。 

 

圖 3- 24 範例一校正前的 INL 圖 

 

 

圖 3- 25 範例一校正後的 INL 圖 
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3.8.2. 範例二：最大可校正的亂數誤差 

誤差實際上不只會出現在 Main DAC，較低位元的 Sub DAC 也會出現誤

差，但是 Sub DAC 之誤差對電路影響相對的較小。 

同理 Calibration DAC 也不可能毫無誤差，我們只能用有限精準度的

Calibration DAC 去克服各種可能出現的誤差。 

在此範例下我們以亂數產生標準差為 x ％之誤差，且假設此誤差是常態

分布的。將此誤差加入到構成 Main DAC、Sub DAC、Calibration DAC 的單

位電容中，觀察所能應付的最大 x 值為何。 

其電容值之設定如表 3-2 所示，而經由校正演算法得到之誤差量如圖

3-26 所示。 

表 3- 2 範例二之電容值設定 
Sub DAC 5-bit 

CS0 CS1 CS2 CS3 CS4   Cs Cp 

1.004 1.991 4.014 7.960 16.059   0.999 0.652 
Main DAC 7-bit 

C1 C2 C3 C4 C5 C6 C7  Cm 

0.995 2.009 3.984 8.037 15.939 32.119 63.734  3.699 
Calibration DAC 7-bit 

CE0 CE1 CE2 CE3 CE4 CE5 CE6 Cc Cpc 

0.995 2.008 3.985 8.035 15.937 32.129 63.745 0.998 3.148 

 

在此範例下我們得到最大之 x 值為 0.4，表示有亂數且呈現常態誤差的

分布加入到各個單位電容當中，其值為 0.4％個標準差之大小。由錯誤計算

圖可以看出其約是如何分佈。 
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圖 3- 26 範例二模擬時由提出之校正演算法求出之誤差量 

 

而其校正前的頻譜圖如圖 3-27 所示，校正後的頻譜圖如圖 3-28 所示。

可以看見在圖 3-28 中，諧波失真（Harmonic distortion）被大幅降低，因此

能將其 ENOB 校正到高於 11 位元。 

 

圖 3- 27 範例二校正前的頻譜分析圖 

 

消除了諧坡失真後，我們可以得到較高的 SNDR 與 ENOB 值，證明提

出之演算法也能應付隨機誤差。 

LSB                  MSB 

SNDR : 52.52 dB 
ENOB : 8.43 bits 
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圖 3- 28 範例二校正後的頻譜分析圖 

 

而其校正前的積分非線性誤差（Integral Nonlinearity, INL）圖如圖 3-29

所示，校正後的 INL 圖則如圖 3-30 所示，可以看到 INL 在校正後是有大幅

改善的。由 INL 與頻譜分析圖得知此校正方式在範例二下的確是可行的。 

 

圖 3- 29 範例二校正前的 INL 圖 

 

SNDR : 69.74 dB 
ENOB : 11.29 bits 
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圖 3- 30 範例二校正後的 INL 圖 

 

隨機誤差出現在各個數位類比轉換器中，這是比較符合實際情形的行為

模型，要以有限精準度的 Calibration DAC 去校正 Main DAC 的同時，還要

小心其誤差對 Sub DAC 的影響。 

Sub DAC 負責較低五位元的轉換，所以它可承受的誤差量將遠大於

Main DAC。不過也由於並未對 Sub DAC 實行校正演算法，所以要當其誤差

過大時將會在校正後影響整體 ADC 效能。 

兩個橋接用的單位電容 Ccal與 Csub也是我們注意的，此兩個單位電容負

責連接 Main DAC 與 Sub DAC 和 Calibration DAC。實際影響為 Sub DAC 和

Calibration DAC 之電容上板分壓到 Main DAC 端的電壓值。 

 

3.8.3. 範例三：由先前下線經驗所得到之誤差 

由之前下線編號為 T18-96D-159 的晶片測量結果，我們可以得知有哪些

電容可能會有較大的誤差發生，試著將這些電容值加入行為模型中，觀察在
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此範例下的校正結果。 

經由先前的測量結果可以整理出其誤差模型，將其誤差模型加入此具有

校正功能之 SA ADC 行為模型中。而 Calibration DAC 方面因為其走線方式

與位元數和 Main DAC 相同，故將 Calibration DAC 之誤差設定如同 Main 

DAC。其電容值之設定如表 3-3 所示，而經由提出之校正演算法所求得之誤

差如圖 3-31 所示。 

表 3- 3 範例三之電容值設定 
Sub DAC 5-bit 

CS0 CS1 CS2 CS3 CS4   Cs Cp 

1.064 2.123 4.253 8.513 17.060   1.063 0.652 
Main DAC 7-bit 

C1 C2 C3 C4 C5 C6 C7  Cm 

1.062 2.131 4.256 8.455 16.904 33.652 67.231  3.699 
Calibration DAC 7-bit 

CE0 CE1 CE2 CE3 CE4 CE5 CE6 Cc Cpc 

1.061 2.129 4.258 8.455 16.906 33.653 67.238 1.063 3.148 

 

 

圖 3- 31 範例三模擬時由提出之校正演算法求出之誤差量 

 

而其校正前的頻譜圖如圖 3-32 所示，校正後的頻譜圖如圖 3-33 所示。

LSB                  MSB 
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可以看見在圖 3-33 中，諧波失真（Harmonic distortion）被大幅降低，因此

能將其 ENOB 校正到高於 11 位元。 

 

圖 3- 32 範例三校正前的頻譜分析圖 

 

 

圖 3- 33 範例三校正後的頻譜分析圖 

 

而其校正前的積分非線性誤差（Integral Nonlinearity, INL）圖如圖 3-34

SNDR : 58.19 dB 
ENOB : 9.37 bits 

SNDR : 71.08 dB 
ENOB : 11.51 bits 
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所示，校正後的 INL 圖則如圖 3-35 所示，可以看到 INL 在校正後是有大幅

改善的。由 INL 與頻譜分析圖得知此校正方式在範例三下的確是可行的。 

 

圖 3- 34 範例三校正前的 INL 圖 

 

 

圖 3- 35 範例三校正後的 INL 圖 

 

由以上之行為模型模擬結果我們驗證所提出之校正演算法的確有效的



 87

改善待校 SA ADC 的非線性度（Non-linearity），而在接下來的章節，我們將

提出之演算法與先前的演算法加以比較，看看我們所提出的演算法是否有實

作上的價值。 

 

3.9. 與先前所提出之校正方法比較 

將我們所提出之校正方法與前兩篇校正經典互相比較，可以分成校正方

法、參考電壓要求、校正能力、誤差出現容許範圍等四項。其比較結果如下

表 3-4 所示。 

表 3- 4 與前三篇校正經典作比較 

 
Estimation 

method 
Calibration

method 
Required 
references 

Calibration 
capability 

Digitizable error 
range 

D. A. Houge 
1984 ISSCC 
[15,16,17] 

Digital Analog 

Dual 
precisely 

symmetric 
references 

Dual side 
errors 

VDD > VE > - VDD

K. S. Tan 
1985 U.S 

Patent 
[19,20] 

Digital Analog 
Single 

reference 
Positive side 
errors only 

< GND 
Limited to PN 

junction turn-on 
voltage 

H. 
Neubauer 

2001 ICECS 
[21] 

Digital Analog 
Single 

reference 
Positive side 
errors only 

< GND 
Limited to PN 

junction turn-on 
voltage 

This Work 
P. algorithm 

Digital Digital 
Single 

reference 
Dual side 

errors 
Rail-to-Rail 

 

表 3-4 顯示四項與之前校正法之比較，第一項為校正方式之比較： 

前三篇之校正方式皆為「混合信號式」校正，即是以數位演算法方式找

出誤差量後，再以 Calibration DAC 數位化後儲存。在校正的時候則透過
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Calibration DAC 將數位校正項轉換成類比電壓，於比較器負端扣除此校正

項。此種校正方法受限於類比減法器之精準度，同時會受到兩次 Calibration 

DAC 之非理想性的影響。 

所提出之校正演算法則是全數位校正，除了有可以隨製程變化而容易改

變設計的優點外，Calibration DAC 之非理想性對校正結果的影響也只有一

次，同時也不需要類比的減法器。 

第二項比較為參考電壓需求之比較： 

前三篇為了要應付正向與負向的誤差量，使其電阻串架構的 Calibration 

DAC 無論在何種誤差範例下都能完成數位化誤差量與補償校正項的功能，

使用了雙向的參考電壓去完成。然而此雙向的參考電壓卻需要精準對稱，若

沒有精準對稱則會對校正效果產生影響，要能提供精準對稱的雙向參考電壓

的電路十分難以實現，此為此校正法未能廣泛被採用的主因。 

在我們所提出的校正演算法中，藉由交換電容充放電順序與導入二補數

系統的概念，則只需要一個參考電壓就可以完成正向與負向的誤差量數位化

之功能，同時也能以二補數系統進行正向與負向的誤差校正項之補償。 

第三項比較為校正能力之比較： 

除了[15,16,17]提到導入雙向參考電壓與雙向供應電壓可以達到雙向校

正外，[19,20]和[21]則假設電容之誤差只會偏向某一方向，對於另一方向的

誤差發生時則含糊帶過。 

在我們所提出的校正演算法中，正向與負向的誤差量都能使用單向參考

電壓完成數位化，而正向與負向的誤差校正項則是以二補數系統進行補償。 

第四項比較為所能數位化的比較器負端電壓範圍： 

經過校正演算法後，比較器負端會出現一個相對於該電容誤差大小的類
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比電壓，在之前的作法中，因為預先充電之位準與連續近似逼近之位準為 0

伏特，故只有小於 0 伏特的比較器負端電壓可以數位化。同時此比較器負端

電壓可數位化範圍又受到 PN 接面導通電壓之影響，則可校正範圍除了先天

無法克服的 Calibration DAC 之精準度和比較器之分辨度外，還不能過低否

則將使開關的 PN 接面漏電。 

而所提出的校正演算法中，預先充電之位準與連續近似逼近之位準為

VREF，所以可用的範圍為大於 0 伏特且小於 VREF之間，在此之間不會受到

PN 接面導通電壓之影響，故可校正之範圍僅受限於 Calibration DAC 之精準

度與比較器之分辨度。 

在接下來的章節中進入實作設計部分，為了要將此演算法實現於電路中

需要哪些數位元件與類比元件，如何設計？其極限與要求為何？都將在下一

章中討論。 
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第四章 具校正功能之 12 位元 SA ADC 設計 

 

4.1. 提出之 SA ADC 架構 

在第三章中，我們提出了一種應用於 SA ADC 的新穎校正演算法，以校

正其數位類比轉換器電容陣列之不匹配性。下圖 4-1 顯示如何將此演算法應

用於實現一個具有校正功能之 SA ADC 的 SA ADC 中。 

VREF

Cc

Vdac

Cs

To calibration block

SR

VREF

VREF

SV

M
bits

Sub DAC Calibration DAC
VREF

Comparator 
with offset 

compensated

Vin Sample & Hold

K
bits

Calibrated output

N M K

Main DAC 
Under Calibration

N-bits

D11~D0,D-1,D-2

Non-calibrated output
D11~D0

Offset 
sample

switches

Digital calibration blockComparator output

 

圖 4- 1 提出之具校正功能的 SA ADC 架構圖 

 

其架構中可分成類比與數位兩部分。類比電路中包含一個取樣保持電路

（Sample and Hold）、一些用來做偏移電壓取樣及儲存的開關，以及一個具

有偏移電壓補償功能的比較器（A comparator with offset compensation）、以

及三組數位類比轉換器。 

數位類比轉換器內，包含負責較高之 N 位元的主要數位類比轉換器

（Main DAC），負責較低之 M 位元的次要數位類比轉換器（Sub DAC），以
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及在誤差計算模式時動作，負責數位化 Vdac電壓，一個 K 位元校正用數位類

比轉換器（Calibration DAC）。 

該主要數位類比轉換器決定 SAR ADC 的線性度，因此我們僅針對此主

要數位類比轉換器實行誤差校正演算法，在 Sub DAC 與 Calibration DAC 中

因為其解析度較低，我們假設其不需要進行校正。三個數位類比轉換器都是

由二進位加權式電容陣列所構成。 

我們的設計目標是一個十二位元的 SA ADC 之設計，故取 N+M=12。且

我們希望能在最小有效位元（Least significant bit, LSB）之後，多取更低的

兩個冗位元（Redundant bits, Guard bits）當作校正 LSB 之用，故取 K=M+2。 

數位部分分成三個區塊，第一個區塊為控制區塊（Controller block）、第

二區塊為暫存器與 ALU 區塊（Register Files & ALU block）、第三區塊為加

法器區塊（Adder）。這些區塊我們將其合稱為校正區塊（Calibration block），

且以此區塊取代電路中傳統的 SAR 控制器。 

此 ADC 設計可在未校正之轉換模式下，直接輸出未校正前的編碼；也

可以經由最末級的加法器取得校正後輸出編碼，此時稱其為校正輸出模式。 

 

4.2. 提出之 SA ADC 類比電路設計 

提出之 SA ADC 類比電路部份如圖 4-2 所示，由一個取樣保持電路

（Sample and Hold）、一些用來做偏移電壓取樣及儲存的開關、一個具有偏

移電壓補償功能的比較器級（An offset-compensated comparator）、以及上述

三組數位類比轉換器構成[23]。 
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■ 1 2 3 : Active in both phase
■ 2C 3C : Only active in 
Estimation phase
■ 2N 3N : Only active in 
Normal conversion phase

Vin

VREF

1
2
3

Calibration
Block

Bootstrapped switch

DAC

Comparator 
with offset 

compensated2

S/H
3C

3

2N

2C

2C

2N

3N

 

圖 4- 2 提出之 SA ADC 的類比電路方塊圖 

 

類比部分之時序圖如圖 4-3 所示，分成三個主要 phasesΦ1、Φ2、Φ3。

Φ2C、Φ3C 表示該等訊號僅在誤差計算模式啟動，Φ2N、Φ3N 表示該等

訊號僅在具校正功能的正常轉換模式作用。 

其中Φ1、Φ2 和Φ3 為非重疊（Non-overlapped）訊號，Φ1 主要是用

來清除上一次轉換所儲存的偏移量，Φ2 主要是用來儲存這次轉換要儲存的

偏移量，因此Φ1、Φ2 兩信號可以部分重疊，只要能在Φ2 信號結束時，完

成偏移電壓取樣及儲存即可。 

但是Φ2 和Φ3 不能有部份重疊發生，主要原因有二個：一為當Φ2 和

Φ3 重疊時，比較器級正端的電壓將會隨著 Vin而改變；二為當取樣保持電

路在取樣而Φ3 先發生時，這時用來取樣的電容還沒儲存到正確的輸入值。
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若此時就開始Φ3 轉換位元的相位，則在Φ3 的最終，DAC 轉換出來的值會

有誤差。 

D1 D2 D11 D12

φ1

φ2

φ3

Comp_result

13 clock cycle

14 clock cycle
Conversion rate  

圖 4- 3 類比部分之動作時序圖 

 

第一個 phase 記作Φ1，用來重置儲存於偏移電壓取樣電容內的電荷，

這在接下來的章節中將會仔細討論。 

第二個 phase 記作Φ2，用來對偏移電壓作取樣且儲存，在具校正功能

的正常轉換模式時還控制了取樣保持電路的動作。以上兩個 phase 無論在誤

差計算模式，或是具校正功能的正常轉換模式裡，其動作方式皆相同。 

第三個 phase 記作Φ3，在誤差計算模式中，總共執行預先充電、歸零、

電荷重佈、控制 Calibration DAC 做連續近似逼近、二補數系統轉換、與暫

存器寫入等動作，這些動作總計為 12 個時脈週期。而在具校正功能的正常

轉換模式下，則執行標準連續近似的動作，因為解析度為 12 位元，所以也

是同為 12 個時脈週期。 

在設計上為了實現低功率消耗，所以降低了整個 ADC 的操作電壓，將

其設定在 1 伏特，並且為了得到較高的訊號雜訊比（SNR），所以我們希望

ADC 能具備軌對軌（Rail-to-rail）的輸入範圍。若在低操作電壓下使用一般

的傳輸閘（Transmission gate, TG）開關，在輸入接近
2
DDV 時，會使得 NMOS
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及 PMOS 均為不導通（Dead zone），導致可用輸入信號範圍下降。 

這個問題可用低電壓製程（low-Vt process）[11]、或靴帶式倍壓開關技

術（Bootstrapping technique）[9][10]方式來解決。但由於低電壓製程將會提

高成本，因此不考慮採用這種方式解決，而改採用 Bootstrapped switch 的技

巧來克服此問題。 

且我們承襲自[3]之架構，將一端接輸入訊號並且另一端接 DAC 的方

式，並且在 DAC 的下板極之所有開關上，採用了[4]中的 Grounded-switches

的技巧，即是接 VDD或 GND兩個電位，確保此設計中的開關在低操作電壓

下仍可以正常開關。 

此外，考慮到偏移電壓（Offset voltage）會隨輸入信號不同而改變的緣

故，我們使用了簡單的輸出偏移量儲存[18]（Output offset storage）的方式。

使用這種方式我們可以根據不同的輸入信號儀器、不同的輸入信號振幅大

小、不同的輸入信號頻率，分別取樣相對應的偏移電壓，以期望偏移電壓對

電路的影響能降到最小。 

類比電路在具校正功能的正常轉換模式下之操作如圖 4-4 所示，在此模

式中我們以輸入信號 Vin當作偏移電壓之取樣儲存的基準。原因為比較器級

的一端為 Vin經過取樣保持電路後之輸出、一端為逼近至取樣保持後之 Vin

的 DAC 輸出。且在最終轉換結束後，兩端都會接近輸入信號 Vin，故以輸入

信號 Vin當作偏移電壓取樣儲存時的共模電壓。 
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■ 1 2 3 : Active in both phase
■ 2C 3C : Only active in 
Estimation phase
■ 2N 3N : Only active in 
Normal conversion phase

Vin

VREF

1
2
3

Calibration
Block

Bootstrapped switch

DAC

Comparator 
with offset 

compensated2

S/H
3C

3

2N

2C

2C

2N

3N

 

圖 4- 4 在具校正功能的正常轉換模式下類比電路之動作 

 

類比電路在誤差計算模式下之操作如圖 4-5 所示，在此模式中我們以參

考電壓 VREF當作偏移電壓之取樣儲存的基準。原因為比較器級的一端直接

接 VREF、另一端為經過校正演算法後，一個近似 VREF的電壓。在最終轉換

結束後，兩端都會接近參考電壓 VREF，故以參考電壓 VREF當作偏移電壓取

樣儲存時的共模電壓。 
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■ 1 2 3 : Active in both phase
■ 2C 3C : Only active in 
Estimation phase
■ 2N 3N : Only active in 
Normal conversion phase

Vin

VREF

1
2
3

Calibration
Block

Bootstrapped switch

DAC

Comparator 
with offset 

compensated2

S/H
3C

3

2N

2C

2C

2N

3N

 

圖 4- 5 在誤差計算模式下類比電路之動作 

 

以下我們將依序由取樣保持電路、具有偏移電壓補償功能的比較器級、

數位類比轉換器三個元件，介紹設計的方式。 

 

4.2.1. 取樣保持電路（Sample and Hold, S/H） 

在一般電壓的設計上，普遍都是採用傳輸閘（TG）來實現 S/H，但由於

我們要設計實現一個用於低電壓高解析的取樣保持電路，所以如果只使用

TG 來實現會產生兩個問題： 

一為在低電壓、且信號接近
2
DDV 時，TG 導通性不良的問題。此問題是

因為電晶體臨界電壓超過
2
DDV 而產生；我們使用 Clock boosting 的方法來解
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決。 

而另一個問題為使用 TG 所完成的 S/H 解析度有其限制，由於 S/H 中

TG 主要是做開關使用，所以一般都是操作在深三極管區（Deep triode 

region），若再加上使用 Clock boosting 的技巧，當 NMOS 開關導通時，汲、

源極兩端的電阻可以表示成： 

( )NinDD VtVV
L
WC

R
OXN

NON

22

1
,

−−⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

=
μ

           （4.1） 

因為使用了 Bootstrapped 開關技術，所以 TG 中的 PMOS 只是為了增加

Vin接近 VDD時的導通性，其實可以完全由一顆 NMOS 取代 TG，圖 4-6 所示

為一般的 Bootstrapped 開關架構。圖 4-7 為以 Hspice 模擬輸入不同電壓之導

通電阻變化情形，由圖可知，單用一種電晶體的開關其導通電阻變化甚大，

用 TG 且加上 Bootstrapped 開關完成則變化較小，而以 Constant VGS的方式

完成則可以得到最線性的導通電阻。 

=VSS

S/H S/H=1, Sample mode
S/H=0, Hold mode

inV

=VSS

Vout

C s

VDD

=VSS

N4

Global
reset

N5

Inv1

N1

C2C1

P1

N2

N3

P2

N4

 

圖 4- 6 常見的 Bootstrapped 開關架構[3] 
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圖 4- 7 各種不同架構的開關之導通電阻比較 

 

因此，我們採用如圖 4-7 所示，具最小導通電阻變異量的 Constant VGS

式開關。其目的是將輸入開關的閘、源極間電壓都能維持一個在固定的電壓

（VDD），如此對於不同大小的輸入信號，其導通電阻變化不大、並且較為線

性。 

此開關架構上主要是由一個用來儲存導通閘、源極間，所需之較高電壓

的電路，及將所儲存的電壓傳至輸入開關的閘、源極間這兩個部份所組成。

而為了使電容 C3 能儲存較高的電壓，故使用了 Boosted clock 的架構，其工

作原理和一般的 Bootstrapped 相似。 
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=VSS

=VSS

S/H
=VSS

=VSS

S/H

VDD

N4

Global
reset

N5

Inv1

N3
N2

N1

S/HC3C2C1

Vout

C s

N10N9

Vin

N8N7

P2

N12N11P1

N6

Vg

S/H=1, Sample mode
S/H=0, Hold mode

 

圖 4- 8 所使用的取樣保持電路[10] 

 

圖 4-8 左半部的 Boosted clock 架構，其功能主要是將 N2 的閘極電壓升

到 VDD及 2VDD-VtN兩個準位。當 S/H 的信號為低電位時，N3 的閘極電壓被

Boosted 到 2VDD-VtN，故 N3 會進入深三極管區，延著 C3 和 N6 的路徑將電

容 C3 兩端充電至 VDD，並且藉由 N11 及 N12 將 Vg接至地，使得 N10 為關

閉的狀態，故 S/H 電路進入了保持（Hold）的模式。 

當 S/H 信號切換為高電位時，N3 的閘極電壓為 VDD，開關 N6 為關閉的

狀態，而電容 C3 在保持模式時，已經將兩端保持成 VDD的壓降，故 N3 也

為關閉的狀態。此時將先前儲存於 C3 兩端的 VDD壓降，利用開關的方式傳

至輸入開關 N10 的閘、源極間，所以 N12 為關閉的狀態，且 P1、N7、N8

及 N9 都為導通的狀態，藉由這些開關的切換，將 C3 兩端的電壓 VDD傳至

N10 的閘、源極間，使得 S/H 電路進入取樣（Sample）的模式。 

因為 Vg可能是 0 至 2VDD之間的電荷，當沒加上 N11 時，N12 的 VDS為

2VDD，故 N12 有可能會燒毀。而當 Vg為 2VDD時，如果沒加上 N8，則有可

能會造成 N7 無法順利導通，使得 Constant VGS工作不正常，而達不到所想

要的需求，所以要加上 N8 及 N11 以增加電路的可靠度。 
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當 Vg為 2VDD時，此時輸入信號 Vin大小接近 VDD，而 N7 其閘、源極間

壓降為 0，故無法順利導通 N7。加入 N8 後，則此時 N8 之閘、源極間壓降

為 VDD，可以取代原本 N7 的功能導通 P1。 

當 Vg為 2VDD時，N11 和 N12 形成如一個共汲極放大器（源極隨耦器），

不導通的電晶體 N12 則如一個很大的負載電阻。如此跨壓在 N12 的 VDS只

有 VDD，同理跨壓在 N11 的 VDS也是 VDD，可以保障 N11 和 N12 都沒有燒毀

的危險。 

圖 4-9 為模擬整個 ADC 時，擷取 Sample & hold 電路的輸出點，作頻譜

分析後之結果，其 SNDR 為 81.06 dB，對應到 13.17 bits ENOB，符合 12 bits

解析度 ADC 的設計要求。 

 

圖 4- 9 取樣保持電路當輸入信號為 1k Hz 時之頻譜分析圖 

 

VDD : 1 V 
Fs : 50 kS/s 
SNDR : 81.06 dB 
ENOB : 13.17 bits 
512 points FFT 
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圖 4- 10 取樣保持電路當輸入信號為 25k Hz 時之頻譜分析圖 

 

圖 4-10 為當輸入信號接近 Nyquist frequency 時，取樣保持電路之輸出

頻譜，其 SNDR 為 78.58 dB，而 ENOB 為 12.76 bits，也符合設計之需求。 

 

4.2.2. 具偏移量補償功能的比較器級 

由於學長[3]所實現的比較器具有功率消耗極低、並且能達到軌對軌的輸

入範圍的特性，極適合應用於我們的設計中。但是其缺點就是該設計會產生

與輸入信號相關（Input-dependent）的偏移電壓（Offset voltage）。 

這種與輸入信號相關的偏移量，會隨輸入儀器不同、輸入信號大小、輸

入信號振幅不同而改變，將會對於高解析的 ADC 之效能有極大的影響，所

VDD : 1 V 
Fs : 50 kS/s 
SNDR : 78.58 dB 
ENOB : 12.76 bits 
512 points FFT 
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以若想將其用於我們的設計中，則需要對此偏移量進行消除或補償。根據我

們對目前發表的論文進行研究搜尋發現，大致上有三種能消除比較器的偏移

量方式。 

第一種為提出一種低消耗功率之比較器，且具備自我修正偏移量的設計

[1]，而這種的比較器在目前已知的文獻中，尚無人將其實現，主要可能原因

為比較器對於相差極小的差動輸入，較難比較出其差異。 

第二種為加入前置放大器來放大這微量的差動輸入，最後的輸出為閂鎖

（Latch）電路，並且每級放大器、以及每級的 Latch 電路都使用消除偏移電

壓的技巧[24]，但是由於我們已經有相當適合的超低耗能比較器，所以不考

慮這個方法。 

第三種則是使用前置放大器來降低比較器的偏移量影響，而前置放大器

每級也必須加入消除偏移量的技巧。因為我們已經有合用的比較器，所以我

們採用第三種方式來解決其偏移量的問題，只要能完成軌對軌的低功率前置

放大器，就可以和超低耗能的比較器串接，得到耗能最低的前置放大器與比

較器級。 

所使用的具有偏移量補償功能的比較器級如圖 4-11 所示[23,24]，我們

串聯四級的前置放大器以得到想要的增益。 

 

圖 4- 11 具有偏移量補償功能的比較器級 
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由學長[3]的量測可知，比較器的偏移量（記作 VOScomp）大約為 10mV

左右，若沒解決偏移量的問題，則有效位元將會減少最少 5 位元以上（設計

中一個 LSB 為 24.0
2
1
12 = mV，10mV 約為 96.40

24.0
10

= 個 LSB，約 5-6 位元），

故需要將偏移量降至
2
LSB

以下。推算前置放大器之增益， 1.0
100
10

= mV，所

以前置放大器的增益則最少要有 40 dB（100 倍放大）以上，並且由於前置

放大器本身也具有偏移量，故其本身也需要消除其偏移量。 

有兩種較簡單的方式可以消除前置放大器的偏移量，第一種是使用前置

放大器使用閉迴路（Close-loop）的方式，採用輸入偏移量消除（Input offset 

cancellation）的方式[25]。第二種便是使用開迴路（Open-loop）的前置放大

器做成輸出偏移量消除（Output offset storage）的方式[25]。 

若使用第一種架構需要前置放大器，則其增益要大於 20 dB 以上才能消

除偏移量，而因為使用的電壓小於 1 伏特，所以要用單級的架構來完成達到

高增益、且又有軌對軌的輸入範圍的放大器較為困難，再加上以閉迴路放大

器來完成，又會有穩定性的問題，故採用第二種方式來做前置放大器的偏移

量消除。 

採用第二種方式來完成偏移量消除，其每級的增益必須在 20 dB 以下，

如此最少需要串接兩級以上的前置放大器。且為了讓輸入信號範圍能達到軌

對軌、且在任一個輸入共模電壓位準時的增益都差不多，所以使用了第一級

前置放大器 PA1 當作電壓緩衝器，而前置放大器 PA2_1 及、PA2_2 為主要

的放大器。 

因為學長所完成的比較器（圖中標記成 COMP）[3]，在每次比較之後，

都會做一次重置的動作，其重置比較器之信號又與 Clock 有關，所以加入了

前置放大器 PA2_3 用來防止比較器的 Clock feed-through 效應。並且加入了

開關 S3_1 及 S3_2，以防止在儲存偏移量時，Clock feed-through 效應造成儲
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存之偏移量不正確。由於 PA2_1 和 PA2_2 之增益，會受到儲存偏移量的電

容（C1、C2、C3、C4）、與佈局後寄生電容之影響，造成其增益衰減，所以

PA2_3 也有補償整體放大器級增益的效果。 

在我們的設計中，並非每一級前置放大器都加入儲存偏移量的電容，主

要原因在於，當每級前置放大器都加入儲存偏移量的電容之後，前置放大器

將需要更大的輸出電流，才能在短時間內將兩輸入端之差值放大。而加大輸

出電流將會讓電路之功率消耗上升，故能減少儲存偏移量的電容使用數量，

也能降低整體消耗功率。 

由於 PA1 之增益較小，所以將其和 PA2_1 一起做偏移量消除，第三級

之 PA2_2 則為單級的偏移量消除，第四級之 PA2_3 則沒使用偏移量消除。

主要原因為一般比較器的偏移量都會比前置放大器高，所以我們假設前置放

大器的偏移量為 5mV，而在最差的情況下，COMP 的偏移量會經 PA2_3 衰

減再和 PA2_3 的偏移量相加。 

前三級因為採用偏移量消除設計，可以視為一 Offset-free 的等效放大器

級，偏移量經 Offset-free 的放大器級衰減回輸入端，其值將要小於
2
LSB

，所

以若不想在 PA2_3 的輸出加入儲存偏移量的電容，則前置放大器的增益需滿

足下式： 

2

2
2

21 3_22 PAin
PAPA A

VOSVOS
CC

CAALSB COMP
PA +≥⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+

⋅⋅⋅     （4.2） 

其中 APA1為 PA1 的增益、APA2為 PA2 系列（PA2_1~3）的增益，假設儲

存偏移量的電容 C1、C2、C3、C4 都為單位電容 C，且 PA2_2 及 PA2_3 的

輸入端寄生電容都為相等，即為 Cin，由 Post-layout simulation 萃取出其輸入

電容大概為 8f 法拉左右，在設計時將其帶入符合（4.2）式，如此 PA2_3 即

可不用加儲存偏移量的電容。 
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在提出之比較器級中所用之開關，其要傳遞的信號都為接近
2
DDV 左右的

電壓，為了避免開關導通性不良的情形，所以都採用 Bootstrapped 的靴帶式

倍壓開關來完成。 

由圖 4-3 我們可以了解比較器級內各開關的操作情形，Φ1 用來清除儲

存於 C1~C4 內，前一次轉換所儲存的 Offset 量。Φ2 則為將 PA1、PA2_1 及

PA2_2 的偏移量分別儲存於 C1~C4 中。Φ3 則導通開關 S3_1 和 S3_2 後，開

始進行具有偏移量消除功能的連續近似逼近之動作。 

偏移量儲存電容 C1（或 C2）兩個電容總共所儲存的電荷為： 

( )[ ]1_21121 PAPAPAPA VOSVOSAAC +⋅⋅⋅         （4.3） 

而 C3（或 C4）兩個電容總共所儲存的電荷為： 

[ ]2_223 PAPA VOSAC ⋅⋅            （4.4） 

 

4.2.2.1. 前置放大器（Pre-Amplifier） 

為了要得到較好的效能，所以我們希望輸入信號能達到軌對軌，如此便

需要有軌對軌輸入範圍的前置放大器，因此我們分析要使用那一種放大器才

能達到我們的需求。 

在低電壓供應下，有二種架構能實現軌對軌的前置放大器電路：一為使

用 Bulk-driven 的架構，其主要是從 Bulk 端來輸入信號，研究[26][27]之架構

發現，Bulk-driven 架構適合用於軌對軌的輸入信號，並且也能使用在低供應

電壓下操作。當使用 PMOS 來當輸入級時，其 VtP與 Bulk 電壓的關係式為： 

( )FBSF VVtVtP φφγ 22|||| 0 −−⋅+=         （4.5） 
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其中 Vt0為當沒有 Body effect 時的臨界電壓，其主要是藉由輸入差動電

壓來改變 VtP而得到差動的電流值，再由負載來將差動電流轉成差動電壓，

而可以控制負載來得到不同的增益。但是 PMOS 的源極與汲極對於 Bulk 端

存在著 PN 界面，其 PN 界面可能會造成漏電流的發生，而又由於我們的輸

入差動電壓很小，所以漏電流將會成為很嚴重的影響，故不太適合用在於我

們的設計。 

另一種則為輸入同時連接 P 及 N 型差動對，如[28][29]即是採用此一方

法來完成，但由於我們所使用的供應電壓小於 1 伏特，所以其所採用的疊接

（Cascode）負載電路就不能使用於我們的設計中。而[3]之架構可以使用於

較低電壓，且同時連接 P 和 N 型差動對的架構，但此架構在該論文中當做

比較器使用，所以只需要將其 Latch 的地方改成負載的型式，就能完成軌對

軌的前置放大器。 

因此我們來選擇適合用於低供應電壓的負載電路，一般差動放大器中可

運用二極體連接之電晶體或電流鏡、甚至是單純的 Current-source 來做為其

負載。但是由於本設計使用的電壓較低，所以電晶體可能會工作在次臨界區

域（Sub-threshold），故分析這個區域所用到之參數。在這個區域其電流公式

為[30][31][32]： 

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ −
⋅⋅≅

T

ds

T

gs
D V

V
V
VtV

L
WKi exp1exp

η
        （4.6） 

其中 η為次臨界區斜率參數（Sub-threshold slope factor），而 K為一個

製程相關的參數（Process-dependent parameter），符號
q
kTVT = 為溫度電壓，

在室溫下約為 25mV。而由電流之公式，可推導使用傳統差動放大器工作在

次臨界區時，其小訊號之電導（gm）參數為： 
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此時其輸出電阻 ro之倒數為： 
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                （4.8） 

由（4.7）式可知，次臨界區時的電流 iD很小，故 gm之值也很小，所以

當要放大 20 dB 左右，負載則為將增益加大的主要元件。只使用二極體連接

的電晶體或電流鏡來當負載，其在低電壓下之 ro可由（4.8）式看出，都不

足以將增益放大 20 dB 左右。故我們使用了連接成二極體的電晶體 Ro1 和負

電阻 Ro2 並聯，來提高負載電阻值[30]，兩者所並聯起來的負載電阻如下： 
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放大器的增益可以表示成： 

outmV RGA ×=               （4.10） 

其中 Gm和流過差動對電晶體的電流有關，由式（4.7）中可以看出，當

流過差動對電晶體的電流有最大值時，其 Gm有最大值，即是有最大增益。

流過差動對電晶體的電流最大值就是流過兩負載電阻的電流相加，將此電流

最大值以 ( ) ( )21
1

DD
T

m ii
V

MAXg +⋅=
η

代入式（4.10）中： 
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由（4.11）式中，發現其增益 GmRout的乘積值，只跟負載電晶體的寬長

比有關，所以當供應電壓下降時，其增益並不會有很大的改變，故此架構十

分適合應用於低供應電壓之設計下。 

而在設計上要得到正負載電阻值，故取
2

2

1

1

L
W

L
W

> 即可。 

圖 4-12 為我們所設計的前置放大器架構（PA1 與 PA2 系列皆如是），主

要原理是將輸入的差動電壓轉為差動電流，再經由負載將其轉為差動放大之

電壓。在輸入共模電壓較低時，由 P 型差動對將輸入電壓轉成電流，再藉由

N3 至 N6 所組成的負載轉換成電壓的型式；而在輸入共模電壓較高時，N 型

差動對也是將輸入電壓轉成電流，再由 P0 至 P3 所組成之電流鏡將電流複製

到輸出端，最後在由負載轉換成電壓的型式。 

然而輸入共模電壓介於兩者之間時，P 型及 N 型差動對將同時操作，而

最後是將其兩者的電流總和藉由負載轉成電壓，而由於此種前置放大器的輸

出最高在
2
DDV 左右。 

圖 4-13 為 PA1 的頻率響應，其各 Corner 下的增益範圍在 6.0 - 9.3 dB 之

間；而圖 4-14 為 PA2 系列的頻率響應，其各 Corner 下的增益範圍在 18 dB - 

23 dB。其最差的情形也符合（4.2）式，故在此比較器在供應電壓 1 伏特是

可行的。將設計上的負載之寬長比代入式（4.11），所計算出的增益大小也

和模擬相去不遠，另外式（4.11）即使電路加壓後，使電晶體操作在飽和區，

其亦成立。 
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圖 4- 12 提出之操作於低電壓下的軌對軌前置放大器設計 

 

 

圖 4- 13 供應電壓 1 伏特時 PA1 之頻率響應 
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圖 4- 14 供應電壓 1 伏特時 PA2 系列之頻率響應 

 

PA2 系列之增益，約 20 dB 左右已經是極限，若增益太大，則當 Offset

過大時，有可能使次級負載趨近飽和。 

該具有偏移電壓補償功能的最後一級為比較器，此比較器必須配合前置

放大器能有軌對軌輸入信號範圍，而且可以分辨出前置放大器所放大的微小

差動信號。 

 

4.2.2.2. 比較器（Comparator）[3] 

這個電路主要是由學長所提出之設計[3]，其使用 N4 及 N6 來形成之閂

鎖（Latch），並且為了解決 Latch 磁滯的問題，所以加入了重置（Reset）用

電晶體（N3、N5）來減低磁滯的影響，而最後再加一反向器將訊號拉至數
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位訊號位準，其架構如圖 4-15 所示。 

 

圖 4- 15 軌對軌之低耗能比較器 

 

此比較器的比較能力最小約為 1mV 左右，加上了前置放大器四級串接

後，可以將相差
2
LSB

的小信號放大到比較器可供比較的位準。但是此種具有

偏移電壓補償功能的比較器級，其頻寬卻被前置放大器一至四號給限制住，

若在之後的設計想把電路往更大的頻寬發展，首先要改良前置放大器的設

計，使其頻寬能更寬。 

 

4.2.3. 數位類比轉換器（Digital to Analog Converter） 

在這個部份主要由數位類比轉換器消耗之功率、不實行校正演算法的電

容不匹配度對電路之影響、佈局時的寄生電容對電路之影響、電容陣列在晶

片內所佔之面積，等這四方面來選擇我們所需要的數位類比轉換器（Digital 

to Analog Converter, DAC）。 

在 DAC 設計方面，一般都是由電阻或電容陣列所組成，而藉由連續近

似暫存器（SAR）所發出的控制信號來控制 DAC 中每一個電阻或電容是接
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地或是接參考電壓，再由分壓原理或電荷重佈（Charge redistribution）原理

來產生 Vdac電壓，即 DAC 的輸出電壓；再用 Vdac電壓與 Vin經取樣保持電路

後的值比較。將比較完後的比較器輸出傳遞至連續近似暫存器，接著進入下

一個位元的連續近似動作，逐步改變 Vdac電壓直到其逼近至 Vin為止。 

1C

S12

CC6 C7 C8 C9 C10 C11

Vdac

2 3C 5C 4C C 12

S11 S10 S9 S8 S7 S6 S5 S4 S3 S2 S1reset

REFV
=V SS

0C

Sa

 

圖 4- 16 一般的二進位加權電容式 DAC 

 

傳統二進位加權（Binary weighted）電容式 DAC 如圖 4-16 所示，其中

各元件之關係為 ii CC 21 =+ 且 10 CC = ，（i=1,2,3…,11），而就我們所關心的四點

來進行分析此種 DAC： 

先從功率方面來觀察，假設其需 14 個時脈週期來完成一次的轉換，並

且其主要時脈頻率最大值為 700k Hz，而取單位電容 C0為 24f 法拉，VDD與

參考電壓 VREF皆為 1 伏特，則其參考電壓的功率可以表示成一個和 Vin有關

的函式[3]，近似寫成： 

( ) ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −⋅⋅⋅≅ 22

0
12

2
1

6
52

14 inDD
CLK

inREF VVCFVPV          （4.12） 

其值大約在 1.6 至 4μW，其主要和 Vin大小有關，Vin小則消耗更多的功

率，反之亦然；這功率消耗在我們設計可容忍的範圍內。 

再來分析其電容不匹配度和寄生電容所造成的影響，假設有誤差量ε％

發生 MSB 電容 C12時，此時 C12接參考電壓、其餘電容接地的 Vdac電壓值可
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以表示成： 
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++

+
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1
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dac

CCi

CmisV
ε

ε             （4.13） 

將（4.13）式與理想 Vdac（ 5.0
2
1

=REFV 伏特）比較，發現若此 DAC 要得

到 11 位元以上的有效位元（Effective Number Of Bit, ENOB），則誤差量ε只

能為±0.097（％）。再考慮佈局和下線時產生之寄生電容影響，可知若要用

此架構在不實施校正演算法下，達到 11 位元以上的 ENOB，在經過實際下

線後，其可實現度幾乎為零。 

接下來討論此種 DAC 架構所占之面積問題，此種架構之 DAC 若使用

校正演算法或許可以將其修正到有 11 位元以上的 ENOB，但是其最大電容

高達 2048C，且整體 DAC 內之電容總和為 4096C。 

若以一個單位電容邊長 9μm x 9μm（使用 0.18μm 製程完成）計算，即

使不考慮走線寬度與兩單位電容間的間距，則此 DAC 之佈局所佔面積最小

也高達 576μm x 576μm 以上（每邊放 64 個單位電容，且採同心圓佈局計算

之）。實際下線時還需要考慮間距等問題以符合 DRC 規則，實際面積還會更

大，故並不實用。 

前述架構其可容忍誤差量過小，且佔較大晶片面積的主要原因是因為最

高位元電容值過大所致，為了解決這個問題，我們將整個 12 位元的 DAC 分

成兩個部份，其架構如圖 4-17 所示。 

此種架構將 Sub DAC 透過單位電容 C0與 Main DAC 相連接，由 Main 

DAC 負責較高位元的轉換，而 Sub DAC 負責較低位元的轉換。不但有效的

降低了電容的最大值，也降低了整體電容值總和。 
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圖 4- 17 將 DAC 陣列分成 Sub DAC 與 Main DAC 之架構 

 

因為 Sub DAC 的位元數較少，可容忍較高之電容誤差，故不對其實施

校正演算法。然而如何決定 Main DAC 及 Sub DAC 合適的位元數，期望 Sub 

DAC 之誤差量對整體 DAC 之精準度影響能降到最小，使此 DAC 能得到 11

位元以上的有效位元（ENOB）。 

首先討論 Va點之寄生電容 Cp對 Sub DAC 之影響，計算 Va點所能容忍

的最大寄生電容 Cp值，此值必須能使此 DAC 得到 11 位元以上的 ENOB。

在此我們假設每個電容具有良好的匹配性，而 Va點產生的寄生電容對於 Sub 

DAC 影響最嚴重，而 Sub DAC 又以 MSB 影響最大，經分析之後得： 

( )

( ) ( )
( ) pbitMDAC

bitMDAC
bitDACSub

bitDACSub

pa

C
C
CC

CCV
+

−+
−⋅

+−
=

−

12
1212

2)(

_
0

_
0__

1__

      （4.14） 

( ) ( ) ( )pabitMDACpdac CV
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=
12 _

0

0           （4.15） 

( ) ( )0=−= pdacpdacerror CVCVV            （4.16） 

其中 MDAC_bit 為 Main DAC 的位元數，Sub_DAC_bit 為 Sub DAC 的

位元數。可由（4.16）來推得表 4-1，由表中我們可知，佈局時 Va點產生的

寄生電容值 Cp，再加上 C0下板所產生的寄生電容，一般來說都要能小於 24f
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法拉，才能將 Sub DAC 之誤差量對電路的影響降到最小。 

由於佈局時的因素，5 位元的 Sub DAC 是由（25-1）個單位電容構成，

其寄生電容是由串接（25-1）個單位電容的上板之走線對地所產生，其值約

為 18f 法拉左右；若使用 6 位元的 Sub DAC，其寄生電容則是由串接（26-1）

個單位電容的上板之走線對地所產生，其值必會超過 24f 法拉以上。 

所以採用架構 1 來實現較為困難，而可由架構 2 及 3 兩者選擇其一。兩

者選擇主要考量到功率消耗方面，在同樣的單位電容下，第 2 種架構一定比

第 3 種架構消耗功率低，故最後採用第 2 種架構來實現。 

表 4- 1 分析位元數之結果比較 
Requirement：ENOB > 11 bits；Verror < ±1 LSB 

架構 MDAC_bit Sub_DAC_bit
Max. allowed Cap in 

node Va 
Power dissipation

1. 6-bit 6-bit 1.02C=24.36 f F 34.5 nW 
2. 7-bit 5-bit 1.03C=24.72 f F 40.7 nW 
3. 8-bit 4-bit 1.06C=25.58 f F 67.9 nW 

 

由於不對 Sub DAC 做校正，我們同樣可以由式（4.15）推得 Sub DAC

中電容 C5所能忍受的最大誤差量為何，此值必須仍能使此 DAC 得到 11 位

元以上的 ENOB。經推算後發現 C5能忍受約-7~+10％的誤差量發生，此誤

差值對於實際製程上來說是可實現的。 

在精準度方面，由於將整個 DAC 分成 Main DAC 和 Sub DAC 兩個部

份，所以準確度會比傳統的架構佳。假設有誤差量ε％發生在 MSB 電容 C12

時，此時 C12接參考電壓、其餘電容接地的 Vdac電壓值可以表示成： 

( ) ( )
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+++

+
= 11
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12

12

1

1

i
sub
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CCiZ

CmisV
ε

ε           （4.17） 

其中 Zsub表示由 C0串聯 Sub DAC 的等效電容值，寫成： 
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由式（4.17）與理想 Vdac（ε=0）做比較，則發現若此 DAC 欲得到 11

位元以上的 ENOB，則ε約能為±0.097（％），±0.097％以內的誤差，可實現

度仍然太低，故有對 Main DAC 實施所提出之校正演算法的必要，我們期望

電路之表現在經過校正後，能達到 11 位元以上的 ENOB。 

如此將 DAC 切成兩個部分，Sub DAC 之 MSB 電容 C5其值僅有 16C，

Main DAC 內之 MSB 電容 C12其值僅有 64C，整體電容值總和僅有 159C，

大幅降低了晶片內被 DAC 之電容陣列所佔去的面積。 

 

4.2.3.1. 加入 Calibration DAC 與寄生電容之影響 

為了要在實施校正演算法後，將一個出現在比較器負端，代表待校電容

之誤差量大小的類比電壓數位化，以進行我們所提出的全數位校正方式，我

們需要一組校正用數位類比轉換器（Calibration DAC）負責這個角色。 

由之前的討論中提到，我們希望 Calibration DAC 可以多取兩個冗位元

（Redundant bits, Guard bits）當作校正 LSB 之用，故我們取 Calibration DAC

的位元數為 Sub DAC 多兩個位元，也就是七位元的 Calibration DAC。 

提出之數位類比轉換器最終如圖 4-18 所示，包含一組負責較高之七位

元、且對其實行校正演算法的 Main DAC、一組負責較低之五位元的 Sub 

DAC、以及一組校正時負責數位化 Vdac值的七位元 Calibration DAC。 
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圖 4- 18 提出之數位類比轉換器架構 

 

Calibration DAC 的位元數直接影響了電路的最大校正能力，其選擇上有

些限制。若想要校正能力夠大，其位元數則必須向上延伸，位元數向上延伸

的話相對的電容數也要增加，這會導致電容面積再增加，所以只選擇七個位

元來實現 Calibration DAC。 

另外位元數若向下延伸，取更多的 Guard bits 以期望能校正的更精準，

我們會在前置放大器與比較器級碰到瓶頸。由於前置放大器之增益無法再增

加，每級增益 20 dB 已達到極限，若是往下延伸 Calibration DAC 之位元數，

可能會使比較器無法分辨這過小的電壓差異。 

以下我們將 DAC 加上各自的寄生電容後，討論其寄生電容對校正之精

準度之影響，DAC 加上各自走線時造成的寄生電容後如圖 4-19 所示。Cm表

示 Vdac點對地之寄生電容，Cp則表示 Va點對地之寄生電容，Cpc則表示 Vc

點對地之寄生電容；而符號 C 表示單位電容，其值約為 24f 法拉。 

這些寄生電容之來源皆是串接各單位電容的上板走線所造成，所以其值

會和各 DAC 之位元數成正比，連接越多的單位電容則走線越長，寄生電容

越大。 

Ci+1=2Ci, i=1,2,3,4,5,6 

Csi+1=2Csi, i=0,1,2,3 

CEi+1=2CEi, i=0,1,2,3,4,5 

C1=Cs0=CE0=Cc=Cs=C 
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圖 4- 19 加上寄生電容後的數位類比轉換器 

 

首先討論 Main DAC 內之影響最重大的 MSB 位元，若假設 MSB 電容

C7之誤差量為ε％，則當其接參考電壓、其餘電容接地的 Vdac電壓值可以表

示成： 
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其中 Zsub表示由 Cs串聯 Sub DAC 的等效電容值，寫成： 
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其中 Zcal表示由 Cc串聯 Calibration DAC 的等效電容值，寫成： 
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根據學長之佈局經驗，將位元數相等的 Cm和 Cpc用 80f 法拉代入、Cp

以 16f 法拉代入後，由式（4.19）推知，此時 MSB 電容 C7所能容忍的誤差

Ci+1=2Ci, i=1,2,3,4,5,6 

Csi+1=2Csi, i=0,1,2,3 

CEi+1=2CEi, i=0,1,2,3,4,5 

C1=Cs0=CE0=Cc=Cs=C 
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量大約和之前相同，約是±0.097％左右，也有必要實行校正。 

注意當 Cm增加時，加上 Zcal的影響，會使式（4.19）之分母增加，此時

原本應該是 REFV
2
1

的電壓會變的不滿 REFV
2
1

。也就是說 Cm和 Zcal主要的影響

是讓我們的輸入信號之動態範圍略為下降。 

同理，由之前的推算得知，電容對於其值向上增加的誤差量可以有更大

的容忍範圍，也是因為其值上升（電壓上升）與 Cm和 Zcal的影響（電壓下

降）正負相抵之故。 

接著討論 Sub DAC 之影響最重大的 MSB 位元，若假設 MSB 電容 Cs4

之誤差量為εs4％，橋接電容 Cs之誤差量為εs％；則當 MSB 電容 Cs4接參

考電壓、其餘電容接地的 Vdac電壓值可以表示成： 
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由式（4.22）和式（4.23）觀察，可以發現 Cm和 Zcal項對其影響非常小，

若此 DAC 欲得到 11 位元以上的 ENOB，則 MSB 電容 Cs4所能忍受的誤差

也和之前相當，約為-7~+10％。亦可以由上列二式來計算橋接單位電容 Cs

可容忍的誤差範圍，約為-3~+7％，對於實際製程來說，兩者都算是可實現

的範圍。 

經由以上的分析，我們證明儘管不對 Sub DAC 實施校正，其誤差量仍

不會影響電路的主要效能。 
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七位元的 Calibration DAC，其最大可數位化之 Vdac值為 31.75 LSB，可

由此推算出最大可校正之誤差為何。Main DAC 中對電路之 ENOB 影響最大

的電容為 MSB 電容 C7，重寫式（4.19），且將ε％的誤差代入 MSB 電容 C7

中，若 MSB 電容 C7接參考電壓、其餘電容接地的 Vdac7電壓值可以寫成： 
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i
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ε            （4.24） 

由第三章之結論，我們可以知道數位化後的 Vdac與 C7之誤差量數位編

碼 DE7之關係為： 

( ) ( )[ ] ( )0
2
1

777 =−== εdacdacdacE VVMaxVDMaxD         （4.25） 

聯立式（4.24）和式（4.25），發現當 Vdac(Max)有最大值 31.75 LSB 時，

此時ε為±1.5％，即為 MSB 電容 C7之最大可校正範圍。由於 Main DAC 內

的電容為二進位加權式電容陣列，我們也可以由式（4.26）推知其餘電容

C6~C1之最大可校正範圍。 
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接著我們專注在探討 Calibration DAC 的精準度上，Calibration DAC 之

精準度要為何，才能將整體 ADC 的 ENOB 校正回 11 位元以上。我們假設

MSB 電容 CE6之誤差量為εE6％，橋接電容 Cc之誤差量為εc％；當 MSB

電容 CE6接參考電壓、其餘電容接地的 Vdac電壓值可以寫成： 

( )

( )
( ) ( )

( ) ( )
∑

∑

∑
=

=

=

⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛
++−+++

⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛
++−+⋅+

++++

+
=

5

0
7

6

1

7

6

1
66

66

%5.111

%5.111
1

1

i
subm

i
cc

subm
i

cc

pcEEE

EE
c

ZCCCiC

ZCCCiC
CCiC

CV

ε

ε
ε

ε  

                  （4.27） 
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在此我們假設 Main DAC 內 MSB 電容 C7之誤差量為-1.5％，而要將整

體 ADC 的 ENOB 校正回 11 位元以上。我們可以比較其各電容的誤差量數

位碼 DEi，CE6有誤差和無誤差時所得到的誤差量之數位碼，差異要小於一個

LSB。聯立（4.27）和（4.28）得知，CE6可容許的誤差約為+8％。 

將電容 CE6可容許的誤差+8％代入 Calibration DAC 之行為模型

（Behavioral model），可以發現此時 Calibration DAC 之 EONB 約為五位元，

可以和式（4.26）相呼應。在式（4.26）中發現，我們對數位化後的 Vdac作

了「除二（右移一位元）」的動作，若 Calibration DAC 精準到七位元時： 

875.152/75.31 =  （LSB） 

但是電路中以二進位儲存此數位碼，故發生了捨位誤差，將 15.875 以

15.75 儲存之。則當 Calibration DAC 精準度只有較高之五位元時： 

5.152/31 =   （LSB） 

此值 15.5 則可以被完全儲存而不需捨位，和理想值 15.75 相比，其誤差

量不到 0.5 個 LSB，故可以認為以數位電路實行全數位校正法有著較高的容

錯度，且+8％之誤差對實際製程而言也是可以實現的範圍。 

接著討論橋接單位電容 Cc對 Calibration DAC 之影響，注意在探討 Cc

之影響時，我們無法由 Calibration DAC 之 ENOB 來探討。原因是 Cc其影響

的是「Va點分壓至 Vdac點之分壓值」，因為這分壓值「一起下降」的緣故，

其 ENOB 不會改變，故我們還是由誤差量之數位碼相差值，來估計 Cc最大

可容忍之誤差量。 

經過計算後發現 Cc其最大可容忍之誤差量為+9％，這對實際製程而言
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也是可以實現的範圍。我們將以上的計算結果代入 Matlab 建立之 ADC 行為

模型後驗證無誤，證明我們提出的 DAC 架構，具有以有效位元數有限的

Calibration DAC，將整體 ADC 的有效位元校正回 11 位元以上的能力。 

注意我們的計算方式都是由影響最大的 MSB 電容下手，若要推算其餘

的電容對電路之影響，可以簡單的由各元件之間的二進位加權比例關係推得

之，故在此不多加贅述。 

 

4.2.3.2. DAC 之消耗功率及其佈局考量 

DAC 之操作主要有清除偏移量模式Φ1、取樣及儲存偏移量模式Φ2 及

電荷重新分佈模式Φ3。當在清除偏移量模式Φ1 及取樣及儲存偏移量模式

Φ2 時，主要是將 DAC 的電容兩端接至地；而電荷重新分佈模式時，其 Vdac

點是浮接狀態，故 DAC 部分無靜態功率之消耗，因此在此處其數位類比轉

換器之功率主要由暫態功率所決定，藉此推導出[23]下式： 
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其中 FCLK是時脈頻率，C 為單位電容，D1到 D12為 DAC 之輸出。 
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藉由式（4.29），我們可以知道當單位電容 C 值愈小，所消耗功率就會

愈小，而主要由兩個方面來決定單位電容的值：即熱雜訊（Thermal noise）

的分析及製程限制，從分析熱雜訊的結果，可知能使用的電容值只需大於

10.7f 法拉即可，但由於此一電容值受限於製程佈局規則無法實現。故最後

考慮尖端放電之切角問題、在不違反佈局規則的前提下（Design rule），決定

使用的單位電容值約為 24f 法拉。 

在佈局方面，為了增進各電容之間的匹配度，故三組 DAC 中的電容陣

列都以對稱中心（Common-centroid）的方式來擺放電容，盡可能的讓各單

位電容在 X、Y 軸上能夠均勻對稱，來達到更好的電容匹配度。DAC 之佈

局方式如圖 4-20 所示，我們將三組 DAC 呈 L 狀排列，如此各橋接之單位電

容（Cs和 Cc）其走線距離（寄生於 Cs和 Cc兩端之電容）將約略相等。 

 

圖 4- 20 三組 DAC 之佈局 
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A 到 G 依序為 Main DAC 的電容 C7到 C1，I 到 M 依序為 Sub DAC 的電

容 Cs4到 Cs0，N 到 T 依序為 Calibration DAC 的電容 CE6到 CE0，H 為連接

Sub DAC 的電容 Cs，U 為連接 Calibration DAC 的電容 Cc。三組 DAC 總共

所佔面積約為 355μm x 220μm，其餘空白部份為 Dummy 電容。 

 

4.3. 提出之 SA ADC 數位電路設計 

為了將提出之演算法加入一個 SA ADC 中，我們將一個校正區塊加入電

路中（Calibration block），取代傳統的 SA ADC 之數位部份（SAR）。校正區

塊可分成三個主要區塊，第一個區塊為控制區塊（Controller block）、第二區

塊為暫存器與 ALU 區塊（Register Files & ALU block）、第三區塊為加法器

區塊（Adder），其架構方塊圖如圖 4-21 所示。 

 

圖 4- 21 提出之數位部分方塊圖 
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在接下來的小節中，我們以方塊圖解釋各數位區塊內的動作，及各數位

區塊內的數位電路動作之時序圖。 

 

4.3.1. 控制區塊（Controller block） 

控制區塊由兩塊主控制器區塊組合而成。控制器 A 於誤差計算模式時

控制整體電路之動作；控制器 B 則於正常轉換模式時控制整體電路之動作，

藉由一組多工器來切換控制器 A 與 B 之輸出，其架構如圖 4-22 所示。 

Comparator output
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Sub DAC
Control 
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Control 
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Sub DAC
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Main controller
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Ф3N
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Cali_Stop

Non-calibrated output
D11~D0

Auto Cali_Stop
Ext. Cali_Stop

Ext. Clock

Cali_Run

Clock generator

SAR
Controller B

(Active in 
Normal phase)

 

圖 4- 22 提出之控制區塊架構圖 

 

在誤差計算模式時，控制器 A 產生數組校正用的數位訊號，控制 Main 

DAC 與 Sub DAC 之電容下板開關的切換動作，且控制 Calibration DAC 完成

連續近似逼近之動作，同時也控制了暫存器與 ALU 區塊的數位運算之動

作。在正常轉換模式時，控制器 B 接收比較器的輸出並取代控制器 A 的功
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能，此時由其控制 Main DAC 與 Sub DAC 完成連續近似的動作。 

我們使用了一個名為 Cali_Stop 的訊號來分離誤差計算模式以及正常轉

換模式，這個訊號可以由控制器 A 在誤差計算模式結束後自動產生，如此

電路會進入具有校正功能的正常轉換模式。也可以由外部控制接腳直接輸

入，如此電路便進入不具校正功能的正常轉換模式，用以和具校正功能的正

常轉換模式相互驗證、比較。 

控制器 B 其結構就是一般的連續近似暫存器架構，其動作如表 4-2 所

示。由此表我們可知只要使用移位暫存器、多工器及一些邏輯電路即可完成

控制器 B 之架構。 

表 4- 2 控制器 B 之連續近似暫存器動作 
DAC switch control signal Co 

P C 
SR S7 S6 S5 S4 S3 S2 S1 SS4 SS3 SS2 SS1 SS0  

Φ1 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ2N 2 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3N 3 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 D11 
Φ3N 4 0 D11 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 D10 
Φ3N 5 0 D11 D10 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 D9 
Φ3N 6 0 D11 D10 D9 1 0 0 0 0 0 0 0 0 D8 
Φ3N 7 0 D11 D10 D9 D8 1 0 0 0 0 0 0 0 D7 
Φ3N 8 0 D11 D10 D9 D8 D7 1 0 0 0 0 0 0 D6 
Φ3N 9 0 D11 D10 D9 D8 D7 D6 1 0 0 0 0 0 D5 
Φ3N 10 0 D11 D10 D9 D8 D7 D6 D5 1 0 0 0 0 D4 
Φ3N 11 0 D11 D10 D9 D8 D7 D6 D5 D4 1 0 0 0 D3 
Φ3N 12 0 D11 D10 D9 D8 D7 D6 D5 D4 D3 1 0 0 D2 
Φ3N 13 0 D11 D10 D9 D8 D7 D6 D5 D4 D3 D2 1 0 D1 
Φ3N 14 0 D11 D10 D9 D8 D7 D6 D5 D4 D3 D2 D1 1 D0 

 

上表 4-2 所對應之開關符號如圖 4-18 或圖 4-19 所示，表中符號 P 表示

Φ1、Φ2N、Φ3N之操作，符號 C 表示目前動作之時脈週期數（Clock cycle），
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符號 Co則表示當前之比較器輸出位元。 

在Φ1 時電路之操作為清除上次轉換所儲存的偏移量，在Φ2N時則儲存

這次轉換所需要的偏移量、並且對輸入訊號做取樣、且重置 DAC 上板之電

壓，所以共多加兩次的 Clock cycle 來做上述兩個動作。 

在Φ3N時則進入保持模式，比較器將由 MSB 至 LSB 依序解出 12 個位

元，總計共十四個 Clock cycle 來完成一次的轉換。在轉換同時也會根據每

次比較器之輸出 Co為 0 或 1，來決定是否要將此電容所對應的誤差校正項，

加入此次轉換之編碼所對應的誤差校正項之中。 

主控制器 A 之架構如圖 4-23 所示，經由一個主控制器（DAC control 

signal generator），根據七種不同的 Capacitor index select signal，產生七種不

同的 DAC 開關之控制信號。 
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圖 4- 23 提出之控制器 A 之架構 
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這些 DAC 開關之控制信號為計算電容之「正向誤差」所需之信號；同

時這些信號會輸出至一組反向器陣列，以提供計算電容之「負向誤差」所需

之信號，由一組多工器與一個 Phase select signal，控制所需提供的誤差計算

信號之方向。 

DAC control signal generator 亦產生三個類比電路控制信號Φ1、Φ2C、

Φ3C。且在誤差計算模式下，控制 Calibration DAC 之連續近似的動作，將

七組數位化後的 D(Vdac)輸出至次級計算電路。將控制器 A 之動作以時序圖

表示，如圖 4-24 所示。 

群組 1（Group 1）之信號由控制器 A 之 Phase selector 產生，經由一個

Reset 信號觸發後開始電路的誤差計算模式，其中 Pos_Cali 表示提供正向誤

差計算信號，Neg_Cali 表示提供負向誤差計算信號，Calculate 信號是給次級

計算電路之控制信號。最後完成後舉起 Auto_Cali_Stop 信號，結束誤差計算

模式，進入具有校正功能的正常轉換模式。 

群組 2（Group 2）之信號由控制器 A 之 Capacitor index selector 產生，

信號 Cali_C7 至 Cali_C1 表示欲計算誤差的「待計算」電容編號，控制 DAC 

control signal generator 產生七種不同的誤差計算信號。當控制信號 Cali_C7

至 Cali_C1 輸入至次級計算電路的時候，則控制 ALU 單元計算該電容編號

所對應之電容誤差量。群組 2 之所有信號只發生於誤差計算模式，於正常轉

換模式時並不會舉起。 

群組 3（Group 3）內下標為 C之信號由控制器 A 之 DAC control signal 

generator 產生，總共可產生 7 種不同的電容誤差計算信號，將此電容誤差計

算信號輸出至一組反向器陣列，再由一組多工器選擇其輸出。則總計有 14

種不同的 Main DAC 與 Sub DAC 開關控制信號由控制器 A 輸出。 



 129

 

圖 4- 24 控制器 A 之時序圖 

 

我們以計算 Main DAC 的 MSB 電容 C7之負向誤差所需信號、與計算

Main DAC 的 MSB-1電容 C6之負向誤差所需信號、以及計算 Main DAC 的

MSB 電容 C7之正向誤差所需信號做範例，依序將控制器 A 之 DAC control 

signal generator 輸出信號列於表 4-3、4-4、4-5，所對應之開關符號依然如圖
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4-18 或圖 4-19 所示。 

總計 14 個 Clock Cycle 完成「單向」計算一個電容之誤差量的動作，在

Φ1 時電路之操作為清除上次轉換所儲存的偏移量、Φ2C時則儲存這次轉換

所需要的偏移量，並重置 Vdac點電壓、在Φ3C時則開始預先充電與電荷重佈

模式，接著控制 Calibration DAC 做七位元的連續近似動作後，以一個 Mw

（Memory Write）信號將此數位化值寫入暫存器中，最後將暫存器內所儲存

的值輸出至次級計算電路。 

表 4- 3 控制器 A 計算電容 C7的負向誤差時所需之信號 
DAC switch control signal Co 

P C 
SV S7 

S6 
~S1

SS4 

~SS0 
SE6 SE5 SE4 SE3 SE2 SE1 SE0 MW  

Φ1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ2C 2 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 3 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 4 1 0 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 5 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 6 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 7 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 DE6 
Φ3C 8 0 1 0 0 DE6 1 0 0 0 0 0 0 DE5 
Φ3C 9 0 1 0 0 DE6 DE5 1 0 0 0 0 0 DE4 
Φ3C 10 0 1 0 0 DE6 DE5 DE4 1 0 0 0 0 DE3 
Φ3C 11 0 1 0 0 DE6 DE5 DE4 DE3 1 0 0 0 DE2 
Φ3C 12 0 1 0 0 DE6 DE5 DE4 DE3 DE2 1 0 0 DE1 
Φ3C 13 0 1 0 0 DE6 DE5 DE4 DE3 DE2 DE1 1 0 DE0 
Φ3C 14 0 1 0 0 DE6 DE5 DE4 DE3 DE2 DE1 DE0 1 - 

 

為了確保預先充電模式與電荷重佈模式百分之百不重疊，我們在兩模式

交接時加入一個 All zero 模式做緩衝，此模式不但可以保證預先充電模式與

電荷重佈模式百分之百不重疊、還可以避免在預先充電模式與電荷重佈模式

交接時，因各電容下板開關的切換速度不一，瞬間過大的電壓發生於比較器
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負端，使開關 Sv漏電之問題。 

由表 4-3 與圖 4-24 可以看出，主控制器 A 內之各元件（Phase selector、

Capacitor index selector、DAC control signal generator）都可以由簡單的移位

暫存器、多工器及一些邏輯電路來完成，不需要如前人的作法般，將控制碼

內建於微處理器，或是寫入在 ROM 中。換言之，控制器 A 就是等同是提出

之誤差校正演算法的具現化，亦是此數位電路之核心，電路的誤差計算模式

所需時間約為 3924714 =×× 個時脈週期。 

表 4- 4 控制器 A 計算電容 C6的負向誤差時所需之信號 
DAC switch control signal Co

P 
SV S7 S6 

S5 
~S1 

SS4 
~SS0

SE6 SE5 SE4 SE3 SE2 SE1 SE0 MW  

Φ1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ2C 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 1 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 DE6

Φ3C 0 0 1 0 0 DE6 1 0 0 0 0 0 0 DE5

Φ3C 0 0 1 0 0 DE6 DE5 1 0 0 0 0 0 DE4

Φ3C 0 0 1 0 0 DE6 DE5 DE4 1 0 0 0 0 DE3

Φ3C 0 0 1 0 0 DE6 DE5 DE4 DE3 1 0 0 0 DE2

Φ3C 0 0 1 0 0 DE6 DE5 DE4 DE3 DE2 1 0 0 DE1

Φ3C 0 0 1 0 0 DE6 DE5 DE4 DE3 DE2 DE1 1 0 DE0

Φ3C 0 0 1 0 0 DE6 DE5 DE4 DE3 DE2 DE1 DE0 1 - 
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表 4- 5 控制器 A 計算電容 C7的正向誤差時所需之信號 
DAC switch control signal Co 

P C 
SV S7 

S6 
~S1

SS4 

~SS0 
SE6 SE5 SE4 SE3 SE2 SE1 SE0 MW  

Φ1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ2C 2 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 3 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 4 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 5 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 6 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 - 
Φ3C 7 0 0 1 1 1 0 0 0 0 0 0 0 DE6 
Φ3C 8 0 0 1 1 DE6 1 0 0 0 0 0 0 DE5 
Φ3C 9 0 0 1 1 DE6 DE5 1 0 0 0 0 0 DE4 
Φ3C 10 0 0 1 1 DE6 DE5 DE4 1 0 0 0 0 DE3 
Φ3C 11 0 0 1 1 DE6 DE5 DE4 DE3 1 0 0 0 DE2 
Φ3C 12 0 0 1 1 DE6 DE5 DE4 DE3 DE2 1 0 0 DE1 
Φ3C 13 0 0 1 1 DE6 DE5 DE4 DE3 DE2 DE1 1 0 DE0 
Φ3C 14 0 0 1 1 DE6 DE5 DE4 DE3 DE2 DE1 DE0 1 - 
 

4.3.2. 暫存器與 ALU 區塊 

所提出之數位電路內，第二區塊為暫存器與 ALU 區塊，其架構由三塊

子區塊 A、B、C 構成，其架構如圖 4-25 所示。 

暫存器與 ALU 區塊由暫存器陣列與加法器、累加器、右移器、二補數

轉換器等數位計算電路構成。接收來自控制區塊之輸出並將其儲存，並依第

三章所述方法進行數位運算得到待校正電容之誤差量的數位碼。在誤差計算

模式時負責儲存且計算各電容相對應的誤差量數位碼，在正常轉換模式時則

能根據目前比較器的輸出而累積此次轉換所對應的誤差量校正項。 
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圖 4- 25 提出之暫存器與 ALU 區塊架構圖 

 

子區塊 A 由二補數系統轉換器、與暫存器陣列所構成。其接收來自控

制區塊之輸出（經由校正演算法後數位化的 D(Vdac)），與控制信號後（電容

編號控制信號 Cali_C7~ Cali_C1），判斷此 D[Vdac(i)]所對應的待計算電容編

號，並將其儲存於相對應的待計算電容編號之暫存器內。 

子區塊 A 內的二補數轉換器，根據控制信號 Pos_Cali 與 Neg_Cali 以及

Calculate 來動作。在 Neg_Cali 信號為 1 時，會先將接收到的 D(Vdac)轉換成

二補數系統，增加一位元的符號延展後（Sign Extension）才儲存；反之在

Pos_Cali 信號為 1 時，是將 D(Vdac)直接增加一位元的符號延展後儲存。 

最後在 Calculate 信號為 1 時，我們將在 Pos_Cali 與 Neg_Cali 時，儲存

的 D(Vdac)相結合，得到此待校正電容真正的 D(Vdac)值。應用二補數系統內

只有一個「0」的表示法之特性，我們只需要對正、負兩組 D(Vdac)作簡單的

「OR」運算，即可得到此待校正電容真正的 D(Vdac)值。 
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子區塊 B 是計算與控制電路之核心，其功能為接收來自控制區塊中，所

對應的電容編號控制信號 Cali_C7~ Cali_C1，依序計算出對應的待計算電容

之誤差量值（DE(i)）且儲存。子區塊 B 之功能函數可簡寫成式（4.30），故

其組成之元件應包含完成式（4.30）之運算所需之元件： 

( ) ( )[ ] ( )
⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧

−= ∑
+=

7

12
1

xp
EdacE pDxVDxD           （4.30） 

由式（4.30）可知，子區塊 B 內所含之元件為：一個右移器（右移 1 位

元，即完成除二之動作）、一個累加器、與一個加法器（以 1++=− BABA 完

成減法操作），以及一組暫存器陣列等邏輯電路。 

子區塊 B 之另一功能為觀測電容 C7至 C1之誤差量數位碼，藉由外部控

制信號 OBS7至 OBS1可以選擇欲觀測之對應的電容編號。要注意的是，此

誤差量數位碼之輸出腳位和 ADC 之輸出腳位 D11至 D4是共用的，以節省晶

片被 PAD 所佔之面積。 

子區塊 A 與子區塊 B 內的暫存器皆由標準 Flip-Flop 所構成，其中子區

塊 A 內所包含的暫存器為 168 bits，子區塊 B 內所包含的暫存器為 56 bits；

在佈局上則以 Clock 信號能夠均勻分布至各暫存器單元的「H-Tree」佈局法

完成。這些暫存器的值在結束誤差計算模式後即不再更新，直到重新開機、

或是按下 Reset 按鈕時，才會重新計算且更新該暫存器的值。 

子區塊 C 為累加器之架構，其工作在具有校正功能的正常轉換模式，根

據目前比較器的輸出（D5~D11）而累積此次轉換所對應的誤差量校正項。最

後將此誤差量校正項輸出至數位電路最末級 Adder 後，和未校正的數位編碼

相加總，完成一次具有校正功能的 SA ADC 轉換動作。 
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4.4. ADC 佈局圖 

我們將所提出之 SA ADC，以 Candance 公司之 Composer 與 Virtuoso 軟

體完成架構圖與佈局圖，其佈局圖如圖 4-26 所示。數位部份與類比部分使

用厚 Guard-ring 隔絕，以抵抗雜訊。數位部份之實現方式是以 Composer 手

動結合各邏輯閘完成，以便進行數位部份與類比部份之共同模擬與驗證。 

 

圖 4- 26 ADC 佈局圖 

 

此 ADC 之製程使用 TSMC 0.18μm CMOS（1P6M），其各 Active area 所

佔之面積如表 4-6 所示。 

 
 
 



 136

表 4- 6 佈局後之 ADC 各 Active area 所佔面積 
Active Parts Area 

Analog 320μm x 290μm 
DAC 355μm x 220μm 

Digital 380μm x 525μm 

Full Area 1280μm x 1060μm

 

以下我們將使用 Hspice 軟體，對佈局後的 ADC 進行模擬與驗證。 

 

4.5. 電路模擬與驗證 

為驗證電路之動作結果是否正確，我們以 Hspice 軟體對電路進行佈局

後的模擬與驗證。為比對測量之結果，模擬時的基本設定如下表 4-7 所示。 

表 4- 7 進行 ADC 模擬時的基本設定 
Parameters Setup 

Supply voltage 1 V 
Clock rate 560k Hz 

Sample rate 40k Sample/s 
Input signal frequency 1k Hz 

Input signal swing -1 dBFS 
Model card TSMC 0.18μm CMOS (1P6M)

 

首先驗證具有誤差校正功能的轉換模式，我們代入之電容誤差量如表

4-8 所示。不啟動誤差校正功能時的輸出頻譜如圖 4-27 所示，啟動誤差校正

功能後的輸出頻譜如圖 4-28 所示。比較兩圖後可以發現，頻譜圖 4-27 上之

諧波失真（Harmonic distortion）在經過校正功能之後，的確是被有效地消除

了，使此 ADC 之 SNDR 與 ENOB 都能有效被提升。 
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表 4- 8 模擬時的電容誤差量設定 

Sub DAC 5-bit 

CS0 CS1 CS2 CS3 CS4   Cs Cp 

1.064 2.123 4.256 8.512 17.055   1.063 0.652 

Main DAC 7-bit 

C1 C2 C3 C4 C5 C6 C7  Cm 

1.062 2.129 4.257 8.454 16.908 33.657 67.232  3.699 

Calibration DAC 7-bit 

CE0 CE1 CE2 CE3 CE4 CE5 CE6 Cc Cpc 

1.062 2.129 4.257 8.454 16.908 33.657 67.232 1.063 1.673 

 

 

圖 4- 27 不啟動誤差校正功能時的輸出頻譜 

 

 
 
 

Corner : TT 
SNDR : 57.9 dB 
ENOB : 9.4 bits 
512 points FFT 
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圖 4- 28 啟動誤差校正功能後的輸出頻譜 

 

而在不同 Corner 之下，我們亦比較其校正後的結果，觀察誤差校正功

能在各 Corner 是否可以正常動作，其結果如表 4-9 所示。 

表 4- 9 各個 Corner 下啟動誤差校正功能之模擬結果 
With Error + Calibration 

Corner TT FF SF FS SS 

SNDR (dB) 69.7 69.8 69.7 68.2 68.3 

ENOB 11.3 11.3 11.3 11.0 11.0 

 

由表 4-9 發現，誤差校正功能在各 Corner 下皆能正常動作，其表現相差

不多。最差的兩個 Corners 為 FS 與 SS，其原因為開關 Sv（對照圖 4-18）在

保持住誤差電壓時下降過快，導致數位化後的誤差量編碼與實際誤差量編碼

Corner : TT 
SNDR : 69.7 dB 
ENOB : 11.3 bits 
512 points FFT 
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有所出入，使校正結果略為折扣。 

接著我們進行「不啟動」誤差校正功能時的模擬，經由 RC 萃取程式，

試著將各電容與其寄生電容，利用佈局走線的方式，使各電容間呈現完美的

比例關係而進行模擬，其結果如表 4-10 所示。 

表 4- 10 各個 Corner 下不啟動誤差校正功能之模擬結果 
Without Error/Calibration 

Corner TT FF 
FF, 1.1V, 

-40℃ 
SF FS SS 

SNDR (dB) 70.2 69.5 68.7 70.3 70.1 68.1 

ENOB 11.4 11.2 11.1 11.4 11.3 11.0 

 

由表 4-10 可知，假設各電容皆精確對稱且毫無誤差時，在各 Corner 下

之模擬結果也有不錯的表現。 

接著對電路進行 ERBW（有效頻寬）之模擬，以驗證此電路之輸入信號

是否可以達到 Nyquist Rate（耐奎斯特頻率）。由於此模擬之結果，是由類比

電路部份之取樣保持電路與比較器級所影響，為節省模擬時間，繼續使用上

述之「電容完美匹配」且「不啟動校正功能」的設定。其結果如表 4-11 所

示，模擬結果製圖如圖 4-29 所示。 

表 4- 11 不同輸入信號頻率對 SNDR 之模擬結果 
ERBW Test 

Fin (kHz) 1 4 8 12 16 20 

SNDR (dB) 70.2 70.1 70.1 70.3 70.5 69.9 

ENOB 11.4 11.3 11.3 11.4 11.4 11.3 

 

由表 4-11 與圖 4-29 之分析，證明此 ADC 之 ERBW 是可以達到耐奎斯

特頻率的。 
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圖 4- 29 不同輸入信號頻率對 SNDR 之模擬結果分析圖 

 

最後的測試模式為誤差觀測模式，代入表 4-8 之電容誤差量後進行模

擬，擷取各電容之誤差量數位碼製圖，如圖 4-30 所示。 

 

圖 4- 30 誤差觀測模式之誤差量數位碼製圖 

 

 LSB                 MSB 
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將觀測所得之誤差量數位碼與 Matlab 求出之誤差量數位碼相比較，的

確相差無幾，證明誤差觀測模式是可以正常動作的。 

最後我們分析整體 ADC 之消耗功率，各電源消耗之平均功率（Average 

power）如表 4-12 所示。 

表 4- 12 ADC 各電源所消耗之功率 
 Avg. Power (μW)

PAVDD 8.11 
PDVDD 7.53 
PVREF 0.12 
PVin 0.01 

Total power 15.79 

 

總結此 ADC 之模擬達到的預期規格表，如表 4-13 所示。 

表 4- 13 ADC 模擬時所達到的預計規格列表 
Parameters Result 

Supply voltage 1 V 
Clock rate 560k Hz 

Sample rate 40k Sample/s 
Input signal swing Rail-to-rail 

SNDR @ DCTT 70.2 dB 
ENOB @ DCTT 11.4 bits 

ERBW Nyquist rate 
Resolution 12 bits 

Power dissipation 15.79μ W 
Process TSMC 0.18μm CMOS (1P6M) 

 

 

4.6. Hardware Overhead 

在本章節中，討論將此校正法加入一個 SAR ADC 之後，其額外所付出
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的面積，與晶片實作所需之金額消耗的關係，整理如表 4-14 所示。 

根據 CIC 之下線導引顯示，TSMC 0.18μm CMOS 1P6M 之製程，其實

作所需之金額為每 mm2消費新台幣 55000 元。則我們下線之 IC 其成本約為

新台幣 7 萬元；然而，其中扣除 PAD 與 Dummy 金屬層，和外層的隔絕雜訊

之厚 Guard Ring 等面積後，其 Active area 所佔之面積，在實作上之費用約

為新台幣 2 萬元。 

表 4- 14 各種條件下的 ADC 消耗面積及其實作所需之成本 
 Area（mm2） Cost（NTD） 

ADC Full area 1.27 70193 
ADC Active area 0.36 19734 

ADC Active area @ w/o calibration function 0.17 9350 
ADC Active area @ after OPT, 1V【A】 0.32 17570 

ADC Active area @ after OPT, 1.8V【B】 0.30 16476 

 

若我們將實現此校正法所需之額外電路，例如類比電路部份的 Bootstrap

開關、DAC 上的 Calibration DAC，及為了和 Calibration DAC 對稱用，而加

入的 Dummy capacitor、以及數位電路部份的暫存器與 ALU 單元等，全數移

除後，其 Active area 所佔之面積，在實作上之費用約為新台幣 9 千元。也就

是說，在加入校正法後，其 Active area 所需之成本將變為兩倍；而消耗面積

最大的部份就是數位電路部份，與 Calibration DAC 及其 Dummy capacitor。 

但實現此校正法時，我們並未對其實現方式做最佳化，因此所佔面積很

大。但是根據我們的設計方法來看，其面積消耗還存在著能夠最佳化的空

間，舉例如下： 

由於在數位電路之實現上，我們以 Full custom 的方式實現之，故它並

不是一個最佳化的數位電路實現方法。在未來的設計上，若我們使用 Cell 

based 設計流程來實現數位電路，則其面積應該是可以最佳化的。 
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而表 4-14 中，A 項目為「移除數位電路部份之空白區域後」，其 Active 

area 所佔之面積，與在實作上之費用。B 項目為「承項目 A，且將供應電壓

改為 1.8 伏特後（移除被 Bootstrap 開關所佔之面積）」，其 Active area 所佔

之面積，與在實作上之費用。 

由表 4-14 可知，將供應電壓改到 1.8 伏特後，我們的類比電路部份將能

更加精簡化；同理，若使用 Cell based 設計流程來實現數位電路，其面積亦

可更加精簡化。在未來的設計上將朝向此兩方向作改良，節省晶片之面積，

不但能讓更多的使用者能夠透過 CIC 下線驗證晶片，且可節省國家所花費之

研究成本。 
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第五章 量測結果與性能分析 

 

5.1. 量測環境設定與晶片照 

圖 5-1 為使用 TSMC 0.18μm CMOS 製程設計，透過 CIC 下線後（晶片

編號為 T18-97C-16），所得之晶片圖： 

 

圖 5- 1 透過 Wire bounding 於 PCB 板上後之晶片圖 

 

圖 5-2 為此晶片之測量環境設定。首先將晶片透過 Wire bounding 的作

法固定於測量用 PCB 板上，其輸入訊號可透過 Audio precision 2700-series，

或是由 Agilent 33250A Function/Arbitrary Waveform generator 所提供；Clock

訊號亦由 Agilent 33250A Function/Arbitrary Waveform generator 所提供。 
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類比供應電壓（AVDD）、參考電壓（VREF）等較偏類比的電壓由 Keithley 

2400 General-purpose Source-Meter 供給，亦可透過該儀器直接測量各電源所

耗功率。連接輸出緩衝器（Output buffer）、輸出多工器（Output multiplexer）、

與測量模式控制面板之電壓（VDD），以及數位供應電壓（DVDD）則由 Agilent 

E3X00-series Power supply 供給。 

Evaluation board

Chip

Agilent 33250A 
Function/Arbitrary 

Waveform 
generator

Clock

Input signal

Audio precision 
2700-series

Agilent 33250A 
Function/Arbitrary 

Waveform 
generator

Agilent 
E3X00-series 
Power supply

Keithley 2400 
General-purpose 

Source-Meter 
w/Measurements

Power supply

AVDDDVDD

Output data

Agilent 16702 
Logic analyzer Matlab analysis

 

圖 5- 2 量測儀器與環境設定 

 

類比數位轉換器之輸出則以 Agilent 16702 Logic analyzer 擷取之，每筆

數據皆取樣 8192 點，進行八次測試後取其平均值分析之；以下圖型上每個

點都進行三次分析，以確保其客觀性。我們將儀器擷取之資料存檔後，使用

一些數學分析軟體，如 Matlab 和 Excel 等進行頻譜分析與效能計算。 

 

5.2. 測量用 PCB 板與 PCB 板設定 

在測量晶片時，我們不對待測晶片進行包裝；而是使用自行設計的測試

用 PCB 板（Evaluation board），將待測晶片透過 Wire bounding 的方式固定
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於 PCB 板上，且以邦定膠（黑膠）或是靜電防護蓋保護之。測試時所使用

的 PCB 板佈局圖如圖 5-3 所示。 

此 PCB 板為雙層 1.5mm 之 FR-4 板材構成，其左半面為類比信號面，

負責連接類比電源與類比輸入儀器。其右半面為數位信號面，負責連接數位

電源與數位輸入、輸出儀器。 

 

圖 5- 3 測試用 PCB 板 

 

此 PCB 板上包含一組 Level shifter 架構，如此便能將透過 XLR 接頭，

輸入共模電壓在 0 伏特的 Audio precision 信號，向上位移到我們所想要的輸

入共模電壓位準。當然也可以透過 Agilent 33250A，直接提供一組具有輸入

共模電壓位準的輸入信號。 

透過改變 PCB 板上控制面板（Control panel）的電壓，我們可以對晶片

進行三種模式的測試。第一種模式為當實驗組的具有誤差校正功能之測量模

式、第二種模式為當對照組的不具誤差校正功能之測量模式、第三種模式為

當除錯組的誤差量數位碼觀測模式。 
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5.2.1. 具有誤差校正功能的測量模式設定 

此模式為本次測試之實驗組，用途為驗證所提出之演算法是否有效，其

控制面板之設定如圖 5-4 所示；而其輸出面板（Output panel）上之信號連接

如圖 5-5 所示。 

 

圖 5- 4 測量模式一時，控制面板之設定 

 

 

圖 5- 5 測量模式一時，輸出面板之連接 
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控制面板上總共有八個控制信號，分別為觀測模式控制信號 OBS7 至

OBS1，以及 SA ADC 模式選擇信號 Mode。我們使用短路器（Jumper），將

各控制信號輸入端點往上連接至 VSS（0），或是往下連接至 VDD（1）。 

在此模式中，輸出面板上各信號之連接，以右側之「Normal mode」為

準。O_00 至 O_11 分別表示 12 位元的數位輸出信號，O_DF 是通知 LA 儀

器擷取資料的信號，而 O_G05 和 O_G25 兩根接腳在此模式下會持續跳動，

換言之，可由此兩根接腳判斷誤差計算功能是否成功被執行。 

 

5.2.2. 不具誤差校正功能的測量模式設定 

此模式為本次測試之對照組，用途為與模式一相比，以證明所提出之演

算法是否有效，其控制面板之設定如圖 5-6 所示；而其輸出面板上之信號連

接如圖 5-7 所示。 

 

圖 5- 6 測量模式二時，控制面板之設定 

 

控制面板上之觀測模式控制信號 OBS7 至 OBS1，連接方式依然是連接

至 VSS（0）不變。和模式一不同的是，在此將 SA ADC 模式選擇信號 Mode

連接至 VDD（1）。 
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圖 5- 7 測量模式二時，輸出面板之連接 

 

在此模式中，輸出面板上各信號之連接，仍以右側之「Normal mode」

為準。O_00 至 O_11 分別表示 12 位元的數位輸出信號，O_DF 是通知 LA

儀器擷取資料的信號，唯一的差別是，O_G05 和 O_G25 兩根接腳在此模式

是不會跳動的。 

 

5.2.3. 誤差量數位碼觀測模式設定 

此模式為本次測試之除錯組，用途為觀測經由提出之演算法所數位化後

的數位編碼，可以知道各電容之值在經過實際製程後，究竟產生了那些非理

想性之誤差量。其控制面板之設定之順序如圖 5-8 之 A、B 圖所示；而其輸

出面板上之信號連接如圖 5-9 所示。 
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圖 5- 8 觀測模式時，控制面板之設定 

 

 

圖 5- 9 觀測模式時，輸出面板之連接 
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首先將 SA ADC 之模式選擇信號 Mode 連接至 VSS（0），使其執行誤差

計算模式。而控制面板上之觀測模式控制信號 OBS7 至 OBS1，連接方式依

然是連接至 VSS（0）。此時控制面板之設定方式如圖 5-8-A 所示。 

待其誤差計算模式執行完畢後，O_G05 和 O_G25 兩根接腳會開始跳

動，此時便可以將 OBS7 至 OBS1 中，其中一個控制信號接至 VDD（1）。以

圖 5-8-B 為例，當 OBS7 為 VDD（1）時，表示觀測之誤差量為電容 C7之誤

差，當 OBS6 為 VDD（1）時，表示觀測之誤差量為電容 C6之誤差，以此類

推。要注意的是，每次只能有一個 OBS 信號為 VDD（1）。 

在此模式中，輸出面板上各信號之連接，以左側之「Observe mode」為

準。O_04 至 O_11 分別表示 8 位元的誤差量數位編碼，O_DF 是通知 LA 儀

器擷取資料的信號， 而 O_G05 和 O_G25 兩根接腳在此模式是會跳動的。 

 

5.3. 在供應電壓 1 伏特下的測量結果 

儘管此電路可以在供應電壓 1.3 伏特至 0.5 伏特之間正常工作，以下所

有測量環境將設定在「所有」供應電壓皆為 1 伏特，以驗證所提出之校正演

算法的效果。 

而每個圖形上的每個資料點都是三次測量所得結果，而在每次測量中，

每筆資料皆取樣 8192 點，且為 8 次取樣後執行 FFT 所得之平均值，以確保

每次測量之客觀性與正確性。 

圖 5-10 和圖 5-11 為改變時脈頻率所測量的 SFDR 以及 SNDR 結果。其

中每一個測試的輸入皆為同一個-0.3 dBFS，頻率為 1k Hz 的弦波（Sine 

wave）。 

由圖 5-10 可知，使用我們所提出的校正演算法後，能使 ADC 操作在更
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快的時脈頻率之下。而由圖 5-11 可知，加入校正演算法後的電路，其有效

頻寬（ERBW）可以有效的被提升。 

 

圖 5- 10 不同的時脈頻率對 SFDR 之測量結果 

 

 

圖 5- 11 不同的時脈頻率對 SNDR 之測量結果 

 

在供應電壓 1 伏特之下，時脈頻率對消耗功率之圖型如圖 5-12 所示。

以 AVDD和 DVDD之兩個電源消耗功率較大。由於我們使用 bridging capacitor

的結構來實現 DAC 的緣故，VREF消耗功率小到可忽略不計。此 ADC 總共消

耗功率約在 20μW 以下，符合模擬之結果。 
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圖 5- 12 不同的時脈頻率對消耗功率之測量結果 

 

以下我們將挑選幾個時脈頻率點進行更詳細測量，其結果如下段所述。 

 

5.3.1. 時脈頻率 560k Hz 之測量結果 

首先是在時脈頻率 560k Hz 下進行測量之結果，主要是與模擬結果作對

比與除錯分析之用，在此時脈頻率下進行靜態參數與動態參數之測試，各測

試又分為啟動校正功能之實驗組、以及不啟動校正功能之對照組。 

首先是靜態參數之 DNL 與 INL 測量結果，之後是動態參數之輸出頻譜

圖、然後是在各種輸入信號振幅下，進行有效頻寬（ERBW）測量、以及固

定輸入信號頻率，改變輸入信號之振幅，進行電路之動態範圍測量。 
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圖 5- 13 校正前之 DNL 圖形 

 

 

圖 5- 14 校正後之 DNL 圖形 

 

圖 5-13 及圖 5-14 為測量所得之 DNL 圖形，校正前 ADC 的 DNL 約為

-1~+18 個 LSB，校正後 DNL 大幅減少至-1~+9 個 LSB，證明我們所提出之
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校正演算法的確能夠提升電路之線性度。 

 

圖 5- 15 校正前之 INL 圖形 

 

 

圖 5- 16 校正後之 INL 圖形 

 

圖 5-15 及圖 5-16 為測量所得之 INL 圖形，校正前 ADC 的 INL 約為
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-8~+18 個 LSB，校正後 INL 大幅減少至-6~+9 個 LSB。測量結果證明我們

所提出之校正演算法的確能夠大幅改善電路在靜態參數上之表現，但是，實

驗數據顯示並不是在每個區段都能夠校正的相當好，在輸入信號振幅落於

DDV
2
1~0 時，電路之校正效果較差；反之輸入信號振幅落於 DDDD VV ~

2
1

時，

電路之校正效果卻是比較好的。 

設定輸入信號頻率為 1k Hz，輸入信號振幅為-0.3 dBFS，校正前後之輸

出頻譜，如圖 5-17 與 5-18 所示。 

 

圖 5- 17 校正前之輸出頻譜圖 

 

比較圖 5-17 與圖 5-18，雖然諧波失真無法像模擬結果那樣完全消除，

但是經過校正後 Noise floor 的確可以被有效的降低。若是諧波失真也能被完

全消除，則測量結果就和模擬結果非常接近。這表示我們所提出之校正演算

法雖然有效，卻在電路實現上仍然存在著尚待改善之處。 

VDD : 1 V 
Fs : 40 kS/s 
SNDR : 53.6 dB 
ENOB : 8.6 bits
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圖 5- 18 校正後之輸出頻譜圖 

 

以下為在各種輸入信號振幅下，改變輸入信號之頻率，進行電路之有效

頻寬（ERBW）測量，其結果如圖 5-19、5-20、5-21 所示。 

 

圖 5- 19 輸入信號振幅為-0.3 dBFS 時之 ERBW 測量結果 

 

VDD : 1 V 
Fs : 40 kS/s 
SNDR : 55.2 dB 
ENOB : 8.9 bits 
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圖 5- 20 輸入信號振幅為-10 與-20 dBFS 時之 ERBW 測量結果 

 

 

圖 5- 21 輸入信號振幅為-30 與-40 dBFS 時之 ERBW 測量結果 

 

由以上各圖形可知，電路的確能夠在時脈頻率 560k Hz 下達到耐奎斯特



 159

頻率；而校正之效果最明顯之區段，為輸入信號振幅大小為-20 dBFS 和-30 

dBFS 時。在輸入信號振幅大小為-20 dBFS 和-30 dBFS 時，SNDR 在經過校

正後至多有 5 dB 左右的改善，約相當於提升一個有效位元。 

要解釋這個現象，可以由 INL 與 DNL 分布圖形來觀察。當輸入信號振

幅大小為-20 和-30 dBFS 時，剛好避開了校正後 INL 與 DNL 圖形上的線性

度較差之區域，此區域在校正前後仍有非常大的 INL 與 DNL，會直接對電

路之 ENOB 造成影響。 

而當輸入信號小至-40 dBFS 時，輸出數位碼已經脫離使用校正演算法的

Main DAC 所涵蓋之區域，該區域為 Sub DAC 所負責轉換。由於 Sub DAC

並不實行校正，所以校正前後之性能相差無幾。 

以下為固定輸入信號頻率，改變輸入信號之振幅，進行電路之動態範圍

測量，其結果如圖 5-22、5-23 所示。 

 

圖 5- 22 不同的輸入信號振幅對 SFDR 之測量結果 
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圖 5- 23 不同的輸入信號振幅對 SNDR 之測量結果 

 

由圖 5-22 與圖 5-23 觀察，此 ADC 之表現並不線性，大致可由兩個線

性區段組合而成，而其以-20 dBFS 為分界點。若將-20 dBFS 之線性區段往

上延伸，則所預測之 SFDR 與 SNDR 與模擬結果十分相近。 

和前方之 DNL 與 INL 圖形類比之，我們得到以下之結論： 

我們所提出之校正演算法的確有效，但是並非全部的範圍內都能夠校正

的夠好。其中位校正前之 ADC 在輸出數位碼為 256~1280 這個區段最不線

性。雖然此區段經過校正後，DNL 與 INL 的值可以降低一半，但仍是影響

電路 ENOB 表現不佳的主要區段。 

只要輸出信號不在該區段內，校正演算法就能得到不錯的效果，校正前

後約相差有 5 dB 左右，約可提升一個有效位元。反之，一旦輸出信號範圍

涵蓋該線性度不佳之區域，校正效果就顯得十分有限。以下我們將利用誤差

觀測模式所得之誤差量分佈圖，與測量所得之 INL 圖形進行除錯與檢討。 
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圖 5- 24 誤差觀測模式所測量之電容相對誤差量分佈 

 

 

圖 5- 25 經過分析後的測量所得之未校正的 INL 圖形 

 

 LSB                    MSB 
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我們可以利用誤差觀測模式，輸出此時的電容相對誤差量分佈圖，各電

容之間的相對誤差量分佈如圖 5-24 所示。並且我們將測量之 INL 圖形放大，

且將各電容所代表的編碼區段標示後，製圖觀察之，其結果如圖 5-25 所示，

來分析那些位元校正能力不夠好。 

首先是 MSB 電容 C7，由觀測模式所得之誤差量為負向誤差中最小者，

對應在 INL 圖形上之數位碼 2048 區段，其 INL 分佈並未有太明顯的轉折幅

度發生，推測其由觀測模式所得之誤差量是可接受的大小。 

接著是 MSB-1電容 C6，由觀測模式所得之誤差量為負向誤差中次之者，

對應在 INL 圖形上之數位碼 1024 與 3072 區段，其 INL 分佈卻呈現左邊較

大、右邊較小的不對稱情況，可能該誤差並不是由電容比例誤差引起的線性

誤差，這我們將會在 5.4 小節另外討論。圖形上在數位碼為 1024 時之 INL

有明顯轉折幅度發生，推測其由觀測模式所得之誤差量是可接受的大小。 

往下是 MSB-2電容 C5，由觀測模式所得之誤差量為負向誤差中最大者，

對應在 INL 圖形上之數位碼 512、1536、2560、3584 區段，其 INL 分佈也

呈現左邊較大、右邊較小的不對稱情況，可能該誤差並不是由電容比例誤差

引起的線性誤差；另外以 512 與 1024 兩點之 INL 轉折幅度比較，電容 C5

之誤差量絕對值應相對小於電容 C6之誤差量絕對值，推測電容 C5由觀測模

式所得之誤差量，有被計算的過大的情形發生。 

再往下是 MSB-3電容 C4，由觀測模式所得之誤差量為正向誤差中最大

者，對應在 INL 圖形上之數位碼 256、768、1280、1792、2304、2816、3328、

3840 區段，其 INL 分佈亦呈現左邊較大、右邊較小的不對稱情況，可能該

誤差並不是由電容比例誤差引起的線性誤差；另外以 256 與 512 兩點之 INL

轉折幅度比較，電容 C4之誤差量絕對值應相對大於電容 C5之誤差量絕對

值，推測電容 C4由觀測模式所得之誤差量，有被計算的過小的情形發生。 
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再往下是 MSB-4電容 C3，由觀測模式所得之誤差量為正向誤差中次之

者，對應在 INL 圖形上之 16 個數位碼轉折區段，其 INL 分佈並未有太明顯

的轉折幅度發生，推測其由觀測模式所得之誤差量是可接受的大小。 

再往下是 MSB-5電容 C2，由觀測模式所得之誤差量為正向誤差中第二

小者，對應在 INL 圖形上之 32 個數位碼轉折區段，其 INL 分佈亦呈現左邊

較大、右邊較小的不對稱情況，可能該誤差並不是由電容比例誤差引起的線

性誤差；另外以 320 與 512 兩點之 INL 轉折幅度比較，電容 C2之誤差量絕

對值應相對大於電容 C5之誤差量絕對值，推測電容 C2由觀測模式所得之誤

差量，有被計算的過小的情形發生。 

最後是 MSB-6電容 C1，由觀測模式所得之誤差量為正向誤差中最小者，

對應在 INL 圖形上之 64 個數位碼轉折區段，其 INL 分佈並未有太明顯的轉

折幅度發生，推測其由觀測模式所得之誤差量是可接受的大小。 

在接下來的章節中，我們將根據以上的誤差推論結果，對此 ADC 之效

能不佳的問題進行討論。 

 

5.4. ADC 之測量結果分析 

我們根據測量得到的電容誤差量分佈，調整各電容之誤差量後，以未校

正的 DNL 與 INL 測量資料為基準，使用 Matlab 軟體進行誤差量補償後，輸

出其 DNL 與 INL 圖形，以驗證我們的推測是否合理。 

圖 5-26 為測量所得之電容相對誤差量分佈圖，為了方便比較重新繪製

如下。而圖 5-27 為我們根據測量結果所估計的電容相對誤差量分佈圖，我

們使用此組電容相對誤差量分佈，對校正前的測量結果重新進行校正。 
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圖 5- 26 誤差觀測模式所測量之電容相對誤差量分佈 

 

 

圖 5- 27 根據誤差觀測模式之測量結果所估計的電容相對誤差量分佈 

 

為了方便比較，我們將三種 DNL 圖形重新繪製如下。圖 5-28 為測量結

果之未校正前的 DNL 圖形、圖 5-29 為測量結果之校正後的 DNL 圖形、圖

5-30 為根據我們的推論後，調整電容誤差量，對測量所得之 DNL 圖形再次

校正後的 DNL 圖形。 

 LSB                   MSB

 LSB                   MSB
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圖 5- 28 測量得到的未校正之 DNL 圖形 

 

 

圖 5- 29 測量得到的校正後之 DNL 圖形 

 

 

圖 5- 30 根據測量結果調整電容誤差量且重新校正後的 DNL 圖形 

 

比較圖 5-28、圖 5-29、圖 5-30，證明我們推測的電容相對誤差量是合
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理的估計。但是 DNL 圖形上仍有兩點異常的問題發生： 

第一點為三張 DNL 圖型，其左半部都有著相對較高的 DNL 值；第二點

為在 256、1280、2304、3328 這四點有相對較高的 DNL 值。 

為了做更詳細的分析，我們以同樣的方式重新繪製各 INL 圖形於下頁。

圖 5-31 為測量結果之未校正前的 INL 圖形、圖 5-32 為測量結果之校正後的

INL 圖形、圖 5-33 為根據我們的推論後，調整電容誤差量，對測量所得之

INL 圖形再次校正後的 INL 圖形。 

三張 INL 圖形有著和 DNL 圖形相同的趨勢，在 INL 分佈圖上，圖形之

左半部亦有著相對較高的 INL 分佈；而同樣在 256、1280、2304、3328 這四

個點上，也有著相對較高（或「負的較高」）之 INL 分佈。 

有問題的四個編碼 256、1280、2304、3328 皆由電容 C4負責切換，但

電容 C4負責切換的編碼還有 768、1792、2816、3840 這四點，這四點並沒

有異常的 DNL 與 INL 分佈情形出現，故該異常大的 DNL 與 INL 值可能不

是由電容 C4之誤差所主導之可校正的線性誤差，它可能是由比較器或是某

些電路所造成的非線性誤差。 

理論上，ADC 之 DNL 與 INL 分佈，若是由某顆電容之不匹配度所主導

的線性誤差，則在 DNL 與 INL 圖形上應該要呈現左右對稱之分佈。但在以

上各圖中並不是如此。由前面的測量分析結果來看，各 DNL 與 INL 圖形上

都有著明顯的左邊較大、右邊較小的分佈趨勢。 

仔細觀察 INL 分佈之圖形呈現，其左邊較大、右邊較小的樣式，有點類

似三階函數之「N」狀波形，在圖 5-33 尤其明顯，故可以合理假設有一種三

階的非線性誤差被累積到 INL 分佈內，至於該種非線性誤差並不是此校正法

可以校正的範圍。 
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圖 5- 31 測量得到的未校正之 INL 圖形 

 

 

圖 5- 32 測量得到的校正後之 INL 圖形 

 

 

圖 5- 33 根據測量結果調整電容誤差量且重新校正後的 INL 圖形 

 

根據以上理論推測， DNL 與 INL 之分佈圖形，呈現左邊較大、右邊較
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小的問題，可能不是由電容之線性誤差所引起，它可能是由比較器或是其他

電路所引起的非線性誤差。值得一提的是我們所提出的校正演算法，對比較

器的性能有一定的要求，若所設計之前置放大器級與比較器設計的不夠好，

有一定機率出現這種異常大且不對稱分佈的 DNL 與 INL 圖形。 

推測這種情形可能是晶片個案，在以往的測量經驗中，晶片的 DNL 與

INL 若主要由電容之線性誤差所引起，在 DNL 與 INL 圖形上應該是對稱分

佈。少數的晶片在測量結果中的確也會有 DNL 與 INL 圖形不左右對稱的情

形發生。在這種情況下我們會說該晶片之表現不佳，不對該晶片進行更詳細

的測量。但由於此次晶片中，校正演算法能夠正常動作之晶片僅此一個，晶

片本身良率並不算高，故在測量上沒有其它選擇。 

將測量結果之未校正前的 DNL 與 INL 值、測量結果之校正後的 DNL

與 INL 值、以及根據我們的推論後，調整電容誤差量，對測量所得之結果再

次校正後的 DNL 與 INL 值，列表比較，如表 5-1 所示。 

表 5- 1 各種條件下的 DNL 與 INL 值比較 

 Non-calibrated（LSB） Calibrated（LSB） 
Calibrated with the 

better correction terms
（LSB） 

DNL -1~+18 -1~+9 -1~+5 
INL -8~+18 -6~+9 -5~+5 

 

觀察重新校正後的 DNL 與 INL 圖形，我們根據測量結果所重新估計的

電容相對誤差量分佈應是可接受的估計。或許有其他組電容相對誤差量分佈

值可以達到更好的校正結果，但目前著重在由 ADC 之 DNL 與 INL 測量結

果來診斷其 DAC 之電容誤差量的研究並不多，故沒有更多的文獻可以幫助

我們做有條理的推測。我們整理測量所得之電容相對誤差量分佈值，與根據

測量結果所重新估計的電容相對誤差量分佈值之差異，如表 5-2 所示。 
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表 5- 2 測量所得之誤差量與估計所得之誤差量的差異 

電容編號 
測量所得之誤差量【A】

（LSB） 
根據測量結果重新估計

之誤差量【B】（LSB） 
差異量（LSB）

（B-A） 
C7 -1.5 -1.8 -0.3 
C6 -2.75 -3.2 -0.45 
C5 -5.37 -3 2.37 
C4 4.81 5 0.19 
C3 1.91 2 -0.09 
C2 1.45 3 1.55 
C1 0.72 1 0.22 

 

由表 5-2 可知，其中最大的差異約為 2.37 個 LSB，約相對於 0.5mV，這

或許是我們的比較器級性能不佳所導致。若欲分辨的電壓差值小於 0.5mV，

則有可能使比較器級呈現亞穩態（Meta-stable）之現象。而其餘的電容之測

量結果所得到的相對誤差量值，雖不中亦相去不遠矣。 

且由表 5-2 還可以觀察到兩個現象： 

第一為 MSB 電容 C7之相對誤差量並非最大。理論上該電容由 64 個單

位電容並聯形成，其走線最長，所佔之面積最大，在一般教材或是論文中，

都會假設該 MSB 電容之誤差量為最大，且假設該電容之誤差影響了 ADC

之主要性能。但根據我們的測量結果得知並非如此，反而是電容 C6、電容

C5、電容 C4、之誤差量較大。 

這有可能是因為採用 common-centroid 佈局法，電容 C7之誤差量反而因

為其並聯之電容數量較多而得到補償，或是在實際製程上，變異量較大的區

域剛好是在 C7之內側區域。然而這只是推測，若有更多的晶片測量結果才

使能此推測成立。 

第二為在設計初期，我們假設了「若兩個 DAC 其位元數相同、走線相

同、佈局相同、則其相對誤差量分佈相同」，在此假設下，我們假設七位元
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之 Main DAC 與七位元之 Calibration DAC 之誤差量分佈相同，而五位元的

Sub DAC 其誤差量則和 Main DAC 之第五位元以下相同。如此，在設計的初

期進行一些電路可行度分析。 

為了證明此一假設，我們引用推測所得的電容相對誤差量分佈值，對先

前學長之晶片測量結果以同樣手法進行校正，校正後得到的卻是一個毫無章

法、且表現更差的 INL 圖形。則我們可以說，此假設不成立，即使「兩個

DAC 其位元數相同、走線相同、佈局相同」，其中各電容的相對誤差量分佈

卻應該看成兩個獨立事件。 

綜合學長的晶片與此次晶片之測量結果發現，我們提出的演算法有效，

但是其基本假設是「有個能分辨出微小差異，且沒有 Offset 影響的比較器

級」。故目前所使用的該種比較器級之架構，是需要重新檢討其設計的。在

未來的設計上，需要重新設計一種可靠度較高，且 Offset 影響較小的比較器

級。或是引用一種校正比較器之非線性誤差的演算法[33]，亦可自行設計一

種適合用於我們的架構中，且能校正比較器之非線性誤差的演算法。若同時

將供應電壓提升到 1.8 伏特，則在前置放大器與比較器之設計上將會變的更

加簡單，期望能修正剩餘之非線性誤差量。 
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第六章 結論與未來發展 

 

6.1. 結論 

在本論文中提出了一個以全數位方式實行，校正任何已知比例的數位類

比轉換器中，其電容陣列內，各電容之間因實際製程產生的誤差量之方法。

將此校正方法應用於具有該數位類比轉換器架構的 ADC 中，例如 SA ADC，

將可使此 ADC 之線性度獲得提升，且可使此 ADC 擁有較大的頻寬，操作

在更快的時脈頻率之下。 

本論文提出之校正方式僅需要一個參考電壓，就能計算出因製程上的非

理想性，導致電容上升、下降所造成的誤差；亦可以針對此電容上升、下降

所造成的誤差作補償，有效的提升了 SA ADC 的有效位元數。 

由於使用全數位方式實現，此校正方法有著容易轉移到各種先進製程的

優點，且對製程上的非理想性容忍度較高。因此，在未來的發展上，希望能

以更先進的製程設計一個 SA ADC，並且將此校正法應用於使用更先進製程

的 SA ADC 上。 

此校正方式亦適用於雙端輸入之差動式 SA ADC 中，若想要將 SA ADC

之有效位元數向上提升，則可以將此校正方式加入一個雙端輸入、高解析度

的差動式 SA ADC 中，挑戰 SA ADC 所能達到的最高有效位元數上限。 

而在此校正法之額外應用上，此校正法之精神為「電荷重佈」之原理，

藉由比較電荷分佈的結果與預先充電結果之差異，來找出該電容之誤差量。

若要應用於其他架構的 DAC 之上，例如 Resistor string 之分壓式架構，或是

Current steering 之電流式架構上，則可將「比較電容陣列電荷重佈後之電荷

差異」的觀念，改成「比較電阻串電壓分壓後之電壓差異」、亦或是「比較
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各電流源流過之電流的差異」，以對各種 DAC 之架構實現此校正方法。 

也可將此校正法設計成獨立的產品使用，將它設計成「一個能計算電容

陣列中，各電容之相對誤差量」的電路。透過外掛上各種待測 DAC 後，可

以使用此電路計算該待測 DAC 中各電容之誤差量，但是要注意連接點的寄

生電容效應，若該寄生電容值過大，則有可能影響誤差計算之結果。 

 

6.2. 未來發展與待改進之處 

根據模擬與測量結果證實，我們所提出的這個應用於 SA ADC 之校正演

算法是有效的。但是測量結果顯示電路之表現不如預期，表示它仍然有許多

尚待改進的地方。 

 

6.2.1. SA ADC 編碼輸出方式的改進 

由於我們電路操作在低於 1 伏特的環境，其一個 LSB 只有 60μV 不到，

因此在測量時，測量環境對電路的影響必須加以考慮。例如環境溫度、電磁

干擾等等問題都會對我們的測量環境造成影響。 

當我們在測量電路表現時，會對此電路做兩次測試，首先測量電路不校

正時的性能，之後再測量電路經過校正後的性能，將此兩筆測量數據製圖且

相比較，方能驗證此演算法是有效的。 

在測量上我們會碰到第一個問題，無法保證此兩次測量時的環境設定百

分之百相同。即使兩次測試中，全部儀器設定相同、全部使用相同電源插座

以及儀器，測量環境也只能做到八成近似，另外兩成決定在環境因素與儀器

狀態上，必須依靠人為微調設定。但是經過微調後，此兩次測試相比較時，

可靠度難免有失公允。 
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圖 6- 1 提出之 SA ADC 在具有校正功能之正常轉換模式下的動作流程圖 

 

此 SA ADC 在具有校正功能之正常轉換模式時的動作流程圖，如圖 6-1

所示。我們將誤差量校正碼、及不校正前的編碼，在電路末端 Adder 級便先

做加總之動作，故在此模式中輸出為已經過校正的輸出。若想得到不經過校

正的輸出，則必須關掉末端 Adder 級重新做一次測試。 

如此便會碰到上述環境設定的問題，兩次測試時環境設定不可能百分之

百相同。且當取樣點數增加時，測試所需時間拉長，要做兩次測試相比較，

則必須多花兩倍時間在測試上。 

在未來可以將 SA ADC 之輸出模式改良，改良後的 SA ADC 在具有校正

功能之正常轉換模式時的動作流程圖，如圖 6-2 所示。 

 

圖 6- 2 改進之 SA ADC 在具有校正功能之正常轉換模式下的動作流程圖 
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在圖 6-2 中，我們將此 SA ADC 之輸出分為兩部份，一部份為不經過校

正的輸出編碼，另一部份為此輸出編碼所對應的誤差量校正項。即是將電路

末端 Adder 移除，把兩數位碼相加總的校正動作，經由一些分析的程式，如

Matlab 等來處理。 

如此校正前、後的編碼可以在一次的測試中擷取完成，不但保證兩次測

試時的環境百分之百相同，且節省測試所需時間，還可驗證誤差量校正項與

電容誤差量之關係，對於電路除錯大有幫助。 

以此種方式完成校正的缺點是，在晶片中，我們必須多付出一些被輸出

PAD 與輸出緩衝器（Output buffer）所佔之面積，才能取得額外的腳位去擷

取誤差量校正項之編碼；同理，在 PCB 板之設計上，也要多計算一些面積

去擷取這些誤差量校正項之編碼，作 Wire bounding 的價格也會略為上升。 

 

6.2.2. 具有偏移量補償功能之比較器級的改進 

具有偏移量補償功能之比較器級，為此 SA ADC 之核心元件。在第四章

中提到，比較器級的頻寬被四個軌對軌的前置放大器給限制住，若想將此電

路操作頻率更往上提升，且維持低功耗，只有兩種方式可以完成：提出一種

新的軌對軌前置放大器架構，或是使用更先進的製程實作。 

由第五章之結果顯示，我們的比較器與前置放大器級之架構是需要檢討

的，所提出的校正演算法對比較器的性能有一定的要求，若所設計之前置放

大器級與比較器設計的不夠好，有一定機率出現這種異常大且不對稱分佈的

INL 圖形。此種非線性的誤差分佈，會影響了所提出之校正演算法的精準

度，同時也是使 ADC 性能降低的主要原因之一。 

然而，我們可以參考[33]之方式，以一種校正法來提升比較器的精確度，
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其校正之方式如圖 6-3 所示。 

在[33]之電路設計上，將比較器設計成兩種不同的架構：低耗能但高雜

訊的比較器，負責較高位元（兩端差距較大時）時的比較動作；高耗能但低

雜訊的比較器，負責較低位元（兩端差距較小時）時的比較動作。且在 LSB

位元 b4之後，加上一個校正位元 b+。 

在理想上的比較動作如下圖(a)所示，然而在下圖(b)時，比較器在比較

位元 b2時發生了錯誤，導致此筆比較後的輸出有了誤差。在[33]所提出的比

較器誤差修正演算法中，根據 LSB 位元 b4與校正位元 b+之輸出結果，可以

對此筆比較後的編碼做+1 或是-1 的動作，將位元 b2之誤差補回，提升此比

較器級的精準度。 

 

圖 6- 3 提升比較器精準度之校正法[33] 
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然而此比較器之誤差修正演算法，其最大的缺點為，可校正範圍僅有 1

個 LSB，對誤差量較大的 Main DAC 可能幫助不大，不過我們可以如此應用

於提出之 SA ADC 上： 

在 Main DAC 內之主要誤差量來源，是各電容間之不匹配造成的線性誤

差，可使用本論文所提出之演算法消除之；反之，在 Sub DAC 與 Calibration 

DAC 內，其誤差量主要來源並非各電容間之不匹配，而是比較器難以分辨

之細小誤差，導致比較結果錯誤時，則以[33]之演算法校正之。 

 

6.2.3. 晶片實做方面之改進 

在本論文提出之 SA ADC 設計上，我們將數位部份與類比部份整合在一

顆晶片內，且以一圈厚 Guard-Ring 分隔兩部份，期望數位部份的雜訊不會

干擾到類比部份電路。 

由晶片佈局圖中可以看到，此晶片被數位部份佔去一半的面積，也就是

在此架構中，數位電路面積並不算太小。故數位電路所產生的雜訊，即使使

用多層厚 Guard-Ring 隔絕，也很難保其不會透過共同基板去干擾類比電路

部份，特別是當電路操作之時脈頻率再提升時。 

參考[15][16][17][20][21][22]之做法，我們可以將晶片改造成如圖 6-4 之

形式：將類比部份與數位部份分離，類比部分獨立於一個晶片中，數位部份

則獨立於另一個晶片或是 FPGA 板上，兩晶片可透過 PCB 板之設計，或是

以 Wire bounding 的方式相聯接。 
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圖 6- 4 改進後的 SA ADC 晶片連接方式 

 

如此第一個優點是可以獨立測試兩部份電路之動作，可以單獨測試類比

電路部份校正前的性能；也可以簡單的經由 RTL 語法，將複雜的校正用數

位電路燒錄至 FPGA 內，再經由外部線路之連接來控制類比電路，以進行整

合式的測試。 

然而要注意的是，以此種方式進行兩晶片（或是晶片對 FPGA 板）之連

接，連接之導線可視為一個極大的外掛寄生電容，必須考慮此寄生電容對於

電路連接點之影響，視情況增加連接點對外連接所需的輸出緩衝器（Output 

buffer）之推力。 

第二個優點依然建立在兩部份分別獨立測試上，大幅增加了電路除錯時

的可偵錯性。將複雜的數位部份內建在 FPGA 中，偵錯時若發現有 Bug 存

在，其可修改的彈性亦相當高。 
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第三個優點是節省電路模擬所需時間，這點我們將在下一個小節繼續探

討。 

 

6.2.4. 電路模擬時間過長之改進 

在設計電路的過程中，我們通常會使用 Hspice 軟體來驗證電路可行性

與正確性。在設計初期對僅含 Netlist 的電路進行前模擬（Pre-simulation），

以驗證電路動作之行為與時序是否合乎預期；在電路設計末期進行後佈局後

模擬（Post-simulation），此時模擬包含佈局時產生的寄生電阻電容等效應，

以驗證實際下線後的可行性。 

然而，對一個具有校正功能的十二位元 SA ADC 進行模擬，會碰到模擬

時間過長的問題。在一台不算太老舊的工作站中，以 Cent OS 為作業系統，

進行 Pre-simulation 約耗時兩天，進行 Post-simulation 約耗時四天，這還只是

在取樣 512 點的狀態下。 

模擬時間過長的因素之一，為 Hspice 軟體之精準度所致。Hspice 軟體

為業界以及學界公認可信度最高之電路模擬軟體。雖然有很多電路模擬軟體

強調其模擬速度高於 Hspice，如 Ultra-sim 這套軟體便可以針對不同的電路

（類比、數位），設定不同的精準度（類比較詳細、數位較粗略），以達到節

省模擬時間的效果。但是在真正使用後得到的模擬結果，卻是和 Hspice 大

相逕庭。 

模擬時間過久對於高解析度、且具有複雜的數位部份之混合信號電路，

無疑是設計上的一大關卡，尤其是對於學習時間有限的碩博士生而言。對於

業界搶攻市場所注重的 Time-to-Market 問題，也是一大阻礙。 

或許我們可以使用降低取樣點數目的方式來提升模擬速度。以 12 位元
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的 ADC 為例，我們可以先跑幾組模擬，這幾組只有取樣點數分別為 16384、

8192、4096、2048、1024、512 點，其於條件皆相同。我們可以比較這幾筆

資料的模擬結果，在精準度與模擬時間上做取捨。 

然而這不是一個能夠治本的方式，當欲設計的 ADC 解析度很高的時

候，採用圖 6-4 的方式，分離類比部份與數位部份於兩不同晶片中，就能有

效提升模擬速度。 

類比部份之晶片我們以精準度最高的軟體 Hspice 進行模擬與驗證，以

Awave 軟體觀察各連接點波形；數位部份由於只需驗證功能動作與電路時序

是否正常，則可以用 NC-Verilog 等數位電路模擬軟體進行驗證，以 Nwave

軟體觀察電路時序圖與功能動作圖。如此將兩個不同部份以不同的軟體進行

模擬與驗證，便可有效縮短模擬所需時間。 

但是如此一來，便無法進行類比晶片與數位晶片的共同模擬，其下線後

的可信度便會略為降低。但是由於數位部份燒錄在 FPGA 內，若在除錯時發

現，電路整合後性能不佳的原因來自於數位電路，便可以很容易的對數位電

路進行修改、再測試等動作。 
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