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一個具成本效益以最小弦波誤差為基礎應用於 

三角積分類比數位轉換器之內建自我測試設計 
 

研究生：周勇成                 指導教授：洪浩喬 博士 

 

國立交通大學電機與控制工程學系碩士班 

 

摘 要 

本論文提出一個具有高成本效益之全數位內建自我測試電路，來測試三角積

分類比數位轉換器之訊號對總雜訊與諧波失真比(SNDR)。我們使用了一加入數位

可測性設計之二階三角積分類比數位轉換器當做待測電路。我們所提出之改進版

本的全數位內建自我測試設計使用了基於弦波最小誤差(Sinusoidal Minimum 

Error, SME)的演算方法。在硬體實現方面，我們使用一組數位積分器來取代基準

訊號產生器使得此電路較原本的設計更節省 1/4 左右的晶片面積，並且成功解決

了因為使用積分器，而造成內建自我測試電路計算出來的雜訊與諧波失真含有額

外偏移誤差的問題。除此之外，我們對於測試激發訊號產生器的位元刪減也對硬

體面積的簡化做了一些貢獻。因此我們由以上的兩種方法，在不犧牲任何測試精

準度或是測試頻寬的情況下完成了一個更低成本的內建自我測試電路設計。經由

電路合成軟體合成結果得知：所提出的內建自我測試設計只使用了原先四分之三

的晶片面積。我們並利用 FPGA 搭配一個數位可測性設計之二階三角積分類比數

位轉換器的晶片進行量測，量測結果顯示我們的 BIST 設計可以測試 Peak SNDR

小於 80dB 之三角積分類比數位轉換器並且維持平均測量誤差在 0.2dB 以下。最

後，本論文將會簡單介紹經濟部科專計畫（HOY project）研發之無線測試技術與

本論文相關之聯結。所提出之全數位的內建自我測試方法配合此無線測試平台將

能夠實現可攜帶式的測試平台。 
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Abstract 

 In this thesis we present a cost-effective all-digital built-in-self-test (BIST) circuit 
design for testing the signal-to-noise and distortion ratio (SNDR) of Δ−Σ ADCs. A 
second-order Δ−Σ ADC with a design-for-digital-testability (DfDT) circuit is used as 
the device under test (DUT). The proposed all-digital BIST design is based on the 
sinusoidal minimum error (SME) method. Regard to the hardware implementation, we 
replaced a set of reference signal generator with a digital integrator to save about 
one-fourth chip area. We also addressed the issue that the BIST 
total-harmonic-distortions-plus-noise (THD+N) result may contain an extra offset 
error caused by the integrator. Besides, we truncate the signals of the stimulus 
generators so as to reduce the hardware overhead. With all these approaches, we 
achieve a low-cost BIST design without compromise of testing accuracy and testing 
bandwidth. The circuit synthesis results show that the proposed BIST design occupies 
only three-forth area of the original one. We used a FPGA board and a DfDT 
second-order Δ−Σ ADC testchip to conduct experiments. The measurement results 
show that the proposed BIST design can test a Δ−Σ ADC with a peak SNDR less than 
80dB, and the average error between BIST results and the corresponding FFT analysis 
ones is less than 0.2 dB. Since this thesis is a part of project HOY founded by Ministry 
of Economic Affairs, we will brief how to apply the proposed BIST design to the HOY 
wireless test platform at the end of this thesis. It will be shown that with the proposed 
all-digital BIST method and the results of other subprojects, it is possible to implement 
a portable test platform for mixed-signal circuits. 
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第一章 緒論 

 

1.1 研究動機與目的 

 
在現代的積體電路設計當中，隨著製程技術的進步以及客戶端需求的增加，

使得 System On a Chip(SOC)觀念的應用越來越為盛行。典型的來說，一個 SOC

架構的設計通常會包含數位電路、類比電路、混合訊號及射頻電路在內，這些電

路彼此之間會有互相干擾影響的情況發生，同時不同設計的電路需要用到的測試

方法以及自動測試儀器(Automated Test Equipment, ATE)也不盡相同，造成測試上

的困難。另一方面，如圖 1.1.1 所示(斜紋：研發成本，格紋：類比測試成本，點

狀：數位測試成本)，根據 Roberts (Gordon W. Roberts)在 1997 年的統計，測試成

本占整體積體電路量產成本近一半，而類比部分的測試成本又比數位部份多更

多。如何有效降低混合信號積體電路的測試成本將是 IC 設計產業的研究人員所

不可或缺的課題。而本篇論文將會研究如何對特定架構的類比電路提出更低生產

成本的測試解決方案。 

 
圖 1.1.1 測試花費所佔生產成本比例 

Sunter 在 1998 年提到：雖然類比電路所佔的電晶體數目較少，但是類比電

路缺乏一般標準的可測性設計以及內建的自我測試訊號源產生器，所以類比電路

的測試開發時間並不低。由以上數點原因我們可以得知，若能使用便宜的內建自

我測試技術(Built-In-Self-Test, BIST)在電路中，將可以改善 SOC 設計中各個
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不同功能電路需要不同複雜測試方法的問題，並且同時也可以減少單一類比電路

測試成本過高的問題。 

 

1.2 使用內建自我測試來降低類比電路之測試成本 

 
對於數位電路測試而言，隨著錯誤模型(fault model)的建立、自動掃描鏈

(scan-chain)與自動測試樣本產生軟體的成熟，讓數位電路的測試建立在一套標

準化的制度當中。而類比電路相較起來不能像數位電路般的用例如布林函數

(Boolean equation)等封閉形式的表示來建立工作特性的模型。類比電路在傳統

測試時通常要仰賴一高精確度之訊號產生器與輸出響應分析器，無論是由

spectral-based：直接使用類比訊號產生器，將輸出經由帶通濾波器陸路波後分

析、或是 DSP-based：使用數位電路、記憶體加上類比數位轉換器產生類比訊號

之測試方法，寬頻、高速之訊號產生器與準確即時的輸出響應分析器皆是造成混

合訊號自動測試機台(Mixed-Signal Automatic Test Equipment)昂貴的原因。 

因 此 若 能 在 待 測 物 研 發 階 段 加 入 可 數 位 測 試 之 設 計

(Design-for-Digital-Testability, DfDT)，則使用全數位內建自我測試電路於

待測電路中便成為另一個降低測試成本的方案。而在積體電路設計中，有著高解

析 度 特 性 的 超 取 樣 三 角 積 分 調 變 器 / 類 比 數 位 轉 換 器 (Delta-Sigma 

Modulator/ADC)早已被廣泛的應用，例如語音、通訊系統、數位音響系統，並且

其高解析度、低雜訊敏感度的特性也讓其常用作測試訊號源產生器，其中最能代

表 一 個 ADC 的 效 能 參 數 便 是 訊 號 對 雜 訊 與 諧 波 失 真 比 (Signal to 

Noise-plus-Distortion Ratio, SNDR)，因此本論文將會研究一個三角積分類比

數位轉換器之內建自我測試方法，其基本架構與概念如下圖所示： 



 3

 
圖 1.2.1 待測物與測試電路關係圖 

 
圖中待測物為我們的 Δ-Σ ADC，右半邊與數位 BIST 電路連接，而 BIST 電路受

到控制模組執行整個測試流程。除了待測物之外，額外加上的部份包含： 

(1) 測試訊號產生器(Stimulus Source) 

(2) 待測物輸出響應分析器(Response Analyzer) 

(3) 控制模組(Control Module) 

使用內建自我測試方法的好處除了內建的測試訊號源可以減少傳統測試

時，測試機台環境對於待測 Δ-Σ ADC 造成的雜訊影響之外，最主要的優點是溝

通介面變成全數位，全數位使得輸入輸出有著極高的抗雜訊能力，同時能夠使用

純數位的自動測試機台大大降低測試所需成本。 

 

1.3 經濟部科專ＨＯＹ計畫無線測試平台 

 
由以上小節可知使用內建全數位自我測試電路於類比電路上可帶來許多好

處，但是即使使用了內建的激發測試訊號源而節省了使用混合信號測試儀器的成

本，我們仍需少量的使用數位的自動測試儀器。而國科會的ＨＯＹ計畫無線測試

平台正是為了達成全自動內建測試而研究之解決方案，以下將依序由傳統、內建

自我測試、全自動無線內建自我測試來簡介此計劃之研究成果，以了解本論文研

究主題與國科會ＨＯＹ計畫在測試領域的整體概念，而在本論文的末尾章節將會
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有更完整的介紹。 

 

Mixed-Signal
ATE  ADC

Stimulus
Signals

Output
Response

 
圖 1.3.1 傳統測試方法   

 

 
圖 1.3.2 使用內建自我測試電路 
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圖 1.3.3 內建自我測試電路加上 HOY 無線通訊模組 

 

如上圖 1.3.1 所示，對於一個 Δ-Σ ADC 測試而言，最傳統的測試方法便是

使用混合信號自動測試儀器，此儀器將會輸入一類比激發測試訊號並接收待測物

產生之輸出響應並即時的做分析。而圖 1.3.2 正是本章第二小節所提及的內建自

我測試電路方法，其中主要包含有激發訊產生器、輸出響應分析器以及其他控制

模組等等。與圖 1.3.1 所示的傳統測試法比較起來，可以看出加入自我測試電路

之後，全數位的輸入輸出介面讓我們只需要使用數位自動測試儀器以及輸入少量

的控制訊號便可以獲得測試結果。接下來的圖 1.3.3 說明了國科會ＨＯＹ計畫無

線測試平台的概念：在測試電路中額外加上一塊通訊模組，此模組透過無線傳
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輸，負責接收來自右方測試端少許的控制訊號，在待測物端指引內建自我測試電

路開始工作，而在測試完成之後再負責將結果回傳給測試端。 

此無線平台完整結構如圖 1.3.4 所示，左半部為使用者ＡＴＥ端，右半部為

待測物ＤＵＴ端，兩者間透過無線通訊模組進行溝通。ＡＴＥ端包含一工作站、

對應軟體以及無線測試頭，從控制電路透過ＲＦ通訊模組與ＤＵＴ端進行資料交

換。而ＤＵＴ端除了我們原本的待測物與內建自我測試電路之外，還包含有與各

種不同待測物相對應的 Test Wrapper，以及固有的通訊模組。 

 

Test 
station

Test Head

Comm. Ctr.

MAC

Base-
band

Rx

Tx

Tx

Rx

Base-
band MAC DEU

Wrapper

Communication module

ADC BIST Controller

DfDT Δ−Σ ADC

DUT

wireless

 
圖 1.3.4 HOY 無線測試平台結構圖 

 

此無線測試平台便是希望透過再增加額外少許的電路來達成無需任何傳統

測試設備、不需探針接觸之無線測試環境。往後只要研發客製化(Customized)的

內建自我測試電路便可讓便宜、可靠、快速、簡易、可攜帶式的測試方案成為可

能。 
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1.4 基本概念 

 
接下來的這個章節，我們將會依序簡介量化(Quantization)、超頻取樣

(Oversampling)、降頻濾波(Decimation Filter)，最後是三角積分調變(Δ-Σ 

Modulation)，此基本概念與之後的閱讀息息相關，因此將會先做說明。 

一、 量化： 

  由於電腦僅能處理離散的數位訊號，但大部分與人類生活相關的訊號

如：聲音、溫度、濕度、重量、顏色等等皆是連續的類比訊號，因此要將

訊號做處理通常必須先將其感測為電壓經由電路轉化成數位訊號，此感測

並賦予數位表示碼的過程稱為量化。 

 

1 2 3 4 5 6 7

x 104

-1

-0.5

0

0.5

1

Time

Vo
lta

ge

Input
Quantization

 
圖 1.4.1 量化示意圖 

 

  如上圖 1.4.1 所示為一弦波(平滑弦波)經過量化後的結果(量化後帶

有鋸齒的波)，如果我們將一弦波用 4個位元表示便可以得到 2的 4次方也

就是 16 種表示法，依序從 0,1,2,3…15，因此介於各表示數字之間多餘的

部份將會被捨去，捨去的部份就會造成量化誤差(Quantization Error)，

其中量化誤差可表示為下式： 
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12
V]dt)

T
t-(V

T
1[]dtV

T
1[ LSB1/2T/2

T/2-

22
LSB

1/2T/2

T/2-

2
QQ === ∫∫V  

 

  QV 為量化誤差，T為一個週期時間長度， LSBV 為量化位元每個最小可

表示刻度之間的值，t為時間單位。 

  而先前提過之訊號對雜訊與諧波失真比是我們對待測物所關心的效能

指標參數。經由把訊號大小除以雜訊與諧波失真大小的比值便可以獲得

SNDR，對於我們的待測電路而言，輸入訊號可以用富利葉表示式表示成各

種弦波的組合，所以針對一峰對峰大小為 REFV ，量化位元為 N Bit，最小

可表示刻度為 LSBV 的弦波訊號而言，SNR 可由下式 1.1 算出： 

dBN

V
V

V
V

SNR

N

LSB

REF

rmsonquantizati

rmswave

76.102.6)2
2
3log(20

)
12/

22/log(20)log(20
)(

)(sin

+==

==

 (1.1) 

二、 超頻取樣： 

以上介紹了量化以及 SNDR，為了要提升 SNDR 大小，常用的一種技術

便是超頻取樣。為何超頻取樣能夠有效增加 SNDR？首先我們假設量化過程

以及電路中所產生的雜訊為白雜訊(White Noise)，也就是在各個頻率皆有

相同的能量密度，並且能量的總和為一定值。對於一頻寬為 f的訊號源，

經由取樣頻率為 sf 的取樣過程之後，在頻譜上的能量分布可用下圖 1.4.2

表示，X為平均雜訊能量密度的大小： 
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Frequency
BW

Noise Level
= N

fS  
圖 1.4.2 未經過超頻取樣訊號的能量頻譜密度分佈情形 

Frequency
BW

Noise Level
= N/M

M*fS
 

圖 1.4.3 經過 M倍超頻取樣訊號的能量密度分佈情形 

 

由圖 1.4.2 可以看出有一個主要頻率即為訊號成分，而底下斜線部份

為雜訊，雜訊部份的總和約為 Xfs ∗ ，接下來經過Ｍ倍的超頻取樣之後，

因為之前題及雜訊的能量總和會是一個定值，所以： 

)/()(constant MXfMXf ss ∗∗==∗  

因此平均雜訊能量密度的大小會變成原本的 M/1 ，在頻寬內的平均雜訊能

量密度將會成反比的降低，使得 SNR 上升，如圖 1.4.3。 
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三、 降頻濾波： 

由上面段落可知超頻取樣理論上可成反比的降低頻軍雜訊能量密度，

不過因為雜訊的總和能量不變，所以我們必須加上一個頻寬為 f的低通濾

波器，將頻寬以外的部分去除，同時做降頻的動作將訊號回覆成原本的取

樣頻率，示意圖如下： 

BW M*fS
~~

Noise Level
= N/M BW

BW

Noise Level
= N/M

Decimation
Filter

 
圖 1.4.4 降頻濾波 

 

四、 三角積分調變： 

最後要簡介的是三角積分調變方法，此調變法是把高解析度的訊號使

用脈衝密度調變(Pulse-Density Modulation,PDM)轉換成低解析度訊號的

方法，透過選擇適當的雜訊轉換方程式(Noise Transfer Function, NTF)

訊號轉換方程式(Signal Transfer Function,STF)，此調變器將會把調變

過程中產生的平均量化雜訊在頻譜上轉移到相對高頻的地方，並且配合之

前介紹的超取樣與降頻濾波的技術，可以顯著的增加訊號對雜訊比。三角

積分調變法的精神如下圖所示： 
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u[n]

e[n]

y[n]

e[n]

-
quantizer

 
圖 1.4.5 預先誤差補償 

如圖 1.4.5，當我們用低解析度量化器(quantizer)把高解析度輸入訊

號 ][nu 作低解析度的量化動作(如一位元)時，可以視為在量化過程當中加

入一個很大的量化誤差(quantization error) ][ne ，如果我們能夠捕捉此

種誤差並且在量化之前預先加以去除，可以使得量化之後的訊號仍保有一

定程度的訊號對雜訊比。而一個實際可行的方法是把前一次的量化誤差預

先去除。 

u[n] y[n]

e[n]

-
quantizer

Z-1

-
 

圖 1.4.6 一階三角積分調變器 

 

把量化誤差預先去除的方法如圖 1.4.6，量化後的輸出訊號 ][ny 減去

量化前的輸入訊號 ][][ neny − 等於量化雜訊 ][ne ，將此雜訊與輸入訊號預先

做消除並經過一個延遲之後再量化的電路，即為一階三角積分調變器。時

域與頻域上分別可以表示為下兩式(1.2)、(1.3)。 

])1[][(]1[][ −−+−= nenenuny  (1.2) 

)1()()()( 11 −− −⋅+⋅= ZzEzzUzY  (1.3) 
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因此對於訊號而言，訊號轉換函式為 1−z 而有著大小不變相位延遲的輸

出響應；對於量化雜訊而言，雜訊轉換函式等於 )1( 1−− z ，為一個在低頻有

零點的高通濾波器，具有把量化雜訊成份往高頻做雜訊塑形

(noise-shaping)的效果。另外相對於雜訊轉換函式為
nz )1( 1−− ，n階的三

角積分調變器而言，在頻寬內的雜訊功率可由下式 1.4 求出： 

122
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12

1
1212
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1212
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VdfzEP b
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π

π

 (1.4) 

其中 bf 、 sf 、 RMSE 、 LSBV 、n、OSR 分別為頻寬、取樣頻率、量化雜訊

功率方均根植、最小量化刻度、雜訊轉換函式階數、超取樣頻率。由式 1.3

觀察可知：增加 LSBV/1 、OSR 以及階數 n可以有效降低頻寬內雜訊功率。 

因此使用三角積分調變器搭配超頻取樣與降頻率波，以圖 1.4.7 表

示，通常會有三個步驟：(1)把訊號經過超頻取樣，如圖 1.4.2 與圖 1.4.3

降低頻寬內雜訊提高取樣訊號品質(2)將取樣後的信號輸入三角積分調變

器，其中的 1-bit 量化器會加入許多量化雜訊，三角積分調變器會把這些

雜訊塑型到高頻的部份，降低頻寬內雜訊大小(3)調變後的訊號經過特定系

統（如一個轉移函數為 1的類比數位轉換器）之後，在系統輸出級接上一

降頻濾波器，能夠濾除頻寬外雜訊還原頻寬內的訊號。 
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圖 1.4.7 三角積分調變器搭配超頻取樣與降頻濾波操作 
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1.5 待測 Δ-Σ 類比數位轉換器之介紹 

 

如同本章第二節所提及，為了要搭配使用內建自我測試電路，我們必須要將

待測物增加DfDT電路，而此部分先前已經由我的指導老師交大電控系洪浩喬教授

完成。此篇於2007年在TVLSI期刊發表之研究成果[1]使得一個基於三角積分調變

技術的類比數位轉換器能夠在加入極少開關與控制電路的情況下，接受數位訊號

當作測試輸入，以下將簡介其工作原理與優點。 

 

 

圖 1.5.1 具有數位可測性設計之二階Δ-Σ類比數位轉換器 

 

如圖1.5.1所示，此待測物為一加入數位可測性設計之二階⊗−©類比數位轉

換器，灰色陰影區塊(S1~S5 & SA~SE)代表新增的數位可測試設計電路。整個經

過數位可測性設計過後之電路在接受內建測試的時後，會如同一個包含有1-bit

之D/A converter、一個類比數位轉換器、與一個類比響應擷取器(analog 

response extractor, ARE)之電路一般工作。 
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基本上此電路由兩個疊加的積分器與一個比較器所組成。整個電路可分為兩

種操作情形：普通模式與工作模式。兩種模式由測試控制訊號T切換，第一級積

分器也就是左方灰色陰影部分在不同模式下其中的開關會相對應變化。當在普通

模式時，訊號T會被設成邏輯0，數位激發測試訊號 BSGD 會被設成邏輯1，因此S1~S5

五個開關會關閉，輸入 ASGV 由SA~SD開關經電容CS1+與CS1-取樣送到後級正常工作。 

而在工作模式時，訊號T將被設為邏輯1，開關SA、SB、SE關閉。在相位 1Φ 時

電容 +1SC 與 +1SC 會先取樣VREF，而在相位 2Φ 時會把先前取樣的電荷根據數位激發

測試訊號 BSGD 的值，經由開關S3、S4、SC、SD決定如何轉移到電容 +1IC 與 −1IC 上。

因此整個第一級電路可以看作1-bit的數位/電荷轉換器(digital -to-charge 

converter)，而1-bit兩點決定轉換曲線的特性讓此架構沒有任何的非線性效應。 

此設計的特點在於重複使用待測物本身具備的元件，例如有操作放大器、電

容、比較器以及大多數原本的開關。這項特點帶來了以下幾項的好處： 

(1) 低成本效益：對於此架構來說，額外的成本負擔只有五個開關與負責

控制相位的時脈操作電路。 

(2) 高測量精準度與錯誤覆蓋率(fault coverage)：除了SA、SB、SE這三

個開關之外，其餘所有元件在測試時都有充分的在運作當中。所以此

數位可測性電路在測試時可以測出大部分元件是否正常工作或是有錯

誤(開路或短路等等)。除此之外如果發生效能參數上的錯誤，例如放

大器之開迴路增益、單一增益頻寬、位移誤差、電容不匹配效應、開

關電路的時脈滲入效應、電荷重新分配效應等等，在普通模式與測試

模式時幾乎完全相同並且都會發生，因此可以達到很高的測量精準與

錯誤覆蓋率。 

(3) 具有全速測試的能力：由於在普通模式與測試模式時，最具有影響電

路特性的元件，也就是操作放大器，都有相同的操作環境，所以並不

需要為了為待測物做測試而把工作頻率調低。 

以上許多優良的特性，讓我們若借助該電路架構當做整個內建自我測試系統
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的待測物，可以更真實的驗證所提出的內建自我測試電路是否有應得的效益，而

以下小節將會對待測物與內建自我測試電路的整體運作關係與規格做簡單介紹。 

 

1.6 自我測試電路之整體架構及規格 

 

簡如下圖所示為待測物端之整體架構圖，除了以圓角狀方塊表示的待測物本

身、其餘方形方塊皆是為了實現內建自我測試而增加的數位電路：由激 
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圖 1.6.1 待測物端整體系統架構圖 

 

發訊號源、輸出響應分析器與控制模組組成的的BIST電路、以及客製化

(customized)的wrapper與使用者端做溝通的通用無線通訊模組。 

當電路在正常工作模式下即把左方的類比訊號轉換成數位訊號輸出。而在測

試模式時，系統關閉類比輸入，wrapper把通訊模組接收到的指令以及測試資料

傳送給BIST的控制器，BIST便開始給予激發訊號源頻率以及振幅等參數並且送入
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1-bit的PDM訊號給待測物產生輸出響應，之後響應分析器同時接收到輸出響應以

及激發訊號源產生的36-bit參考訊號(reference signal)便可以計算出待測物的

偏移誤差(offset)、主訊號能量係數( SA , CA )、以及雜訊與諧波失真能量(power 

of noise plus harmonic distotion)。 

下表1-1為本論文探討待測ADC與BIST之系統規格，此為一可用於音頻處理之

ADC，其工作取樣頻率為6.144MHz，超頻取樣比為128，頻寬為24kHz，訊號對雜

訊與總諧波失真比為76dB。一般而言，測試訊號輸入源必須比待測物精準十倍以

上，所以以此SNDR最高為76dB左右的ADC而言，給予的輸入測試訊號SNDR最小需

求約為96dB，另外輸入的測試訊號的頻寬也必須在24kHz的範圍之內皆能保持

96dB的SNDR。 

 

表 1 - 1 待測 ADC 與 BIST 之系統規格 

Δ-Σ ADC 系統規格 

系統工作取樣頻率 6.144MHz 

超頻取樣比 128 

訊號頻寬 24kHz 

訊號對雜訊及諧波失真比 ≦76dB 

BIST 系統規格 

訊號頻寬 24kHz 

訊號對雜訊及諧波失真比 ≧96dB 
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1.7 論文章節組織 

 
本章節說明了研究 BIST 的動機與目的，並簡介了 BIST 電路的工作方式與系

統架構來測量待測 ADC 的 SNDR 效能參數。接下來的第二章，將先回顧各種 ADC 測

試的重要規格參數以及其傳統上使用的測量方法，接下來檢視過去用於內建自我

測試電路測量 SNDR 的方法並介紹兩種使用此理論實現的架構，最後將兩者比較

並說明其尚可改進之處。接著在第三章，針對過去方法所不足之部分，引出本論

文之主要核心 — Sinusoidal-Minimum-Error (SME) Based BIST Scheme 的運

算原理，並且介紹當做測試訊號激發輸入的數位弦波產生器，以及如何使用補償

增益來大幅提高弦波產生器原本的不足頻寬，最後列出實現此 SME BIST 所需之

電路元件。再來便由本章提出之模型來設計我們的 BIST 電路，探討 SME BIST 

Scheme 電路可以加以簡化參考弦波訊號產生器來節省晶片面積的研究，來提出一

個更具成本效益比的 BIST 電路基礎模型，並且對於簡化參考弦波訊號產生器產

生之偏移誤差累積的問題，提出不需要過多額外電路便能夠改善消除至可接受範

圍的方法，最後介紹 BIST 電路運算步驟與完整測試流程圖。第四章會對本章第

三小節所介紹之經濟部科專計畫 HOY 無線測試平台計畫做更詳細的介紹，並且著

重在 wrapper 電路與 BIST 電路之間簡單的 I/O 入關係。。第五章將會有根據第

三章架構搭配第四章介紹之無線測試平台把以 Verilog code 實現的電路燒錄在

FPGA 板上與待測 ADC 做測量分析。最後在第六章，討論本論文之成本效益與電路

仍可改進的架構部份，來做一總結。 
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第二章 回顧Δ-Σ ADC 之內建自我測試

方法 

 

在進入最重要的第三章節之前，我們將在第二章先回顧對於一個 ADC 測試而

言，不同目標效能參數所使用的不同測試理論，接下來檢視過去用於計算出其中

最重要的效能參數(SNDR)的各種自我內建測試方法，並且加以比較分析，點出之

前使用內建自我測試系統方法的各種設計難點以及在測試上的不足性。由於內建

自我測試除了精準度之外，會著重在該電路是否能擁有良好的成本效益比，因此

設計成本與當成內建自我測試的適合度是我們的第一優先考量。 

 

2.1 普遍 ADC 之重要效能參數測試 

 
類比與混合測試電路(Analog and Mixed-Signal, AMS circuits)常在 SOC

系統中佔有最關鍵的地位。AMS 電路有著各種可能的電路架構設定，因此其測試

方法需要非常詳細的客製化。對於極能代表類比電路性質的 ADC 而言，依照不同

設計與應用大致可將測試種類分為直流參數測試(DC Parameter Testing)與交流

參數測試(AC Parameter Testing)，而測試方法所使用之理論也大致可分為基於

時域(time-domain based)與基於頻域(frequency-domain based)兩種不同的分

析方式，以下將分成三個部份，前兩部份就兩種不同測試種類加以簡介，第三部

份將會做總結並且決定內建自我測試的方向： 

一、 時域測試(直流參數)： 

廣義的如輸出輸入電壓電流、偏移誤差(offset error)、阻抗匹配

(impedance)，或是其他更詳細的參數，例如放大器的開迴路增益

(open-loop gain)、電壓調節器的負載調節(load regulation)等皆屬於直

流參數測試所涵蓋的範圍。而 ADC 在直流參數測試中較重要的且複雜的兩
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項測試分別為微分非線性誤差(Differential Nonlinearity Error, DNL)

與積分非線性誤差(Integral Nonlinearity Error, INL)，此兩項非線性

誤差代表在輸入電壓從零到滿刻度間的中間特性誤差，也就是實際值與理

想轉換曲線之間的偏移量。如下圖 2.1.1 所示為一 ADC 之輸入電壓 iV (以

LSBV 乘以量化後之數位輸出碼表示)與數位輸出碼(以最低有效位元 LSB 表

示)之對應關係圖，(a)為理想轉換特性曲線，(b)為實際轉換特性曲線。DNL

表示的意義為當輸出數位碼每增加一個最低有效位元的量時，對應輸入所

需增加的電壓大小與理想應增加之 1個 LSBV 大小相差之值；INL 則代表對

應於同一特定之數位輸出碼的情況下，實際所需輸入之電壓與理想轉換曲

線上電壓相差值。 

 

 
圖 2.1.1 DNL 與 INL 非線性誤差 

 

而在現今 IC 產業界測量以上類比數位轉換器靜態參數最常使用也極

有效率的方法便是使用柱狀圖機率分布法(histogram)。柱狀圖機率分布法

又名為編碼密度測試(Code Density Testing)，是一種藉由紀錄類比數位

轉換器量化輸出碼來加以統計分析的測量方式。根據紀錄一個類比數位轉
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換器所有的輸出碼，我們可以統計給予不同電壓輸入時，對應輸出數位碼

佔整體輸出碼的比例，或是使用相關的數學軟體去加以分析便可以得到此

類比數位轉換器的特性參數。通常在使用此種測試方法時最常輸入的測試

訊號為斜坡(ramp)函數與弦波(sine wave)函數，藉由此兩種輸入可以從柱

狀圖得出許多有效的資訊。舉例，給予如下圖 2.1.2 左方的斜坡輸入時，

對於待測轉換器以 LSBV 區分的各個不同區段的量化電壓而言，由於輸入波

形斜率固定，單位時間被內量化成同一數位碼的個數應該一致，所以理論

上右方每個對應輸出碼的次數應該是完全相同的。 

 

Time (t)

Input
ramp

Output Code

Histogram

 
圖 2.1.2 斜坡輸入測試訊號與理想輸出柱狀圖 

 

相對於斜坡函數而言，如圖 2.1.3 弦波函數的輸出柱狀圖會呈現一個

碗形，這是由於弦波在一個週期不同區域單位時間內出現的數位碼個數並

不一致，在斜率絕對值較小的波峰波谷出現的個數會大於斜率絕對值較大

的地方。 
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Histogram

 
圖 2.1.3 弦波輸入測試訊號與輸出柱狀圖 

 

若是在單一晶片上實現柱狀圖機率分布法需要有：(1)具備多功能的數

學運算邏輯單元(Arithmetic Logic Unit)(2)大量的記憶體(3)較複雜的控

制電路。這是因為當使用柱狀圖機率分布法時，需要比對記錄下來的資料

與理想的柱狀圖資料去做運算，因而，我們需要兩個記憶體單元來儲存理

想柱狀圖與實際柱狀圖，而每個記憶體單元的大小會與 n2 成正比，n為待

測類比數位轉換器的有效位元(Effective Number of Bits,ENOB)。最後還

需要一個操作整體電路工作流程的控制單元。 

 

 
圖 2.1.4 基於柱狀圖演算法之測試電路方塊圖 
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二、 頻域測試(交流參數)： 

頻域測試對應到一個電路的交流參數，像是電路的頻寬、相位、(諧波)

失真、雜訊等等都是交流參數。而評量這些參數對電路造成的總和影響，

通常可以用訊號對雜訊比(Signal to Noise Ratio,SNR)，訊號對雜訊與總

諧波失真比(SNDR)，與無雜散動態範圍(Spurious Free Dynamic 

Range,SFDR)來當作效能標準，其中又以可以算出類比數位轉換器有效位元

的訊號對雜訊與總諧波失真比最為重要。有效位元 N之計算方法如下式： 

02.6
76.1−

=
SNDRENOB  (2.1) 

以上這些交流參數在大部份應用上常比直流參數來的更重要，然而卻

無法像直流參數那樣可以容易直接顯示許多時域的資訊，我們需要一種可

以對待測物直接看出這些非理想效應的表示方法，因此，把輸出響應在時

域上的資訊使用快速傅立葉轉換(Fast Fourier Transform, FFT)表示成不

同頻率大小對應能量密度的圖形是一個有效的辦法。 

使用快速傅立葉轉換做測試是基於離散傅立葉轉換 (Discrete 

Fourier Transform, DFT)改良的快速演算法，離散傅立葉轉換告訴我們，

使用與離散傅立葉級數(Discrete Fourier Transform,DFS)類似的性質：

把一段取樣過後的訊號拓展成無限長度時間軸上的週期性訊號，經由轉換

表示成頻譜上一連串不同頻率成分(正弦波與餘弦波或其指數形式

knNje )/2( π ，頻率為 nN */2π 的整數倍，N為取樣點個數)累加的和。如下式

2.2， ][nx 為取樣過後的訊號，序列 ][kX 為不同頻率成分對應的係數，也

就是 ][nx 經DFT轉換後在頻譜上的展現，另外式2.3為 ][kX 的DFT逆轉換： 

∑
−

=

=
1

0

)/2(][][
N

k

knNjekXnx π
  (2.2) 

∑
−

=

−=
1

0

)/2(][][
N

n

knNjenxkX π
  (2.3) 

而快速傅立葉轉換可以降低原本 DFT 的龐大運算量，觀察式 2.3 可發

現計算每一點 ][kX 值需要 1−N 次的複數乘法，所以對於 N點的 ][kX 值需
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要 )1( −∗ NN 次的運算量。根據 FFT 的原理，並且利用 NW 的對稱性，若 N

為 2的倍數，我們可以把 ][nx 分為基數與偶數部份去計算 ][kX 如下式 2.4： 

)/2(

1)2/(

0

2
1)2/(

0

2

][][

]12[]2[][

Nj
N

k
N

N

r

rk
N

k
N

N

r

rk
N

eWkHWkG

WrxWWrxkX

π−

−

=

−

=

=+=

++= ∑∑
 (2.4) 

因此針對八個點的離散富立葉轉換可簡化成下圖： 
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圖 2.1.5 八點分成兩個四點的 DFT 運算圖 

 

由上運算圖可看出，相較於原本的 )1( −∗ NN 次乘法，拆解後的圖形

只需要 NNN +−∗∗ )12/()2/(2 次的乘法運算，因此只要對 N大於 2而言

使用拆解後的方法便可以有效降低運算量。 

因此若 N為 2的冪次方便可以把取樣後的點繼續拆解成 N2log 個兩點

的 DFT 的加乘的和。配合著 NW 的週期性，便可導出如下 2-6 快速富立葉轉

換圖： 



 23

x[0]

x[2]

x[4]

x[6]

x[1]

x[5]

x[3]

x[7]

X[0]

X[1]

X[2]

X[3]

X[4]

X[5]

X[6]

x[7]

W0
N

W0
N

W0
N

W0
N

W0
N

W0
N

NW2

NW2

-1

-1

-1

-1

-1

-1

-1

-1

N

N

W1

W3

NW2

W0
N

-1

-1

-1

-1

 
圖 2.1.6 使用 FFT 得到之八點運算圖 

 
觀察上圖可知，FFT 所需的乘法運算量為 NN 2log ，對於較大的 N值而

言，甚至可以省下數十到數百倍的運算量(例如 N=1024，原本 DFT 與 FFT

便相差了約一百倍的乘法運算)。 

如下圖 2.1.7，與柱狀圖機率分布法類似，要使用基於快速富立葉頻

譜分析方法當做內建自我測試時，給定一組輸入測試訊號，把輸出數位碼

暫存在記憶體當中爾後加以運算。而 FFT 分析方法的自我運算同樣也需要

一組記憶體來儲存待測 ADC 取樣後的資料，此記憶體大小與待測 ADC 位元

數和取樣點數成正比。 
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圖 2.1.7 基於 FFT 演算法之測試方塊圖 
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三、 總結： 

無論是基於時域或是基於頻域的 ADC 測試方法都有重要的應用以及精

準的測試結果，但是對於內建自我測試系統而言，成本的考量是最重要的

問題，在許多特定的狀況下甚至可以為了節省晶片面積做出犧牲(例如頻寬

或解析度)。而使用柱狀圖機率分布測試法與使用快速富立葉轉換來得到

ADC 的效能參數皆存在著需要使用大量且與資料量成正比的記憶體面積負

擔，對於 FFT 而言更需要一個強而有力的數位訊號處理器，在目前的 IC

產業之中，除非這些記憶體單元與龐大的運算處理器在待測物或是 SoC 系

統中有其他必須的用途，否則額外增加的硬體面積將會佔去晶片大部分的

可用空間。 

另外，在之前兩部份並未詳細提及的測試訊號輸入部分，在自我測試

電路系統中通常佔有很大的面積比例。因為許多的待測 ADC 並無法像本論

文所研究的對象具有數位可測性的設計，要不使用外部的類比測試訊號輸

入，直接在電路內產生高品質的弦波訊號並且能夠調整振幅、頻率的類比

測試訊號是非常困難的。使用外部數位訊號加上內置的類比數位轉換器去

產生測試訊號是一個可行的辦法，但是前提是必須保證此轉換器先能正常

運作，因而又增加更多的測試成本。 

下表 2-1 把之前所提及的 ADC 常用兩種測試方法做一總結，可以看出

兩者區別在於測試參數不同的部份。雖然兩種測試方法都能有效的得到效

能參數，但是對於大部分的Δ-ΣADC 而言，SNDR 往往是效能 
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表 2 - 1 不同 ADC 參數測試方法之比較表 

 柱狀圖機率分布法 

(Histogram) 

快速富立葉轉換 

(Fast Fourier Transform) 

準確程度 精準 精準 

硬體元件 
大量記憶體與複雜的數學

運算單元 

大量記憶體與數位訊號處

理器 

測試速度 慢 慢 

測試參數 
靜態參數 

(SNR,SNDR,SFDR) 

動態參數 

(INL,DNL) 

 

決定性的指標，而柱狀圖機率分布法並無不適用於得到動態參數，因此本

論文將會研究探討對於一個有數位可測性設計的三角積分類比數位轉換器

的 SNDR 自我測試方法。下一小節將會介紹其他研究學者之前所提出的解決

方法，並且加以比較分析。 

 

2.2 從時域演算法獲得動態參數之自我測試方法 

 
如同前一小節第二部份所提及，由頻域獲得 ADC 的 SNDR 等動態參數是精準

且方便的方法，這是因為我們對一段有限長度等於 N的樣本資料做轉換之後獲得

了其在頻譜上 N點的能量頻譜密度圖。如下圖 2.2.1 所示，給待測物輸入一個

1kHz，振幅為 0.5 滿刻度值(full-scale)的弦波訊號，對其量化後的輸出做 FFT

分析。圖中看似連續的頻譜由 N點的離散資料所構成，由這些資料得到 SNDR 等

等參數非常容易，只需把圖 2.2.1 上各頻率分量所需的點相加便可輕易算出雜訊

與總諧波失真( NTHDP + )的能量與主要頻率的能量大小。這方便的計算卻同時也限

制了 FFT 演算法在內建自我測試設計上的應用。這是因為在 NTHDP + 累加完成之前，

要計算不同頻率分量上的每一點大小都需要時域上所有取樣的點來完成 FFT，因
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圖 2.2.1 目標待測物的輸出能量密度頻譜圖 

 

此如同前述，一個與待測 ADC 轉換位元乘上取樣點數大小成正比的記憶體區塊勢

必要在電路當中使用。 

為了要簡化之前運算 NTHDP + 所需的硬體，因此從之前研究人員的文獻參考，

可以得出一種直接由時域的現有資料獲取頻域上所有雜訊與總諧波能量累加的

和，此種技巧稱作控制弦波密合法(Controlled Sine Wave Fitting,CSWF) [2]。

控制弦波密合法最主要的精神是利用現有的測試訊號產生器生成一組參考訊

號，調整參考訊號來與待測 ADC 輸出響應密合而計算量化及其他非理想效應造成

的雜訊等等的能量大小，其介紹如下： 

當我們用 )( mfP 表示頻率 mf 對應的能量功率大小時，從頻譜上 M點的能量分

布資訊要獲得雜訊與諧波失真的功率總和使用了下式 2.5 

frequencytestffPfP
M

P xx

M

m
mNTHD =−= ∑

=
+ )()(1

1
 (2.5) 
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而在 CSWF 演算法當中，提出了在內建自我測試系統上使用時域得到 NTHDP + 的

方法，與使用 FFT 最大差別就是把整數週期內的輸出響應減去其中主頻率的大

小，接下來剩餘的部份 ][ Tnres ∗ 即為雜訊與總諧波，爾後直接平方累加然後取平

均值，如式 2.6 

periodsamplingTTnres
N

P
N

n
NTHD =∗= ∑

=
+

1

2][1
  (2.6) 

整個 CSWF 演算法可用下圖 2.2.2 表示：(1)首先將測試訊號 ][ni 輸入待測 ADC 

(2)為了要得到輸出響應 ][nx 剩餘的 THD+N 的部份，必須找出輸出響 
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圖 2.2.2 控制弦波密合法演算過程示意圖 
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應中主頻率與原始輸入訊號的的偏移誤差、增益誤差、相位誤差(3)找出誤差之

後，把資訊交給訊號產生源，再製一個無誤差(error-free)的基準訊號 ][nxEFR (4)

根據此基準訊號與輸出響應相減的結果便可得到如同(5)中 THD+N 在取樣時間點

上分布的情形 ][nr ，由於再製此無誤差訊號如同找出一個與輸出響應大小頻率相

位相同，但沒有雜訊的訊號來做密合的動作，因此被稱作控制弦波密合演算法。

數學表示式如下： 

erroroffseterrorgainerrorphaseninxERF __]_[][ +∗+=  

][][][ nxnxnr EFR−=  

∑
=

+ =
M

m
NTHD nr

M
P

1

2 ][1
 

使用 CSWF 可帶來最主要的好處便是我們只需要數個固定的暫存器，來儲存

單筆輸出響應的資料以及訊號產生源體提供的基準訊號來給減法器、乘法器、累

加器去做運算。每當時域上一筆 THD+N 的資料計算完畢送至累加器之後，便可以

把該筆資料丟棄，而這些暫存器的大小完全不會隨著取樣點的增加而增加。 

如下圖為 CSWF 作者提出之電路測試架構，其中需求的測試與基準訊號產生

源並不是一個內建的電路，而是把三角積分調變器產生的 PDM 後級加上簡單的二

階 RC 低通濾波器來達成，利用三角積分調變器可以用較高的超取樣比把有效訊

號頻寬變窄的優點，能夠讓後級的 RC 濾波器變的容易設計。此電路實現 CSWF 讓

主頻率弦波密合減去的方式是把相同測試頻率的基準訊號乘上輸出響應對測試

訊號振幅的比值，經過相位補償器來產生無誤差的基準訊號，交給能量估算器

(Power Estimator)運算。 
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圖 2.2.3 CSWF 之測試電路架構圖 

 

雖然此架構能夠大大節省記憶體的使用，但是外接的訊號產生器為類比訊

號，必須考慮到雜訊干擾的問題，在實際測試當中也必須儘可能的靠近待測 ADC，

由此可以看出外部的訊號輸入源所帶來的測試不便也不容忽視，因此下一小節將

介紹兩種根據 CSWF 演算法研究的內建自我測試系統，低成本且足夠精準度的內

部測試訊號產生方法可以改善外部測試訊號輸入的問題。 

 

2.3 兩種使用 CSWF 演算法之內建自我測試架構 

 
無論是使用何種方法測試待測 ADC，通常最重要的是要解決測試訊號與用來

計算的參考訊號精準度問題，測試訊號的產生有很多種，如數位頻率合成(Direct 

Digital Frequency Synthesis, DDFS) [5]或是無損式數位濾波積分器(Lossless 

Discrete Integrator Biquad Filter, LDI Biquad Filter) [6]。數位頻率合

成有著極高的精準度，不過其實現方式需要藉由查表來得到結果將會耗費龐大的

硬體面積。而無損式數位濾波積分器架構當中所須要的兩個並列乘法器

(parallel multiplier)也是硬體負擔的主要原因。以下將介紹兩個同樣都是依

據 CSWF 演算法，但利用不同訊號產生技巧所提出的內建自我測試電路架構： 



 31

一、 以直接數位頻率合成來實現 CSWF 演算法： 

文獻[7]中提出了使用查表方式來實現訊號產生器的方法，由於在

CSWF 演算法最後一步計算 NTHDP + 時需要兩個訊號源：一個給予待測物的激

發測試訊號，另一個用來當作參照的基準訊號，如果使用查表的方式將會

需要兩個很大的記憶體區塊，因此在下篇文獻[8][9]中假設待測物為一個

應用在立體音具有左右兩個單元的 Δ-Σ ADC。如下圖2.3.1，每一個Δ-Σ ADC

由 Δ-Σ 調變器與濾除高頻雜訊的降頻濾波器所組成，因此我們可以在測

試右聲道的 ADC 時利用左聲道閒置的降頻濾波器產生基準訊號，反之亦

然。如此一來可以大幅降低所需儲存記憶的面積。 

 

 

圖 2.3.1 直接數位頻率合成實現 CSWF 演算法架構圖 

 

此待測 ADC 最高頻寬為 22.05kHz，取樣頻率為 12.288MHz，在正常工

作模式下，二階的Δ-Σ調變器把輸入訊號轉換成 1-bit 的位元流，然後交給

四級的數位降頻濾波器把頻帶之外的雜訊濾除，產生最高 16 位元精準度的

輸出。而在測試模式時，一段存在位移暫存器中的單一位元流資料週期性

的重複輸出，來提供 19 位元精準度的測試輸入。而為了要讓待測 ADC(左

聲道或右聲道)能夠接受到類比的輸入，作者做了與本論文待測物近似的數

位可測性設計：利用大部分類比設計中常會有的電路-帶隙參考電壓源

(bandgap reference voltage)，來把單一位元流資料轉換成類比的輸入給
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待測 ADC。並且在同一時間把一樣的位元流資料輸入給另一聲道的降頻濾

波器，因此產生了具有 19 位元精準度的基準訊號。由於二階的待測 Δ-Σ 

 ADC 其相位偏移是已知的兩個時脈週期，因此只需要簡單的運用兩個 1位

元的暫存器便可以調整輸出響應訊號與基準訊號的相位差，省去 CSWF 演算

法中麻煩的相位偵測步驟。 

而最重要的訊號產生過程，作者使用了 2252 個 1 位元的暫存器來保存

輸入測試訊號，使用暫存器的好處是可以先在外部運用軟體設計高階的

Δ-Σ 調變器得到非常高精準度的測試訊號之後再輸入電路內部。而測試輸

入訊號的頻率必須滿足同調性取樣(coherent sampling)，可由下式 2.7

算出： 

)(5456
22521

Hz
ff samplingstimulus ==   (2.7) 

讓周期數越低可以等倍數的降低資料暫存器的使用，因此等於 1是最好的

選擇。接下來的步驟，就遵循著(1)計算偏移誤差(2)計算增益誤差(3)計算

雜訊能量，等等步驟進行。 

作者提出的架構雖然可以讓輸入訊號達到極高的準確程度，但是整個

架構卻具有一些未盡如人意的缺點。首先，此架構假設了待測物 ADC 在測

試模式運作時具有額外閒置的降頻濾波器，大多數實際應用中並不是非常

幸運的擁有此條件，因而對於許多普遍的 ADC 而言必須還要再把降頻濾波

器的額外成本考慮進去。第二，觀察 2.7 式可發現，要測試 ADC 對較高頻

輸入的性能表現只需使用較少個數的資料暫存器(例如 10912Hz 的測試訊

號僅需使用 1126 個暫存器)，但是若要偵測 ADC 偏低頻(一般語音系統最重

視的頻帶約在 1~5kHz 之間)的表現便需實際地增加暫存器的個數。因此系

統硬體負擔會隨著測試頻帶最低頻的範圍增加而增加。第三，作者在計算

輸出響應振幅來產生密合後的基準訊號時，使用了下列兩式：  

∑
=

⋅⋅⋅⋅=
N

i
refout

ref

iSiS
AmpN

Amp
1

][][112  (2.8) 



 33

DCiS
Amp

AmpiS ref
ref

fittedref +⋅⋅= ][1][_  (2.9) 

其中 Amp、 refAmp 、N 、 ][iSout 、 ][iSref 、 ][_ iS fittedref 、DC 分別為振

福、基準訊號振幅、取樣點數、ADC 輸出響應訊號、基準訊號、密合過的

基準訊號。可以得知在計算密合訊號的同時必須使用除法的架構，因此除

了本來就必須使用的並列乘法器之外又多了一個除法器，除法器的架構在

自我內建電路當中通常會佔有不少大小的晶片面積，因而極少採用。第四，

作者實際測試時使用了如下圖 2.3.2 的環境，在最後應用 CSWF 演算法時並

非使用真正的內建測試電路，而是把測試資料存起來之後使用 Matlab 數學

軟體來實現，此種測試方法會造成測試時間的拉長，雖然只需要使用便宜

的數位測試機台便可進行測試，但並且無法直接得到效能參數，仍然需要

對輸出資料作額外的分析，後段的操作與 FFT 演算法並無太大不同。 

 

 
圖 2.3.2 直接數位頻率合成實現 CSWF 演算法實際測試環境 

 

二、 以無損式數位濾波積分器來實現 CSWF 演算法： 

由上篇論文可知，對待測 ADC 進行自我測試所遭遇到最大的問題幾乎

都來自於測試訊號源的產生，而本段所要介紹的另一種實現方法是本實驗

室學長根據原始 CSWF 作者提出之理論的研究成果[3][4]。其使用兩個簡單

的內建數位震盪器能在電路進行測試時同時提供輸入測試訊號與輸入基準

訊號，以更低且固定的電路面積成本，在理論上達成頻寬內任意頻率、振

幅的測試。無損式數位濾波積分器的電路架構類似於一個由放大器與電容

電感組成的震盪器，(圖 2.3.3，其振盪頻率為 
LC

1
0 =ω )主要由兩個轉
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換方程式為 
)1(

1
1−− Z
 與 

)1( 1

1

−

−

− Z
Z

 的數位積分器所組成，如下圖 2.3.4 的

二階數位振盪器其特徵方程式為 

01)2( 2112
2 =+−+ ZaaZ   (2.9) 

 

Amplifier

 
圖 2.3.3 放大器與電容電感形成的震盪器 

 

Z-1
-a21

a12
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R2[n+1]

R1[n]R1[n+1]

R2[n]

Z-1
36

36

 
圖 2.3.4 二階數位振盪器 

 

求出此數位震盪器特徵方程式的兩個根，可以得到極點的表示為

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −± −

= 2
1cos

2,1

21121 aa
j

ez ，因此調整 12a 與 21a 的值來決定振盪頻率 inω ，

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −= −

2
1cos 21121 aa

inω ，而振幅與相位則由兩個暫存器的值來決定。除此之

外在迴路中加入一個二階的Δ-Σ調變器來簡化此數位震盪器所需的乘法

器，並且可同時將輸出的多位元數位弦波調變成待測 ADC 所需要的一位元
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PDM 訊號，詳細的數位振盪器設計方式將在之後硬體實現的單元中做介紹。 
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Register1
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+
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Fail

2

YREF

 
圖 2.3.5 以內建數位振盪器現 CSWF 演算法架構圖 

 

如上 2-15 電路架構圖，電路中主要包含兩個訊號產生源(BSG1 & BSG2)

與其他的估算器(振幅、相位、偏移、功率等等)，特別的是在原本待測Δ-Σf

調變器(MUT)與降頻濾波器之間插入多工器來從一般工作模式的狀態下或

是計算雜訊功率的測試模式做選擇。此電路工作模式如下：(1)BSG1 的測

試訊號輸入給待測 ADC，之後由偏移估算器求出偏移誤差量(2)將輸出響應

減去偏移誤差，由振幅估算器求出振幅大小(3)將振幅誤差送入 BSG2，直

接設定其輸出弦波振幅，並且經過相位補償器之後，與待測Δ-Σ調變器相減

得出時域上的雜訊與總諧波，經過降頻濾波器與偏移補償之後由能量估算

器求出功率大小。 

使用此架構所帶來的好處是可以輸入少量的測試設定訊號可以達成全

自動的自我測試，而不用像前述另一種演算法需要極大量的輸入與輸出資

料，大大的延長了測試時間。而每個內建數位振盪器理論上只需要 2.35k

個合成閘數(gate count)來產生任意想要的測試頻率。雖然有著上述優良
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的特性，但是由於該數位振盪器只使用了二階的Δ-Σ 調變器，頻寬內的雜

訊無法被濾除到足夠低的程度，使得迴路振盪的極點稍稍偏移了複數平面

的 Z單位圓，此情形隨著頻率增加而更嚴重，最後能產生足夠精準的輸出

只能到達 6kHz 左右。在 6kHz 的範圍之內，量測誤差與輸出 FFT 相減之後

的誤差平均只有 0.86dB。 

 

三、 比較與評估 

下表 2-2 為總比較表，可以看出使用數位頻率合成將不會遭遇到測試

訊號頻寬不足或是精準度不夠的問題，但可能會額外使用的降頻濾波器與

低頻所需增加的暫存器面積將給硬體成本負擔帶來潛在的威脅。而使用內

建數位振盪器無論在面積、測試精準度、動態範圍都比第一種方法來的更

為優良，但使用數位振盪器帶來優點卻也造成了頻寬遠遠不足的限制。 
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表 2 - 2 兩種不同 CSWF 實現方法之比較表 

 數位頻率合成 內建數位振盪器 

位元流長度 2252 218 

量測頻帶 5.5~24kHz 1~6kHz 

訊號產生器 2.35k/per 

輸出響應分析器 

11.5k 

(estimated) 5.6k 

測試誤差 <1dB <0.75dB 

動態範圍 Up to -12dB Up to -6dB 

測試時間 30ms 128ms 

總系統面積 >11.5k 11.9k 

備註 
總系統面積為估計值

不包含降頻濾波器 

量測頻寬與動態範圍

受限於訊號產生器 
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第三章 以 SME 為基礎之內建自我測試方

法 

 

CSWF演算法本身提供了良好的測試方式讓待測ADC藉由簡單的估算器便可以

得出雜訊能量的大小，但是測試訊號產生器是個始終存在的且最值得考慮的問

題，除此之外，使用 CSWF 演算法還有兩個需要注意的地方：(1)使用 CSWF 演算

法中有待克服的地方其中之ㄧ便是相位補償，雖然 Δ-Σ ADC 等具有固定相位延

遲的待測物有簡單的解決辦法，但是對於類比濾波器等等具有不固定相位延遲的

待測物便很難進行相位偵測與補償的動作。(2)CSWF演算法雖然可以測得待測ADC

的 SNDR 效能參數，但對於某些其他應用，如求出第二諧波、第三諧波能量功率

大小或是 SFDR、SNR 等等卻完全無法適用。因此，接下來要介紹本論文的主題：

以弦波最小誤差演算法為基礎之內建自我測試方法，配合著寬頻域型的數位弦波

產生器，可以在完整音頻的頻帶內，達成高精準度內建自我測試的目的，並且克

服 CSWF 演算法兩個根本性的不足點。 

 

3.1 弦波最小誤差測試方法 

 
回顧之前的 CSWF 演算法，當我們已知待測 ADC 測試訊號輸入頻率時，在輸

出端使用一個 Error-free 的訊號去密合輸出響應，相減得到雜訊在時域上的情

形。BOSER 在[10]中提出了可測試超取樣 ADC 的 SME 演算法，同樣的也是使用類

似弦波密合的技巧去得到一個主頻訊號，而最大的差異點有二：(1)SME 演算法同

時在時域上與頻域上做運算，由離散傅立葉轉換表示式求得輸出響應在頻域上主

頻的大小，並非如同 CSWF 演算法複製一個弦波來取得主頻訊號。(2)SME 演算法

明確定義了有限頻寬內各個倍頻諧波的表示式，因此我們可以根據不同輸入設定

求得各個倍頻上的分量。 

使用弦波密合器技巧時，必須要產生一個與輸入測試源無誤差的弦波來表示
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主頻率訊號，此弦波在 SME 演算法中也稱作模版(template)，而之前 CSWF 演算

法中對輸出響應 ][nx 所使用的模板為 ][nx
∨

，表示式如下： 

{ { { 444 3444 21
signal

in
offset

noise
residue

template
CSWF

TnAAnxnenxnx )cos(][][][][ 110 φω ++=+=
∨∨

  (3.1) 

由式 3.1 中可知，對於單一頻率輸入的輸出響應 ][nx 而言，CSWF 演算法把所有諧

波失真的分量以及待測 ADC 所產生的量化誤差、熱雜訊等等通通包含在一個殘留

誤差函數 ][ne 之中，模版只代表了主頻率本身的訊號(即偏移 0A 、振幅 1A、相位 1φ

等)。而在 SME 演算法中，用做密合的模板為一個包含主頻率弦波，且還加入了

k-1 項其餘部分倍頻諧波分量的函數 ][nx
∧

，如下式： 

 

{ {

{ ∑
=

∧

∧

+⋅+++=

+=

K

k tonesharmonictsignifican

kink

signal

in
offset

noise
residue

template
SME

TnkATnAAnx

nenxnx

2
110 )cos()cos(][

][][][

444 3444 21444 3444 21
φωφω

 (3.2) 

理論上，由於待測 ADC 所產生的非線性效應，在 3.1 式下方右邊第三項，k應該

有無限項，但事實上大部分的較高階諧波項其值過於微小，以致於在 DFT 頻譜上

他們的存在並不具有太多實質上的意義。因此在 SME 演算法中，模板包含的 K-1

項諧波分量將根據待測 ADC 的輸出響應以及使用者自訂的精確度做調整，殘留誤

差函數 ][ne 只包含了部份的諧波成分，而其他有意義的諧波則在 SME 演算法模板

中被清楚的定義出來。 

而由 2-1 節回顧可知，一段有限長度為 N的離散時間訊號 ][nx 可用離散傅立

葉轉換對表示，如下兩式： 

∑
−

=

=
1

0

)/2(][][
N

k

knNjekXnx π
  (3.3) 

∑
−

=

−=
1

0

)/2(][][
N

n

knNjenxkX π
  (3.4) 
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當 ][nx 屬於實數序列時，可以利用其 DFT 轉換 ][kX 與 ][ kNX − 共軛的特性，將

][nx
∧

表示成如同 3.2 的形式，進一步整理即為離散時間傅立葉係數的表示方法，

如下： 

{ {

{ ∑
−

= +

∧

∧

⋅+⋅+=

+=

1

1
0 )sin()cos(][

][][][

N

k tonesharmonicsignal

inkink
offset

noise
residue

template
SME

TnkBTnkAAnx

nenxnx

444444 3444444 21
ωω

 (3.5) 

(1) 上式中，可以根據需求自訂的 K-1 項的諧波分量在 DTFT 上由 N-2 項所取代，

並且把相位 kφ 展開之後表示成正弦與餘弦的形式，式 3.5 的第二項在 k=1 時

就是主頻率的大小， 1A 、 1B 可用求離散時間傅立葉係數的方式求得，並令

CAA =1 、 SAB =1 代表餘弦與正弦上各自的分量，總整理如下： 

 

(A) output response = template + residue noise 
= offset + signal + harmonics + residue noise 

{

{

noise
residue

N

k harmonics

inkink

signal

inSinC
offset

neTnkBTnkA

TnATnAAnx

][)sin()cos(

)sin()cos(][

1

1

0

+⋅+⋅+

++=

∑
−

=
444444 3444444 21

44444 344444 21

ωω

ωω

     (3.6) 

 

(B) signal tone 

)sin()cos( TnATnAtonesignal inSinC ωω +=        (3.7) 

 

(C) signal tone coefficients AS & AC 

∑

∑∑
−

=

−

=

−

=

−=

⋅=⋅=

1

0

1

0

1

0

][1][][

][)cos(2][)sin(2

N

n
AC

N

n
ACinC

N

n
ACinS

nx
N

nxnx

nxTn
N

AnxTn
N

A ωω

 (3.8) 
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(D) THD + N = output response - offset - signal 

[ ])sin()cos(][][ 0 TnATnAAnxnr inSinC ωω +−−=        (3.9) 

 

由上 3.8 與 3.9 式，SME 演算法是先從頻域上求得係數，得知主頻率在各時

間點上大小之後，利用與 CSWF 演算法一樣弦波密合的技巧來計算雜訊功率。因

此如下圖 3.1.1 所式，整個以弦波最小誤差為基礎的內建自我測試方法[11]主要

分為三個步驟：  

Step 1. 計算偏移誤差 

00

1

0
][][][1 AnxnxAnx

N
offset AC

N

n
−=== ∑

−

=
    (3.10) 

Step 2. 計算主頻率係數 SA 與 CA  

∑∑
−

=

−

=

⋅=⋅=
1

0

1

0
][)cos(2,][)sin(2 N

n
ACinC

N

n
ACinS nxTn

N
AnxTn

N
A ωω (3.11) 

Step 3. 計算雜訊與總諧波失真能量功率 

( )∑
−

=
+ −−−=

1

0

2
0 )cos()sin(][1 N

n
inCinSNTHD TnATnAAnx

N
P ωω  (3.12) 
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圖 3.1.1 弦波最小誤差測試操作步驟 

 

3.2 以 SME 為基礎之 BIST 架構討論與分析 

 
首先，先不考慮測試所需輸入之訊號產生器來源的問題，觀察 3.1 節 SME 演

算法的三個步驟與圖 3.1.1，可以發有一個重要的假設必須成立：正常的測試操

作情況下，對於不同時間兩次相同的測試訊號輸入而言，待測 ADC 所產生的輸出

結果，特別是最低頻的成分，在頻譜上兩次的結果必須要非常相近。這是因為我

們在分別執行三個操作步驟時我們假設輸出響應 ][nx 為一組固定不變的值，然而

實際上在計算偏移誤差、主頻率的兩個係數、以及雜訊能量時，總共需要讓待測

ADC 接受四次的測試訊號，若是待測 ADC 輸出響應的偏移誤差每次結果都有一定

程度的差距，最後一步驟計算雜訊能量時，前次得出的 0A 與該次 ][nx 平均值兩者

之間的誤差會造成結果不準確。此點可由以下說明，回顧 3.12 式： 

( )∑
−

=
+ −−−=

1

0

2
0 )cos()sin(][1 N

n
inCinSNTHD TnATnAAnx

N
P ωω  (3.12) 

假設主頻率係數在正常的情況下進行計算，但第一步驟偏移誤差與第三步驟偏移
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誤差相差 0AΔ ，第三步驟輸出響應可表示為： 

][)cos()sin(][ 00 nrTnATnAAAnx inCinS ++++Δ≅ ωω  (3.13) 

在如上情況下，把 3.13 式代入 3.12 式可發現： 

( )

( ) NTHD

N

n

N

n
NTHD

PAnrnrA
N

A

nrA
N

P

+

−

=

−

=

∧

+

+Δ≅+⋅Δ+Δ=

+Δ=

∑

∑
2

0

1

0

2
0

2
0

1

0

2
0

][][21

][1

 (3.14) 

在此使用了
∧

+NTHDP 及 NTHDP + 分別表示偏移誤差不固定的雜訊功率以及待測 ADC原

始的雜訊功率，當我們對一個實際頻寬內原始雜訊能量功率平均約為-80dB 的待

測 ADC 進行測試時，若 0AΔ 等於 0.005 滿刻度值，由 3.14 式可知道不固定的偏移

誤差讓計算出的雜訊功率由正確的-80dB變成-78.06dB，這將會明顯錯估待測ADC

的性能，造成量測結果可信度降低。因此在使用 SME 演算法等需要分析待測 ADC

多次輸出的內建自我測試架構之前，必須要先確保待測 ADC 偏移誤差的不固定範

圍在合理可接受的範圍內，所幸，幾乎所有適用此測試方法的待測 ADC 皆擁有此

特性，讓 SME 演算法的精確度不致受到偏移誤差變動所影響。 

在討論過了以上確定 SME 演算法能適用的基礎之後，便可以開始分析此架構

的設計要點。而影響測試結果最重要的非訊號產生源莫屬，也就是數位振盪器，

對於 SME 演算法而言總共需要三組數位振盪器，一組輸入給待測 ADC，另外兩組

當做基準訊號(reference signal)。給待測 ADC 的數位振盪器稱作 BSG_MUT，回

顧表 1-1，BSG_MUT 的最低解析度需要比待測 ADC 高上 20dB，即 96dB，如此輸出

響應才能足夠真實的反映待測 ADC 的真實效能，頻寬也必須達到 24kHz，而基準

訊號稱作 BSG_SIN 與 BSG_COS，這兩者的相位差要儘可能的接近 90 度，才不會讓

產生的主頻率訊號有相位偏移影響計算結果。下圖 3.2.1 為不考慮硬體位元寬度

時，基準訊號兩者之間的相位差對應最大可測得之 SNDR，對於我們的待測物而言

基準訊號相位差需要小於 0.01 度才可正常工作。 
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圖 3.2.1 基準訊號相位差對應最大可測得解析度 

 

除了數位振盪器之外，SME 演算法同時還需要其他運算元件，下圖 3.2.2 為

一個以 SME 演算法所提出之內建自我測試電路架構[12]，包含待測 ADC(AUT)，三

組數位振盪器(BSG1、BSG2、BSG3)，一個串列乘法器與估算器，三組暫存器分別

存放偏移誤差、主頻率大小、以及雜訊能量大小等係數。此架構雖然比起之前介

紹的兩種 CSWF 內建自我測試方法有著更高的測試精準度，但是由於硬體上使用

了三組寬頻域的數位振盪器，比起 CSWF 演算法而言總面積將會大幅增加。因此

在下一小節將會先介紹數位振盪器架構的設計，接著會提出一個改良型的硬體架

構來實現 SME 演算法，在測試精準度以及硬體面積之間取得平衡。  
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圖 3.2.2 第一版以 SME 演算法實現之內建自我測試電路 

 

3.3 數位振盪器設計 

 
如圖 3.3.1 為 Tuner 所提出的無損式數位積分振盪器[13]，同第二章第三節

圖 2.3.4，由兩個轉換方程式為 1

1

1 −

−

− z
z

與 11
1

−− z
的積分器所構成，閉迴路中含有兩

個可變的迴路係數 12a 、 21a− ，決定整個振盪器的的輸出振盪頻率，暫存器 R1 與

R2 的初始值則影響振幅與相位。無損式數位積分振盪器如同圖 2.3.3 由放大器、

電容、電感組成的振盪器一般， 12a 、 21a− 兩個係數的些微誤差並不會影響振盪的

情況，只會稍稍影響振盪的頻率。 
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圖 3.3.1 無損式數位積分振盪器 

 

令兩個暫存器的輸出值為 )(1 nR 與 )(2 nR ，推導此電路方塊的特徵方程式，

可以列出兩個差分方程式： 

]1[2][1]1[1 12 +∗+=+ nRanRnR  (3.15) 

][1][][2]1[2 21 nRanRnR ∗−+=+  (3.16) 

進一步將式 3.15 與 3.16 整理合併，並且執行 Z轉換可得： 

0][1][1)2(][1 2112
2 =+−+ nRnRaaznRz  (3.17) 

所以特徵方程式即為式 3.18，兩個根為式 3.19： 

01)2( 2112
2 =+−+ zaaz  (3.18) 

)4(
2
1)

2
1( 21122112

2112
2,1 −±−= aaaaaaz   (3.19) 

相對於係數 2112aa 在(0,2]與(2,4)的兩段區間時，兩個根 2,1z 的表示式為： 

⎪
⎩

⎪
⎨

⎧

<<

≤<
=

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −−±

−±

−

−

42for

20for

2112

)
2

1(cos

2112

)
2

1(cos

2,1
21122

21122

aae

aae
z

aaj

aaj

π  (3.20) 

相對於取樣頻率 Sf 產生的振盪頻率 inω ： 
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S

S

in

π

π

π
ω

 (3.21) 

因此，適當的調整迴路係數 2112aa 便可以準確的控制振盪頻率，把 2112aa 對產生的

振盪頻率
2

~0 Sf
正規化作圖如下： 
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圖 3.3.2 迴路係數 2112aa 對應輸出振盪頻率 

 

除了振盪頻率之外，回憶之前提及可由 ][1 nR 、 ][2 nR 初始狀態決定數位振盪

器振幅、相位的性質，將數位輸出 ][1 nR 表示成振幅為 A、相位φ 的弦波如下式： 

)sin(][1 φω += TnAnR in  (3.22) 

)sin(]0[1 φAR =  (3.23) 

將 0=n 代入 3.15 與 3.16 式，並且利用上方兩個表示式，列出 A、φ 與暫存器初
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始值的關係式為： 

 

)sin(
]0[2]0[1)1( 122112

φω +
+−

=
T

RaRaaA
in

 (3.24) 

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
+−−

= −

]0[2))cos(1](0[1
)sin(]0[1tan

122112

1

RaTaaR
TR

in

in

ω
ωφ  (3.25) 

由上可知無論是 A或φ 皆受到迴路係數 2112aa 影響，而 A、φ 的值由 ]0[1R 、 ]0[2R

以及彼此的影響決定。若要產生一個振幅為 0.5 的 22kHz 正弦波，首先要設定

2112aa ，接下來令 o0=φ ，則 0]0[1 =R 代入 3.24 式決定 ]0[2R ，三個參數設定好之

後便可以開始啟動振盪。而若 o0≠φ 時，例如 o90 ，則可令 3.25 式分數下方

0]0[2))cos(1](0[1 122112 =+−− RaTaaR inω 與 3.35 式求解聯立方程式的答案。振盪

產生的輸出頻譜如下圖 3.3.3： 
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圖 3.3.3 振盪器輸出 - 振幅 0.5 之 22kHz 餘弦波頻譜 
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雖然以 36 位元的寬度實現以上數位振盪器的架構可以符合測試準度要求，

但是其中的 12a 、 21a 係數需要兩個並列乘法器，以 36位元寬度而言將會大幅增加

自我測試硬體的面積。而根據 Albert K. Lu 提出的無乘法器(multiplier-free)

架構[14]，如圖 3.3.4 粗線所示，將三角積分調變器插入到迴路當中以節省掉原

本 36 位元並列乘法器。根據第一章第四節：一個三角積分調變器把多位元的輸

入調變成低解析度的一位元 PDM 訊號，同時在過程中使用的一位元量化器會等效

於在輸出加入許多量化誤差。圖 3.3.4 告訴我們，由於調變器的 STF=1，因此振

盪器在幾乎保持原本正常運作狀態的情況下，能夠讓調變後的一位元輸出利用簡

單的 1x36 位元乘法器，也就是簡單的多工器與原本圖 3.3.1 的 21a 係數相乘，而

在量化過程中產生的雜訊將會被塑形到訊號頻帶以外的地方。相對於 21a ， 12a 可

以被選擇為2的冪次方來簡化硬體需求，因此在此架構中完全不需要任何乘法器。 

 

 
圖 3.3.4 將三角積分調變器移至迴路內的無乘法振盪器 
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圖 3.3.5 三階三角積分調變器 

 

上圖 3.3.5 為數位振盪器中所使用的三階三角積分調變器架構圖，所有的係

數皆採用 2/1 的倍數以節省硬體資源，輸入 IN 與輸出OUT 間的轉換程式為

( ) ( ) ( ) ( ) ( )zNTFzQzSTFzINzOUT ⋅+⋅= ，其中 STF 與 NTF 為： 

( )

( )
( ) ( ) ( )

( ) 1

1

23

1

1
64
1

4
11

2
1

16
1

1
1

−

−

−
=

+⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −+++

=

=

z
zzDI

zDIzDIzDI
zNTF

zSTF

 (3.26) 

NTF 在頻譜上產生的響應如圖 3.3.6 短斷線所示，轉換的能量大小隨著頻率增加

而增加，形狀呈現出一個往高頻上升的斜坡，除此之外在下方加入了此振盪器的

輸出頻譜，由粗點線代表振盪器輸出的累加雜訊能量可以看出其雜訊的確受到

NTF 所塑形，分布狀況與雜訊轉換方程式的頻譜形狀相似，因此抑制了 24kHz

頻帶內的雜訊並把其推展到高頻區段。 
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圖 3.3.6 雜訊轉換方程式產生的雜訊塑形效果 

 

調變後的結果雖然具有極大的優點，但是新加入的調變器卻給振盪頻寬帶來

決定性的限制，主要原因是因為調變器改變了原始電路的特徵方程式，讓振盪在

頻帶內高頻區段時變的不穩定。首先重新推導數位振盪器的新特徵方程式： 

( ) 0
)(1

)()(1)2( 2112
2112

2 =
⋅⋅⋅

++⋅−+
4444 34444 21

termextra

zR
zNTFzQzaazaaz  (3.27) 

與原本的 3.18 式相比多出了右方的額外項，由於振盪器要穩定振盪必須要使 z

落在單位圓上，而新增的額外項會讓 z稍稍偏離單位圓。由圖 3.3.2，在振盪頻

率較低時， 2112aa 趨近於零，因此特徵方程式的額外項可以被忽略，但是當輸出

振盪頻率增加讓 2112aa 變大，使得
)(1

)()(2112

zR
zNTFzQzaa ⋅⋅⋅

不可被忽略時，振盪的

平衡情形便會被破壞而不穩定。 

使用三階三角積分調變器時，Albert K. Lu提出的架構在振盪頻率超過10kHz
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之後其 SNDR 便會下降到 95dB 以下，低於我們在第一章所要求的目標 96dB，這將

會明顯的限制內建自我測試的應用頻寬。因此需要使用另一種振盪頻域較寬的數

位振盪器[15]，如下圖 3.3.7： 

Z-1
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Register 1

R2[n+1]

R1[n] R1[n+1]

R2[n]

Z-1

Out
1

Q[n]

A

(-)

36

36

A a21

A a21

 
圖 3.3.7 多了可變增益 A的振盪器 

 

此數位振盪器在迴路當中加入了可變增益 A，讓特徵方程式變為： 

( ) ( ) 0
)(1

)()(1)2( 2112
2112

2 =
⋅⋅⋅−

++⋅−+
44444 344444 21

Againwith

zR
zNTFzQzAaazaaz  (3.28) 

注意到新的特徵方程式與原本的式子只相差在第二個額外項的 ( )Aaa −2112 部

分，當可變增益 A的大小被設定為接近 2112aa 時， ( ) 02112 ≈− Aaa ，額外項也會近

似於零，會讓特徵方程式變成原本的： 

( ) { 001)2( 2112
2 =++⋅−+

Againwith

zaaz  (3.29) 

使得因為插入三角積分調變器多出來的 ( )zNTF ，對較高頻振盪的區域影響變

小。雖然改進過的數位振盪器能夠讓振盪維持穩定，但可變增益 A相當於一個乘

法器，和使用三角積分調變器節省乘法器使用帶來的好處正好互相抵消，因此實
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際在應用時的可變增益 A是以五個移位器與四個加法器來取代，在測試頻寬與硬

體面積取得平衡，如下圖 3.3.8： 
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圖 3.3.8 以五個移位器與加法器實現可變增益 A 

 

使用此種方法實現的可變增益 A，其中的每個位移器都有著 2或 3位元的增益控

制訊號，且每個位移器可位移的寬度皆經過設計以期在 1~24kHz 的頻帶間能產生

最多組也最趨近於目標測量頻率的 2112aa 。 

下圖3.3.9為原本插入三角積分調變器與使用可變增益之後的數位振盪器輸

出比較圖，原先在訊號對雜訊斜坡失真比要求大於 96dB 的情況下約只能在 12kHz

以下的頻寬量測，但是使用了可變增益 A之後讓振盪情形在 22kHz 的頻寬之內皆

能穩定。 
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圖 3.3.9 使用可變增益增加測試頻寬比較圖 

 

雖然以上方法有效的在硬體面積與測試頻寬之間取的平衡，但是如表 3-1 所

示，此種頻域較寬的振盪器比原本的無乘法振盪器面積大了一倍以上，並且根據

SME 的演算方法我們將會需要三組振盪器，加上輸出響應分析器與測試資料的傳

送與儲存模組總共使用了約 25k 個邏輯閘，其中一個振盪器便佔了總面積的四分

之ㄧ。因此相對於只需使用兩組訊號產生器便可以進 

表 3 - 1 以較寬頻域振盪器實現之自我測試電路面積比較 

 

Multiplier 

-Free 

Oscillator 

Wider 

-Frequency 

Oscillator

Output 

Response 

Snalyzer 

Scan-In 

& 

Scan-Out 

Total 

BIST 

System 

Gate 

Count 
3.05k 6.32k 4.14k 1.6k 25k 

行量測的 CSWF 演算法而言，增加測試頻寬所帶來的硬體消耗來的更難以令人接
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受，因此在下小節將提出能夠節省一組數位振盪器，同時在不損失測量精確度之

下的硬體改進架構。 

 

3.4 改良型的 SME 演算法內建自我測試電路架構 

 
下圖 3.4.1 展示了改良過後的電路架構，左方的三組訊號源會根據控制電路

的輸入產生想要的測試訊號，BSG_MUT 產生 1位元的 PDM 訊號經過待測 ADC 之後

產生輸出響應 ][nx ， ][nx 消除偏移誤差後得到的 ][nxAC 便可以與基準訊號

BSG_COS、BSG_SIN 透過估算器求得主頻率係數 SA 、 CA ，計算 NTHDP + 會使用到的

係數都會被存在右方的四個暫存器之內，最後一步驟計算完 
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圖 3.4.1 以積分器簡化之 SME 演算法內建自我測試電路 

NTHDP + 所有的暫存器會被清空等待下一次的測試入設定。由於演算法本身為固

定，因此我們仍然需要三組訊號源，但是除了供給待測物的數位振盪器必須要能

任意控制振幅、相位、頻率之外，另外兩組基準訊號的振幅與相位卻是永遠固定，

差別只在頻率必須隨著測試信號做改變，因此我們能夠從兩個基準訊號著手來簡



 57

化硬體電路。由於兩個基準訊號 BSG_COS 與 BSG_SIN 相位相差 90 度，若是將其

中的一組訊號積分便可以得到所需求的另一組訊號，在圖中我們使用了積分符號

代表數位積分器的電路方塊，由於 cosine 波積分後不含負號，計算上較直觀也

較方便，因此選擇將 BSG_COS 做積分，經過數位積分器後如下式： 

)sin(1*5.0)cos(*5.0
sin

Tn
C

Tn inin ωω ⎯→⎯∫
  (3.30) 

需要做振幅補償的係數為
S

in

f
f

C
⋅

=
π

sin ，因此在圖 3.4.1 電路中需要額外增加一個

振幅補償暫存器。 

而積分器電路則是使用雙線性轉換(bilinear transform)，把 s平面上實際

對應到 z平面的點經過一階近似映射到 z平面上，如下式： 
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 (3.31) 

而因為對某函數 ( )th 的積分對應到 s平面上的拉普拉斯轉換為 

( )( ) ( )sH
s

dtthL 1
=∫  ，因此積分器電路的轉換方程式即可近似為： 

∫  1

1

1
1

2
1

−

−

−
+

=≈
z
zT

s  (3.32) 

由 3.32 式可得出積分器硬體電路很簡單地由兩個暫存器與一個加法器所構成，

如下圖 3.4.2，其硬體電路比起單一個振盪器少了 3個暫存器與 15 個加法器，大

幅降低了內建自我測試的成本。 
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圖 3.4.2 經由雙線性轉換得出之數位積分器電路 

下表 3-2 就邏輯閘數大小，比較了之前兩種使用三階三角積分濾波器與數位

積分器之間的硬體耗費程度，可以得知使用了可變增益 A的振盪器比無 

 

表 3 - 2 無乘法、較寬頻域數位振盪器以及積分器比較 

 

Multiplier 

-Free 

Oscillator 

Wider 

-Frequency 

Oscillator 

Bilinear 

-Transform 

Integrator 

Gate Count 3.05k 6.32k 1.1k 

percentage 48.3% 100% 17.4% 

乘法振盪器多了一倍以上的面積，而使用積分器則大幅降低了較寬頻域振盪器

82.6%的面積。 

 

3.5 改善積分器電路所帶來的測量問題 

 
圖3.5.1為使用積分器實現之SME演算法架構其實際待測物輸出響應頻譜與

自我測試電路計算之雜訊頻譜圖，測試頻率為 5kHz，輸入振幅為 0.5，自我測試

電路計算之 SNDR 結果與實際待測物的 SNDR 相差 1.1dB，而未使用積分器的結果

誤差平均只有 0.3dB。造成測試誤差如此大的原因是因為內建的自我測試電路將

主頻率消除之後，剩下的雜訊與諧波失真在頻譜上卻含有一個很大的低頻分量，
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正常而言自我測試的雜訊頻譜在主頻率以外的地方應 
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圖 3.5.1 實際輸出與自我測試電路在低頻時的差異 

 

該要與輸出響應的頻譜幾近重合，但此分量成份讓計算出來的雜訊能量累加曲線

從低頻就開始分歧，直到其他頻率的能量累加足夠時兩條曲線才漸漸重合。 

至於為何在使用積分器電路之後才產生額外的低頻偏移成分呢？由積分電

路的轉換方程式中含有 1

1

1
1

−

−

−
+

z
z

可知其零點-極點圖如下： 
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圖 3.5.2 積分器零點-極點圖 

在最低頻以及最高頻分別產生的極點與零點使得積分電路像一個低通濾波器，把

輸入中任何微小的偏移量放大。回顧圖 3.4.2 的積分電路其輸出輸入關係為： 

[ ] [ ] [ ] [ ]11 −+−+= nOUTnINnINnOUT  (3.33) 

因此若對於每筆輸入 [ ]nIN 帶有少許的偏移成分Δ使得 [ ] [ ] Δ+⇒ nINnIN ，則帶

入 3.33 式可將其改寫為： 

[ ] [ ] [ ]
[ ] [ ]
[ ] [ ]
[ ] [ ] [ ] ( ) Δ⋅−+−+−+=

+Δ+−+Δ+−
+Δ+−+Δ+−

+Δ+−+Δ+=

1211
32
21

1

nnOUTnINnIN
nINnIN
nINnIN

nINnINnOUT

L  (3.34) 

 

( ) coscos offsetTn in +ω ( ) ( )Tn
C

offsetn inωsin112
sin

cos +∗−

 
 

圖 3.5.3 帶有偏移誤差量的基準正弦波訊號 

因此輸出結果如上圖，基準餘弦訊號振盪器其中帶有可忽略的餘弦偏移誤差量

cosoffset ，在經過積分電路之後被放大了 ( )12 −n 倍加入到輸出的基準正弦波當

中，基準正弦波會隨著振盪時間的增加使其正弦偏移誤差上升。而由下式得知在

自我測試電路最後一步消除主頻率成分的同時也產生了大小為

( ) cos12 offsetnAS ⋅−⋅ 的系統偏移誤差量。 
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( )( )
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sin
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12)sin()cos(][
12)sin()cos(][

)(sin)cos(][
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SinSinC

inSinC

offsetwithreference
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⋅−⋅−−−−=
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ωω
ωω
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44 344 21

(3.35) 
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圖 3.5.4 積分器之基準正弦訊號影響內建自我測試電路測試結果 

 

將基準正弦波訊號加入到圖 3.5.1 成為圖 3.5.4，發現其低頻部份的曲線主宰著

內建自我測試計算雜訊能量的結果，也再一次的驗證了之前的推導過程。 

對於輸入的餘弦波振盪器而言，其數位輸出在相同設定下必定有著固定的正

弦偏移誤差量 cosoffset ，因此如下圖 3.5.5 在積分電路之前插入一個減法器，以去

除 cosoffset 的影響，除此之外因為能表示 cosoffset 的位元數有限，以及積分電路的

結果將會刪減至 36 位元，積分輸出仍然會帶有一定大小的正弦偏移誤差

sinoffset ，此誤差也可預先求得並將其輸入到積分電路中去除。 
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Z-1

Z-1
( ) coscos offsetTn in +ω ( )Tn inωcos
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Tn
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圖 3.5.5 對積分電路做預先偏移誤差補償 

 

使用預先偏移誤差補償之後的結果如下圖 3.5.6，同樣在 5kHz，振幅 0.5 的測試

設定下，可以看出其正弦偏移誤差量已經下降至-120dB 不再影響著自我測試的結

果，而所需額外使用的電路只有一個減法器以及儲存 cosoffset 此係數的暫存器。 
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圖 3.5.6 使用預先偏移誤差補償後的結果 
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3.6 簡化供給待測 ADC 測試輸入之振盪器 

 
除了將一組產生基準訊號的數位振盪器簡化之外，另外對於供給待測 ADC 測

試輸入的 BSG_MUT 數位振盪器也可以進行簡化，與之前不同的是，對於給予待測

ADC 所使用的振盪器不需如同基準訊號源振盪器一樣準確，其輸出之 SNDR 只要在

96dB 以上便可以進行足夠精準的測量。下圖為之前介紹過振盪器中的三階三角積

分調變器，由左而右分為三級，由於振盪器的輸出內含 1位元的量化器，因此可

在前三級對輸入(IN)以及輸出回授的訊號(OUT)進行位元刪減(truncation)的動

作。注意到如果我們在最靠近輸入，也就是第一級的地方進行刪減，則該級之後 

Z-1

1 1/4 -1/641/21/16

-1/16 -1/2
+1.234375
-1.234375

1

IN

OUT

Z-1Z-1

#36

-#12 -#8
#24 #16 #16

Stage 1 Stage 2 Stage 3

1-bit
Quantizer

 
圖 3.6.1 對三階Δ-Σ調變器進行簡化 

 

的所有加法器以及暫存器都可以進行同樣位元數的刪減，除此之外，對於某級的

位元刪減量能夠與之前某級的刪減量合併。因此在兼顧硬體簡化與 SNDR 的雙重

需求下選擇從第一級進行最大量的位元刪減，直到振盪器輸出 SNDR 降低至無法

符合要求時再對第二級進行位元刪減。如圖所示簡化後分別在第一與第二級做了

12 與 8位元的刪減，對簡化後的數位振盪器在振幅 0.5，各個頻率時的輸出 SNDR

作圖如下， 
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圖 3.6.2 BSG_MUT 之調變器進行位元刪減後的效能影響 

 

可以看出簡化後的輸出效能略為下降，但都還維持著 96dB 以上的水準，而將無

乘法振盪器、較寬頻域振盪器以及經過調變器位元刪減的振盪器三者面積比較如

下表，節省了約 0.82k 個邏輯閘數。 

 

表 3 - 3 經過調變器位元刪減的振盪器面積變化比較 

 

Multiplier 

-Free 

Oscillator 

Wider 

-Frequency 

Oscillator 

BSG_MUT 

With 

Truncation 

Gate Count 3.05k 6.32k 5.5k 

percentage 48.3% 100% 87% 
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3.7 輸出響應分析器 

 

BSG_MUT

BSG_COS

Z-1

ADC Estimator

Offset

AC

AS

PTHD+N

Csin 

30

1 24

24

24

24

30

24

30

30

30

30

24

24

24

41

Stimulus
Signal

Output
Response 

Response
After Compensation 

x[n] 

xAC[n] 
)cos(*5.0 Tn inω

)sin(1*5.0
sin

Tn
C inω

Amplitude 
Compensation

Coefficient 

Serial
Multiplier

Estimation
Register

Estimation
Results

 

圖 3.7.1 測試系統中屬於輸出響應分析器的範疇 

 

上圖 3.7.1 將待測 ADC、振盪器、積分電路以淡色隱藏突顯出輸出響應分析

器佔有的部份，主要包含用來做能量累加以及訊號移位、分派的估算器，還有一

個在 128 時脈週期內完成運算的串列乘法器，其餘部分含有一個計算暫存器、一

個振幅補償係數暫存器、四個計算結果暫存器、以及未畫出的兩個偏移補償暫存

器與控制單元。除了串列乘法器使用 Radix-4 布斯編碼(Booth-Encoding)而面積

略大之外，其餘電路包含控制單元其硬體耗費皆不高，而估算器則只是使用簡單

的累加器。圖 3.7.2 分別為估算器以及串列乘法器的簡單架構圖。 
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40

41

41 
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圖 3.7.2 估算器與串列乘法器 

 

3.8 內建自我測試系統運作流程 

以弦波最小誤差為基礎的內建自我測試系統共有（1）計算偏移誤差（2）計

算主頻率係數 SA 與 CA （3）計算雜訊與總諧波失真能量功率等三個步驟，而電路

的實際運作流程則分為七個操作步驟： 

S1  計算偏移誤差 

S2  重新設定 BSG 

S3  計算主頻率係數 SA   

S4  重新設定 BSG 

S5  計算主頻率係數 CA     

S6  重新設定 BSG 

S7  計算總雜訊與諧波失真能量大小   

其中 BSG 需要在第 3、5、7步驟開始之前必須要重新設定使其振盪一段時間才能

正常計算，因此偶數操作步驟時 BIST 皆處於閒置等待 BSG 設定完成的狀態。1、

3、5、7操作步驟的電路運作情形可由下列 10 張圖代表： 
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圖 3.8.1 S1    計算偏移誤差 
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圖 3.8.2 S3-1  計算主頻率係數 SA  
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圖 3.8.3 S3-2  計算主頻率係數 SA  
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圖 3.8.4 S3-3  計算主頻率係數 SA  
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圖 3.8.5 S5-1  計算主頻率係數 CA  
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圖 3.8.6 S5-2  計算主頻率係數 CA  
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圖 3.8.7 S7-1  計算總雜訊與諧波失真能量大小 
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圖 3.8.8 S7-2  計算總雜訊與諧波失真能量大小 

)sin(][ TnAnx inSAC ω∗−  

 



 71

x[n] 

xAC[n] 

BSG_MUT ADC Estimator

Offset

AS

PTHD+N

Csin 

BSG_COS

Z-1

AC

)cos(5.0 Tn inω

)sin(][ TnAnx inSAC ω∗−

)cos( TnA inC ω∗

)cos()sin(][ TnATnAnx inCinSAC ωω ∗−∗−

 
圖 3.8.9 S7-3  計算總雜訊與諧波失真能量大小 
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圖 3.8.10 S7-4  計算總雜訊與諧波失真能量大小 
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第四章 ＨＯＹ計畫無線測試平台 

 

4.1 經濟部科專之ＨＯＹ計畫無線測試平台 

 
回顧 1-3 節之圖 1.3.3 與 1.3.4 如下，將內建自我測試電路搭配上特定的控

制與無線通訊模組，便可以如圖 4.1.1 進行無線測試。而經濟部科專之 HOY 計畫

便是一個提供完整解決測試經費問題的平台，如圖 4.1.2 此平台分為測試台端

(Automatic Test Equipment, ATE)與待測物端(Device Under Test, DUT)，在

DUT 端來說，對於特定的待測物而言必須要先保證一個能夠使用全數位溝通介面

進行測試的 BIST 電路，在此前提能被滿足的情況下，此計劃之研究便能夠提供

使用者對應每一個不同 BIST 電路有不同訊號分派方式來進行測試工作的溝通模

組-Test Wrapper，除了 Wrapper 需要做客製化的修改以外，其餘元件皆為固定

不變的模組。而此 Wrapper 與包含有 Tx、 
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圖 4.1.1 內建自我測試電路加上 HOY 無線通訊模組 
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圖 4.1.2 HOY 無線測試平台系統方塊圖 

 

Rx、Base-Band、MAC、DEU 的通訊模組間具有設計過的溝通協定，讓通訊模組透

過無線傳輸使 ATE 端的使用者能對待測物進行資料輸入、效能測試、結果輸出的

動作。而 ATE 端也包含了固定的無線測試頭，只要接上一台具有 linux 工作站的

便宜個人電腦，修改測試軟體對應不同的 Wrapper 動作便可套用在許多不同種類

的待測物上。因為配合著待測物使用 BIST 電路相當於將傳統的結果分析儀器全

部內建在同一個晶片裡，因此加上 HOY 無線測試平台的無線傳輸能力讓使用者能

夠真正的接上電源就進行可攜式測試，另外還有一個極大的優點如下圖 4.1.3，

只要只用一組測試頭發射測試指令便可以在有限的距離內儘可能的對最多個待

測物做測試，有效的節省測試時間以及成本。 
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圖 4.1.3 使用一組測試頭同時測試多組目標待測物 

 

4.2 Wrapper 與 BIST 之協同運作方式 

 
這個小節將對和 BIST 電路工作息息相關的 Wrapper 詳細說明其工作方式。

首先介紹 Wrapper 與 BIST 之間的主要傳遞資料，圖 4.2.1 中 Wrapper 會將 ATE

端傳來的四筆資料：振幅(Amp)、頻率( 2112aa )、偏移補償係數( sinoffset 、 cosoffset )、

振幅補償係數( sinC )總共 197 位元依序串列傳輸給 DUT 端中 BIST 的暫存器，Amp

與 2112aa 用來設定數位振盪器， sinoffset 、 cosoffset 會校正積分器， sinC 則會補償積

分器的輸出。等待 BIST 電路告知測試完成之後便開始把四組計算結果：偏移誤

差(offset)、主頻率正弦係數( SA )、主頻率餘弦係數( CA )、雜訊與總諧波失真

能量( NTHDP + )共 113 位元串列傳回 ATE 端。 
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Z-1

ADC Estimator
Amp
a12a21

offsetsin
offsetcos

Csin

Amp
a12a21

Offset

AS

AC

PTHD+N

Wrapper

Amp
a12a21

offsetsin
offsetcos

Csin
Offset AS

ACPTHD+N

 
圖 4.2.1 Wrapper 與待測物間的傳遞資料 

 

而資料之間傳遞的溝通協定主要簡單的由 REQ_B(BIST 要求輸出結果)、

ACK_A(ATE 端資料收付確認)、FiValid(輸入資料有效性)三條訊號組成，詳細資

料如下表 4-1： 
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表 4 - 1 Wrapper 與 BIST 間介面訊號 

SIGNAL FUNCTION BITWIDTH 

CLK System Clock 1 

RESET Reset BIST 1 

DIR Scan In/Scan Out direction 1 

FBC Function Begin/Cancellation 1 

FSI_B Scanned-In Data 1 

FSO_B Scanned-Out Data 1 

FiValid Valid Data/Invalid Data 1 

ACK_A Wrapper Acceptation Acknowledgement 1 

REQ_B BIST Results Request 1 

 

接下來將 Wrapper 分成三個模式詳細說明其工作方式，在第一個模式下 DIR

訊號被設為0告知BIST電路目前處於資料輸入模式，並且由FiValid的值讓BIST

判定接收到的 FSI_B 為無用或是有效的測試輸入資料。 

 

BIT1

MUT_OUT

FSI_B

FiValid

BIST Processor

DIR=0Test 
Wrapper

Amp.

Freq.

Amp.
Comp.

Offset
Comp.

AS

AC

Offset

Noise

BSG

Esti-
mator

DfDT
Δ−Σ ADC

 
圖 4.2.2 資料輸入 
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圖 4.2.3 輸入模式時序圖 

 

當資料輸入完畢，進入第二個模式升起 FBC 訊號讓 BIST 電路啟動測試，此時

Wrapper 為閒置狀態，並且隨時檢查 REQ_B 訊號是否為 1，若發現一次為 1表示

BIST 測試完畢，開始進入資料輸出模式。 

 

BIT1

MUT_OUT

BIST Processor

FBCTest 
Wrapper

Amp.

Freq.

Amp.
Comp.

Offset
Comp.

AS

AC

Offset

Noise

BSG

Esti-
mator

DfDT
Δ−Σ ADC

REQ_B=?

 
圖 4.2.4 閒置等待 

CLK

RESET

FBC

REQ_B

DIR

Wrapper idles

Scan-out

Request

Begin

 
圖 4.2.5 閒置模式時序圖 
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當進入第三模式時，DIR 為 1 告知 BIST 電路為資料輸出模式，此時若 ACK_A 為 1

則表示 Wrapper 接收到上一筆資料，準備再接收 BIST 電路下一筆資料，所以 BIST

電路會釋出計算結果同時升起 REQ_B 告知 Wrapper 為有效資料，Wrapper 接收儲

存之後會升起 ACK_A 表示確認，如此重複。 

 

BIT1

MUT_OUT

FSO_B

ACK_A

BIST Processor

DIR=1
Test 

Wrapper

Amp.

Freq.

Amp.
Comp.

Offset
Comp.

AS

AC

Offset

Noise

BSG

Esti-
mator

DfDT
Δ−Σ ADCREQ_B

 
圖 4.2.6 資料輸出 

CLK

RESET

DIR

ACK_A

Scan-out

REQ_B

FSO_B SO_0 SO_1 SO_2

Request Request Request

 
圖 4.2.7 輸出模式時序圖 
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第五章 以ＨＯＹ無線平台進行內建自我測

試電路量測結果 

 

5.1 測試環境與測試設定 

 
首先將第四章弦波最小誤差實現之內建自我測試電路架構以 MATLAB 數學軟

體模擬待測 ADC 的行為共同用 MATLAB 進行模擬確定無誤之後，將其以 Verilog

硬體描述語言撰寫實際電路架構，使用 Cadence 公司之 NC-Verilog 軟體進行電

路邏輯層級的行為模擬，確定模擬結果與 MATLAB 撰寫之程式碼完全沒有差別之

後，再使用 0.18um 製程，SYNOPSYS 公司之合成軟體 Design Compiler 合成後帶

有時間延遲的基礎元件層進行模擬、時間分析與面積大小分析，合成完的結果與

之前比較如下表所示： 

 

表 5 - 1 三種 BIST 電路邏輯閘數比較表 

 
CSWF 

(BSGx2) 

SME 

(BSGx3) 

SME 

(Integrator) 

BSG_MUT 2.35k 6.32k 6.32k 

BSG_SIN 2.35k 6.32k 5.5k 

BSG_COS N/A 6.32k N/A 

Integrator N/A N/A 1.1k 

ORA 5.6k 4.14k 3.44k 

SI/SO 1.6k 1.6k 1.4k 

Total 

BIST 

System 

11.9k 25k 17.76k 
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由於要配合著待測 ADC、BIST 電路、Wrapper、無線通訊模組、以及使用測

試頭、工作站來作測量才能夠驗證這整個測試平台的完整性，因此將 BIST 的

verilog 程式碼使用 Quartus II 燒錄至 HOY 無線測試平台專用的 FPGA 版進行量

測。測試環境由下圖 5.1.1 表示，同之前所述分為 ATE 端與 DUT 端，在 DUT 端包

含兩個部份，第一塊是由洪浩喬教授所設計的類比板，含有之前提及可接受數位

測試訊號的 Δ-Σ ADC，另一塊則是把 BIST 電路、Wrapper、以及無線通訊模組內

的 Base-Band、MAC、DEU 等等所有純數位電路的部份全部燒錄在一塊 DUT FPGA

板上，這兩塊板間只有兩條資料線的溝通。另外在 ATE 端方面，測試頭內含的數

位電路是全部燒錄在 ATE FPGA 版裡，並使用 USB 介面的傳輸方式與工作站溝通，

而ATE端與DUT端兩者間的傳輸介面則是先行使用兩條跳線的方式略過無線的RF

連結。最後，為了驗證此內建自我測試電路電路之有效性，我們會將 DUT 板上 BIST

電路所計算出的雜訊與諧波失真與實際待測ADC的輸出響應經由安捷倫邏輯分析

儀(Agilent 16702B Logic analysis System, LA)將兩者都擷取出來觀察頻譜 

 

 
圖 5.1.1 BIST 電路與 HOY 測試平台環境 

 

上的能量分布情形，另外在ATE端我們會將接收到的113位元測試結果轉換成SNDR 

(Estimated SNDR)，與邏輯分析儀擷取的實際輸出響應經過FFT計算得到的SNDR 

(Measured SNDR)來比較兩者間的誤差。 

環境建構完成之後，所使用的測試設定如下表 5-2，其中最大可輸入與輸出

量分別為 256 與 128 位元，wrapper 操作在 500kHz，而內建自我測試電路的工作
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頻率原本設定為與待測 ADC 相同的 6.144MHz，但受限於 FPGA 版只能提供 BIST 

40MHz 除頻後的工作時脈，因此設定為 MHz66.6640 =÷ ，系統進行一次測試所需

的時間為 0.236 秒。 

表 5 - 2 BIST 電路與 HOY 測試平台之測試設定 

Scanned 

-In 

Scanned 

-Out 

Wrapper 

Frequency

BIST 

Frequency

Clock 

Count 

Testing 

Time 

197/256 

bits 

113/128 

bits 
500kHz 6.66MHz 6*2^18 

0.236 

sec 

 

5.2 量測結果 

 
在理想的情況下，BIST 電路計算出的雜訊與實際待測物的輸出響應在頻譜上

除了主頻率以外的地方會重合，這表示 BIST 電路精準的計算出主頻率的係數並

且將其從輸出響應中完全消除。由於 BIST 計算出的雜訊已經先行扣除待 BIST 計

算出的待測 ADC 偏移誤差，因此所有量測結果中輸出響應頻譜的來源也是擷取測

試電路中已經扣除偏移誤差的訊號。而待測 ADC 的輸出 SNDR 隨著測試輸入振幅

的增加而增加，在振幅為 0.5,即-6dB 時有著最高的 SNDR，因此將設定於-6dB 輸

入時輸入 1~22kHz 以 1kHz 的間隔進行頻率掃描，另外也在振幅較低的-60dB 時進

行同樣的動作。另外值得注意的是，由於待測 ADC 的操作頻率配合著 BIST 電路

升頻至 6.66MHz，因此所有原本設定的測試頻率將會變為 085.1144.666.6 ≈÷ 倍，

所以實際上的最高測試頻率約為 87.23085.122 =∗ kHz。 

接續四頁分別為五個部份的實際量測結果，第一部份的圖 5.2.1，在

-6.02dB、1.085kHz 時待測 ADC 輸出與 BIST 計算結果在頻譜上幾乎完全重合，其

SNDR 誤差只有 0.04dB，換算成線性刻度約只有百分之 0.46 的差距，此值比待測

ADC 接收同樣兩次相同輸入所得的兩次輸出之 SNDR 相減值來的更小，而圖 5.2.2

中 BIST計算出的雜訊頻譜在1.085kHz附近的能量密度與雜訊的能量密度大小都

在相近的層級，可以得知計算結果已經把主頻率的成分消除的非常乾淨。第二部
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份圖 5.2.3 則是在最高頻附近的頻譜，同樣的也可以看出兩條曲線幾近重合，而

圖 5.2.4 中的雜訊頻譜也並未出現主頻率的成分。 

第三部份與第四部份把振幅分別設定在-6dB、-60dB，將測試頻率由 1kHz 調

整至 22kHz 進行頻率掃描，繪製 BIST 電路與實際輸出響應之間 SNDR 的差別。由

結果得知無論是在較高或較低振幅時，最大誤差都不超過 0.43dB，平均誤差都不

超過 0.2dB。最後第五部份在 1.085kHz 時對待測 ADC 測試其輸入振幅的動態範

圍，由圖 5.2.7 可知 BIST 計算的結果最大誤差 0.50dB、平均誤差 0.16dB，忠實

的描繪出 ADC 的動態範圍曲線。 
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一、 -6.02dB、1.085kHz 之能量頻譜密度比較(圖 5.2.1、圖 5.2.2) 
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圖 5.2.1 -6.02dB、1.085kHz 之能量頻譜密度比較 
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圖 5.2.2 -6.02dB、1.085kHz 之雜訊能量頻譜密度 
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二、 -6.02dB、23.4kHz 之能量頻譜密度比較(圖 5.2.3、圖 5.2.4) 
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圖 5.2.3 -6.02dB、23.4kHz 之能量頻譜密度比較 
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圖 5.2.4 -6.02dB、23.4kHz 之雜訊能量頻譜密度 
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三、 -6.02dB 之頻率掃描(圖 5.2.5) 
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圖 5.2.5 -6.02dB 之頻率掃描 

四、 -60dB 之頻率掃描(圖 5.2.6) 
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圖 5.2.6 -60dB 之頻率掃描 
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五、 1.085kHz 之動態範圍掃描(圖 5.2.7) 
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圖 5.2.7 1.085kHz 之動態範圍掃描 

 

最後，將所有量測結果誤差記如下表 5-3： 

 

表 5 - 3 實際測量結果誤差表 

 
-6dBFS @  

1 ~ 22kHz 

-60dBFS @  

1 ~ 22kHz 

1.085kHz @ 

-3 ~ -60dB 

Min Error 0.04dB 0.0033dB 0.0059dB 

Max Error 0.43dB 0.39dB 0.50dB 

Mean Error 0.17dB 0.17dB 0.16dB 
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第六章 總結與未來方向 

 

6.1 內建自我測試系統面積與效能比較 

 
表 6-1 比較了五種不同 BIST 電路實現的結果，前三種使用 CSWF，後兩種則

是 SME，而除了第一種外其餘的待測 ADC 皆是使用洪浩喬教授之具有可測性設計

的Δ-ΣADC。五種 BIST 電路由左而右依序是 Luis 使用 shift register 的架構，

接下來兩種分別使用了二階、三階的 BSG，再來是使用三個三階寬頻域 BSG 的架

構，最右邊則是本論文所提出使用積分器簡化電路的架構。首先看到弟一個 Luis

的架構，其產生測試訊號的方式雖然可以大幅提高輸入訊號的精準度，但如同第

二章第三節所述這種方法卻仰賴待測 ADC 先天需要有一個額外降頻濾波器的配

合，也在低頻量測時造成硬體面積過大，另外其論文中提及量測輸入振幅受限於

使用帶隙電壓源造成待測 ADC 飽和的影響必須被衰減至-12dB 降低其可測得之動

態範圍，因此總結此種測試方式在各方面都不是非常完善。而另外兩種使用 CSWF

方法實現的 BIST 電路的測試結果受限於訊號產生源的設計，所以測試精準度與

頻寬略嫌不足。第四種使用SME的架構最大的缺點是在於硬體面積過大，比起CSWF

的演算法增加了近一倍的邏輯閘數。而本論文的架構在維持測試頻寬為 23.4k 的

情況下，只使用了原本 70% 也就是 17.3k 的面積就達成一樣的結果，並且完全不

犧牲掉任何測試精準度。 
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表 6 - 1 對Δ-ΣADC 之五種不同內建自我測試方法結果比較表 

 

Embedded 

SNDR 

Self-Test 

[ITC 07’] 

SDMB 

CSWF 

2-order 

[JETTA 08’] 

SDMB 

CSWF 

3-order 

[submitted]

SME 

BSGx3 

SME 

BSGx2 

Approach Controlled Sine Wave Fitting 

Sinusoidal 

Minimum 

Error 

Test Input Bandgap Design-for-Digital-Testability 

Signal 

Generation 
11.5k 4.70k 6.10k 18.96k 12.11k 

ORA N/A 5.6k 5.6k 4.14k 3.43k 

SI/SO N/A 1.6k 1.6k 1.6k 1.4k 

Total 

BIST 

System 

>>11.5k 11.9k 13.3k 25k 17.3k 

Bit-Stream 

Length 

2252@ 

5kHz 
2
18
 2

18
 2

18
 2

18
 

Test 

Bandwidth 
One Shot 8kHz 16kHz 

23.4 

kHz 

23.4 

kHz 

BIST 

Error 

<1dB@ 

-60~-12dB 

 

<2dB@ 

-98~-12dB 

<0.75dB 

@Avg. 

<0.65dB 

@Avg. 

<0.273dB 

@Avg. 

<0.2dB 

@Avg. 
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6.2 結論與未來方向 

 
在本文中，我們提出了一個具有成本經濟效益的內建自我測試電路，並且完

成了與經濟部科專的 HOY 計畫測試平台的連接以及驗證測試，此結果對於日益增

加的電路測試花費而言提供了另一套可行性的成本降低方案。此以 SME 演算法實

現之 BIST 將一組數位振盪器簡化成積分器之後其合成總邏輯閘數為 17.3k，而測

試頻寬可以到達頻帶內的最高頻率，並且量測結果指出由 BIST 計算而得的 SNDR

與實際輸出響應經 FFT 電路所得之 SNDR 平均只有不到 0.2dB 的誤差。 

由於 CSWF 是以振幅、頻率、相位、偏移誤差等複製弦波的方式來產生主頻

率訊號，因此對於其餘在頻譜上特定倍數的諧波失真分量無法一一求得。回顧 3-5

式如下，將一段有限長度為 N的訊號 ][nx 可以用離散富立葉的形式來表示，在 SME

演算法中我們利用了兩組相位差 90 度的基準弦波訊號求出 1=k 時的主頻率係數

CAA =1 、 SAB =1 ，因此如圖 6.2.1 可改變振盪器頻率算出 A2、B2，A4、B4 以求

得待測 ADC 輸出響應在其他頻率上的諧波能量大小。這對於本論文實現的 BIST

電路架構而言只需簡單的更改測試輸入的設定，便可測得 SNR、SFDR 等等效能的

資訊。 

{ {

{ ∑
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∧

∧
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][][][

N

k tonesharmonicsignal

inkink
offset

noise
residue

template
SME

TnkBTnkAAnx

nenxnx

444444 3444444 21
ωω

 (6.1) 

 



 92

103 104

-120

-100

-80

-60

-40

-20

0

Frequency [Hz]

P
ow

er
 S

pe
ct

ra
l D

en
si

ty
 [d

BF
S

/b
in

]
ADC out

4th Tone
(A4,B4)

2nd Tone
(A2,B2)

 
圖 6.2.1 1kHz 輸出的第二及第四諧波 

 

最後，此 BIST 電路最大的面積消耗仍然是在數位振盪器的部份，即使只使

用了兩組，卻已經佔用了 12.11k 的大小，相當於使用 CSWF 演算法的整體 BIST

電路的面積，如何研究出相同精準度但卻面積更小的數位振盪器仍是未來最重要

的研究方向之ㄧ。 
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