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摘   要 
 
 
 

 

 本論文提出一高速磁滯電壓轉換器，透過負載判定回授的方式，

藉以達到在不改變輕載的漣波電壓下，降低重載的漣波電壓。此一電

路建構在磁滯式控制的電壓轉換器。整體電路可細分為能隙電壓產生

電路、磁滯比較器、輸出級、過電流保護比較器、過電流保護計時電

路及負載判定回授等部份。磁滯式控制的電壓轉換器主要是藉由輸出

電壓的回授訊號與晶片內部所產生的能隙電壓相比較，從而決定輸出

級的開關比，而本論文所提出的系統其運作的方式主要是偵測系統的

負載情況，並將負載狀況回授給磁滯比較器，磁滯比較器將依照負載

的回授量控制系統的磁滯電壓大小，以達成降低重載時的電壓漣波的

功能。 
在晶片啟動時，電感電流在未受保護的情形下會有過高而破壞系統

的可能性，因此設計了過電流保護電路來防止電感電流過大的情形發

生，而軟啟動的功能也同時藉由此一電路來達成。最後經由實驗證明，

本系統能夠達到負載偵測、控制系統磁滯及提升系統效率的預期目標。 
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Abstract 

 

 
High-speed switch converter based on hysteretic control algorithm 

with improved loading adjustment feedback control is proposed. The 
whole-chip is built by bandgap reference circuit, high-speed hysteretic 
comparator, driver stage, over-current protection circuit, delay-time control, 
and load detection feedback control. Output voltage feedback signal 
compares with the bandgap reference voltage by hysteretic comparator to 
decide the duty ratio. This thesis is to control the hysteresis voltage based 
window to reduce the output ripple voltage at heavy loads. 

The inductor current may be too larger if the less of over-current 
protection function. The large current will either saturate the inductor or 
crack the system by heat. As a result, the over-current protection circuit is 
added to avoid this situation. Soft-start function is induced in this block, 
too. 
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第一章 

緒論 

 
 

1.1 為何需要直流轉直流轉換器 
隨著電子工業技術的進步，電子系統對於電源管理技術的需求與日俱增，直

流轉直流轉換器 (DC to DC Converter)大量的運用在手持式設備 (hand-held 

instrument)與電腦設備等，其主要功能在於將輸入之直流電壓轉換成次一級所需要

的輸入電壓，經過轉換的次一級輸入電壓除了可以使得次級系統得到最佳化的工

作效能外，同時經過轉換的電壓可以提供次級系統更穩定的電壓品質，使得次級

系統能有更穩定的工作特性，另一方面，轉換器的本身也必需要有很高的功率轉

換效能，以延長使用電池的手持式設備的工作時間。 

 

1.1.1 手持式設備電源供應 

 手持式設備使用電池做為其供電來源，在電池技術的進步下，電池的蓄電量

的提升，大幅改善手持式設備的待機與工作時間，使得各種手持式設備得以蓬勃

發展，而直流轉直流轉換器在電池的應用上扮演著舉足輕重的角色，圖 1.1 以鋰離

子電池與多個不同的直流轉直流轉換器在數位相機上面的電源應用為例。 

 一個鋰離子電池正常的輸入電壓約在 2.7 至 4.2 伏特，而利用不同的直流轉直

流轉換器後產生出四組電壓給四個數位相機中的主要模組，一是經由升壓型直流
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轉直流轉換器再加上變壓器產生出 15 伏特與-5 伏特的電壓給電荷藕合器件圖像傳

感器（CCD, Charge Coupled Device），二是由升降壓型直流轉直流轉換器

(Buck-Boost)產生 3.3 伏特電壓給介面使用，三是由降壓型直流轉直流轉換器(Buck)

產生 1.8 伏特電壓給核心使用，最後則是由升壓型直流轉直流轉換器(Boost)產生出

5 伏特電壓給鏡頭驅動馬達所使用。 

 

圖 1.1 數位相機電源供應示意圖 

 

1.1.2 效能最佳化 

 在數位系統中，功率轉換的效能可以表示為[1] 

ININ

OUTOUT

IN

OUT

IV
IV

P
P

*
*

==η                          (1.1) 

 其中 PIN是輸入電源所提供的功率(power)，POUT是實際傳送到輸出端的功率，

若將系統在轉換過程中所消耗的功率定為 PCONSUMED，則可以表示為 

OUTINCONSUMED PPP −=                           (1.2) 

實際的數位系統在功率轉換的過程中所消耗的功主要來自於對開關電容的充放電

損失以及系統的漏電流損失，因此系統在轉換過程中所消耗的功率也可以表示為 

( ) ( )LEAKDDDDCONSUMED IVfVCP *** 2 +=                 (1.3) 
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 從(1.3)式中可以得到，想要有效的改善系統的效率有二，一是在不同的系統負

載情形下提供系統相對應的可操作最低電壓將可以有效的降低不必要的功率消

耗，進而達到提升效能的成果，圖 1.2 是以上例中的數位相機系統如何實現此方法

的示意圖，二則是在適當的狀況下改變系統的操作頻率，以降低對開關電容的充

放電損失。 

 

 

圖 1.2 數位相機可變電壓式電源供應-效能最佳化示意圖 
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1.2 直流轉直流轉換器概觀 
 電子系統對於直流轉直流轉換器的要求是，提供穩定的電壓、電壓漣波小、

有良好的輸入電壓/輸出電流暫態反應、高轉換效率、低靜態電流、低負載功耗、

可操作在低電壓環境、低雜訊干擾、有自我保護的功能、低成本與體積小等等。 

 已知的三種不同型態的直流轉直流轉換器[1], [2]，一是線性調節器(Linear 

Regulator)，二是電荷泵(Charge Pump)調節器[3]，最後是切換式調節器(Switching 

Regulator)，每種型態的直流轉直流轉換器各有其優缺點，不同的特性使得各個直

流轉直流轉換器各有其應用的範圍，同時為了最佳化不同的特點，不同的直流轉

直流轉換器在設計上的考量也不同，以下將分別討論每種直流轉直流轉換器的架

構與其特點。 

 

1.2.1 線性調節器 

 線性調節器主要的功能在於由較不穩定的前一級直流電壓產生出相對穩定的

次一級直流電壓，相較於其它種類的直流轉直流轉換器，線性穩壓器的特點在於

只能做降壓(Buck)的功能、外部元件只需要濾波輸入與輸出電容，輸出的電壓漣波

小、低雜訊、沒有電磁干擾以及通常有較小的封裝體積，其主要架構如圖 1.3 所示。 

線性調節器的操作原理是藉由分壓電阻 R1、R2 將輸出電壓的資訊回授給誤差

放大器(Error Amplifier)，誤差放大器比較參考電壓與回授電壓後產生控制被動元

件的訊號，這個被動元件在系統中扮演著可變電阻的角色，在固定負載(ILoad)且輸

出電壓達到穩態的狀況下，被動元件上的跨壓可以表示為 

PassiveONLoadPassvie RIV _∗=                       (1.4) 

 其中 RON_Passive 代表被動元件的導通等效電阻，由式(1.1)、(1.2)可以得知，降

低調節器本身的靜態電流與被動元件的導通等效電阻是提升效能的最佳法門，因

此一旦輸出電壓與輸入電壓的壓差過大時，系統的功率轉換效能會隨之下降。 
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圖 1.3 線性調節器示意圖 

 

 1.2.2 電荷泵調節器 

 電荷泵調節器(Charge Pumps)也可以稱作電容式切換(switching capacitor)調節

器，與一般的切換式調節器的差別在於，一般的切換式調節器指的是電感式切換，

而電容式切換的元件使用上僅使用到電容，與線性調節器相比，除了降壓的功能

外，還能夠提供升壓(Boost)與反相(Negative)電壓，同時雖然漣波電壓較大，但卻

能有較佳的功率轉換效能。 

 目前電荷泵調節器多應用在升壓的功能，圖 1.4 是一個 2 倍電荷泵，主要由 4

個開關(S1-S4)與切換電容(C)所組成，受到輸出電容(COUT)的影響，輸出穩態電壓

(VOUT)將不會是理想的 2 倍輸入電壓(VIN)。 
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圖 1.4 2 倍電荷泵調節器示意圖 

 

 Φ1 與 Φ2 代表著非重疊時脈(non-overlap clock)，當系統達到穩態後，輸出電

壓與輸入電壓的關係可以由以下的分析得到結果，當輸入時脈為 Φ1 時，系統等效

為輸入電壓對切換電容充電，切換電容上的電荷(charge)量可以表示為 

CVQ INC ∗=1φ                           (1.5) 

 當輸入時脈為 Φ2 時，系統等效為輸入電壓對切換電容充電，切換電容與輸出

電容上的電荷量可以表示為 

( ) CVVQ INOUTC ∗−=2φ                        (1.6) 

OUTOUT CVQ ∗=COUT                          (1.7) 

 在不考慮其它損失的穩態狀況下，Φ1 與 Φ2 的電荷總量必須相等 

COUTCC QQQ += 21 φφ                          (1.8) 

 將方程式(1.5)、(1.6)、(1.7)代入方程式(1.8)，可以得到輸出的穩態電壓值為 

IN
OUT

OUT V
CC
CV ∗

+
∗= 2                       (1.9) 

 

1.2.3  切換式調節器 

 切換式調節器(switching regulator)使用電感做為能量轉換的元件，依照轉換架

構的不同可以達到降壓(Buck)、升壓(Boost)與升降壓(Buck-Boost)的功能。由於電
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感的使用，切換式調節器的功率轉換效能是三種調節器中最高的，但其輸出電壓

受到干擾的程度也是最大的。 

 

 
圖 1.5 降壓型轉換器示意圖 

 

 基本的降壓型轉換器如圖 1.5 所示，開關(S1)與二極體(D, 通常為蕭特基二極

體)用來控制轉換器儲能與放能的時間，電感(L)與輸出電容(COUT)形成一個具有低

通濾波效果的儲能槽(LC tank)，輸出電阻(RL)則是用來表示不同負載時的次級系統

等效電阻。 

 在開關導通的週期(TON)，二極體不導通，輸入電壓對電感儲能，電感電流上

升可由方程式表示為 

ON

OUTIN
LON TL

VVI
∗
−

=                        (1.10) 

 在開關不導通的週期(TOFF)，二極體導通，電感對輸出電壓放能，電感電流下

降(忽略二極體導通壓降)可由方程式表示為 

OFF

OUT
LOFF TL

VI
∗

−=                        (1.11) 

 在系統達到穩態後，電感電流在開關導通週期的上升量等於電感電流在開關

不導通週期的下降量 (|ILON|=|ILOFF|)，將方程式代入可以得到連續導通模式下

(Continuous Conduction Mode, CCM )穩態時輸出電壓與輸入電壓的關係式為 
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OFF

OUT

ON

OUTIN

TL
V

TL
VV

∗
=

∗
−                      (1.12) 

ININ
OFFON

ON
OUT VDV

TT
TV ∗=∗
+

=                  (1.13) 

 

 

圖 1.6 升壓型轉換器示意 

 

基本的升壓型轉換器如圖 1.6 所示，開關與二極體用來控制轉換器儲能與放能

的時間，電感與輸出電容形成儲能槽，輸出電阻表示不同負載時的次級系統等效

電阻。 

 在開關導通的週期(TON)，二極體不導通，輸入電壓對電感儲能，電感電流上升

可由方程式表示為 

ON

IN
LON TL

VI
∗

=                           (1.14) 

 在開關不導通的週期(TOFF)，二極體導通，電感對輸出電壓放能，電感電流下

降(忽略二極體導通壓降)可由方程式表示為 

OFF

OUTIN
LOFF TL

VVI
∗
−

=                         (1.15) 

 在系統達到穩態後，電感電流在開關導通週期的上升量等於電感電流在開關不

導通週期的下降量 (|ILON|=|ILOFF|)，將方程式代入可以得到連續導通模式下

(Continuous Conduction Mode, CCM )穩態時輸出電壓與輸入電壓的關係式為 
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OFF

INOUT

ON

IN

TL
VV

TL
V

∗
−

=
∗

                       (1.16) 

ININ
OFF

OFFON
OUT V

D
V

T
TTV ∗

−
=∗

+
=

1
1                 (1.17) 

 

 
圖 1.7 升降壓型轉換器示意 

 

 基本的升降壓型轉換器如圖 1.7 所示，開關與二極體用來控制轉換器儲能與放

能的時間，電感與輸出電容形成儲能槽，輸出電阻表示不同負載時的次級系統等

效電阻。 

 在開關導通的週期(TON)，二極體不導通，輸入電壓對電感儲能，電感電流上升

可由方程式表示為 

ON

IN
LON TL

VI
∗

=                         (1.18) 

 在開關不導通的週期(TOFF)，二極體導通，電感對輸出電壓放能，電感電流下

降(忽略二極體導通壓降)可由方程式表示為 

OFF

OUT
LOFF TL

VI
∗
−

=
0                        (1.19) 

 在系統達到穩態後，電感電流在開關導通週期的上升量等於電感電流在開關不

導通週期的下降量 (|ILON|=|ILOFF|)，將方程式代入可以得到連續導通模式下

(Continuous Conduction Mode, CCM )穩態時輸出電壓與輸入電壓的關係式為 
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OFF

OUT

ON

IN

TL
V

TL
V

∗
=

∗
                       (1.20) 

ININ
ON

OFF
OUT V

D
DV

T
TV ∗

−
=∗=

1                   (1.21) 
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1.3 論文架構 
 本篇論文由五個章節所組成，在第一章中概述了動機並簡單介紹了常見的直

流轉直流轉換器的架構與其特性，在第二章將闡述磁滯式控制直流轉直流轉換器

的原理同時系統的功率消耗分析也將於本章中介紹，根據第二章的分析，提升功

率的效能改善電路在第三章中被提出，第四章將詳細系統的各個子電路原理以及

子電路與系統的模擬驗證結果，最後，結論與未來目標將在第五章中說明。 
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第二章 

磁滯式控制直流轉直流轉換器原理與

功率分析 

 
 
 在本章中將會探討磁滯式直流轉直流轉換器的架構[4]與其操作原理，磁滯式

直流轉直流轉換器又稱為漣波穩壓器(ripple regulator)，其操作最主要的特點在於系

統主要受控於磁滯比較器(hysteretic comparator)，由具有磁滯特性的比較位準以及

輸出電壓的回授訊號產生出控制輸出級的數位信號，在系統的控制迴路上並沒有

使用到一般的脈衝寬度調變控制(Pulse Width Modulation, PWM)所使用的轉導放大

器(Operational Transconductance Amplifier, OTA)，因此磁滯式直流轉直流轉換器的

另一個特性在於系統沒有補償的需求，本章中的另一個重點則在於系統的效能分

析，同時將依照效能分析的結果做為電路改善的依據。 
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2.1 磁滯式直流轉直流轉換器 
 磁滯式控制方式是最早的直流轉直流轉換器控制方式之一，它的特色除了簡

單以外，更是屬於最快的架構之一，其架構如圖 2.1 所示，由調幅器(Modulator)，

輸出級(Output Stage)組成穩壓器控制的主體架構，在穩壓器外部加上回授網路

(Feedback Network)以及低通濾波電感電容(LC Low Pass Filter)，整個磁滯式直流轉

直流轉換器可開始正常動作。 

 

圖 2.1 磁滯式直流轉直流轉換器示意圖 

 

2.1.1 連續導通模式 

 當磁滯式直流轉直流轉換器工作在連續導通模式 (Continuous Conduction 

Mode, CCM)下[1]，可以將整個磁滯式直流轉直流轉換器分為兩個階段做分析，第

一個階段是當磁滯式直流轉直流轉換器的輸出級 P 型金氧半場效電晶體導通，也

可稱為充電週期，等效模型如圖 2.2 
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此時電感與輸出級相連接的切換點(Switch Point, SW)的電壓等於輸入電壓減

去 P 型金氧半場效電晶體上的壓降，如方程式(2.1)所示 

)(ONDSLINSW RIVV ∗−=                       (2.1) 

當整個導通時間為 tON，則可以依照下列方程式算出電感電流的變化量 

ON
OUTONDSLIN

L t
L

VRIV
I ∗

−∗−
=∆ )(                 (2.2) 

在大多數的狀況下，輸出的漣波電壓取決於電流流經過輸出電容上的等效串

聯電阻(Equivalent Series Resistance, ESR)，因此輸出漣波電壓可以方程式表示 

ESRON
OUTONDSLIN

ESRLOUT Rt
L

VRIV
RIV ∗∗

−∗−
=∗∆=∆ )(         (2.3) 

 

 

圖 2.2 充電週期等效模型 

 

第二個階段是當磁滯式直流轉直流轉換器的輸出級 P 型金氧半場效電晶體不

導通，此時輸出級的二級體(通常為蕭特基二級體)因為電感電流的連續性而導通，

亦稱為放電週期，等效模型如圖 2.3 
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圖 2.3 放電週期等效模型 

 

此時電感與輸出級相連接的切換點(Switch Point, SW)的電壓等於零電位減去

二極體導通的壓降，如方程式(2.4)所示 

)()(0 ONDONDSW VVV −=−=                    (2.4) 

當整個工作時間為 tO FF，則可以依照下列方程式算出電感電流的變化量 

OFF
ONDOUT

L t
L

VV
I ∗

−−
=∆

)( )(                    (2.5) 

此時輸出的漣波電壓等於電流流經過輸出電容上的等效串聯電阻(Equivalent Series 

Resistance, ESR)所造成的壓差，因此輸出漣波電壓可以方程式(2.6)表示 

ESROFF
ONDOUT

ESRLOUT Rt
L
VV

RIV ∗∗
+

=∗∆=∆ )(            (2.6) 

將分別的兩個階段合併為一個完整的操作模式時，切換點(SW)的電壓變化，

電感電流的變化，與輸出電壓的變化可以用圖 2.4 表示 
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圖 2.4  CCM 完整操作模式波形示意圖 

 

當磁滯式直流轉直流轉換器達到穩態的情形下，由電感的伏特 -秒

(Voltage-Second)平衡關係式可以得到第一階段的 ∆IL 等於第二階段的 ∆IL，將方程

式(2.5)代入方程式(2.6)可以得到 

OFF
ONDOUT

ON
OUTONDSLIN t

L
VV

t
L

VRIV
∗

+
=∗

−∗− )()(            (2.7) 

在大多數的情形下第一階段的 P 型金氧半場效電晶體的壓降相較於輸入電壓

與輸出電壓的差值為一可忽略的值，同時第二階段的二極體導通電壓相較於輸出

電壓為一可忽略的值，則可以得到佔空比(Duty Ratio)的近似方程式為 

IN

OUT

OFFON

ON

V
V

tt
tD ≈
+

=                       (2.8) 

由於磁滯式直流轉直流轉換器的輸出級受控於磁滯比較器，若將當磁滯比較

器產生控制信號至系統實際轉態的時間訂為 td，則輸出的漣波電壓可以表示為方

程式(2.9) 
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⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
∗⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ +
+

−∗−
∗+

+
∗=∆ td

L
VV

L
VRIV

R
R

RRVV ONDOUTOUTONDSLIN
ESR

F

FF
HYSTOUT

)()(

1

21   (2.9) 

將方程式(2.6)代入方程式(2.9)並經過換算後，磁滯式直流轉直流轉換器的操作

頻率可以表示為方程式(2.10) 

( )
( ))()(

1

21

)(

*

*

ONDONDSLIN
F

FF
HYST

ESROUTONDSLIN

IN

OUT
SW

VRIVL
R

RRV

RVRIV
V

Vf
−−+∗

+
∗

∗−−
∗=   (2.10) 

由方程式可以看出，系統的操作頻率主要取決於輸入電壓、輸出電壓、輸出

電容等效串聯電阻以及做為調節器的磁滯比較器之磁滯電壓大小，而在這幾項要

素中，輸入電壓、輸出電壓以及所用的輸出電容的等效串聯電阻往往是已經決定

好的，能夠從電路設計中去影響系統操作頻率的影響因素只剩下磁滯比較器之磁

滯電壓大小。 

 

 2.1.2 非連續導通模式 

 當磁滯式直流轉直流轉換器工作在非連續導通模式(Discontinuous Conduction 

Mode, DCM)下[1]，整個磁滯式直流轉直流轉換器可以分為三個階段做分析，前兩

個階段的等效模型與連續導通模式相同，在此不再重述，第三個階段也可稱為零

電感電流週期，其等效圖如圖 2.5。 

當系統工作在零電感電流週期時，輸出的負載電流僅僅靠輸出電容提供，直

到系統偵測到輸出電壓過低後，才進入下一個 P 型金氧半場效電晶體導通的週期，

將分別的三個階段合併為一個完整的操作模式時，切換點(SW)的電壓變化，電感

電流的變化，與輸出電壓的變化可以用圖 2.6 表示。 



 18

 

圖 2.5 零電感電流週期等效示意圖 

 

圖 2.6  DCM 完整操作週期波形示意圖 

 

由伏特-秒平衡式可以得到電感電流的變化量等於 

PKOFF
ONDOUT

ON
OUTONDSLIN

L It
L
VV

t
L

VRIV
I =∗

+
=∗

−∗−
=∆ )()(   (2.11) 

忽略 P 型金氧半場效電晶體導通壓降與二極體導通壓降，則可以得到輸入電

壓與輸出電壓的關係式 

OFFON

ON

IN

OUT

tt
t

V
V

+
≈                       (2.12) 

方程式(2.12)與連續導通模式的方程式(2.8)相同，但不同的地方是此時 tON與 
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tOFF相加不代表整個操作週期，整個操作週期除了 tON 與 tOFF外尚有 P 型金氧半場

效電晶體與二級體同時不導通的時間 tZ。 

因為整個操作週期中電感電流先充電到峰值電流(IPK)，然後再放電到零電流，

之後維持零電流至下個 P 型金氧半場效電晶體導通的充電週期，此時輸出負載電

流等於電感電流在整個操作週期中的平均值 

ZOFFON

OFFONPK

L

OUT
avgLO ttt

ttI
R

VII
++

+
∗===

2)(        (2.13) 

將峰值電流的關係式(2.11)代入式(2.13)可以得到 

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
++

+
∗∗

−∗−
≈=

ZOFFON

OFFON
ON

OUTONDSLIN

L

OUT
O ttt

ttt
L

VRIV
R

VI
2

)(    (2.14) 

由充電週期來看，此時輸出的漣波電壓等於電流流經過輸出電容上的等效串

聯電阻所造成的壓差，因此輸出漣波電壓可以方程式(2.15)表示 

ESRON
OUTONDSLOUT

ESRLOUT Rt
L

VRIV
RIV ∗∗

−∗−
=∗∆=∆ )(       (2.15) 

由於磁滯式直流轉直流轉換器的輸出級受控於磁滯比較器，若將磁滯比較器

產生控制信號至系統實際轉態的時間訂為 td，則輸出的漣波電壓可以表示為方程

式(2.16) 

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
∗+∗⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ −∗−
∗+

+
∗=∆ td

C
Itd

L
VRIV

R
R

RRVV
OUT

OOUTONDSLIN
ESR

F

FF
HYSTOUT

)(

1

21  (2.16) 
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2.2 磁滯式直流轉直流轉換器功率分析 
在前述的磁滯式直流轉直流轉換器架構圖中我們將轉換器分成三個部份，一

是系統調節器，二是輸出級，三是輸出與回授網路。以下將討論每個部份在轉換

器工作時的功率消耗[1], [5], [6], [7], [8], [9], [10], [11], [12]。 

 

2.2.1 調節器功率消耗 

 調節器本身的功能在於提供直流轉直流轉換器輸出級控制信號，在系統正常

工作的情形下，調節器本身需要消耗固定的靜態電流(Quiescent Current, IQ)，由調

節器所造成的功率消耗等於 

2
IN

VCfIVP eqSWQINModilator ∗∗+∗=             (2.17) 

其中 fSW 代表系統的操作頻率，Ceq 代表調節器中的數位電路所看到的等效閘

極(Gate)電容，由於靜態電流常落在數十微安(micro-Ampere, µA)到數百微安的範

圍，同時調節器中的數位電路等效的電容多為微微法拉(pico-Farad, pF)等級，因此

調整器的功率消耗多在數毫瓦(milli-Watt, mW)以下，而由方程式可以得到想要降

低調節器的功率消耗，則必需要在不影響系統功能的情形下，降低調節器的靜態

電流或是降低數位電路的等效電容。 

 

2.2.2 輸出級功率消耗 

 輸出級[13], [14]的功能在於做為直流轉直流轉換器對功率轉換的電感及電容

的開關，在目前的磁滯式直流轉直流轉換器架構圖中使用 P 型金氧半場效電晶體

做為充電週期的開關，一般來說 N 型金氧半場效電晶體因為其電子遷移速率

(mobility, µn)高於 P 型金氧半場效電晶體的電子遷移速率(µp)，故在相同的面積下 N

型金氧半場效電晶體會有較小的導通阻抗(RSD(ON))，但是在降壓型的直流轉直流轉

換器我們常使用 P 型金氧半場效電晶體做為開關的原因在於不需要另外對 P 型金
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氧半場效電晶體的驅動電路做處理，而 N 型金氧半場效電晶體在導通的時候需要

大於輸入電壓的電壓值來驅使開關導通，由於開關速度與效率的考量，在調節器

信號與做為開關的電晶體中間需要緩衝級來幫助系統快速打開或關上開關，以減

少功率的損失，由於緩衝級本身在系統切換的時候也有功率消耗的問題，因此如

何在降低開關的功率消耗與相對增加的緩衝級功率消耗及積體電路面積這三項因

素的考量下取得平衡也是一個可以研究的議題，將緩衝級加入考量後的輸出級等

效圖 2.7 如所示 

 

圖 2.7 輸出級等效示意圖 

 

在整個功率轉換的週期中，做為輸出開關的 P 型金氧半場效電晶體的功率消

耗為 

SWGSGateSWfrOUTINONDSOUTMOSFETD fVQfttIVDRIP ∗∗+∗+∗∗∗+∗∗= )(
2
1

)(
2

)(  (2.18) 

其中 tr與 tf是做為輸出開關的P型金氧半場效電晶體在打開與關上的過渡時間

(transition time)， QGate 則是緩衝級對開關的等效閘級對源級電容充放電的電荷

量，也可以表示為 

GSGSeqGate VCQ ∗= _                       (2.19) 
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所以方程式也可以表示為 

SWGSGSeqSWfrOUTINONDSOUTMOSFETD fVCfttIVDRIP ∗∗+∗+∗∗∗+∗∗= 2
_)(

2
)( )(

2
1 (2.20) 

組成開關功率消耗的三個部份中，第一個由輸出電流與開關導通電阻所組成

的部份也稱為導通損失(Conduction loss)，第二個由輸入電壓，輸出電流與開關的

過渡時間所組成的部份也稱為射穿損失(Shoot-through loss)，第三個由開關閘源級

等效電容、閘源級電壓與系統操作頻率所組成的部份也稱為切換損失(Switching 

loss)，從方程式中可以發現，在重載的情形下，輸出電流很大，導通損失會主宰

(dominate)開關的功率消耗，此時其他的損失相對小，要降低開關的功率消耗就要

儘量的縮小開關的導通電阻，亦即增加做為開關的 P 型金氧半場效電晶體的面積；

但是在輕載的狀況下，輸出電流小，射穿損失與切換損失在整個開關的功率消耗

上所佔的比例愈來愈大，當這兩個部份開始影響到系統的效率時，則要考慮縮小

做為開關的 P 型金氧半場效電晶體的面積以降低開關的過渡時間或是閘源極的等

效電容，以降低射穿損失與切換損失，或者是降低系統的操作頻率來降低切換損

失。 

做為開關的 P 型金氧半場效電晶體是系統主要的功率消耗因素之一，因此在

設計上除了要考慮開關功率損失所造成的效率問題外，開關所能夠承受的最大額

定電流以及開關的功率消耗是否超過封裝所能夠容忍的範圍也是要注意的地方，

當開關所消耗的功率過大時，所消耗的功率換轉變成的熱能將會造成 P 型金氧半

場效電晶體中的矽晶體接面溫度(TJ)過高，進而造成接面與元件的損壞，方程式用

來預估開關功率消耗對接面溫度的影響 

JAMOSFETDAJ RPTT θ∗+= )(                  (2.21) 

其中 TA是系統操作時的環境溫度， RθJA則是代表由操作環境到做為開關的 P 型金

氧半場效電晶體中的矽晶體接面的等效熱阻。 

在做為開關的 P 型金氧半場效電晶體下方的二極體也稱為抓住整流器(Catch 

rectifier)，其作用在於當開關的 P 型金氧半場效電晶體不導通的時候，提供有連續



 23

性的電感電流一個導通的路徑，而這個開關在選用上應該要注意以下特點：切換

速度快，可以提供足夠的崩潰電壓，足夠的額定電流量以及小的二極體導通電壓，

一般而言，蕭特基二極體是最常見的選擇，因為相較於一般的 PN 接面二極體而

言，蕭特基二極體沒有反向回復時間(reverse-recovery time)，同時相等面積的蕭特

基二極體與 PN 接面二極體在相同的導通電流下，蕭特基二極體的導通電壓是較小

的。 

抓住整流器所消耗的功率主要來自於二極體的導通壓降 

)1()()( DIVP OUTONDDiodeD −∗∗=             (2.22) 

同樣的預估二極體功率消耗對接面溫度的影響 

JADMOSFETDAJ RPTT θ∗+= )(                 (2.23) 

其中 TA 是系統操作時的環境溫度， RθJAD 則是代表由操作環境到二極體中的矽晶

體接面的等效熱阻。 

另一個要注意功率消耗所造成的溫度上升的原因是，當負載被系統決定時，

系統的工作溫度也同時被決定，而當負載電流較大時，系統的工作溫度也愈高，

溫度的上升會影響到輸出 PMOS 的等效阻抗，由於 PMOS 的等效阻抗為正溫度係

數，因此高溫環境下 PMOS 所消耗的功率也較大，對二極體來說，溫度的上升雖

然不會造成導通電壓的上升，但是二極體本身的漏電流是隨溫度上升每 10~20℃就

上升 2 倍，蕭特基二極體在溫度超過 100℃的環境下的漏電流是 mA 等級，此時系

統的固定功率損失同步上升。 

 

2.2.3 輸出與回授網路功率消耗 

如圖 2.1 中所示，輸出與回授網路所要探討的功率損失是低通 LC 網路以及回

授電阻 RF1 與 RF2 的功率損失，理想的電感與電容是用來儲能而不會消耗能量的，

然而實際的電感與電容在功率轉換的過程中是有消耗能量的，最簡單且常見的電

感等效模型是在理想的電感前面串聯一個等效的阻抗，一般稱為 DCR，另外，最
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簡單且常見的電容等效模型是在理想的電容前面串聯一個等效的阻抗，一般稱為 

ESR，不論是 DCR 或是 ESR 都是用來表示當電感與電容有電荷流動時，電感與電

容本身所消耗的能量，因此，可以知道在輸出網路的部份所消耗的能量等於 

ESRIDCRIP RMSCRMSLLC ∗+∗= 2
_

2
_                 (2.24) 

而回授網路的功率消耗可以簡單近似為 

21

2

RR
VP OUT

FB +
=                          (2.25) 

上述式子中，PFB通常小於 10mW，而 PLC 則因為電感電流可能很大的情形下而達

到數百 mW 的等級，因此，在電感的選用上必須特別的小心，適當的 DCR 值的電

感才能夠使系統在合理的成本下達成良好效率的目標。 
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第三章                             

磁滯式比較器與所提出的架構 

 
 
3.1 常見的磁滯式比較器與原理分析 
 磁滯式比較器的原理在於建立比較器在輸出由邏輯 0到邏輯 1以及輸出邏輯 1

到邏輯 0 這兩種狀況不同的切換位準，如圖 3.1 所示，最簡單的做法是利用史密特

觸發器(Schmitt trigger)[15]，而類比電路常見的方法是以電路的手法在判定輸出為

邏輯 0 或是邏輯 1 後給與比較器不同方向的輸入誤差電壓 (input offset 

voltage)[16]，或是以窗型比較器[17]來達成所需要的功能。以下針對前述常見的磁

滯式比較器分析其操作原理與特性。 

 

 

圖 3.1 磁滯波形示意圖 
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3.1.1 史密特觸發器 

 在互補式金氧半(CMOS)場效電晶體數位電路中，常見的反相史密特觸發器如

圖 3.2 所示 

 

 

圖 3.2 反相史密特觸發器 

 

輸入端 IN 維持邏輯 0 時 MN1、MN2、MP3 不導通，MN3、MP1、MP2 導通，當

輸入端 IN 由邏輯 0 慢慢向上增加至超過 Vth_MN1 時， MN1 導通，由於此時 MN1 與

MN3 同時導通的關係，在 MN2 的源極電壓(V1)將會等於 MN1與 MN3等效電阻的分

壓結果 

DD
MNeffMNeff

MNeff V
RR

R
V ∗

+
=

3_1_

1_
1                   (3.1) 

在輸入端 IN 繼續往上增加到 MN2開始導通後，由於 MN2的導通形成了輸出端 OUT
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到地(VSS)之間的電流路徑，因此輸出端 OUT 將會放電到邏輯 0，讓 MN2 導通的電

壓位準定義為 VH，如方程式(3.2)表示 

 2_1 MNthH VVV +=                         (3.2) 

在 MN2 導通瞬間輸出 OUT 端尚未放電時，電晶體 MN1 上所流經過的電流等於電

晶體 MN3 上所流經過的電流，由於此時 MN1 與 MN1 均工作在飽和區(Saturation 

region)，根據金氧半場效電晶體的飽和區工作電流公式流經電晶體 MN1 上的電流

I1 可以表示為 

( )21_
1

1 2
1

MNthHOXn VV
L

WCI −⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛= µ                  (3.3) 

流經電晶體 MN3 上的電流 I3 

( ) ( )2

3

2
3_1

3
3 2

1
2
1

HDDOXnMNthDDOXn VV
L

WCVVV
L

WCI −⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=−−⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛= µµ    (3.4) 

其中因為 MN2 與 MN3 有相同的基體效應(Body effect)，因此當(W/L)3=(W/L)2 時，

Vth_MN2=Vth_MN3，將方程式(3.3)代入(3.4)可以得到 VH電壓公式 

( ) ( )
( ) ( )31

1_31

///1
///

LWLW
VLWLWV

V MNthDD
H

+

+
=                 (3.5) 

輸入端 IN 維持邏輯 1 時 MN3、MP1、MP2 不導通，MN1、MN2、MP3 導通，當輸入

端 IN 由邏輯 1 慢慢向下減少至超過 Vth_MP1時， MP1導通，由於此時 MP1與 MP3

同時導通的關係，在 MP2 的源極電壓(V2)將會等於 MP1 與 MP3 等效電阻的分壓結

果 

DD
MPeffMPeff

MPeff V
RR

R
V ∗

+
=

3_1_

3_
2                    (3.6) 

在輸入端 IN 繼續往下減少到 MP2 開始導通後，由於 MP2 的導通形成了輸出端 OUT

到輸入電壓(VDD)之間的電流路徑，因此輸出端 OUT 將會充電到邏輯 1，讓 MP2

導通的電壓位準定義為 VL，方程式表示 

 2_2 MPthL VVV −=                         (3.7) 
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在 MP2 導通瞬間輸出 OUT 端尚未充電時，電晶體 MP1 上所流經過的電流等於電晶

體 MP3 上所流經過的電流，由於此時 MP1 與 MP3 均工作在飽和區(Saturation 

region)，根據金氧半場效電晶體的飽和區工作電流公式流經電晶體 MP1 上的電流

I1P可以表示為 

( )21_
1

1 2
1

MPthLDD
P

OXpP VVV
L

WCI −−⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛= µ               (3.8) 

流經電晶體 MP3 上的電流 I3P 

( ) ( )2

3

2
3_2

3
3 2

1
2
1

LOXnMPth
P

OXPP V
L

WCVV
L

WCI ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=−⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛= µµ        (3.9) 

其中因為 MP2 與 MP3 有相同的基體效應(Body effect)，因此當(W/L)3P=(W/L)2P時，

Vth_MP2=Vth_MP3                          (3.10) 

方程式代入可以得到 VL電壓公式 

( ) ( ) ( )
( ) ( ) PP

MPthDDPP
L LWLW

VVLWLW
V

31

1_31

///1
///

+

−
=              (3.11) 

藉由調整 MN1、MN2 與 MN3 的寬長比(aspect ratio, W/L)可以調整 VH 到想要的位準，

相對的調整 MP1、MP2 與 MP3 的寬長比可以調整 VL 到想要的位準，而系統所想要

的磁滯電壓 VHYST 

LHHYST VVV −=                        (3.12) 

 

3.1.2 反相磁滯比較器 

 在高增益的開迴路比較器中，可以利用增加線路中的內部正迴授路徑使得比

較器產生內建的磁滯電壓，如圖 3.3 所示，比較器中存在兩種迴授路徑，第一個是

由於電流串連迴授通過比較器的差動(Differential)輸入端電晶體MN1與MN2共源點

(Common Source)，這是一個負回授(Negative feedback)路徑，第二個是由於電壓並

聯回授通過閘-汲級互接的電晶體 MP3 與 MP4，這是一個正回授路徑，在正迴授的

量小於負迴授的量時，整個比較器為負迴授並且沒有內建的磁滯電壓，反言之，
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當正迴授的量大於負迴授的量時，整個比較器為正迴授並且有內建的磁滯電壓，

通常在線路中(W/L)MP1=(W/L)MP2、(W/L)MP3=(W/L)MP4，當(W/L)MP1 < (W/L)MP3 時比

較器的正迴授量大於負迴授量，比較器存在內建磁滯電壓。 

 

 

圖 3.3 反相磁滯比較器 

 

當 IN1 電壓固定為一定值，IN2 電壓由邏輯 0 慢慢增加到接近轉態點，當系統接近

轉態瞬間時，下列電流關係式必須被滿足 

11 MPMN II =                         (3.13) 

( )
( ) 1

1

3
32 /

/
MP

MP

MP
MPMN I

LW
LWII ∗==                  (3.14) 

31213 MPMPMNMNMN IIIII +=+=                  (3.15) 



 30

(3.14)、(3.15)代入(3.13)可以得到 

( ) ( )[ ]13

3
1 ///1 MPMP

MN
Mp LWLW

II
+

=                (3.16) 

由電晶體的飽和區電流公式，可以列出相對應的閘-源極電壓關係式為 

( ) 1_111 //2 MNthMNOXnGS VLWCIV += µ             (3.17) 

( ) 2_222 //2 MNthMNOXnGS VLWCIV += µ            (3.18) 

此時 VH電壓可以表示為 

112 INGSGSH VVVV +−=                      (3.19) 

當 IN1 電壓固定為一定值，IN2 電壓由邏輯 1 慢慢減少到接近轉態點，當系統接近

轉態瞬間時，下列電流關係式必須被滿足 

( )
( ) 2

2

4
41 /

/
MP

MP

MP
MPMN I

LW
LWII ∗==                (3.20) 

22 MPMN II =                          (3.21) 

42213 MPMPMNMNMN IIIII +=+=               (3.22) 

(3.20)、(3.22)代入(3.21)可以得到 

( ) ( )[ ]24

3
2 ///1 MPMP

MN
Mp LWLW

II
+

=              (3.23) 

由電晶體的飽和區電流公式，可以列出相對應的閘-源極電壓關係式為 

( ) 1_111 //2 MNthMNOXnGS VLWCIV += µ           (3.24) 

( ) 2_222 //2 MNthMNOXnGS VLWCIV += µ          (3.25) 

此時 VL電壓可以表示為 

112 INGSGSL VVVV +−=                    (3.26) 
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3.1.3 窗型比較器 

窗型比較器(Window comparator)的功能與磁滯比較器相似，以兩個比較器組成

的窗型比較器如圖 3.4 所示， 

 

 

圖 3.4 窗型比較器 

 

分別由輸入信號(在此為 VFB)與 VH為輸入對的比較器與輸入信號與 VL為輸入對的

比較器，VH>VL，當 VFB小於 VL時，輸出信號 OUT 為邏輯 0，一直到 VFB大於 VH

之後輸出信號才會轉變為邏輯 1，反之當 VFB 大於 VH時，輸出信號 OUT 為邏輯 1，

一直到 VFB 小於 VL之後輸出信號才會轉變為邏輯 0。 
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3.2 改善前原型 
 改善前的磁滯比較器其基礎建構在反相型磁滯比較器上，如圖 3.5 所示 

 

圖 3.5 改善前磁滯比較器 

 

其中 GM 放大器的功能在於分別將輸入信號 VFB 與參考信號 VR_FB 分別轉換為電流

信號，而在輸出級的地方將兩個電流做比較，藉此判定輸出信號 COUT應該為邏輯

0 或是邏輯 1，而從架構圖中可以發現，當 VFB大於 VH使得 COUT為邏輯 0 時，VOUT

信號為邏輯 1，開關 MPS1不導通，此時 IH1沒有電流，而當 VFB由大於 VH慢慢下

降到小於 VL時，COUT 為邏輯 1 時，VOUT信號為邏輯 0，開關 MPS1 導通，此時 IH1

有電流流入 COUT 端，由上述的分析可以得到當系統由 VFB 大於 VH 慢慢下降時，

COUT為邏輯 0，開關 MPS1 不導通，此時系統為單純的比較器，故 VL=VR_FB，而當

系統由 VFB 小於 VL慢慢上升時，COUT為邏輯 1，開關 MPS1 導通，此時比較器受到

電流源 IH1 灌入 COUT 端點的影響，使得系統轉態的切換點改變為 VR_FB+VHYST，故

VH=VR_FB+VHYST，由於比較器是轉導放大器，因此磁滯電壓與電流 IH1 的關係可以
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表示為 

HYSTMH VGI ∗=1                        (3.27) 

亦即 

1H

M
HYST I

GV =                         (3.28) 

由方程式(3.28)可以知道，磁滯電壓量與放大的轉導放大量 GM 成正比，與迴授控

制電流量 IH1 成反比，因此想要得到目標的磁滯量則需要適當的調整轉導放大量與

迴授控制量。 
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3.3 建議改善架構 
 

圖 3.6 建議改善架構 

 

 如方程式(3.28)所示，在系統的轉導放大量以及回授控制量固定的情形下，一

般的磁滯比較器其磁滯量是固定的，由方程式(2.17)可以知道，在系統負載電流較

小時，較低的系統操作頻率可以得到較高的效率，而由方程式(2.10)中可以得到，

在外部系統已經決定的情形下，由線路本身可以控制系統操作頻率的關鍵就在於

磁滯比較器的磁滯量，因此，在這裡提出一種隨著負載電流的大小而改變磁滯比

較器的磁滯量的線路架構，使其能夠達到在較大負載的情形下有較低的磁滯量與

較低負載的情形下有較高的磁滯量的特性[18], [19]，藉以在維持系統輕載效能的情

形下，改善系統重載的輸出漣波電壓。 
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建議改善架構如圖 3.6 所示，與圖 3.5 相比較，可以發現主要的差別在於所提

出的架構在回授控制的路徑上加上了輸出 PMOS 的電流偵測回授量，也就是說  

PMOSSENSE II ∝                        (3.29) 

同時磁滯電壓量方程式(3.28)也可以改寫為 

SENSEH

M
HYST II

GV
−

=
1

                        (3.30) 
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第四章                             

高速磁滯電壓轉換系統實現與模擬結果 

 

 

 

4.1 高速磁滯電壓轉換系統架構 
 

圖 4.1 高速磁滯電壓轉換系統架構圖 

 

高速磁滯電壓轉換系統的整體架構如圖 4.1 所示，其中調節器 (Regulator) [20], 

[21]、能隙電壓(Bandgap)[20], [21]、偏壓電路(Bias)[22]以及電壓緩衝器(Voltage 

Buffer)[23]是提供系統運作的基本線路，正常操作的情形下磁滯比較器以電壓緩衝

器所提供的電壓位準產生出的轉態位準 VH、VL 為基準與輸出電壓 VOUT的回授信號



 37

VFB相比較，當 VFB大於磁滯比較器的轉態電壓 VH時，比較器輸出邏輯 0 信號給

控制(control)邏輯線路，控制邏輯會產生出相對應的信號驅使驅動級(Driver)令輸出

開關 PMOS 不導通，PMOS 不導通將使得電感電流開始放電，輸出電壓 VOUT 以及

其回授信號 VFB開始下降，反之，當 VFB小於磁滯比較器的轉態電壓 VL時，比較

器輸出邏輯 1 信號給控制(control)邏輯線路，控制邏輯會產生出相對應的信號驅使

驅動級(Driver)令輸出開關 PMOS 導通，PMOS 導通將使得電感電流開始充電，輸

出電壓 VOUT以及其回授信號 VFB 開始上升，由前述可以歸結出，系統藉由 VFB 與

VH、VL的比較來達成週而復始的控制充電與放電的目的。 

 

4.1.1 調節器(Regulator) 

 

 

 

圖 4.2 能隙電壓產生原理示意圖 

 

調節器(Regulator)電路的功能在於因應輸入電壓VDD有很大的變化如數十伏特

時，提供內部使用低壓元件的其他子電路一穩定低壓電源的需求，一個較不受製

程(Process)所影響以及對溫度變化較不敏感的(Temperature-insensitive)電源對系統
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的表現(performance)是有幫助的，因此這裡考慮的是基於能隙電壓(bandgap voltage)

之產生原理的線路來達成系統所需要的要求，能隙電壓產生原理如圖 4.2 所示。 

由於積體電路製程中的元件都有其溫度特性，因此要產生對溫度不敏感的電

壓首先需要的就是兩個對溫度有相反特性的電壓，而雙極性接面電晶體(BJT)的基-

射極導通電壓(VBE(ON))與熱電壓(Thermal voltage, VT)恰恰好符合需求，當電晶體導

通且留過的電流為 IBE 時，在忽略基極電流(Base current, IB)的情形下，電晶體的基

-射極導通電壓可以表示為 

S

BE
TONBE I

IVV ln)( =                        (4.1) 

根據雙極性接面電晶體的元件架構其飽和電流 IS 可以表示為 

B

ni
S Q

DqAnI
2

=                          (4.2) 

其中 q 是單位電子所帶的電荷量、A 是基-射極接面面積、ni是半導體的本質電子

濃度、Dn 是 N 型半導體的電子擴散係數以及 QB是單位面積的基極摻雜濃度，由

愛因斯坦關係式 

nn D
kT
q

=µ                          (4.3) 

Dn 可以用 N 型半導體中的平均電子遷移率 µn 來表示，故飽和電流的公式可以改寫

為 

B

ni
S Q

KTAnI µ2

=                         (4.4) 

N 型半導體中的平均電子遷移率以及本質半導體電子濃度均可以表示為與溫度相

關的表示式， 

n
n BT −=µ                           (4.5) 

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−=

T

G
i V

VCTn 032 exp                      (4.6) 

B 與 C 是與溫度無關的常數項，VG0 是本質矽半導體在 0oK 時的能隙電壓，將方程
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式帶入，電晶體的基-射極導通電壓的公式可以改寫為 

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
= −

T

Gn
BETONBE V

VTDIVV 04
)( expln                (4.7) 

因為 IBE通常不為定值，IBE與溫度的關係可以表示為 

αETIBE =                           (4.8) 

E 為與溫度無關的常數項，故電晶體的基-射極導通電壓的公式可寫為 

 ( ) FVTnVV
V
VFTVV TTG

T

Gn
TONBE lnln4expln 0

04
)( +−++=⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
= −+ αα    (4.9) 

將熱電壓乘以適當的權重M後與雙極性接面電晶體的基-射極導通電壓相加即可以

得到輸出電壓 

( ) ( )FMVTnVVV TTGOUT lnln40 ++−++= α         (4.10) 

將輸出電壓對溫度作微分 

( ) ( ) ( )FM
T
V

n
T
V

Tn
T
V

T
V TTT

TT
OUT ln4ln4|

00
0

0

000

0
++−++−+=

∂
∂

= αα      (4.11) 

若希望輸出電壓為零溫度係數 

0|
0
=

∂
∂

=TT
OUT

T
V                       (4.12) 

則可以由上述方程式得到 

( ) ( ) ( )4ln4ln 0 −++−+=+ nTnFM αα             (4.13) 

代回輸出電壓方程式可以得到 

( ) ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +−++=

T
TnVVV TGOUT

0
0 ln14α               (4.14) 

在設計零溫度係數的預設溫度 T0 時，輸出電壓可以進一步簡化為 

( )4| 00
−++== nVVV TGTTOUT α                 (4.15) 

一個常見的結果是 VG0=1.205V，(α+n-4)=2.2，此時輸出電壓為 

VV TTOUT 262.1)0259.0)(2.2(205.1|
0

=+==             (4.16) 

對於類比電路來說，1.262V 無法驅動所有的線路，因此調節器是將能隙電壓放大
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為三倍使得輸出電壓近似於 3.886V，實際的調節器電路如圖 4.3 所示 

 

 
圖 4.3 調節器電路 

 

當輸入電壓 VDD上升到大於 N 型金氧半場效電晶體(NMOSFET)MN1 的臨界電壓

(Threshold voltage, Vthn_MN1)加上雙極性接面電晶體(BJT)Q2 基-射極接面導通電壓

(VBE(ON)_Q2) 

2_)(1_ QonBEMNthDD VVV +≥                 (4.17) 

R1、MN1、Q2、R2 形成自偏壓(self-bias)路徑進而使得整體電流源開始作動，在 MN1

與 MN2 的幫助下，Q1 的集極(Collector)電壓等於 Q2 的集極電壓，而根據雙極性接

面電晶體的電流公式： 

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
≈⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
=

T

BE
S

T

BE
SC V

VI
V
VII exp1exp           (4.18) 
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在 IC1 約等於 IC2 時，將方程式帶入可以得到 IC1/IC2 的結果為 

1exp
exp

exp
21

1

1

2
2

1
1

2

1 =⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ −
∗

=

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛

=
T

BEBE

S

S

T

BE
S

T

BE
S

C

C

V
VV

IN
I

V
VI

V
VI

I
I      (4.19) 

NVVVV TBEBEBE ln21 =−=∆               (4.20) 

因為 VCQ1=VCQ2，故電阻 R2 上的跨壓為兩個 BJT 的導通壓差，流經電阻 R2 的電流

為 

222

2_1_
2

ln
R

NV
R
V

R
VV

I TBEQBEQBE
R =

∆
=

−
=          (4.21) 

透過 MP1 與 MP2 的電流鏡關係，將得到的正溫度係數電流導入 R3 以及 Q3、Q4、

Q5，在 MP1= MP2 的條件下，MN1 的源極電壓等於： 

NV
R
RVV

R
RVV TBEBEBESUM ln33

2

3

2

3 +=⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
∆+=        (4.22) 

適當的調整 R3 與 R2 的比值，即可得到較好溫度特性的穩定電壓，最後再靠 MN3

與 MN4 將得到的電壓以源極隨耦器輸出到各個子電路 

圖 4.4 是調節器在輸入電壓 12V，溫度-40℃到 140℃的條件下直流分析模擬結

果，最上方的結果(a)表示 Q3、Q4、Q5 三者 VBE壓降的合，如預期般隨著溫度上升

而下降約 0.7V，第二個結果(b)則是電阻 R2 上的跨壓，隨著溫度上升而上升約

0.02V，第三個結果(c)是選定 R3：R2=11：1 所得到 MN3 的源極電壓，在-40℃到 140

℃的範圍內變動量為 0.3V，最下方的結果(d)是經過源極隨耦器輸出的電壓，由第

三個結果與第四個結果可以發現，實際輸出的電壓值與未經過源極隨耦器前的電

壓值有所誤差，其主要原因在於因應設計的需求 MN4>>MN3，以避免負載變化對

於輸出電壓的影響過鉅，但不可避免的是這兩個 MOSFET(MN3 與 MN4)在尺寸上

差異過大的時候，其臨界電壓的差異也隨之明顯，同時隨著溫度的改變兩者間的

閘-源極電壓差( V△ GS)的變化也會愈大，因此造成輸出電壓 VREG與電晶體 MN3 的

源極電壓的不一致。 
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圖 4.4 調節器在輸入電壓 12V，溫度-40℃到 140℃的條件下直流分析模擬結果由

上而下分別為(a) 3 個 BJT 的壓降 (b) 電阻 R2 上的跨壓 (c) 電晶體 MN3 的

源極電壓 (d) 實際的輸出電壓 VREG 

 

調節器在輸入電壓 12V、且輸入電壓從 0V 到 12V 的上升時間為 10µs 的暫態

分析模擬結果如圖 4.5 所示，上方的結果(a)顯示調節器的輸出在系統輸入電壓爬升

的階段可以確實啟動，另外，啟動瞬間的電壓突波(voltage spike)約 1.5V 在可以接

受的範圍內，而下方的結果(b)則是確認在啟動的過程中，輸出電流隨著輸出電壓

的上升而上升，且在輸出電壓達到穩態後隨即也穩定下來，同時在整個過程中並

沒有不希望發生的電流突波(current spike)現象。 

VR2

3VBE

VS_MN3

VREG

0.3V

0.6V

20mV

0.7V

 (a)

 (b)

 (c)

 (d)
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圖 4.5 調節器在輸入電壓 12V，且輸入電壓從 0V 到 12V 的上升時間為 10µs 的暫

態分析模擬結果, (a) 輸出電壓 VREG (b) 輸出電流 IREG 

 

4.1.2 能隙電壓(Bandgap) 

能隙電壓的產生原理在調節器的部分已經討論過，在此不在重複，而系統對

於能隙電壓的要求與對調節器的要求不同的地方在於調節器主要是提供低壓子電

路與輸入電壓相比相對穩定的低壓電壓源，因此調節器在準確度上的要求並不算

太嚴苛，而系統對於能隙電壓的穩定度的要求則不同，因為能隙電壓在系統中主

要的功用是提供一個穩定而且準確的電壓值，如此系統才能夠準確的控制輸出電

壓，因此能隙電壓的設計考量上必須要考慮如何讓產生出來的能隙電壓是強健

(robust)且一致(consist)的，實際的能隙電壓線路如圖 4.6 

 

VREG

IREG

Spike_voltage ~1.5V

(a)

(b)
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圖 4.6 能隙電壓電路 

 

圖 4.7 啟動電路 
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由於實際線路中存在兩個工作點，其中一個是不穩定工作點，因此需要有啟

動電路來幫助系統工作在穩定工作點，啟動電路的線路如圖 4.7 所示。 

啟動器的動作原理是當電壓 VBG小於電晶體 MN1 的臨界電壓時，電晶體 MN1

不導通，因為電晶體 MN2 連接為二極體的功用，因此當調節器輸出電壓 VREG 大於

電晶體 MN2 的導通電壓(Vth_MN2)時，MN2 開始導通電流，導通的電流大小表示 

BST

MNthREG
MN R

VV
I 2_

2

−
=                       (4.23) 

透過 MN2、MN3、MP1 與 MP2 的電流鏡像結果 IMP2 可以表示為 

( ) ( )
( ) ( ) 2

12

23
2 //

//
MN

MPMN

MPMN
MP I

LWLW
LWLWI =                 (4.24) 

將 IMP2 灌入運算放大器的輸入端將強迫運算放大器的輸入端 INP 電壓上升，當 INP

與 INN 的差值足以讓運算放大器作動時，運算放大器輸出端 VBG電壓也會開始上

升，當 VBG 大於電晶體 MN1 的臨界電壓 Vth_MN1 時，電晶體 MN1 導通，由於電晶

體 MN1 的導通會使得電晶體 MN2 不導通，此時做為啟動電流的 IMP2 不導通，啟

動電路完成工作。 

當能隙電壓線路工作在穩定工作點時，運算放大器將使得輸入端形成虛短路

(Virtual short)，此時 INP 電壓約等於 INN 電壓，相同於前面對於調節器的分析，

電阻 R3 上的跨壓可以表示為 

1

2

2

1
11 ln

3
S

S
TBEBEBER I

I
I
IVVVVV =−=∆=                (4.25) 

因為流經電阻 R2 與 R3 的電流是相同的，故電阻 R2 上的跨壓可以表示為 

3
3

2
2 RR V

R
RV =                           (4.26) 

能隙電壓 VBG可以表示為電阻 R2、R3 與電晶體 Q2 的壓絳總合 

2_32 QBERRBG VVVV ++=                      (4.27) 

方程式(4.25)、(4.26)代入(4.27)後可將能隙電壓值表示為方程式(4.28) 
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R
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⎝

⎛
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  (4.28) 

適當的調整 R1、R2 與 R3 的電阻值，即可令線路工作在想要的能隙電壓特性下。 

上述的分析建立在線路中的運算放大器為理想的運算放大器，而實際的理想

放大器對於電路的效能是有所影響的，其中最重要的莫過於實際的理想放大器在

輸入端存在有亂數的誤差電壓(offset voltage)，當把誤差電壓的影響加入線路中考

慮時，實際線路圖如圖 4.8 所示 

 

圖 4.8 能隙電壓電路考慮輸入等效誤差電壓 

 

當誤差電壓加入考慮後，電阻 R3 上的跨壓改變為 

OSBER VVV +∆=
3

                       (4.29) 

R2 上的跨壓可以表示為 
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( )OSBERR VV
R
RV

R
RV +∆==

3

2
3

3

2
2

                 (4.30) 

將方程式代入，VBG方程式可以改寫為 

( ) 2_
3

21 QBEOSBEBG VVV
R
RV ++∆⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+=                (4.31) 

運算放大器的輸入等效誤差電壓(input-referred offset voltage)在輸出端將被放大

(1+R2/R3)倍，為了要降低誤差電壓的影響，首先檢查所使用的運算放大器，線路圖

如圖 4.9 所示 

 

圖 4.9 能隙電壓電路中之運算放大器 

 

這個運算放大器的第一級是建構在 CMOS 差動輸入(differential input)以及主動負

載(active load)上，假設在完美的對稱(perfect matching)情形下線路的電壓電流狀況

為 

4_3_ MNDSMNDS VV =                       (4.32) 
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21 MPMP II =                           (4.33) 

2_1_ MPGSMPGS VV =                        (4.34) 

在正常操作的情形下，差動輸入端將系統平衡在上述的狀況下所需要的等效電壓

差即是所謂的輸入等效誤差電壓，因為製程會造成元件有不完全對稱(mismatch)的

現象，通常輸入等效誤差電壓不為零，以方程式(4.35)表示 

22_11_2_1_ ODMPthODMPthMPSGMPSGOS VVVVVVV −−+=−=       (4.35) 

在考慮通道長度調變(channel-length modulation)時，MOS 的汲極電流可以表示為方

程式(4.36) 

( ) ( ) ( ) ( )DSthGSDSthGS
OXn

D VVV
L

WkVVV
L

WCI λλµ
+−=+−= 11

2
2'2     (4.36) 

其中 λ是用來表示通道長度調變效應的常數，將式子代入可以得到 

( ) ( ) ⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
−

+
+−=

2
'

2

1
'

1
2_1_ /

2
/

2
1

1

MP

MP

MP
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SDPP
MPthMPthOS LWk

I
LWk

I
V

VVV
λ

   (4.37) 

在誤差電壓很小的情形下，式子(4.37)可以改寫為 

( )
( ) ⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ ∆
−

∆
+−=

P

P

P

PODP
MPthMPthOS LW

LW
I
IVVVV

/
/

22_1_           (4.38) 

其中 

( ) ( )PSDPP

P
ODP LWkV

IV
/1

2
'λ+

=                   (4.39) 

21 MPMPP III −=∆                        (4.40) 

2
21 MPMP

P
III +

=                        (4.41) 

( ) ( ) ( ) 21 /// MPMPP LWLWLW −=∆                (4.42) 

( ) ( ) ( )
2

/// 21 MPMP
P

LWLWLW +
=                (4.43) 

因為 IMP1=IMN3 以及 IMP2=IMN4，可以得到下列方程式 
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N
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P

P

I
I

I
I ∆

=
∆                           (4.44) 

43 MNMNN III −=∆                        (4.45) 

2
43 MNMN

N
III +

=                        (4.46) 

在 VDS_MN3=VDS_MN4 的假設前提下，主動負載所造成的誤差電壓應趨近於零 

44_33_4_3_0 ODMNthODMNthMNGSMNGS VVVVVV −−+=−=         (4.47) 

將電流公式(4.36)代入(4.47)後可得到 
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⎜
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   (4.48) 

將公式(4.44)、(4.45)、(4.46)代入(4.48)可以推導出 

( )
( )N
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MNthMNth

P

P

LW
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V
VV

I
I

/
/

2/
3_3_ ∆
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其中 

( ) ( )NDSNN

N
ODN LWkV

IV
/1

2
'λ+

=                 (4.50) 

( ) ( ) ( ) 43 /// MNMNN LWLWLW −=∆                (4.51) 

( ) ( ) ( )
2

/// 43 MNMN
N

LWLWLW +
=                (4.52) 

將上述結果代回式(4.38)得到輸入等效誤差電壓表示為 

( )
( )

( )
( ) ⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
∆
∆

−
∆
∆
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MNthMNthODP
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V
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/
/

/
/

2/2
4_3_

2_1_   (4.53) 

由公式(4.53)中可以得出，想要有效的降低輸入等效誤差電壓必須要令 MP1 與 Mp2

以及 MN3 與 MN4 有良好的對稱佈局(Layout)，同時，足夠大的通道寬度與長度以

及其比值，更是其中的關鍵所在。 
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圖 4.10 能隙電壓在輸入電壓 12V，溫度-40℃到 140℃的條件下直流分析模擬結果

 

能隙電壓在輸入電壓 12V，溫度-40℃到 140℃的條件下直流分析模擬結果如

圖 4.10 所示，結果顯示出在全溫度範圍內，能隙電壓的變化量約為 2.36mV，也就

是說整體的變化量小於 2%，符合設計規格的要求。 

在輸入電壓(VDD)慢慢上升時調節器輸出的內部穩壓電壓(VREG)也開始慢慢上

升，當 VREG到達啟動電路的起始點時，啟動電路開始產生啟動電流(ISTART_UP)灌入

能隙電壓電路中的運算放大器的輸入端 INP，在啟動電流的幫助下 INP 迅速上升，

此時能隙電壓的輸出電壓 VBG也因而上升，在暫態的過程中當 VBG超過啟動電路的

設定位準時，啟動電流將會被關掉，若此時能隙電壓 VBG 尚未啟動完成，則 VBG

將會穩定在一個半穩態的位準，此時啟動電路重新打開，啟動電流再度灌入 INP

使得能隙電壓電路中的運算放大器完成啟動，而在 VBG再度超過啟動電路的設定位

準，啟動電流被關掉，能隙電壓將被穩定在設計值。 

VBG 

2.36mV
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圖 4.11 能隙電壓在輸入電壓 5V，且輸入電壓由 0V 到 5V 上升時間為 10µs 的暫態

分析模擬結果，由上而下為 (a)輸入電壓 VDD (b) 調節器輸出電壓 VREG (c) 

啟動電路對 INP 端的充電電流 IStart_up (d) INP 端的電壓 VINP (e) 能隙電壓輸

出 VBG 

 

4.1.3 偏壓電路(Bias) 

偏壓電路主要用來產生各個子電路所需要的偏壓電流，為了要得到對溫度不

敏感的電流源，因此偏壓電流的產生方式相似於能隙電壓的產生方式，唯一不同

的地方在於這次不是要產生出對溫度不敏感的參考電壓，而是要產生出與電壓轉

電流電路中所使用的電阻相同的溫度係數的電壓值，進而產生出對溫度不敏感的

電流源，對溫度不敏感的偏壓電流電路如圖 4.12 所示。 

 

VDD

VREG

IStart_up

VINP

VBG

(a)

(b)

(c)

(d)

(e)



 52

 

圖 4.12 對溫度不敏感的偏壓電流電路 

 

當電路工作在穩定的工作點時，包含運算放大器的回授路徑為負回授路徑，

因此運算放大器的輸入端虛短路成立 

2_ QBEINNINP VVV ==                      (4.54) 

因此電阻 R2 上所流經的電流可以表示為方程式(4.55) 

2

2_

2
2 R

V
R

VI QBEINP
R ==                      (4.55) 

此時電阻 R1 上的跨壓為 

21

12
1_2_1 ln

SQ

SQ
TQBEQBEBER II

II
VVVVV =−=∆=            (4.56) 

因此電阻 R1 上所流經的電流可以表示為 
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21

12

11
1 ln

SQ

SQTBE
R II

II
R
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R
VI =

∆
=                 (4.57) 

流經電晶體 MP1 的電流為流經電阻 R1 與電阻 R2 的電流相加 

211 RRMP III +=                       (4.58) 

將方程式(4.55)、(4.57)代回(4.58)可以得到 
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  (4.59) 

2222 ,
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12 |ln1ln1
QQ IIRR

SQ

SQ N
II
II

S ====
γγ

            (4.60) 

其中 γ=R1/R2 為一常數，當 R2=R3時 IQ1＝IQ2，S 為與溫度無關的常數，N 為電晶體

Q1 與電晶體 Q2 的射極面積比，由方程式可以得知，當 

( )
T

SVV
T
R TQBE

∂

+∂
=

∂
∂ 2_                  (4.61) 

則流經電晶體 MP1 的電流將會對溫度不敏感，同時藉由電流鏡所鏡射出去的電流

也將對溫度不敏感 

偏壓電流電路在輸入電壓 12V，溫度-40℃到 140℃的條件下直流分析的輸出

結果如圖 4.13 所示，由圖上的結果我們可以發現，偏壓電流在常溫環境下大約為

850nA，在 140℃為最低，最低值約在 780nA，而-40℃到 140℃的條件下的偏壓電

流變化量約為 78nA，因此整個電流因應溫度的變化量在 10%以內。 

偏壓電流在輸入電壓 12V，且輸入電壓由 0V 到 12V 上升時間為 10µs 的暫態

分析模擬結果如圖 4.14 所示，由結果圖我們可以得到在輸入電壓達到穩態以後，

偏壓電流僅在不到 5µs 的時間內就達到了穩態，同時在暫態的過程中每 0.8µA 單

位的電流可能會產生出 4.4µA 的突波電流，已倍數來說大約是 5.5 倍，考慮到整個

系統的靜態電流大約是 200µA，則系統在暫態的過程中會產生出 1.1mA 的突波電

流，基本上這麼小的突波電流還不至於對電路造成任何的傷害。 
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圖4.13 偏壓電流電路在輸入電壓 12V，溫度-40℃到 140℃的條件下直流分析的

輸出結果 

 

 

圖 4.14  偏壓電流在輸入電壓 12V，且輸入電壓由 0V 到 12V 上升時間為 10µs 的

暫態分析模擬結果 

IBias 
78nA

IBias

Spike_current~4.4μA



 55

4.1.4 電壓緩衝器(Voltage Buffer) 

電壓緩衝器電路主要用來產生各個子電路所需要的參考電壓，產生的原理是將運

算放大器接成負回授的緩衝器，同時將能隙電壓電路所產生出來的能隙電壓接到

運算放大器的正輸入端，利用電阻分壓的原理，即可以產生出小於輸入電壓的穩

定參考電壓，緩衝器所產生出來的參考電壓將供給需要穩定參考電壓的子電路，

以求相關子電路能有穩定的功能。電壓緩衝器的電路圖如圖 4.15 所示 

 

圖 4.15 電壓緩衝器 

 

在運算放大器負回授成立的情形下，虛短路成立，電壓 VY等於電壓 VX，由於流
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經過電阻 R1、R2、R3 的電流相等，因此可以得到下列的電壓關係式 

BnadgapXY VVV ==                      (4.62) 

BnadgapYFBR V
RR

RV
RR

RV
21
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1
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=
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=               (4.63) 
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21
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321
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++
=

+
++

=          (4.64) 

由以上的關係式可以得知，適當的調整 R1、R2、R3 的比列可以得到任意想要的電

壓位準供給其他的子電路。 

 

圖 4.16  電壓緩衝器電路在輸入電壓 12V，溫度-40℃到 140℃的條件下直流分析

的輸出結果，模擬時電阻設定比值為 R1: R2: R3=4:0:1，由上而下得結果

分別表示 (a) 能隙電壓與 VR_FB 電壓 (b) VTIM ER電壓 

 

電壓緩衝器電路在輸入電壓 12V，溫度-40℃到 140℃的條件下直流分析的輸

出結果如圖 4.16 所示，由結果我們可以看出來，在足夠的增益以及頻寬的運算放

VBG
VR_FB

2.36mV

1.2192V 

VTIMER

3mV

1.5239V 

(a)

(b)
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大器的幫助下 VR_FB幾乎完全等於 VBG (VX)，而 VTIMER 的輸出結果也等於歐母定率

的計算結果。 

 

圖 4.17  電壓緩衝器電路在輸入電壓 12V，且輸入電壓由 0V 到 12V 上升時間為

10µs 的暫態分析模擬結果，模擬時電阻設定比值為 R1: R2: R3=4:0:1，由

上而下得結果分別表示 (a) 能隙電壓與 VR_FB 電壓 (b) VTIMER電壓 

 

 電壓緩衝器電路在輸入電壓 12V，且輸入電壓由 0V 到 12V 上升時間為 10µs

的暫態分析模擬結果如圖 4.17 所示，暫態分析的結果顯示出與直流分析箱吻合的

特徵，即是在運算放大器有足夠的增益以及頻寬的情形下，電壓緩衝器電路的輸

出結果基本上等同於能隙電壓電路的輸出結果，唯一不同的地方在於電壓緩衝級

電路提供了能隙電壓標準值以外對溫度變化不敏感的電壓值用以做為其他電路的

參考電壓。 

VBG
VREF

VTIMER
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4.1.5 回授補償磁滯比較器(Current-sense Feedback 

Hysteretic Comparator) 

回授補償磁滯比較器電路是整個系統的核心電路，也是本論文所提出的改善

重點，主要的功能是利用電流源 IH1 來提供系統磁滯位準的基準，再輔以回授自輸

出 MOS 電流的電流 ISENSE，藉以達成維持系統的輕載漣波電壓，降低重載的漣波

電壓的功能，同時，輸出電壓的基準將建立在系統提供磁滯比較器的參考位準，

以及回授分壓網路的基準上，從而得到所希望的輸出電壓，目前所使用的架構圖

如圖 4.18 所示，其中所用到的轉導放大比較器如圖 4.19 所示，  

 

圖 4.18 磁滯比較器 
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圖 4.19 轉導放大比較器 

 

 

圖 4.20 輸出電流偵測回授電路 
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圖 4.21  回授補償磁滯比較器電路在輸入電壓為 12V，設定負載為 500mA 的狀況

下的磁滯電壓量暫態分析 

 

電流偵測回授[24], [25], [26]控制的電路如圖 4.2 所示，電流偵測的動作主要

是當輸出電晶體導通時，控制信號 OUT 也將同步導通電晶體 MP4，此時電晶體

MP1 的汲源級電壓差與輸出電晶體的汲源級電壓差相似，同時在兩個電晶體得閘

源級電壓相等的條件下，流經過電晶體 MP1 的電流與流經過輸出電晶體的電流只

與兩者的長寬比有關，也就是說 

1_
1 ::

MPPMOSOUTPUT
MPOUTPUT L

W
L

WII ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=              (4.65) 

為了要兼顧到系統的效率，這裡選擇的比例是 

1:14000:
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=⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=

MPPMOSOUTPUT L
W

L
WK              (4.66) 

在這樣的比例下，當輸出電流為 500mA 的時候，電晶體 MN3 所流經的電流大約是

35µA，當選定電晶體 MN3 的長寬比為電晶體 MN4 的長寬比 5 倍的時候，最大回授

電流 ISENSE為 7µA。 

VR_FB 

VFB 

VOUT 

VHYST~9mV
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當輸出電晶體不導通時，為了避免電路失去工作點而失去作用，因此利用電

晶體 MP2 來維持當輸出電晶體不導通時偵測電路仍然可正常工作，MN1、MN2 是

用來供給電晶體 MP2 一個固定的偏壓電流，為了要兼顧到線路工作的正常性與準

確度，電流 IB不可過小，大約是數 µA 的等級，而為了避免此時電晶體鏡射所產生

的電流電整體電路的影響，通常會設定電晶體 MP2 的長寬比是電晶體 MP1 的長寬

比的數十倍，如此一來即可維持線路正常運作。 

由圖 4.21 可以得知，目前設計的規格在 500mA 的負載時，其磁滯電壓量約為

9mV，而圖 4.22 的結果顯示，由輕載到重載的磁滯電壓變化量約為 41mV，也就

是說磁滯電壓的變化範圍是從 50mV(輕載)到 9mV(重載)。 

 

圖 4.22  回授補償磁滯比較器電路在輸入電壓為 12V，負載回授量由 1µA 增加到

7µA 的狀況下，磁滯電壓變化量模擬結果，(a) 為 VFB 與 VR_FB 信號對時

間的關係 (b) 為輸出信號 VOUT 在不同的負載狀況下的轉態點 

VR_FB 

VFB

VOUT 
增加負載量 

磁滯量變化~41mV



 62

4.1.6 驅動級(Driver) 

 

圖 4.23 驅動級示意圖 

 

 

圖 4.24 電壓偏移電路 1 
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驅動級電路的功能主要是用來做為磁滯比較器輸出結果與輸出 PMOS 間的緩

衝，加強信號的推力，因為一般的輸出 PMOS 為了要達到低導通阻抗的特性，故

需要並聯許多小面積的 PMOS，等效成一個大面積的 PMOS，面積愈大，則 PMOS

得等效導通阻抗就愈小，但是由於面積變大的關係，等效的電容 CSG、CGD也同步

變大，因此當 PMOS 在做開關的動作時，需要大電流來對電容充放電，以避免射

穿電流(shoot-through current)過大使系統的效能受到影響。 

 

 
圖 4.25 電壓偏移電路 2 
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在高壓系統中，驅動級還有另外一個目的是要將磁滯比較器所產生的低電壓

訊號轉換成輸出 PMOS 可以接受的高壓訊號，一般的輸出 PMOS 多有其閘-源極電

壓的限制，常見的多在 10V~20V 之間，也就是說當 PMOS 限制其閘-源極電壓為

10V 時，驅動級需要將 PMOS 的閘級電壓限制在輸入電壓減去 10V 的範圍內，才

不至於破壞輸出的 PMOS，這裡所使用的電壓偏移電路有 1 跟 2，電壓偏移電路 1

的功能主要是產生出 LS 與 LSB 這兩個反向的信號，當 LS = VDD的時候，LSB = VDD 

- VTHP，反之亦然，將電壓偏移電路 1 的輸出結果 LS 與 LSB 傳到電壓偏移電路 2

以後，電壓偏移電路 2 會使的輸出結果 LOUT = VDD 當 LSB = VDD，LS = VDD - 

VTHP，反之當 LSB = VDD，LS = VDD - VTHP時輸出 LOUT = VDRV，這裡的 VDRV 有使

用到與調節器電路相似的電路技巧，首先將調節器電路所產生的正溫度係數電流

鏡射過來，將此電流導過電阻與 BJT，藉以產生對溫度較不敏感的參考電壓，最後

因為 VDRV 本身需要有充放輸出 MOS 等效電容的電流能力，因此將所產生的電晶

體 MP3的源級電壓經過電晶體 MP3與 MP4作追隨的動作產生出想要的 VDRV電壓。 

由模擬結果可以得到，上圖的輸入端 IN 為邏輯 0 時，輸出 OUT 為了要使得

輸出 PMOS 導通，因此輸出電壓接近為 VIN-5V，而在開始要導通的時候，電路由

於切換得瞬間需要大電流的充放電，因此 OUT 輸出電壓被拉升至 VIN-1.5V 處，而

隨著輸出 PMOS 的閘極等效電容被充放電，閘極電壓慢慢往穩態值移動。 
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圖 4.26 驅動級在輸入電壓為 12V 的暫態分析模擬結果，由上而下 (a) 輸入信號

IN (b) 輸出信號 OUT 

 

4.1.7 過電流保護(Over-current Protection) 

過電流保護電路的功能主要是用來預防系統在輸出 PMOS 上產生過大電流的

情形，主要實現的方式是以偵測輸出 PMOS 的汲源極電壓差來判斷，當輸出 PMOS

的汲源極電壓差過大的時候，即判定輸出 PMOS 的流通電流過大，此一情形產生

的時候，系統將會自動關斷一段時間，關斷時間的長短將取決與內建的電阻電容

充放電計時器，而在計時器完成計時的時候，系統將會回復正常動作，此時，若

原先的過電流情形仍未排除，系統將進入第二次的保護計時，最嚴重的情形下是

輸出 PMOS 短路到地，此時系統將週而復始的不斷進入過電流保護狀態，過電流

保護的組成如圖 4.26,4.27 所示 

 

VDRV

~VDD-1.5V

OUT

IN

(a)

(b)
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圖 4.27 過電流保護偵測器 

 

圖 4.28 過電流保護計時器 

 

過電流保護偵測器是將輸出 PMOS 的汲源極電壓差與系統設定的位準相比

較，當 VDS 大於 VOCP 時，輸出 OCP1 信號為 1，系統進入過電流保護模式，同時

過電流保護計時電動開始動作，另一方面由於 VOCP的產生方式是以外掛電阻(ROCP)
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接至輸入電壓與圖 4.1 的 IST 端點，而在線路的內部有一故定的電流源到地，因

此可以建立的電壓等於 

OCPOCPINOCP RIVV *−=                        (4.67) 

這個電路平時主要是用來做為過電流的保護，但是如果我們在外掛電阻(ROCP)的旁

邊並聯一個電容(CSS)，則電壓 VOCP 將會受到 RC 濾波的效果，從而達到軟啟動

(Soft-start)的目的。 

過電流保護計時器的動作原理是當由過電流保護偵測器輸入的信號為 1 時，

RS 正反器會將比較器輸出設定為 1，系統進入電流保護模式，輸出 PMOS 不導通，

在此同時 RS 正反器也使得導引電流的 NMOS 不導通，此時充電電流開始對電容

充電，電容電壓與充電電流與時間的關係式可以表示為 

TIMERTIMER

C
C C

tI
C

Q
V *

==                        (4.68) 

由上式可知電容上的電壓超過比較位準 VTIMER時所需要的時間是 

I
CVt TIMERTIMER *

=                         (4.69) 

適當的調整 VTIMER、電容值 C 與充電電流 I 的大小即可使得需要的過電流保護時

間 t 合乎所要求的規格，當電容電壓大於比較位準 VTIMER，比較器輸出結果由 1

轉為 0，回授信號重新設定 RS 正反器，系統解除電流保護模式，進入正常操作模

式。 

圖 4.28 是過電流保護器在開迴路的狀況下的模擬結果，(a)中藍線表示輸出

PMOS 的汲源極電壓差，紅色線表示系統內建的過電流保護比較位準，模擬時設

定 PMOS 的汲源極電壓差大於內建的過電流保護比較位準 0.5V，使得過電流保護

裝置持續的偵測到過電流發生的情形，(b) 中顯示輸出信號 OCP，由模擬結果可以

得知，當輸出 PMOS 打開且電流過大的時候，輸出 PMOS 的汲源極電壓差將會大

於系統設定的內建電壓，此時偵測電路將送出信號給計時電路，同時關閉輸出

PMOS，輸出 PMOS 在計時器完成計時後讓系統恢復正常動作，在系統再度打開

而又偵測到過電流的情形後，保護機制再度啟動，週而復始。 
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圖 4.29  過電流保護在輸入電壓 12V，開迴路狀況下的暫態分析模擬結果，(a)為 VDS

與 VOCP 對時間的關係 (b) 為過電流保護電路的輸出信號 OCP 對時間的

關係 

 

由圖 4.29 可以得到，由計時器開始計時到計時器解開過保留保護狀態的時

間，大約為 8.5µs，比照目前所使用的電容 CTIMER大小為 5pF，充電電流 I 大小為 

0.88 µA，參考位準為 1.5V，將上述的數值帶入方程式(4.69)計算後，可以得到計時

器的計時時間應為 0.852µs，與模擬的結果相符。 

 

VDS 

VOCP 

OCP

(a)

(b)
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圖 4.30 過電流保護計時器中OCP在週而復始的過電流保護狀況下的系統關斷時間

 

~8.5μs
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4.2 系統模擬(System Level Simulation) 

 

表 4.1 規格與參數列表 

Normal VDD 12V Filter inductor L 22uH 

VDD MAX. 18V DCR of L 87mΩ 

VDD MIN. 5V Filter inductor C 100uF 

Typical VOUT 3.3V ESR of C 45mΩ 

Loading 10mA ~ 500mA Output Ripple 18mV 

Line-regulation 0.024 V/V Load-regulation 0.02V/A 

 

 

 
圖 4.31 無回授控制磁滯比較系統在輸入電壓為 12V，輸入電壓由 0V 到 12V 的上

升時間為 100µs 的條件下暫態分析確認啟動與 500mA 固定負載的動作

 

VOUT 

ILSW 
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圖 4.32  無回授控制磁滯比較系統在輸入電壓 12V，輸出負載 500mA 時的輸出漣

波電壓 

 

 

圖 4.33  回授控制磁滯比較系統在輸入電壓為 12V，輸入電壓由 0V 到 12V 的上升

時間為 100µs 的條件下暫態分析確認啟動與 500mA 固定負載的動作 

ILSW 

VOUT 

VOUT 

Ripple ~ 44mV
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圖 4.34 回授控制磁滯比較系統在輸入電壓 12V，輸出負載 500mA 時的輸出漣波

電壓 

 

圖 4.31 是以未改善前的磁滯比較器所組成的電壓轉換器系統在輸入電壓

12V，輸入電壓由 0V 到 12V 的上升時間為 100µs 以及等效負載為 500mA 的狀況

下來確認輸出電壓 VOUT與電感電流 ILSW的動作情形；圖 4.33 則是以改善後的磁滯

比較器所組成的電壓轉換器系統在相同的條件下的模擬結果，在這兩張圖中，輸

出電壓以及電桿電流均可以正常啟動以及穩定的工作，同時由圖 4.31 與圖 4.33 中

的電感電流在輸入電壓爬升階段的表現可以看到，在外掛的限流電阻旁並聯電容

可以讓電感電流由最初的 400mA 慢慢的上升到設定的 2A，降低在起動階段電流

突波的問題。 

圖 4.32 是將圖 4.31 中的輸出電壓的部分波形放大來看，藉以取得實際系統在

重載的連續操作模式下的漣波電壓大小，在此的模擬結果約為 44mV；相對的，圖

4.34 是將圖 4.33 中的輸出電壓的部分波形放大來看，藉以取得實際系統在重載的

連續操作模式下的漣波電壓大小，在此的模擬結果約為 18mV，由兩者數值間的差

VOUT 

Ripple ~ 18mV
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異來比較可以得到，使用回授控制磁滯比較器的系統的確可以在重載的時候降低

輸出電壓得連波電壓大小，使系統得以在重載的情形下有更好的特性。 

由於系統是頻率調變式的控制模式，因此最後整理出系統操作頻率對不同負

載時的變化如圖 4.35 以及系統的效能圖 4.36，同時在計算系統效能時也將在閉迴

路的狀況下輸入電壓 12V 輸出電壓 3.3V 負載電流為 10mA 時的功率轉換以及消耗

的分布圖 4.37 與閉迴路的狀況下輸入電壓 12V 輸出電壓 3.3V 負載電流為 10mA

時的功率轉換以及消耗的分布圖 4.38 列出來比較，由這兩張圖我們可以看出在

10mA 負載的時候，系統的切換損失佔功率損失一定的比例，這也是為什麼定出來

的輕載漣波電壓要大的原因，因為漣波電壓會直接影到到系統的操作頻率，而圖

4.38 中切換損失已經小到幾乎可以忽略，因此此時系統的特性反而是較小的漣波

電壓會有較佳的穩定度，因此可以看出來所提出的架構的確能夠符合應用上的要

求。 

Output Frequency and Output Ripple voltage, VIN = 12V VOUT = 3.3V
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圖 4.35  系統在輸入電壓 12V，輸出電壓 3.3V 的條件下操作頻率以及輸出漣波電

壓與輸入負載電流關係圖 
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Efficiency, Vin=12V Vout=3.3V

80.0 %

82.0 %

84.0 %

86.0 %

88.0 %

90.0 %

92.0 %

0 mA 100 mA 200 mA 300 mA 400 mA 500 mA 600 mA

Loading Current (mA)

E
ff

ic
ie

nc
y 

(%
)

 

圖 4.36  系統在輸入電壓 12V, 輸出電壓 3.3V 的條件下功率轉換效率與輸入負載

電流關係圖 
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圖 4.37  系統在輸入電壓 12V, 輸出電壓 3.3V, 負載電流 10mA 的條件下, 功率轉

換效率與功耗分布圖 
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Power distribution
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圖 4.38  系統在輸入電壓 12V, 輸出電壓 3.3V, 負載電流 500mA 的條件下, 功率轉

換效率與功耗分布圖 
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第五章                             
結論與未來方向 

 

 

 

 

在前面的章節中所得到的模擬結果可以顯現出，本論文所提之架構的確能夠

在輕載的狀況下維持系統原先的規格，同時在重載的狀況下，根據電流的回授量

來調整系統的磁滯電壓量，藉由這樣的特性以求達到維持良好的輕載效率以及同

時得到較佳的重載漣波電壓。 

至於未來的方向上，本論文的系統靜態電流約 300µA，對於使用電池的手持

式行動設備來說仍嫌稍大，因此，如何在維持系統的操作規格的同時降低系統的

靜態電流，以延長電池的使用時間是可以努力的方向之一，另外，由於高速磁滯

電壓轉換器是屬於脈波頻率調節器(Pulse-Frequency Modulator, PFM) 的一種，其特

徵是調節器本身的操作頻率不是固定的，在某些特定的情形下，系統的操作頻率

有可能會落在音頻的範圍內，而使得使用者聽到類似雜音的聲音，故以 Delta-Sigma 

的控制方式來避開音頻的噪音也是一個可以改善的方向。 
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