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中文摘要 

 

近年來在音頻上盛行使用 D 類放大器，無論是在效率還是功耗方

面，都比過去所使用的 A、B 或 AB 類較好，D 類放大器原理與 A、

B、AB 所不同的是，Ｄ類運用電壓比較，再透過脈寬調變技術來放大，

再透過解調還原原始波型。 

    本架構提出為自我震盪式的 D 類放大器，回授採用自然取樣的方

式實現穩定極限環的概念，可免除傳統 D 類放大器需要給予參考波型

之三角波，而回授之自然採樣訊號可隨輸入訊號調整，優點為所得的

脈寬調變輸出失真較低。本文使用 0.35um CMOS 和 0.18um CMOS

兩種規格進行模擬，搭配兩種不同的解調濾波器測試。最後量測採用

D35 0.35um CMOS 晶片，得到結果功率消耗為 114.4mW， 效率為 52%，

晶片面積 2.4 x 1.5𝑚𝑚2, 無雜訊動態範圍為 60dBm。 
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Abstract 

 

  Class D Amplifier is popular use for audio and mobile device, it is 

better than Class A、B、AB, which often used in past, either the aspect of 

efficiency or power consumption. The difference of Class D amplifier from 

others is that used the voltage comparison and the Pulse Width Modulation 

(PWM) technique and recover the original waveform with the demodulation.  

  This structure propose the self-oscillate class D power amplifier which 

used nature sampling for feedback to achieve the limit cycle technique . The 

method avoid to use the reference triangle wave which needed for 

traditional Class D amplifier, the offset of the feedback signal can track the 

reference sine wave, the distortion of the output PWM would be less is the 

advantage about the improve. The proposed Class D Amplifier was 

simulated with 0.35um CMOS and 0.18um CMOS, and we used two 

different filters to demodulation the PWM signal. Final we measured the 

chi p which built in D35 0.35um CMOS, have the result about power 

Consumption is 114.4mW, Efficiency is 52%, the active area of 0.69𝑚𝑚2, 

SFDR is going to 60dBm. 
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第一章 緒論 

 

1.1 前言 

 

    移動式與穿戴型裝置在我們生活中不斷增加其重要性，科技日新

月異，對於競爭日漸激烈的科技市場來說，無論小到手錶和手機，大到

汽車或飛機，電子科技充斥在我們生活之中，無可避免。在任何 3C 產

品之中，功耗、效率及體積皆是被以放大鏡所檢視的指標，在音頻的發

展來看，最具代表性的 Class D Amplfier 從提出架構到今日，仍然是最

熱門的選擇，他具有的特性：體積小，低功率，高效率，幾乎完全符合

大多數人對於移動式裝置的絕大要求，而在過去，製程技術未臻成熟的

情況下，對於 Class D 放大器所寄望的高效率無法實現，但是近年來

因為製成的進步與改善，已經可以滿足對 Class D 放大器對於高切換

頻率的功率電晶體要求，從 1958 年至今天，Class D 放大器在音頻上

面的地位日益重要，在許多消費性的電子產品上已經能看到 Class D 

放大器的應用，而如何能更加提高其優點及應用性則是我們現在需要

去研究的目標。 

 

 

1.2 研究動機與目的 

 

    在開始討論 Class D 放大器前必須先了解一般使用於音頻方面的

幾種功率放大器，可分成以下幾種：Class A、Class B、Class AB、Class 

D ，對於 Class A 和 Class B 來說，前者特性為高線性高功耗低效率，



 

2 

後者為低線性低功耗高效率，這才有 Class AB 的誕生， Class AB 可

說是曾經音頻應用的寵兒，作為折衷，他擁有理想 75% 的效率，而線

性度介於 A 類與 B 類之間，算是差強人意，直到 Class D的問世，相

較於前者幾種工作原理，無論是 A 類 B 類或 AB 類，皆是利用線性

放大的方法，其輸出級絕大部分的時間都是工作在線性區之間，功率消

耗太大，而 D 類主要輸出即是以開關方式來實現，在線性區工作時短

暫，所以 D 類放大器功率消耗比前三者來說小了很多，另外就是， 

Class D 使用了脈衝寬度調變將類比波型轉換為非線性的數位訊號，所

造成的缺點為若不經過處理，會產生較大的雜訊及諧波失真，所以對於 

D 類放大器來說，失真與線性度是較需要嚴加考慮的一環，而同時擁

有高效率、低功耗、體積小的 D 類放大器而言，並不影響它成為現今

眾多消費性電子產品中的首選。 

 

 

1.3 研究方向 

 

    D類放大器(Class D Amplifier)，又可稱作為脈衝寬度調變放大器， 

D 類放大器最早在 1959 年由 Peter Baxandall 所提出[1]，有別於傳統

類比功率放大器， D 類放大器中的電晶體僅做為開關使用，輸入訊號

經由脈波寬度調變器(Pulse Width Modulation ; PWM)將音訊信號調製

成脈波寬度成比例變化的數位脈波信號後，由電晶體放大輸出[2]，再

經由低通濾波器(Low Pass Filter ; LPF)濾除高頻成份並取出原輸入端的

音頻訊號送至喇叭輸出。由於不需要直流偏壓來設定工作點，沒有靜態

功耗的問題[3]，因此效率遠大於傳統的類比功率放大器。架構如圖1.1。 
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Triangle-Wave 
Oscillator

Buffer

 

圖 1.1 D 類放大器架構 

 

    Class-D 功率放大器大的優點在於使用切換式輸出級，若是能夠忽

略切換開關在導通時內電阻(𝑅𝐷𝑆 )所消耗的功率，其效率期望可達到 

100% [4]，因此常使用在如移動式或穿戴式等等需要應用在低功率消耗

的音頻電路之上。而實際在設計電路時，有以下幾個考量： 

 
(1) 開關電阻：在開關電晶體上並非理想的，在導通時訊號經過開關電

晶體之𝑅𝐷𝑆 時將會有開關功耗而損失，如此一來，設計時除了使用

尺寸較大的功率電晶體，不然就必須使用更高的供應電壓(𝑉𝐷𝐷)，

才能維持輸出功率。 

 
(2) 開關切換時間：第二個造成功率放大器效率降低的原因，當開關運

作時，無論是開啟開關使高電壓通過，或是關閉使輸出低電壓，電

流在開關上產生壓升壓降，將會消耗額外的功率[5]，所以需要盡可

能縮短花在切換開關上的時間，方法為降低切換頻率，或者是縮小

功率電晶體的尺寸來達成，但將會與第一點的要求背道而馳。 

 
(3) 動態功率消耗：若是使用較大尺寸的功率電晶體做為開關，相對應

的，輸入電容應當也隨著加大，將會造成在每一次切換時，都必須

對大電容進行充放電，若是要縮短切換時間，就必須在電路中加入
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緩衝器做為推動大電容的功用，而而此做法將會增加了多餘的功率

消耗。 

 
(4) 訊號失真：由於在典型的 D 類放大器中，並未有任何的回授機制

[6]，所以只要電路接受電源所產生的干擾雜訊，都會直接影響到輸

出。 
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第二章 D 類放大器調變方法 

 

2.1 脈衝寬度調變 

 

    脈衝寬度調變訊號，簡單來說便是把輸入訊號的擺幅大小以脈波

的寬度變化來表示，最普遍的做法是外加一個三角波與輸入訊號做比

較，便可以將輸入訊號轉換成數位波型，當輸入訊號越大，脈衝寬度

越寬，換言之便是 PWM 輸出高準位的時間越長。 

 

𝑉𝑟𝑒𝑓  

𝑉𝑠𝑡  

𝑉𝑃𝑊𝑀  

𝑉𝐷𝐷  

𝑉𝑆𝑆 

 

圖 2.1 PWM 波形示意圖 

 

    PWM控制圖如圖2.1，輸入為參考訊號 𝑉𝑟𝑒𝑓 和頻率為 𝑓𝑠𝑡 之三角

載波 𝑉𝑠𝑡  ，透過比較器進行比較，當 𝑉𝑟𝑒𝑓 > 𝑉𝑠𝑡  時，則輸出為高準位，

反之則為低準位，而 PWM 切換頻率為 𝑓𝑠𝑡 ，而 PWM需要考量： 

 
(1) 頻率調變率 𝑚𝑓(frequency modulation ratio)：定義為載波頻率( 三

角波 )與參考訊號的頻率之比率，如方程式 (2.1.1) ，提高載波頻
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率，等同於提高 𝑚𝑓 ，可提高諧波頻率。而高切換頻率之缺點又在

於會提高切換損耗影響效率。 

 

𝑚𝑓 =
𝑓𝑐𝑎𝑟𝑟𝑖𝑒𝑟
𝑓𝑟𝑒𝑓𝑒𝑟𝑒𝑛𝑐𝑒

=
𝑓𝑡𝑟𝑖𝑎𝑛𝑔𝑙𝑒
𝑓𝑠𝑖𝑛𝑒

 

 

(2) 振幅調變率 𝑚𝑎(amplitude modulation ratio)：定義為參考訊號振

幅與載波訊號振幅之比率，如方程式 (2.1.2)，如果 𝑚𝑎 ≤ 1，則

輸出電壓基本頻率之振幅線性正比於 𝑚𝑎，如方程式 (2.1.3)，

PWM輸出基本頻率之振幅受制於 𝑚𝑎 。 

 

𝑚𝑎 =
𝑉𝑚,   𝑟𝑒𝑓𝑒𝑟𝑒𝑛𝑐𝑒
𝑉𝑚,   𝑐𝑎𝑟𝑟𝑖𝑒𝑟

=
𝑉𝑚,   𝑠𝑖𝑛𝑒
𝑉𝑚,   𝑡𝑟𝑖𝑎𝑛𝑔𝑙𝑒

 

𝑉𝑜 = 𝑚𝑎𝑉𝐷𝐷 

 

由於可以調整 𝑚𝑎 來補償 𝑉𝐷𝐷 電源之變動，產生固定振幅的輸出，

或者可以藉由改變 𝑚𝑎 來改變輸出電壓之振幅。若 𝑚𝑎 > 1 則輸

出電壓的振幅會隨著 𝑚𝑎 而增大，但並非線性增大。 

 
(3) PWM 諧波： PWM 輸出電壓之傅利葉級數具有與參考頻率相同

之基本頻率。諧波頻率存在於切換頻率之倍數頻之上以及附近，

某些諧波的振幅相當大，然而，這些諧波位於較高頻段可簡單利

用低通濾波器便可將其濾除。 

 

2.2 三角積分調變 

 

    Sigma-Delta-Modulation (∑∆ −𝑀) 是一種擁有迴授機制，可透過

將迴授量化後的訊號，把其產生的低頻雜訊推往高頻處，使用 noise 

(2.1.1) 

(2.1.2) 

(2.1.3) 
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shaping 機制，有效的降低目標頻寬內的低頻段雜訊。 

    Delta Modulator 最早是由 Frank De Jager 在 1952 年所提出之

架構[7]，而應用於通訊領域，再來 H.Inose 於1962 年提出 Sigma-

Delta-Modulation 之架構[8]，之後再  D 類放大器中應用  Sigma-

Delta-Modulation 才陸續進行研究。 

 

D
D

D

1bit
D/A

LPF

數位積分器 

Delta Modulator 

低通濾波器 

比較器 

類比波形輸出 

 

圖2.2 Sigma-Delta調變方法 

 

    簡單介紹其工作原理，如圖2.2：其實 Sigma-Delta 調變方法，是 

Delta 調變的變形，在前端加入數位積分器，類比波型輸入之後，經

過比較器後輸出數位訊號，而比較器中的另一個輸入訊號則為比較器

輸出經過數位積分器的輸出，可視為迴授訊號，而此迴授訊號波型為

與類比訊號相同準位的方波，最後經過 DAC 和低通濾波器還原類比

訊號。 

    三角積分調變在通訊方面及訊號處理應用已經相當成熟，而且現

今半導體技術發展之迅速，功率元件之切換速度日漸升高，而且三角

積分調變擁有很高的線性度，缺點在設計複雜度太高，靜態功率消耗

過大。 
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2.3 自然取樣調變 

 

    PWM 電路實現需要使用額外外加的三角波信號產生器，與輸

入載波之弦波進行比較，進而輸出初始調變後的 PWM 波型。而因

為需要額外的三角波來實現電路，而外加的三角波的線性度將會進

而影響整體電路的失真度。在不須使用外加三角波並能加入迴授機

制之下，如圖2.3，選擇使用自然取樣調變組合迴授來實現，透過低

通濾波器，將輸出調製成三角波，產生的三角波特性為與參考輸入

擁有一致的準位，使其代替外加三角波來與參考訊號進行比較，自

然取樣調變的優點是，所得之 PWM 最接近參考輸入弦波，但是因

為因為與弦波準位一樣的關係，所得之脈衝寬度週期並不一致，在

數學上來看為一非線性系統，整個系統運作方式被稱作極限環(limit 

cycle)[9]，得運用非線性分算來逼近近似值，所以計算繁雜而且難以

控制[10]。 

 

comparator Digital Buffer

Loop Filter

PWM

 

圖2.3 自然取樣示意圖 



 

9 

第三章 研究方法與分析設計 

 

    本篇論文主要研究方向為採用自然取樣調變方式，設計其迴授

來代替原先的三角波訊號，首先透過數學方式推算，透過數學公式

實現極限環的概念，再將極限環的想法利用電路實現，其中必須小

心計算其條件並從模擬中驗證。 

 

3.1 描述函數 

 

    從整個系統來看，所提出的自然取樣式功率放大器是一個非線性

的系統，所以無法使用過去的線性系統控制理論來推算其行為模式，

而線性及非線性系統控制原理可由分析圖 3.1 中來做區分，一般使用

之訊號類型為純類比和純數位視訊號，而介於兩者之間的非線性系統，

如 PLL 在現今的電路實用中也經常看到，而自然取樣式功率放大器

屬於離散振福，時間連續類型的電路。 

 

Continuous Time

Discrete Time

C
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n
t
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u
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u
s
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i
t
u
d
e D

i
s
c
r
e
t
e
 
A
m
p
l
i
t
u
d
e

Analogue signal processing
(filters, amplifier,...)

Switched capacitor 
circuit

PLL

Digital signal processing

 

圖 3.1 系統控制分析圖 

 
    有別於傳統的線性分析，非線性系統是無法如前者透過系統化分
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再部分處理的[11][12][13]，所以無法直接透過傅立葉分析其頻率響應

以及轉移函數，所以在這邊使用描述函數( Describe Function, DF )[14]，

來對電路作完整的分析，所以對於描述函數需要作較多的了解。描述

函數的主要為分析一部分非線性的系統，因為描述函數是利用類線性

的方法來逼近非線性電路的部分。 

    整個描述函數的核心是建立在圖 3.2上，N.L.代表非線性的電路，

我們將單一輸入訊號 𝑥(𝑡) 分成數個訊號 𝑥𝑛(𝑡) ，各個訊號擁有其自

己的加權函數，而最後以類線性方法的輸出訊號 𝑦𝑎(𝑡) 需要無限近

似於非線性電路的輸出𝑦(𝑡)。透過加權平均函數，我們希望能使的輸

出訊號之方均根誤差盡量能降至最低(3.1.1)，𝑒(𝑡)2̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ 代表誤差的方均

根值。 

 

𝑒(𝑡)2̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ = 𝑦𝑎(𝑡)
2̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ − 2𝑦𝑎(𝑡)𝑦(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ + 𝑦(𝑡)2̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅             (3.1.1) 

 
所以我們需要慎選作為加權函數的𝑤𝑖(𝑡)，才能使的誤差方均根值達

到最小，假設所有輸入的數學分量皆為獨立互不影響，可以推定各個

輸入數學分量之間的相關性為零，代表每個輸入數學分量𝑥𝑛(𝑡)擁有

不同數學特性，每個分量皆本身獨立擁有其偏置訊號，若是證明輸入

訊號獨立，可得以下方程式： 

 

∫ 𝑤𝑖(𝜏2)𝑥𝑖(𝑡)𝑥𝑖(𝑡 + 𝜏1 − 𝜏2)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅

∞

0

𝑑𝜏2 = 𝑦(𝑡)𝑥𝑖(𝑡 − 𝜏1)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅       𝜏1 ≥ 0, i = 1,2,… 

 (3.1.2) 

    因此，我們可以透過分解輸入參考訊號以及自然採樣迴授訊號，

分開之中線性與非線性的部分，來計算他們加權函數。本電路採用為

簡單的正弦波輸入訊號，將利用描述函數中的特殊方法來簡化其步驟，

而該方法將會在下一節做解釋。 
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Σ N.L.

Σ 

𝑥1(𝑡) 

𝑥2(𝑡) 

𝑥3(𝑡) 

𝑦(𝑡) 

𝑦𝑎(𝑡) 

𝑤(𝑡) 

𝑤2(𝑡) 

𝑤3(𝑡) 

Approximation of N.L.  

圖 3.2 非線性系統以線性近似圖 

 

        而在實現計算之前，尚未清楚自然採樣迴授訊號波型的情

況下，需要先猜測迴授端的訊號，參考圖 3.3，當我們採用輸入訊號

為弦波的時候，線性區塊 G(s) 需要擁有低通濾波功能，才能在迴授

時濾除高次諧波雜訊。 

 

N.L.  

G(s)

-

In Out

 

圖 3.3 局部非線性方塊  
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3.1.1 極限環 

 

    在描述函數中還有一個著名的應用，就是在極限環 (Limit Cycle, 

LC) 的計算上，極限環可看作是一穩定的循環系統，在經過一段時間

的震盪之後，能作穩定的輸出，對於極限環以方程式(3.1.3)來表示： 

 
𝑥𝐿𝐶(𝑡 + 𝑇) = 𝑥𝐿𝐶(𝑡)                   (3.1.3) 

    
    而極限環為一較為抽象的概念，而我們最感興趣則是穩定震盪極

限環，在自然界之中存在著這種例子，而如何應用在電路之中，是我

們探討的目標。穩定極限環基礎建立在 Poincare-Bendixson 理論之下，

本來應用為系統動力學，其提出任何有限固定之中的集合點皆擁有週

期性的軌道[15][16]，假設極限環的實現如圖 3.4，箭頭代表速度向量，

而半徑為 r 的圓之向量場公式為(3.1.4)： 

 
𝑥′ = (−𝑦𝑖 + 𝑥𝑗) + (1 − 𝑟2)(𝑥𝑖 + 𝑦𝑗)            (3.1.4) 

 

R

r

 

圖 3.4 Poincare-Bendixson 理論極限環 

 

而 Poincare-Bendixson 理論適用區域為兩圓之間的環型區域，透過將

方程式中的 𝑥 = cos 𝑡 , 𝑦 = sin 𝑡 便可實現此系統唯一穩定極限環。如
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圖 3.5，以時域訊號與迴圈控制圖來做比較，迴圈控制圖的曲線代表

時間，X 軸代表振幅，Y 軸代表半周期寬度，在最後訊號會成為在一

穩定軌跡中穩定的訊號，在時間無限大過後，系統仍然保持同樣頻率、

同樣振幅在運作，這是理想中的穩定極限環。接下在下一節將使用弦

波輸入描述函數對系統求出系統存在的穩定極限環之振幅與頻率。 

 

0.4

0.2

0

-0.2

-0.4
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2 2.2 2.4

φ 

time

φ 
-0.4 -0.2 0 0.2 0.4

φ − dot 

 

圖 3.5 時域訊號與迴圈控制圖 

 
3.1.2 弦波輸入描述函數 

 

    弦波輸入描述函數 (sinusoidal input describing functions, SIDF)，

為描述函數最常使用的方法，透過對正弦波訊號𝑥𝑖(𝑡) = 𝐴 sin(𝜔𝑡 +

𝜃) ，其中給予 A 和ω，相位θ為在 0 和θ之間的隨機變數，可先著手

於公式(3.1.2)的左手邊做與正弦波之關係計算： 
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𝑥𝑖(𝑡)𝑥𝑖(𝑡 + 𝜏)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =
𝐴2

2
cos(𝜔𝜏) 

我們將得到： 

 

∫ 𝑤𝐴(𝜏2)𝑥𝑖(𝑡)𝑥𝑖(𝑡 + 𝜏1 − 𝜏2)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅

∞

0

𝑑𝜏2 = 

𝐴2

2
cos(𝜔𝜏)∫ 𝜔𝐴

∞

0

(𝜏2) cos(𝜔𝜏2) 𝑑𝜏2

+
𝐴2

2
sin(𝜔𝜏1)∫ 𝜔𝐴(𝜏2)

∞

0

sin(𝜔𝜏2)𝑑𝜏2 

 
再來公式(3.1.2)的右手邊推算： 

 

𝑦(𝑡)𝑥𝑖(𝑡 − 𝜏1)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ = 𝐴 cos(𝜔𝜏1)𝑦(0) sin 𝜃̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ − 𝐴 sin(𝜔𝜏1)𝑦(0) cos 𝜃̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ 

(3.1.7)   

 
為了滿足公式(3.1.2)對於𝜏1 > 0的要求： 

 

𝐴

2
∫ 𝜔𝐴(𝜏2) cos(𝜔𝜏2)𝑑𝜏2

∞

0

= 𝑦(0) sin 𝜃̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ 

𝐴

2
∫ 𝜔𝐴(𝜏2) sin(𝜔𝜏2)𝑑𝜏2

∞

0

= − 𝑦(0) cos 𝜃̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ 

 
透過解 (3.1.8) 和 (3.1.9) 兩方程式，得到描述函數的複數

增益： 

 
𝑁𝐴 = 𝑛𝑝 + 𝑗𝑛𝑞                       (3.1.10) 

𝑛𝑝 =
2

𝐴
𝑦(0) sin(𝜃)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅                   (3.1.11) 

(3.1.8) 

(3.1.9) 

(3.1.6) 

(3.1.5) 
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𝑛𝑞 =
2

𝐴
𝑦(0) cos(𝜃)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ 

 

對於靜態非線性的輸入，代表它只受輸入電壓所影響而不受輸入導數

的變數影響，而 y(0)可看作 x(0)的多項式，所以可以透過方程式(3.1.13)

來推算： 

 

N(A) =
𝑗

𝜋𝐴
∫ 𝑦(𝐴𝑠𝑖𝑛(𝜃))𝑒−𝑗𝜃𝑑𝜃

2𝜋

0

 

 
方程式(3.1.13)相似於傅立葉轉換方程式，可透過物理意義與其結合。

把描述函數 N(A)看作弦波增益以獲得輸出方均根振幅和輸入頻率，

若考慮其中傅立葉級數的一階諧波展開，描述函數可以寫成： 

 

N(A) =
2

𝜋𝐴
∫ 𝑦(𝐴𝑠𝑖𝑛(𝜃)) sin(𝜃) 𝑑𝜃

𝜋/2

−𝜋/2

 

 
以系統存在的穩定極限環訊號來說，震盪行為可用巴克豪森準則來計

算，以圖 3.3 為例計算此複數方程式： 

 
𝐺(𝑗𝜔)𝑁(𝐴) + 1 = 0                      (3.1.15) 

 
方程式(3.1.15)不只含有一個解，而每個求得的極限環振幅與頻率，還

需要進一步參考其穩定性，以巴克豪森準則計算： 

 
𝑈(𝐴,𝜔) + 𝑗𝑉(𝐴, 𝜔) = 0                   (3.1.16) 

 
假設： 

 
𝜕𝑈

𝜕𝐴

𝜕𝑉

𝜕𝜔
|
𝐴𝑖,𝜔𝑖
−
𝜕𝑈

𝜕𝜔

𝜕𝑉

𝜕𝐴
|
𝐴𝑖,𝜔𝑖
  > 0 

(3.1.13) 

(3.1.14) 

(3.1.17) 

(3.1.17) 
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將滿足(3.1.17)的情況帶入(3.1.16)，所求的解(𝐴,𝜔)代表穩定極限環的

振幅與角頻率。 

 

0

0.1

0.2

0.3

-0.1

-0.2

-0.3

0-0.5-1-1.5-2-2.5

𝑅𝑒(𝐺(𝑗𝜔)) 

𝐼𝑚
(𝐺
( 𝑗
𝜔
) )

 

 

圖 3.6 巴克豪森準則的奈奎斯特圖 

 

    我們可以將電路的線性部分 G(s) 和 -1/N(A) ，繪製巴克豪森準

則的奈奎斯特圖 (Nyquist Plot) ，透過兩條曲線的交點可以得到巴克

豪森準則的解，見圖 3.6，其中在圓點的交點為無法實現的解，因為原

點代表的是無限頻率以及零振幅，所以從該圖看出還有其他兩個解。 

    將描述函數以飽和函數方式計算，而飽和函數為一個透過增益因

子𝑚作為線性增益方法的函數，輸入起始值固定為𝛿，最後線性飽和至

𝑚𝛿，以描述函數的觀點來看，有兩種情況：一是描述函數之輸入振幅

小於飽和函數起使值𝛿，可視描述函數為一完全線性函數，其線性增

益為𝑚；二為描述函數之輸入振幅大於飽和函數起使值𝛿，因為其為靜

態非線性，所以可以套用方程式(3.1.14)之方法來做計算，而直到其相

位等於−𝜃，輸入振幅小於−𝛿，會達到輸出飽和，若是項為等於𝜃，輸

入振幅等於𝛿，也會達到輸出飽和。由於輸出訊號與非線性關係皆對
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稱於原點，可以將方程式(3.1.14)改寫為： 

 

N(A) =
2

𝜋𝐴

[
 
 
 

∫ −𝑚𝛿 sin(𝜃) 𝑑𝜃 + ∫ 𝑚𝐴𝑠𝑖𝑛2(𝜃)𝑑𝜃 + ∫𝑚𝛿 sin(𝜃) 𝑑𝜃

𝜋
2

𝜃1

𝜃1

−𝜃1

−𝜃1

−
𝜋
2 ]

 
 
 

 

 

 

計算並簡化積分的部分： 

 

N(A) =
2

𝜋𝐴
[−2𝑚𝛿 cos(𝜃1) + 𝑚𝐴𝜃1 +

𝑚𝐴𝑠𝑖𝑛(2𝜃1)

2
] 

 
我們可以透過定義 𝐴𝑠𝑖𝑛(𝜃1) = 𝛿 ，將描述函數寫成： 

 

N(A) =
2𝑚

𝜋
[arcsin (

𝛿

𝐴
) + (
𝛿

𝐴
)√1 − (

𝛿

𝐴
)
2

] 

 
一個理想的比較器，以數學式來分析可以看做是一個具有無限增益的

飽和函數，在限制 m → ∞, δ → 0, 2mδ → 𝑉𝐷𝐷  而此比較器的描述函數

可寫作： 

 

N(A) =
2𝑉𝐷𝐷
𝜋𝐴

 

    
    然而弦波輸入描述函數整適用於只有單一輸入弦波時使用，由於

兩個正弦波的相互關係不可能為 0，所以以弦波輸入描述函數來近似

的方法不在成立，若是在迴授路徑上產生多個正弦波而未被抑制，將

會造成極限環的崩潰，所以下一節將提到雙弦波輸入描述函數的方法

來解釋。 

 

(3.1.19) 

(3.1.20) 

 

(3.1.21) 

(3.1.18) 
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3.1.3 雙弦波輸入描述函數 

 

    雙弦波輸入描述函數 (two sinusoidal input describing functions, 

TSIDF)，為處理當兩個輸入為正弦波時的方法，因為在非線性系統中，

兩弦波將有相互關係。在定義兩弦波，一為振幅等於 A，一為振幅等

於 B 之下，將其增益定義為𝑁𝐴(𝐴, 𝐵)，再來透過加權函數方式做計算： 

 

𝑁𝐴 =
1

2𝜋2𝐴
∫ 𝑑𝜃𝐴

2𝜋

0

∫ 𝑑𝜃𝐵𝑦(𝐴𝑠𝑖𝑛(𝜃𝐴) + 𝐵𝑠𝑖𝑛(𝜃𝐵)) sin(𝜃𝐴)

2𝜋

0

 

𝑁𝐵 =
1

2𝜋2𝐵
∫ 𝑑𝜃𝐵

2𝜋

0

∫ 𝑑𝜃𝐴𝑦(𝐴𝑠𝑖𝑛(𝜃𝐴) + 𝐵𝑠𝑖𝑛(𝜃𝐵)) sin(𝜃𝐵)

2𝜋

0

 

 
透過將此非線性函數進行傅立葉轉換，再使用 Bessel 級數展開，可

以解開雙重積分的形式： 

 

𝑦(𝑥) =
1

2𝜋
∫ 𝑌(𝑗𝑢)𝑒𝑗𝑢𝑥𝑑𝑢

∞

−∞

 

 
我們將 𝑥 換成弦波表示來帶入，𝑥 = Asin(𝜔𝑡) + Bsin(𝛾𝜔𝑡)，積分轉換

式可以寫成： 

 

𝑦(𝑥) =
1

2𝜋
∫ 𝑌(𝑗𝑢)𝑒𝑗𝐴𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑡)𝑒𝑗𝐵𝑠𝑖𝑛(𝛾𝜔𝑡)𝑑𝑢

∞

−∞

 

 

將 𝑒𝑗𝐵𝑠𝑖𝑛(𝛾𝜔𝑡) 以 Bessel 級數方法展開取代並擷取第一諧波項，得到

的第一個諧波增益可以用 TSIDF 寫成： 

 

𝑁𝐴(𝐴, 𝐵) =
𝑗

𝜋𝐴
∫ 𝑌(𝑗𝑢)𝐽0(𝐵𝑢)𝐽1(𝐴𝑢)𝑑𝑢

∞

−∞

 

(3.1.23) 

(3.1.22) 

(3.1.23) 

(3.1.23) 

(3.1.24) 
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𝑁𝐵(𝐴, 𝐵) =
𝑗

𝜋𝐵
∫ 𝑌(𝑗𝑢)𝐽0(𝐴𝑢)𝐽1(𝐵𝑢)𝑑𝑢

∞

−∞

 

 
可以得到結論，在忽略頻率之下，兩個輸入之 TSIDF 結果是相同的： 

 

𝑁𝐴(𝐴, 𝐵) = 𝑁𝐵(𝐴, 𝐵) 

 
    以 TSIDF 的方法來看，它是建立在一個單輸入的穩定極限環系

統中，計算加入第二個輸入後所會造成的影響，並計算其輸入響應。

在系統中，可能存在多個可能的穩定極限環，透過 TSIDF 計算迴路

增益並確定其中哪一個是可以被實現的，因為具有最高迴路增益的解

將會主導整個穩定極限環之運作。 

    而在 TSIDF 情況下計算飽和函數之描述函數，與 SIDF 不同的

是，無法以全類線性的方式表示，需要改寫輸入為： 

 

𝑦(𝑥) = {
  −𝐷𝑒𝜎𝑥     𝑥 < 0
       0           𝑥 = 0
     𝐷𝑒𝜎𝑥     𝑥 > 0

 

 
經過傅立葉轉換之後： 

 

𝑌(𝑗𝑢) = lim
𝜎→0
( ∫ −𝐷𝑒𝜎𝑥𝑒−𝑗𝑢𝑥𝑑𝑥 + ∫ 0𝑑𝑥

+0

−0

∫ 𝐷𝑒𝜎𝑥𝑒−𝑗𝑢𝑥𝑑𝑥

∞

+0

−0

−∞

) 

= lim
𝜎→0
(
−𝑗2𝐷𝑢

𝜎2 + 𝑢2
)                                                                

=  
2𝐷

𝑗𝑢
                                                                                   

 
得到 TSIDF 情況下之輸入，將 (3.1.30) 帶入 (3.1.24)得到： 

 

𝑁𝐵(𝐴, 𝐵) =
2𝐷

𝜋𝐵
∫
𝐽0)𝐴𝑢)𝐽1(𝐵𝑢)

𝑢
𝑑𝑢

∞

−∞

 

 

(3.1.25) 

(3.1.26) 

(3.1.27) 

(3.1.28) 

(3.1.29) 

(3.1.30) 

(3.1.30) 
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而 (3.1.30) 屬於 Weber-Schafheitlin type 的瑕積分，解完瑕積分並透

過描述函數之計算： 

 

𝑁𝐵(𝐴, 𝐵) = {

2𝐷

𝜋𝐵
(
𝐵

𝐴
)
2
𝐹1 (
1

2
,
1

2
, 2 ;  (

𝐵

𝐴
)
2

)          𝑓𝑜𝑟 0 < 𝐵 < 𝐴

4𝐷

𝜋𝐵2
𝐹1 (
1

2
, −
1

2
, 1 ; (

𝐴

𝐵
)
2

)              𝑓𝑜𝑟 0 < 𝐴 < 𝐵
 

 
透過展開描述函數之超幾何級數 (hypergeometric series) ，我們可以

知道如果 𝐵 ≫ 𝐴： 

 

𝑁𝐵(𝐴, 𝐵) ≈
2𝐷

𝜋𝐴
=
𝑁(𝐴)

2
 

 
如果 𝐵 ≪ 𝐴 ： 

 

𝑁𝐴(𝐴, 𝐵) ≈
4𝐷

𝜋𝐴
= 𝑁(𝐴) 

 
我們可以透過整個 TSIDF 計算得到三個結論： 

 
(1) 小振幅的輸入訊號 B 在整個非線性系統中之增益部分不被 B 

本身影響，而是透過較大振幅的輸入訊號 A 將其非線性的部分

類線性化，另一個角度來看訊號 B 可看作為訊號 A 的抖動訊

號。 

(2) 若是輸入訊號 A 起震了穩定極限環系統，N(A) 振幅因子可以

透過巴克豪森準則加以計算，閉迴路的轉移函數可以透過穩定

極限環系統計算以確定。 

(3) 在 TSIDF 系統中，若是輸入訊號之間振幅相差過大，可視為單

一輸入的 SIDF 系統，可以 SIDF 的方式計算近似。 

 

(3.1.31) 

(3.1.32) 

(3.1.33) 
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3.2 原理與行為分析 

 

    上一節透過非線性的描述函數來計算，而本節主要為透過數學公

式建立出數學模型並探討，最後透過數學模型以電路方法實現以自然

取樣方式回授的自我震盪 D 類放大器[17][18]。 

 

integrator

loopfilter

𝛽1 𝛽𝑛  

integrator

loopfilter

𝛽1 𝛽𝑛  

RL

 

圖 3.7 自然取樣回授 D 類放大器模型 

 

integrator

loopfilter
𝛽1 𝛽𝑛  

𝑢𝑛𝑖𝑡 𝑔𝑎𝑖𝑛 ∶  𝑓𝑖𝑛𝑡−1 

n-2𝑉𝑚+1 

𝑉𝑚  m-2

𝑉𝑚+𝑛  

𝑉𝑜𝑢𝑡  

𝑉1 

𝑢𝑛𝑖𝑡 𝑔𝑎𝑖𝑛 ∶  𝑓𝑖𝑛𝑡−𝑛  

𝐹𝑖𝑙𝑡𝑒𝑟 ∶  𝑓𝑓𝑖𝑙−𝑚  𝐹𝑖𝑙𝑡𝑒𝑟 ∶  𝑓𝑓𝑖𝑙−1  

圖 3.8 單顆自然取樣回授 PWM 產生器 

 
    模型如圖 3.7，兩個以自然取樣方式回授的 PWM 產生器透過輸

出端耦合組成自我震盪式的 D 類功率放大器，以單顆 PWM 產生器
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的方式則可透過低通濾波器來解調輸出訊號，如圖 3.8，單級 D 類放

大器以 n 個單位增益頻率為𝑓𝑖𝑛𝑡的積分器、比較器和 m 個截止頻率為

𝑓𝑓𝑖𝑙的迴路濾波器組成，必須提到的是，積分器的級數 n 代表的是這

顆 D 類放大器的級數，然而 n 可以是 0，代表零級放大器，零級放大

器輸入訊號會直接通過比較器來與回授訊號進行比較，而本篇會著重

於零級的 D 類放大器做討論。 

 

3.2.1 零階穩定極限環 

 

    複述公式 (3.1.33) ，我們知道比較器的描述函數為： 

 

𝑁𝐴(𝐴) =
4𝑉𝐷𝐷
𝜋𝐴

 

 
假設每一個濾波器之截止頻率皆盡相同，𝑓𝑓𝑖𝑙1 = 𝑓𝑓𝑖𝑙2 = ⋯ = 𝑓𝑓𝑖𝑙𝑛 =

𝑓𝑓𝑖𝑙，整個濾波器的轉移函數可以寫為： 

 

𝐿𝑓(𝑠) = (
2𝜋𝑓𝑓𝑖𝑙
𝑠 + 2𝜋𝑓𝑓𝑖𝑙

)

𝑛

 

 
將描述函數帶入巴克豪森法則內計算，將複數方程式 (3.2.3) 拆解成

實數與虛數兩部分 (3.2.4) (3.2.5) 之方程式，分別代表相位平衡和振

幅平衡： 

 
𝐿𝑓(𝑠)𝑁𝐴(𝐴) + 1 = 0 

𝑅𝑒 (𝐿𝑓(s)𝑁𝐴(A)) = −1 

𝐼𝑚 (𝐿𝑓(𝑠)𝑁𝐴(𝐴)) =    0 

 
再分別以餘弦和正弦不同振幅和頻率值帶入 (3.2.4) 和 (3.2.5)，用弦

(3.2.1) 

(3.2.2) 

(3.2.3) 

(3.2.4) 

(3.2.5) 
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波代替並組合進行表示可以得到方程式 (3.2.6) 和 (3.2.7) ： 

 

2𝑉𝐷𝐷
𝜋𝐴
(
4𝜋2𝑓𝑓𝑖𝑙

2

4𝜋2𝑓𝑓𝑖𝑙
2 +𝜔2

)

𝑛/2

cos (𝑛𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛 (
𝜔

2𝜋𝑓𝑓𝑖𝑙
)) = −1 

2𝑉𝐷𝐷
𝜋𝐴
(
4𝜋2𝑓𝑓𝑖𝑙

2

4𝜋2𝑓𝑓𝑖𝑙
2 +𝜔2

)

𝑛/2

sin (𝑛𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛 (
𝜔

2𝜋𝑓𝑓𝑖𝑙
)) =    0 

 
系統的穩定極限環頻率可從 (3.2.7) 中計算，得到： 

 

𝑓𝐿𝐶 = 𝑓𝑓𝑖𝑙 tan (
𝜋

𝑛
) 

 
從方程式 (3.2.8) 可以得知穩定極限環震盪的必要條件，為迴路濾波

器之階數必須大於 2，方程式才會成立。再來將 (3.2.8) 帶入 (3.2.6) 

中可求得穩定極限環之振幅： 

 

𝐴 =
2𝑉𝐷𝐷
𝜋
𝑐𝑜𝑠𝑛 (

𝜋

𝑛
) 

 
    而在迴路濾波器階數 n=2 時，相位平面軌跡為一阻尼螺旋線 

(damped spirals)。透過 3.1.2 節中的奈奎斯特圖 (Nyquist Plot)，來做

濾波器的推算，圖 3.9 中，分別代表濾波器階數 n= (a) 2 (b) 3 (c) 8 (d) 

12 四種。 
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圖 3.9 濾波器與奈奎斯特圖之關係 

(3.2.6) 

(3.2.7) 

(3.2.8) 

(3.2.9) 
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去除原點不算，曲線相交的點為解。我們最後可以從本節獲得幾個結

論： 

 
(1) 從巴克豪森準則中的相位平衡和奈奎斯特圖來看，迴路濾波器階

數需大於 2，且其最低頻率可由方程式 (3.2.8) 求出。 

(2) 理論上，超過 12 階的迴路濾波器可以得到更穩定的解，系統可

以根據起始值不同的條件下穩定震盪，但是實際上卻不會發生，

所以不考慮 12 階以上的迴路濾波器架構。 

(3) 穩定極限環的週期頻率需要靠迴路濾波器之極點推算。 

(4) 使用強制震盪的訊號作為回授訊號以降低失真，而震盪頻率極點

需高於系統工作頻寬，另外因為開關頻率不應該超過震盪訊號頻

寬太多，所以設計上濾波器的極點需要越近越好。 

 

 

3.2.2 D 類放大器耦合條件 

 

    一個完整的 D 類放大器將透過一組變壓器負載耦合而成，如圖

3.7，假設輸出耦合負載電阻其阻值為𝑅𝐿，非理想的緩衝器 (Buffer) 之

輸出阻抗為𝑟𝑜𝑢𝑡可以藉此推出其耦合係數為： 

 

𝛼 =
𝑟𝑜𝑢𝑡

2𝑟𝑜𝑢𝑡 + 𝑅𝐿
 

 
 
初步估算耦合係數值落在 0 ~ 0.5 之間，而圖 3.10 為完整數學模型表

現兩個 PWM 產生器透過耦合成為 D 類放大器，比較器之描述函數

為𝑁(𝐴)，濾波器之描述函數為 𝐿(𝜔)，其耦合工作行為可由圖看出，

將比較器輸出訊號分為通過正相路徑耦合(1 − 𝛼)和交叉路徑耦合α，

(3.2.10) 
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再藉由代數簡化方式將圖 3.12 修改為圖 3.11，再以巴克豪森準則計

算以求迴路增益： 

 

𝛼2(𝑁(𝐴)𝐿(𝜔))
2

(1 + (1 − 𝛼)𝑁(𝐴)𝐿(𝜔))
2 = 1 

 
簡化過後： 

 

(1 + 𝑁(𝐴)𝐿(𝜔))(1 + (1 − 2𝛼)𝑁(𝐴)𝐿(𝜔)) = 0 

 

 

 

 

𝐿(𝜔) 

𝑁(𝐴)     

𝑁(𝐴)     

𝐿(𝜔) 

+
-

+

-

+

+

+

+

(1− 𝛼) 

(1− 𝛼) 

𝛼 

𝛼 

𝑉𝑜𝑢𝑡𝑛  

𝑉𝑜𝑢𝑡𝑝  

 

圖 3.10 D 類放大器完整數學模型 

(3.2.11) 

(3.2.12) 
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1

(1 + (1− 2𝛼)𝑁(𝐴)𝐿(𝜔))
 

(1 + N(A)L(ω)) 

1

(1 + (1− 2𝛼)𝑁(𝐴)𝐿(𝜔))
 

(1 + N(A)L(ω)) 

  

𝑉𝑜𝑢𝑡𝑛  

𝑉𝑜𝑢𝑡𝑝  

 

圖 3.11 D 類放大器方塊簡化圖 

 

透過方程式 (3.2.12) 可以得知在此耦合系統存在兩個解，代表兩種

震盪模式： 

 

(1) 第一種解 (1 + N(A)L(ω))代表兩個耦合的 PWM 產生器震盪於

同相模式，其計算就跟一個 PWM 產生器之極限環運算一樣，可

以視作未經耦合震盪，系統之穩定極限環震盪振幅與頻率： 

 

𝜔1 = 𝜔𝑐 tan (
𝜋

𝑛
) 

𝐴1 =
2𝑉𝐷𝐷
𝜋
𝑐𝑜𝑠𝑛 (

𝜋

𝑛
) 

 
(2) 第二種解(1 + (1 − 2𝛼)𝑁(𝐴)𝐿(𝜔))代表兩個耦合的 PWM 產生器

震盪於反相模式，對電阻性的耦合方式來說，耦合因子α為實數，

為了對方程式求解，可以藉由將(1 − 𝛼)𝑁(𝐴)以𝑁′(𝐴)方式取代，

再次利用計算一個 PWM 產生器之極限環運算的方法求解： 

(3.2.13) 

(3.2.14) 
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𝜔2 = 𝜔𝑐 tan (
𝜋

𝑛
) 

𝐴2 =
2𝑉𝐷𝐷
𝜋
(1 − 2𝛼)𝑐𝑜𝑠𝑛 (

𝜋

𝑛
) 

 
    為了確定兩種解的耦合系統中震盪是穩定的，接下來需進行穩定

度的分析：在兩種系統都還不穩定的狀態下，反向耦合產生的自我震

盪會被互相抵銷掉，這種情況是我們無法接受的，而此時同相耦合優

點在於，無訊號輸入時，兩個 PWM 產生器訊號同相，對於負載來說，

將視為共模訊號，在功率放大器運作時，可以大大的降低其功耗，另

一個則是當震盪頻率推動等同於濾波器的功能，因此可以不加上額外

的濾波器，便可使切換頻率之 PWM 訊號解調，再者，反向震盪的振

幅比同相震盪之振幅更小，造成其極限環的自然抖動效應  (natural 

dither effect)更差，對於整個極限環來說，其自然抖動能力影響著其穩

定性，因此線性度將會降低 。 

    而如果兩種系統都穩定，從方程式 (3.2.13) (3.2.15) 可以看出與

單端輸入一樣，使得兩種模式的震盪頻率相同，因此系統可以以穩定

增益最高的方式震盪，而在任何情況下起震，為最高增益之模式。 

同相震盪之穩定極限環條件為： 

 

𝑛𝜋𝑐𝑜𝑠(2−𝑛) (
𝜋
𝑛)

2𝛼2𝑉𝐷𝐷𝜔𝑐
> 0 

 
因為方程式 (3.2.8) 成立條件為n > 2，故方程式 (3.2.15) 必成立，另

外反向震盪之穩定極限環條件為： 

 

𝑛(1 − 2𝛼)𝜋𝑐𝑜𝑠(2−𝑛) (
𝜋
𝑛)

2𝛼2𝑉𝐷𝐷𝜔𝑐
> 0 

 

(3.2.15) 

(3.2.16) 

(3.2.15) 

(3.2.16) 
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若在α ≥ 0.5之情況下，方程式  (3.2.16) 將不成立，考慮方程式 

(3.2.10)，耦合係數 α 落在 0 ~ 0.5 之間，因此兩種情況皆可能穩定，

若了實際推估何種模式更適合在實際情況下實現，仍然使用 TSIDF 

方法來進行計算判斷。 

    考慮系統同相震盪時，將會產生一個小的反相干擾訊號至系統之

轉移函數，同樣的，系統反相震盪時，將會產生一個小的同相干擾訊

號至系統之轉移函數，利用描述函數中的雙輸入描述函數，得到有較

高增益的模式將會是能在實際上實現的方式。對於訊號的同相干擾轉

移函數(𝑇𝐹𝑐𝑜𝑚𝑚𝑜𝑛)，和反相干擾轉移函數(𝑇𝐹𝑐𝑜𝑢𝑛𝑡𝑒𝑟)，以方程式來表

示： 

 

𝑇𝐹𝑐𝑜𝑚𝑚𝑜𝑛 = |
𝛼2(𝑁𝐴2(𝐴1, 𝐴2)𝐿(𝜔0))

2

(1 + (1 − 𝛼)𝑁𝐴2(𝐴1, 𝐴2)𝐿(𝜔0))
2
| 

𝑇𝐹𝑐𝑜𝑢𝑛𝑡𝑒𝑟 = |
𝛼2(𝑁𝐴1(𝐴1, 𝐴2)𝐿(𝜔1))

2

(1 + (1 − 𝛼)𝑁𝐴1(𝐴1, 𝐴2)𝐿(𝜔1))
2
| 

 
其中： 

 

𝑁𝐴1(𝐴1, 𝐴2) ≈
𝑉𝐷𝐷
𝜋𝐴2

 

𝑁𝐴2(𝐴1, 𝐴2) ≈
𝑉𝐷𝐷
𝜋𝐴1

 

 
我們透過上述方程式去定義一個超量共模增益參數 (Excess Common 

Mode Gain, ECMG)： 

 

𝐸𝐶𝑀𝐺 = 10 𝑙𝑜𝑔 (
𝑇𝐹𝑐𝑜𝑚𝑚𝑜𝑛
𝑇𝐹𝑐𝑜𝑢𝑛𝑡𝑒𝑟

) 

  
當 EMCG 為正時，代表同相震盪擁有更高的增益，將會在系統中實

現，從另一個角度來看，EMCG 也等同於從反相震盪到同相震盪的速

(3.2.17) 

(3.2.18) 

(3.2.19) 

(3.2.20) 

(3.2.21) 
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度，再來將方程式 (3.2.13) 和 (3.2.15) 帶入 (3.2.17) 和 (3.2.18) 以

得到其各自增益： 

 

𝑇𝐹𝑐𝑜𝑚𝑚𝑜𝑛 =
𝛼2

(1 − 3𝛼)2
 

𝑇𝐹𝑐𝑜𝑢𝑛𝑡𝑒𝑟 =
𝛼2

(1 + 𝛼)2
 

 
再將 (3.2.22) 和 (3.2.23) 帶回 (3.2.21)： 

 

𝑇𝐹𝑐𝑜𝑚𝑚𝑜𝑛
𝑇𝐹𝑐𝑜𝑢𝑛𝑡𝑒𝑟

=
(1 + 𝛼)2

(1 − 3𝛼)2
> 1 

 
而方程式 (3.2.24) 成立條件為α < 1，而我們知道0 < α < 0.5，故方

程式必成立，系統必定震盪於同相模式。 

 

 

3.3 數學模型模擬 

 

透過 Matlab 的 Simulink 數學模型，進行第一步的電路實現。 

 

3.3.1 PWM 模擬 

 

    以 Sum block 和  Compare block 模擬比較器，再以 Signal 

Genertor 以 Constant 提高準位，模擬正弦波與三角波，Simulink 方

塊圖如圖 3.12，而模擬結果如圖 3.13。 

(3.2.22) 

(3.2.23) 

(3.2.24) 
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圖 3.12 PWM 模擬方塊圖 

 

圖 3.13 PWM 模擬圖 
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3.3.2 自然採樣模擬 

 

 

圖 3.14 使用二階濾波器模擬方塊圖 

 
如圖 3.14，我們利用轉移函數模擬濾波器，迴授端是由第二階濾波器

後接到比較器負端輸入，而我們在 3.2 節公式 3.2.8 可以知道，濾波

階階數需大於 2，圖 3.15 上半部為正端輸入與負端輸入，因為不穩定

的極限環震盪使迴授訊號崩潰，圖 3.16 為圖 3.15 之放大檢視圖。 

 

圖 3.15 使用二階濾波器模擬結果 
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圖 3.16 二階濾波器模擬放大檢視圖 

 

圖 3.17 為使用三階濾波器迴授之方塊圖，而圖 3.18 為模擬結果，上

半部為輸入與迴授訊號，下半部正確製作出 PWM 訊號。 

 

 

圖 3.17 使用三階濾波器模擬方塊圖 
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圖 3.18 使用二階濾波器模擬結果 

透過 Simulink 進行初步的模擬，可以進一步使用數學計算得知較

精確的數字，而雖然它可以得知並驗證穩定極限環的存在，但是還

是得從電路的方面加以驗證，所以下一步將以電路方式實現整個第

三章的數學公式。 
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第四章 電路架構與模擬 

4.1 比較器 

 

 

     前置放大器           決策電路          後置放大器 

圖 4.1 比較器架構 

 

    如圖 4.1，為比較器之架構，可分為前置放大器 (Pre-Amplifier)，

決策電路(Decision Circuit)及後置放大器 (Post-Amplifier)。 

 

4.1.1 前置放大器 

    前置放大器，如圖 4.2，主要功能為將輸入訊號電壓轉換為輸入

電流訊號給下一級的決策電路，為了加大輸入電壓擺幅，將輸入電晶

體的𝑉𝐷𝑆設計較大以滿足需求，另外盡量把 bias 的𝑉𝐷𝑆選擇最小使的輸

入擺幅能達到最大值。而輸入訊號因為採用自然採樣的關係，輸入準
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位無法透過迴授而改善，所以前置放大器給予下一級的電流匹配顯得

十分重要，而設計上方電流鏡時選擇其較大的過驅電壓𝑉𝑂𝑉，使不匹

配的情形達到最小。 

𝑀1 𝑀2 

BIAS 

 

圖 4.2 前置放大器架構 

 

    另外一個設計所注意的地方為輸入電晶體的設計，其除了影響匹

配之外也會影響到整個前置放大器的增益頻寬。方程式 (4.1.1)，而輸

入級以至整個比較器都被設計為高速，因為比較延遲將會嚴重影響整

個極限環的運作，造成嚴重失真。 

 

GBW =
𝐼𝑏𝑖𝑎𝑠

2𝜋((1 + 𝐵)𝐶𝑂𝑋𝐿1,2𝑊1,2)(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇)
 

 
而輸入電晶體寬度方程式 (4.1.2)， 

 

(4.1.1) 

(4.1.2) 
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𝑊2 = 𝑊1
(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇)1

2

(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇)2
2 ×
𝐾𝑃𝑁
𝐾𝑃𝑃

 

帶入方程式 (4.1.3)，因為L = 𝐿1 = 𝐿2， 

 

L = √
2(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇)1

2𝐾𝑃𝑃
2𝜋(1 + 𝐵)𝐶𝑂𝑋𝐺𝐵𝑊(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇)1

 

 
透過 B 因子=1，而比較器延遲時間需小於極限環週期的 10%，再決

定 GBW 便可得到輸入電晶體的完整規格。 

 

4.1.2 決策電路 

 

𝑀𝑑𝑙  

𝑀𝑑1/2 𝑀𝑑3/4 

𝑖𝑜+ 𝑖𝑜− 

𝑣𝑜+ 𝑣𝑜− 

 

圖 4.3 決策電路架構 

 

    決策電路，如圖 4.3，決策電路為整個比較器的核心電路，設計

目的為能對輸入訊號進行高速的比較，電晶體𝑀𝑑𝑙主要功能為做為主

動電阻，使的決策電路的輸出擺幅與下一級的輸入擺幅一致，電晶體 

(4.1.3) 
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𝑀𝑑1 和 𝑀𝑑4 互為耦合， 𝑀𝑑2 和 𝑀𝑑3為交叉耦合，已形成正迴授，而因

為互相對稱，𝛽𝑀𝑑1 = 𝛽𝑀𝑑4 = 𝛽𝑎 還有 𝛽𝑀𝑑2 = 𝛽𝑀𝑑3 = 𝛽𝑏 。而決策電路

的工作原理，當 𝑖𝑜+ > 𝑖𝑜− ，電晶體 𝑀𝑑1 和 𝑀𝑑3 將會開啟，而電晶體

 𝑀𝑑2 和 𝑀𝑑4 將會關閉，這種情況之下，𝑣𝑜− 趨近為 0 ，而𝑣𝑜+ 可表示

為： 

 

𝑣𝑜+ = √
2𝑖𝑜+
𝛽𝑎
+ 𝑉𝑇 

 
若 𝑖𝑜− 增加然後 𝑖𝑜+ 減少，直到 𝑣𝑂− 相等於 𝑀𝑑4 的𝑉𝑇  ，𝑀𝑑4 將進入飽

和區，這時候流過 𝑀𝑑3 的電流可表示為： 

 

𝑖𝑜− =
𝛽𝑏
2
(𝑣𝑜+ − 𝑉𝑇)

2 =
𝛽𝑏
𝛽𝑎
𝑖𝑜+ 

 
兩邊互補的電流轉換點可表示為 

 

𝑖𝑜+ =
𝛽𝑏
𝛽𝑎
𝑖𝑜− 

 
而將輸入對過趨電壓帶入方程式，可得到輸出切換電壓擺幅之高電壓

(𝑉𝑆𝑃𝐻)跟低電壓(𝑉𝑆𝑃𝐿)： 

 

𝑉𝑆𝑃𝐻 =
(𝑉𝐺𝑆−𝑉𝑇)1

2
×

𝛽𝑏
𝛽𝑎
−1

𝛽𝑏
𝛽𝑎
+1
= −𝑉𝑆𝑃𝐿  

 
可得半邊決策電路之轉移函數為： 

 
𝑣𝑜+
𝑣𝑖𝑛
=

𝑔𝑚1𝐵

𝑔𝑚𝑎 − 𝑔𝑚𝑏 + 3𝑔𝑜 + 𝑠𝐶𝑜+
 

 
𝐶𝑜+代表輸出電容，𝑔𝑜代表𝑀1/2，而最大增益時 𝑔𝑚1,2 = 𝑔𝑚3,4，而為

(4.1.4) 

(4.1.5) 

(4.1.6) 

(4.1.7) 

(4.1.8) 
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了屏除不匹配與速度的原因，B 因子設為 1，因此在整個完整系統上

與整個增益帶寬(Gain Band Width)相同的條件下，可計算得到所需的

偏壓電流，如此一來，便可計算前置放大器與決策電路的完整電晶體

規格。 

 

4.1.3 後置放大器 

 

𝑉𝑑+ 

𝑉𝑑− 

𝑉𝑐𝑜𝑢𝑡  

𝑀𝑏𝑝  

𝑀𝑏𝑛  

𝑀𝑠1 

𝑀𝑠2 𝑀𝑠4 

𝑀𝑠3 

 

圖 4.4 後置放大器架構 

 

 
後置放大器，如圖 4.4，主要功能為把從決策電路的輸出電壓擺

幅，轉換為數位訊號的擺幅，而採用的電路為自我偏壓式的差動放大

器，而因為輸入共模範圍有限，所以在上一級的決策電路需要輸出擺

幅需與後置放大器之輸入共模範圍匹配，而採用此放大器的原因，因

為此放大器透過負回授作自我偏壓，擁有抗製成變異、溫度變異的特

性，還有能提供較靜態電流更大的開關電流。 

 
    在自我偏壓式差動放大器中，𝑀𝑏𝑝 和 𝑀𝑏𝑛 操作在線性區下，作為
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偏壓電路，因此，𝑀𝑠1、𝑀𝑠2、𝑀𝑠3、𝑀𝑠4 四顆電晶體的源極電壓能分

別在𝑉𝐷𝐷  和 𝑉𝑆𝑆 ，可將其四顆電晶體操作原理看作為兩對反向器，放

大器增益可計算為： 

 

A ≅
𝑔𝑚𝑠1,3 + 𝑔𝑚2,4
𝑔𝑜

 

 

4.2 尖錐緩衝器 

 

𝐴0(𝑊𝑝1/𝑊𝑛1) 𝐴1(𝑊𝑝2/𝑊𝑛2) 𝐴2(𝑊𝑝2/𝑊𝑛2) 𝐴𝑁(𝑊𝑝𝑁/𝑊𝑛𝑁) 

𝐶𝑙𝑜𝑎𝑑  

In
1 2 3 N

 

圖 4.5 疊接緩衝器示意圖 

 

    在設計緩衝器時，需要考量的重點有兩個，第一個是延遲時間，

再來是推動能力[19]，因為包括從比較器到緩衝器的延遲時間，需要

在系統極限環 10% 之內，否則會使系統進入不穩定狀態，如圖 4.5，

考慮在緩衝器的輸出掛上等效負載電容 𝐶𝑙𝑜𝑎𝑑  ，組成整個緩衝器的單

位皆為反向器，而每一級反向器皆比上一級大小乘上一個因子 A ，

即為 (𝑊 𝐿⁄ )𝑁 = 𝐴 × (
𝑊
𝐿⁄ )𝑁−1 ，而考慮每一級反向器的輸入電容： 

 

𝐶𝑖𝑛2 = A ∙ 𝐶𝑖𝑛1   𝑎𝑛𝑑  𝐶𝑖𝑛3 = A ∙ 𝐶𝑖𝑛2 = 𝐴
2 ∙ 𝐶𝑖𝑛1  , 𝑒𝑡𝑐. 

 
而有效開關電阻同時也被除以因子 A ， 

 

𝑅𝑛,𝑝2 =
𝑅𝑛,𝑝1

𝐴
  𝑎𝑛𝑑  𝑅𝑛,𝑝3 =

𝑅𝑛,𝑝2

𝐴
=
𝑅𝑛,𝑝1

𝐴2
,   𝑒𝑡𝑐    

 

(4.1.9) 

(4.2.1) 

(4.2.2) 
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若是把負電容當成最後一個反向器，其容值視為輸入電容值，可得到 

 

𝐶𝑙𝑜𝑎𝑑 = 𝐶𝑖𝑛𝑁 = 𝐴
𝑁 ∙ 𝐶𝑖𝑛1  or  A = (

𝐶𝑙𝑜𝑎𝑑
𝐶𝑖𝑛1
)
1
𝑁 

 
整個緩衝器延遲時間可被計算為： 

 
(𝑅𝑛1 + 𝑅𝑝1)

𝐴0
× (𝐴0𝐶𝑜𝑢𝑡1 + 𝐴

1𝐶𝑖𝑛1) +
(𝑅𝑛1 + 𝑅𝑝1)

𝐴1
× (𝐴1𝐶𝑜𝑢𝑡1 + 𝐴

2𝐶𝑖𝑛1) + ⋯ 

 
 
 
透過整理： 

 

 
(𝑅𝑛1 + 𝑅𝑝1)

𝐴𝑛
× (𝐴𝑛𝐶𝑜𝑢𝑡1 + 𝐴

𝑛+1𝐶𝑖𝑛1)

𝑁

𝑛=0

 

 
在每一級反向器延遲時間一樣的前提下： 

 

𝑁 ×
(𝑅𝑛1 + 𝑅𝑝1)

1
× [𝐶𝑜𝑢𝑡1 + (

𝐶𝑙𝑜𝑎𝑑
𝐶𝑖𝑛1
)
1
𝑁 × 𝐶𝑖𝑛1] 

 
最小延遲可以透過方程式 (4.2.6) 來求得，將結果逼近於 0，可求得

N 近似： 

 

N ≅ ln
𝐶𝑙𝑜𝑎𝑑
𝐶𝑖𝑛1

 

𝑉𝑏𝑖𝑛𝑝  

𝑉𝑏𝑖𝑛𝑛  

𝑉𝑏𝑜𝑝  

𝑉𝑏𝑜𝑛  

       n=1              n=10             n=22             n=22             n=46

       n=1              n=10             n=22              n=46
 

圖 4.6 尖錐緩衝器方塊 

(4.2.3) 

(4.2.4) 

(4.2.5) 

(4.2.6) 

(4.2.7) 
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    圖 4.6 為尖錐緩衝器的架構，主要由 NOR 閘與反向器所組成，

為了防止輸出的時候，同時導通大電流擊穿電晶體，因此加入了 Non-

overlapping 電路。還需考慮的是，反向器之尺寸和數量將會影響功率

消耗，而緩衝器整體的延遲時間在系統極限環週期 10%以下，而輸出

級的開關電晶體輸入電容與輸出電阻相當大，而輸出電阻決定了輸出

效率，輸出電阻計算： 

 

𝑅𝑜𝑛 =
0.1𝑉𝐷𝐷

2

25𝑃𝑜𝑢𝑡
=

1

𝐾(
𝑊
𝐿
)(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑡 −

𝑉𝐷𝑆
2
)
 

 
而反向器級數之功率消耗： 

 

P = 𝑉𝐷𝐷
2𝑓 𝑛𝑖

2𝐶𝑖𝑛0

𝑁

𝑛=1

 

 
而尖錐緩衝器整體延遲估算： 

 

τ = 𝑡𝑑0 + 
𝑛𝑖
2 + 1

𝑛𝑖
𝑡𝑑0

𝑁−1

𝑛=0

 

 
其中𝑛𝑖為比例因子，而透過方程式 (4.2.10)，作取捨之下，尖錐緩衝

器設計為五級推動訊號至輸出級之開關電晶體。 

 

4.3 迴路濾波器 

 

迴路濾波器，如圖 4.7，採用三級低通濾波器，而每一級濾波器之電

容電阻大小均相同，這使的其產生三個十分相近的極點。從工作原理

的角度來看，會發現極限環週期比預先設想的還要降低一點，但由於

能透過相位變化來作調變，因此對於輸入訊號的失真能夠較不敏感。 

(4.2.8) 

(4.2.9) 

(4.2.10) 
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𝑉𝑃𝑊𝑀 𝑉𝑓𝑒𝑒𝑑𝑏𝑎𝑐𝑘  

 

圖 4.7 迴路濾波器架構 

 
        為了設計其尺寸，需要考慮的還有濾波器的雜訊密度(noise 

density)，用在音頻方面，濾波器的雜訊密度不該超過其背景的白雜訊

(white noise)，透過計算方程式 (4.3.1)，其中 k 和 T 為常數： 

 

𝑣𝑅
2̅̅ ̅̅ ̅ = (4𝑘𝑇𝑅) × 𝑓𝑖𝑙𝑡𝑒𝑟 𝑜𝑟𝑑𝑒𝑟 × 𝑡𝑟𝑎𝑛𝑠𝑓𝑜 −  𝑟𝑎𝑡𝑖𝑜 

 
 

4.4 自然採樣回授之 D 類放大器 

圖 4.8 為所提出的自然採樣回授之 D 類放大器[20][21]，包括上述之

比較器、尖錐緩衝器、功率電晶體和迴路濾波器來組成 PWM 產生

器，再透過低通濾波器解調 PWM 訊號。 

Pre-Amp Decision Post-Amp

Comparator

Tapper Buffer

Power 
Mosfet

Loop Filter

On Chip
 

圖 4.8 單端濾波自然採樣回授之 D 類放大器 

(4.3.1) 



 

43 

Pre-Amp Decision Post-Amp

Comparator

Tapper Buffer

Power 
Mosfet

Loop Filter

Pre-Amp Decision Post-Amp

Comparator

Tapper Buffer

Power 
Mosfet

Loop Filter

 

圖 4.9 雙端濾波自然採樣回授之 D 類放大器 

 

而我們將進一步考慮輸出濾波器，在量測部分將會提供兩種方法：一

種是如圖 4.8 採用單級或多級的低通濾波器，另外一種是如圖 4.9 使

用雙端濾波器解調訊號，而關於輸出及濾波器的部分將會在下一節做

詳細介紹。 

 

4.5 輸出級濾波器 

 

    輸出級的濾波器分有半橋式濾波器 (Half-Bridge filter) 及全橋式

濾波器 (Full-Bridge filter)，又名差動式濾波器，在全橋式濾波器中，

另外還有一種利用變壓器原理來進行濾波，以下將會針對幾種進行討

論[22]。 
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4.5.1 半橋式濾波器 

 

 

圖 4.10 半橋式濾波器 

 

    如圖4.9，半橋式電路僅僅使用兩顆 MOSFET 作為開關再透過

單端濾波器解調以輸出訊號，開關電晶體在理想情況下，一顆導通另

一顆便截止，結構簡單容易設計 

優點： 

1.使用的電晶體數量以及被動元件少 

2.單端輸出，使得設計上較為快速簡單 

缺點： 

1.相對於雙端，線性度較差 

2.在使用正負電源或掛載濾波大電容(DC blocking capacitor)，必須擇

一設計。 

 

4.5.2 全橋式濾波器 

 

    最基本的全橋式電路需要使用四顆電晶體，兩兩同步互相切換操

作，類似於半橋式電路，但比較全橋式(差動式)和半橋式電路，在相
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同的電源供應下泉橋式電路的輸出功率將比半橋式還要大一倍。如圖

4.10 

負半周電流導通 正半周電流導通

 

圖 4.11 全橋式濾波器 

優點： 

1.因為是差動式輸入，與單端相比有較好的線性度 

2. 在相同的電源供應之下，全橋式的電路輸出功率可比半橋式大一

倍。 

缺點： 

1.造成更大的功率消耗，功率消耗來自於電晶體開關切換以及被動元

件 

2.雙端輸出以至於設計上較為困難，以至於選擇被動元件上的限制進

而影響效率 

 

4.5.3 隔離式全橋濾波器 

在全橋式濾波器中還有一種以隔離式變壓器方法實現濾波功能

[23][24]，如圖 4.11其原理如同順向式轉換器 (forward converter)，
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將一次測的電壓電流透過電感耦合傳輸能量到二次測之電感上，

因為輸入為差動式訊號，線性度較好，但是與一般全橋式濾波器

相同的是，因為實際之差動訊號不匹配的關係，在設計上比起非

隔離式的需要更多的被動元件，並且是利用電感耦合變壓器原理

實現，所以有多的功耗在無論是被動元件上還有能量傳輸過程中。

接下來的模擬與量測部分將會著重於單級濾波器與隔離式全橋

變壓器的部分。 

 

 

圖 4.12 隔離式全橋濾波器 
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第五章 電路模擬與量測 

 

5.1 電路模擬結果 

 

5.1.1 比較器模擬 

 

(1) D35 CMOS 0.35um 2P4M  

    經過計算後，輸入電壓擺幅可到 1.2 伏，故模擬比較器輸入

採用兩個準位在 1.5 伏，振幅 0.8 伏，頻率 200KHz 的弦波，輸出

為 0 到 3.3 之方波。 

 

 

 

圖 5.1 比較器行為模擬圖 

 

由於比較器的延遲將會影響整個電路的速度和穩定度，對於輸入

級部分來說，需要較大的頻寬以降低其延遲時間，頻寬計算如公



 

48 

式 (5.1.1) ，圖 5.2 為模擬輸入級頻寬，得知輸入級 3dB 頻寬約

為 174MHz。 

 

𝐺𝐵𝑊 =
1

2𝜋((1 + 𝐵)𝐶𝑜𝑥𝐿2𝑊2)(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑡)
 

 
 
 
 

 

圖 5.2 輸入級頻寬 

 

 

(2) T18 CMOS 0.18um 1P6M  

    經過計算後，輸入電壓擺幅可到 0.4 伏，因為 Bias 的𝑉𝐷𝑆設計

到最小，所以輸入準位不在 0.9 的故模擬比較器輸入採用兩個準

位在 1.2 伏，振幅 0.3 伏，頻率 200KHz 的弦波，輸出為 0 到 1.8

之方波。 

 

 

 

(5.1.1) 
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圖 5.3 比較器行為模擬圖 

圖 5.4 為模擬輸入級頻寬，輸入級 3dB 頻寬約為 222MHz。 

 

 

圖 5.4 輸入級頻寬 
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5.1.2 自然取樣式 PWM 產生器模擬 

 

(1) D35 CMOS 0.35um 2P4M  

    正端輸入準位在 1.5 伏，振幅 0.8 伏，頻率 200KHz 的弦波，

負端輸入則是透過由 PWM 訊號經迴路濾波器的回授訊號。圖 5.5

為正負兩端輸入模擬。 

 

 

 

圖 5.5 正負端輸入模擬 

 
 
 
 

圖 5.6 為無輸入擺幅的情況下的回授與輸出，此時回授訊號

中心準位維持在 1.5 伏，而 PWM 訊號可視作工作週期 (Duty 

Cycle) 為 50% 之方波。圖 5.7 為輸入擺幅為 0.8 伏時之暫態分析

圖。 
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圖 5.6 直流輸入之 PWM 模擬 

 

 

 

圖 5.7 弦波輸入之 PWM 模擬 
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(2) T18 CMOS 0.18um 1P6M  

    正端輸入準位在 1.2 伏，振幅 0.3 伏，頻率 200KHz 的弦波。

圖 5.8 為正負兩端輸入模擬。 

 

 

圖 5.8 正負端輸入模擬 

 
圖 5.9 為無輸入擺幅的情況下的回授與輸出。圖 5.10 為輸入擺幅

為 0.3 伏時之暫態分析圖。 

 

 

圖 5.9 直流輸入之 PWM 模擬 
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圖 5.10 弦波輸入之 PWM 模擬 

 

5.1.3 D 類功率放大器模擬 

 

    在第 4.5 節中討論過輸出級濾波器，而我們將採用兩種濾波器去

做比較，一種為單及濾波器，另一種為隔離式全橋濾波器，並透過暫

態分析和頻譜模擬了解兩者間的優缺點。 

 

(1) D35 CMOS 0.35um 2P4M  

運用單顆 PWM 產生器掛載單級濾波器，模擬如圖 5.11，波

型從上到下依序為：正弦波輸入、回授訊號、PWM 訊號、解調輸

出。再透過頻譜模擬，如圖 5.12，主訊號在 200KHz，能量為-0.4dBm，

而第一偶次諧波出現在 400KHz，能量為-49.4dBm，第一奇次諧

波出現在 600KHz，能量為-50.4dBm，無雜訊動態範圍 (Spurious-

Free Dynamic Range, SFDR) 為 49dB，THD 為-45.4dB。 
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    使用兩顆 PWM 產生器透過隔離式全橋濾波器耦合成輸出，

模擬如圖 5.13。圖 5.14 為頻譜模擬，主訊號在 200KHz，能量為

-10.1dBm，無偶次諧波，第一奇次諧波出現在 600KHz，能量為-

52.8dBm，無雜訊動態範圍為 42.7dB，THD 為-42dB。 

 

 

圖 5.11 使用單端濾波器之暫態分析 

 

 

圖 5.12 使用單端濾波器之頻譜分析 



 

55 

 

圖 5.13 使用隔離式全橋濾波器之暫態分析 

 

 

 

圖 5.14 使用單隔離式全橋濾波器之頻譜分析 

 

(2) T18 CMOS 0.18um 1P6M  

    運用單顆 PWM 產生器掛載單級濾波器，模擬如圖 5.15。再
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透過頻譜模擬，如圖 5.16，主訊號在 200KHz，能量為-12dBm，

無偶次諧波，第一奇次諧波出現在 600KHz，能量為-72.1dBm，無

雜訊動態範圍 (Spurious-Free Dynamic Range, SFDR) 為 60.1dB，

THD 為-52.9dB。     

 

圖 5.15 使用單端濾波器之暫態分析 

 

 

圖 5.16 使用單端濾波器之頻譜分析 
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         使用兩顆PWM產生器透過隔離式全橋濾波器耦合成輸出，

模擬如圖 5.17。圖 5.18 為頻譜模擬，主訊號在 200KHz，能量

為-7.8dBm，無偶次諧波，第一奇次諧波出現在 600KHz，能量

為-60dBm，無雜訊動態範圍為 52.2dB，THD 為-48dB。 

 

圖 5.17 使用單端濾波器之暫態分析 

 

圖 5.18 使用單端濾波器之頻譜分析 
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5.1.4 電路佈局與模擬規格 

 

(1) D35 CMOS 0.35um 2P4M  

 
 

 

圖 5.19 CMOS 0.35um 電路佈局圖 

 
 
 

表 5.1 

Technology D35 CMOS 0.35um 2P4M 

Power Supply (V)   3.3 

Area (𝑚𝑚2)  2.35 x 1.46 

Power Consumption (mW)   115 

Efficiency (%)  45.5 

THD (dBm) -45.4 

SFDR (dBm) 49.4 

 
D35 晶片規格列表 
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(2) T18 CMOS 0.18um 1P6M 

 

 

圖 5.20 CMOS 0.18um 電路佈局圖 

 

表 5.2 

Technology T18 CMOS 0.18um 1P6M 

Power Supply (V) 1.8 

Area (𝑚𝑚2) 0.92 x 0.75 

Power Consumption (mW) 4 

Efficiency (%) 60.1 

THD (dBm) -52.9 

SFDR (dBm) 60.1 

 
T18 晶片規格列表 
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5.2 電路量測結果 

 

    晶片量測所需儀器如圖 5.21，量測 3.3V 0.35um CMOS 晶片，晶

片照相圖為圖 5.22，而透過 PCB 板接上儀器逕行量測，PCB 板如圖

5.23。跟模擬一樣，我們將使用兩種輸出濾波方式加以驗證模擬。 

 

圖 5.21 量測所需儀器與環境 

 

圖 5.22 D35 晶片照相圖 
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圖 5.23 PWM 量測 PCB 板 

    圖 5.24 輸入訊號與 PWM 比較之量測結果，輸入訊號採用準位

在 1.5 伏，振幅為 0.7，頻率為 200KHz 之正弦波，輸出則為 0 到 3.3

伏，頻率約為 10MHz 之 PWM 訊號，圖 5.25 將 PWM 放大檢視。 

 

圖 5.24 PWM 量測結果(兩個波型) 
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圖 5.25 PWM 表現之量測 

    接下來先透過單端濾波器將 PWM 訊號解調，量測之 PCB 板如

圖 5.26，而量測結果如圖 5.27，從上到下波型依序為：輸入正弦波、

PWM 訊號、濾波器輸出。 

 

圖 5.26 量測單端濾波器 PCB 板 

 

而對於濾波器輸出進行頻譜量測，如圖 5.28，主訊號出現在 200KHz，

能量為-13.6 dBm，而第一偶次諧波出現在 400KHz，能量約為-75dBm，

第一奇次諧波出現在 600KHz，能量約為-73dBm，無雜訊動態範圍約

為 60dB。 
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圖 5.27 使用單端濾波器量測結果 

     

 

圖 5.28 單端濾波器輸出頻譜量測 
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    再來透過隔離式全橋濾波器將 PWM 訊號解調，量測之 PCB 板

如圖 5.29，而量測結果如圖 5.30，從上到下波型依序為： PWM 訊

號、濾波器輸出。     

 

圖 5.29 量測單端濾波器 PCB 板 

 

圖 5.30 使用隔離式全橋濾波器量測結果 
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而對於隔離式全橋濾波器輸出進行頻譜量測，如圖 5.31，主訊號

出現在 200KHz，能量為 5.66 dBm，而第一偶次諧波出現在 400KHz，

能量約為-53dBm，第一奇次諧波出現在 600KHz，能量約為-49dBm，

無雜訊動態範圍約為 54dB。 

 

 

圖 5.31 隔離式全橋濾波器輸出頻譜量測 
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第六章 結論 

  本文實現了透過自然採樣方法模擬極限環的自我震盪 D 類放大

器，主要由數學式推算穩定極限環的行為模式與震盪條件，在透過數

學模擬和以電路方法實現，模擬使用 0.35um CMOS 和 0.18um CMOS

兩種技術，晶片部分則採用 D35 0.35um CMOS 2P4M 下線，另外在

濾波器的部分，使用了單端濾波器和雙端隔離式變壓濾波器兩種架構

做測試。所得之量測結果，暫態分析的部分，輸入參考訊號為準位 1.5

伏、振幅為 0.7 伏、頻率為 200KHz 之正弦波，在使用單端濾波器作

為輸出級時，得到同樣準位 1.5 伏、振幅為 0.7 伏、頻率為 200KHz 的

帶源正弦波，而在使用端隔離式變壓濾波器的情況下，得到準位為 0

伏、振幅為 0.7 伏、頻率為 200KHz 的帶源正弦波。以頻譜分析的角

度，使用單端濾波器作為輸出級時，得到主訊號能量為-13.6dBm，

SFDR 為 60dBm，而使用端隔離式變壓濾波器時，得到主訊號能量為

5.66dBm，SFDR 為 54dBm。 
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