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改善轉導器線性度及應用轉導-電容運算放大器

架構之可程式化類比陣列晶片設計 

研究生：黃柏蒼          指導教授：張隆國 

國立交通大學電機與控制工程研究所 

摘要 

本論文旨在採用連續時間型之 Gm-C Opamp 積分器架構以實現適用於

訊號處理之可程式化類比陣列(FPAA)，FPAA 的基本單元電路為可配置類比

方塊(CAB)，由可調式轉導器、運算放大器、可程式化電容陣列與類比開關

所組成。透過改變可配置類比方塊相互間連結的方式，FPAA 可達成比例、

積分與微分控制器，以及一階、二階或是高階濾波器等多種不同功能之類比

電路。本文中也提出並設計適用於 FPAA 的轉導器，其中透過控制電路改善

轉導器的線性輸入範圍，且藉由可程式化電流鏡電路提高轉導值的可調範

圍，以增進可程式化類比陣列的規劃能力。下線晶片之設計為驗證可配置類

比方塊之功能為主，由轉導器、運算放大器與可程式化電容陣列電路組成具

可調式之積分器與濾波器。在操作於 5V 的供應電壓下，轉導器輸入差動訊

號的線性範圍最大可達± 0.9V。FPAA 的可調頻寬範圍最高可達 8MHZ。整

體 FPAA 電路採用 TSMC 0.35µm Mixed-Signal 2P4M (5V) 製程技術，並用

此製程完成設計與下線。 
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A Field Programmable Analog Array Design Based 

Gm-C Opamp Configuration with the Improved   

Transconductor 

Student：Po-Tzang Huang       Advisor：Dr. Lon-Kou Chang 

Institute of Electrical and Control Engineering 

National Chiao Tung University 

ABSTRACT  

This thesis adopts the continuous-time Gm-C Opamp integrator configuration to 

implement the Field Programmable Analog Array (FPAA). The basic building 

block of FPAA is a Configurable Analog Block (CAB), which consists of a 

tunable transconductor, an operational amplifier (Opamp), programmable 

capacitor arrays (PCAs), and analog switches. By changing the signal paths of 

the CABs, FPAA can implement versatile analog function circuits, such as 

proportional-integral-derivative (PID) controllers as well as the 1st order, 2nd 

order, or high order filters. This thesis also presents the design of the improved 

transconductor for FPAA. The linear input range of a transconductor has been 

enlarged by adding a control circuit. Besides, the gain of the transconductance 

can be tuned by the programmable current mirror set. The design for chip 

tapeout verifies the functions of the CAB, primarily consisting of a 

transconductor, an Opamp, and PCAs. Opearating with a 5V power supply, the 

maximum linear differential input range of transconductor is ± 0.9V, and the 

maximum tunable frequency range is 8MHz. The whole FPAA circuit is 

designed and fabricated with TSMC 0.35 µm Mixed-Signal 2P4M (5V) process. 
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第一章 
緒論 

1.1 研究背景與研究動機 

近三十年來隨著積體電路技術快速的發展，在摩爾定律 (Moore’s 

Law)[1]的經驗法則下，電晶體數目會每十八個月增加一倍，因此設計週期

的縮短與成本控制的考量[2]，一直是半導體產業最大的挑戰。為解決上述

問題，在電子設計自動化 (EDA)軟體快速發展的情況下，可程式化設計成

為晶片設計的新焦點。可程式化具有可重覆規劃性與功能多樣性的特點，

因此如可程式化閘陣列(FPGA)，則廣泛的應用於數位電路設計上。相較於

數位電路，在類比電路可程式化發展上則有可程式化類比陣列(Field 

Programmable Analog Array，簡稱 FPAA)的問世[3][4]。 

由於可程式化閘陣列(FPGA)的配置設計已非常成熟[5]，故 FPAA 之配

置架構多是仿造 FPGA 架構來設計。在 FPGA 架構中，是由數個相同的可

配置邏輯方塊(Configurable Logic Block，簡稱 CLB)所組成[6]，其中透過

可程式化的內部連線相互連接。使用者可藉由改變可配置邏輯方塊(CLB)

之間連線的路徑，而達成不同功能之邏輯函數。在 FPAA 電路中，則對應

以可配置類比方塊(Configurable Analog Block，簡稱 CAB)來實現可程式化

類比陣列，藉由改變 CAB 相互間的連線以達成多樣化的類比函數[7]。 

FPAA 整體電路除了可配置類比方塊(CAB)之外，還包含互聯網路電路

(Interconnection Network)、移位暫存器(Shift Register) 與輸出入方塊

(IOB)。如圖 1.1 所示為 FPAA 方塊示意圖。 
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 圖 1.1 FPAA 方塊示意圖[3] 

就目前已運用於可程式化類比陣列之電路架構而言，可區分為離散時

間型與連續時間型[8]。前者以切換電容(Switch Capacitor)或切換電流

(Switch Current)電路為主，其具有較佳之可程式規劃能力但較差之頻寬；

後者則以轉導器電路為主，其具有較佳之頻寬但較差之可程式規劃能力。

由上述電路架構可知，可程式規劃能力與頻寬的考量，受限了 FPAA 之電

路效能。經過多年的發展與研究，離散與連續時間型架構皆廣範運用商業

市場上，如 Motorola、Anadigm 與 Zetex 等電路設計公司，皆有上述電路

架構之 FPAA 相關產品。  

FPAA 具有可重複規劃的優點以及高可靠度的特性，可藉由即時的調

整，而反應所需之功能。以應用面來說，利用可程式化類比陣列可用於適

應性濾波器控制、DSP 的前端訊號處理、工業控制、智慧型感測器、超低

頻訊號調整與類比訊號處理器等應用上[4]，提供電路設計者更為高速與低

價位之設計選擇。 

1.2 研究目的 

可程式化類比陣列以類比電路為核心，則必須考量到如線性度
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（Linearity）、頻寬（Bandwidth）、頻率響應（Frequency Response） 、訊

號雜訊比（Signal to Noise Ratio）與功率消耗（Power Consumption）等效

能的影響。在綜合類比電路效能與數位可程式規劃能力的條件下，本篇論

文的設計將採取Gm-C Opamp為架構以實現可程式化類比陣列，主要可分為

兩個研究目標，第一，改善轉導器的線性度，以提升整體電路的效能，第

二，設計具有高度可調式的轉導器，以增加電路可規劃的能力，而進一步

實現具有多功能可重複規劃之P、I、D控制器與濾波器電路。  

1.3 研究方法 

在從事本論文電路設計前，需妥善安排其流程，藉由謹慎且通盤性的

構思、設計、模擬、佈局直至下線，以求其晶片量測之結果能與理論相輔。

此外，透過非預期的結果以尋找其發生的原因，並由分析的過程中嘗試改

進其缺失，以釐清問題的所在。本論文研究的方法可分為如下五大決策： 

1. 功能決策：針對 FPAA 之系統架構，評估並訂定其系統規格，以

完成具有切換功能之積分器與濾波器為首要目標。 

2. 訊號決策：將 FPAA 中的各別子電路加以分類，嘗試建立子電路

之數學模型，並可藉由訊號流程圖加以分析，以利於電路系統之

設計。 

3. 電路決策：透過手算分析所得之電晶體長寬比參數帶入 HSPICE

軟體做模擬，並與手算推導所得之數值做比較，而後可修正所設

計電路之參數。其中，由於手算分析常忽略電路二次效應所造成

非線性的影響，故需使用試誤法以逐漸逼近理想設計之參數值。

在完成個別子電路之模擬後，整合全系統子電路並進行模擬，以

期望能達到全系統電路之最佳化。 

4. 佈局決策：需考量製程上之不對稱、串音干擾與電容耦合等非理
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想效應，妥善安排實體電路之佈局。使用光罩佈局軟體 Laker 並

遵循 TSMC 所訂定之設計規則，以完成個別單元電路與全系統電

路之光罩佈局圖。 

5. 量測決策：從晶片量測結果來修正設計之缺失，並確認電路系統

之可靠度與精確度。 

1.4 論文架構 

本論文共分為六章：第一章先介紹整個論文研究的動機，從可程式化

電路系統的發展背景與應用概況加以介紹，並對於研究目的與欲採取之研

究方法做一詳盡的說明。 

第二章為回顧過去文獻，探討與研究可程式化類比陣列之系統架構，

並以Gm-C 架構為主要探討對象。此外，深入分析不同轉導器之優缺點，

從電路中尋求可改善之處。並於最後介紹可程式化類比陣列之電路合成策

略與系統應用。 

第三章設計與模擬可程式類比陣列中各區塊電路，其中可配置類比方

塊採用Gm-C Opamp為架構，並將重心放於改善轉導器的線性度，與提高轉

導器之輸出範圍，以利於整體系統的可規劃性。 

第四章著重於利用現有 FPAA 電路，藉由特定的合成法則，而重複規

劃、實現不同功能之 PID 控制器與濾波器電路。 

第五章則對於實際下線之電路，考量電路的實體佈局，並藉由晶片量

測之結果修正並改進其設計的缺失。 

第六章對研究成果做出總結，並提出未來的展望與建議。 
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第二章 
可程式化類比陣列之回顧與探討 

2.1 前言 

    本章旨在回顧與探討可程式化類比陣列歷年來發展的文獻。環顧國內

外研究，對於相關電路之效能與可程式化之解決途徑，已有顯著的發展。

因此本章將對可程式化類比陣列之系統架構、電路核心及系統應用，做深

入的分析與探討。 

第二節將分析並探討目前已發展的可程式化類比陣列之系統架構。系

統架構因訊號傳遞方式的不同，可規劃為離散型與連續型的系統。本節將

討論現行常用的架構，對不同架構之差異做出比較，最後並選定改良之

Gm-C 架構做為論文的主要方向，此架構常用的電路與其效能將於第三節

中討論。 

    第四節探究如何將可程式化技術導入電路系統中，並分析可程式化之

原理與策略，以尋求最佳化之設計。透過可程式化的概念，所達成的可程

式化類比陣列，可經由簡易的規劃與控制完成特定之功能函數。 

2.2 可程式化類比陣列之系統架構 

著眼於目前可程式化類比陣列電路架構，若以訊號操作方式來區分，

可分為離散型與連續型系統。前者以切換電容(Switched Capacitor，簡稱

SC)[9]電路為主流，後者以轉導電容(Gm-C)濾波器[10]與電流傳輸器
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(Current Conveyor，簡稱CC) [11]為主。綜觀此三種電路架構各有其優缺

點，本節將簡述個別之電路特性，並分析這三種電路應用在可程式化類比

陣列之效能。 

2.2.1 以切換電容電路為架構之 FPAA 

(A) 基本電路原理與分析  

切換電容電路常做為系統輸出入介面，藉此達成類比與數位訊號的轉

換與處理，如 AD 轉換器、DA 轉換器、濾波器與相鎖迴路等應用。基本

原理以切換電容電路代替電阻，其等效阻抗值則由取樣頻率與內部之電容

值來決定。因此當切換電容電路用於濾波器電路時，根據奈氏取樣定理

(Nyquist sampling theorem)，取樣頻率至少大於兩倍以上的訊號輸入頻率，

故訊號輸入之頻寬大幅受限於切換電容電路。 

在分析切換電容電路前，首先需建立一組非重疊時脈產生電路

(Nonoverlapping Clock)，確保切換電容電路的兩個電晶體不會同時導通，

造成電荷的流失。在圖 2.1(a)中，為兩個同頻率 1φ 與 2φ 時脈訊號，但相同

時間兩訊號並不會互相交疊。圖 2.1(b)為非重疊時脈產生電路方塊示意

圖，其中延遲器可由偶數個串接的反相器或是 RC 電路所構成。 

  

                 (a)                          (b) 

圖 2.1 非重疊時脈產生電路 (a) 時脈訊號 1φ 與 2φ 時序圖 (b) 非重疊時脈 

      產生電路方塊示意圖[10]    
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切換電容電路在系統中常用來取代電阻。以圖 2.2(a)為例，V1與V2為

兩個直流電壓源，C1為一電容。若 1φ 與 2φ 為非重疊時脈訊號，在單位取樣

時脈週期T內，前半個週期V1對C1充電，後半個週期C1對V2放電，因此平均

每取樣時脈週期由V1至V2經由C1所交換的電荷量為 Q∆ ，數學式為 

 ( )211 VVCQ −=∆  (2.1) 

 

每取樣時脈週期 ( )211 VVCQ −=∆                 
1C

TReq =  

(a)                                 (b) 

圖 2.2 切換電容電阻等效電路 (a)切換電容電路 (b)等效電阻[10] 

將轉移電荷量 ，除以取樣時脈週期T，可得單位時間內由VQ∆ 1至V2的

平均電流，其數學式為 

 
T

VVCI avg
)( 211 −

=  (2.2) 

圖 2.2(b)為切換電容電路之等效電阻電路圖，數學式為 

 
eq

eq R
VVI )( 21 −=  (2.3) 

整理(2.2)式與(2.3)式，可得切換電容電路等效電阻 ，數學式為  eqR

 
s

eq fCC
TR

11

1
==  (2.4)              

其中 T 為取樣時脈週期，故取樣頻率為
T

fs
1

≡  

將切換電容電路等效為電阻之概念導入非反相積分器 (Parasitic- 

Insensitive Integrator)，如圖 2.3 所示。 
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 圖 2.3 非反相積分器[10] 

分析此離散電路前，可將圖 2.3 拆成兩不同的時間點來做討論，其推

導如下所示： 

1. 如圖 2.4(a) (c)所示，在時間點 ( )TnT − 時， 1φ 為高態 2φ 為低態，積

分器輸出端電壓為 ( )TnTVco − ，跨於C2上之電荷量為 。 ( )TnTVC co −2

2. 當 1φ 正由高態切換成低態而 2φ 仍為低態時，此積分器輸入節點

的 電 壓 為( )tVci ( )TnTVci − ， 因 此 跨 於 C1 上 之 電 荷 量 為

，而C( TnTVC ci −1 ) 2上之電荷量仍為 ( )TnTVC co −2 。 

3. 如圖 2.4(b) (c)所示，當 2φ 為高態 1φ 為低態時，由於帶負電之C1上

層平板虛接地，放電電流將由C2流至C1的接地端，強迫儲存於C1與

C2上之電荷達成平衡，積分器輸出端的電壓將保持至切換時間點

(nT-T/2)。 

 

          (a)                                 (b) 
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                             (c) 

圖 2.4 非反相積分器之取樣時脈週期電路 (a) 1φ 高態 2φ 低態 (b) 1φ 低態 

      2φ 高態 (c) 1φ 與 2φ 時序圖 

根據電荷守衡定律，可寫下數學方程式為 

 ( ) ( ) ( )TnTVCTnTVCTnTVC cicoco −+−=− 122 2  (2.5) 

如圖 2.4(c)所示，在時間點 ( )2
TnT − 時， 2φ 正由高態切換成為低態，

直到下個切換時間點 ( ，)nT 2φ 正開始轉換高態時，C2上的電荷維持不變，

因此C2上的電荷量可寫為 

 ( ) ( )nTVCTnTVC coco 22 2 =−  (2.6) 

因此改寫(2.5)式為 

 ( ) ( ) ( )TnTVCTnTVCnTVC cicoco −+−= 122  (2.7) 

將(2.7)式同除以C2，並改寫為差分方程式，可得 

 ( ) ( ) ( )11
2

1 −+−= nV
C
C

nVnV ioo  (2.8)               

將(2.8)式做 Z 轉換，可得 

 ( ) ( ) ( )zVz
C
C

zVzzV ioo
1

2

11 −− +=  (2.9)               

最後將(2.9)式整理為轉移函數 H(z) 
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 ( ) ( )
( ) 1

1

2

1

1 −

−

−⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
=≡

z
z

C
C

zV
zV

zH
i

o  (2.10)               

此式即為非反相積分器之轉移函數，由此可瞭解如何在離散型的電路

系統中，在遵守能量守衡的原則下，完成電路之轉移函數，以便於選擇電

路中的電容值，與分析電路系統的穩定度。 

然而，在分析高階濾波器等較為複雜的電路時，很難直接計算其轉移

函數，因此可將電路圖先化簡成訊號流程圖，以便於求其轉移函數。  

2C

1φ 2φ

( )zVo

AC

3C

2φ

1φ

1C

1φ

1φ

2φ

2φ

( )zV1

( )zV2

( )zV3

11
11

−−⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
zCA

( )1
1 1 −−− zC

1
2

−zC

3C−

( )zV1

( )zV2

( )zV3

( )zVo

             

(a)                          (b) 

圖 2.5 三端輸入，切換電容電路架構之加法器/積分器(a)電路圖(b)等效

訊號流程圖[10] 

圖 2.5(a)即為一組複合式切換電容電路架構，由上至下分別為反相

器、非反相積分器與反相積分器，其訊號流程圖如圖 2.5(b)所示，經過推

導與整理，可得到此架構的數學式 

 ( ) ( ) ( ) ( )zV
zC

C
zV

z
z

C
C

zV
C
C

zV
AAA

o 31
3

21

1
2

1
1

1
1

1
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛
−⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−= −−

−

 (2.11)         

縱合上述的分析，以切換電容電路為架構之可程式化類比陣列具有三

項優點[9]。第一，切換電容電路由於本身已具有類比開關，所以適合實現

可程式化類比陣列中程式可編輯與重複可配置性之機制。因此對於可程式

化與可配置之電容陣列，可簡易的透過原本非重疊時脈產生電路來切換其

開關。第二，電容値的倍率可使用開關取樣頻率來做修改，不必變更其實
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際值。第三，切換電容電路的設計參數是由電容的相對値決定，而非由電

容的絕對値決定，而電容相對值之精確度在 CMOS 製程上可以得到很好的

控制，故在 CMOS 製程上實現切換電容電路將有相當高的準確性。縱使有

上述的優點，在現今以高速產品為主流的情況下，頻寬一直是設計者所追

求的目標。根據奈氏取樣定理，切換電容電路架構的訊號操作頻寬將大幅

受限，故此架構在頻寬上的劣勢仍待改進。 

(B) 可配置類比方塊(Configurable Analog Block，簡稱 CAB)之設計  

 可配置類比方塊為可程式化類比陣列中最小單元電路，經由可配置類

比方塊與互聯網路電路的規劃與控制，將使系統達成不同功能之函數。可

配置類比方塊可透過不同架構之電路所實現，本節中可利用切換電容電路

實現可配置類比方塊之設計，如圖 2.6 所示。經由此積分器電路的連接，

構成了閉迴路系統，其中右半部為非反相積分電路，而左半部為一階濾波

器電路[9]。在程式化系統電路的過程中，可配置類比方塊具有三項特別的

機制 

1   反相或非反相的積分器電路可經由非重疊時脈產生電路所實現。 

2   經由加入被動或主動元件，或是打斷非必要的互聯網路電路可增

加電路功能性 

3  透過可程式化電容陣列的規劃，可提供不同的電容値。 

 

 圖 2.6 以切換電容為架構之可配置類比方塊[9] 
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如圖 2.7 所示，互連網路電路可以由切換電容電路或非切換電容電路

所組成。藉由切換電容電路做為互聯網路電路連線的開關，能提供可配置

類比方塊具有一個非常彈性的歸劃架構。透過切換電容電路的傳遞，可選

擇適當的電壓訊號加總在一起。當切換電容電路以足夠高的頻率做取樣，

此時切換電容電路可視為兩端點間的等效電阻。然而，當切換電容電路的

取樣頻率不夠高時，此時切換電容電路上的電容可視為單純的電容器，做

為可配置類比方塊兩端點間電壓傳遞用。  

 

 圖 2.7 以切換電容為架構之互聯網路電路[9] 

2.2.2 以電流傳輸器為架構之 FPAA 

(A) 基本電路原理與分析 

電流傳輸器是以電流為控制變數的主動元件，因此為連續型系統。電

流傳輸器類似運算放大器，具有三個端點，Y 端為輸入端，具有很高的輸

入阻抗；X 端可反映 Y 端之電壓，其輸入阻抗很小；Z 端可映射 X 端的電

流 [11]。圖 2.8 為第二代電流傳輸器(Current Conveyor Ⅱ，簡稱 CCⅡ)的

元件符號，詳細電路如圖 2.9 所示。 
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 圖 2.8 第二代電流傳輸器之元件符號[11] 

 

圖 2.9 第二代電流傳輸器電路圖[11] 

考慮理想的電流傳輸器，工作原理分述如下[11]：                                

1 端點 Y 具有無窮大的輸入阻抗，不會汲取任何輸入電流。但事實上 

，仍有漏電流流入端點 Y。 

2 當輸入電壓加於端點 Y 時，此時相同的電壓將複製到端點 X，此種觀念

類似當運算放大器操作於負回授組態，兩個輸入端點存在一虛短路。然

而特別的是電流傳輸器無須操作於負回授組態。 

3 當端點 X 汲取電流時，相同大小的電流將複製到端點 Z，並從端點 Z 流 

出電流傳輸器。 

由上述的結果，可整理成下列方程式 

   (2.12)          
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其中 β 為輸出端點相對輸入端點之電流增益，若 β= +1，則輸出端

點 Z 的電流等於輸入端點 X 的電流 

  (2.13)               
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
=

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

Z

X

Y

Z

X

Y

v
i
v

i
v
i

010
001
000

應用方面，如圖 2.10 所示，在端點X與Z掛上電阻、電容或是二極體

等被動元件，將可達到放大器、微分器、積分器與濾波器等不同的功能。

以圖 2.10(a)為例，將端點X與Z分別掛上電阻R1與R2，端點Y有ㄧ輸入電壓

Vin，Vin對映到端點X有ㄧ對地電流Vin / R1。同樣地，相同的電流將從端點

Ｚ流向電阻R2，如此輸出端電壓Vout=( Vin / R1) R2，故與放大器具有相同的

功能。 

  

 (a) 放大器         

  

 (b) 微分器 

  
 (c) 積分器 
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 (d) ㄧ階低通濾波器 

圖 2.10 由電流傳輸器為架構所合成之各種功能性電路[11] 

電流傳輸器屬於連續型的訊號操作方式，雖然工作頻寬大於切換電容

電路，但是在參數可調範圍方面，電流傳輸器需藉由改變外接的電阻與電

容來調整不同功能之參數範圍，因此參數可調範圍並不如切換電容電路來

的有彈性。 

(B) 可配置類比方塊(CAB)之設計  

圖 2.11 所示為一種以電流傳輸器所實現可配置類比方塊之設計。可配

置類比方塊是構成可程式化類比陣列最基本的元件，經由改變電阻、電容

等連接方式，可合成不同功能的電路。其中，可變電容是由可程式化電容

陣列所組成；可變電阻是由可程式化轉導器所組成。藉由調整可變電容、

電阻之大小，可以完成不同功能的函式。 

 

圖 2.11 以電流傳輸器為架構所合成之可配置類比方塊[11] 
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此可配置類比方塊所實現之可程式化類比陣列，如圖 2.12 所示，其中

互連網路電路一般由傳輸閘(Transmission Gate)做為類比開關，使四組可配

置類比方塊能相互的連接，將可實現更多不同功能的函數。 

 

圖 2.12 以電流傳輸器為架構之可配置類比方塊以及互聯網路電路圖[11] 

2.2.3 以Gm-C為架構之FPAA 

(A) 基本電路原理與分析 

Gm-C電路架構，相較於切換電容電路，內部沒有切換電容做為取樣電

路，故極適合於高速度的操作。Gm-C電路架構具有較佳的頻率響應以及較

寬的可調範圍，常用於實現連續時間型之濾波器[10]。 

 

 圖 2.13 轉導器之元件符號與理想電路模型[10] 

轉導器最主要的功能是將輸入電壓轉換為輸出電流，如圖 2.13 所示，

即輸出電流訊號正比輸入電壓訊號。理想上，轉導器輸入級、輸出級具有

無窮大的阻抗，不同於運算放大器之輸出阻抗被假設為零。轉導器數學式
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可表示為        

 imo vGi =  (2.14)               

 

 圖 2.14 單端輸出之Gm-C積分器[10] 

轉導器常運用於積分器之設計，如圖 2.14 所示，在轉導器之輸出端接

上一個積分電容C1，則轉導器輸出電流流經電容可得一跨壓，如下所示 

 
11 sC
vG

sC
iv imo

o ==  (2.15)               

定義積分器的單位增益頻率為 tiω ，因此可得 

 i
m

i
ti

o v
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v
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v ⎟⎟
⎠

⎞
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⎝

⎛
=⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛≡

1

ω  (2.16) 

其中
1C

Gm
ti =ω  

由於電流具有加總的特性，因此如欲調整積分器之設計，可將轉導器

並聯如圖 2.15 所示，於輸出端匯集全部的電流流經一積分電容，數學式可

得                               

 ( )332211
1

1 vGvGvG
sC

v mmmo +−=  (2.17)             

  
 圖 2.15 三端輸入，單端輸出之Gm-C積分器/加法器[10] 

    一般說來，差動輸出具有較高的抗雜訊能力，以及降低訊號非線性成
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份(偶次諧波)的優點，因此轉導器大多採用雙端輸入、雙端輸出之全差動

式做為其電路架構。 

如圖 2.16(a)、(b)所示，為全差動式Gm-C積分器電路，在圖 2.16(a) 

之輸出端跨接一積分電容，則輸出電流流經此積分電容可得輸出電壓，其

數學式為 

 
1sC
vG

vvv im
ooo =−= −+  (2.18)  

在圖 2.16(b)中，將原本輸出端跨接積分電容拆成兩個相同且獨立的

電容，並將兩電容分別接於轉導器輸出級之正負端，輸出電流流經此積分

電容可得數學式為 

 ( ) ( ) 111 22 sC
vG

Cs
vG

Cs
vG

vvv imimim
ooo =⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−−=−= −+  (2.19)       

其中 為輸出級正端電壓且 為輸出級負端電壓 +
ov −

ov

由(2.18)式與(2.19)式可知，此兩種架構具有相同之輸出電壓值，然而

就全差動式電路而言，必須在輸出端接上共模回授電路(Common Mode 

Feedback，簡稱 CMFB)做其輸出共模準位的調整，因此圖 2.16(b)的兩個

輸出端電容除了作為轉導器積分電容外，更可做為輸出端點的主極點頻率

補償電容，故圖 2.16(b)的電路穩定度相對於圖 2.16(a)來的高。 

 

              (a)                             (b)   

圖 2.16 全差動式Gm-C積分器 (a)輸出端跨接電容(b)輸出端雙端電容[10] 

全差動式轉導器雖有上述抗雜訊與低失真的優勢，然而轉導器輸出端

必存在寄生電容，且由電容基板的所引入的寄生電容，其值甚可達到積分
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電容的 20%。由於寄生電容會造成非線性的問題，因此為了降低寄生電容

效應，可將Miller積分器的概念導入圖 2.16(b)中，於轉導器之電流輸出端

串接一個運算放大器，稱為Gm-C Opamp(Gm-C Operational Amplifier)積分

器，如圖 2.17 所示，其數學式相同於圖 2.16(b)可得 

 11 )2(
2

sC
vG

Cs
i

v imo
o ==

 (2.20)            

 

圖 2.17 全差動式Gm-C Opamp積分器[10] 

根據控制原理，負回授具有降低雜訊或外界干擾對於系統工作的影響 

。Gm-C Opamp積分器於轉導器之後端串椄運算放大器，而積分電容跨接於

運算放大器之輸入、出端形成負回授，負回授可降低雜訊對於電路的影

響，且運算放大器之增益造成其輸入端之虛短路可大幅降低寄生電容效

應，故可改善電路的工作效能。此外，由於轉導器輸出端接有共模回授電

路，可穩定轉導器輸出端的共模電壓。再者轉導器後端接有運算放大器，

由於運算放大器輸入端具有虛短路的特性，可簡化轉導器輸出級高阻抗的

設計，並使轉導器之輸出擺幅不至於過大而造成訊號的失真[10] [12]。 

一般而言，每加上一個運算放大器便得犧牲頻寬，以及增加晶片面積

與功率的代價。因此選用適當的運算放大器將為此Gm-C Opamp設計的首要

工作，如圖 2.17 所示之運算放大器可採用簡單二級串接放大器(共閘級串

接共源級)，因為架構簡單，可減少因串接而造成工作速度降低的效應，進

而改善全電路的工作速度。  

綜觀上述對於Gm-C架構的分析，其具有高速操作的優點，然而高雜訊
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干擾與轉導器本身之低線性度為主要的劣勢，然而圖 2.17 所分析Gm-C 

Opamp積分器架構，經由負回授可降低雜訊干擾對於電路系統的影響，因

此對於實現可程式化類比陣列，Gm-C Opamp積分器架構為較佳之選擇。 

轉導器之優勢在於可透過簡易的接線，以達成不同之功能，例如可將

轉導器等效成電阻與電感，此特性與可程式化類比陣列的觀念相當吻合，

如圖 2.18(a)所示，將輸出端連線改為負回授模式後，即可得等效電阻，其

數學式為   

 R
Gi

v
Z

mo

i ===
1   (2.21)               

對於等效電感而言，需透過兩組轉導器與一個電容來完成，如圖 2.18(b)

所示，將兩組轉導器之輸出入端頭尾相接，並於中間跨接一個電容，且第

二組轉導器之輸出端為負回授模式接回第一組轉導器輸入端，其數學推導

為 
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將(2.22)式代入(2.23)式，經整理後可得等效電感 
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i =⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⋅

==
21

 (2.24)          

  

 (a)  
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 (b) 

圖 2.18 轉導器等效被動元件 (a)電阻 (b)電感 

(B) 可配置類比方塊(CAB)之設計  

圖 2.19 所示為一種以Gm-C為架構實現可配置類比方塊之設計，其中

包含了全差動式轉導器，可程式化電容陣列，以及由傳輸閘所組成可配置

類比方塊內部之互聯網路電路。可配置類比方塊藉由互聯網路電路之傳輸

閘來規劃其輸出，經由改變轉導值與電容值的大小，來實現所需要的功能。 

 
圖 2.19 以Gm-C為架構之可配置類比方塊[13] 

    在可配置類比方塊內部適當的增加Gm-C配置可增加可配置類比方塊

的規劃能力，如圖 2.20 所示，為一種以四組Gm-C與互聯網路所實現之可

配置類比方塊。透過互聯網路電路中的傳輸閘，來決定轉導器與電容陣列

互相連接的方式，因此互聯網路電路可提高系統的可規劃性，更可增加可

程式化電路之使用效率，避免不必要的傳輸路徑[13]。 
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圖 2.20 以Gm-C為架構之可配置類比方塊以及互聯網路電路圖[13] 

表 2.1  Switched-Capacitor、Current Conveyor與Gm-C技術之比較表 

    切換電容電路

（SC） 

電流傳輸器 

  （CC） 

  轉導電容電路 

    （Gm-C） 

操作方式 取樣訊號 連續訊號 連續訊號 

操作型態 半類比式 全類比式 全類比式 

操作訊號 電壓 電流 電流 

操作頻寬 < 1MHz[9] < 10MHz[11] < 200MHz[13] 

規劃方式 
電容陣列 電容陣列 

電阻陣列 

轉導器、 

電容陣列 

設計參數 
電容比值 

（C1/ C2） 

時間常數 

（RxCx） 

時間常數 

（C/Gm） 

綜觀本節所分析此三種系統架構，雖然切換電容電路擁有較高的電容

相對值精確度，但由於採用訊號取樣模式，故工作頻寬大幅受限。電流傳

輸器與Gm-C架構雖然都為連續訊號模式，就操作頻寬來說，Gm-C架構仍優

於電流傳輸器架構。此外，電流傳輸器需透過外掛的元件來調整不同功能

之參數範圍，而轉導器可直接由電路參數改變轉導值，因此電流傳輸器的

可調參數範圍不如Gm-C架構較來的有彈性。Gm-C架構若轉導器採用全差動
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式的設計，加上轉導器輸出端接上運算放大器，將具有較高的抗雜訊能力

以及降低訊號非線性成份的優點，故本論文將採取Gm-C Opamp積分器架構

做為研究主軸，並將於下一節對轉導器架構之線性度以及參數可調範圍做

深入的探討。 

2.3 可程式化類比陣列以Gm-C轉導器之核心電路 

轉導器乃是Gm-C架構電路系統最基本的方塊，根據國內外研究，已提

出數種轉導器之架構。本節將分別探究源極退化式(Source Degeneration)轉

導器[14]、電壓浮接式(Floating-Bias Voltage Source)轉導器[15]以及偏壓補

償交錯耦合式(Bias-Offset Cross-Coupled)轉導器[16]。本論文在可程式化類

比陣列的研究與分析上，將著重在改善轉導器之線性度以及如何增加Gm參

數之可調範圍。 

2.3.1 源極退化式轉導器 

源極退化的基本概念為共源極組態中，在源極上串接一線性之被動電

阻，藉由電阻值的增加，使得輸出電流對輸入電壓之轉導值近趨電阻值的

倒數，以提升電路的線性度。將上述源極退化技巧導入轉導器中，利用差

動對以降低非線性效應，並將線性的被動電阻跨接差動對之兩源極端，藉

由電阻值的調整決定轉導值的大小。然而在今日 CMOS 製程中仍無法達 

到高精準之電阻值，因此線性的被動電阻可由操作在三極區(Triode Region)

電晶體來加以替代。 

如圖 2.21 為源極退化式轉導器，其中電晶體M1 與M3 有相同的閘極

電壓 ，與相同的源極電壓 ，而M2 與M4 有相同的閘極電壓 ，與相同1v xv 2v
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的源極電壓 ，M3 與M4 為操作在三極區之電晶體。故當輸入差動電壓為

零時，可得

yv

 ( )tneffGSyx Vvvvvvv +−=−== 111  (2.25) 

 

圖 2.21 源極退化式轉導器[14] 

由(2.25)式可知，當輸入差動電壓為零時，差動對之兩源極端vx與vy電

壓差也為零，因此沒有小訊號電流io1之產生。考慮此轉導器需設計M3 與

M4 操作在三極區，由於 31 GSGS VV = 且 42 GSGS VV = ，於是強迫M1 與M2 也操作

在三極區。M3 與M4 的小訊號 電阻為 dsr

 ( )tnGS
dsds VVK

rr
−

≅=
13

43 2
1  (2.26) 

其中假設 M3 與 M4 為相互匹配電晶體，即
3

3 2
1

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=

L
WCK oxnµ  

在輸入差動電壓時，M1 與 M2 的汲極電流並非相等，因此不能忽略  GSV

變化所造成的影響。M1 與 M2 的小訊號輸入電阻 為 sr

 ( )tnGSm
ss VVKg

rr
−

≅==
111

21 2
11  (2.27)             

 -24-



使用小訊號 T 模型可得 

 ( )4321

21
1 // dsdsss

o rrrr
vvi

++
−

=  (2.28)              

定義轉導器之轉導值 
21

1
vv

iG o
m −≡ ，     

 ( )4321 //
1

dsdsss
m rrrr

G
++

=  (2.29)               

將(2.26)式、(2.27)式代入(2.29)式，可整理得              

 ( )
31

131

4
4

KK
VVKK

G tnGS
m +

−
=  (2.30)            

若以偏壓電流來分析  ( )2111 tnGS VVKI −=

或等於 ( )
1

1
1 K

I
VV tnGS =−  (2.31)              

將(2.31)式代入(2.30)式中，經整理可得偏壓電流與轉導值的關係推導 

 
( ) 131

131

4
4

KKK
IKK

Gm
+

=  (2.32)               

由(2.32)式可知轉導值的調整能透過偏壓電流的改變而達成，其中轉導

值與偏壓電流的平方根成線性關係。此外，對於源極退化式轉導器而言，

電晶體操作於三極區所改善的線性度遠大較於主動區，所以源極退化架構

大幅提升電路的線性範圍。傳統之源極退化式轉導器電路是將 M3 與 M4 

之閘極端接於固定偏壓，當輸入訊號過大時，將使此電晶體無法維持在三

極區工作，而造成電路線性度降低。而圖 2.21 的設計，M3 與 M4 之閘極

分別接於兩輸入電晶體 M1 與 M2 之閘極，當輸入差動電壓增加時，此時

電阻值減小，轉導值增加，可部份抵消上述轉導器衰減的因素。再者，設

計適合的 值，以產生上述相互抵消的效應，更可增加此轉導器的線

性度。 

31 / KK

源極退化式轉導器具有較佳之線性度，若以 BiCMOS 製程，可應用於

雙模低通頻道選擇濾波器[17]；也可經由可適應性偏壓的改善，達成具有
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高線性輸入範圍之轉導器[18]。 

2.3.2 電壓浮接式轉導器 

前節所探討之源極退化式轉導器雖有較佳的線性度，但因部份電晶體

操作在三極區，故無法應用於高速電路。本節所探究之電壓浮接式轉導器 

，由於所有電晶體皆工作於飽和區(Saturation Region) ，因此有較佳的操作

速度，然而受限於汲極電流平方律(Square Law)非線性的影響，故在電路

的設計上，將藉由差動對中獨立之浮接式電壓源，以抵消電流平方律二次

項之非線性因素，以獲得線性度的改善。 

電壓浮接式的基本概念是藉由汲極電流平方律方程式之相減，扣除方

程式中非線性之二次項，其分析可考慮兩匹配操作於飽合區之電晶體，電

流方程式如下可得 

 ( )211 tnGSD VvKi −=   (2.33)               

 ( )222 tnGSD VvKi −=   (2.34)               

其中 
21 22
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=

L
WC

L
WCK OXnOXn µµ                     

將(2.33)式與(2.34)式兩式相減可得 

 ( )( )212121 2 GSGStnGSGSDD vvVvvKii −−+=−  (2.35)        

由(2.35)式可知，若 ( )v tnGSGS Vv 221 −+ 為 )S v−

相對於差動 故

定值，則輸入差動電壓 ( Gv

輸出電流 ( )21 DD ii − 為線性關係，且不受臨界電壓 tnV 的影響。

將(2.35)式的關係導入差動對中，利用

21 GS

( )tnGSGS vv 221 V−+ 為定值 觀的 念在差動

對中設計出一迴路，如圖 2.22 所示。 
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圖 2.22 NMOS 架構之電壓浮接式轉導器示意圖[10] 

在圖 2.22 中，可整理出兩組方程式 

 211 vVVvv tnxGS =++−  (2.36) 

 122 vVVvv tnxGS =++−  (2.37)               

(2.36)與(2.37)兩式相加，可得 

 ( )tnxGSGS VVvv +=+ 221  (2.38)               

(2.36)與(2.37)兩式相減，可得 

 ( )2121 2 vvvv GSGS −=−  (2.39)               

(2.38)式與(2.39)式代入(2.35)式中，經整理得到 

  ( ) ( )2121 4 vvKVii xDD −=−  (2.40)               

其中轉導值為            

 x
DD

m KV
vv
iiG 4

21

21 =
−
−

=  (2.41)               

由(2.41)式知，Gm與浮接電壓源成線性關係。由圖 2.22 知，浮接電壓

源必須在輸出電流iD1與iD2變動情況下仍維持定值，考慮以CMOS成對

(CMOS Pair)電路為基本架構以實現浮接電壓源電路，如圖 2.23 所示，為

CMOS成對電路，其中假設雙電晶體接操作於飽和區，因此汲極電流方程

式可寫為 

 ( )2tnGSnD VvKi
n
−=  (2.42) 

其中  0>tnV
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 ( )2tpSGpD VvKi
p
+=  (2.43) 

其中                               0<tpV

重新改寫(2.42)與(2.43)式，可得 

 D
n

tnGS i
K

Vv
n

1
+=  (2.44) 

 D
p

tpSG i
K

Vv
p

1
+−=  (2.45) 

由(2.44)、(2.45)兩式知，可定義圖 2.23 中電晶體閘極雙端之電壓 為          eqGSv

 D
pn

tptnSGGSGS i
KK

VVvvv
pneq ⎟

⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛
++−=+=

11  (2.46) 

由(2.46)式中，定義等效臨界電壓 與元件參數tV K 為 

 tptneqt VVV −=−  (2.47)              

 ( )2pn

pn
eq

KK

KK
K

+

⋅
=  (2.48)              

將(2.47)、(2.48)式代回(2.46)式中，可化簡得  

 D
eq

eqtGS i
K

Vv
eq

1
+= −  (2.49)               

  

 圖 2.23 CMOS 成對電路[10] 

以 CMOS 成對電路所實現之電壓浮接式轉導器示意圖，如圖 2.24 所

示 
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圖 2.24 CMOS 成對電路架構之電壓浮接式轉導器示意圖[10] 

為了實現浮接電壓源電路，可將圖 2.23CMOS成對電路之PMOS改為

二極體連接(Diode Connected)方式，如圖 2.25 所示，以電流鏡方式使得

CMOS成對電路獲得一偏壓電流IB，其電流方程式可表示為 

 ( )2eqtGSeqB VVKI
eq −−=  (2.50)               

將(2.50)式改寫為以 表示，可得 
eqGSV

 B
eq

eqtGS I
K

VV
eq

1
+= −   (2.51)              

由(2.51)式，可定義浮接電壓 為 XV

 B
eq

X I
K

V 1
=  (2.52) 

則(2.52)式可改寫為 

 XeqtGS VVV
eq

+= −  (2.53) 

(2.53)式可知，二極體連接之 CMOS 成對電路可等效為浮接電壓源 

  
 圖 2.25 二極體連接之 CMOS 成對電路可等效為浮接電壓源[15] 
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 圖 2.26 電壓浮接式轉導器[10] 

由上述浮接電壓源電路的分析，將圖 2.25 浮接電壓源電路代入圖 2.24

中，可得電壓浮接式轉導器電路，如圖 2.26 所示。偏壓電流 為接於M7

與M8 之汲級端，v

BI

1與v2為差動輸入訊號，分別接至M1 與M2 之閘極端，

而M1 與M2 之汲極端產生輸出電流。M5、M6、M7 與M8 為電流鏡，可提

供差動對M1、M2、M3 與M4 之偏壓電流，其中M1 與M5，M2 與M6 

，M3 與 M8 以及 M4 與 M7 為 CMOS 成對電路。此外，可分別經由 M1、

M5、M7 與 M4，以及 M2、M6、M8 與 M3 所組成的兩組迴路，可得下列

兩組方程式      

 ( ) ( )4,75,1475121 XeqtGSGSSGSGGS VVvVVvvvv
eq

+−=+−+=− −  (2.54) 

 ( ) ( )3,86,2386212 XeqtGSGSSGSGGS VVvVVvvvv
eq

+−=+−+=− −  (2.55)              

其中定義輸入差動電壓 21 vvvid −≡ ，因此(2.54)、(2.55)式可改寫為 

 ( )4,75,1 XeqtGSid VVvv
eq

+−= −  (2.56) 

 ( )3,86,2 XeqtGSid VVvv
eq

+−=− −  (2.57)               

由圖 2.26 中知M7 與M4，M8 與M3 有相同之偏壓電流IB並假設有相同

之 ，則由(2.52)式可知eqK 3,84,7 XX VV = ，可令浮動電壓 3,84,7 XXX VVV == 。因此
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使用(2.49)式代入(2.56)、(2.57)式以消去 可得 eqtV −

 X
eq

D
id VK

iv −= 1   (2.58) 

 X
eq

D
id VK

iv −=− 2   (2.59)               

改寫(2.58)、(2.59)式為汲極電流方程式，可得 

 ( )21 idXeqD vVKi +=   (2.60) 

                       ( )22 idXeqD vVKi −=                     (2.61)

將(2.60)、(2.61)兩式相減，經整理可得轉導值 

 Xeq
DD

m VK
vv
iiG 4

21

21 =
−
−

=  (2.62) 

將(2.52)式代入(2.62)式中，轉導值可改寫為 

 Beq
DD

m IK
vv
iiG 4

21

21 =
−
−

=  (2.63) 

由(2.63)式知，為了提高轉導值，可藉由提升偏壓電流IB或是增加電晶

體之長寬比來達成。 

  
圖 2.27 圖型化描述電壓浮接式轉導器之輸入線性範圍[15] 

此外，為了分析輸入差動電壓vid之線性操作範圍，由(2.60)、(2.61)兩

式可知分別為轉導器差動輸出之汲極電流方程式，且相位為反相。若以數

學觀點而言，(2.60)、(2.61)兩式為二次曲線方程式，則以輸入差動電壓vid為

X軸，汲極電流為Y軸，將(2.60)、(2.61)兩式以繪圖方式分析vid之線性操作
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範圍，如圖 2.27 所示。由於iD1與iD2為反相，因此圖中可知兩個二次曲線之

開口方向為反向，且由圖中藉由iD1與iD2二次曲線之相減可得輸出差動電流

iD1-iD2的線性範圍。故由圖中可知當iD1與iD2兩二次曲線之峯谷值與X軸相

交，即iD1與iD2汲極電流為零時，可得輸入差動電壓vid之線性操作範圍 

 
eq

B
id

eq

B
K

IvK
I ≤≤−  (2.64)           

由上述(2.64)式的推導，藉由提升偏壓電流 ，可增加輸入電壓的線

性範圍，也可增加輸出差動電流對於輸入差動電壓之轉導值。然而在提升

偏壓電流的同時，還需考量到功率消耗增加等問題的發生。 

BI

電壓浮接式轉導器具有高速操作的特性，且理想上藉由扣除汲極電流

中之二次非線性項以提高線性度，然而實際考量上此法無法非常精確消除

二次項，此外輸出電流iD1與iD2仍受二階諧波的影響。縱然如此，但仍有許

多相關文獻的提出，除了實現線性轉導放大器之外，還可應用於平方律相

關功能之電路，以及類比超大型積體電路中的四象限乘法(Four-Quadrant 

Multiplier for Analog VLSI)電路[19]。 

2.3.3 偏壓補償交錯耦合式轉導器 

本節所探討的偏壓補償交錯耦合式轉導器之電路特性與前節電壓浮

接式類似，所有電晶體都需操作於飽合區且都具有高速操作的優點。此外

此偏壓補償具高線性度的特性，可滿足大擺幅輸入訊號的需求。此電路採

用兩組簡易之差動對，其中一組差動對之閘極端做為訊號輸入端，而另一

組差動對之閘極端，則經由前一組閘極端扣除一固定補償電壓而作為其訊

號輸入端。將此兩組差動線性輸出電流做運算，可達成具有高度線性範圍

與高度可調整增益之偏壓補償交錯耦合式轉導器[10] [16]。 
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圖 2.28 偏壓補償交錯耦合式轉導器[16] 

如圖 2.28 所示，為偏壓補償交錯耦合式轉導器，其中電晶體 M1 至

M4 為輸入交錯耦合式差動對，而 M5 至 M8 為偏壓補償式差動對，而 為

M1 與 M4 汲極電流的總合， 為 M2 與 M3 汲極電流的總合。假設 M1~M4

與 M5~M8 分別有相同之電晶體長寬比且都工作於飽和區。若 M7 與 M8

之閘極端接一控制電壓 ，且 M5 與 M7 以及 M6 與 M8 為共汲極電流，

在考慮不受基體效應(Body Effect)的影響下，則 M5 與 M7 以及 M6 與 M8

具有相同的閘源極電壓 。由於輸入差動對電晶體 M1 與 M2 之閘極端分

別與 M5 與 M6 之閘極端相接，而另一組差動對電晶體 M3 與 M4 之閘極

端則分別接於 M5 與 M6 之源極端，藉由 M5 與 M6 之 電壓而產生一電

壓差值，此電壓差值即為與轉導值成線性相關之補償電壓。圖 2.28 中，根

據汲極電流平方律的特性，輸出電流 與 可表示為 

1i

2i

bV

bV

GSV

1i 2i

 ( ) ( )22
2

1411 tnxbtnxDD VVVvKVVvKiii −−−+−−=+=  (2.65)  

 ( ) ( )21
2

2322 tnxbtnxDD VVVvKVVvKiii −−−+−−=+=  (2.66)         
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其中
L

WCK oxnµ2
1

= ， 為 NMOS 的臨界電壓且假設電晶體 M1~M4 之長寬

比與臨界電壓皆相同 

tnV

將(2.65)、 (2.66)兩式相減，可得輸出差動電流  oi

 ( ) ( )2121 2 vvKViii bo −=−=  (2.67) 

其中定義輸入差動電壓為 21 vvvid −≡  

因此(2.67)式經整裡可得轉導值為 

 b
id

o
m KV

v
iG 2==  (2.68) 

從(2.68)式可得輸出差動電流對輸入差動電壓呈線性關係，且可經由控

制電壓Vb線性調整轉導值的大小。 

  

圖 2.29 圖型化描述偏壓補償交錯耦合式轉導器之輸入線性範圍[15] 

由圖 2.28 中可知輸出汲極電流 與 之總合為偏壓電流I1i 2i SS，則可表示

為 

 SSIii =+ 21  (2.69) 

則由(2.67) 與(2.69)兩式聯立可得 

 idb
SS vKVIi +=
21  (2.70) 
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 idb
SS vKVIi −=
22  (2.71) 

由(2.70)與(2.71)兩式可知，其分別相同於(2.65)與(2.66)兩式。根據上

節圖 2.27 中以圖形分析輸入差動電壓vid之線性操作範圍，則將此觀念代入

本節以利於分析圖 2.28 偏壓補償交錯耦合式轉導器之輸入差動電壓vid 的

線性操作範圍。由於(2.65)與(2.66)兩式分別為差動輸出之汲極電流方程式

i1與i2，且相位為反相。若以數學觀點而言，(2.65)、(2.66)兩式為二次曲線

方程式，且由於(2.65)、(2.66)兩式分別相等於(2.70)、(2.71)兩式，則以輸

入差動電壓vid為X軸，汲極電流為Y軸，則將(2.65)與(2.66)兩式之二次曲線

方程式繪於圖 2.29 中。由於i1與i2為反相，因此圖中可知兩個二次曲線之

開口方向為反向，且由圖中藉由i1與i2二次曲線之相減可得輸出差動電流

id1-id2的線性範圍。故由圖中可知當i1與i2兩二次曲線之峯谷值與X軸相交，

即i1與i2汲極電流為零時，則代入(2.70)與(2.71)兩式，可得輸入差動電壓vid

之線性操作範圍 

 
b

SS
id

b

SS

KV
Iv

KV
I

22
≤≤−  (2.72) 

根據(2.68)式知增加控制電壓Vb有提高轉導值的優點，然而由(2.72)式

可知，隨著Vb的提升，將會縮小輸入差動電壓的線性範圍，所以在設計此

轉導器上須在轉導值與輸入線性範圍兩者之間做取捨。 

由(2.68)式的結論可知轉導值為定值且不受輸入差動電壓vid與共源電

壓Vx的影響，若考慮遷移率降低的非理想因素，將造成轉導值線性度的劣

化。因此將實際遷移率參數代入差動輸出電流中，經整理可得轉導值之線

性度受共源電壓Vx的影響。然而藉由可適應性控制尾端電流(Tail Current) 

ISS的供給，將使得共源電壓Vx成為定值，而大幅改善此電路的輸入線性範

圍[20]。 
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2.4 可程式化類比陣列之系統規劃 

　  前節所探討之轉導器電路中，可經由控制訊號改變轉導值，進而達成

轉移函數之程式化。然而轉導值變動範圍受限於電路的架構，因此需要其

他方法大幅提升此系統可程式化的能力。本節將對轉移函數之係數可變動

範圍，以及互聯網路對於系統之規劃能力進行探討。此外，利用可程式化

類比陣列之彈性可調整架構，分析P、I、D控制器合成方式，進一步探究

低階濾波器與高階濾波器的合成方法與理論，以達成最佳化之可程式化類

比陣列。

2.4.1 可程式化之電路策略 

(A) 可程式化電流鏡陣列 

圖 2.30 為可程式化轉導器，其中包含虛線框中的電壓浮動交錯耦合式

轉導器與可程式化電流鏡陣列[13]。此轉導器之控制電壓Vb 線性正比於轉

導值，雖可經由Vb來調整轉導值大小，但其可調範圍仍不足適用於高度可

程式化之電路系統。為了解決轉導器之差動輸出電流過小的問題，因此可

於轉導器輸出電流的路徑接上一組電流鏡陣列，經由電流鏡陣列，使得轉

導值具有大範圍的差動輸出電流。 
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 圖 2.30 可程式化轉導器[13] 

  
 圖 2.31 可程式化電流鏡陣列[13] 

可程式化電流鏡陣列，如圖 2.31 所示，由電流鏡與類比開關所組成。

為了達成數位可程式化的目標，電流鏡輸出級可分為 5 組，即代表有 5 位

元(bits)，每組以 2 的次方為電流鏡輸出級倍率，圖中分別為 1、2、4、8

與 16 倍的電流鏡，且電流鏡陣列之輸出電流Iout為個別輸出級電流加總。

每組電流鏡以傳輸閘做為開關Si加以控制，其中 { }16,8,4,2,1=i 表示為導通電

流鏡之數目，可藉由開啟不同的開關，使得電流鏡陣列的輸出電流獲得不

同的輸出組合，以使轉導值具有高度的可調範圍。 

(B) 可程式化電容陣列 

本論文之可程式化類比陣列採用Gm-C架構，除了轉導器的可調範圍改

善外，另一個重點即為電容之可調性[13][21]。在濾波器或是控制器等電路

設計上，電容決定了極點的位置，也決定轉移函數之參數值。為了提升電
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容的可調範圍，如圖 2.32 所示，可由電容與類比開關組成可程式化電容陣

列，其等效電容值可表示為  

  (2.73) ∑
=

=
4

0
02

n

n
nEQ CbC

其中         { }1,0∈nb

  
 圖 2.32 可程式化電容陣列[13] 

由圖 2.32 所示，此電容陣列分為 5 組，即代表有 5 位元，每組分別以

1、2、4、8 與 16 之個數的單位電容C0並聯。(2.70)式可知bn表示類比開關

Sci是否導通，其中bn=1 表示為開，bn=0 表示為關，因此可經由類比開關決

定等效電容值的大小。 

(C) 類比開關 

一般來說，類比開關可由傳輸閘或是 NMOS 傳輸電晶體 (Pass 

Transistor)所實現。通常用於訊號的傳輸，如圖 2.33 所示，經由傳輸閘閘

極端訊號的切換，可決定電流訊號是否從縱線傳輸至橫線。此外導線存在

寄生電容，因此在高速操作時，需注意寄生電容對於整體電路效能的影響。 

  
 圖 2.33 訊號傳輸之類比開關[22] 
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由於轉移函數之參數值具有正負符號，負號表示訊號極性為反相。因

此類比開關另外一項功能可切換訊號的方向，如圖 2.34 所示，為四個

NMOS 所組成的類比開關。當φ為高態時輸出訊號與輸入訊號同相，當φ為

低態時輸出訊號與輸入訊號反相，故可實現參數值之正負符號[22]。 

  
 圖 2.34 雙向傳輸之類比開關[22] 

2.4.2 可程式化 PID 控制器之合成 

(A) 比例控制器 

就控制系統而言，若僅有比例控制器時，系統輸出將存在穩態誤差，

因此比例控制器一般會與積分控制器或是微分控制器共同使用。就比例控

制器電路實現上，其中一種方式可透過轉導器來完成[24]。將輸入電壓經

全差動式轉導器轉換成輸出電流，輸出電流流經被動電阻而產生輸出電

壓，如圖 2.35 所示，其推導如下 

 imo vGi =   (2.74)               

 Riv oo =    (2.75)              

將(2.74)式代入(2.75)式中，經整理可得 

 pm
i

o KRG
v
v

==  (2.76) 
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 圖 2.35 以被動電阻實現比例控制器 

由(2.76)式可知，比例控制器增益值Kp的調整可由轉導值Gm或是被動

電阻R之改變來達成。為了使被動電阻能夠積體化，可將(2.21)式轉導器等

效電阻的結果取代被動電阻，如圖 2.36 所示，經整理可得 

  p
m

m

i

o K
G
G

v
v

==
2

1  (2.77) 

  
 圖 2.36 以轉導器實現比例控制器[23] [24] 

由(2.77)式可知，轉導值Gm1與Gm2之比值可調整比例控制器的Kp。若

考慮Gm-C為架構，如圖 2.37 所示，以Gm-C Opamp積分器與一個轉導器可

實現比例控制器，其數學式推導如下 

 imo vGi =1  (2.78)               

  ( )omo vGi −=2  (2.79) 

 ( )
sC

iiv ooo
1

21 +=  (2.80) 

將(2.78)式與(2.79)式代入(2.80)，經整理可得                               

 
⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛+

=

2

2

1

1
m

m

m

i

o

G
Cs

G
G

v
v   (2.81)              
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圖 2.37 以Gm-C Opamp為架構之比例控制器[10] 

由(2.81)式可知，此轉移函數為一階低通濾波器，其中電容 C 決定了

的極點位置，因此若此極點位於高頻，則操作於低頻之(2.81)式可重寫為 

  P
m

m

i

o K
G
G

v
v

=≈
2

1  (2.82)               

由(2.82)式與(2.77)式可知，以Gm-C Opamp為架構之一階低通濾波器若

操作於低頻可等效為比例控制器。 

(B) 積分控制器 

在控制系統中，積分控制器的主要目的在於消除穩態誤差。在 2.2.3

節曾探討過以Gm-C架構實現之Gm-C Opamp積分器，如圖 2.38 所示，其數

學式為 

 
I

m
ti

Itim

i

O

K
C

G
s

K
ssC

G
v
v

==

===

ω

ω

 (2.83) 

 

圖 2.38 以 Gm-C Opamp 為架構之積分控制器[10] 

由(2.83)式可知，積分控制器增益值KI的調整可由轉導值Gm或是電容C

決定，值得注意的是當積分器操作於高頻時，寄生電容將對高頻造成影
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響，因此設計電路上，減少寄生電容，可進一步改善電路高頻運作特性。 

(C) 微分控制器 

在控制系統中，微分控制器通常與比例積分器合用，因此稱作 PD 控

制器。PD 控制器能夠提前預測行為並反應，因此具有改善系統穩定度的

優點。如圖 2.39 所示，微分控制器可利用全差動式轉導器之輸出端跨接被

動電感實現，其推導如下所示 

 imo vGi =  (2.84)               

 Lsiv oo =  (2.85)               

將(2.84)式代入(2.85)式中，經整理可得 

 Dm
i

o sKLsG
v
v

==  (2.86)             

  
 圖 2.39 以被動電感實現微分控制器[24] 

由(2.86)式可知，微分控制器增益值 為轉導值與電感值之乘積。為

了使被動電感能夠積體化，可將(2.24)式轉導器等效電感的結果取代被動電

感，如圖 2.40 所示，其數學推導可將(2.24)式代入(2.86)式，經整理可得 

DK

                    D
mm

m
m

i

o sK
GG
CG

sLsG
v
v

=
⋅
⋅

==
32

1
1              (2.87) 

                
                 圖 2.40 以轉導器實現微分控制器[24] 

由(2.87)式可知，微分控制器增益值KD的調整可由Gm1、Gm2、Gm3與C

四個參數所決定。若考慮Gm-C Opamp為架構，如圖 2.41 所示，以兩組Gm-C 
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Opamp積分器與一個轉導器可實現微分控制器，其推導過程如下 

  
               圖 2.41 以Gm-C Opamp為架構之微分控制器[24] 

 imo vGi 11 =  (2.88) 

 omo vGi 22 =   (2.89)               

第二組Gm-C Opamp積分器輸出端跨壓為 

 
2

2

sC
vG om  (2.90) 

 
2

23
3 sC

vGGi omm
o =  (2.91) 

 ( )
1

31
1

sC
iiv ooo −=  (2.92) 

將(2.88)式與(2.91)式代入(2.92)式，經整理可得 

 
3221

2
21

mm

m

i

o

GGCCs
CsG

v
v

+
=  (2.93) 

當此電路操作於低頻時，由於 的值很小， 可趨近於零，

因此(2.93)式可改寫為     

21 CC × 21CsC

  D
mm

m

i

o sK
GG
CG

s
v
v

==
32

21  (2.94)   

由(2.94)式與(2.87)式可知，當圖 2.41 之電路操作於低頻時，可等效為

微分控制器電路，且KD值一樣決定於Gm1、Gm2、Gm3與C2四個參數之變動。 

本節所提出之三種控制器，比例控制器、積分控制器與微分控制器， 

可簡稱為 P 型控制器、I 型控制器與 D 型控制器。就控制系統而言，ㄧ般

不會單獨使用此三種控制器，通常採行 PI 控制器、PD 控制器與 PID 控制

器此三種架構。PID 控制器綜合了積分與微分控制器之長處，且去除其短
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處之控制，電路實現方法可將 P、I 與 D 型控制器三種並聯，由於轉導器

為電流輸出訊號，可將此三種控制器之輸出電流做相加，此即為 PID 控制

器，如圖 2.42 所示，為 PID 控制器之方塊示意圖。 

                        

圖 2.42 PID 控制器方塊示意圖 

2.4.3 可程式化濾波器之合成 

(A) ㄧ階濾波器 

如圖 2.43 所示，為一階濾波器之訊號流程圖，其轉移函數可得 

   ( ) ( )
( ) 0

01

ω+
+

=≡
s

ksk
sV
sV

sT
i

o  (2.95) 

   

 圖 2.43 一階濾波器訊號流程圖[10] 

藉由訊號流程圖，則可實現以Gm-C Opamp為架構之一階濾波器電路

圖，如圖 2.44 所示，其數學推導如下 

 -44-



  

 圖 2.44 以Gm-C Opamp為架構之一階濾波器電路圖[10] 

  imo vGi 11 =  (2.96) 

 ( )omo vGi −= 22  (2.97) 

 13 sCvi io =  (2.98) 

 ( )
2

321
1

sC
iiiv oooo ++=  (2.99) 

將(2.96)式、(2.97)式與(2.98)式代入(2.99)式中，經整理可得轉移函數 
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=  (2.100) 

由(2.100)式與(2.95)式相互比較係數，可得 

 211 CkC =  (2.101) 

  201 CkGm =  (2.102) 

  202 CGm ω=  (2.103) 

因此若確定所設計的轉移函數之係數後，將係數代入(2.101)式至

(2.103)式，可快速求得元件之參數值，以便於實現整體之電路。 

(B) 二階濾波器 

二階濾波器分析方式與一階濾波器相同，如圖 2.45 所示，為二階濾波
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器訊號流程圖，其轉移函數為 
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其中 0ω 稱為中心頻率，Q 稱為品質因素。當 Q 增加時，頻寬將下降，

使得濾波器更具有選擇度，因此電路設計時需注意寄生效應對 Q 所產生的

誤差。 

  

 圖 2.45 二階濾波器訊號流程圖[10] 

 

 圖 2.46 以 Gm-C 為架構之二階濾波器電路圖[10] [23] 

圖 2.46 為二階濾波器電路圖，轉移函數推導如下可得 

 ( )omo vGi −= 11  (2.105) 

 imo vGi 33 =  (2.106) 
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最後將(2.109)式、(2.110)式與(2.111)式代入(2.112)式中，經整理可得

二階濾波器之轉移函數 
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由(2.113)式與(2.104)式相互比較係數，方式如同一階濾波器，經推導

整理可求C1、C2、C3、Gm1、Gm2、Gm3、Gm4與Gm5之元件參數值。 

(C) 高階濾波器之合成 

對於合成高階濾波器而言，最普遍的方式是採用二階或是一階濾波器

串接(Cascade Connection) 來達成，如圖 2.47 所示，其具有易調整、易實

現、電路容忍度高以及效能高的優點[24] [25]。將圖 2.47 以數學式分析，

則可表示為 

  

圖 2.47 以串接合成高階濾波器之方塊圖 

 ( ) ( ) ( ) ( )sTsTsTsT n⋅⋅⋅= 10  (2.114) 

由(2.114) 式可知，若 為高階偶次項轉移函數，則( )sT ( )sT0 為 1， 至( )sT1
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( )sTn 為二階濾波器，若 為高階奇次項轉移函數，則 為一階濾波

器， 至 仍為二階濾波器。將(2.104)式之二階轉移函數代入(2.114)

式高階轉移函數中，則數學式可表示為 
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其中 為 1 或是一階濾波器，( )sT0 ( )sTj 為二階濾波器且 ( ) 10 =jj jT ω  

由上述分析可知高階濾波器之合成可藉由二階或一階濾波器串接所

實現，然而仍有問題有待考量[24] 

1. 對於高階濾波器而言，需考慮低階濾波器各個極零點之分配問題： 

因此對二階濾波器極零點的位置做分析，頻率增益值越接近單位值越

佳，即相近的極零點配對在一起，以避免各組低階濾波器之頻率增益大

幅變動，而造成內部訊號傳輸時的失真。 

2. 對於高階濾波器而言，需考慮低階濾波器串接之先後順序問題： 

再考量過極零點位置後，因各個低階濾波器串接之先後順序問題將影響 

到電路的效能，一般來說， ( )sT1 常為低通或帶通二階濾波器，以降低高 

頻訊號迴轉率的問題，而 ( )sTn 通常為高通或帶通二階濾波器，以隔絕

從濾波器輸出端所引進之低頻雜訊、直流偏移電壓或是漣波電壓等影 

響。 

3. 對於高階濾波器而言，尚需考慮低階濾波器各個增益之分配問題： 

為維持高階濾波器增益為定值的情況下分配增益至低階濾波器，使得每

個低階濾波器在訊號不失真的條件下具有最大之動態範圍。 
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第三章 
可程式化類比陣列之電路設計與模

擬 

3.1 前言 

本章根據第二章所建立之理論基礎，將重心放於電路設計上，並針對

可程式化類比陣列中各區塊之子電路，逐一進行分析、設計與模擬，以驗

證理論之正確性與適用範圍。 

第二節介紹可程式化類比陣列的系統架構，並對於各區塊子電路做概

括的說明。第三節將採用具有抗雜訊與降低寄生電容之 Gm-C Opamp 電路

架構，以做為實現可程式化類比陣列中的可配置類比方塊 CAB。第四節為

本論文之核心重點，即對 Gm-C Opamp 架構中之轉導器提出改良與設計，

重點將著重於改善轉導器之輸入線性範圍與提高轉導器控制電路的可調

範圍，以利整體系統的可規劃性。第五節將分析適用於 Gm-C Opamp 架構

的運算放大器設計。第六節將探討可程式化類比陣列之週邊電路，其中包

括參考源、互聯網路電路與記憶體電路。參考源提供整體電路之穩定電流

源。互聯網路電路為藉由 CMOS 傳輸閘所組成的類比開關以降低訊號傳輸

時的失真。記憶體電路則以最基本之正反器實現儲存單元，而使電路具備

可重複規劃的功能。本論文的模擬採用 TSMC 0.35µm Mixed-Signal 2P4M 

(5V) 製程參數，並用此參數做電路的設計。    



 -50-

3.2 系統架構之規劃 

本節將介紹可程式化類比陣列之系統架構，如圖 3.1 所示，其中包含

可配置類比方塊(Configurable Analog Block，簡稱 CAB)、參考源(Voltage 

references)、互聯網路電路(Interconnection Network)、與可配置記憶體

(Configuration Memory)等部分所組成。 

    可配置類比方塊採用 Gm-C Opamp 電路架構，由轉導器、運算放大器

與可程式化電容陣列所構成，其中轉導值具有高度可調範圍，且電容值可

經程式化電容陣列做選擇，因此提供整體電路更具彈性之可規劃範圍。參

考源則是由寬振幅之固定轉導偏壓電路所構成，提供穩定且與供應電壓無

關之偏壓電流源。互聯網路電路由類比開關之 CMOS 傳輸閘所組成，經由

類比開關的規劃，可調整系統內部之連線路徑，使得可配置類比方塊相互

間具有更多樣的連結方式，以實現所設計函數之電路，因此更可提升整體

電路可程式化的能力。可配置記憶體則由移位暫存器所構成，其中暫存器

可由 D 型正反器所實現。藉由移位暫存器儲存數位控制訊號，而使電路系

統具有可重複規劃的功能。 

                 

 圖 3.1 FPAA 系統架構圖 
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3.3 Gm-C Opamp 架構實現之可配置類比方塊(CAB) 

根據 2.2.3 節對於 Gm-C 架構文獻之探討，本文將採用 Gm-C Opamp 積

分器架構以實現可配置類比方塊。可配置類比方塊為可程式化類比陣列的

單元電路，如圖 3.2 所示，包含兩組具可調式之轉導器，一組運算放大器

以及可程式化電容陣列。類比開關可改變傳輸導線的連接方式，在 CAB

內部的類比開關能讓 CAB 具有電容選擇的能力，並能改變轉導器與運算

放大器之排列，可實現較基本的功能函數。而在 CAB 外部的類比開關能

調整 CAB 之間的互聯方式，可實現更複雜之電路功能。CAB 之應用電路

將於第四章做詳盡的設計與模擬。 

如圖 3.2 所示的可配置類比方塊由(2.100)式知為一階低通濾波器。藉

由運算放大器串接於轉導器 Gm1之輸出端，而回授電容跨接於運算放大器

輸出入端形成負回授路徑。提高運算放大器之增益可抑制非線性之寄生電

容效應對於電路的影響。此外由於運算放大器之負回授使得運算放大器兩

輸入端具有虛短路的特性，加上轉導器之輸出端具有共模回授電路以穩定

輸出共模電壓，因此轉導器輸出端之差動電壓振幅不至過大而造成訊號失

真。再者，藉由運算放大器輸入端虛短路的特性，使轉導器輸出級不受負

載效應的影響。 

    

 圖 3.2 可配置類比方塊(CAB)之電路方塊圖 
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圖 3.3 可配置類比方塊(CAB)之訊號流程圖 

就系統分析的觀點，將可配置類比方塊電路圖化簡成為如圖 3.3 之訊

號流程圖，透過轉移函數分析電路之直流增益與極點頻率，以達成電路具

有高度可規劃之需求。如圖 3.3 所示，其轉移函數可表示為 
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由(3.1)式轉移函數的分析，了解可配置類比方塊為一階低通濾波器，其中

極點頻率與直流增益，可藉由調整轉導值 Gm1、Gm2以及可程式化電容值 C

加以改變。其中直流增益可由 Gm1/Gm2之比值決定，而極點頻率則由 Gm2/C

決定。 

    由上述的分析可知，可配置類比方塊之可調範圍決定了可程式化類比

陣列的規劃能力，因此在可配置類比方塊中，轉導器之效能主宰整體電路

之優劣。本論文將於下一節著手對於改善轉導器的線性度，與提高轉導器

輸出可調範圍，做完整的分析與設計。 

3.4 改良型轉導器之設計 

本論文主要的研究方向為提高轉導器的輸入差動電壓之線性範圍，與

輸出差動電流之可調範圍，以改善可程式化類比陣列之電路效能為，本節

將根據文獻所提出之轉導器電路進行改善與設計，並由改良型轉導器電路

之輸入級、控制級與輸出級進行分析與模擬。 
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3.4.1 改良型轉導器輸入級電路 

根據第二章 2.3.3 節中文獻[16]所提出之偏壓補償交錯耦合式轉導器，

如圖 2.28 所示，由於控制級電路 M5 至 M8 電晶體皆為 NMOS，且具有相

同之長寬比，因此在相同汲極電流的情況下，調整 M7 與 M8 閘極控制電

壓 Vb時，M5 與 M6 由於受基體效應的影響，將使其臨界電壓大於 M7 與

M8 之臨界電壓。因此將使得 M5 與 M6 之電壓 VGS實際上將大於控制電壓

Vb，而造成電路設計上的誤差。 

為了改善上述控制電路受基體效應之非線性的影響，可將轉導器架構

由原本的 N 型架構改為 P 型架構，如圖 3.4 所示，本文稱之為 P 型架構之

原型偏壓補償交錯耦合式轉導器。其中 M5 至 M8 採用 PMOS 電晶體，由

於在製程上 PMOS 之基板可與源極相接，因此可避免 M5 與 M6 受基體效

應的影響。 

如圖 3.4 中，M1 至 M4 為輸入級電路，其中 M1 與 M2 為交錯耦合式

差動對，而 M3 與 M4 為偏壓補償式差動對。M5 至 M8 為控制級電路，且

M7 與 M8 之閘極電壓為 Vctrl。Ms 為偏壓電流源電晶體，而 M9 至 M14 為

輸出級電路，輸出電流分別為 i1與 i2並藉由共模回授電路(CMFB)使輸出

端點 vO1與 vO2維持一穩定之共模電壓。 

考慮 M5 至 M8 具有相同之長寬比與相同汲極電流的形況下，M7 與

M8 之電壓 VSG將相同於 M5 與 M6 之電壓 VSG，因此 M5 與 M6 之電壓 VSG，

即轉導器控制電壓 Vb為 VDD-Vctrl，故可藉由 M7 與 M8 之閘極電壓 Vctrl等

比例調整 M5 與 M6 之控制電壓 Vb。如圖 3.4 所示，其轉導值的推導如同

圖 2.28，其差異處在於原先 N 型改變成 P 型架構，跟據(2.68)式的結果，

圖 3.4 之轉導值可寫為 
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圖 3.4 原型偏壓補償交錯耦合式轉導器電路 

由(3.2)式中知，可藉由偏壓電壓 Vctrl調整其轉導值，在實際設計中當

供應電壓 VDD為 5V 且偏壓電壓 Vctrl設定為 3.95V 時，由於控制電壓

Vb=VDD-Vctrl，此時 Vb為 1.05V，則原型轉導器具有最寬之輸入差動電壓線

性範圍但最低之轉導值，如圖 3.5 所示為其轉導值模擬圖。當調整偏壓電

壓 Vctrl由 3.95V 降至 3.65V，則相對表示 Vb由 1.05V 升至 1.35V。由(3.2)

式可知，當 Vb增加其轉導值也相對的增加，此種透過 Vctrl調整轉導值的方

式定義為類比可調式之轉導值。然而由(2.72) 式可知，隨著控制電壓 Vb 的

增加，將會縮小輸入差動電壓的線性範圍，其結果如圖 3.6 所示。圖 3.6

中隨 Vb調整而改變之轉導值與線性範圍模擬結果如表 3.1 所示。 

 

圖 3.5 原型偏壓補償交錯耦合式轉導值模擬圖 



 -55-

  
圖 3.6 原型偏壓補償交錯耦合式類比可調式之轉導值模擬圖(控制電

壓 Vb=1.05V~1.35V) 

 表 3.1 原型偏壓補償交錯耦合式轉導器規格表 

控制電壓 Vb 轉導值 Gm 線性輸入範圍 vid 轉導值誤差 
1.05V 122µ A/V 0.556V < 1% 
1.10V 128µ A/V 0.504V < 1% 
1.15V 134µ A/V 0.492V < 1% 
1.20V 140µ A/V 0.450V < 1% 
1.25V 146µ A/V 0.334V < 1% 
1.30V 152µ A/V 0.266V < 1% 
1.35V 158µ A/V 0.204V < 1% 

原型偏壓轉導補償交錯耦合轉導器，擁有架構簡單易於設計的優點。

由(3.2)式可知， Gm=2KVb，根據第二章 2.3.3 節(2.72)式的結論，隨著控制

電壓 Vb的下降，將會提高轉導器輸入差動電壓的線性範圍。因此可藉由降

低控制電壓 Vb，以換取更寬廣的線性輸入範圍。圖 3.4 的電路中，Vb有一

下限值，為 tpSGSGb VVVV ≥=≈ 87 ，當增加轉導器的線性輸入範圍，則需降低

Vb，所以圖 3.4 中電路的線性輸入範圍因 Vb 的下限為 tpV ，使得轉導器的

線性輸入範圍最大值約為 0.5V，如表 3.1 所示。為了能兼具高線性範圍與

較大之轉導值，本論文將提出改良型偏壓補償交錯耦合式轉導器電路，藉

由數位方式，透過輸出級可程式化電流鏡陣列將轉導值放大，以得到較大
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之轉導值。此外，原型轉導器另一個問題是 Vb是由 Vctrl來控制，不易穩定

且準確，因而轉導器有待進一步的改良。 

  

 圖 3.7 改良型偏壓補償交錯耦合式轉導器輸入級電路 

圖 3.7 所示為改良型轉導器之輸入級電路，電晶體 M1 至 M4 具有相

同的長寬比且操作於飽和區，M1 至 M4 之源極皆相接於共源電壓 VX，所

以有相同之臨界電壓 Vtp。M1 與 M2 之閘極電壓 v1與 v2為轉導器訊號輸入

端，此訊號輸入端扣除ㄧ補償電壓 Vb，即可得 M3 與 M4 之閘極電壓 v3與

v4。就電路圖直觀而言，控制電壓 Vb為兩組差動對輸入電晶體閘極端的電

壓差。Ms 為偏壓電流源電晶體，提供轉導器輸入級電流。當輸入差動電

壓時，可得輸出汲極電流 i1與 i2，而 i1為 M1 與 M4 汲極電流的總和，i2

為 M2 與 M3 汲極電流的總和。M21 與 M22 為電流鏡，Vc1與 Vc2分別為

M21 與 M22 之閘極偏壓，此兩端點電壓將與改良型轉導器輸出級電路相

接，此輸出級電路將於 3.4.3 節做詳細之設計。i1與 i2分別流經 M21 與 M22

以映射至輸出級電路。如圖 3.7 中，根據汲極電流平方律方程式，輸出汲

極電流 i1與 i2可表示為 

 ( ) ( )22
2

1411 tbxtxDD VVvVKVvVKiii −+−+−−=+=  (3.3) 

 ( ) ( )21
2

2322 tbxtxDD VVvVKVvVKiii −+−+−−=+=  (3.4)  



 -57-

其中
L

WCK oxpµ2
1

=   

(3.3)、(3.4)兩式相減，可得輸出差動電流 oi ，其中 vid為輸入差動電壓 

 ( ) idbbo vKVvvKViii 22 2121 =−=−=  (3.5) 

由(3.5)式可得轉導值為    

 b
id

o
m KV

v
i

vv
iiG 2

21

21 ==
−
−

=  (3.6) 

由(3.6)式可知，改良型轉導器之轉導值 Gm與控制電壓 Vb呈線性關

係，因此控制電壓 Vb之電路設計，即為改良型轉導器之關鍵部份。 

3.4.2 改良型轉導器控制級電路 

如圖 3.8 所示，為改良型轉導器輸入級與控制級電路，將利用共模回

授電路(CMFB) [10] [27]與源極追隨器電路以達成控制電路之設計。電晶體

M5 至 M20 為控制級電路，其中 M5 至 M12 為源極追隨器電路，而 M13

至 M20 為共模回授電路。控制級電路之主要設計概念在透過共模回授電路

以控制轉導器 M3 與 M4 閘極共模電壓(v3+v4)/2 之準位，其中定義

vOCM=(v3+v4)/2，使得共模電壓 vOCM接近輸入訊號 v1與 v2之共模準位，以

降低控制電壓 Vb之電壓降，以提高轉導器的輸入線性範圍。 
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 圖 3.8 改良型偏壓補償交錯耦合式轉導器輸入級與控制級電路(至圖 3.17) 

在全差動式電路架構上，需使用共模回授電路以使輸出共模電壓維持

在固定的參考準位，且不受輸入共模電壓的影響。將此觀念引進至設計轉

導器控制電路中，改變負回授電路之架構，使得原本共模回授電路之固定

參考電壓改為可調整準位之參考電壓 Vref，藉由負回授電路之機制而強迫

全差動電路之輸出共模電壓 vOCM，即 vOCM=(v3+v4)/2 追隨可調之參考電壓

Vref，如圖 3.9 所示，為可調參考電壓準位之共模回授電路，電路採取雙差

動對架構，其具有較佳之線性度[27]。 

  
 圖 3.9 雙差動對架構之共模回授電路[27] 
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如圖 3.9 所示，考慮此雙差動對 M13 至 M16 之四個 NMOS 電晶體互

為匹配，M14 與 M15 之閘極電壓準位為參考電壓 Vref，而 M13 與 M16 之

閘極電壓分別為全差動式輸出電壓 v4 與 v3 。當調整參考電壓 Vref，此時

Vref 相對 v4 與 v3 之共模電壓 vOCM 有一小訊號差動電流 iod，且於雙差動對

源極端有相同之偏壓直流電流源 IB。則 M13 與 M16 以及 M14 與 M15 之

汲極電流可分別表示為 od
B iI −2 與 od

B iI +2 。M19 與 M20 為共模回授電路

之電流鏡，且 M19 之汲極端為共模回授電路輸出電壓 vCMFB，因此將共模

回授電壓 vCMFB接回全差動式電路之 PMOS 電流源偏壓閘極端，以便於調

整全差動式電路輸出共模電壓 vOCM之準位。 

        

圖 3.10 改良型轉導器控制級與輸入級電路(至圖 3.17) 

藉由圖 3.9 分析共模回授電路後，將此概念代回圖 3.8 中，並將轉導

器輸入級電路以實線框標明以利與控制級電路做區隔，如圖 3.10 所示。電

晶體 M5 至 M12 為源極追隨器電路，(M6，M8)與(M5，M7)為 P 型源極追

隨器電路，而(M10，M12)與(M9，M11)為 N 型源極追隨器電路，其中 M5、

M7、M9、M11 以及 M6、M8、M10、M12 互為對稱，因此可以半電路分

析之。轉導器輸入差動對 M1、M2 分別與 M5、M6 之閘極接於 v1與 v2輸
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入訊號端，而轉導器另一差動對電晶體 M3、M4 分別與 M16、M13 之閘

極接於 v3與 v4端點。結合共模回授電路與源極追隨器電路架構，則轉導器

參考電壓 Vref與共模電壓 vOCM=( v3+ v4)/2 為負回授電路組態，當假設

3vVref − 與 4vVref − 差值很小時，其共模回授電路 Vref相對 vOCM之小訊號電

路推導如下所示 
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   ( )OCMrefm vVg −= 14  (3.7) 

由(3.7)式中，iod為 Vref相對 vOCM之差動電流，如圖 3.10 中，共模回授

電路 M19 之汲極端共模回授電壓 vCMFB可表示為 

 ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛−=∆

2
//2 14

19
o

oodCMFB
rriv  (3.8) 

將(3.7)式代入(3.8)式中，經整理可得∆ vCMFB相對(Vref- vOCM)之關係式

為共模回授增益 ACMFB為 

 ( ) ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛−=

−
∆

≡
2

//2 14
1914

o
om

OCMref

CMFB
CMFB

rrg
vV

vA  (3.9) 

將 vCMFB代入 M6 與 M8 之 P 型源極追隨器電路中，M8 之汲極端電壓

vY對於共模回授電壓 vCMFB之增益可表示為          

 ( )868 // oom
CMFB

Y rrg
v

v
−=

∆
∆

 (3.10) 

M12 與 M10 為 N 型源極追隨器電路，其中 M10 為偏壓電流源，則源

極追隨器電路之增益為 ( ) 101212

10124

1 ombm

om

Y rgg
rg

v
v

++
=

∆
∆

，在忽略基體效應的影響

下，vY對於 v4之增益可近似為       

 14 ≈
∆
∆

Yv
v

 (3.11) 
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由於 M5 與 M6，M7 與 M8 互為對稱，則(3.11)式亦可改寫為 13 ≈
∆
∆

Yv
v

，

根據半電路分析原理可得        

  1≈
∆
∆

Y

OCM

v
v

 (3.12) 

假設(3.9)、(3.10)與(3.12)三式之乘積為 A，則 A 可表示為 
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由(3.13)知 A 為控制電路的交流放大增益，則整體控制電路之閉迴路

方塊圖，可如圖 3.11 所示。 

  
圖 3.11 控制電路方塊圖 

由圖 3.11 可知此為單位閉迴路系統，當小訊號之∆ vOCM /(Vref- vOCM)增益

愈大時，則電壓 vOCM將愈接近參考輸入電壓 Vref。綜合上述的分析，可藉由

調整參考電壓 Vref的準位，而同時等比例調整轉導器輸入級差動對電晶體

M3 與 M4 閘極之共模電壓 vOCM的準位。為了提高轉導器線性輸入範圍，可

藉由調整參考電壓 Vref以使 vOCM接近轉導器輸入訊號 v1與 v2之共模電壓，

以得低電壓差之轉導器控制電壓 Vb。 

若改良型偏壓補償交錯耦合式轉導器之輸入共模電壓準位設定為 2V 

，則控制電壓 Vb為 2V-Vref。若控制電路之可調式參考電壓 Vref定為 1.95V 

，即 Vb最小值為 0.05V 時，改良型轉導器具有最寬廣的輸入差動電壓線性

範圍，如圖 3.12 所示，當控制電路之可調式參考電壓 Vref由 1.95V 降至

1.65V ，即表示 Vb調整範圍可由 0.05V 升至 0.35V 時，由(3.6)式可知，轉

導值 Gm隨控制電壓 Vb而相對增加，但相對地卻也縮小線性輸入範圍，如

圖 3.13 所示。圖 3.13 中隨 Vb調整而改變之轉導值與線性範圍模擬結果如

表 3.2 所示。 
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 圖 3.12 改良型偏壓補償交錯耦合式轉導值模擬圖 

   
圖 3.13 改良型偏壓補償交錯耦合式類比可調式之轉導值模擬圖(控制電壓

Vb=0.05V~0.35V) 

 表 3.2 改良型偏壓補償交錯耦合式轉導器規格表 

控制電壓 Vb 轉導值 Gm 線性輸入範圍 vid 轉導值誤差 
0.05V 40µ A/V 1.802V < 1% 
0.10V 43.2µ A/V 1.174V < 1% 
0.15V 46.2µ A/V 1.052V < 1% 
0.20V 49.1µ A/V 0.936V < 1% 
0.25V 51.9µ A/V 0.908V < 1% 
0.30V 54.5µ A/V 0.898V < 1% 
0.35V 57.1µ A/V 0.656V < 1% 

如圖 3.14 所示，為圖 3.8 中控制電路之可調參考電壓 Vref相對 v3與 v4

之直流模擬圖。當改良型轉導器輸入差動電壓 vid時，調整水平線之參考電

壓 Vref分別由 1.65V、1.80V 調至 1.95V 時，v3與 v4兩端點電壓同時改變其
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差動電壓與共模電壓。如圖 3.14 中，當輸入差動電壓為零時，由於受共模

迴路之控制，兩交叉線之交點分別對應其參考電壓 Vref，亦表示 v3與 v4兩

端點之共模電壓追隨上參考電壓 Vref，使得可藉由 Vref調整 v3與 v4之共模

電壓 vOCM。 

  
圖 3.14 改良型偏壓補償交錯耦合式轉導器可調參考電壓 Vref誤差範圍 

 

圖 3.15 改良型與原型轉導值線性輸入線性範圍之比較圖 
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 圖 3.16 改良型與原型轉導器總諧波失真(THD)曲線圖 
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綜合上述的分析，本節藉由兩組源極追隨器電路大幅降低控制電壓

Vb，由表 3.1 與 3.2 的比較可知，改良型轉導器可大幅提升線性輸入範圍。

然而卻也因降低控制電壓 Vb，使得改良型轉導器之轉導值降低，改良型與

原型之轉導值模擬比較圖如圖 3.15 所示。此外，當考慮輸入固定頻率為

0.1MHz 之弦波訊號時，調整輸入訊號振幅由 0.05V 至 1V，分別輸入改良

型與原型轉導器，得到改良型與原型轉導器總諧波失真(Total Harmonic 

Distortion，簡稱 THD)曲線圖，如圖 3.16 所示，其中可知當增加輸入訊號

振幅小於 0.7V 時，改良型輸出諧波及其倍頻成份遠小於原型之輸出訊號，

此亦表示改良型轉導器線性範圍遠大於原型轉導器。 

為了補償提升線性範圍而造成轉導值的下降，將於下節使用電流鏡陣

列電路，使得原先輸出汲極電流得以倍增，以提升轉導值。 

3.4.3 改良型轉導器輸出級電路與電容陣列電路 

經由 3.4.2 節之控制電路設計，可有效控制電壓 Vb，使轉導器具有較

大之線性輸入範圍。然而降低控制電壓 Vb卻會造成轉導值的下降，因此

透過轉導器輸出級電晶體並接電流鏡陣列電路提升輸出差動電流。如圖

3.17 所示，電流鏡為 M21 至 M28，其中由於省略改良型轉導器輸入級電

路部份，因此 M21 與 M22 之端點 VC1與 VC2相同可連接至圖 3.7 VC1與 VC2

之端點。轉導器輸入級電路之汲極電流 i1與 i2分別流經 M21 與 M22，經

由類比開關的切換選擇所映射之電流鏡電晶體，並於 M29 與 M30 之汲極

端 vO1與 vO2匯集其轉導器輸出級電流 io1與 io2。由上述分析，倍增之輸出

電流可以數學式表示其增益 

 ∑
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1 21  (3.14) 

其中 m 之數目可視應用面而延伸電流鏡個數。此外 { }1,0∈nb ，bn=1 表示類
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比開關 Si導通，而 bn=0 表示類比開關 Si關閉 

改良型轉導器為全差動式電路，因此於輸出端點 vo1與 vo2需使用共模

回授電路以使輸出共模電壓維持在固定的參考準位，且不受輸入共模電壓

的影響，如圖 3.17 中，M31 至 M38 為共模回授電路，其中 VCM為固定參

考電壓，電路架構與控制級共模回授電路 M13 至 M20 相同。   

   圖 3.17 改良型偏壓補償交錯耦合式轉導器輸出級電路(從圖 3.8 與 3.10) 

由(3.14)式可知，為轉導器輸出級之電流增益，若回顧(3.6)式，結合原

始未串接可程式化電流鏡陣列之轉導值，則改良型轉導值可改寫為 
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其中 ⎥
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21 為轉導值之可調範圍 

降低控制電壓 Vb可提高轉導器的線性輸入範圍，因此改良型轉導器電

路設計之 Vb可調範圍限制在 0.05V 至 0.35V 以提高輸入線性範圍，此控制

電壓 Vb可用於微調轉導值，稱為類比可調式轉導值。為了達成高度可調範

圍之轉導器，由(3.15)式知，藉由數位控制訊號決定可程式化電流陣列之電
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晶體開啟與否，以倍增輸出差動電流，因此可稱為數位可調式轉導值。 

如圖 3.17 所示，本論文中若設計電流鏡之類比開關僅 S0導通，則

b0=1，b1=0，因此 KM=1+b020+b121 =2。將圖 3.17 與改良型轉導器輸入級與

控制級之圖 3.8 合併做模擬，對 1 倍與 2 倍差動電流輸出結果做比較，如

圖 3.18(a)所示，亦可由此圖觀察其輸入差動電壓之線性度。當輸出分別為

1 倍與 2 倍差動電流時，同時調整控制電壓 Vb，則可知微調電壓對輸出差

動電流的改變量，如圖 3.18(b)所示。 

  
 (a) 

  

 (b) 

圖 3.18 可調式差動輸出電流對差動輸入電壓之模擬圖 

此外，將圖 3.18 輸出差動電流除以輸入差動電壓，可得轉導值模擬

圖。藉由改變電流鏡之輸出電流增益 KM為 1 與 2，以及調整控制電壓 Vb

以模擬改良型轉導器之輸出可調範圍，如圖 3.19 所示。圖中可知透過電流

鏡使原本圖 3.13 之最大轉導值 57µ 放大兩倍成為圖 3.19 之最大轉導值
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114µ，故可稱圖 3.19 為結合數位與類比可調式之轉導值模擬圖。 

  

 圖 3.19 改良型偏壓補償交錯耦合式之數位與類比可調式轉導值模擬圖 

此外，於本章 3.3 節可配置類比方塊中所提出之積分電容，為採用第

二章 2.4.1 節可程式化電路策略中之可程式化電容陣列所實現，本論文將

設計如圖 3.20 所示。 

 

圖 3.20 可程式化電容陣列 

圖 3.20 所示之可程式化電容陣列為類比開關與電容陣列所構成。電容

陣列分為 4 組，即代表 4 位元，每組分別以 1、2、4 與 8 個之單位電容 C0

並聯。因此其等效電容值 CEQ可表示為 
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其中 { }1,0∈nb ，bn=1 表示類比開關 Sci導通，而 bn=0 表示類比開關 Sci關閉 

由(3.15)式知，可程式化類比陣列可藉由類比開關 Sci選擇其等效電容值CEQ

之大小，而調整電路之極點位置，以達成所設計之轉移函數。 

3.5 運算放大器之設計 

本論文所提出之可配置類比方塊採取 Gm-C Opamp 架構，此架構具有

抑制非線性寄生電容效應對於電路的影響。在電路設計上，除了寄生電容

外，還需注意雜訊對電路造成的干擾。因此在本節運算放大器設計上，將

採用共模回授電路[28]，以抑制雜訊對於電路的影響。 

本節所設計之運算放大器採取雙端輸入，雙端輸出之全差動電流鏡式

運算放大器[27] [28]，如圖 3.21 所示。 

   

 圖 3.21 運算放大器 

運算放大器之電晶體 Ms 提供輸入級 PMOS 差動對偏壓電流。輸入級

由 M1 至 M4 所組成，M1 與 M2 為 PMOS 差動對，M3 與 M4 為電流鏡做
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其負載。輸出級為 M5 至 M8，電流源 M7 與 M8 分別做為 M5 與 M6 之主

動負載。其中，利用米勒回授電容 Cc 以提供頻率補償。由於運算放大器

為全差動式電路，需使用共模回授電路以穩定輸出共模準位，因此共模回

授電路為 M9 至 M16，與轉導器中之控制電路為相同架構，皆為雙差動式

共模回授電路， 其中 M9 至 M12 之四個 NMOS 電晶體互為匹配，M10 與

M11 之閘極電壓為固定參考電壓 VCM，而 M9 與 M12 之閘極電壓分別接於

vO1與 vO2。M15 與 M16 為共模回授電路之電流鏡，且 M15 之汲極端為共

模回授電路輸出電壓端點 vCMFB，因此將共模回授電路輸出電壓 vCMFB接回

運算放大器之輸出級 PMOS 電晶體之 M7 與 M8 偏壓閘極端，藉此調整運

算放大器輸出共模電壓(vO1+vO2)/2。 

    在運算放大器中，差動對的輸入訊號包含了一差動訊號與共模雜訊，

因此放大差動增益，排斥共模增益，乃是設計上所追求的目標。為了有意

義的比較差動對電路之效能，可將差動放大訊號成份相對於共模放大訊號

成分正規化，因此可定義共模排斥比(Common Mode Rejection Ratio，簡稱 

CMRR)為 

 
CM

DM

A
ACMRR =  (3.17) 

由(3.17)式可知，其中定義運算放大器差動增益為 ADM，共模增益為

ACM，當共模增益愈小時，可大幅提升運算放大器之電路效能。在全差動

式運算放大器設計上，使用共模回授電路除了可穩定輸出共模準位外，更

可有效降低共模增益，以提升 CMRR [28] [29] [30]。CMRR 與 CMFB 之相

關性可經由小訊號電流與訊號流程圖加以分析之。 

首先分析未使用 CMFB 時運算放大器之開迴路小訊號共模增益 ACM，

由於運算放大器中電晶體 M1、M3、M5、M7 以及 M2、M4、M6、M8 互

為對稱，因此以 M1、M3、M5 與 M7 之半電路方式推導[35]可得                      
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其中定義
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為共模轉導， 

因此(3.18)式為運算放大器不考慮 CMFB 時之開迴路小訊號共模增益 ACM。 

再者，當考慮有 CMFB 時的運算放大器，如圖 3.21 所示，計算共模

回授電路增益 ACMFB，則共模回授電路小訊號電流 iod為 
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由(3.19)式中，其中運算放大器輸出電壓 vo1與 vo2之共模電壓為 vocm ，

共模回授電路之直流參考電壓為 VCM，因此 iod 為 vocm 相對交流參考電壓

VCM為 0 時的小訊號差動電流。 

由(3.19)式之共模回授電路的差動電流，流經共模回授電路之輸出阻

抗，可得共模回授輸出小訊號電壓 vcmfb，其數學式為 

                      ⎟
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由(3.20)式可知，運算放大器之共模回授增益為 
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由於 vCMFB接於運算放大器輸出級之主動負載電晶體M7與M8的閘極

端，因此 vcmfb相對於輸出共模電壓 vocm之數學式為 

 ocmfbmocm Zvgv 7−=   (3.22) 

流到輸出阻抗 Zo 有兩組小訊號電流，第一組由(3.22)式可知，當共模

回授輸出小訊號電壓 vcmfb經 M7 轉導 gm7而流至 Zo；第二組由(3.18)式為未

考慮 CMFB 時，輸入共模電壓 vicm經共模轉導 GCM而流至 Zo。因此將(3.22)

與(3.18)兩式以小訊號流程圖以利於分析，如下所示 

 

    圖 3.22 CMFB 訊號流程圖 

由圖 3.22 可知，為運算放大器小訊號共模增益 ACM之閉迴路轉移函數

可表示為 

 
oCMFBm

oCM
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CM ZAg
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v
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71+
=≡  (3.23) 

由(3.21)式可知，提升共模回路增益 ACMFB可降低共模回授增益 ACM，

並可以穩定運算放大器之輸出共模電壓。 

考慮運算放大器之差動增益 ADM，可利用半電路方式求得，推導過程

如下所示 
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由(3.24)式所示，其中定義 21 OOod vvv −= 為輸出差動電壓， 21 IIicm vvv −=
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為輸入差動電壓，輸出阻抗 Zo與(3.18)式中之相同，且 DMG =
3

51

m

mm

g
gg

為其差

動轉導。 

根據(3.17)式 CMRR 之定義，可得 

 ( )oCMFBm
CM

DM

CM

DM ZAg
G
G

A
ACMRR 71+==  (3.25) 

由(3.25)式可知，提高共模回授增益 ACMFB可有效的提升 CMRR，以利

於放大差動訊號，而排斥共模雜訊。 

    論文中之運算放大器除了提升 CMRR 之目標外，然而尚需考量電路的

穩定度問題。為了確保運算放大器電路之穩定，差動增益轉移函數之相位

邊限(Phase Margin, PM)必須妥善設計。一種常見的補償法是在運算放大器

輸入級與輸出級中跨接一米勒補償電容 Cc，藉以重新規劃電路極零點的位

置，而達成相位補償以提升電路之穩定度。 

    在可程式化類比陣列的設計中，運算放大器位於可配置類比方塊之輸

出級，且積分電容跨接於運算放大器之輸出、輸入端，因此可加大運算大

器輸出級電晶體 M5 至 M8，以提升運算放大器的負載驅動能力。 

論文中的運算放大器設計上，其輸入級與轉導器輸出級相接，因此運

算放大器之輸入共模電壓依據前面所提的轉導器之輸出共模電壓，設定在

2V。由圖 3.23 頻率響應曲線所示，運算放大器的差動增益 ADM約為 40dB，

相位邊限 PM 約為 °60 ，因此可確保回授電容跨接於運算放大器時的電路

穩定度。圖 3.24 為運算放大器中共模回授電路開迴路頻率響應曲線，由圖

可知共模迴授增益 ACMFB可達 52.6dB， °≈ 8.88PM ，因此可有效的穩定運算

放大器輸出共模準位。 
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 圖 3.23 運算放大器差動增益與相位邊限 

 

 圖 3.24 運算放大器共模回授電路開迴路增益與相位圖 

根據上節所推導，提高共模回授電路之增益 ACMFB可大幅降低運算放

大器之共模增益 ACM，其結果如圖 3.25 所示，共模之直流增益可低至

-81dB，因此可大幅抑制共模雜訊的干擾。 

 
 圖 3.25 運算放大器共模增益 
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圖 3.26 為共模排斥比之頻率響應曲線，藉由(3.25)式的推導證明，提

高 ACMFB 可大幅提升電路之共模排斥比，其直流增益約為 121dB，因此可

做為電路抗雜訊效能的依據。 

  

 圖 3.26 運算放大器共模互斥比 

  
圖 3.27 運算放大器迴轉率 

迴轉率可判別運算放大器輸出級電流的負載驅動能力。為了測試迴轉

率，額外在於運算放大器輸出端加掛 10pF 的負載電容，當輸入 5V 之方波

時，模擬波型如圖 3.27 所示，迴轉率為 26.64V/µs。綜合本節之電路模擬

結果，最後將運算放大器各項模擬數據列於表 3.3 中。 
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 表 3.3 運算放大器規格表 

差動增益 40.04dB 

單位增益頻寬 147.65MHz 

相位邊限 60° 

共模增益 -81.4dB 

共模互斥比 121.44dB 

迴轉率 26.64V/µs 

3.6 可程式化類比陣列之週邊電路設計 

本節將探討可程式化類比陣列之週邊電路，其中包括供應與電壓源無

關之固定轉導偏壓參考源電路，連結 CAB 之間的互聯網路電路，與儲存

數位控制訊號的記憶體電路。 

3.6.1 參考源 

(A) 固定轉導偏壓電路 

實現參考源之最大目的在於產生電路系統中合適之參考電壓源或是

電流源，以維持整體電路中各個電路系統直流偏壓之工作點位置，並確保

參考源電路不受供應電源或是溫度等外界各種環境參數變化所造成的影

響。本節所實現之偏壓電路是與供應電壓源無關之固定轉導偏壓電路，原

型電路如圖 3.28 所示。 



 -76-

 

圖 3.28 原型之固定轉導偏壓電路[31] 

假設圖 3.28 中之電路為自行偏壓，且 M3 與 M4 有相同的長寬比。由

於 M3 與 M4 為電流鏡，因此可得 ID3=ID4。且由圖 3.28 可知 RB、M2 與

M1 構成一迴路，因此可寫下數學式為  

 122 GSBDGS VRIV =+  (3.26) 

根據 DI 與 GSV 的關係式為 tn
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所以(3.26)式可改寫為 
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因為 ID3=ID4，由於 M2 與 M3，M1 與 M4 共汲極電流，因此 ID2=ID1 

，忽略基體效應改寫(3.27)式並經整理可得 
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由(3.28)式中，汲極電流 1DI 可表示為 
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由(3.29)式的結果可知，原型之固定轉導偏壓電路之汲極電流 ID1不受

供應電壓源的影響，且可藉由電晶體長寬比與電阻 RB來調整汲極電流 ID1。 
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此外 ( ) Doxnm ILWCg /2µ= ，因此(3.29)式亦可寫為 
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當 4(W/L)1=(W/L)2時，(3.30)式將化簡成 gm1=1/RB，因此電晶體 M1 的

轉導值僅受電阻 RB的影響，既代表固定轉導偏壓電路在適當的長寬比情形

下，汲極電流 ID1僅受電阻RB的影響，故稱此電路為固定轉導偏壓電路[10]。 

值得注意的是，在上述的分析中忽略了許多二階效應所造成非線性的

影響，如電晶體的之輸出阻抗與基體效應。基體效應會使電流方程式有些

許的改變，然而最大的問題在於此原型固定轉導偏壓電路之輸出阻抗過

小，因此造成由此偏壓電路所映射出之輸出電流與參考源電流有所誤差。

為了提高原型固定轉導偏壓電路之輸出電阻，可藉由疊接式電流鏡

(Cascode Mirror)電路加以改善。 

(B) 疊接式電流鏡 

疊接式電流鏡雖具有較高的輸出阻抗，然而輸出振幅卻受其疊接所限

制。為了改善疊接式電流鏡輸出振幅的問題，可參考如圖 3.29 所示之寬振

幅疊接式電流鏡電路。選定合適的 VB使電晶體 M1 至 M4 皆操作於飽和

區，且輸出電壓 VO之最小允許電壓值可為兩個驅動電壓 VOD，其中

tnGSOD VVV −= ，其推導如下所示。 

為使 M3 與 M4 皆操作於飽和區，則可得到 ( )34 GSXtnB VVVV =≤− 且

( )433 GSBAtnGS VVVVV −=≤− ，經整理此兩式可得 

 ( ) 43334 tnGSBtnGSGS VVVVVV +≤≤−+  (3.31) 

由(3.31)式中，在滿足 BV 的下限情況下，若選擇合適的長寬比以確保

14 GSGS VV = ，則當 ( ) ( )221334 tnGSGStnGSGSB VVVVVVV −+=−+= 時， otnB VVV ≤− 1 ，經



 -78-

整理可得 

 ( ) ( ) oODtnGStnGS VVVVVV ≤=−+− 22211  (3.32) 

由(3.32)式可知，寬振幅之疊接式電流鏡之輸出電壓 VO可低至兩個驅

動電壓 VOD。 

 

圖 3.29 寬振幅之疊接式電流鏡[10] [31] 

(C) 寬振幅之固定轉導偏壓電路 

藉由上述的分析，將高阻抗之寬振幅疊接式電流鏡代入原型之固定轉

導偏壓電路中，可如圖 3.30 所示之寬振幅固定轉導偏壓電路。 

    

 圖 3.30 寬振幅之固定轉導偏壓電路[10] 

如圖 3.30 所示為寬振幅之固定轉導偏壓電路[10]，其中 M1 至 M4 為
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N 型寬振幅疊接式電流鏡，M3 與 M4 之工作如同電流鏡中之二極體連接

式電晶體，M1 與 M4 之閘極端偏壓由 M5 之二極體連接式電晶體所提供，

M11、M10 與 M5 則構成此偏壓迴路。 

M6 至 M9 為 P 型寬振幅疊接式電流鏡，M8 與 M9 之工作如同電流鏡

中之二極體連接式電晶體，M6 與 M9 之閘極端偏壓由 M14 之二極體連接

式電晶體所提供，M12、M13 與 M14 則構成此偏壓迴路。 

一般在參考源電路中，需預防電路在開啟時無法正常動作，所以必須

加入起始(Start-Up)電路幫助參考源電路在初始時正常的動作。如圖 3.30

中，起始電路由 M15 至 M18 所組成。當初始狀態時全電路電流為零時，

M17 關閉，而 M18 可視為操作於高阻抗之電晶體且一直為導通的狀態，

因此拉高 M15 與 M16 的閘極端電壓而造成導通。M15 與 M16 之汲極電流

將流進偏壓迴路而起始了全電路之電流。一旦當 M17 導通時，M18 之所

有電流經由 M17 所汲取，因此使 M15 與 M16 關閉且不在影響偏壓迴路。 

由(3.29)式可知，固定轉導偏壓電路之汲極電流 ID不受供應電壓源 VDD

的影響，但仍受溫度與製程參數的影響。為了降低固定轉導偏壓電路對於

溫度變化的影響，由(3.30)式知，設計合適的長寬比將使偏壓電路中電晶體

之轉導值僅受電阻 RB的影響，因此藉由選擇適當的電阻材質可以降低偏壓

電流對溫度之敏感度。 

由於寬振幅固定轉導偏壓電路提供整體電路之偏壓電流，如圖 3.30 所

示，P 型之閘極偏壓端點 VB2與 N 型之閘極偏壓端點 VB1，分別與前述之轉

導器與運算放大器電路中偏壓端點 VB2與 VB1相接，如圖 3.4、3.7、3.8、 

3.17 與 3.21 所示，以提供穩定且不受溫度影響之偏壓電流源。其中 VB1與 

VB2偏壓端點的操作範圍可根據(3.31)式之推導，其數學式如下所示 

 ( ) 431334 tnGSBtnGSGS VVVVVV +≤≤−+  (3.33) 

 ( ) ( )889298 tnSGDDSGBtnSGDD VVVVVVVV −−+≤≤+−  (3.34) 



 -80-

如圖 3.30 所示，供應電壓 VDD為 5V 且 RB選用 poly2 材質，當溫度由

-40°C 變化至 140°C 時，在不同 Corner TT、SS、SF、FS 與 FF 情況下，流

經電阻 RB之 M2 汲極電流，波形模擬結果如圖 3.31 所示。此外，由於此

電路之汲極電流 ID 能抵抗供應電壓源 VDD 變動的影響，因此在同時考量

DDV%10± ，與角落模擬以及溫度對於 M2 汲極電流的變動，將其電流模擬

值列表並計算其變動量，如表 3.4 所示。 

 

 圖 3.31 寬振幅固定轉導偏壓電路 M2 汲極電流相對溫度變化角落模擬圖 

表 3.4 寬振幅固定轉導偏壓電路之 M2 汲極電流模擬規格表 

Temp=-40°C Temp=25°C Temp=85°C Temp=140°C VDD 
4.5V 

VDD 
4.5V 

corner 
VDD 
4.5V 

VDD 
4.5V 

VDD 
變動 

VDD 
4.5V 

VDD 
4.5V

VDD
變動

VDD 
4.5V

VDD 
4.5V

VDD
變動

VDD 
4.5V

VDD 
4.5V 

VDD 
變動 

Temp 
變動 

TT 3.2 4.3 34% 3.2 3.7 18% 3.4 3.7 7% 3.6 3.9 34% 15% 17%

SS 2.8 3.9 36% 3.3 3.5 6% 3.5 3.8 6% 3.8 4.0 6% 31% 16%

SF 3.4 4.5 31% 3.2 3.9 24% 3.4 3.7 8% 3.7 4.0 8% 15% 21%

FS 3 4 36% 3.2 3.6 13% 3.4 3.6 7% 3.6 3.9 9% 21% 14%

FF 3.6 4.7 30% 3.1 4.1 32% 3.3 3.8 14% 3.5 3.8 9% 9.4% 9.4%

ID,M2 
[µA] 

 

corner 
變動 25% 20% 63% 4.5% 19% 32% 7% 4% 15% 7% 4% 14% 30% 35%

由圖 3.31 與表 3.4 可知，M2 汲極電流對於溫度由-40°C 變化至 140°C

的最大變動率約為 15%，在上述 M2 汲極電流抗溫度變化的條件下，考慮

常溫變化對於閘極偏壓端點的影響，因此模擬閘極偏壓端點電壓VB2與VB1

相對溫度由 0°C 變化至 50°C 的變動，如圖 3.32 所示，其變動量如表 3.5

所示。 
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圖 3.32 寬振幅固定轉導偏壓電路之閘極偏壓端點電壓VB2與VB1相對溫度

變化模擬圖 

 表 3.5 寬振幅固定轉導偏壓電路規格表 

電壓  溫度 25°C 0°C~50°C 變動量 

VB2 3.52V 20mV 

VB1 1.07V 10mV 

3.6.2 互聯網路電路 

在可程式化類比陣列中，藉由互聯網路電路中之類比開關有效的規劃

訊號傳遞路徑，使得可配置類比方塊相互間之連結更具彈性，以提升整體

電路可規劃的能力[32]。 

ㄧ般而言，類比開關為操作於三極區之 NMOS 或是 PMOS 所構成，

其閘極端電壓決定電晶體汲極與源極導通與否。若單獨考量以操作在三極

區的 NMOS 為類比開關，若閘極控制電壓為 VDD，輸入電壓 vI於 NMOS

之汲極端，輸出電壓 vO於 NMOS 之源極端，且於輸出端掛一接地之充電

電容 Cs。假設 vO初始電壓為 0V，則輸入電壓 vI持續對 Cs 充電直到 vO≈vI

時，VDS 電壓將小於 tnIDD VvV −− 之電壓，操作於三極區之汲極電流可表示

為[31] 
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⎜
⎝
⎛≅ µ  (3.35) 

由(3.31)式可知，NMOS 之導通電阻(Turn-On Resistance)為 

 

( )tnIDD
N

oxn
NMOSD

DS
NMOSon

VvV
L

WCI
VR

−−⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

==
µ

1

,
,  (3.36) 

同理可知，在相同情況下只考慮 PMOS，且閘極控制電壓為 0 時，由(3.30)

式，可得 PMOS 之導通電阻為 

 
( )tpI

P
oxp

PMOSon

Vv
L

WC
R

−−⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

=
0

1
,

µ
 (3.37) 

由上述的分析可知當類比開關單獨只由 NMOS 或是 PMOS 電晶體所

構成時，此時輸入電壓 VIN 將受限於操作在三極區的限制，因此輸入電壓

的振幅與導通電 Ron有關，故造成訊號傳輸時的失真[10]。 

Iv

φ

SC
φ

φ

sC

NMOSonR ,

PMOSonR ,

φ

φ

Ov Iv Ov Iv Ov

  (a)                     (b)               (c)  

圖 3.33 (a)類比開關 CMOS 傳輸閘電路圖(b)等效模型(c)方塊圖 

為了改善上述訊號傳輸時的失真，如圖 3.33 所示，可藉由 NMOS 與

PMOS 所並聯之 CMOS 傳輸閘以實現類比開關，其等效電阻值之數學式可 

表示為 

PMOSonNMOSoneqon RRR ,,, //=  
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由(3.38)式中，已知遷移率 pn µµ 5≅ ，則適當的調整 NMOS 與 PMOS

的長寬比，令
P

oxp
N

oxn L
WC

L
WC ⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ µµ 時，等效導通電阻 eqonR , 可化簡為 

 

 
( )tptnDD

N
oxn

eqon

VVV
L

WC
R

−−⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

=
µ

1
,  (3.39) 

由(3.39)式可知，當類比開關是由 NMOS 與 PMOS 所組成之 CMOS

傳輸閘時，此時輸入電壓 vI的振幅，即輸入電壓 vI之準位不再影響其導通

電阻值，使得導通電阻趨近於定值，以降低訊號傳輸時的失真。   

當供應電壓 VDD為 5V，且類比開關之傳輸閘輸入準位定為 2.5V 時，

分別設計 NMOS 與 PMOS 之長寬比，其中
µ
µ

5.0
5.1

=⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

NL
W

、 5
5.0
5.1

×=⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

µ
µ

PL
W

，

則可得如圖 3.34 所示，NMOS 與 PMOS 之導通電阻等效模擬圖。 

 

                (a)                                (b)   

圖 3.34 (a)NMOS 導通電阻等效模擬圖 (b) PMOS 導通電阻等效模擬圖 

將上述 NMOS、PMOS 之長寬比規格代入圖 3.33(a)之 CMOS 傳輸

閘中，則可得圖 3.34 之等效電阻模擬曲線。表 3.6 所列為此類比開關之

CMOS 傳輸閘適用範圍及其電阻值。 
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圖 3.35 類比開關導通電阻 

表 3.6 類比開關導通電組 

類比開關 

參數 狀態 MAX. TYP. MIN. 單位 

eqonR ,  一般用途 1.19K 1.135K 1.08K Ω 

Iv  輸入電壓的範圍 3.5  1.5 V 

由上述分析可知，在可程式化類比陣列中，CMOS 傳輸閘所構成之類

比開關為傳遞訊號的關鍵元件。在可程式化電路系統中，互聯網路電路決

定了內部電路導線的路徑，因此類比開關運用與導線佈局方式，將影響電

路工作效能與使用面積，故妥善規劃互聯網路電路亦為本節之設計重點。 

在本電路系統中，類比開關做為可程式化電路之連線路徑導通與否，

其中電路陣列之選擇皆由 CMOS 傳輸閘之類比開關所實現。如圖 3.36(a)

所示，為以類比開關所實現可程式化電容陣列之架構圖，由四組類比開關

決定電容器雙端是否導通或是接地。當 sw1、sw3 導通，而 sw2、sw4 截止

時，此時積分電容雙端導通，如圖 3.36(b)所示，且電流流過時累積電荷於

電容器上。反之當 sw1、sw3 截止，而 sw2、sw4 導通時，儲存於電容器上
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之電荷迅速對地放電，以避免電荷之存積。圖 3.36(c)所示，為電路示意圖

[32]。 

 

(a)                 (b)             (c) 

圖 3.36 可程式化電容陣列類比開關電路圖(a)架構圖(b)電容導通(c)示意圖  

 

圖 3.37 可配置類比方塊之電路方塊圖 

在可配置類比方塊電路中，藉由類比開關與導線連接，決定了轉導

器，運算放大器與電容陣列不同的連接路徑，以實現各種功能之電路，如

圖 3.37 所示。此外，為了便於可配置類比方塊電路之間的可程式電路的規

劃，根據 FPGA 所提出之相關文獻，其核心方塊電路一般採取九宮格之配

置方式，而導線由方塊電路之間相互交叉，為了連接兩交叉導線，可藉由

如圖 3.38(a)中兩交叉線之間跨接類比開關加以導通，其示意圖如圖 3.38 

(b)所示。由於本電路之設計皆採取全差動式，因此方塊電路之間的連接皆

為雙導線，如圖 3.38(c)所示，為可配置類比方塊 CAB 之系統佈局圖，其

中導線與類比開關連接起各可配置類比方塊之間的連線。 

增加導線與類比開關的數量可提昇電路系統中各區塊子電路間的可

規劃性。然而對於導線而言，在互聯網路之電路系統中，須盡量縮短過長
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的傳輸導線，以避免導線的寄生電容影響到電路之效能，其中傳輸導線的

長短，則須經由實際的電路佈局才能知道。整體而言，藉由互聯網路電路

中類比開關與導線之連接，可提高電路系統程式化的需求，然而過於複雜

之互聯網路將使電路遭受寄生電容等不良因素的干擾，因此在達成電路可

規劃的前提下，可適時的簡化互聯網路電路，並過電路佈局技巧加以克服

電路中非理想效應的影響[33]。 

 

(a)            (b)            (c) 

圖 3.38 類比開關 (a)電路方塊圖 (b)代號圖 (c)CAB 佈局圖 

3.6.3 記憶體電路 

可程式化類比陣列必須具備重複規劃類比開關而達成可程式化的功

能。因此，利用記憶體電路，儲存控制類比開關之數位訊號，使電路系統

具備有可重複規劃的功能。 

在可程式化電路系統之相關文獻中，記憶體電路可由如靜態隨機存取

記憶體(SRAM)或是電子抹除式唯讀記憶體(EEPROM)所構成[34]。在記憶 

體階層(Memory Hierarchy)中，暫存器位於最頂端，也是系統操作中最快速

的存取途徑。因此在本節中，將採用移位暫存器(Shift Register)以部份實現

記憶體電路，其中暫存器為數個具有正緣觸發之 D 型正反器(D-type 

Positive-Edge-Triggered Flip-Flop,D-FF)所組成。  

單一位元之 D 型正反器是由 4 個傳輸閘以及 4 個反向器所組成，如圖
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3.39 所示，當時脈訊號φ為 0，φ為 1 時，資料訊號由 D 端進入主電路

(Master)，並儲存於主電路中。當時脈訊號φ切換的瞬間，即φ為 1，φ為 0

時，資料訊號傳遞至僕電路(Slave)，並由 Q 端傳遞出僕電路。簡言之，當

時脈訊號φ尚未由 0 切換至 1 時，此時資料訊號由 D 端進入並儲存於正反

器中。當時脈訊號φ正由 0 切換至 1，即代表正緣觸發此正反器時，資料

訊號由 Q 端傳遞出正反器。將數個單一位元之 D 型正反器的輸入 D 端與

輸出 Q 端頭尾串接後，且所有正反器接受相同的時脈訊號φ，此即為移位

暫存器，其中串接正反器之數量代表其相對位元數。 

 

(a)                (b) 

 

(c) 

 圖 3.39 D 型正反器 (a)方塊圖 (b)示意圖 (c)電路圖 

  

 圖 3.40 串列進並列出之 3 位元移位暫存器 
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移位暫存器由訊號輸入與輸出的方式而決定。本論文中採用串列進/

並列出(Series In/Parallel Out)之移位暫存器，如圖 3.40 所示。當時脈訊號

頻率 ψ 為 500KHz，且數位控制訊號由 D 端輸入正反器 D-FF1 時，藉由

正緣觸發之時脈訊號，將儲存在正反器中的訊號向右方傳遞至下一級正反

器 D-FF2 輸入端 Q1，直至下一個正緣觸發訊號來臨而再度傳遞其儲存的

訊號。此外，於每一級正反器之輸出端再接一級正反器，如圖 3.40 中之

D-FF4 至 D-FF6，當訊號 hold 為低態時，此時 D-FF4 至 D-FF6 之輸出 S

端鎖住所需之數位控制訊號，以利於規劃電路系中之類比開關，其中圖 3.40

之 3 位元移位暫存器波形模擬圖可參見如圖 3.41 所示。  

 

 圖 3.41  3 位元移位暫存器之波形模擬圖 



 -89-

第四章 
可程式化類比陣列之應用設計 

4.1 前言 

本章內容主要將第三章所改進與設計之可程式化類比陣列電路做通

盤之應用，應用電路之實現為根據第二章 2.4 節文獻回顧中，藉由特定的

合成法則，而重複規劃、實現不同功能之控制器與濾波器電路，且透過

Hspice 模擬軟體以分析模擬其電路之特性與效能。  

第二節將使用可程式化類比陣列以實現比例、積分與微分控制器，並

分析其模擬結果。第三節將進一步使用可程式化類比陣列以實現一階低通

濾波器、二階低通濾波器與二階帶通濾波器，並分析與模擬其電路之適用

範圍。 

4.2 比例、積分與微分控制器之實現 

為使電路系統依循數位可程式化之法則做規劃，根據第三章中之可程

式化電流鏡電路與可程式化電容陣列，於實際設計的電路中，增益之數學

歸納式可表示為 
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(4.1)與(4.2)式分別表示為轉導器輸出級電流鏡陣列與電容陣列之增
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益，其中 M
nb 與 C

nb 為 1 或 0，即表示陣列之類比開關導通與否，C0 為單位

電容值而 CEQ為電容陣列之等效電容值。此外，並假設改良型轉導器未接

電流鏡陣列之轉導值為 GM。為便於採取數位方式分析可程式化類比陣列

之應用電路，將藉由KM與KC之增益參數代入既有之轉移函數中以利分析。 

4.2.1 比例控制器 

比例控制器於第二章 2.4.2 節可程式化 PID 控制器合成中已完整推

導，如圖 4.1 所示為可配置類比方塊所組成之一階低通濾波器，降低電容

值 CEQ可將極點移至高頻，操作於低頻之一階低通濾波器的轉移函數可改

寫為 

 p
m

m
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m
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i

o K
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將(4.1)式代入(4.3)式以利於可程式化之設計，則(4.3)式比例控制器之

增益 Kp可改寫為 

 
MM

MM
p GK

GKK
2

1=  (4.4) 

 
 圖 4.1 比例控制器  

由(4.4)式知，可由 KM1/KM2的比例調整比例控制器之增益 Kp，然而由於
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KM2決定一階低通濾波器之極點位置，因此可採取固定 KM2，而僅調整 KM1

值之大小以調整比例控制器之增益。除了利用電流鏡之數位可調式轉導值

外，亦可藉由轉導器類比可調式微調其轉導值。如圖 4.2 所示，分別為 Kp

增益值為 3、2 與 1 之比例控制器模擬圖，其中低頻適用頻率範圍為 100Hz

至最高 1MHz。 

 

 圖 4.2 比例控制器增益圖(改變直流增益) 

4.2.2 積分控制器 

積分控制器可由可配置類比方塊中之轉導器串接運算放大器，即可完

成 Gm-C Opamp 架構之積分器，如圖 4.3(a)所示。積分控制器之推導可根

據第二章 2.4.2 節中之結果，其轉移函數可表示為 
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將(4.1)與(4.2)式代入(4.4)式以利於可程式化之設計，(4.5)式之 KI可改寫為 
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    (a)                         (b) 

圖 4.3 (a)CAB 之積分控制器  (b)輸入方波訊號之積分器 

 

(a) 

 

(b) 

圖 4.4 積分控制器增益圖(改變 KC) (a)增益圖 (b)相位圖                

由(4.6)式知，可藉由增加轉導值或是降低電容值以提升積分控制器之

增益值 KI。如圖 4.4(a)與(b)所示，當固定電流鏡增益 KM=2，而改變電容增

益 KC 時之增益與相位模擬圖。由增益圖可知，當電容值愈小時，愈可提

高積分增益值。而由相位圖中可知，若考慮相位誤差對於積分器的影響



 -93-

下，則此積分器適用於 5MHz 之區域內。 

如圖 4.5 所示，當固定電容增益，而改變電流鏡增益 KM時之增益模擬圖。 

由圖中可知當電流鏡增益 KM愈高時，其積分增益也相對提高。 

 

圖 4.5 積分控制器相位圖(改變 KM)  

除了使用頻率響應分析積分控制器之電路效能外，亦可透過暫態模擬

觀察積分後之波型。如圖 4.3(b)所示，其中轉導器之雙輸入端為 vi1與 vi2，

而運算放大器之雙輸出端為 vo1與 vo2。考量於轉導器之雙輸入端輸入偏壓

為 2V，振幅為 0.2V 且頻率為 500KHz 之反相方波，轉導器輸出電流

2111 imimo vGvGi == 。當 io 流進或流出積分電容 CEQ 時，根據電荷守衡

( )dtCidv EQo /= ，則運算放大器之輸出端電壓 vo1與 vo2為週期性的三角波。 

 

圖 4.6 積分控制器之輸入輸出電壓(改變 KC) 
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圖 4.7 積分控制器之輸出差動電壓(改變 KC) 

圖 4.6 所示為積分器的模擬波形。當輸入為差動方波時，則輸出為差

動三角波，其中積分電容 CEQ分別為 8pF、16pF、32pF 與 64pF，且如(4.5)

式所示，愈小之 CEQ亦表示積分增益值 KI愈大。然而值得注意的是過小的

積分電容、過大之轉導值或是過低之頻率將使輸出電壓達飽合，因此在設

計積分控制器上應避免輸出飽合而造成訊號失真。圖 4.7 為積分控制器輸

出差動電壓 vo1-vo2之模擬圖，由圖中可觀察藉由全差動式電路之雙輸出端

電壓相減，可獲得高線性度之輸出差動電壓。 

除了上述可由調整 KC之外，亦可數位式調整電流鏡之 KM增益或是類

比式微調其參考電壓 Vref以改變轉導值。如圖 4.8 所示，為轉導器分別 KM=1

與KM=2且 Vref由 1.65V調至 1.95V之積分器雙輸入差動方波電壓 vi1與 vi2，

雙輸出三角波電壓 vo1與 vo2之模擬圖。圖 4.9 則為轉導器輸出差動電壓之

波形模擬圖，由圖中也可看出高線性度的特點。 
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圖 4.8 積分控制器之輸出電壓(改變 KM與 Vref) 

  

圖 4.9 積分控制器之輸出差動電壓(改變 KM與 Vref) 

4.2.3 微分控制器 

微分控制器可由兩組可配置類比方塊組合實現，如圖 4.10 所示，其中

CAB2 完成模擬電感之工作，並利用 CAB1 中之積分電容 C1EQ將電流轉換

成電壓訊號輸出。微分控制器之詳盡推導已於第二章 2.4.2 節中完成，根

據(2.90)式，微分器之轉移函數可表示為 
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由(4.7)式可知，當電路操作於低頻時，由於 EQEQ CC 21 × 之數值很小，則

EQEQCCs 21
2 可近趨於零，則(4.7)可寫為 
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為便於可程式化之分析，將(4.1) 與(4.2)式代入(4.8)式，可改寫為 
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圖 4.10 微分控制器 

由(4.9)式知，可藉由調整 KM1、KM2、KM3 與 KC2參數之比例增益達成

可程式化的微分增益值 KD。如圖 4.11 所示，為調整電容陣列 KC之增益模

擬圖，且 KC亦與微分增益值 KD成正比。微分控制器之工作頻率約為 800Hz

至 8MHz 之範圍，且當大於操作頻率之上限時，由(4.7)式可知，微分增益

值 KD將大幅衰減。 

 

圖 4.11 微分控制器增益圖(改變極點位置)(改變 KC) 
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4.3 濾波器之實現 

4.3.1 一階濾波器 

由第二章之 2.4.3 節可知一階濾波器之原理與推導，並且可知與 4.2.1

節之比例控制器如出一轍，由圖 2.42 中，移除跨接於轉導器 Gm1之積分電

容，即可得一階低通濾波器。根據第三章 3.3 節中之設計，一階低通濾波

器亦為可程式化類比陣列中之可配置類比方塊，如圖 4.12 所示。由(3.1)

式可知，一階低通濾波器之轉移函數可表示為 
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 圖 4.12 一階低通濾波器  

為便於可程式化的分析，可將(4.1)與 (4.2)式代入(4.10)式中，並改寫為 
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圖 4.13 一階低通濾波器增益圖(改變極點位置) (改變 KC) 

如圖 4.13 所示，為一階低通濾波器增益圖，其中高頻時增益衰減，其

漸近線斜率為-20dB/decade。由(4.11)式可知，在不調整 GM 的情況下，

KM1/KM2決定其增益而 KM2/KC決定其極點位置，在固定 KM1與 KM2的情形

下，可控制 KC以規劃極點位置，如圖 4.13 中，積分電容 CEQ分別為 8pF、

16pF、32pF 與 64pF，其頻寬與增益 KC值成反比。如圖 4.14 所示，為相對

圖 4.13 之一階低通濾波器相位圖，由相位位移圖可知，此一階低通濾波器

之工作範圍可達約 11MHz。 

 

圖 4.14 一階低通濾波器相位圖(改變 KC) 

4.3.2 二階濾波器 
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二階濾波器可由三組可配置類比方塊組合實現，如圖 4.15 所示，其詳

盡之原理與推導可參見第二章之 2.4.3 節，因此根據(2.110)式，二階濾波器

之轉移函數可表示為 
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由(4.12)式可知，當積分電容 C3EQ=0 且轉導器 Gm4=0 時，(4.12)式可改

寫為二階低通濾波器之轉移函數，其轉移函數如(4.13)式所示，因此同樣可

藉由 CAB 的組合，實現二階低通濾波器，如圖 4.16 所示。 
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另外，由(4.12)式亦可知，當積分電容 C3EQ=0 且轉導器 Gm3=0 時，(4.11)

式可改寫為二階帶通濾波器之轉移函數，其轉移函數如(4.14)式所示。亦可

藉由圖 4.16 實現二階帶通濾波器，如圖 4.17 所示。 
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 圖 4.15 二階濾波器 

 

 

 圖 4.16 二階低通濾波器 
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 圖 4.17 二階帶通濾波器 

由(4.13)與(4.14)式可知，其具有相同之特徵方程式，故可改寫為 
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經比較係數後經整理可得中心頻率(Center Frequency) 0ω 與品質因素 Q 
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為便於可程式化之分析，可將(4.1)與(4.2)式之轉導器之電流鏡陣列增

益 KM與電容陣列增益 KC代入(4.16)與(4.17)式中。如圖 4.19 所示，為二階

低通濾波器增益模擬圖，其中高頻時增益衰減，其漸近線斜率為-40dB/ 

decade。此外，由於本模擬圖之轉導值皆相同，C1EQ與 C2EQ等量的變化，

即 C1EQ=C2EQ=KCC0，因此代入(4.17)式中， 2=Q ，Q 不隨 KC的調整而改

變，因此頻率響應之尖峯值皆相同，然而由(4.16)式知，其電容陣列增益

KC 與中心頻率 0ω 成反比。如圖 4.18 所示，二階低通濾波器之工作範圍可

達約 11MHz。 
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圖 4.18 二階低通濾波器增益圖(改變極點位置) (改變 KC) 

如圖 4.19 所示，為二階帶通濾波器增益圖模擬圖，其中在低頻與高頻

時增益衰減，其漸近線斜率分別為 20dB/decade 與-20dB/decade。品質因素

Q 決定了帶通濾波器三分貝頻寬的大小，因此當 Q 增加時，三分貝頻寬將

下降，使得濾波器更具有選擇度。若考慮圖 4.17 中之轉導值與電容陣列皆

相同的情形下，由(4.17)式知，此時 Q=2。且由(4.16)式知，藉由降低電容

陣列之增益 KC可而使中心頻率 0ω 移往高頻，其結果如圖 4.20 所示。 

  

圖 4.19 二階帶通濾波器增益圖(改變極點位置) (改變 KC) 

由圖 4.19 可知為改變極點位置之二階帶通濾波器增益模擬圖，若考慮

品質因素 Q 對於頻寬的影響，為維持中心頻率不變的情形下，由(4.16)與
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(4.17)式可知，固定所有之轉導值，在 C1EQ與 C2EQ之乘積維持定值的前題

下，分別改變等效電容 C1EQ與 C2EQ之值，則可調整品質因素 Q 之數值。 

如圖 4.20 所示，為二階帶通濾波器改變品質因素 Q 之增益模擬圖，由圖

中可知，當 C1EQ與 C2EQ之比值愈大，即 Q 愈大時，頻寬愈窄，表示二階

帶通濾波器更具有選擇度。 

  

 圖 4.20 二階帶通濾波器增益圖(改變 KC對品質因素 Q 的影響) 

 

4.4 可程式化類比陣列系統規劃 

綜觀前兩節之設計，利用兩組可配置類比方塊並透過特定的合成法

則，可達成數種多功能之類比電路。如圖 4.21 所示，為可程式化類比陣列

之系統開關規劃方塊圖，為易於分析連線開關，則將全差動式電路改以單

端電路表示，其中包含兩組可配置類比方塊與互聯網路電路之類比開關。

積分、微分與濾波器等電路之開關與腳位規劃表分別如表 4.1 與 4.2 所示。 
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 圖 4.21 FPAA 系統規劃方塊圖 

 表 4.1 FPAA 系統開關規劃 

功能           開關 S1 S2 S3 S4 S5 S6 S7 S8 

積分器 CAB1 off on off off off off off off 

積分器 CAB2 off off off off on off off off 

微分器 on off off on on off off on 

一階低通濾波器 CAB1 on on off off off off off off 

一階低通濾波器 CAB2 off off on on on off off off 

二階低通濾波器 on off on on on on off on 

二階帶通濾波器 off off on on on on off on 
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 表 4.2 FPAA 系統腳位規劃 

功能           腳位 CAB1Vi CAB2Vi CAB1Vo CAB2Vo 

積分器 CAB1 input  output  

積分器 CAB2  input  output 

微分器 input output   

一階低通濾波器 CAB1 input  output  

一階低通濾波器 CAB2  input  output 

二階低通濾波器   input output 

二階帶通濾波器   input output 

由圖 4.22 可知，互連兩組可配置類比方塊需 8 組開關 S1~S8。若假設

每組轉導器內部之可程式化電流鏡陣列需 4 組開關，可程式化電容陣列也

需 4 組開關，在圖 4.22 中有 4 組轉導器，2 組可程式化電容陣列，則圖 4.22

中之可程式化類比陣列共有 32 組開關。開關之多寡決定系統可規劃的能

力，然而 1組開關可視為 1位元，因此 32 組開開即為 32 位元，開關切換

之數位控制上可透過查表(Look-up table，簡稱 LUT)的方法，將欲達成特

定的功能電路的開關參數儲存在 RAM 中，藉由 LUT 利用簡單且快速之演

算方法輸出相對映的位址，即可決定可程式化類比陣列系統內部開關導通

與否以合成所設計之類比電路。 

可程式化類比陣列 FPAA 提供類比電路設計者具有原型製作

(prototyping)與可重新配置的特性，使得設計者可輕易進行修改與設計，而

不需實際變動硬體元件。綜觀本論文第三章之 FPAA 電路設計，與第四章

之 FPAA 電路應用，本節於最後提出完整之可程式化類比陣列 FPAA 之系

統配置規劃流程圖，當配置規劃完成，本可程式化類比陣列 FPAA 便可操

作使用。 
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 圖 4.22 FPAA 系統配置規劃流程圖 
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第五章 
下線晶片之佈局與量測 

5.1 前言 

為驗證可程式化類比陣列之電路可規劃的功能，本章根據第三章所設

計模擬之電路，在實體電路佈局的考量下，設計下線之晶片電路，包含轉

導器、運算放大器、偏壓電路與簡易型的 FPAA 系統，其中包含一組 CAB

與外部互聯網路電路之類比開關與暫存器電路。透過第四章所提的控制機

制，量測可程式化類比陣列以實現不同功能的函數，並經由類比與數位調

整的方式，驗證可程式化類比陣列對功能函數之參數的調整能力。本章第

一節說明本論文晶片佈局上所使用的方法與介紹下線晶片之電路圖與佈

局圖，第二節為晶片量測的結果。 

5.2 下線晶片之電路與佈局圖 

在晶片設計中，最後階段為實體電路佈局，由於製程因素的影響，常

造成設計之晶片產生無法預期的電路行為。因此在實際晶片電路佈局前，

對於佈局的規劃，則需做妥善的安排。在實體晶片之佈局規劃上，除了具

有可配置類比方塊做為本論文下線之主要驗證電路外，亦包括轉導器、運

算放大器、偏壓電路與暫存器之離散子電路，以便於驗證離散電路之功

能。晶片則採用 TSMC 0.35µm Mixed Signal 2P4M (5V)製程，且由國家晶

片系統設計中心(CIC)以完成晶片下線製作。 



 -108-

5.2.1 佈局考量 

本論文下線晶片除了類比電路外，亦包含暫存器之數位電路。因此在

電路實體佈局考量上，需考量數位訊號對類比訊號所造成的影響。因此本

電路在佈局則依循下列之方法[36] [37]： 

(A) 元件佈局 

由於製程變異(Process Variation)，容易產生晶圓上電路元件及連線尺

寸形狀的變異，可能造成無法預期的電路行為。因此對於全差動式電路的

等設計上，為了考慮匹配對稱性的問題，一般常用同心圓（Common 

Centroid）或是交指式（Interdigitized）方式佈局，以降低共模雜訊與偶次

諧波之非線性效應。如圖 5.1 所示，為運算放大器輸入級差動對電晶體 M1

與 M2 之佈局，分別於圖中標明 1 與 2 表示同心圓與交指式的佈局方式。

此外，在電容的佈局上，可透過單位電容並聯的方式，採用同心圓方式的

佈局，並於電路旁邊擺至虛擬電路(Dummy Device)以有效降低製程變異所

造成的誤差，如圖 5.2 所示，為本電路之電容佈局。 

元件除了匹配的考量外，還須留意雜訊干擾的影響。一般而言，類比

電路需加大與數位電路的距離，以免受數位訊號相互干擾。此外可於元件

或電路外圍藉由防護圈(Guard Ring)以降低雜訊與閂鎖效應(Latch up)的發

生。圖 5.1 與 5.2 中，外圍之方框即為防護圈。 

(B) 走線佈局 

由於電路中包含轉導器與運算放大器之類比電路，也包含暫存器之數

位電路。因此對於混合訊號之電路而言，類比電路需精準之電壓準位，且

不受外來雜訊的干擾。然而在數位電路上，時脈電路的切換是雜訊最大的

來源，所以一般把類比與數位電路的供應電壓端 VDD與接地端 Gnd 分開且

獨立，以將干擾降至最低。 

此外，在佈局走線上，由於每層金屬走線之間會有雜散電容的存在，
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當一對訊號線平行並列，如果只有其中一條導線有訊號通過，其所產生之

電磁現象，就會干擾另一條導線，此即所謂受偶合電容之串音效應(Cross 

Talk)，此將造成訊號走線延遲的主要原因，而造成功能的錯誤。因此在佈

局上盡量避免任何訊號線跨過電容，以避免不必要的雜訊干擾。 

  
 圖 5.1 同心圓與交指式佈局方式 

  
 圖 5.2 交指式電容佈局 

5.2.2 參考源 

下線之寬振幅固定轉導偏壓電路圖為根據 3.6.1 節所設計，電路圖如

圖 5.3 所示，其中模擬規格表可參見表 5.1，佈局圖如圖 5.4 所示。圖 5.3

中之電阻 RB為 5kΩ，因此圖 5.4 中佈局則採用 poly2 以實現 5kΩ之電阻。 
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 圖 5.3 寬振幅之固定轉導偏壓電路圖 

 表 5.1 寬振幅固定轉導偏壓電路模擬規格表 

電壓  溫度 室溫 27°C 0°C ~50°C 電壓變動量 

VB2 3.52V 20mV 

VB1 1.07V 10mV 

  

 圖 5.4 寬振幅之固定轉導偏壓佈局圖 
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5.2.3 運算放大器 

下線之運算放大器為根據 3.5 節之設計，電路圖如圖 5.5 示，其中模

擬規格表可參見表 5.2，佈局圖如圖 5.6 示。圖 5.6 中之補償電容佈局方式則

如圖 5.2 所示之交指式電容佈局 
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1iv 2iv

1ov 2ov

1M 2M
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 圖 5.5 運算放大器電路圖 

 表 5.2 下線之運算放大器模擬規格表 

差動增益 40.04dB 

單位增益頻寬 147.65MHz 

相位邊限 60° 

共模增益 -81.4dB 

共模互斥比 121.44dB 

  
 圖 5.6 運算放大器佈局圖 
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5.2.4 轉導器 

下線之轉導器為根據 3.4 節所設計之改良型轉導器，電路圖如圖 5.7

示，其中設計一組切換開關以使轉導器輸出差動電流有 1 倍與 2 倍的選

擇。模擬器規格表可參見表 5.3，佈局圖如圖 5.8 所示。 

      

  

 圖 5.7 改良型偏壓補償交錯耦合式轉導器電路圖 

 表 5.3 改良式偏壓補償交錯耦合式轉導器模擬規格表 

改良型轉導器 電流鏡增益 KM=1 電流鏡增益 KM=2 

轉導值@Vref=1.8V 49µ A/V 98µ A/V 
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 圖 5.8 改良型偏壓補償交錯耦合式轉導器佈局圖 

5.2.5 暫存器與開關 

下線之暫存器與類比開關為根據 3.6.3 與 3.6.2 節之設計，電路示意圖

如圖 5.9 示，佈局圖如圖 5.10 所示 

  

 圖 5.9 暫存器與開關示意圖 

  
 圖 5.10 暫存器與開關佈局圖 

 



 -114-

5.2.6 下線晶片整體佈局圖 

下線之晶片包含轉導器、運算放大器、偏壓電路、類比開關與暫存器

電路，以及簡易型之可程式化類比陣列，整體晶片佈局圖如圖 5.11 所示。 

  
 圖 5.11 下線晶片佈局圖 

5.3 下線晶片之量測結果 

5.3.1 量測參考源 

寬振幅固定轉導偏壓電路在設計上有兩組偏壓端點，提供轉導器與運

算放大器 P 型與 N 型電流鏡之偏壓準位，其中偏壓電壓分別為 VB2與 VB1 

。如圖 5.12(a)與(b)分別為偏壓電壓 VB2與 VB1之量測波形圖，圖中橫軸為

電壓，每格為 1V，在室溫 27°C 量測結果分別為 3.523V 與 1.176V，而模

擬結果分別為 3.52V 與 1.07V，因此量測結果與設計模擬之誤差約小於

70mV。由量測結果可知，所設計的偏壓電路已能滿足論文中 FPAA 的需
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求，量測與模擬規格比較結果如表 5.4 所示。 

                  

(a)                              (b) 

 圖 5.12 寬振幅固定轉導偏壓電路量測波形圖(a) VB2 (b) VB1 

 表 5.4 寬振幅固定轉導偏壓電路量測與模擬比較表 

電壓  溫度 量測@27°C 模擬@27°C 

VB2 3.523V 3.52V 

VB1 1.176V 1.07V 

5.3.2 量測運算放大器 

論文中所設計之雙端輸入雙端輸出差動運算放大器操作直流準位在

2V，為測試差動運算放大器可否正常操作，藉由在運算放大器之輸入、出

端跨接電阻做為反相放大器，驗證運算放大器放大倍率是否與電阻比例相

吻合，量測電路如圖 5.13(a)與(b)所示。 
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  (a)                              (b) 

 圖 5.13 反相放大器 (a)負端輸入 (b)正端輸入 

     

(a)                              (b) 

    
(c)                               (d) 

   圖 5.14 反相放大器輸出倍率量測波形圖 (a)0.7 倍(b) 1 倍(c) 2 倍(d) 3 倍 

由於圖5.13(a)與(b)互為對稱，因此僅就圖5.13(a)加以分析。如圖5.13(a)

所示，電阻 R3與 R4分別為 33kΩ與 22kΩ使得運算放大器輸入正端恰分壓

在 2V，電阻 R2跨接於運算放大器使得兩輸入端具有虛短路的情況下，輸

出訊號 vO1對輸入訊號 vI之增益可寫為 
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1

21

R
R

v
v

I

O −=  (5.1) 

由(5.1)式可知，固定 R1改變 R2，量測輸出波形是否隨電阻等比例放大，

並觀察輸出偏壓準位是否正確。圖 5.14(a)~(d)所示為量測波形圖，其中輸

入訊號為峰對峰值 Vp-p 為 1V，頻率 50KHz 之正弦波，固定 R1為 33kΩ，

分別改變 R2為 22 kΩ、33 kΩ、68 kΩ與 100 kΩ，使得輸出反相放大倍率

分別為 0.7 倍、1 倍、2 倍與 3 倍。同樣的，改變 R2情況下量測如圖 5.13(b)

之反相放大器，所得之數據與 5.13(a)做比較，經整理可得如表 5.5 所示。 

表 5.5 運算放大器量測與模擬比較表(vI_DC=2V，vI_Vp-p=1V，freq=50KHz) 

圖 5.12(a)量測 vO1 圖 5.12(b)量測 vO2 
 參數    放大倍率

倍率 
0.6 倍 

倍率

1 倍

倍率

2 倍

倍率

3 倍

倍率 
0.6 倍

倍率

1 倍

倍率 
2 倍 

倍率

3 倍 

R1[Ω] 33k 33k 33k 33k 33k 33k 33k 33k 

R2[Ω] 22k 33k 68k 100k 22k 33k 68k 100k

輸出準位 
量測值[V] 

(理想為 2V) 
2.08 2.10 2.14 2.17 2.06 2.07 2.08 2.08 

輸出 Vp-p [V] 
之模擬值 0.67 1 2.06 3.03 0.67 1 2.06 3.03 

輸出 Vp-p [V] 
之量測值 0.69 1.03 2.13 2.98 0.69 1.01 2.00 2.72 

運算放大器之雙輸出端 vO1與 vO2由於受共模回授路之影響，因此理論

上能準確平衡在設計值 2V，由 5.5 表中可實際量測知 vO1與 vO2之 DC 直流

準位的確能維持在 2V 附近，誤差約有 0.1V 左右。此外由量測比較表可知

當 Vp-p=1V 之小訊號輸入時，所設計的運算放大器可依電阻比例放大，且

與模擬值相比，誤差非常小。 
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5.3.3 量測積分器與轉導器 

轉導值的定義為輸出差動電流相對輸入差動電壓之值，在實際晶片轉

導器量測上，有其困難度。而在論文中採用 Gm-C Opamp 架構，此架構在

轉導器輸出級串接運算放大器構成米勒積分器，因此可透過積分器輸出電

壓，反推流經積分電容之轉導器輸出電流，進而推算出此即可得轉導器之

轉導值。 

在晶片中離散之轉導器量測上，先將轉導器與運算放大器串接，並於

運算放大器輸出入端跨接 100pF 之積分電容，電路示意圖如圖 5.15 所示。 

  
 圖 5.15 轉導器串接運算放大器之積分器示意圖 

由於轉導器具有一組開關，可選擇轉導器輸出差動電流為 1 倍或是 2

倍電流輸出(即數位式可調增益 KM=1 或 2)。此外，轉導器參考電壓 Vref設

定在 1.8V，輸入峰對峰值為 0.2V，頻率為 150KHz 之差動方波，量測結果

如圖 5.16 所示，其中圖 5.16(a)為輸出雙端電壓與差動電壓，圖 5.16(b)為

運算放大器輸出端虛短路之波形圖。 

欲求晶片中轉導器之輸出差動電流，可由圖 5.16(a)中輸出差動電壓

vO1-vO2之曲線求得。由於轉導器為全差動式電路，由圖中知輸出差動電壓

的 Vp-p=1.44V，此外輸入頻率為 150KHz，因此其三角波半週期為 3.3µs。

代入 tivC o∆=∆ 中，經計算可得輸出差動電流 io為 43.63µA。將 io除上輸入

差動電壓 Vp-p=0.4V，即可得約為 109µA/V 之轉導值。此外，當輸入差動
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電壓 Vp-p=0.3V，且頻率為 20KHz，參考電壓 Vref分別為 1.6V、1.7V，1.9V

與 2.0V 可量測轉導值是否有隨之改變，輸出差動波形圖如圖 5.17(a)~(d)

所示 

 
 (a) 

  
 (b) 

 圖 5.16 積分器量測波形圖(a)輸出雙端與差動電壓(b)OP 輸入端虛短路 
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(a)                              (b) 

     
(c)                              (d) 

圖 5.17 電流鏡增益 KM=2 的情況下調整參考電壓 Vref量測波形圖 (a)1.6V 

(b) 1.7V(c) 1.8V(d) 1.9V  

調整轉導器電流鏡控制開關，使得 KM=1，在相同條件輸入差動電壓

Vp-p=0.3V，且頻率為 20KHz 下，同樣調整參考電壓 Vref，由別 1.6V、1.7V 

、1.8V、1.9V 到 2.0V，量測積分器輸出差動波形，如圖 5.18(a)~(e)所示。 
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(a)                              (b) 

   
(c)                              (d) 

  
 (e)                              

圖 5.18 電流鏡增益 KM=1 的情況下調整參考電壓 Vref 量測波形圖 (a)1.6V  

(b) 1.7V(c) 1.8V(d) 1.9V(e) 2.0V 

由圖 5.17 至圖 5.18 中之 Vp-p 數據，經計算可求得可調式轉導器之轉

導值，整理後可得 KM=2 與 KM=1 時，調整 Vref之相對轉導值比較表，如表

5.6 所示。 

 



 -122-

表 5.6 可調式轉導值比較表(積分電容=100pF，vI_Vp-p=0.3V，freq=20KHz) 

KM=2 KM=1 參考電壓

Vref 
(Vb) 

輸出差動電壓 
Vp-p[V] 

轉導值計算 
[µA/V] 

輸出差動電壓

Vp-p[V] 
轉導值計算 

[µA/V] 
1.6V(0.4V) 7.31 97.47 3.37 44.93 

1.7V(0.3V) 7.00 93.33 3.15 42.00 

1.8V(0.2V) 6.72 89.60 3.06 40.80 

1.9V(0.1V) 5.94 79.20 2.75 36.67 

2.0V(<0.1V) 5.72 76.27 2.57 34.27 

由上述量測結果可知，所設計之轉導器電路在實際晶片上，確實能透

過數位與類比可調的方式，改變輸出電流的大小。由推導所得之轉導值小

於模擬的轉導值，推測可能受雜散電容或是電路佈局等原因所引入之誤

差，而造成轉導值輸出電流的下降。 

5.3.4 量測一階低通濾波器 

在完成運算放大器與轉導器的量測後，可用離散的兩個轉導器與一個

運算放大器組成一階低通濾波器，其中運算放大器輸出入端跨接回授電

容，調整電容值可改變頻寬之大小。透過簡單連線驗證 CAB 電路的功能，

一階低通濾波器示意圖如圖 5.19 所示。 

  
圖 5.19 轉導器與運算放大器組成之一階低通濾波器示意圖 
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根據(4.11)式，一階低通濾波器之頻寬由回授電容 C 與第二組轉導器

所提供的轉導值 Gm2所決定，可增加電容值或是降低轉導值，以縮小頻寬

之範圍，使得一階低通濾波器更具有選擇度。 

量測過程中，先設定 Gm1 與 Gm2 之 KM=1，並固定參考電壓 Vref 皆為

1.8V(Vb=0.2V)。更換回授電容 C 以調整一階低通濾波器之工作頻寬，藉由

在轉導器 Gm1輸入端輸入峰對峰值為 0.6V 之正旋波，量測濾波器輸出端訊

號是否有隨頻率的增加而逐漸衰減。回授電容 C 分別更換為 8pF、15pF、

22pF 與 100pF，量測輸出波形並經計算與整理，可繪出如圖 5.20 之增益波

德圖，藉此驗證組合電路濾波頻寬及其效能。由圖中可觀察出隨著電容值

的增加，濾波器之頻寬也隨著縮小，因此可驗證此電路的工作頻寬(極點)

與電容大小成反比。此外，仍透過此 4 組電容值，在相同條件下透過 Hspice

繪出模擬增益圖，如圖 5.21 所示，以比較實際晶片中 CAB 的效能是否夠

好。 

 

  

圖 5.20 更換回授電容 8pF、15pF、22pF、100pF 之一階低通濾波器量測增

益圖 
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圖 5.21 更換回授電容 8pF、15pF、22pF、100pF 之一階低通濾波器模擬增

益圖 

由圖 5.20 與 5.21 中，選定 100pF 以分析量測與模擬增益曲線之差異， 

其增益比較圖如圖 5.22 所示。圖中可知量測頻寬較模擬頻寬縮減，推測可

能受到電路內部寄生電容的影響，而造成實際電容值大於模擬時之電容

值。此外，轉導值之誤差也是造成濾波器增益圖中，量測頻寬縮減之原因。 

  

 圖 5.22 回授電容 100pF 之一階低通濾波器量測與模擬增益比較圖 
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一階低通濾波器之量測波形圖，如圖 5.23(a)~(d)所示。其中圖(a)~(c)

為在 2MHz 且 Vp-p=0.6V 之輸入頻率下，分別更換 100pF、47pF 與 22pF

之回授電容。由 100pF 之圖(a)相對於 22pF 之圖(c)可知，當電容值愈大，

頻寬愈小，輸入頻率超過 3dB 頻率時，100pF 的情況下輸出振幅衰減程度

將大於 22pF 的情況。此外，圖(c)與(d)皆為在 2MHz 且 22pF 之條件下，圖

(d)調整轉導器 Gm1與 Gm2之 KM=2，在增益不變的情況下，Gm2之 KM=2 造

成濾波器頻寬(極點)右移，因此圖(d)的輸出振幅衰減量將小於圖(c)的情況。 

 

(a)                              (b) 

 

(c)                              (d) 

圖 5.23 一階低通濾波器固定頻率更改電容之量測波形圖 (a)100pF (b)47pF 

(c)22pF (d)22pF 但 Gm2之 KM=2 

由 4.2.1 節中可知，一階低通濾波器除了濾波之功能外，在低頻時亦

可做為比例放大器。為驗證轉導器內部電流鏡陣列電路是否可正常操作，
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分別調整兩組轉導器之電流鏡類比開關為 KM=1 與 KM=2，因此兩組轉導值

Gm之相對比值可為 0.5 與 2。量測波型如圖 5.24 所示，圖(a)中輸出訊號相

對輸入訊號之增益為 0.5，而圖(b)中輸出訊號相對輸入訊號之增益為 2。 

 

(a)                              (b) 

 圖 5.24 一階低通濾波器實現比例控制器之量測波形圖(a)0.5 倍(b)2 倍 

5.3.5 量測暫存器與開關 

暫存器用來儲存數位訊號，在晶片下線中以 D 型正反器實現其電路，

如圖 5.25 所示，其中在 D 端給定一固定電壓準位，藉由時脈訊號φ正緣觸

發此 D 型正反器，將已存至正反器中的 D 端電壓準位由 Q 端輸出。量測

波形如圖 5.26 所示，首先設定輸入 D 端接至高態如 VDD之電壓時，而輸出

Q 端維持在低態，若有一觸發訊號之輸入至φ端時，輸出 Q 端則在觸發訊

號由低至高態瞬間，追隨輸入 D 端而由低至高態，如圖 5.26(a) 所示。當

觸發訊號結束後，即使改變輸入 D 端之訊號，此使輸出 Q 端維持在高態。

反之，當 Q 端在高態時，設定輸入 D 端接至低態，若有一觸發訊號之輸入

至φ端時，輸出 Q 端則在觸發訊號由低至高態瞬間，追隨輸入 D 端而由高

至低態，如圖 5.26(b) 所示。 
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D Q
DFF

φ  
 圖 5.25 暫存器示意圖 

  
 (a)                              (b) 

圖 5.26 D型正反器之時脈訊號φ與輸出Q端之量測波形圖 (a)當D為高態， 

      而 Q 由低至高態 (b)當 D 為低態，而 Q 由至高至低態 

5.3.6 量測簡易型可程式化類比陣列 

晶片中最後一部份的電路為簡易型的 FPAA 系統，可用做驗證全系統

的依據，由一組 CAB 及外部互聯網路電路之類比開關與暫存器電路所組

成。CAB 內部有兩組兼具類比與數位可調的轉導器、一組運算放大器與

8pF/16pF 之電容陣列，其電路系統示意圖如圖 5.27 所示。 
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 圖 5.27 具數位切換功能之 FPAA 示意圖 

圖 5.27 中 CAB 外部之暫存器電路具有 4 組輸出訊號端，圖中以數字

作其編號，分別如圖中所示與 CAB 內部開關控制訊號相連接。此 4 組輸

出訊號分別控制 CAB 中之第二組轉導器 Gm2 的連接與否，用來切換積分

器與濾波器的功能；控制 8pF 與 16pF 之電容陣列，與兩組轉導器之內部

電流鏡陣列，使得積分器與濾波器具有多重性之功能。 

量測方法是在可配置類比方塊 vI 輸入峰對峰值為 0.2V，頻率為

150KHz 之方波訊號，並於暫存器電路輸入數位控制訊號，使暫存器輸出

訊號得以切換可配置類比方塊中之類比開關，達到 FPAA 可調的目的，因

為簡易型系統，僅具備積分/濾波的切換，以及特性參數調整的功能，量

測時利用 4 組控制訊號對 FPAA 系統的功能函數與特性參數做設定，並由

輸出訊號驗證系統的準確性。 

在測試過程中，經由反覆輸入數位控制訊號後，可配置類比方塊輸出

訊號明顯可見積分器與濾波器功能上的切換，然而電容陣列與電流鏡陣列

切換上，輸出波形與預期不盡相同。推論其發生原因，可能為內部積分電

容陣列或是轉導器輸出級電流鏡陣列之開關電路因佈局不當而發生誤動

作。 

    經過反覆測試電路切換的功能，其中電路系統內部電容陣列與電流鏡
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陣列經排列組合後，可配置類比方塊輸出訊號可分為積分器、濾波器與電

路系統開路狀態等三種狀態之輸出波形。 

圖 5.28 為 FPAA 電路系統開路狀態之量測波形圖，其中互聯網路的開

關皆為未連接的狀態，輸入方波經由開路運算放大器之放大，FPAA 輸出

端亦為方波。 

  
 圖 5.28 FPAA 開路狀態之量測波形圖 

在積分器功能驗證上，特性參數的設定包括調整電容值與轉導值。根

據電路的設計，電容陣列為 8pF 與 16pF，因此圖 5.29(a)與(b)為 FPAA 中

具有積分器功能之量測波形圖，根據 t
C
iv o ∆=∆ ，愈高之積分值代表積分電

容愈小，以及轉導器輸出電流愈大。 
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 (a) 

  
 (b) 

 圖 5.29 FPAA 積分器之量測波形圖 

圖 5.30 為 FPAA 具有一階低通濾波器功能之量測波形圖，當輸入方波

時，輸出波形將為 ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−

− t
C

Gm

e
2

1 之指數函數向上爬升，由此輸出波形可驗證

FPAA 電路可切換至濾波器功能。 

由上述簡易型 FPAA 電路系統量測結果可知，推測內部繞線路徑或是

開關電路發生錯誤，而造成電容陣列之切換波形無法正確輸出。雖然如
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此，從 FPAA 的輸出波形中，仍可觀察出 FPAA 內部電路系統經由類比開

關的切換，而輸出不同之積分器與濾波器波形，藉此驗證可透過數位化方

式調整類比電路之功能。 

  
 圖 5.30 FPAA 一階低通濾波器之量測波形圖 



第六章 
結論與未來展望 

6.1 結論 

    本論文中，使用TSMC 0.35µm Mixed-Signal 2P4M (5V)製程進行模

擬，並採用具有低寄生電容之Gm-C Opamp架構以實現可程式化類比陣列

(FPAA)。FPAA之單元電路為可配置類比方塊(CAB)，主要由轉導器與運算

放大器所組成，本論文透過設計控制電路改善轉導器的線性輸入範圍，並

使用可程式化電流鏡陣列提高轉導值可調範圍，以增進FPAA可規劃的能

力。此外，在設計適用於CAB之運算放大器上，藉由共模回授電路以提升

運算放大器的CMRR，以抑制共模雜訊對於電路之干擾。 

下線晶片包含離散之區塊電路與簡易型之 FPAA 電路系統。離散之電

路為實現改良型轉導器、運算放大器、偏壓電路、暫存器與類比開關。透 

過電路量測，轉導器具有類比與數位之可調功能，藉此驗證所設計之轉導

器具有高度可調之能力，以適用於 FPAA 系統。此外，運算放大器，暫存

器與開關電路，以及偏壓電路之量測結果都能達到預期的功能。 

CAB採用Gm-C Opamp架構以實現FPAA，根據應用模擬的結果，藉由

晶片中離散之可調式轉導器與運算放大器，經由簡單的連線與調整電容，

皆能實現並量測具可調式積分器、一階低通濾波器與比例控制器等功能之

類比電路，以此驗證Gm-C Opamp適用於FPAA並有高度可規化之能力。 

除了離散電路驗證外，下線晶片中另一組電路為簡易型之 FPAA 電路

系統，由一組 CAB 與外部互聯網路電路之類比開關與暫存器電路所組成。
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量測過程中，發現暫存器電路有不可預期之誤動作，無法準確控制數位訊

號。雖然如此，從 FPAA 輸出波形中，仍具有積分器/濾波器功能函數之

切換，與電容陣列/電流鏡陣列特性參數之切換，藉此驗證 FPAA 可透過

數位化調整方式以實現不同功能之類比電路。 

6.2 未來展望 

可程式化類比陣列具有高度可重複配置與及時可規劃的優點，然而在

真實電路設計與實現上則要克服相當多的層面，以提高整體電路系統之工

作效能，因此對於未來 FPAA 的研究，可朝向下列幾點發展： 

1 類比電路中，電路常受製程或是溫度等其他外在因素的影響而使工作點

漂移，其結果造成轉導器輸出電流或是操作頻率與設計有所誤差，因此

在電路上可設計具有自我校正與測試功能之電路，以提高電路的可靠度

與精確度。 

2 可程式化類比陣列主要藉由互聯網路來重新配置系統內部的 CAB，因此

提升互聯網路繞線的可靠度並規劃其控制機制，使得 CAB 相互之間的

具有最佳連線路徑，並降低寄生與雜散效應之影響。  

3 雖然 FPAA 具有高度可規劃的能力，藉由 CAB 之組合，能實現 PID 控

制器等多種不同功能之類比電路。然而實際上，過於複雜之電路合成將

不利於電路應用，因此簡化 CAB 電路，並提高整體電路的效能，為未

來發展的重要的方向。 
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