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摘要 

 

本論文提出一組不使用 time-interleaved 架構且具備六位元解析度的高

速資料轉換器對之電路設計，該數位類比與類比數位轉換器並使用台積電

130nm CMOS Mixed-Mode RF 及聯電 90nm CMOS Mixed-Mode 製程實現，

其設計規格分別為每秒五十億次取樣率及每秒一百億次取樣率。我們使用快

閃式的架構來實現超高速類比數位轉換器。透過具備主動式負回授技術的前

置放大器使比較器陣列具有超寬頻、低功率的特點，並加入負電容進一步減

少系統的延遲時間。同時，我們也使用平均及內插的技巧來降低放大器的偏

移誤差量以及減少放大器的數量。數位類比轉換器則使用電流導向的架構，

且使用操作速度較快之電流式邏輯電路設計核心的數位電路。此種電流式邏

輯除了可以大幅降低高速轉換中電源的抖動量外，也適用於低電壓的操作環

境，並具備非常高速的邏輯切換能力。另一方面，為了解決該高速資料轉換

器測試上的困難，我們加入可測試性機制，使實驗晶片可以進行全速運作下

的動態參數量測。晶片量測結果顯示以 130nm 實現之該資料轉換器對在全

速運作的測試模式下，輸入 0.5GHz 的弦波訊號並以 3GS/s 取樣，可測得 46.1 

dB 的訊號雜訊比以及 36.4 dB 的訊號雜訊失真比，對應到 5.7 bits 的有效位

元數。在 1.2V 供應電源下，整個測試晶片共消耗約 790 mW 之功率；而以
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90nm 實現之資料轉換器對的晶片量測結果顯示，輸入 1.1GHz 的弦波訊號並

以 10GS/s 取樣，可測得 29.0 dB 的訊號雜訊比以及 24.2 dB 的訊號雜訊失真

比，對應到 3.7 bits 的有效位元數。在 1.0V 供應電源下，整個測試晶片共消

耗約 448 mW。 
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Abstract 

 

This thesis presents a non-interleaved, high speed, 6-bit data converter pair 

design. Two test chips have been realized in TSMC 130nm CMOS Mixed-Mode 

RF and UMC 90nm CMOS Mixed-Mode technology, respectively. Simulation 

results show the 130nm one can achieve a 5GS/s sampling rate and the 90nm one 

can achieve a 10GS/s sampling rate. The proposed Analog-to-Digital converter 

(ADC) is a flash type ADC. The wide bandwidth and low power comparators 

were realized by active feedback pre-amplifiers (PreAmps). Furthermore, we 

added the differential negative capacitors to reduce the total delay of the cascade 

PreAmps. Averaging and interpolating skills were applied to the outputs of the 

PreAmps so as to reduce the offsets and the number of the amplifiers. The 

Digital-to-Analog converter (DAC) is a current-steering one. The digital circuits 

of the data converter pair are implemented with the current mode logic (CML) 

gates which alleviate the issue of severe power-ground bouncing compared with 

conventional CMOS logic implementation. In addition, the CML gates not only 

have less gate delays, but also are suitable for low voltage operation. To address 
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the difficulty of conducting at-speed tests, we added the design-for-testability 

(DfT) circuitry. The measurement results of the 130nm test chip show that in the 

at-speed test mode, the data converter pair achieves an SNR of 46.1 dB and an 

SNDR of 36.4 dB with the 0.5GHz sinusoidal inputs at 3GS/s. It corresponds to 

an ENOB of 5.7 bits. The 130nm test chip including the DfT circuitry totally 

consumes 790 mW from a 1.2V supply. Besides, the measurement results of the 

90nm test chip show that the data converter pair achieves an SNR of 29.0 dB and 

an SNDR of 24.2 dB with the 1.1GHz sinusoidal inputs at 10GS/s. It corresponds 

to an ENOB of 3.7 bits. The 90nm test chip totally consumes 448 mW from a 

1.0V supply.  
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第一章 緒論 

 

1.1. 研究背景 

隨著科技的演進，電腦的運算速度越來越快，甚至已經達到每秒數十

億(GHz)的境界，因此資料傳輸量也大幅增加，為了面對此種需求，傳統平

行界面技術已不可行，如何提升資料傳輸率（data rate）才是當務之急。在

各種通訊傳輸系統中，高速介面電路已經被廣泛的使用，並列式匯流排

（Parallel Bus）已逐漸被串列式匯流排（Serial Bus）所取代，成為高速通

訊傳輸技術的主流[1]。串列式傳輸可降低硬體設計的複雜度，並且增進系

統的功率消耗效率，也就是使一瓦特（Watt）的功率消耗能提供更高的資

料傳輸量。以常見的電腦傳輸介面為例，如圖 1-1，通用序列匯流排（USB；

Univeral Serial BUS）連接埠已經即將邁入 USB3.0，預計可以達到 4.8Gbps

（600MB/s）的傳輸速率；另一個常見的例子是 PC 中的傳輸介面也已經被

低壓差動訊號（LVDS；Low Voltage Differential Singaling）的匯流排介面所

取代，像是 Serial-ATA 和 PCI-Express。 

然而，可以預見的是未來大家都希望把所有的東西都做進晶片裡面，

這樣做的好處是可以避免訊號有多餘的雜訊干擾；就算有雜訊，所有的電

路也都是在相同的環境下做處理，對於整個系統是比較好的，也就是所謂

的系統整合晶片（SoC；System on Chip），因此如何提昇晶片與晶片間的連

結傳輸是一大挑戰，也就是高速 I/O 介面所要去克服的。 
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圖 1- 1 基本的電腦傳輸介面架構圖 

 

1.2. 研究動機與目的 

一般而言，在數位傳輸系統中若沒有加入其他的機制通常就是以數據

流(Bit Stream)的方式傳輸，也就是以邏輯準位(Logic Level) ”0” 和 ”1” 來

傳輸，但是這樣子一次只能傳輸ㄧ個位元，當傳輸資料量暴增後，會受到

傳輸系統頻寬的限制，現在已不敷使用，因此，一些新的調變機制便被提

出來，如 non-binary Pulse Amplitude Modulation（PAM）[2]或 Quadrature 

Amplitude Modulation（QAM）等已被大量應用，成為通訊系統中相當常見

的技術。 

所謂的 PAM 調變機制的概念就是一次不要只傳輸一個位元的訊號，若

能夠一次傳輸多個位元訊號，則就能在相同的速率下提升資料傳輸量。所
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以一次將多個平行並列的 Bit Stream 數位訊號轉換成相對應的類比訊號再

做傳輸，這就是 PAM 的處理方式。有別於數位訊號不是”0”就是”1＂，類

比電壓訊號可以代表更多的準位，若以一次傳送 3 位元的訊號為例，調變

後便可得到 8 個可能的電壓位準狀態的類比輸出訊號，且由低到高，每個

電壓位準所對應代表的數位訊號分別為 000、001、010、011、100、101、

110 及 111，這種將多個位元（multiple bits）一起表示的方式稱做一個符號

（symbol），因此若有 N 個位元，則表示出來的符號就有 2N個可能的狀態

（State, S）。因此在相同的時間下，使用 PAM 調變機制的傳輸系統最大可

以提高原本傳輸量 N 倍的傳輸資料量。 

無論使用什麼傳輸系統，目的都是希望在越短的時間內完成傳輸，也

就是傳輸數率越快越好，而由上一段介紹可以知道使用類比訊號傳輸可以

得到比較大的傳輸量，但是限在所有的系統都是使用數位方式在作操作，

因此類比訊號與數位訊號之間的轉換就成為了一個相當重要的部份，如果

這兩者之間的轉換速率越快，整體傳輸的速率也就越快，在此目標的前提

下，我們就會需要一組可以操作在非常高速的資料轉換器對(Data Converter 

Pair)，包括類比數位轉換器(Analog-to-Digital Converter, ADC)和數位類比轉

換器(Digital-to-Analog Converter, DAC)，但是因為是用於傳輸系統，所以

只需中等的解析度(Resolution)，依照需求所訂立出的資料轉換器對－ADC

與 DAC 之主要規格與其所使用的製程如下表 1-1 所示。 

表 1- 1    ADC 與 DAC 之規格 

 Two Designs 

Technology TSMC 130nm CMOS RF UMC 90nm CMOS 

Supply Voltage 1.2 V 1.0V 

Sampling Rate 5 G-Samples/s 10 G-Samples/s 

Resolution 6 bits 

I/O Full Swing Differential ±400 mV 

I/O Termination On-chip 50Ω Terminaton 
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而在現有已知文獻中，取樣頻率在 GS/s 以上之資料轉換器大都為使用

SiGe 或 GaAs 這類的製程[3][4]，這類製程相當適合用於高速電路，但其相

對應消耗的功率也相當驚人。而現今 CMOS 製程技術相當成熟與低廉，固

大部分的類比電路都是使用 CMOS 製程來設計，而且 CMOS 製程擁有整合

性強的優勢，對實現整合的系統晶片(System on Chip, SOC)是一大利多，因

此我們所要設計的高速資料轉換器預計也是使用 CMOS 製程，將以國家晶

片中心(CIC)所提供的台積電(TSMC) 0.13μm CMOS Mixed-Mode RF製程以

及聯電(UMC)90 奈米(90nm) CMOS Mixed-Signal Low-K 製程來實現。 

1.3. 論文章節組織 

本論文一共分為八章，第二章會對常見的用來評斷資料轉換器(ADC 和

DAC)效能優劣的參數做介紹，這樣對後面章節的閱讀才不會有所誤解。而

為了節省篇幅，之後的設計說明及模擬結果都以 90nm 的版本為主。第三章

便會分析並討論如何實現我們所要設計的這組 10GS/s 6-bit 高速資料轉換

器對，包括架構的選擇、電路的設計考量與實現。第四章則是第三章所設

計完的資料轉換器對的詳細模擬結果。接下來第五章會針對我們如何來測

量 這 組 高 速 資 料 轉 換 器 對 作 說 明 ， 也 就 是 可 測 試 性 設 計

（Design-for-Testability, DfT），使的測試晶片可以有效的做量測，除此之外

還有我們在佈局(layout)上所做的考量。第六章是使用 TSMC 0.13μm 製程所

實現之測試晶片完整的量測結果，包括測試環境的設定以及各種參數的量

測與比較。第七章則是使用 UMC 90nm 製程所實現之測試晶片完整的量測

結果，並且會跟第六章的量測結果做分析與比較。最後第八章會對本論文

提出結論。 
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第二章 資料轉換器的基本介紹 

 
 

 

 

本章節將介紹說明資料轉換器對－ADC 與 DAC 用來評估描述其效能

好壞的特性參數，由於這些參數在之後的內容中會時常被提及，因此必須

了解這些參數才能看懂模擬分析與量測結果。 

 

 

2.1. 資料轉換器的效能參數介 

評估資料轉換器效能好壞如果只從解析度的高低來判斷並無法完全的說明

其實際上的轉換特性，真實的資料轉換器會因許多方面因素的影響而偏離原本理

想的特性轉換曲線。一般可將ADC與DAC的特性參數分為區分為靜態參數（Static 

Parameters）以及動態參數（Dynamic Parameters），這些參數包括：準確性

（Accurcay）、解析度（Resolution）、偏移誤差（Offest Error）、增益誤差（Gain 

Error）、差分非線性誤差（Differential Non-Linearity, DNL）、累積非線性誤差

（Intrgral Non-Linearity, INL）、訊號對雜訊比（Signal-to-Noise Ratio, SNR）、訊號

對雜訊失真比（Signal-to-Noise and Distortion Ratio, SNDR）、有效位元數（Effective 

Number Of Bits, ENOB）、總諧波失真（Total Harmonic Distortion, THD）、無假訊

號動態範圍（Spurious-Free Dynamic Range, SFDR）、有效解析度頻寬（Effective 

Resolution Bamdwidth, ERBW）與動態範圍（Dynamic Range, DR）等。[5][6][7][8][9]

以下我們將分別介紹說明這些參數。 
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2.1.1. 靜態參數（Static Parameters） 

靜態參數包含了準確性（Accurcay）、解析度（Resolution）、偏移誤差

（Offest Error）、增益誤差（Gain Error）、差分非線性誤差（Differential 

Non-Linearity, DNL）、累積非線性誤差（Intrgral Non-Linearity, INL）。而 ADC

或 DAC 的靜態參數（Static Parameters）的量測方式是對資料轉換器輸入低

速的激發訊號，且該訊號的變化速度要夠緩慢，將得到的輸出波形與理想

資料轉換器所輸出的波形做比較。 

首先我們先介紹兩個名詞：VLSB 跟 LSB，對一個解析度為 n-bits 的理

想資料轉換器而言，將輸入範圍允許的滿刻度範圍電壓 均分成 2n 個準

位，定義出每個準位之間的的類比電壓差值為一個 VLSB的大小。 

FSV

                         
n

FS
LSB

V
V

2
                       （2.1） 

一般而言都把一個 VLSB的電壓值稱為一個 LSB（Least Significant Bit），

這是一個無單位（Unitless）的名詞，是將電壓值歸一化（Normalized）的

比值結果。例如習慣上可能會稱說有 1.5LSB 的誤差，實際的意思就是表示

此誤差量的電壓值為 VLSB的 1.5 倍。 

 

2.1.2. 準確性（Accuracy） 

準確性的定義為當輸入一已知的訊號，而其可預期到無誤差情況下資

料轉換器的輸出結果與實際輸出結果的各種靜態誤差量（包括量化誤差、

偏移誤差、增益誤差和所有非線性成份）的總和，主要指 ADC 或 DAC 對

理想特性轉換曲線的總偏移程度。 
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2.1.3. 解析度（Resolution） 

解析度對 ADC 而言是指輸出數位訊號的位元數，而對 DAC 則是輸入

數位訊號的位元數，以 n 來表示的話，一理想的 n-bits 資料轉換器而言，是

將可處理範圍內的訊號（VFS）等分成 2n 個準位，也就是前述式子（2.1）

所定義的，每個準位的大小即為一個 VLSB之值，也稱做一個 LSB。而解析

度的高低會直接影響了一個 LSB 的大小。 

2.1.4. 偏移誤差（Offset Error） 

偏移誤差（Offset Error, Eoffset）是指資料轉換器的輸入輸出特性轉換

曲線中，原點位置偏移的誤差。對 ADC 而言指的是在輸入訊號為 0 時，存

在的一個固定平移差異，如圖 2-1(a)所示，圖中理想轉換曲線與實際轉換曲

線偏移的誤差量就是 ADC 的偏移誤差。對於 DAC 來說，是只輸入數位訊

號為 0 時，輸出之類比訊號不為 0 的量，就是 DAC 的偏移誤差，如圖 2- 1(b)

所示。其數學式可表示為式 2.2，其中 Vmin,actual 和 Vmin,ideal 分別為實際特性

曲線和理想特性曲線的第一個最低轉態電壓值。 

LSB

idealactual
offset V

VV
E min,min, 

   (LSB)          （2.2） 

 

              (a) ADC                         (b) DAC 

圖 2- 1   ADC 與 DAC 之偏移誤差（Offset Error）示意圖 
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2.1.5. 增益誤差（Gain Error） 

增益誤差（Gain Error, Egain）是指在沒有偏移誤差的情況下，資料轉換

器輸入輸出轉換特性曲線中，實際曲線與理想曲線之間斜率的差異，理想

的特性轉換曲線其斜率大小應為 1，而實際特性轉換曲線斜率會大於 1 或小

於 1，這誤差就是增益誤差。以數學式來表達，如式 2.3 所示，就是實際特

性曲線中的最高轉態點（Vmax,actual）與理想特性曲線中的最高轉態點

（Vmax,ideal）之間的差值，然後再做正規化（Normalize）表示成多少個 LSB

的大小，如圖 2- 2 所示。 

1
max,

max,

max,

max,max, 



ideal

actual

ideal

idealactual
gain V

V

V

VV
E   (LSB)     （2.3） 

 

圖 2- 2    增益誤差（Gain Error）示意圖 

 

2.1.6. 差分非線性誤差（Differential Non-Linearity, DNL） 

先將資料轉換器的特性轉換曲線中偏移誤差及增益誤差去除後，其每

兩個鄰近類比準位間的電壓差值和理想的電壓差值（即 VLSB）之間的誤差

量稱為差分非線性誤差（Differential Non-Linearity, DNL）。以 ADC 來說，

理想的轉換曲線每個步階寬度都應該相同為 1 個 LSB 的大小， DNL 就是

用來描述每個步階大小不為 1 個 LSB 的分佈情況，所以將每兩個相鄰輸出
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數位碼轉態的類比訊號準位間的差值再減去理想曲線中相同使數位碼轉態

的類比訊號的差值就是兩個連續的輸出數位碼之間的 DNL 值，習慣上以多

少個 LSB 來表示。數學式表示為式 2.4 的形式，其中 Vactual(n)為實際轉換曲

線中使第 n 個碼所對應到的輸入類比電壓準位值。其詳細圖形如圖 2-3(a)

所示。對 DAC 而言，當輸入的數位碼每加 1 之後，理想的類比輸出訊號也

就直接增加一個 VLSB的大小，但實際的類比輸出訊號增量並不為一個 VLSB

的大小，其增量與理想的 1 個 LSB 相減的結果即為 DNL 的值，在數學式

的表示上與式 2.4 相同，詳細圖型如圖 2-3(b)所示。  

1
)()1())()1((

)( 






LSB

actualactual

LSB

LSBactualactual

V

nVnV

V

VnVnV
nDNL  (LSB) （2.4） 

 

              (a) ADC                         (b) DAC 

圖 2- 3   ADC 與 DAC 之差分非線性誤差（DNL）示意圖 

 

ADC 與 DAC 之 DNL 圖形上說明則分別顯示在圖 2-3(a)與 2-3(b)。從

圖中可以想見到的是，愈理想的 ADC 其每個步階的寬度（即相鄰兩個使輸

出數位碼轉態的輸入類比電壓差值）就愈接近 1 個 LSB；越理想的 DAC 則

是每相鄰的兩個輸出類比電壓之差值就愈接近 1 個 LSB，也就是說 DNL 的

值越小，表示此資料轉換器的效能越好。 
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2.1.7. 累積非線性誤差（Integral Non-Linearity, INL） 

累積非線性誤差（Integral Non-Linearity, INL）是指實際資料轉換器的

輸入輸出特性轉換曲線與理想的特性轉換曲線之間的誤差量，同樣是將特

性轉換曲線裡可能發生的偏移誤差以及增益誤差去除後而做的分析。對

ADC 而言，將實際非理想的轉換曲線由每個輸出數位碼的中間點連接而

成，這些點與理想 ADC 轉換曲線中相對應的每個輸出數位碼中間點之間的

差距就分別代表各個輸出數位碼的 INL 值；DAC 的輸入輸出轉換曲線可藉

由連接每個輸入數位碼對應到的類比電壓輸出之值而得到，這些類比輸出

電壓值的點與理想 DAC 轉換曲線中相對應的每個類比電壓輸出值的點之

差值就是各個輸出的 INL 值。數學式可寫成式 2.5 的形式，圖 2-4 顯示了

ADC 與 DAC 各別的 INL 的示意圖。 

n
V

VnV
nINL

LSB

actualactual 


 min,)(
)(  (LSB)          （2.5） 

 

 

             (a) ADC                         (b) DAC 

圖 2- 4   ADC 與 DAC 之累積非線性誤差（INL）示意圖 

 

 

 10



從前述的討論以及圖 2-4 可知，要計算第 n 個碼的 INL 值，可以將第

1 個到第 n 個碼的 DNL 值作累加得到相同結果，寫成如式 2.6 式所示。 





n

i

iDNLnINL
1

)()(  (LSB)               （2.6） 

在實際量測計算 INL 時，比較參考對象通常不會用理想的轉換曲線，

而是根據實際電路轉換曲線上的各個點來找出一條直線，該直線使原本發

生最大 INL 值的數碼得以變得較小，此直線稱為最佳符合線（Best-Fit 

Line）。用這樣的計算方式主要是因為在資料轉換器的設計上，設計者只在

乎電路最大或最小的 INL 和 DNL 表現。 

 

2.1.8. 缺碼及單調性（Missing Code & Monotonicity） 

缺碼（Missing Code）是針對 ADC 的轉換特性曲線的討論，在設計的

類比電壓輸入範圍內，若有某固定數位輸出碼一直無法被轉換出，該數碼

對於該 ADC 而言就是 Missing Code，主要原因是實際電路的轉換曲線在某

個轉態步階有過大的 DNL 誤差，如圖 2-5(a)所示。類似情形用來描述 DAC

的稱為單調性（Monotonicity），DAC 的類比輸出隨數位輸入訊號的增加而

增加，滿足此情形的響應我們都說 DAC 呈現單調性，反之若 DAC 的轉換

曲線中發生數位輸入訊號增加，但類比輸出訊號卻反之降低（即轉換曲線

中斜率為負的區域）的情況就是非單調性（Non-monotonicity），產生

Non-monotonicity 的原因一樣是因為 DAC 有超過 1 個 LSB 的 DNL 或是超

過 0.5 個 LSB 的 INL 的誤差時。圖 2-5(b)描繪了 DAC 轉換曲線單調及非單

調性的特徵。 
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            (a) Missing code                 (b) Monotonicity 

圖 2- 5   ADC/DAC 缺碼（Missing code）與單調性（Montonicity）示意圖 

 

 

2.1.9. 動態參數（Dynamic Parameters） 

上面所提到的各種參數都是和輸入訊號無關的參數，並不與資料轉換

器輸入訊號的頻率有關，所以稱之為靜態參數。相對的，與輸入訊號相關

（signal-dependent）的就是動態參數（Dynamic Parameters）。資料轉換器在

實際的操作環境下，對於各種不同頻率的輸入訊號所能反映出的效能皆不

同，而真實在使用的資料轉換器通常都會操作在較不同的頻帶範圍，因此

動態參數才可以評估資料轉換器真實的轉換效能。常見的動態參數包含訊

號 對 雜 訊 比 （ Signal-to-Noise Ratio, SNR ）、 訊 號 對 雜 訊 失 真 比

（Signal-to-Noise and Distortion Ratio, SNDR）、有效位元數（Effective 

Number Of Bits, ENOB）、總諧波失真（Total Harmonic Distortion, THD）、無

假訊號動態範圍（Spurious-Free Dynamic Range, SFDR）、有效解析度頻寬

（Effective Resolution Bamdwidth, ERBW）與動態範圍（Dynamic Range, 

DR）等。 
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2.1.10. 訊號對雜訊比（Signal-to-Noise Ratio, SNR） 

訊號對雜訊比（Signal-to-Noise Ratio, SNR）是指訊號與雜訊的比值。

對一個實際的 ADC 來說，轉換過程中除了量化雜訊之外還會有電路本身所

產生的雜訊以及因溫度造成的熱雜訊（Thermal Noise），因此當計算到這些

所有雜訊功率總和之後求得的 SNR 值，才會是真正 ADC 所能呈現的 SNR，

以 Nyquist-rate ADC 來說，我們所關心的頻率範圍就是 DC 到 Nyquist 頻寬

內所有雜訊的總和。對 DAC 而言，雖然沒有量化雜訊的影響，但依然有電

路雜訊與熱雜訊，因此利用類似的方式可以計算得到 DAC 的 SNR。其數學

表示式如式 2.7 所示，Psignal代表輸入訊號的功率、Pnoise代表 Nyquist 頻寬內

所有雜訊(但不包含諧波雜訊)的總和。圖 2-6 則顯示了一個非理想 ADC 的

輸出頻譜圖，輸入訊號以及雜訊水平（Noise floor）都清楚的被標示出。 


















Powerfloor  Noise Total

Power Signal
log10log10 1010
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P

P
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圖 2- 6    非理想之 6 位元 ADC 輸出訊號頻譜 
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2.1.11. 訊號對雜訊失真比 

（Signal-to-Noise and Distortion Ratio, SNDR） 

訊號對雜訊失真比（Signal-to-Noise and Distortion Ratio, SNDR）的定

義與 SNR 類似，差別在於 SNDR 除了將所有的雜訊功率加總之外，還多加

入了頻譜上可能出現的多次諧波失真（Harmonic Distortion），將這些個別的

諧波訊號加總的總諧波失真功率 Pharmonics 再加上總雜訊功率 Pnoise 所得到的

總雜訊量才是 SNDR 參數所討論的雜訊，其數學式顯示在式 2.8。 












harmonicsnoise

signal

PP

P
SNDR 10log10  









Power Distortion and Noise Total

Power Signal
log10 10  (dB) （2.8） 

由式 2.8可以知道SNDR比起SNR還多計算了諧波的功率，因此SNDR

參數除了可以看到雜訊的影響之外，還可以得知非線性諧波失真的影響程

度，此參數是資料轉換器中相當常見的參數，也是最嚴苛最重要的指標參

數之一。 

2.1.12. 有效位元數（Effective Number Of Bits, ENOB） 

對一個理想只考慮量化雜訊的 n-bit 資料轉換器而言，當輸入為一弦

波訊號時，其輸出訊號可達到的最大 SNR 理論值為： 

(dB)  76.102.6max  NSNR                   (2.9) 

有效位元數（Effective Number Of Bits, ENOB）的計算是根據式 2.9 的

結果，不同解析度的資料轉換器將得到不同的 SNRmax值，然而對於真實的

輸出訊號的頻譜可能因電路非線性的失真或是其他互調失真等的諧波訊

號，因此用 SNDR 來評估電路的真實效能會比較客觀，因此式 2.9 被修正

成： 
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(dB)  76.102.6  NSNDR                 （2.9） 

所以有效位元數（Effective Number Of Bits, ENOB）的計算是假設輸入為弦

波訊號的前提下得到的結果。將實際量測到的頻譜所計算得到的 SNDR 再

代入式 2.9，便可反推算出資料轉換器究竟具備多少「有效的」解析度能力，

因此可以定義出一個資料轉換器的有效位元數為式 2.10： 

02.6

76.1


SNDR
ENOB  (bits)                （2.10） 

SNDR 與 ENOB 是最直接能表示資料轉換器實際效能的參數，因為它可以直

接看出時系量測的資料轉換器是否有達到原始設計規格所定義的解析度程度，同

時也顯示此轉換器電路的線性度設計好壞。另外由於此參數會受到輸入頻率所影

響，所以也用來評估頻寬表現。 

2.1.13. 總諧波失真（Total Harmonic Distortion, THD） 

總諧波失真（Total Harmonic Distortion, THD）指的是在輸入訊號可能

出現的頻帶範圍內（對 Nyquist-rate 的資料轉換器而言就是 DC 到 Nyquist

之間的頻寬），所有諧波訊號功率的總和對主輸入訊號（Signal tone）功率

的比值，單位為 dB，數學式可以寫成式 2.11： 













signal

harmonics

P

P
THD 10log10  











Power Signal

Power Distortion Harmonic Total
log10 10  (dB) （2.11） 

諧波訊號的產生可能是因為電路的非線性失真或其他互調失真等所導

致的，透過 THD 參數的描述可以知道資料轉換器在各種不同頻率下，所受

到非線性影響的程度有多少。 
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2.1.14. 無假訊號動態範圍 

（Spurious-Free Dynamic Range, SFDR） 

無假訊號動態範圍（Spurious-Free Dynamic Range, SFDR）定義的是在

輸入訊號可能出現的頻帶範圍，也就是輸入訊號（Signal tone）功率對最大

的假訊號（Spurious）或最大的諧波訊號（Harmonic）功率的比值，如式 2.12

所示，單位為 dBc（in dB with respect to carrier），在圖 2-6 中也有說明。

Spurious（或簡稱 Spur）係指頻譜中的突刺，在頻譜上除了 signal tone 訊號

以外的所有突刺訊號都可稱之為 Spur，Spur 可能是先前提及的各種諧波訊

號或者是時序取樣點誤差所造成的諧波訊號，也可能是 clock feedthrough 

造成的訊號，又或者是訊號間 inter-modulation 所產生之訊號。而由於這些

訊號的功率比 noise 還來的高，容易被其他頻帶所接收，因此也被稱為假訊

號。 













(max)/(max)
10log10

harmonicspurious

signal

P

P
SFDR  











Power Harmonicor  SpuriousLargest 

Power Signal
log10 10  (dBc) （2.12） 

 

2.1.15. 有效解析度頻寬 

（Effective Resolution Bamdwidth, ERBW） 

有效解析度頻寬（Effective Resolution Bandwidth, ERBW）指的是當資

料轉換器的輸入訊號頻率不斷增加到某個值時，使 SNDR 參數相較於低頻

時的值下降 3dB 點的位置（以 ENOB 來看就是減少 0.5bit 之時），就是該資

料轉換器的 ERBW。此參數主要是用來描述該資料轉換器所能處理的最大

輸入訊號頻寬，對 Nyquist-rate 的 ADC 而言，其最大可能的輸入訊號頻率

為 Nyquist-frequency，其值為取樣頻率的一半，表示此資料轉換器能處理的
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輸入訊號頻寬為理論值上限的 Nyquist-frequency。 

2.1.16. 動態範圍（Dynamic Range, DR） 

動態範圍（Dynamic Range, DR）定義為在固定某個輸入訊號的頻率下

(通常是在低頻操作)，作出 SNDR 對輸入訊號振幅（通常以 dBFS 來表示）

的圖（SNDR vs. Input amplitude level plot），找出有最大 SNDR 參數時的輸

入振幅到最小可被偵測到訊號時的 SNDR 值（通常為 SNDR=0 之時），這

個的範圍就是動態範圍。對實際量測的資料轉換器，通常可以得到最大

SNDR 的輸入振幅之位置都會略小於滿刻度電壓位準（VFS，0-dBFS），以

數學式表示則如式 2.13，簡單的示意圖如圖 2-7 所示。 






















power signalSmallest 

power signal Maximum
log10log10 10

(min)

(max)
10

signal

signal

P

P
DR     （2.13） 

 

圖 2- 7    動態範圍（DR）示意圖 
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第三章 高速資料轉換器對之設計 

 
 

本章節將分析並討論此高速資料轉換器對（High Speed Data Converter 

Pair）的設計，分為 ADC 與 DAC 兩部份來探討，兩者的設計規格都是每

秒一百億次的取樣率且為六位元的解析度（10GS/s 6-bits ADC & DAC）。在

高速電路在設計上容易遇到的問題，以及我們所使用的解決方法都會提出

來並討論，詳細的設計考量也會一一說明。 

3.1. 10GS/s 6-bit 類比數位轉換器（ADC）之設計 

要設計如此高速的電路，電路架構的選擇顯得非常重要，就如同前一

章所提到的，高速中解析度的 ADC 基本上就是以 Flash 架構為最適合，圖

3-1 就是我們所設計的 Flash 類比數位轉換器（ADC）之方塊圖。 

 

 

圖 3- 1   10GS/s 6-bit 類比數位轉換器（ADC）之方塊圖 
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ADC 的類比輸入訊號與時脈(Clock)皆以差動(Differential)方式輸入，首

先會進入一組分壓電組串所構成的網路，此網路提供 50Ω的匹配(Matching)

以確保高速類比訊號可以順利的由傳輸線進入電路中，同時也提供整個電

路的共模電壓準位(Common-mode voltage level)。 

經過此網路後，訊號會進入取樣保持電路(Track and Hold Circuit, 

T/H)，之後就進入比較器電路第一級的差動差值放大器 (Differential 

Difference Amplifier, DDA)與分壓電組串(Reference Resistors Ladder)所產生

的參考電壓(Reference Voltage)做比較並放大，放大電路是使用多級串接

(multi-stage)的方式，也就是圖中的前置放大器級(Pre-Amp Stage)，而為了

使放大器有較大的頻寬，在 Pre-Amp Stage 中使用了具備主動式負回授之前

置放大器(Active negative feedback Pre-Amplifier)，同時為了提昇整體比較

器電路的線性度，使用平均跟內插(Averaging & Interpolating)的技巧，這樣

做除了可以抑制前置放大器電路因 offset 所造成的影響還可以減少前置放

大器的數量，使取樣保持電路所看到附載電容變小並減小功率的消耗。 

比較完成並放大成數位訊號之後，會先由電流式邏輯(Current-Mode 

Logic, CML)[10][11][12]的拴鎖器(Latch)作時序的校正，確保取樣到正確的

值。轉換完成的溫度計碼(Thermometer code)再經過後面邏輯閘陣列(OR 

Array)跟編碼器(Encoder)的處理後得到格雷瑪(Gray code)，最後再由拴鎖器

作在一次的時序校正後輸出，透過格雷瑪的編碼方式可降低錯誤碼發生的

影響。且為了要滿足超高速數位訊號的切換，所有的數位邏輯閘電路與 DAC

相同也都是使用 CML 電路來設計，達到最快的切換速度並降低

power/ground bounce 的干擾。 

此外，由於我們半週期的時間只有 50ps(pico-seconds)，但是整個轉換

過程中從取樣保持電路到溫度計碼輸出所需時間很容易超過半週期 50ps，

為了解決這些多出來的延遲時間，我們對 Clock 的路徑加入一連串的
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intentional timing skew buffers 補償多餘的 delay，如此一來可以使 Clock 與

完成轉換的訊號時序相同，可以在正確的時間取值，也就是 Wave-pipelining

的技巧[13]。 

接下來便會對 ADC 中的主要 Block 加以說明 

 

3.1.1 分壓電阻串（Resistor Ladder）  

在 Flash 架構 ADC 中，每一個比較器會和一個直流參考電壓做比較，

以 n-bits 的 Flash ADC 為例，總共需要 2n-1 個比較器與直流參考電壓，直

流參考電壓會由滿刻度電壓(Full Swing Voltage, VFS)利用分壓電組串分壓所

得到，下面是詳細探討： 

 

圖 3- 2    輸入訊號經差動對之寄生電容耦合（coupling）至分壓電阻串 

 

圖 3-2 是一個以輸入訊號 Vin 與直流參考電壓 Vref 作為一組差動對

(Differential Pair, M1、M2)輸入的簡圖，理想上分壓電組串所產生的 Vref應
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該為 DC 值，但由圖中可以看出實際上 Vref 會受到輸入訊號 Vin 變動的影

響，Vin 會透過差動對的寄生電容 Cgs偶合(Coupling)到 Vref，此現象為訊號

的饋入(Feedthrough)。 

在[14]有討論到越接近分壓電阻串中間的點受到影響的程度會越大，

將此電路藉由等效電路簡化可以得到式 3.1，其中 fin為輸入訊號的頻率，R

為分壓電阻串所有電阻串聯的總值，Ctot表示由輸入端所看到的總電容值，

包括 coupling 到分壓電阻串上 Vref 端點的總寄生電容值，一個差動對的輸

入 Vin 到參考電壓 Vref所看到的 coupling 電容值為 gsC)21( ，若有 n 個差動

對接到同一個參考電壓，其總 coupling 電容值就為 gsCn )21( 。Vmid就是代

表在電組串最中間的點所受到 Vin 的 feedthrough 影響而產生偏移的差值。 

totin
in

mid RCf
V

V

4


                    （3.1） 

由上式可以知道，參考電壓的偏移量 Vmid與分壓電組串的阻值 R 成正

比，想要偏移量變小，電阻值就要選擇小一點，但是這樣的話又會造成靜

態功率消耗(static power)的提升。因此把式 3.1 改寫成分壓電組串最大電阻 

值與偏移量 Vmid、解析度 N、輸入訊號頻率 fin以及總輸入端 coupling 電容

值 Ctot之間關係，得到式 3.2，單位是 LSB。通常會將設定為 1 個 LSB 的

大小，以求得整個分壓電阻串所能使用的最大 R 值。 

totin
N

totin

in

mid

ladder CfCf

V

V

R
2

4
4

max, 



                 （3.2） 

在我們的電路中，類比輸入訊號並不會直接接到比較器的輸入端，而

是會先經過取樣保持電路，希望比較器是在比較兩個 DC 電壓值，已就是

輸入訊號的變化量對參考電壓的影響並沒有那大，因此在 R 值的選擇上限

制就比較寬鬆。 
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3.1.2  取樣保持電路(Track and Hold Circuit, T/H) 

在高速 Flash 架構 ADC 中，取樣保持電路常被用來放在比較器電路的

前端，因為輸入訊號的頻率動輒達到每秒十億次(GHz)以上，若希望比較器

可以在短時間內比較出正確的值是很困難的，但若是能夠創造出短暫的 DC

狀態進入比較器與參考電壓值做比較則可以有效提升 ADC 的效能以及減

少後級電路對頻寬的需求，而取樣保持電路正好可以提供此作用，因此取

要保持電路在高速電路中相當重要。 

一個基本的 T/H 會由一組開關(Switch)及一個取樣電容 CS 所組成，如

圖 3-3 所示，由[15]的討論中我們可以知道主要有幾樣因素會影響 T/H 的好

壞：第一個是輸入訊號 IN 和 Clock 訊號會藉由寄生電容 feedthrough 到 OUT

端進而影響保持在取樣電容 CS 的值；第二個是電荷注入效應(Charge 

Injection)，由於我們是使用 PMOS 來當作開關，當開關由取樣模式(Track)

轉換成保持模式(Hold)時，原本保存在 MOS 開關上的電荷會往兩端移動，

若干電荷會進入取樣電容 CS而影響原本取樣的值；第三種會影響 T/H 的因

素是固定偏差率(Droop Rate)，當 T/H 操作在保持模式時會由於下一級電路

的輸入電流不為零或者取樣電容CS本身會漏電而導致保持的電壓值會因為

電流流失而下降。以上問題都是在選擇設計 T/H 時要特別考量到的，由於

我們的取樣頻率高達 10GHz，所以太複雜的電路就不適用在我們的設計中。 

 

圖 3- 3 一個基本的取樣保持電路簡圖和影響其電路之效應 
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一般高速取樣保持電路會使用電感來增加頻寬[16]，但是電感所佔之面

積實在太大，所以不適合使用在我們的設計，圖 3-4 是我們所使用的 T/H

電路圖[17][18]，是以簡單的 PMOS 開關並將後級的輸入寄生電容當作取樣

電容，M5、M6 為 MOS 開關，M1～M4 為 Dummy 開關，用來消除 Charge 

Injection，M7、M8 是當作 capacity-like MOS，將輸入訊號及 Clock 對 OUT

端造成的 feedthrough 利用 M7 Coupling 到 OUTb 端，同樣的 OUTb 端所受

到的 feedthrough 也利用 M8 Coupling 回 OUT 端，這樣就可以將 Feedthrough

效應的影響似為共模雜訊(Common Noise)，就可以藉由全差動式的電路來

消除。至於對 Droop Rate 的考量則是因為我們 T/H 下一集是接到 MOS 的

閘級(Gate)，輸入電流是非常的小，所以 Droop Rate 的影響是比較小的。 

 

 

圖 3- 4 取樣保持電路[17][18] 
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圖 3-5 是我們對取樣保持電路輸入一 0.5GHz 的正旋波訊號並觀察其輸

出波形，由圖中我們可以看出正旋波確實有取樣跟保持的效果，而 Droop 

Rate 的影響確實也不明顯。將圖 3-5 做快速傅利葉轉換( Fast Fourier 

Transform, FFT)得到其輸出頻譜，也就是圖 3-6，在計算其動態參數 SNDR

達到 41.9dB，有效位元數為 6.7 bits，足夠我們 6-bit ADC 所使用，圖 3-7

則是輸入 5GHz 的正旋波訊號再轉換得到其輸出頻譜圖，經計算可得知其

有效位元數為 6.0 bits，亦足夠我們 ADC 使用，這顯示我們的取樣保持電路

在有效頻寬 0～5GHz 內都可以使用。 

 

Output Waveform of T/H with 0.5GHz sinusoidal input
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圖 3- 5 以 0.5GHz 正旋波為輸入訊號之取樣保持電路的輸出波形 
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圖 3- 6 以 0.5GHz 正旋波為輸入訊號之取樣保持電路的輸出頻譜 
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圖 3- 7 以 5GHz 正旋波為輸入訊號之取樣保持電路的輸出頻譜 
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3.1.3 差動差值放大器 
     (Differential Difference Amplifier, DDA ) 

在 Flash 架構的 ADC 中，比較器電路第一級是前端類比電路中最為關

鍵的部份。尤其我們要處理的是超高速的訊號，因此太複雜的電路架構就

不適合我們使用，圖 3-8 是我們所使用的電路圖[19][20]，也就是一個差動

差值放大器，它由兩組相同的差動對所組成，以達到全差動形式的訊號比

較。兩組差動對皆為開迴路的形式(open-loop)，適合用於高速電路中。在

設計上，M2、M3 及 M7、M8 的寬長比（ LW  ratio）會設計成一樣，且

M1 和 M6 也會設計成一樣。在這樣的設計下，理論上 M2、M3 及 M7、

M8 的轉導值(gm)會一樣，此電路的輸出對輸入的關係可寫成下式 3.3 

))()((5,43,2   refinrefinonmo VVVVRgV          （3.3） 

其中 表示負載 M4 及 M5 的等效阻抗，由式子中我們可以看出此電路是

把輸入訊號與參考訊號的差值放大 倍。 

onR

)( onm Rg

 

圖 3- 8 差動差值放大器[19][20] 
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考慮到我們的設計規格是在±400mv 的範圍內解析出 6-bits，也就是

1LSB 只有 12.5mv 的大小，若想正確的比較出如此小且高速的訊號，那在

DDA 的設計上就要以頻寬(bandwidth)跟線性度(linearity)為主要考量，至於

增益的大小澤就沒有那麼重要，所以我們將 DDA 設計為低增益且高寬頻

（low-gain and wide-bandwidth）的特性，圖 3-9 為 DDA 的輸出頻率響應圖，

由圖中我們可以看出此 DDA 的增益大約在 2～3dB，頻寬則是大於 5GHz。 

另外值得一提的是圖 3-8 中差動輸入訊號（Vin+與 Vin-）與差動型式參

考電壓（Vref+與 Vref-）的安排是比較好的結果[21]，如果將 Vref+與 Vin-對調，

雖然也會得到一樣的輸出對輸入關係式，但是 M1 卻可能因為 Vin+與 Vin-

的差值過大而進入截止區(cut-off region)。 

Frequency Response of DDA
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圖 3- 9 差動差值放大器電路的輸出頻率響應圖 
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3.1.4  主動式負回授之前置放大器 
     （Active negative feedback Pre-Amplifier） 
 

超高速的放大器常見於光纖通訊系統中 Limiting Amplifier 的設計上

[22]，在光纖通訊的領域中，傳輸率動輒都在數 Gbps，而 Limiting Amplifier

就是將微小且變化相當快速的訊號放大成具有數位邏輯準位的訊號，因此

Limiting Amplifier 的特色就是能夠提供高增益且寬頻（high-gain & 

wide-bandwidth）的能力，而在超高速 ADC 的設計當中，所要使用到的前

置放大器（Pre-Amplifier）也正是需要這樣的特性，在我們的設計中，需要

寬頻的放大器將比較後的微小差值作快速的放大，將類比的差值變成數位

訊號的準位，因此使用 Limiting Amplifier 應是相當合適的選擇。且為了在

有限的功率消耗下設計出 GBW 較大的放大器，因此我們參考使用了 B. 

Razavi 所提出的主動式負回授（Active negative feedback）放大器[23]架構，

如圖 3-10 所示。 

 

 

圖 3- 10 主動式負回授（Active negative feedback）之前置放大器[23] 
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此放大器電路中是由 Cherry-Hooper Amplifier [24]改良而來的，將原本

Cherry-Hooper Amplifier中 shunt-shunt feedback當作負回授所使用的被動元

件電阻改成主動式電晶體的負回授方式，以提升電路的增益頻寬之乘積

（Gain Bandwidth Product, GBW）。將圖 3-10 的電路作分析等效成圖 3-11

的架構，Gm1、Gm2 代表兩級串接放大器之轉導（transconductance），RL1、

RL2則代表其負載，而-Gmf為主動式負回授等效的轉導值，對應到圖 3- 10，

Gm1由 M1~M3 所構成，Gm2由 M6~M8 所組成，-Gmf則由 M11~M13 連接而

成，C1與 C2分別為第一級與第二級輸出節點的等效寄生電容總值。 

VDD

1

outVinV

RL2

VDD

Gm1 Gm2

2C
−G mf

RL1

C

 

圖 3- 11 主動式負回授放大器之等效架構[24] 

 

推導圖 3-11 電路的轉移函數可得到式 3.4 的結果，再和標準的二階轉

移函數式 3.5 做比較，可得到式 3.6 的結果。 
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
        （3.6） 

假設系統具有最大平坦響應（maximally-flat response），即是 21 的

時候，該二階系統的 n 會等同於該系統的-3 dB 點頻寬，也就是 dBn 3  ，

而對一個簡單的差動放大器而言，其增益頻寬乘積（GBW）會近似於單增

益頻率（unity-gain frequency, T ）可寫成 Lm CG ，因此式 3.6 可表示成如

式 3.7，其中假設       TLmm CGGGm C C  /21 /2/1 。 

 2

2

21

212
0 T

L

mmm
n C

G

CC

GG
A  








                （3.7） 

而整個系統的 GBW 可以寫成如式 3.8，而由前面所提到的 dBn 3  ，則可

以再改寫成式 3.9 跟 3.10 

   
n

T
TnA

 0                          （3.8） 

dB

T
TdBA

3
30


 


                       （3.9） 

dB

T
TdB f

f
ffA

3
30


                        （3.10） 

其中 A0為整個主動式負回授放大器系統的增益，f-3dB為主動式負回授

放大器增益降 3 dB 時的頻率，而 fT 為放大器的單增益頻率(unity-gain 

frequency)。對放大器來說，單增益頻率可近似為放大器的增益頻寬之乘積

（ ）。而從式 3.10 的結果可知，使用主動式負回授的放

大器的增益頻寬乘積（GBW）會等於放大器的單增益頻率（fT）再乘上

（

TdB ffAGBW  30

dBT ff 3 ）倍，而且一般而言，單一個放大器的 fT會比 f-3dB還來得大許多，

故可知使用主動式負回授的放大器其GBW會比單一個放大器的GBW還大
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了（ dBT ff 3 ）倍。也就是主動式負回授的放大器對能將其 GBW 提升

（ dBT ff 3 ）倍，說明了使用主動式負回授的技巧確實可以有效的增加電路

的 GBW。 

上一段證明了使用主動式負回授的技巧確實可以有效的增加電路頻

寬，在這個架構之下，我們真正實現的放大器電路中，還在第二級的輸入

端到輸出端之間有加上電容 CM1、CM2，如圖 3-13 所示。這兩個電容的目的

直覺上是為了要讓這個端點產生負電容的效果[25]。一般而言會使用

Miller’s Theorem 來分析，如圖 3-12 所示，若將橫跨在 A、B 兩端點間的電

導 Y 等效成兩部份，由 Miller’s Theorem 可以求得 和 VAYY  11

 1
2 1  VAYY ，其中 AV代表 A 端點到 B 端點的增益。套用到我們的電路

中，電容值就代表電導 Y，AV即是指第二級電路 M7 的 gate 端到 M8 的 drain

端的電壓增益，其值為正，代入上述公式中可以知道若增益大於一會產生

出一個負電容值在 M7 和 M8 的 gate 端，以消除在第二級輸入端的寄生電

容。但是 Miller’s Theorem 有一個很重要的前提，就是訊號必須是單向的，

而在我們的電路中相對應的 A、B 兩點間是指回授系統的輸入、輸出點，

也就是說這兩點的訊號流向並不是單向的，因此若用 Miller’s Theorem 來等

校簡化電路並不適當。 

A V

B1

B

Y(1−1/      )

Y2=

AV

A1

A

Y1=

Y(1−      )
Y

A

B  

圖 3- 12 米勒等效電路簡介圖 
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圖 3- 13 加入補償電容之主動式負回授前置放大器      

既然使用 Miller’s Theorem 來等校不夠精確，我們便直接對整個放大器

做小訊號分析，使用 T model 來做分析，如圖 3-14 所示，gm1、gm2代表第

一級跟第二級放大器之轉導（transconductance），R1、R2代表其輸出端點等

校之電阻值，C1、C2則代表其輸出端點等校之電容值，而 gmf為回授級放大

器等效的轉導值，CM 則我們加入之補償電容。與圖 3-13 相對應，gm1 由

M1~M3 所構成，gm2由 M6~M8 所組成，gmf則由 M11~M13 連接而成。 

在 V1端點利用 KCL，我們可以得到: 

 omfioM
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Vig
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             (3.11) 

同樣的在 Vo端點利用 KCL，我們可以得到: 

 

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
  11

2
O2

2 2
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V m
ioM

o            (3.12) 

由式 3.12 可以得到 Vo對 V1的關係式，再將其代入式 3.11 便可以得到

完整前置放大器的輸出對輸入的轉移函數(Transfer function) 
i

o

V

V
為: 
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與式 3.5 做比較可以得到: 
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   
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圖 3- 14 完整前置放大器之小訊號分析 
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將式 3.13 與式 3.4 做比較可以發現加入電容 CM後轉移函數多了一個

零點。如果我們使用與式 3.4 一樣的設計參數時，由式 3.14 可以發現 Wn

會因為加入了 CM 而變小，而 也會跟著變小，所以理論上增益頻寬乘

積（GBW）是會變小。但是我們可以藉由調整零點的位子來改善這個問題，

圖 3-15(a)是兩個極點(pole)的系統的波德圖，與式 3.4 相同，由圖中我們可

以知道此系統的 f-3dB點由 p1(pole1)所決定，而圖 3-15(b)則為一個零點(zero)

兩個極點(pole)的系統，與式 3.13 相同，而由圖中我們可以知道若將零點的

位子置於 p1 之前則可以創造出 overshooting 的效果而使的 f-3dB進一步的加

大，相對應到我們的電路中，在式 3.4 跟 3.11 都使用相同的設計參數下時，

式 3.11 的 gain 雖然會略為下降，但是我們可以藉由調整 CM的值來決定 zero

的位子，而由上述的分析可知，只要將 zero 點置於 p1 之前便可以藉由

overshooting 的效果而使頻寬變大，但要注意的是由式 3.15 可知調整 CM的

值同時也會改變

2

0 nA

 的值，雖然我們是要藉著 overshooting 的效果來提升頻

寬，但如果 overshooting 太嚴重反而會造成不穩定的系統。 

 

       

(a)                             (b) 

圖 3- 15 加入電容前後之波德圖(Bode Plot)分析 
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圖 3- 16 加入負電容之主動式負回授前置放大器之頻率響應比較 

 

圖 3-16 是將有加入負電容 CM的與沒有加電容的前置放大器的頻率響

應比較(兩者的設計參數皆相同的情況下)，圖中共有 6 條線，分別為原本

放大器的頻率響應曲線及有加入電容之放大器頻率響應曲線，由式 3.14 跟

3.15 可以知道藉由 CM的值可以決定ξ，圖中標示之 0.5~0.9 即為ξ的值，

由圖中可以看出加入補償電容後之曲線比沒有加電容的曲線在高頻時的

gain 響應較好，而值得注意的是圖形並沒有如我們所預測的像圖 3-15 那樣

變化，在零點把 gain 拉升後就急速下降，表示遇到了共軛極點，直接變成

-40dB/decade，這樣會使的-3dB 點並不會如我們預期的變大，不過在高頻

時 gain 的衰減是變慢的，表示再處理高速訊號時，我們所使用的放大器會

比較容易把比較器比較完的訊號放大拉開成數位準位，也就是在高頻時的

動態參數的表現會比較好。而頻寬雖然看起來是變小，但是實際上差的量

很小，可以藉由 over design 頻寬來避免這個影響。 
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接下來我們對 preamp 的轉移函數(transfer function)做步階響應(step 

response)，如圖 3-17 所示，和圖 3-15 一樣，我們一樣藉由改變電容 CM的

值來決定ξ，由圖中可以看出在加入負電容之後，preamp 的 step response

比原本的響應來的快，也就是 rise time 跟 settle time 都變小了，這樣在整個

比較器電路中，可以使每一條訊號路徑的 delay 變短，讓 latch 抓到已經完

成 0 跟 1 準位的情形增加，也就是會降低出錯的機率，這現象在高頻訊號

時會更加明顯，其實也就是上一段所提到的，step response 變好可以使放大

器會比較容易把比較器比較完的訊號放大拉開成數位準位。要注意的是在

CM 的值的選擇上我們是把ξ調整在 0.7 左右，這樣 overshooting 的效果不

明顯，由圖 3- 16 模擬結果中可以知道這樣的選擇頻寬與原本的 preamp 頻

寬差異很小，但是由圖 3- 17 中可知 step response 卻可以變好，進一步使高

頻動態參數響應變好。 

 

圖 3- 17 加入負電容之主動式負回授前置放大器之 step response 
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3.1.5  Averaging & Interpolating Network[27] 

在 flash 架構的 ADC 中，n-bits 的 ADC 會將訊號分成 2n-1 個位階，也

就是有 2n-1 條訊號路徑，若這 2n-1 條訊號路徑都是單獨互不相關的，如果

此時某一條路徑上因製程因素而此比較器(或放大器)出現了 offset，則會造

成一個很大的 DNL、INL 誤差，影響電路的線性度，這是我們所不希望的，

Averaging 是最常被用來補償比較器(或放大器)的 offset 的技巧，他最早是

由 Kattmann 和 Barrow 所發表[26]，此技巧是將相鄰兩條訊號路徑的比較器

(或放大器)的輸出用電阻連接起來，將原本不相關的訊號可以經由電阻而互

相影響，這樣做的好處是將比較器(或放大器)的 offset 電壓平均分散開來，

使所有比較器(或放大器)的 offset 趨近一致，也就是 averaging 的效果。如

圖 3-18 所示，假設有數十個並列連接的比較器(或放大器)，其中只有一個

有 offset，其他的 offset 皆為 0，透過 averaging 的連接方式可以將原本很大

的 offset 平均至其他比較器(或放大器)，雖然其他比較器(或放大器)的 offset

增加了，但彼此間的差異量卻減少了，因此整體的 offset Errors 曲線趨為平

緩，DNL、INL 也可以因此獲得改善。 

 

圖 3- 18 Averaging 的效果示意圖 

 

決定 averaging 效果最重要的因素就是比較器(或放大器)的輸出電阻與

averaging 電阻之間的關係，這在之前文獻中已有許多討論，在[28]中提出

一個簡單的式子來說明當比較器(或放大器)的輸出電阻趨近無窮大時，
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DNL、INL 可以得到改善，[29]則是分析了在各種輸出電阻下 averaging 的

效果，[30][31]則是用空間性的濾波器(spatial filtering)理論來分析。我們使

用 averaging 的目的主要是提升 DNL、INL，因此接下來我們要探討輸出電

阻與 averaging 電阻與 DNL、INL 之間的關係，圖 3-19 是一個無窮的

averaging 迴路的一部份，R0 代表比較器(或放大器)的輸出電阻，R1 代表

averaging 電阻，Req代表迴路上任一點往某一邊所看到的無窮迴路的電阻，

由[29][32]可推導出式 3.16。 

  2|R4RRR||RRRR 1011eq01eq
2           （3.16） 

 

圖 3- 19 一個無窮的 averaging 電路的等效電路簡圖 

 

Vi表示 node n 的比較器(或放大器)的輸出，而電壓源對任一點的電壓關

係可以利用分壓關係求得，首先是 Vi到 node n 的電壓轉換關係，我們設為

A，第二個是相鄰兩端點的轉換關係，我們稱為 B，我們由圖中的電路可以

求得此關係式，如式 3.17 所示： 
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
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00 2||

||
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eq0
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
      （3.17） 

有了上述式子，我們可以知道任一點的電壓 Vn不只由那條訊號路徑的

比較器(或放大器)輸出決定，同時也會受到兩邊路徑的比較器(或放大器)輸
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出影響，其式子可以表示成下式： 

                 （3.18） 
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現在我們假設每一個比較器(或放大器)輸出都有一個相同的偏差量

，則由式 3.18 可以知道任一點 node n 受到偏差量的影響為 V

                                    （3.19） VBAV
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有了式 3.18 跟式 3.19，我們便可以推導出偏差量 V 與 DNL 的關係，

首先便是要求出 node n 和 node n+1 的關係式，如下式所示： 
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有了式 3.20 跟式 3.21 便可以求得兩相鄰點的電壓差關係式 
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利用式 3.22，我們可以得到任兩相鄰點電壓對偏差量的影響之關係式，

同時再利用無窮等比級數的公式簡化並代入 R0、R1和 Req，如式 3.23 所示 
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最後我們將Req改寫成與 01 RR 的關係在代入式 3.18便可以得到DNL與

01 RR 的關係式，如式 3.24 所示: 
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我們對式 3.24 做圖，得到 DNL Reduction Ratio 對 01 RR 的關係圖，由圖

3-20 中我們可以知道若想要降低比較器(或放大器)輸出的 offset 對 DNL 的

影響則必須降低 01 RR 的值，也就是如同[28]所分析的，若 R0→∞則 offset

對 DNL 的影響會最小，但我們的比較器(或放大器)的頻寬必須要設計的很

高，所以輸出電阻值並不大，因此在 01 RR 的選擇上並不容易做的很小，而

INL 其實就是 DNL 累加的結果，所以這裡不再加以探討。 
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圖 3- 20 DNL Reduction Ratio as a function of 01 RR  

以上的討論都是假設在 averaging 迴路是無窮的情況下，但實際上電路

不可能是無窮的，也就是在離 averaging 迴路正中間越遠所看到的 Req值會

跟原本的值差異很大，會造成比較器(或放大器)的輸出 zero crossing 點電壓

準位漂移，如圖 3-21 所示，越靠近邊緣的地方，準位漂移越嚴重，也就是

DNL 會越差。一般而言解決這個問題的方式是在邊緣加上數個 dummy 比
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較器(或放大器)[28][33][34]，讓因為 averaging edge 所造成的電壓偏移都發

生在這些多餘的比較器(或放大器)中，而不會影響到其他我們真正要拿來

使用的訊號。然而這種方式所額外增加的功率消耗與面積並不小，因此我

們會使用另外一種方來解決，在下一段討論。 

 

圖 3- 21 輸出電壓準位因為 averaging 迴路不是無窮而漂移之示意圖 

在上一段的討論中，我們可以知道影響 averaging 迴路最重要的因素就

是比較器(或放大器)的輸出電阻 R0、averaging 電阻 R1以及 offset，現在因

為要探討的是無窮回路跟實際有限迴路的影響，所以我們將 offset 的影響

去除，重新再得到一個一個無窮的 averaging 迴路的一部份以及一個不是無

窮的 averaging 迴路的一部份，如圖 3-22 跟 3-23 所示。 

 

圖 3- 22 一個沒有 offset 影響的無窮的 averaging 電路的等效電路簡圖 
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圖 3- 23 一個沒有offset影響的非無窮的 averaging電路的等效電路簡圖 

R0代表比較器(或放大器)的輸出電阻，R1代表 averaging 電阻，IX是任

兩相鄰比較器(或放大器)的迴路電流，由圖 3-22 可以推導出相鄰兩比較器

(或放大器)的電壓差為： 

   11211   XXXXX IIRIRIIRV          （3.25） 

若是在無窮迴路下，此迴路便是完全對稱，每個迴路中的 IX 都會相等

的，即是 IX＝IX-1＝IX+1。將此假設代入式 3.25 即可得到 ，亦即在

理想無窮迴路情況下任兩點間的電壓差是固定的，也就是說電流並不會流

進 R0 產生壓降，只會流經 R1 的路徑。但是當實際電路不為無窮迴路時，

如圖 3-23 所示，在邊緣的迴路中 I3旁邊並沒有迴路再產生電流，因此 I1≠

I2≠I3。這會使任兩點間的電壓差不同，也就是會造成 DNL 變差。 

XIRV 2

想要解決這個問題很直覺的方式就是在邊緣的迴路創造出類似無窮迴

路的感覺，有幾種方式可以達成：第一種方式是使迴路邊緣的比較器(或放

大器)的輸出電阻→0，讓邊緣的迴路只看到 R1的電阻，如圖 3-24(a)，創造

出類似圖 3-22 無窮迴路的形式，但是任何電路都有阻抗，是不可能有輸出

阻抗為 0 的電路，因此這個方法並不可行。 

第二種方式目的跟第一種一樣，只是需要多一組比較器(或放大器)，將

邊緣迴路的 averaging 電阻改成 R1-R0，這樣讓邊緣的迴路一樣只看到 R1的
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等校電阻，如圖 3-24(b)，若是 R0取的值比 R1大 3 倍以上則可以有另一種

termination 的方式，如圖 3-24(c)，一樣是使邊緣的迴路只看到 R1的等校電

阻，但是必須多使用一組比較器(或放大器)，(b)跟(c)的差異是在 R1 與 R0

的比值，若 R1＞R0則適合用(b)，若 R1＜R0則就是(c)比較適合。最後一種

一種方式就是多使用幾個比較器(或放大器)，讓誤差產生在這些多使用的

dummy 比較器(或放大器)迴路上而不會影響到我們真正要處理的訊號，如

圖 3-24(d)。 

總和上兩段討論，想要降低 offset 對 DNL 的影響，則 01 RR 的值是越小

越好，但是還要考慮到 termination 的影響，我們預計是使用改變邊緣的

averaging 電阻的方式，但是由於我們比較器(或放大器)的輸出電阻值因為

頻寬需求的因素所以值並不大，大概只有數百Ω，因此不適合再把 averaging

電阻設計的太小，若是值太小，則容易受到製程偏差而有非常大的誤差，

可能就會失去我們原本設計的 01 RR 值。所以我們最後是把 averaging 的電

阻值取略大於比較器(或放大器)的輸出電阻，這樣 termination 便是使用圖

3-24(b)的方式，由於 averaging 電阻值必須比比較器(或放大器)輸出電阻

大，也就是 01 RR 值會大於 1，於前面所推導出來的式子可以知道，DNL 

Reduction Ratio 在這個情形下還是小於 1，在我們可以接受的範圍內，而且

這個方式的 termination 只多用了一組比較器(或放大器)，在多餘的功率消

耗和面積消耗也還可以接受。 
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(a)                                  (b) 

          

(c)                                  (d) 

圖 3- 24 幾種 averaging termination 的方式 

 

我們的 averaging 電阻還有做另一種用途。一個 6-bit 的 flash ADC 至少

需要 63 的比較器，但若是把 T/H 直接接到 63 個比較器，這樣 T/H 所看到

的等效輸入電容會太大以至於降低 T/H 的效能，因此我們在兩個相鄰放大

器的中間利用電阻再內插(interpolation)出一組訊號[45]，如圖 3-25 所示，在

兩組訊號間正確的內插出正中央的曲線，這樣每使用一級 interpolating 就可

以使比較器(或放大器)數目減少一半，大大降低寄生電容的值。要注意的是

把 averaging 電阻同時拿做內插電阻時，若由前面的討論算出 R1 的值，則

內插電阻值應是 21R ，也就是兩組內插電阻才是一組 averaging 電阻，這在

設計上要注意，否則最會失去原本設計的值。 
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圖 3- 25 產生內插訊號之示意圖 

 

圖 3- 26 完整的 averaging &interpolating 電路 
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圖 3-26 是我們真正實現 averaging &interpolating 的電路，preamp stage

總共有三級，依次分成 19、35、67 組比較器的訊號，而比較器第一級 DDA

則是使用了 11 組，這樣就是頭尾的 preamp 當作 dummy，而其中的訊號利

用 averaging 電阻提升線性度，同時也當作 interpolating 電阻內插出多一組

訊號，其詳細電路示意圖如圖 3-27 所示，在頭尾的部份使用 termination 電

阻來降低 averaging 邊緣電流不匹配的影響。 

 

 

 

圖 3- 27 詳細的 averaging &interpolating 電路示意圖 
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3.1.6  電流式邏輯電路（Current Mode Logic, CML） 

後級數位電路的部份，有別於一般傳統設計所使用的 CMOS standard 

cell，我們使用高速電路設計中常見的電流式邏輯電路（Current Mode Logic, 

CML）[10][11][12]做為數位電路設計的基本邏輯閘。 

一個簡單的 CML 電路結構的示意圖如圖 3-28 所示，由一固定電流源

(Tail Current)、訊號開關和負載(Loading)所組成，同時為全差動式（fully 

differential）的架構。利用前級比較器電路轉換得到得數位訊號輸入控制開

關來選擇將電流源 I 切換到輸出 OUT 端還是 OUTb 端，決定輸出準位是高

準 位 (High) 還 是 低 準 位 (Low) ， 整 個 電 路 的 擺 福 (swing) 會 是

，因此適當的設計電流源 I 與負載值的大小可得到所需的擺

幅，這樣的好處是 CML 電路所產生的擺幅大小不會達到軌對軌

（rail-to-rail），也就是不需要像傳統 CMOS 邏輯是 VDD 到 VSS 如此大的擺

幅，適合用於高速操作的電路；且由於整個電路都是全差動的方式，因此

差動輸入訊號的差值只需達到

LoadingIV 

2 倍的過驅動電壓（overdrive voltage, Vov）

大小時，就可以將電流源完全的引導至某一端的輸出。故 CML 電路的輸入

和輸出都是可以在比較小的擺幅情況下操作，使得訊號轉態切換所需的復

原（recovery）時間可以較短，使操作速度可以比較快。跟其他種類的邏輯

電路比較起來，CML 具備我們電路所需要的特色，因此整個電路中數位電

路的部分都是使用 CML。 
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圖 3- 28 基本電流式邏輯（Current Mode Logic, CML）電路之結構 

 

圖 3-29 顯示了我們使用到的 CML 電路，包含 Inverter/Buffer、

AND/OR/NAND/NOR 以及 Latch。在實際的設計上我們多加入了一個恆為

導通狀態的 dummy switch M6，目的是使兩端輸出端到電流源都是經過相同

級數的電晶體，可使輸出訊號較為匹配，在 Layout 上也會比較對稱[35]。 

 

圖 3- 29 各種常見之 CML 電路 

 

CML 電路還有一項好處：因為具備固定的電流源，因此在任意時刻從

VDD到 VSS之間總是有一固定的電流在流動，因此當發生邏輯轉態時產生的

瞬間電流變化量並不明顯，這將使得電路中常見的電源跳動（power/ground 
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bounce）問題可以大幅降低，不會像傳統 CMOS 邏輯在轉態發生時會產生

瞬間電流從 VDD 或 VSS 對負載作快速的充放電而造成電源端產生明顯的跳

動。而且在實際的 IC 包裝中會有實體晶片打線（wire bonding）的寄生電感，

也就是在每個輸入阜與包裝的輸出之間都會存在一寄生電感，如圖 3-30 所

示。如圖所示，因為電感的影響使得實際電路所接受到 VDD＇與 VSS＇的電

壓值與原本供應的值 VDD與 VSS不同，因此 CML 與傳統 CMOS 邏輯電路

在輸入訊號頻率很高時，CML 電路產生的擾動會比 CMOS 邏輯電路還小許

多，再次顯示出 CML 適用於高速電路。不過也由於 CML 的固定電流源，

使得 CML 電路所消耗的功率與操作頻率無關，不像傳統 CMOS 邏輯會隨

著輸入訊號頻率不同而改變功率消耗，但是對我們的電路而言，增加這些

功率消耗但是可以高速操作是可以接受的。 

 

圖 3- 30 電源擾動（power/ground bounce）經由寄生電感對電路產生之影響 

 

3.1.7  泡沫錯誤消除電路（Bubble Errors Cancelation） 

在 Flash 架構的 ADC 中，輸入訊號經由比較器電路之後的輸出，由上

而下應該是一連串的 0 再接上一連串的 1 的數位溫度計碼（Thermometer 

code）。然而實際的比較結果卻可能發生一連串的 1 之中突然出現一個 0，
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且此 0 通常會出現在靠近一連串 1 頂端的位置，造成之後的編碼電路輸出

錯誤的結果，如圖 3-31 所示。此種現象稱為泡沫錯誤（Bubble error，也稱

為 Sparkle）。此現象的成因可能是由於製程變異使得每個比較器電路產生不

同程度的偏移（offset）量，參考電壓也因此可能會有所偏移，此種情形導

致在溫度計碼中一連串的 1 的頂端接進轉態點的幾個比較器會因為比較的

差值太小而發生泡沫錯誤。在高速的輸入訊號下，時脈抖動量、noise 或訊

號 coupling 會造成輸入訊號到每個比較器的時間不同，此時間上的誤差會

導致比較器無法正確的比較出來而使變得泡沫錯誤更加容易發生[36]。 

 

圖 3- 31 泡沫錯誤示意圖以及 ROM 編碼形式消除泡沫錯誤的邏輯電路 
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另外圖 3-31 也顯示了傳統 Flash 架構 ADC 中一種常用來解決泡沫錯誤

的方式。數位編碼電路使用常見的 ROM 編碼方式來設計，ROM 的編碼機

制是必須先將溫度計碼轉成一連串 0 中只有一個 1 的“1-of-N code＂，一

般使用兩輸入的 AND 邏輯閘便可達成，但為了要消除較為可能發生的一階

泡沫錯誤（the 1st-order Bubble error）時，就必須再多加入一個輸入來作邏

輯，也就是使用三輸入的 AND 邏輯閘，故可知以 ROM 編碼形式設計的編

碼器，若想要同時消除 n 個可能的泡沫錯誤，則需要（n+2）個輸入的 AND

邏輯閘。雖然 ROM 的編碼方式是較為簡單且直觀的，但是操作速度相當有

限，而我們使用 CML 電路可操作在非常高速的，所以此方式並不適合我們

的設計。圖 3-32 是我們所使用的方式，使用一連串兩個輸入的 CML OR gate

（CML OR Array）消除一階可能的泡沫錯誤，使用此方式，若想要同時消

除 n 個可能的泡沫錯誤，則是需要(n+1)個輸入的 OR gate，同時也就不需

要將溫度計碼轉成 1-of-N code 的機制。對於我們設計的 6-bit ADC 來說，

在電路佈局時做到對稱匹配的情況下，發生兩個以上泡沫錯誤的機率比一

階的泡沫錯誤發生機率還低得許多，因此我們就是使用兩個輸入的 CML 

OR gate 所構成的 OR Array 來當作泡沫錯誤消除電路。 
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圖 3- 32 使用 CML OR Array 消除可能發生的一階泡沫錯誤 

 

3.1.8  編碼電路（Encoder） 

在討論分析編碼器電路的設計之前，必須要先決定要使用什麼編碼方

式，表 3-1 列出了四位元十進位碼、十六進位碼、二進位碼、格雷瑪之轉

換關係，由表中我們可以看出格雷碼（Gray code）的一個重要特性就是其

任意相鄰的兩個數碼之間只有一個位元不同，所以 Gray code 輸出的電路每

個位元轉態的次數比起常的二進位碼(Binary code)會少上許多，從電路的觀
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點來看就是充放電（charge/discharge）的次數會降低，因此 Gray code 的編

解碼方式相當有利於高速訊號的操作而常被應用於高速的系統當中。再來

就是要知道比較器電路中常見的 metastability 現象，當比較器的輸入訊號與

參考電壓差值太小時，使比較器輸出無法在很短的時間平衡至有效的邏輯

準位，使得該比較器無法判知正確的輸出邏輯準位，也就會是邏輯閘出現

未知（unknown）的邏輯狀態，進而使編碼電路產生錯誤的數位碼輸出。 

 

表 3- 1    四位元十進位碼、十六進位碼、二進位碼、格雷瑪之轉換關係 

 DEC  HEX Binary  Gray 

0 
1 
2 
3 
4 
5 
6 
7 
8 
9 

10 
11 
12 
13 
14 
15 

0 
1 
2 
3 
4 
5 
6 
7 
8 
9 
A 
B 
C 
D 
E 
F 

0000 
0001 
0010 
0011 
0100 
0101 
0110 
0111 
1000 
1001 
1010 
1011 
1100 
1101 
1110 
1111 

0000 
0001 
0011 
0010 
0110 
0111 
0101 
0100 
1100 
1101 
1111 
1110 
1010 
1011 
1001 
1000 

 

接下來討論若是使用邏輯閘為基礎（logic gate based）的溫度計碼轉二

進碼編碼器（Thermometer-to-Binary Encoder）之情形，如圖 3-33 所示當

metastability 的問題發生於三位元溫度計碼轉二進碼編碼器，若比較器輸出

T4 發生 metastability 的現象，輸出呈現 unknown（X）的狀態，而由式 3.26
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之三位元溫度計碼轉二進碼的布林函數（boolean function）可知 T4 的

unknown 狀態將導致整個三位元二進碼輸出 B2、B1、B0 的結果都為

unknown 的狀態。因此可知使用 binary-encoding 方式的編碼器相當容易因

為 metastability 造成輸出產生多位元的錯誤輸出碼。 

 

（3.26）
76543210
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TTTTTTTB

TTTB
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

 

圖 3- 33 Metastability 的問題發生於三位元溫度計碼轉二進碼編碼器之例子 

 

既然 metastability 對使用 binary-encoding 方式影響很大，我們就來討論

Flash 架構 ADC 中另一種以邏輯閘為基礎且常用的編碼為溫度計碼轉格雷
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碼（Thermometer-to-Gray Encoding）的方式。如前面所提到的，格雷碼相

鄰的碼只會有一個位元不同，在同樣三位元溫度計碼轉格雷碼的編碼機制

中，如圖 3-34 所示的例子，同樣假設比較器輸出 T4 發生了 metastability，

再由式 3.27 的 3 位元溫度計碼轉格雷碼的布林函數可知，輸出結果將只會

有 G3 一個位元是 unknown 的，且無論 metastability 發生在哪個比較器上，

輸出的數位碼最多都只會有一個位元受到影響。因此可知使用 Gray 

encoding 方式的編碼器發生兩個以上錯誤輸出的機率相對會小得許多[37]。 

 

 （3.27）
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圖 3- 34 Metastability 的問題發生於三位元溫度計碼轉格雷碼編碼器之例子 
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綜何以上討論我們最後使用 Gray encoding 方式的編碼器。然後由溫度

計碼對格雷瑪的增值表(Truth Table)來求得其轉換之布林函數，最後再利用

邏輯閘實現。為了方便說明，以下我們以四位元格雷碼轉溫度計碼為範例

說明，不過實際上我們的電路是六位元的。表 3-2 為一四位元溫度計碼轉

格雷碼之轉換關係，詳細電路架構圖如圖 3-35 所示，圖中是四位元溫度計

碼轉格雷碼的編碼邏輯電路，全部都是使用 AND 和 OR 的邏輯組合而成，

且都是使用全差動式的 CML 邏輯電路，對於每個反相的訊號則不需要再經

由額外的反相器來得到，此外為了使每條訊號路徑都能夠有相近的邏輯閘

延遲時間（gate delay），所以額外加入了一些 CML 的 buffer 來使每條訊號

路徑都經過相同級數的邏輯閘而具有差不多的延遲時間。 

表 3- 2    四位元溫度計碼轉格雷碼之轉換關係 

Thermometer code 
 T15 T14 T13 T12 T11 T10 T9 T8 T7 T6 T5 T4 T3 T2 T1 

  Gray code 
 G3 G2 G1 G0

0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0 

0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   1 

0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   1   1 

0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   1   1   1 

0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   1   1   1   1 

0   0   0   0   0   0   0   0   0   0   1   1   1   1   1 

0   0   0   0   0   0   0   0   0   1   1   1   1   1   1 

0   0   0   0   0   0   0   0   1   1   1   1   1   1   1 

0   0   0   0   0   0   0   1   1   1   1   1   1   1   1 

0   0   0   0   0   0   1   1   1   1   1   1   1   1   1 

0   0   0   0   0   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1 

0   0   0   0   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1 

0   0   0   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1 

0   0   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1 

0   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1 

1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1   1 

0  0  0  0 
0  0  0  1 
0  0  1  1 
0  0  1  0 
0  1  1  0 
0  1  1  1 
0  1  0  1 
0  1  0  0 
1  1  0  0 
1  1  0  1 
1  1  1  1 
1  1  1  0 
1  0  1  0 
1  0  1  1 
1  0  0  1 
1  0  0  0 
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圖 3- 35 四位元溫度計碼轉格雷碼（Thermometer-to-Gray）之編碼電路 
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3.2 10GS/s 6-bit 數位類比轉換器（DAC）之設計 

接下來便是討論如何設計 10GS/s 6-bit DAC，在各種 DAC 的架構中，

Current-Steering 是操作速度最快的一種[38]，因此我們便是選用此種架構來

設計。如圖 3-36 所示，為我們所設計的 10GS/s 6-bit 數位類比轉換器（DAC）

之方塊圖。 

 

圖 3- 36 10GS/s 6-bit 數位類比轉換器（DAC）之方塊圖 

 

DAC 的數位輸入訊號首先會進入 CML Latch 作時序上的校正，以確保

輸入訊號的同步，之後便進入解碼器電路(Decoder)將格雷碼轉(Gray code)

換成溫度計碼(Thermometer code)，我們解碼器電路分成兩部份，一部分是

MSB，直接將格雷碼轉溫度計碼解碼器(Gray-to-Thermometer Decoder)；另

一部分是 LSB，先將格雷碼轉換成二進位碼再轉換成溫度計碼。MSB 的部

份是將前四位元的格雷碼先經過 Buffers 後輸入到 Gray-to-Thermometer 

Decoder 得到 15-bits MSB 的溫度計碼；LSB 的部份則是將六位元的格雷碼
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先經由格雷碼轉二進位碼解碼器(Gray-to-Binary Decoder)轉換成二進位

碼，再取其後兩碼進入二進位碼轉溫度計碼解碼器 (Binary-to-Binary 

Decoder)得到 3-bits LSB 的溫度計碼，由於 LSB 多了一級 Gray-to-Binary 

Decoder，所以我們在 MSB 中加入一及 Buffers，這樣可以使 MSB 和 LSB

的路徑延遲差不多，以上方式稱作混合式溫度計碼編碼方式 (Hybrid 

Thermometer-encoding)，透過此種編碼方式可以大幅縮減邏輯閘的數量。轉

換後總共會得到 18-bit 的溫度計碼，再經過一次 CML Latch 的時序校正後，

用來當作控制訊號操作切換式電劉源(Switching Current Source, SCS)，SCS

會依照輸入數位訊號的不同將其轉換成其對應的電流量再透過輸出端的電

阻轉成類比電壓值。此輸出端的電阻也是設計成 50Ω，目的一樣是為了高

速輸出類比訊號的阻抗匹配，確保輸出訊號可以正確的而傳輸線到達測試

儀器。此外，在 Clock 路徑上同樣加上 intentional timing skew buffers 來做

Wave-pipelining，補償訊號因為通過解碼器電路而多出來的延遲時間，使得

Latch 可以在正確的時序抓到資料，同時整個電路都是全差動的形式，除了

具有較佳的抗共模雜訊干擾（common-mode interference）能力之外，也有

利於高速操作。 

大致說明整個 DAC 架構的主要特點之後，以下就分別將對各個比較主

要 Block 的設計加以詳細說明。 

 

3.2.1 Glitches 

Current-Steering 架構的 DAC 其後級輸出切換式電流的開關是由解碼後

得到的數位訊號所控制，由於每條訊號的 delay 不同，會導致每個位元到達

穩定狀態的時間不同，也就會造成開關切換的時間不同而發生 glitch。假設

有一個二進位碼由 011 轉換成 100，因為開關切換時間有誤差，導致低位元

的兩個 1 提早變成 0，此時會出現 000 暫態的輸出碼，直到高位元的 0 變成
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1 才會得到正確的輸出碼，整個轉態的過程如圖 3-37 所示。I1 代表高位元

的電流變化，I2 代表低位元的電流變化，I1+I2 即是輸出電流的變化，由圖

中可清楚的看出由於開關切換時間的誤差所產生的 glitch 現象。 

 

 

圖 3- 37 Glitch 發生時的電流變化示意圖 

 

可以解決此問題的方式是加大輸出電容，但此方式會降低輸出頻寬，

要不然就是在輸出級加上取樣電路保持電路，但是這樣又會增加額外的功

率消耗。所以比較直覺的作法就是不要讓開關有同時切換的情形發生，或

者是減少切換發生的次數，常見的作法就是使用 Thermometer code 的編碼

方式來控制切換式電流源。如表 3-3 所示，n 位元的二進位碼轉換成 2n-1

位元的溫度計碼。若使用二進位碼做為開關訊號，二進位碼每次增加或減

少值時需要變動數個位元，會造成同一時間有多個開關再做切換的動作，

容易產生 glitch。如果用溫度計碼取代二進位碼作為關關訊號，兩個連續的

值之間，溫度計碼每次都只會增加或減少一個 1，也就是每次都只會有一個

開關動作，大幅減少 glitches 的影響同時也可以確保 DAC 的單調性

(monotonic)。而我們的輸入訊號正是一個連續的正旋波訊號，因此使用

Thermometer code 來控制切換式電流源正好可以發揮這個特點。 
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表 3- 3    三位元十進位碼、二進位碼、溫度計碼之轉換關係 

  DEC    Binary    Thermometer 

0 
1 
2 
3 
4 
5 
6 
7 

0 0 0 
0 0 1 
0 1 0 
0 1 1 
1 0 0 
1 0 1 
1 1 0 
1 1 1 

0 0 0 0 0 0 0 
0 0 0 0 0 0 1 
0 0 0 0 0 1 1 
0 0 0 0 1 1 1 
0 0 0 1 1 1 1 
0 0 1 1 1 1 1 
0 1 1 1 1 1 1 
1 1 1 1 1 1 1 

 

3.2.2 解碼器電路（Decoder） 

在整個 DAC 電路中，最關鍵的部份就是中間解碼器電路的部份，因為

它決定了後級切換式電流源的控制訊號。跟 ADC 中的編碼電路一樣，DAC

中所有邏輯電路都是使用 CML 來完成，不一樣的地方是在 DAC 中我們不

直接把六位元的格雷直接轉換溫度計碼，因為這樣總共需要 26-1=63-bits 的

溫度計碼，會使整的解碼器電路太過於龐大，所以我們不使用的這種方式。

我們將解碼器電路分成兩個部份：MSB 和 LSB。在數位編碼系統中，越左

邊的位元通常代表越大的值，如果這個位元出錯的話所造成的誤差會比較

大，稱作最高有效位（the Most Significant Bit，MSB），相反的越右邊的位

元代表的值越小，稱作最低有效位（the least significant bit，LSB），也就是

說這個位元出錯時所造成的誤差是比較小的。MSB 由於如果出錯會造成較

大的誤差所以我們會希望經過較簡單的電路處理以降低出錯的機率，而

LSB的電路則是配合 MSB而有所不同(通常是較為複雜)，所以理論上 MSB

是取愈多位元越好，但是位元取的越多就會造成解碼電路越複雜而增加錯

誤發生的機率。還有一個問題是 MSB 位元數位越多代表要進位的次數越

多，會增加 glitch 發生的機率。 

因此我們將六位元格雷碼取前四位元作為 MSB[39]，這四個位元直接
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經由 Gray-to-Thermometer Decoder 得到 15-bits MSB 的溫度計碼，這樣子的

取法是把 63-bit 的溫度計碼拆成每 4 bits 進位一次，也就是 LSB 重複從 0

數到 3，每次從 3 變回 0 時就 MSB 就加 1 以達成溫度計碼的 0～63，所以

這樣總共會得到 15+3=18-bits 的溫度計碼輸出。當然除了這種取法以外，

也可以取三位元的 MSB 或者是五位元的 MSB，取三位元 MSB 的話，也就

是每 8 bits 進位一次，所以會有 MSB 7 bits 加上 LSB 7 bits 總共 14 bits，雖

然所需的溫度計碼數量較少，但是這樣 MSB 與 LSB 的數量相同就失去我

們要分成兩部分處理的意義。取五位元的話則是需要 MSB 31 bits 加上 LSB 

1bit 總共 32 bits，這樣會需要一個 5 bits 的 Gray-to-Thermometer Decoder，

此電路亦是相當龐大，也就有違我們想要縮小電路的初衷。 

4 bits 的 Gray-to-Thermometer Decoder 的設計方法就和 ADC 中的編碼

電路一樣，畫出 4 bits Gray-to-Thermometer 的增值表(truth table)再以卡諾圖

(Karnaugh map)化簡得到 AND 和 OR 邏輯組合的布林函數即可。比較值得

討論的是 LSB 的 3-bit Thermometer code 與 Gray code 的轉換關係，如同上

段所提到的，我們將 63-bit 的溫度計碼拆成每 4 bits 進位一次，所以 LSB

會一直在 0～3 之間循環，如表 3-4 所示。如果我們直接從 Gray code 轉換

成 LSB 3-bit Thermometer code，藉由表 3-4 我們可求得 4-bit Gray code to 

3-bit Thermometer code 的布林函數，如式 3.28 所示： 

 

 

將式 3.28 以邏輯閘實現，如圖 3-38 所示。由圖中可看出此電路共需四

級 Gate delay 而且所用到的邏輯閘數目也相當多，如果用來實現我們的 6-bit 

Gray code to 3-bit Thermometer code 其電路會更加龐大，因此這個方式並不

適合用來實現 LSB 3-bit Thermometer code。 

01231231231231

1231231231232

01230123012301233

GGGGGGGGGGGGGT

GGGGGGGGGGGGT

GGGGGGGGGGGGGGGGT

L

L

L







（3.28）
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表 3- 4    3-bit LSB 溫度計碼與格雷碼、二進位碼之轉換關係 

DEC Input Gray code 
G5 G4 G3 G2 G1 G0 

Binary LSB 3-bits 
Thermometer code 

     TL3  TL2  TL1 

0 
1 
2 
3 
4 
‧ 
‧ 
‧ 

30 
31 
32 
‧ 
‧ 
‧ 

60 
61 
62 
63 

0  0  0  0  0  0 
0  0  0  0  0  1 
0  0  0  0  1  1 
0  0  0  0  1  0 
0  0  0  1  1  0 

‧ 
‧ 
‧ 

0  1  0  0  0  1 
0  1  0  0  0  0 
1  1  0  0  0  0 

‧ 
‧ 
‧ 

1  0  0  0  1  0 
1  0  0  0  1  1 
1  0  0  0  0  1 
1  0  0  0  0  0 

000000 
000001 
000010 
000011 
000100 
‧ 
‧ 
‧ 

011110 
011111 
100000 
‧ 
‧ 
‧ 

111100 
111101 
111110 
111111 

0   0   0 
0   1   1 
0   1   1 
1   1   1 
0   0   0 

‧ 
‧ 
‧ 

0   1   1 
1   1   1 
0   0   0 

‧ 
‧ 
‧ 

0   0   0 
0   1   1 
0   1   1 
1   1   1 

 
 

 

圖 3- 38 4-bit Gray code to 3-bits LSB Thermometer Decoder 
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我們使用另一種方式來實現，先將 6-bit Gray code 轉換成 Binary code

後，再取 Binary code 的後兩位元轉成 3-bit Thermometer code。我們所需要

的二進位碼的後兩碼與格雷碼的轉換關係如式 3.29 所示，由式子中可知對

於我們 6-bit 的情形總共需要 9 個 XOR 邏輯閘並且會經過三級 gate delay。

然後這兩位二進位碼在經過 Binary to Thermometer decoder 得到我們所要的

3-bit LSB Thermometer code，其轉換關係如式 3.30 所示，從二進位碼轉換

成溫度計碼只需再經過一級 gate delay 即可。整個 LSB 詳細路徑電路如圖

3-39 所示，前半部份為 Gray to Binary decoder，在實際實現上再利用共用

邏輯閘的概念變成只需要 6 個 XOR 邏輯閘，後半部份為 Binary to 

Thermometer decoder。整個電路總共只需四級 gate delay，所用到的邏輯閘

甚至比 4-bit Gray code to 3-bits LSB Thermometer Decoder 還要少，符合我們

想要縮小電路的想法。 

     
     123450

123451

GGGGGGB

GGGGGB

  0


（3.29）

 

101

12

103

BBT

BT

BBT

L

L

L



 

（3.30）
 

 

圖 3- 39   Hybrid 6-bit Gray code to 3-bits LSB Thermometer Decoder 
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3.2.3 切換式電流源(Switching Current Source) 

我們所使用的 Current-Steering 架構的 DAC 中，大部分都是由數位電路

所構成，其類比電路的部份只有後級切換式電流源陣列。由上段討論所提

到的，我們使用 Thermometer coding 的方式來當作切換式電流源的輸入控

制訊號，這樣可以淺少 glitches 的發生而使 DAC 有較好的靜態參數表現

(DNL 及 INL)，但是如果電流源設計的不好，也就是電流間大小彼此間不

匹配，則會嚴重影響 DAC 的效能，且如果電流源的輸出阻抗不夠大會導致

DAC 在高頻時的動態參數的衰減。也就是說電流源的設計會直接影響到整

個 DAC 的效能表現。 

圖 3-40 是我們所使用的切換式電源電路[40][41][42]，在電流源電晶體

MCS 上再疊接一電晶體 MCAS 以防止高速輸入訊號由開關 MSW 的路徑

coupling 直接影響到電流源的大小，且在開關 MSW 的上面也疊接一恆為導

通的電晶體 MCSCA以增加輸出阻抗，也可以抑制輸入訊號 feedthrough 直接

影響到 DAC 輸出。 

 

圖 3- 40 切換式電流源電路圖(Switching Current Source) 
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由於我們將 63-bit 的溫度計碼拆成 MSB 和 LSB，所以我們會有兩組電

流源：SCSH 和 SCSL，SCSH 所控制的電流量為 SCSL 的四倍。輸入訊號則

是使用全差動式的輸入方式，不過這種差動式的切換開關會遇到一個問

題，若是輸入訊號與反向輸入訊號的 timing 不一致，則會使輸出出現同時

為 high 或同時為 low 的情況，導致 DAC 的輸出產生瞬間突波的現象，會

嚴重影響到 DAC 的動態參數效能。但由於我們所有的數位電路都是使用

CML 架構，前級也就是 CML Latch，其本身就都是全差動式的形式，只要

在晶片佈局上注意到走線路竟使其盡量對稱匹配，即可減低此影響。整個

切換式電流源陣列如圖 3-41 所示。 

電流源陣列的輸出電阻也是設計成 on-chip 50Ω，目的一樣是為了高頻

訊號在傳輸時的阻抗匹配，但要注意的是實際量測時，量測儀器的輸入阻

抗也是 50Ω，應此在設計電流源大小時應該以 50//50=25Ω的電阻值來計

算，這樣實際量測時，SCS 的電流值才會正確的輸出電壓值，以達到我們

所欲設計的振幅。 

 

圖 3- 41 切換式電流源陣列(Switching Current Source Array) 
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第四章 設計之電路模擬結果 

 
 

前一章節對整個資料轉換器對（Data Converter Pair）的設計都作了詳盡

的分析與解說，本章節將顯示出此組 10GS/s 6-bit DAC&ADC 的 HSPICE 模

擬結果，DAC 和 ADC 各別完整的模擬結果都將一一呈現在本章節中。 

4.1. 10GS/s 6-bit ADC 之模擬結果 

4.1.1. ADC靜態參數（Static Parameters）之模擬 

對 ADC 輸入一個低速的漸增斜坡（ramp）訊號，且取樣頻率為 10GS/s

的弦波訊號，得到的 6-bit Gray code 差動輸出訊號如圖 4-1 所示。 

ADC output waveform with a ramp input

(V
)
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0.0
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0.0 50n 100n 150n 200n 250n 300n 350n
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)
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0.0
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0.0
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)

0.5

0.0

0.5

(V
)

0.5

0.0

0.5

(V) : t(s)

v(g0,g0b)

(V) : t(s)

v(g1,g1b)

(V) : t(s)

v(g2,g2b)

(V) : t(s)

v(g3,g3b)

(V) : t(s)

v(g4,g4b)

(V) : t(s)

v(g5,g5b)

 

G5

G4

G3

G2

G1

G0

圖 4- 1   ADC 輸入低速 ramp 訊號 

          @10GS/s 之 6 位元 Gray code 輸出 
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從圖 4-1 的模擬結果中可以清楚的看出 ADC 的轉換都沒有出現任何的

缺碼（missing code），且由此模擬結果可以計算出 ADC 的 DNL 和 INL，如

圖 4- 2 所示，DNL 的變化為-0.2 到 0.2LSB，INL 則為-0.4 到 0.2LSB 之間，

可以看出 DNL 與 INL 都相當的小，遠小於 1 個 LSB，顯示我們所設計之

ADC 本身具備良好的線性特性。 
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0.1

0.2

0.3

0.4

IN
L(

LS
B

)

Output Code  
圖 4- 2   ADC 模擬之 DNL 與 INL@10GS/s 

 

4.1.2.  ADC 動態參數（Dynamic Parameters）之模擬 

接下來是動態參數的模擬，我們對 ADC 輸入一個約 1GHz 的 sinusoidal

訊號，而取樣頻率為 10GS/s，將 ADC 輸出的數位訊號作 FFT（Fast Fourier 

Transform），得到頻譜上的結果，如圖 4-3 所示，其中取樣點數為 512 點

（512-point FFT）。從此頻譜可計算出在此輸入訊號頻率下的動態參數結

果：SNR 為 37.0 dB、SNDR 為 36.8 dB，計算得 ENOB 可達 5.8 bits 且 SFDR

則為 49.3 dBc。 

進一步改變輸入訊號的頻率，模擬在 10GS/s 的高速取樣情況下，輸入

訊號頻率對各種動態參數變化的關係圖，如圖 4-4 所示，觀察 SNDR 的曲線，

在 5GHz 以內都有在 30dB 以上，也就是 ADC 在有效頻寬 5GHz 之內都有

5-bits 以上的效能，而 SNR 的曲線表現得較為平坦，而 SFDR 的曲線主要是

受到三階諧波失真的影響，且當輸入頻率越高，影響越明顯。 
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Fin =1GHz @ Fclk =10GHz 
SFDR = 49.3 dBc 
SNDR = 36.8 dB 
ENOB = 5.8 bits 
SNR = 37.0 dB 

圖 4- 3   輸入 1GHz 之 sinusoidal 訊號@10GS/s 之 ADC 輸出訊號的頻譜 
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圖 4- 4   取樣率為 10GS/s 時 ADC 模擬之輸入頻率與動態參數的關係 
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4.1.3.  ADC 功率消耗之模擬 

表 4-1 列出了 ADC 類比與數位電路部份在供應電壓源為 1V 且取樣時脈

訊號在 10GS/s 時所模擬的平均功率消耗，類比電路的部分主要包含 2 組

Resistor Laddors；取樣保持電路 T/H；11 組的 Differential Difference Ampilfiers

與 3 級放大電路總共 121 個的 Active negative feedback Pre-Amplifier，共消

耗約 322mW；而放大器電路的後一級的 CML Latch 因為其所處理的輸入訊

號已接近數位訊號程度的擺幅，且為了避免類比電路受到 CML Latch 高速取

樣訊號的干擾，因此使用數位部份的電源作為其供應電壓源。剩餘主要的數

位電路包含由 CML 邏輯電路構成的 Encoder 和最後用來使輸出訊號同步的

CML Latch 電路，以及數個用作 Wave-pipelining 的 clock buffer 也都是使用

數位部份的電源，這些數位電路佔用掉約 337mW 的功率；整個 ADC 的功

率消耗約為 659mW 

 
 

表 4- 1    ADC 類比及數位部份電路模擬之各別功率消耗比較表 

Power Domain 
Power Consumption (mW) @ 1V 

supply voltage & 10GS/s 

Analog Part 322 

Digital Part 337 

Total Power Consumption (mW) 
@ 1V supply voltage & 10GS/s 

659 
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4.2. 10GS/s 6-bit DAC 之模擬結果 

4.2.1.  DAC 靜態參數（Static Parameters）之模擬 

首先模擬 DAC 靜態參數的特性，對 DAC 輸入一個數位 Gray code 形式

的漸增 ramp 訊號，且取樣頻率為 10GS/s 的 sinusoidal 訊號，差動輸出的結

果如圖 4-5 所示。 

DAC output Waveform with digital ramp input

(V
)

0.4

0.2

0.0

0.2

0.4

t(s)

0.0 10n 20n 30n 40n 50n 60n

(V) : t(s)

v(out,outb)

 

Differential output swing = ±400mV

圖 4- 5   DAC 輸入 Gray code 形式之漸增 ramp 訊號 
      @10GS/s 之差動輸出波形 

 

從圖 4-5 的模擬結果中可看出 DAC 呈現良好的單調性（monotonicity），

64 個類比電壓輸出準位都有正確的顯現出來，且每個輸出準位上明顯都沒

有受到取樣時脈饋入的干擾，表示電流源開關之上的疊接電晶體確實有效發

揮作用。而差動輸出的擺幅達到預期所設計的±400mV。由此模擬結果計算

DAC 的 DNL 與 INL，結果顯示在圖 4-6 中，DNL 的變化約在-0.03 到 0.03LSB
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之間，INL 則介於-0.03 與 0.01LSB 之間，DNL 與 INL 都相當的小，指示出

DAC 本身具備良好的線性度。 
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圖 4- 6   DAC 模擬之 DNL 與 INL（取樣率為 10GS/s） 

 

4.2.2.  DAC 動態參數（Dynamic Parameters）之模擬 

動態參數方面的模擬，對 DAC 輸入一個數位約 1GHz 的 sinusoidal 訊號，

且取樣頻率為 10GS/s，得到同頻率的類比差動輸出訊號如圖 4-7 所示，將此

時域波形取樣 1024 點並經由 FFT 轉換得到頻譜如圖 4-8（1024-point FFT）。

從該頻譜圖中計算動態參數可得 SNR 為 38.6 dB、SNDR 為 37.9 dB，對應

6.0bits 的 ENOB 且 SFDR 高達 48.5 dBc。 

DAC output Waveform with 1GHz Digital input
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Differential output swing = ±400mV 

圖 4- 7   輸入數位 1GHz 之 sinusoidal 訊號@10GS/s 時之 DAC 輸出波形 
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Fin =1GHz @ Fclk =10GHz 
SFDR = 48.5 dBc 
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ENOB = 6.0 bits 
SNR = 38.6 dB 

圖 4- 8   輸入 1GHz 之 sinusoidal 訊號@10GS/s 之 DAC 輸出訊號的頻譜 
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圖 4- 9   取樣率為 10GS/s 時 DAC 模擬之輸入頻率與動態參數的關係 
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圖 4-9 為取樣頻率在 10GS/s 下，各種不同輸入訊號頻率對動態參數變化

的關係圖，由此圖的模擬結果可知，SNDR 的曲線在 DC 到 5GHz 的頻率範

圍內都沒有下降超過 3 dB的程度，可知DAC的ERBW達到 nyquist frequency

的 5GHz，另外由於開關疊接電流源的高輸出阻抗，使得 SFDR 的響應在

5GHz 頻寬以內也幾乎都有超過 40 dBc 的水準，這些動態參數的模擬結果顯

示出 DAC 的效能幾乎相當接近理想的情況。 
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圖 4- 10 DAC 模擬之輸入頻率與輸出訊號功率之關係(@10GS/s)（in dBFS） 

 

圖 4-10 為 DAC 在各種不同輸入訊號頻率時，輸出訊號主 tone 功率大小

的變化，其中功率大小是以正規化的 dBFS（dB Full-Scale）來表示；可看出

DAC 輸出的主訊號（主 tone）功率很明顯的隨輸入訊號頻率的增加而遞減，

這將是高頻輸入訊號時，DAC 動態參數降低的主要原因之一，此現象的探

討將在第五章有詳盡的解說。 
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4.2.3.  DAC 功率消耗之模擬 

DAC 中數位電路部份及類比電路部份模擬之平均功率消耗結果顯示在

表 4-2 中，為 1V 的供應電壓大小且取樣時脈訊號為 10GS/s 所獲得的模擬結

果。數位電路共消耗約 124mW 的功率，包含用來使輸入側及輸出側數位訊

號同步的 CML Latch，以及由 CML 邏輯電路組成的 Decoder 和用來推動

Decoder 的 CML buffer，此外數個用作 Wave-pipelining 的 clock buffer 也使用

數位部份的電源；類比電路部份則主要只有 18 個開關疊接電流源（SCS），

共消耗約 16mW 的功率。 

 

 

 

表 4- 2    DAC 數位及類比部份電路模擬之各別功率消耗比較表 

Power Domain 
Power Consumption (mW) @ 1V 

supply voltage & 10GS/s 

Analog Part 16 

Digital Part 124 

Total Power Consumption (mW) 
@ 1V supply voltage & 10GS/s 

140 
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第五章 晶片可測試性設計、模擬與佈局 

 

 

分析討論完 10GS/s 6-bit ADC 與 DAC 的設計之後，本章節將解說我們

如何測試此組高速資料轉換器對（Data Converter Pair），並且針對實際測試

上會遭遇到的問題來設計我們的量測晶片，也就是在實驗晶片中加入一些測

試機制，使整個晶片的可測試性設計（Design-for-Testability, DfT），還有就

是佈局上的考量。 

 

5.1 可測試性設計（Design-for-Testability, DfT） 

一般而言，量測 ADC 的方法是輸入類比訊號源（stimulus）以及取樣時

脈訊號後，在 ADC 的輸出端利用邏輯分析儀（Logic Analyzer, LA）抓取並

儲存 ADC 輸出的數位訊號結果。而邏輯分析儀透過 ADC 送出的時脈觸發

訊號作為時序上的依據以存取資料，對於我們所設計的 Flash 架構 ADC 而

言，取樣率（sampling rate）就等於其轉換率（conversion rate），因此邏輯分

析儀的取樣能力就必須要大於等於我們的待測物 (Device Under Test, 

DUT)ADC 的最大取樣率，這樣才能對 ADC 做有效頻寬內各種頻率的測試。

之後再將邏輯分析儀取到的資料經由電腦將結果做進一步的分析。然而目前

市面上並無取樣率能高達 10G-Sample/s 的邏輯分析儀，因此實際測試將會

遇到無法測試全速操作下的 10GS/s ADC。而 DAC 的量測方式是給定取樣用

的時脈訊號後，並由波形產生器（Pattern Generator）所產生多位元的數位訊

號來作為 DAC 的輸入訊號，再透過示波器（Oscilloscope）觀察 DAC 的時

域響應，或是利用功率頻譜分析儀（Power Spectrum Analyzer, PSA）做頻域

上的分析。但是我們所設計的 DAC 最快的輸入數位訊號頻率將高達 5GHz，
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而目前市面上仍無能夠產生 5GHz 的數位訊號產生器，這使得我們無法進行

DAC 接近全速（at-speed）時的量測。因此我們將無法單獨針對 DAC 與 ADC

進行個別量測，此問題為目前高速資料轉換器在測試時的最大問題。 

為了可以完成 10GS/s ADC與DAC全速運作下的完整測試，我們將ADC

與 DAC 的配置成串接（cascade）的形態，以 ADC 串接 DAC 形成 digital 

loop-back[]的方式進行量測，也就是以 ADC+DAC 的方式，以構成可測試性

設計（Design-for-Testability, DfT）電路，如圖 5-1 所示。在 ADC 和 DAC 訊

號路徑之間加入數個 buffer，以確保 ADC 的數位輸出訊號可以有效的輸入

DAC，時序的路徑也是一樣的方式 

 

 

 

圖 5- 1    可測試性設計（Design-for-Testability, DfT）之電路 

 

 

在此測試模式(Cascade Mode)中，ADC 的數位輸出 GADout[5:0]將會輸入
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到相對應之 DAC 數位輸入 GDAin[5:0]。在這樣的設定下，使用高頻類比訊號

產生器（Analog Signal Generator）作為整個測試晶片的輸入訊號源，而 ADC

串接 DAC 後的輸出訊號便可直接使用功率頻譜分析儀（Power Spectrum 

Analyzer, PSA）做分析。如此一來，此組資料轉換器對便可以在 10GS/s 的

全速取樣率之下進行測試，可直接量測得到全速運作下的動態參數結果，解

決高速 ADC 與 DAC 單獨測試時的困難；另外在此模式下，對 ADC 輸入一

差動的直流電壓，則 DAC 將會產生一相對應的輸出電壓值，逐步改變輸入

的直流電壓值之後，可得到 ADC 串接 DAC 的輸入輸出轉換特性曲線

（input-output transfer curve），經由該曲線可直接計算出 ADC 與 DAC 各別

的DNL和 INL，因此我們可以輸入 ramp訊號給ADC再利用示波器觀察DAC

的輸出，便可以得到此轉換曲線，且測得的 DNL 與 INL 也都會是在 10GS/s

的取樣率下得到的結果。 

5.2 Cascade 模式下之模擬結果及討論 

5.2.1  電路模擬結果 

如同上述所敘，將 ADC 的輸出與 DAC 與輸入串接起來做量測，對實際

的測試晶片而言可做全速時的量測。圖 5-2 顯示在測試模式中，輸入一個低

速的漸增 ramp 訊號，且取樣訊號為 10GHz 的 sinusoidal 訊號，得到的

ADC-DAC 輸入輸出轉換特性曲線，可知 ADC 沒有 Missing code 且 DAC 為

Monotonic。 

圖 5-3 為相同的測試模式下，輸入一個 1GHz 的 sinusoidal 訊號，取樣頻

率為 10GS/s 所得到的類比輸出波形。將此時域波形作 1024 點的 FFT 轉換後

可得到圖 5-4 的頻譜，計算此時的動態參數可得 SNR 為 36.3 dB、SNDR 為

35.6 dB，對應的 ENOB 可達到 5.6bits 的程度，而 SFDR 約為 45.8 dBc。 
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圖 5- 2    測試模式中模擬之 ADC-DAC 輸入輸出轉換特性曲線 

Output Waveform of ADDA Cascade with 1GHz Sinusoidal Input
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圖 5- 3    輸入 1GHz 之 sinusoidal 訊號且取樣率 10GS/s 時之輸出波形 
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圖 5- 4    輸入 1GHz 之 sinusoidal 訊號@10GS/s 模擬之輸出訊號頻譜 
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圖 5- 5    Cascade 模式模擬之各種輸入訊號頻率與動態參數的關係 

 

進一步改變輸入訊號的頻率，將各種輸入訊號頻率下得到的動態參數繪

成圖，如圖 5- 5 所示。其中在輸入訊號頻率在 5GHz 的有效頻寬內，SNDR
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都還有達到約 30 dB 的程度，也就是有 5bits 的 ENOB，可知在 Cascade 模式

下，整個串接資料轉換器對在 5GHz 內都可以使用。此結果比單獨 ADC 的

模擬結果來的略差，不過必須知道的是，這些動態參數的模擬結果實際上因

為 DAC 所造成的 ZOH 效應，使高頻時的輸入訊號功率會被衰減（attenuate）

而低估了 ADC 真實的效能，原因會在下面探討。 

 

5.2.2  DAC 之 Zero-Order Hold（ZOH）效應[43][44] 

在前一章節我們單獨模擬了 ADC 的結果，由輸入頻率對動態參數關係

圖中可知其 SNR 和 SNDR 的表現都很平坦，在高頻時都還有不錯的值。可

是在 Cascade 模式時，其整體的 SNR 和 SNDR 會隨著輸入頻率增加而遞

減，且比單獨 ADC 的結果來的差，這可能是 Zero-Order Hold（ZOH）所造

成的影響。 

一個理想的 DAC 可以將離散（discrete）的數位訊號轉換成連續

（continuous）的類比輸出訊號，數學式可表達寫成： 

)(][)( 0 nTthnxtx
n

 




                （5.1） 

)(tx 代表類比的輸出結果， 為離散時間（discrete-time）的輸入序列

（sequence），而 為 Zero-Order Hold（ZOH）之脈衝響應（ impulse 

response），由此可知 DAC 輸出的波形具有 ZOH 的特性，也就是轉換離散時

間訊號轉換至連續時間訊號，並在一個取樣週期時間（T）之內維持固定輸

出值。而取樣保持電路（Sample and Hold）之輸出也具有相同的特性，簡單

的波形示意如圖 5-6 所示，圖中實線為一類比連續的訊號，而虛線為相對應

的 ZOH 波形，如同 Sample-and-Hold 電路之輸入輸出波形，且理想 DAC 的

輸出也是如圖中 ZOH 的波形，在每個取樣週期時間內維持固定值，直到下

個取樣時間才根據輸入訊號改變輸出的結果。 

][nx

)(0 th
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圖 5- 6    Zero-Order Hold（ZOH）之訊號波形 

 

其頻率響應（frequency response）為[43]： 

2/)2/sin(2
)( Tj

o e
T

jH 




               （5.2） 

且可寫成： 

2/

2
sin)( Tj

o e
T

cTjH 





               （5.3） 

由式 5.3 可知 ZOH 的頻率響應即為一 SINC function，T 為取樣周期，而

我們 DAC 的取樣周期為 10GS/s，將其代入可得到振幅響應（magnitude 

response）如圖 5- 7 所示。在取樣頻率的整數倍上都會有零點（zero）存在，

且從 DC 到 sampling frequency 頻率範圍內顯示出訊號的大小會隨頻率的增

加而不斷衰減，呈現類似低通濾波（low-pass filtering）的響應。再將此頻率

響應圖放大到 5GHz 的範圍內並以 dB 形式表示，可得到圖 5-8，根據式 5.2

可計算出在 5GHz 的 Nyquist 頻率時，訊號會被衰減成原本的 2/π 倍，亦即

衰減約 0.6 倍或-3.9 dB。 
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圖 5- 7    取樣率為 10GS/s 之 ZOH 頻率響應（振幅響應）圖 
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圖 5- 8    10GS/s DAC 頻率響應之振幅響應圖(Zoomed in 10GHz) 
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由前述討論得知，訊號經過 DAC 輸出之後，如同加上了低通（low-pass）

的效應。在第四章有模擬出 DAC 輸出訊號主訊號功率（Signal-tone）隨輸

入訊號頻率增加而衰減的現象。因此可知在 Cascade 測試模式時所得到的動

態參數對輸入訊號頻率變化的響應必然會受到 DAC ZOH 的影響。為了正確

得知 ADC 較接近真實的效能，我們必須對原本的輸出頻譜結果作相反 ZOH

頻率響應的補償（compensate），也就是使用 Anti-SINC filter 的方式。經由

式 5.3 可推導出 Anti-SINC filter 的頻率響應如式 5.4，代入我們所設計的

10GS/s 取樣頻率，畫出頻率響應之振幅響應圖如圖 5-9，而放大到 nyquist 

frequency（5GHz）之間的頻率範圍如圖 5-10 所示。圖中可看出到 5GHz 時

提供 2 倍約 3.9 dB 的增益，恰好補償了 ZOH 效應衰減的量。 

2
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圖 5- 9    10GS/s 之 Anti-SINC 頻率響應之振幅響應圖 
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圖 5- 10   10GS/s 之 Anti-SINC 頻率響應之振幅響應圖(Zoomed in 10GHz) 

將 Cascade 模式中各種輸入訊號頻率下輸出得到的頻譜都進行 ZOH 效

應的補償，也就是利用 Anti-SINC 的頻率響應特性，把衰減掉的 singnal power

加回去，然後重新計算各動態參數的值，並將這些動態參數畫出與輸入頻率

的關係，如圖 5-11（SNDR vs. Fin w/wo ZOH compensation）與圖 5-12（SNR 

vs. Fin w/wo ZOH compensation）所示。圖 5-11 表示在 cascade 模式下的 SNDR

參數比較，分別為 ADC、DAC 以及 ADC+DAC 補償前跟補償後的結果，由

圖中可知補償後在較高頻時的動態參數都有所提升。值得注意的是，由於先

前的討論都是假設 DAC 為理想的情況，也就是假設只有 ZOH 的效應而沒有

其他額外的非理想性（non-ideality），因此將實際電路在 Cascade 模式模擬或

量測到的資料進行補償，則補償後的結果可以認定是 ADC 效能的最糟情形

（worst case）結果。圖 5-12 是 Cascade 模式下 SNR 參數補償前跟補償後的

結果，兩張圖都顯示補償後的曲線會更加接近單獨 ADC 的模擬結果，表示

用此方法確實可以更精確的量測我們 ADC 的效能。 
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圖 5- 11   SNDR 對輸入訊號頻率之 ZOH 效應補償前後之比較 
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圖 5- 12   SNR 對輸入訊號頻率之 ZOH 效應補償前後之比較 
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5.2.3  測試晶片功率消耗之模擬 

整個測試晶片電路包含 ADC、DAC 兩部份。ADC 與 DAC 之間，其主

要由 Buffer 所構成，因此設計使用數位部份的電源作為其供應電源。在供應

電壓源為 1V 且取樣時脈訊號在 10GS/s 時所模擬的平均功率消耗結果如表

5-1 所示。單獨 ADC 與 DAC 各消耗 659mW 與 140mW，整個測試晶片電路

共消耗約 799mW。 

 
表 5- 1    模擬之各部份電路功率消耗表 

Mean Power 

(mW) 
ADC DAC Total 

Analog 322 16 338 

Digital 337 124 461 

Total 659 140 799 
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5.3 測試晶片之佈局（Layout） 

圖 5-19 顯示整個 ADC 與 DAC 之晶片佈局圖（Layout），使用 UMC 90nm 

CMOS Mixed-Mode 1P9M Low-K 的製程。ADC 的有效面積（active area）約

為 ，DAC 的有效面積約為 。 276.037.0 mm 226.028.0 mm

 

圖 5- 13   測試晶片（test chip）之佈局圖（Layout） 

 

由於考量到晶片下針量測的需求，因此訊號的走向為由左至右，左邊為

ADC 類比訊號輸入端，下方為取樣時脈訊號輸入端，而右方為 DAC 的類比

訊號輸出端，故 ADC 與 DAC 分別放置（placement）在左側以及右側。另
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外左右兩側的輸入輸出以及下方取樣訊號輸入側的 PAD 都依照 CIC 量測實

驗室所提供之探針的規範來擺放，上方全部都是 DC 訊號用的 PAD。由於整

個晶片會消耗相當程度的功率，因此必需使用適當數量的 PAD，以作傳輸電

源之用。整個晶片的面積約為 。另外輸入、輸出及 Clock 這些

要下針的高速訊號線在晶片內是以 50Ω 特性阻抗的傳輸線（Transmission 

Line）來繪製，我們使用最上層的金屬（Metal9）來設計，使得該傳輸線對

基底有較小的寄生電容效應，並根據製程資料計算出適當的線寬，使其在高

頻時反射量較少、能較順利傳輸。且在佈局中的每條線都有考慮到要承受的

電流，去畫其相對所需的寬度。  

21.112.1 mm

 

圖 5- 14   ADC 與 DAC 核心之佈局 
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圖 5-14 顯示晶片核心 ADC 及 DAC 的佈局圖，主要的 functional block

也都標示在圖中。因為整個佈局會被 圍起來的大小所限制，所以在核

心 電 路 以 外 的 地 方 ， 我 們 在幾 個 比 較 大 面 積 的 空 間 使 用

（ ）電容，用來解耦合（ ） 訊號上可能出

現的雜訊或其他干擾，以獲得較穩定的 訊號；而其他零星部分的面積，

我們大量使用如圖 所示的三明治（ ）結構的電容來填補。這主

要是利用各層金屬之間的材質當作電容， 。我們使

用 至 這幾層來製作，其作用也是用作解耦合電容（

，穩 訊號並降低電源端的擾動。至於主要電流走線以

這幾層厚金屬 為主，原因是這幾層金屬單位面積所

片又是相當消耗功率的，所以

必須確保有足夠的承載能力。

PAD

MIM

Metal-Insulator-Metal decpupling DC

DC

5-15 sandwich

可得到類似於電容的效果

Metal1 Metal5 Decoupling 

Capacitor） 定 DC Metal 

6 至 Metal 9 (heavy metal)

能承受的電流量是比較高的，而我們的測試晶

 

V

V+

−

M2

M4

M3

M5

M1

 

圖 5- 15   三明治（sandwich）電容之結構 
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第六章 130nm之實驗晶片量測結果  

 
 

本章節為 130nm 之測試晶片的量測結果，首先會介紹我們的量測環境以

及所使用到的儀器，接下來是說明量測時所使用的 板，量測的結果包

含有靜態參數和動態參數兩部份以及功率消耗，晶片顯微照片也會有所說

明。而我們一共使用了兩種製程來實現前面所介紹的架構，第一種是使用

來實現，實現規格為取樣頻

x M L  c 來實現，規格就是我們前面所預期的

μm CMOS Mixed-Mode RF technology 在

相同架構下實現 、

試晶片有比較完整的測試模式，在稍

6.1. 實體晶片顯微照（Chip Micrograph） 

圖 6-1為使用TSMC 0.13μm CMOS Mixed-Mode RF technology製作的實

驗晶片顯微照片（

整個晶片的面積約為 。

 

PCB

TSMC 0.13μm CMOS Mixed-Mode RF technology

率 5GS/s、6-bit 的 ADC 和 DAC，第二種則是使用 UMC 90nm CMOS 

Mi ed-Mode 1P9  ow-K te hnology

10GS/s、6-bit 的 ADC 和 DAC。 

此測試晶片是使用 TSMC 0.13

5GS/s 6-bit 的 ADC 和 DAC，比較不一樣的部份是這個測

後的小節會有詳細的介紹。 

Chip Micrograph），且各部份主要的方塊都標示在圖中。

1.44 X 1.16 mm2  
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圖 6- 1    130nm 之實驗晶片顯微照片（Chip Micrograph） 

6.2. 晶片實驗測試板及測量環境設定 

晶片的量測是直接放置在印刷電路板（Print Circuit Board, PCB）上，並

經由打線（wire bonding）連接測試晶片（test chip）與 PCB，免去封裝（package）

時可能引入過大的寄生元件效應。圖 6-2 為晶片實驗測試板的實體照片。測

試晶片位於電路板下半部份的中心位置黑色正方形的區域，已經使用黑膠覆

蓋避免晶片與空氣接觸，主要輸入輸出（I/O）訊號的走向與晶片之佈局一

致。為了使高頻訊號可以順利經由 PCB 輸入至晶片，以及晶片輸出的高速

訊號可以順利的傳送至 PCB 右側的輸出，在這些主要的 I/O 與晶片之間我

們繪製了具備 50Ω特性阻抗的傳輸線（Transmission Line），如圖中各端 SMA

接頭與晶片之間的實線所示，另外其他主要的元件配置也都如圖中所標示。 
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圖 6- 2    130nm 之晶片實驗測試板 

 

實驗晶片的測量環境設定如圖 6-3 所示，所有量測使用到的儀器也都標

示在圖中。使用高頻類比訊號產生器放置在左側並輸入至電路，取樣時脈訊

號也由高頻類比訊號產生器產生，並從下方輸入。而輸出根據 Test Mode 

Switch 所設定的測試模式選用功率頻譜分析儀（Power Spectrum Analyzer, 

PSA）或是數位電表（Digital multimeter）來分別作動態參數（Dynamic 

Parameters）以靜態參數（Static Parameters）的量測。 
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圖 6- 3    晶片測試環境設定（Measurement Setup） 

 

由於我們使用的訊號產生器(Agilent E8257D 250kHz to 20GHz PSA 

analog signal generator)只提供單端（single-ended）的輸出埠，因此我們利用

Balun（180° Hybrid Coupler）將訊號轉成雙端差動的形式，再經由兩個寬頻

的 DC-blocking 將儀器輸出可能帶有的直流成份濾除，只留下交流訊號進入

到電路當中，測試晶片輸出之差動訊號也經過相同的處理，將差動輸出轉換

成單端形式的訊號以供功率頻譜分析儀接收並分析。 

在 130nm 版本這個測試晶片中，我們有加入與 90nm 版本的測試晶片不

同的測試電路(Design-for-Testability, DfT)，是放置在 ADC 與 DAC 中間，其

測試電路使用控制訊號線 con1 和 con2 提供了三種不同的測試模式，功能分

別如下： 

(1) Mode 1(圖 6-4(b))：此時可單獨測量 A/D。 

(2) Mode 2(圖 6-4(c))：此時可單獨測量 D/A。 

(3) Mode 3(圖 6-4(d))：將 A/D 和 D/A cascade 起作測量，其方式在前一  

章節已提過，這此不加以贅述。 
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(a) 

A/D D/A

S-to-DD-to-S

MUX

Digital I/O

Digital
code

12

Clock

12

CON1

CON2

6 6

Mode 1

Digital Output Digital Input

Mode 2

 

(b)                             (c) 

Mode 3

 

(d) 

圖 6- 4    130nm 之測試晶片之各種測試模式 
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6.3. 靜態參數（Static Parameters）量測結果 

在測試模式 2 中，給予 5GHz 的取樣訊號，對 DAC 輸入數位 Gray code，

使 DAC 產生相對應於輸入的輸出電壓值，以此方式漸增改變(0~63)輸入

DAC 的 Gray code 輸入，利用測得的數據可畫出測試模式 2 中量測之 DAC

輸入輸出轉換特性曲線（DAC input-out transfer curve），如圖 6-5 所示。接下

來改為測試模式 1，然後逐步改變 ADC 輸入直流電壓值，利用測試模式 2

所測得的每個數位碼所對應 DAC 輸出電壓值當作 ADC 相鄰兩碼間的轉態

電壓值，利用測得的數據可畫出測試模式 1 中量測之 ADC 輸入輸出轉換特

性曲線（ADC input-out transfer curve），如圖 6-6 所示。 
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圖 6- 5    測試模式 2 中量測之 DAC 輸入輸出轉換特性曲線 
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圖 6- 6    測試模式 1 中量測之 ADC 輸入輸出轉換特性曲線 

 

圖 6- 7    130nm 測量之 DAC 與 ADC 之 DNL&INL 
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經由此兩轉換曲線可計算出 DAC 與 ADC 個別的 DNL 和 INL，結果如

圖 6-7 所示。DAC 的 DNL 變化從-0.4 到 0.1 LSB，INL 則介於-0.2 到 0.2 LSB

之間。ADC 的 DNL 為-0.7 到 0.7 LSB，INL 從-0.7 到 0.9 LSB。可知 DAC

的 DNL 與 INL 都不超過 0.4LSB，，顯示 DAC 本身良好的線性度。ADC 的

DNL 與 INL 則都不超過 1LSB，而這些測得的 DNL 與 INL 都是在 5GS/s 的

取樣率下得到的結果。 

6.4. 動態參數（Dynamic Parameters）量測結果 

將測試晶片操作在測試模式 3 中形成 digital loopback 的型態，可作所有

動態參數（Dynamic Parameters）的量測與分析，本節所有提及的量測結果

都是在此測試模式下得到的結果。 

6.4.1. 取樣時脈對各種動態參數 

     （Clock Frequency vs. Dynamic Parameters） 
 

輸入 0.5GHz、-1dBFS 的 sinusoidal 訊號，但改變取樣時脈訊號的頻率，

從 2GS/s 逐步往上增加到 6GS/s，每個取樣訊號頻率下得到的各種動態參數

如圖 6-8 所示。可看出整個資料轉換器對（Data Converter Pair）在取樣訊號

頻率在 3.5GS/s 以前，SNDR 參數都沒有太大的變化，維持在相當程度的情

形，且計算此取樣頻率範圍之間的 ENOB 都可達到 5 bits 以上的解析程度。

一直到 4GS/s 左右，SNDR 參數開始有明顯的下降，降到 30dB 以下，也就

是表示此資料轉換器最快的取樣時脈訊號頻率大約是在 3.5GS/s，這與我們

預期的 5GS/s 取樣頻率有落差，原因在後面再做探討，不過由前面 ADC 的

DNL 和 INL 的量測結果已經可以知道在 5GS/s 取樣頻率下效能應該不會太

好，因此接下來輸入訊號頻率對各種動態參數的量測，我們將取樣頻率訂在

曲線尚未下降的 3GS/s 來做量測。 
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圖 6- 8    130nm 測量之不同取樣訊號頻率與各動態參數的關係 

6.4.2. 輸入訊號頻率對各種動態參數 

     （Input Frequency vs. Dynamic Parameters） 

在 3GS/s 的取樣頻率下，將輸入的 sinusodial 訊號頻率從 150MHz 逐漸

增加到約 1.5GHz，可測得圖 6-9 的輸入訊號頻率對各種動態參數的關係。

觀察 SNDR 的響應曲線，可知整組資料轉換器對在 1.3GHz 之前有效位元數

都在 5bits 以上。而當輸入訊號超過 1.3GHz 之後，主要因為訊號主 tone 的

功率下降幅度變快，而導致動態參數發生明顯的下降，不過 SNDR 仍有 25dB

以上。而 SFDR 在有效頻寬以內都可達到超過 30 dBc 以上的水準； SNR 曲

線則都有 32dB 以上的表現，圖 6-10 顯示 3GS/s 取樣頻率下且輸入訊號頻率

為 0.5GHz時測得的輸出訊號頻譜，計算該頻譜的動態參數可得SFDR為 36.7 

dBc、SNDR 為 35.4dB 且 SNR 高達 46.1 dB。圖 6-11 則為訊號頻率為 1.36GHz

時同樣訊號頻率下測得的輸出訊號頻譜，計算可得 SFDR 為 31.8 dBc、SNDR

為 26.6dB 且 SNR 達 33.1 dB。 
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而由前一章節的討論及模擬結果可知，接 A./D 和 D/A 串接量測結果必

然包含了 DAC 本身所導致之 ZOH 效應的影響，因此我們在做量測時應把因

為 DAC 的 ZOH 效應所下降的主 tone 功率補償回去，而圖 6-9 所量測到的

數據是已經做過補償後的結果，不把補償前面做比較是因為既然已知有受到

ZOH 的影響，這樣補償前的數據就已不具意義。比較圖 6-10 跟 6-11 兩張圖，

可以發現 noise flow 有明顯上升而且主 tone 功率下降的很明顯，這也就是為

什麼兩張頻譜在 SFDR 差異不大，但是 SNDR、SNR 參數卻有很大的差距。

noise floor 上升的原因可能是因為輸入訊號頻率上升而導致 ADC 的量化誤

差(Quantization error)增加，而主 tone 功率的下降則可能是 transmission line

的阻抗匹配沒有設計好，而當輸入訊號頻率增加時可以真正進入電路的訊號

功率也就越小。 
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圖 6- 9    130nm 測量之不同輸入訊號頻率與各種動態參數之關係（@ 

3GS/s） 
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圖 6- 10   130nm 之輸入 0.5GHz 之 sinusodial 訊號@3GS/s 時測得之頻譜 

 
圖 6- 11   130nm 之輸入 1.36GHz 之 sinusodial 訊號@3GS/s 時測得之頻譜 
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圖 6- 12   130nm 之主 tone 功率隨輸入訊號頻率變化之情形 (@3GS/s) 

 

圖 6-12 是在取樣頻率為 3GS/s 的情況下，主 tone 功率隨輸入訊號頻率

變化之情形，由圖中我們可以發現主 tone 功率隨輸入訊號頻率增加而一路

下降，到了超過 1GHz 更是有一個明顯的大降福，主 tone 功率隨著訊號頻率

增加由下降是原本是合理的，但是此量測結果與之前學長的情形比較起來卻

顯的相當不合理，理由是我們在 layout 上是使用相同的 transmission line 但

是實驗室之前的量測結果在整個頻寬內 tone 功率只有-5dBm 的下降。這個

主 tone 的功率變化對資料轉換器的效能影響非常大，以圖 6-10 跟 6-11 為例，

雖然 noise floor 增加了，但是兩者在主 tone 功率上很大的差距，也就是說如

果主 tone 功率有正常進入電路，此資料轉換器的效能可以更好，我們進一

步把取樣頻率改為 3.5GS/s 在做一次主 tone 功率隨輸入訊號頻率變化的量

測，如圖 6-13 所示。由此圖可以發現曲線的整體趨勢與圖 6-12 相同只是再

下平移一點，這也就是表示訊號進入電路的情形就是會如同圖中趨勢，而隨
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著取樣頻率增加會在往下降，這就與我們預期的訊號有差異，原本應該是接

近直線的曲線再慢慢下降，依之前的量測經驗應該在 3GHz 以內都有-1dBm

左右的功率，這與現在的量測結果相差實在很大，因此把我的設計與之前的

做比較，推測是 PCB 板的設計可能有了問題，因為在晶片部分的 transmission 

line 設計都是依照一樣的流程，所以路徑上不同的就只有 PCB 板上這部份，

這次的 PCB 板是有換過與以前不同的材質，推測可能這部份產生了很大的

影響。 
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圖 6- 13   130nm 之主 tone 功率隨輸入訊號頻率變化之情形 (@3.5GS/s) 

 

最後我們把訊號產生器的輸出經過 Balun 後再經由傳出線與同樣經過

Balun 的功率頻譜分析儀的輸入端相接，也就是與測試環境一樣的設定只是

沒有經過電路，量測結果如圖 6-14跟 6-15所示，計算結果可知訊號源有 6 bits

以上的精準度，足以用來量測我們的電路，顯示我們的測試環境沒有問題。 
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圖 6- 14   130nm 之測試環境下輸入 0.5GHz 之 sinusodial 訊號之頻譜 

 
圖 6- 15   130nm 之測試環境下輸入 1.36GHz 之 sinusodial 訊號之頻譜 
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6.5. 130nm 之功率消耗 

整個測試晶片的功率消耗如表 6-1 所示，在 5GS/s 的取樣頻率以及 1.2V

的供應電源下，DAC 只消耗約 95mW 的功率，且 ADC 消耗約 688mW，此

設計能高達 5GS/s 取樣率，但所消耗的功率卻相對低得許多。說明了我們在

先前所提到前置放大器的級數與功率確實有朝向最佳化的效果。整個測試晶

片包含 DfT 部分的電路總共消耗約 790mW。 

 

表 6- 1    130nm 之測試晶片之功率消耗比較表 

            

 Blocks 
Analog Digital Total 

DAC 20 75 95 

ADC 477 199 676 

Total Power 
Consumption of 
the DAC & ADC 

  497   274   771 

Total Power 
Consumption 
including the 
DfT Circuits 

  497   293   790 

Unit : mW 
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表 6- 2    130nm 之測試晶片之規格比較表 

Item expected measured 

Supply voltage 1.2 V 1.2 V 

Sampling rate 5GS/s 3GS/s 

ADC ±0.15/±0.4 ±0.7/±0.9 
DNL/INL 

(LSB) DAC ±0.03/±0.02 ±0.4/±0.2 

SFDR @ Fin=0.5GHz 52.3 dBc 38.2 dBc 

SNDR @ Fin=0.5GHz 36.8 dB 36.4 dB 

ENOB @ Fin=0.5GHz 5.8 bits 5.8 bits 

Power dissipation 853 mW 790 mW 

 

表 6-2 列出了 130nm 版本的預期設計目標與實際量測的比較表，由表中

可知我們預期設計出可達 5GS/s 的取樣頻率，但實際量測只達到 3GS/s，最

高大概是到 3.5GS/s，其原因在前面那段已經探討過了，當然製程偏移也是

可能的因素之ㄧ，不過這本來就應該要在設計考量中，所以就不加以探討了。 
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第七章 90nm之實驗晶片量測結果 

 
 

本章節為 90nm 之測試晶片的量測結果，量測環境以及所使用到的儀器

在前一章節已經介紹過了，接下來是說明量測時所使用的 PCB 板，量測的

結果包含有靜態參數和動態參數兩部份以及功率消耗，晶片顯微照片也會有

所說明，最後會跟現有文獻做個比較。 

7.1. 實體晶片顯微照（Chip Micrograph） 

圖 7-1 為使用 UMC 90nm CMOS Mixed-Mode 1P9M Low-K technology

製作的實驗晶片顯微照片（Chip Micrograph），且各部份主要的方塊都標示

在圖中。整個晶片的面積約為 1.12 X 1.1 mm2。 
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圖 7- 1    90nm 之實驗晶片顯微照片（Chip Micrograph） 

7.2. 晶片實驗測試板 

晶片的量測方式一樣是直接放置 PCB 上，並使用金線作 wire bonding

連接測試晶片與 PCB。圖 7-2 為晶片實驗測試板的實體照片。測試晶片位於

電路板下半部份的中心位置黑色圓形的區域，已經使用黑膠覆蓋避免晶片與

空氣接觸，主要輸入輸出（I/O）訊號的走向與晶片之佈局一致。高速輸入

訊號由 PCB 的左側輸入，傳送至 PCB 右側的輸出，而 clock 則由下方進入，

在這些主要的 I/O 與晶片之間我們繪製了具備 50Ω 特性阻抗的傳輸線

（Transmission Line），如圖中各端 SMA 接頭與晶片之間的實線所示，另外

其他主要的元件配置也都如圖中所標示。 
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圖 7- 2    90nm 之晶片實驗測試板 

7.3. 靜態參數（Static Parameters）量測結果 

在第五章提到了在 90nm 的測試機制中，我們是將 ADC 跟 DAC 串接起

來作量測，在此測試機制下，給予 10GHz的取樣訊號，對ADC輸入 differential 

DC 電壓，使 DAC 產生相對應於輸入的輸出電壓值，以此方式漸增改變
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(0.6~1.0V)，利用測得的數據可畫出所量測之 DAC 輸入輸出轉換特性曲線

（DAC input-out transfer curve）與 ADC 輸入輸出轉換特性曲線（ADC 

input-out transfer curve），如圖 7-3 與圖 7-4 所示。 
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圖 7- 3    90nm 量測之 DAC 輸入輸出轉換特性曲線 

 

經由此兩轉換曲線可計算出 DAC 與 ADC 個別的 DNL 和 INL，結果如

圖 7-5 所示。DAC 的 DNL 變化從-0.3 到 0.1 LSB，INL 則介於-0.2 到 0.2 LSB

之間。ADC 的 DNL 為-0.4 到 0.4 LSB，INL 從-0.8 到 0.6 LSB。可知 DAC

的 DNL 與 INL 都不超過 0.3LSB，，顯示 DAC 本身良好的線性度。ADC 的

DNL 與 INL 則都不超過 0.8LSB，而這些測得的 DNL 與 INL 都是在 10GS/s

的取樣率下得到的結果。 
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圖 7- 4    90nm 量測之 ADC 輸入輸出轉換特性曲線 

 

圖 7- 5    90nm 測量之 DAC 與 ADC 之 DNL&INL 
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7.4. 動態參數（Dynamic Parameters）量測結果 

我們將測試晶片中的 ADC 與 DAC 串接形成 digital loopback 的型態，可

作所有動態參數（Dynamic Parameters）的量測與分析，本節所有提及的量

測結果都是在此測試模式下得到的結果。 

7.4.1. 取樣時脈對各種動態參數 

    （Clock Frequency vs. Dynamic Parameters） 
 

輸入 0.5GHz、-1dBFS 的 sinusoidal 訊號，但改變取樣時脈訊號的頻率，

從 6GS/s 逐步往上增加到 12GS/s，每個取樣訊號頻率下得到的各種動態參數

如圖 7-6 所示。可看出整個資料轉換器對（Data Converter Pair）在取樣訊號

頻率在 11GS/s 以前，SNR 參數都沒有太大的變化，維持在 35dB 以上，一

直到 12GS/s 曲線才有明顯開始下降的趨勢。SNDR 參數曲線在 12GS/s 以前

都在 20dB 以上，一直到 12GS/s 左右，SNDR 參數開始有明顯的下降，降到

20dB 以下，也就是表示此資料轉換器的取樣時脈訊號頻率到 12GS/s 都可以

操作。由量測的結果顯示此組資料轉換器的效能受到諧波雜訊的影響很嚴

重，SNDR 所對應的有效位元數大約只有 3.6 bits 左右，與預期設計的 6 bits

的規格落差很大，接下來我們便將取樣頻率固定在 10GS/s，作輸入訊號頻率

對各種動態參數的量測。 
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圖 7- 6    90nm 測量之不同取樣訊號頻率與各動態參數的關係 

 

7.4.2. 輸入訊號頻率對各種動態參數 

    （Input Frequency vs. Dynamic Parameters） 

在 10GS/s 的取樣頻率下，將輸入的 sinusodial 訊號頻率從 500MHz 逐漸

增加到約 3.3GHz，可測得圖 7-7 的輸入訊號頻率對各種動態參數的關係。

觀察 SNDR 的響應曲線，可知整組資料轉換器對到 3.3GHz 之前都在 20dB

以上。而當輸入訊號超過 2GHz 之後，主要因為訊號主 tone 的功率下降幅度

變快，而導致動態參數發生明顯的下降，不過 SNDR 仍有 21.7dB 以上。而

SFDR 在 3.3GHz 以內都可達到超過 25dBc 以上的水準； SNR 曲線則在

1.5GHz 內都有 30dB 以上的表現，超過 1.5GHz 之後會降到 25dB 左右。圖

7-8 顯示 10GS/s 取樣頻率下且輸入訊號頻率為 1.1GHz 時測得的輸出訊號頻

譜，計算該頻譜的動態參數可得 SFDR 為 29.6 dBc、SNDR 為 24.2dB 且 SNR

為 29.0 dB。圖 7-9 則為訊號頻率為 2.7GHz 時同樣訊號頻率下測得的輸出訊
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號頻譜，計算可得 SFDR 為 31.2 dBc、SNDR 為 21.7dB 且 SNR 達 23.8 dB。 

跟 130nm 的測試方式一樣，串接 A.DC 和 DAC 的量測結果必然包含了

DAC 本身所導致之 ZOH 效應的影響，因此我們在做量測時應把因為 DAC

的 ZOH 效應所下降的主 tone 功率補償回去，而我們顯示的量測結果已經做

過補償後的結果。由圖 7-8 跟 7-9 可以發現 noise flow 並沒有明顯上升但是

主 tone 功率卻下降的很明顯，但是在 SNDR 參數上的差異卻不大，因為諧

波雜訊也跟著降下來，這表示 noise floor 沒有因為輸入訊號頻率上升而導致

ADC 的量化誤差(Quantization error)增加，但是數入訊號的功率確沒有完整

進入電路，而主 tone 功率的下降則可能是 transmission line 的阻抗匹配沒有

設計好，而當輸入訊號頻率增加時可以真正進入電路的訊號功率也就越小。 
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圖 7- 7    90nm 測量之不同輸入訊號頻率與各動態參數的關係(@10GS/s) 
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圖 7- 8    90nm 之輸入 1.1GHz 之 sinusodial 訊號@10GS/s 時測得之頻譜 

 
圖 7- 9    90nm 之輸入 2.7GHz 之 sinusodial 訊號@10GS/s 時測得之頻譜 
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圖 7- 10    90nm 之主 tone 功率隨輸入訊號頻率變化之情形 (@10GS/s) 

 

圖 7-10 是在取樣頻率為 10GS/s 的情況下，主 tone 功率隨輸入訊號頻率

變化之情形，由圖中我們可以發現主 tone 功率在 1.5GHz 內是維持在-5dBm，

而隨輸入訊號頻率增加超過 1.5GHz 之後，主 tone 功率開始大幅下降，下降

到-13dBm，2.3GHz 以後更是下降到-15dBm 以下，此量測結果與 130nm 版

本的情形比較起來是稍微有比較好，但是與學長的量測結果相比較仍然是有

不小的落差。而這個主 tone 的功率變化對資料轉換器的效能影響非常大，

就像前面提到的，圖 7-8 跟 7-9 兩者在主 tone 功率上很大的差距，也就是說

如果主 tone 功率有正常進入電路，此資料轉換器的效能可以更好。之前的

量測經驗應該在 3GHz 以內都有-1dBm 左右的功率，這與現在的量測結果相

差實在很大，先前推測是 PCB 板的問題，但是口試委員有給我另外一些意

見，就是在這樣的量測方式之下，沒有辦法確定單獨 ADC 與 DAC 的效能，

輸入訊號功率也許是因為 ADC 與 DAC 中間的路徑衰減掉了，或者是 ADC
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和 DAC 其中一個就有問題導致訊號根本沒有被量化處理，當然也就無法正

確的量測。還有就是我們在佈局(layout)上雖然有作 transmission line 設計，

但是高頻傳輸線的特性 matching 我們卻沒有很完整的考量，而訊號在我們

layout 中又比學長的 4-bit 需要更長的 path 來做處理，進一步造成訊號功率

的衰減。 

7.5. 90nm 之功率消耗 

整個測試晶片的功率消耗如表 7-1 所示，在 10GS/s 的取樣頻率以及 1.0V

的供應電源下，DAC 只消耗約 91mW 的功率，且 ADC 消耗約 357mW，此

設計能高達 10GS/s 取樣率，但所消耗的功率卻相對低得許多。說明了我們

在先前所提到前置放大器的級數與功率確實有朝向最佳化的效果。整個測試

晶片包含 DfT 考量的部分總共消耗約 448mW。 

 

表 7- 1    90nm 之測試晶片之功率消耗比較表 

            

 Blocks 
Analog Digital Total 

DAC 16 75 91 

ADC 183 174 357 

Total Power 
Consumption 
including the 
DfT Circuits 

  199   249   448 

Unit : mW 
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7.6. 文獻比較表(Benchmark) 

將我們設計的 DAC 與近幾年的知名國際期刊或會議論文上的幾篇同為

超高速的 DAC 作一比較，如表 7-2 所示。表 6-3 的其他比較對象都以相同

為數 GS/s 取樣率而解析度為 6 bits 的 DAC 為主。可以看出我們設計的 DAC

具有最高的轉換速率，在高達 5GS/s 與 10GS/s 的取樣轉換能力之下，僅消

耗約95mW及140mW的功率。且以消耗功率與取樣頻率之比值（Power/GHz）

作為能量效益（energy efficiency）的比較基準，雖然我們的值不是最低的，

但我們的取樣頻率卻是其他的好幾倍設計，相較之下顯示我們的設計良好，

其值分別為 31.6 pJ 及 9.1pJ。 

 

表 7- 2    Benchmark of the DAC 

   Sources 
 

 Item 

ISCAS 2008 
[53] 

JSSC  
2008 
[54] 

ASSCC 
2007  
[21] 

This work 
DAC 

(130nm) 

This work 
DAC 

(90nm) 

Sample 
Rate 

1.25 GS/s 3 GS/s 10 GS/s 3 GS/s 10 GS/s 

Resolution 6 bits 6 bits 4 bits 6 bits 6 bits 

Technology 
0.18m 
CMOS 

0.13m 
CMOS 

0.13m 
CMOS 

0.13m 
CMOS 

90nm 
CMOS 

Supply 
Voltage 

1.8V 1.2V 1.2V 1.2V 1.0V 

SNDR N/A N/A 
> 25.0 dB @ 
Fin=1.11GHz

> 36.4 dB @ 
Fin=0.5GHz 

> 24.2 dB @ 
Fin=1.1GHz

SFDR 
49.4 dBc @ 
Fin=0.5GHz 

36.2 dBc @
Fin=1.4GHz

> 27.3 dBc 
@ 

Fin=1.11GHz

> 38.2 dBc 
@ 

Fin=0.5GHz 

> 29.6 dBc 
@ 

Fin=1.1GHz

Power 6 mW 29 mW 142 mW 95 mW 91 mW 

Power/GHz 4.8 pJ 9.67 pJ 14.2 pJ 31.6 pJ 9.1pJ 
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另外也將我們設計的 ADC 與近幾年知名國際期刊或會議論文上的幾篇

同為超高速且 6 位元解析度的 ADC 相比較，如表 7-3 所示。可看出我們的

設計能夠在 pure CMOS 的製程下，不使用 time-interleaving 的架構而達到

5GS/s 及 10GS/s 的超高速。以 FOM 作比較，我們設計的 ADC 與其他相比

較差不多但是取樣頻率卻是最快的，其值分別為 7 pJ/step 及 1.86pJ/step。 

 

 

 

表 7- 3    Benchmark of the ADC 

   Sources 
 

 Item 

VLSI Ckt 
2008 [50] 

JSSC 2008 
[51] 

VLSI Ckt 
2009 [49] 

This work 
ADC 

(130nm) 

This work 
ADC 

(90nm) 

Sample 
Rate 

5 GS/s 3.5 GS/s 2.7 GS/s 3 GS/s 10 GS/s 

Resolution 6 bits 6 bits 6 bits 6 bits 6 bits 

Technology 
65nm 

CMOS 
90nm 

CMOS 
90nm 

CMOS 
0.13m 
CMOS 

90nm 
CMOS 

Supply 
Voltage 

1.3V 0.9V 1V 1.2V 1.0V 

SNDR 
32 dB@ 

Fin= 200M 
33.5dB@ 
Fin =1M 

36.5dB@ 
Fin =10M 

> 36.4 dB @ 
Fin=0.5GHz 

> 24.2 dB @ 
Fin=1.1GHz

SFDR N/A 
43.5dBc@ 

Fin =1M 
N/A 

> 38.2 dBc 
@ Fin=0.5G 

> 29.6 dBc 
@ Fin=1G 

Power 320 mW 98 mW 50 mW 676 mW 357 mW 

FOM1 2 pJ/step 0.95 pJ/step 0.47 pJ/step < 7 pJ/step 
< 1.86 
pJ/step 

 

1: 
ERBW

Power
FOM

DCENOB 


@2
 

2: excluding the output buffers 
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第八章 結論與未來展望 

 
 

本論文提出一組不使用 time-interleaved 架構且具備六位元解析度的高速資料

轉換器對之電路設計，並以 TSMC 130nm 和 UMC 90nm 製程來實現。此類比

數位與數位類比轉換器的設計規格分別為 5GS/s 和 10GS/s。在 ADC 的電路

設計當中，T/H 電路使用 capacitor-like 的 MOS 電容來消除 feedthrough 

noise。而比較器電路中是利用 averaging 和 interpolating 技巧來降低比較器

的 offset 及輸入端的負載寄生電容。其中前置放大器是參考 active feedback 

的架構，在相同的功率消耗下提升其增益頻寬積，並加入負電容進一步減少

整個電路的延遲時間。數位電路的部分則是採用 CML 的邏輯閘，除了可以

降低高速轉換下容易發生的 power-ground bounce 問題也具有最高速的切換

能力。同時在 Clock 訊號路徑上加入 intentional timing skew buffers 來做

wave-pipelining，使得 Latch 能在如此高速的取樣頻率下擷取到正確的資

料。在 DAC 電路設計中，Hybrid-Type Decoder 可大幅縮減邏輯閘及電流源

的數目，使其寄生電容和 Layout 複雜度降低。而輸出電流源是採用疊接方

式設計，能擁有較大的輸出阻抗。同樣為了解決訊號 propagation delay 過大

的問題，在 DAC 的取樣時脈訊號路徑上相同使用了 waveform pipeline 的技

巧。最後為了要能在如此高速的情況下對此晶片進行正確的量測，我們加入

DfT 機制，將 ADC 和 DAC 串接起來，可在全速下進行量測。同時並可透

過 ZOH 補償之運算，推測得知此 ADC 在最遭情況下的效能表現。此組 ADC

與 DAC 將應用於晶片系統內之串列傳輸鏈結。 

晶片量測結果顯示，以 130nm 實現之資料轉換器對中。DAC 的 DNL

都小於±0.4LSB，INL 則不超過±0.2LSB。ADC 之 DNL 介於±0.7LSB，INL

在±0.9LSB 以內。在 3GS/s 的取樣頻率下，輸入 0.5GHz 的 sinusoidal 訊號，
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輸出訊號之頻譜結果可得到 38.2 dBc 的 SFDR、46.1 dB 的 SNR 的以及 36.43 

dB 的 SNDR 之動態參數結果，對應到 5.76bits 的有效位元數。此組資料轉

換器對最快可操作到 3.5GS/s 的高速取樣頻率。使用的製程是 TSMC 

0.13μm CMOS Mixed-Signal RF process，所佔的面積為 1.44×1.16mm2。在

supply 電壓為 1.2V 下，整個晶片總功率消耗 790mW。 

而以 90nm 實現之資料轉換器對的晶片量測結果顯示，DAC 的 DNL 都

小於±0.3LSB，INL 則不超過±0.2LSB。ADC 之 DNL 介於±0.6LSB，INL 在±

0.7LSB 以內。在 10GS/s 的取樣頻率下，輸入 1.1GHz 的 sinusoidal 訊號，輸

出訊號之頻譜結果可得到 29.6 dBc 的 SFDR、24.2 dB 的 SNR 的以及 29.0 dB

的 SNDR 之動態參數結果，對應到 3.7 bits 的有效位元數。此組資料轉換器

對在 12GS/s 的取樣頻率下都還可以操作。使用的製程是 UMC 90nm CMOS 

Mixed-Signal Low-K process，所佔的面積為 1.21×1.1mm2。在 supply 電壓為

1.0V 下，整個晶片總功率消耗 448mW。 
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