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บทคดัย่อ 

วิทยานิพนธ์ฉบับนี้น าเสนอการออกแบบวงจรเปรียบเทียบสัญญาณ และวงจรอินทิเกร
เตอร์โหมดกระแส วงจรสามารถท างานได้ที่ไฟเลี้ยงเท่ากับ 0.5 โวลต์ วงจรถูกออกแบบบนพ้ืนฐาน
ของวงจรสะท้อนกระแส วงจรปรีแอมป์ วงจรแลตซ์ การใช้ทรานซิสเตอร์แบบเกตเสมือนลอย (Quasi-
floating gate transistor) เพ่ือลดความต้านทานอินพุต เทคนิคการป้อนสัญญาณเข้าที่ขาบอดี้ของ
ทรานซิสเตอร์ (Bulk driven) เพ่ือให้วงจรสามารถท างานไดท้ี่ไฟเลี้ยงต่ าและใช้การป้อนกลับแบบบวก 
(positive feedback) เพ่ือเพ่ิมอัตราขยายและเพ่ิมความเร็วของวงจร ผลการจ าลองการท างานวงจร
เปรียบเทียบสัญญาณกระแสโดยใช้เทคโนโลยีซีมอสที่มีขนาดเท่ากับ 0.18 um แสดงให้เห็นว่าวงจร
สามารถท างานได้ดีโดยใช้เวลาในการประมวลผลเท่ากับ 2.5 nS ในขณะที่กระแสอินพุตผลต่างมีค่า
เท่ากับ 0.1 uA และมีก าลังงานสูญเสียรวมเท่ากับ 37.73 uW   

เทคนิคต่างๆ ข้างต้นถูกใช้พัฒนาวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส ผลการจ าลองการท างาน
แสดงให้เห็นว่าวงจรสามารถท างานได้โดยมีอัตราขยายที่ความถ่ีต่ าเท่ากับ 34.79 dB เมื่อกระแสไบอัส
มีค่าเท่ากับ 10.5 uA ความผิดเพ้ียนฮาร์มอนิกส์รวมมีค่าเท่ากับ 1.2% เมื่ออัตราส่วนระหว่างกระแส
อินพุตกับกระแสไบอัสมีค่าเท่ากับ 0.75 วงจรอินทิเกรเตอร์มีก าลังงานสูญเสียเท่ากับ 31.76 uW  

วงจรเปรียบเทียบกระแสและวงจรอินทิเกรเตอร์ที่น าเสนอข้างต้นถูกน ามาสร้างวงจรซิกมา
เดลต้ามอดูเลเตอร์แบบป้อนกลับที่ท างานในโหมดกระแสเพ่ือประยุกต์ใช้งานกับอุปกรณ์ตรวจจับ
สัญญาณทางชีวภาพโดยมีช่วงความถี่ปฏิบัติงานไม่เกิน 20 kHz ผลการจ าลองแสดงให้เห็นว่าวงจรที่
ได้มีอัตราส่วนก าลังสัญญาณต่อสัญญาณรบกวนประมาณเท่ากับ 69 dB 
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ABSTRACT 
 This paper presents a design of current-mode comparator and integrator 

circuit that can operate at the supply voltage of 0.5 volt. The circuits were designed 
based on current mirror, preamplifier, latch circuits, quasi-floating gate transistor to 
reduce an input impedance, bulk driven technique for low voltage operation, and 
positive feedback to increase the overall gain and operation speed.  Simulation 
results demonstrated that the current comparator using a 0.18 um technology have a 
propagation delay time of 2.5 nS, when the differential input current is 0.1 uA.  The 
power dissipation was 37.37 uW. 

The aforementioned techniques were also used to develop the current-mode 
integrator circuit. Simulation results showed that the circuit could operate at the 
same supply voltage and had a low frequency gain of 34.75 dB when biased at 10.5 
uA. The total harmonics distortion (THD) was 1.2 % when the ratio of input current to 
bias current is 0.75. The power dissipation was 31.76 uW. 

The current comparator circuit and the current mode integrator were then 
used to implement a current-mode sigma-delta modulator aiming for biomedical 
application whose signal frequency was less than 20 kHz. Simulation results showed 
the signal-to-noise ratio (SNR) of around 69 dB.   
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บทท่ี  1 

บทน ำ 
 
1.1  ควำมเป็นมำและควำมส ำคัญของปัญหำ 

ปัจจุบันอุปกรณ์อิเล็กทรอนิกส์แบบพกพาเป็นที่นิยมอย่างมาก วงจรอิเล็กทรอนิกส์ภายใน
อุปกรณ์ดังกล่าวถูกพัฒนาขึ้นอย่างรวดเร็วทั้งด้านประสิทธิ์ภาพการท างาน และการลดก าลังการ
สูญเสียลง ดังนั้นการออกแบบวงจรในอุปกรณ์อิเล็กทรอนิกส์แบบพกพาจ าเป็นต้องออกแบบให้วงจร
ท างานได้ที่แรงดันไฟเลี้ยงต่ า นอกจากนี้ทรานซิสเตอร์ที่มีขนาดเล็กมากในปัจจุบันจ าเป็นต้องใช้
แรงดันไฟเลี้ยงต่ าตามไปด้วยเพ่ือไม่ให้เกิดปรากฏการณ์พังทลาย การลดลงของแรงดันไฟเลี้ยงส่งผล
ท าให้การประมวลผลสัญญาณของวงจรแอนาล็อกในโหมดแรงดันมีปัญหาในเรื่องการสวิงของ
สัญญาณแรงดันเพราะถูกจ ากัดด้วยไฟเลี้ยงของวงจร วงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแสจึง
เป็นทางเลือกหนึ่งส าหรับการออกแบบวงจรแอนาล็อกที่สามารถท างานได้ภายใต้ไฟเลี้ยงต่ า เหตุผล
เนื่องจากความต้านทานเสมือนทุกโนดในวงจรที่ประมวลผลโหมดกระแสมีค่าน้อยท าให้การสวิงของ
สัญญาณกระแสสามารถใหญ่ได้โดยไม่ถูกจ ากัดโดยแรงดันไฟเลี้ยง  

วงจรเปรียบเทียบสัญญาณโหมดกระแส (Current comparator) คือวงจรที่ท าหน้าที่
เปรียบเทียบระดับสัญญาณกระแสอินพุต 2 ค่า แล้วให้สัญญาณเอาต์พุตเป็น 1 หรือ 0 โดยขึ้นอยู่กับ
ระดับของสัญญาณกระแสอินพุตทั้งสองค่า วงจรเปรียบเทียบสัญญาณเป็นส่วนส าคัญและถูกน ามาใช้
ในวงจรแอนาล็อกมากมาย เช่น วงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกไปเป็นสัญญาณดิจติอล  

วงจรอินทิเกรเตอร์เป็นวงจรหลักอีกวงจรหนึ่งที่ถูกใช้เป็นวงจรพ้ืนฐานในการออกแบบวงจร
กรองความถี่แบบแอคทีฟ (Active filter) วงจรกรองความถี่เป็นวงจรที่มีความส าคัญมากในการ
ประยุกต์ใช้งานต่างๆ เช่น การประมวลผลสัญญาณเสียงและภาพ ระบบการวัด เครื่องมือวัด ระบบ
การอ่านแถบแม่เหล็กและระบบการสื่อสารโทรคมนาคม  
 วิทยานิพนธ์ฉบับนี้น าเสนอวงจรเปรียบเทียบสัญญาณ และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส 
โดยวงจรได้ถูกออกแบบให้สามารถท างานภายใต้แหล่งจ่ายไฟเลี้ยงต่ า และมีการสูญเสียก าลังงานน้อย 
วงจรทั้งสองถูกน าไปประยุกต์ใช้งานเพ่ือสร้างวงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์โหมดกระแส  
 

1.2  ควำมมุ่งหมำยและวัตถุประสงค์ของกำรศึกษำ 
วิทยานิพนธ์ฉบับนี้มุ่งเน้นศึกษาการท างานและออกแบบวงจรเปรียบเทียบสัญญาณ และ

วงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่สามารถท างานภายใต้แรงดันไฟเลี้ยงต่ า และการประยุกต์ใช้งานเพ่ือ
ออกแบบวงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์โหมดกระแส เทคโนโลยีที่ใช้ในการออกแบบคือซีมอส
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ทรานซิสเตอร์ที่มขีนาดเท่ากับ 0.18 um วงจรถูกออกแบบให้สามารถท างานภายใต้แหล่งจ่ายไฟเลี้ยง
ขนาด 0.5 โวลต์ และมีการสูญเสียก าลังงานน้อย  

วัตถุประสงค์ของการศึกษา เพ่ือค้นคว้าวิจัยวงจรโหมดกระแสที่ ถูกน าเสนอมาก่อนหน้า 
ศึกษาเทคนิคการออกแบบวงจรภายใต้ไฟเลี้ยงต่ าโดยใช้เทคโนโลยีซีมอส และพัฒนาออกแบบวงจร
เปรียบเทียบสัญญาณและวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่สามารถท างานภายใต้ไฟเลี้ยงต่ า และการ
น าวงจรที่ถูกออกแบบไปประยุกต์ใช้งาน 

 

1.3  ทฤษฎีหรือแนวคิดที่ใช้ในกำรวิจัย 
ในการออกแบบวงจรเปรียบเทียบสัญญาณ และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสให้สามารถ

ท างานภายใต้ไฟเลี้ยงต่ า วิทยานิพนธ์ฉบับนี้ออกแบบวงจรบนพ้ืนฐานของหลักการของวงจรสะท้อน
กระแส วงจรปรีแอมป์ และวงจรแลตช์ โดยใช้เทคนิคการออกแบบวงจรภายใต้ไฟเลี้ยงต่ าต่างๆ ได้แก่
การใช้ทรานซิสเตอร์แบบเกตเสมือนลอย (Quasi-floating gate transistor) เพ่ือลดความต้านทาน
อินพุต เทคนิคการป้อนสัญญาณเข้าที่ขาบอดี้ของทรานซิสเตอร์ (Bulk driven) เพ่ือให้วงจรสามารถ
ท างานที่ไฟเลี้ยงต่ าได้ และใช้การป้อนกลับแบบบวก (Positive feedback) เพ่ือเพ่ิมความเร็วของ
วงจร การป้อนกลับแบบลบ (Negative feedback) เพ่ือลดความต้านทานด้านอินพุต 
 

1.4  ขอบเขตกำรวิจัย 
วิทยานิพนธ์ฉบับนี้ได้น าเสนอวงจรเปรียบเทียบสัญญาณ และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส

ภายใต้ไฟเลี้ยงต่ า และการประยุกต์ใช้งานออกแบบวงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอลชนิดซิก
มาเดลต้ามอดูเลตเตอร์ (Delta-Sigma Modulator) ส าหรับใช้งานในย่านความถี่ 20 KHz วงจรถูก
ออกแบบโดยใช้มอสทรานซิสเตอร์เทคโนโลยี 0.18 um จ าลองการท างานของวงจรโดยใช้โปรแกรม 
Cadence OrCAD Capture และใช้รูปแบบจ าลอง BSIM3V3 model  
 

1.5  ประโยชน์ที่คำดว่ำจะได้รับ 
พัฒนาวงจรเปรียบเทียบสัญญาณ และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่สามารถท างานภาย

ได้ภายใต้ไฟเลี้ยง 0.5 โวลต์ 
การประยุกต์ใช้วงจรเปรียบเทียบสัญญาณ และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสเพ่ือสร้าง

วงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์โหมดกระแส  
 

1.6  ขั้นตอนกำรศึกษำ 
วิทยานิพนธ์ฉบับนี้ได้แบ่งเนื้อหาออกเป็น 5 บทด้วยกันคือ 
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บทที่ 1 กล่าวถึงความเป็นมาของงานวิจัย ความมุ่งหมายและวัตถุประสงค์ ทฤษฎีที่ใช้ 
ขอบเขตของการวิจัย ขั้นตอนการศึกษา และประโยชน์ที่คาดว่าจะได้รับ 

บทที่ 2 กล่าวถึงหลักการออกแบบวงจรเปรียบเทียบสัญญาณ และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมด
กระแส รวมถึงวงจรที่เคยถูกน าเสนอมาก่อนหน้า 

บทที่ 3 กล่าวถึงวงจรเปรียบเทียบสัญญาณ และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่น าเสนอ  
บทที่ 4 กล่าวถึงการประยุกต์ใช้งานวงจรเปรียบเทียบสัญญาณ และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมด

กระแส เพ่ือการออกแบบวงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์โหมดกระแส 
บทที่ 5 กล่าวถึงการสรุปผลการวิจัยและข้อเสนอแนะ    
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บทท่ี 2 

หลักกำรท ำงำนและงำนวิจัยที่เกี่ยวขอ้งของวงจรเปรียบเทียบ
และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส 

 
บทนี้กล่าวถึงทฤษฎีและงานวิจัยที่เกี่ยวข้องของวงจรเปรียบเทียบสัญญาณโหมดกระแสและ

วงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส โดยแบ่งออกเป็น  5 ส่วน ส่วนที่หนึ่งกล่าวถึงความส าคัญในการ
ออกแบบวงจรในโหมดกระแสเมื่อเปรียบเทียบกับวงจรที่ประมวลผลในโหมดแรงดัน และคุณสมบัติที่
ดีของวงจรที่ท างานในโหมดกระแส ส่วนที่สองกล่าวถึงหลักการท างานของวงจรเปรียบเทียบสัญญาณ
โหมดกระแส ส่วนที่สามกล่าวถึงวงจรเปรียบเทียบสัญญาณโหมดกระแสที่ถูกพัฒนาก่อนหน้า ส่วนที่สี่
กล่าวถึงหลักการท างานของวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส และส่วนสุดท้ายกล่าวถึงวงจรอินทิเกร
เตอร์โหมดกระแสที่ถูกพัฒนาก่อนหน้า 
 

2.1 วงจรประมวลผลสัญญำณในโหมดกระแส 
2.1.1 ความส าคัญของวงจรประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแส 
ปัจจุบันผู้ออกแบบวงจรมีความต้องการอย่างมากในการออกแบบวงจรให้สามารถท างานได้

โดยใช้พลังงานที่ต่ า โดยเฉพาะอย่างยิ่งส าหรับอุปกรณ์พกพาซึ่งมีข้อจ ากัดในเรื่องแหล่งพลังงานที่ได้
จากแบตเตอร์รี่ เพ่ือให้สอดรับกับความต้องการดังกล่าวจึงมีความจ าเป็นต้องออกแบบวงจรหรือระบบ
ให้มีการสูญเสียพลังงานที่ต่ าและสามารถท างานได้ภายใต้แรงดันไฟเลี้ยงต่ า เป็นที่ทราบกันดีว่าการ
ลดลงของแหล่งจ่ายไฟเลี้ยงส่งผลให้การสวิงของสัญญาณในโหมดแรงดันถูกจ ากัดมากและอาจถูก
รบกวนจากสัญญาณรบกวนได้ง่ายเพราะอัตราส่วนของสัญญาณต่อสัญญาณรบกวนมีค่าน้อย วิธี
แก้ปัญหาที่ได้รับความนิยมส าหรับวงจรที่ประมวลสัญญาณแอนาล็อกให้ท างานภายใต้ไฟเลี้ยงต่ าได้ 
คือการใช้วงจรประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแส เนื่องจากขนาดสัญญาณของกระแสสามารถมีค่า
มากได้ ส่งผลให้อัตราส่วนของสัญญาณต่อสัญญาณรบกวนมีค่ามากได้ นอกจากนี้วงจรที่ประมวลผล
ในโหมดกระแสสามารถท างานที่ความถี่สูงได้ดี เพราะความต้านทานเสมือนที่โนดต่าง ๆ ในวงจรมีค่า
ต่ า  

 
2.1.2 ข้อดีของวงจรประมวลผลสัญญำณในโหมดกระแส 
วงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแสมีข้อดีเมื่อเปรียบเทียบกับวงจรที่ประมวลผล

สัญญาณในโหมดแรงดันดังนี้ [9-12] 
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 2.1.2.1 วงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแสสามารถประมวลผลภายใต้
ไฟเลี้ยงต่ าได้ดีกว่าวงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดแรงดัน เนื่องจากการสวิงของสัญญาณ (Signal 
swing) ของวงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแสสามารถมีค่ามากได้  

 2.1.2.2 วงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแสมีโครงสร้างที่ ไม่ซับซ้อน 
ยกตัวอย่างเช่น การประมวลผลทางคณิตศาสตร์ การบวก การลบในโหมดกระแสออกแบบได้ง่ายกว่า
เมื่อเทียบกับโหมดแรงดัน การประมวลผลทางคณิตศาสตร์ในโหมดแรงดันต้องใช้ออปแอมป์ ตัว
ต้านทาน และ/หรือคาปาซิเตอร์ ในขณะที่การประมวลผลทางคณิตศาสตร์ในโหมดกระแสสามารถใช้
เพียงวงจรสะท้อนกระแสเท่านั้น 

 2.1.2.3 วงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแสสามารถท างานที่ความถี่สูงได้ดี
เนื่องจากวงจรที่ประมวลผลในโหมดกระแสจะถูกออกแบบให้ทุกโนดมีความต้านทานเสมือนต่ าและ 
ความเร็วของการตอบสนองของวงจรแปรผกผันกับความต้านทานเสมือนและคาปาซิเตอร์ในทุกโนด 

   
2.1.3 วงจรเสมือนของวงจรประมวลผลสัญญำณโหมดแรงดันเทียบกับโหมดกระแส 
รูปที่  2.1 แสดงวงจรเสมือนของวงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดแรงดัน วงจร

ประกอบด้วยแหล่งก าเนิดสัญญาณอินพุตอยู่ในรูปแบบของสัญญาณแรงดันถูกแทนด้วย vs ตัว
ต้านทานภายในของแหล่งจ่ายสัญญาณแรงดันถูกแทนด้วย Rs และโหลดถูกแทนด้วย RL ภายใน
เส้นประคือวงจรเสมือนของวงจรที่ประมวลสัญญาณในโหมดแรงดันซึ่งประกอบด้วยตัวต้านทาน
เสมือนทางด้านอินพุต Rin ตัวต้านทานเสมือนทางด้านเอาต์พุต Rout และแหล่งจ่ายแรงดันแบบไม่
อิสระ Avvin เมื่อพิจารณาวงจรเสมือนดังกล่าวเราพบว่าความต้านทานเสมือนทางด้านอินพุต Rin ควรมี
ค่าสูงเพ่ือให้สัญญาณแรงดันอินพุต vin มีค่าใกล้เคียงสัญญาณแหล่งจ่ายแรงดัน vs ให้มากที่สุด (vin ≈ 
vs)  

 

Avvin~
+

-

+

-

vs Rin 

Rs Rout 

vin RL vout

+

-

 
รูปที่ 2.1 วงจรเสมือนของวงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดแรงดัน 

 
เมื่อพิจารณารูปที่ 2.1 เราสามารถแสดงความสัมพันธ์ระหว่างสัญญาณแหล่งจ่ายแรงดันกับ

สัญญาณแรงดันอินพุตได้ดังนี้ 
 

 
=  
 + s

in
in s

in

R
v v

R R
                                       (2.1) 
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 เมื่อพิจารณาสมการที่ 2.1 เราพบว่าหากสมมติให้ความต้านทานเสมือนทางด้านอินพุตมีค่า
เป็นอนันต์ (Rin = ∞) สัญญาณแรงดันอินพุตจะมีค่าเท่ากับสัญญาณแหล่งจ่ายแรงดัน หรือกล่าวได้ว่า
แหล่งจ่ายแรงดันอินพุตสามารถป้อนแรงดันเข้าไปสู่วงจรได้ทั้งหมด  (vin ≈ vs) ในทางปฏิบัติความ
ต้านทานเสมือนทางด้านอินพุตของวงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดแรงดันไม่ได้มีค่าเป็นอนันต์
ดังนั้นในการออกแบบวงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดแรงดัน จ าเป็นต้องออกแบบให้วงจรมีความ
ต้านทานเสมือนทางด้านอินพุตให้มีค่ามาก จากนั้นแหล่งจ่ายแรงดันแบบไม่อิสระก็จะท าหน้าที่ขยาย
สัญญาณแรงดันอินพุตก่อนที่จะสงผ่านสัญญาณไปยังโหลดเมื่อพิจารณาความต้านทานเสมือนทางด้าน
เอาต์พุต Rout เราพบว่าความต้านทานดังกล่าวควรมีค่าน้อย เพ่ือให้สัญญาณแรงดันเอาต์พุต vout ซึ่ง
ถูกส่งผ่านโดยแหล่งจ่ายแรงดันแบบไม่อิสระ อย่างไรก็ตามขนาดสัญญาณเอาต์พุตอาจมีขนาดที่ใหญ่
กว่าหรือเล็กกว่าขึ้นอยู่กับอัตราขยายของวงจร 

เราสามารถแสดงความสัมพันธ์ระหว่างสัญญาณแหล่งจ่ายแรงดันกับสัญญาณแรงดันอินพุตได้
ดังนี้ 

 
=  

+ 

L
out v s

out L

R
A v

R R
v                           (2.2) 

 
เมื่อพิจารณาสมการที่ 2.2 เราพบว่าหากเราสมมติให้ความต้านทานเสมือนทางด้านเอาต์พุตมี

ค่าเท่ากับศูนย์ (Rout = 0) สัญญาณแรงดันเอาต์พุตก็จะมีค่าเท่ากับสัญญาณแหล่งจ่ายแรงดันแบบไม่
อิสระ Avvin ส่งผลให้สัญญาณแหล่งจ่ายแรงดันแบบไม่อิสระป้อนแรงดันให้กับโหลดของวงจรได้
ทั้งหมด ในทางปฏิบัติความต้านทานเสมือนทางด้านเอาต์พุต Rout ไม่ได้มีค่าเป็นศูนย์ ดังนั้นในการ
ออกแบบวงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดแรงดัน เราจ าเป็นต้องออกแบบให้ความต้านทานเสมือน
ทางด้านเอาต์พุตมีค่าน้อยท่ีสุด 

รูปที่ 2.2 แสดงวงจรเสมือนของวงจรประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแส วงจรประกอบด้วย
แหล่งก าเนิดสัญญาณอินพุตอยู่ในรูปแบบของสัญญาณกระแสถูกแทนด้วย  is ตัวต้านทานภายในของ
แหล่งจ่ายสัญญาณกระแสถูกแทนด้วย Rs และโหลดถูกแทนด้วย RL ภายในเส้นประคือวงจรเสมือน
ของวงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแสประกอบด้วยตัวต้านทานเสมือนทางด้านอินพุตถูก
แทนด้วย Rin ตัวต้านทานเสมือนทางด้านเอาต์พุตถูกแทนด้วย Rout และแหล่งจ่ายกระแสแบบไม่อิสระ
ถูกแทนด้วย Aiiin 

 

RL is Rin Rs Rout iin  Aiiin 

 
รูปที่ 2.2 วงจรเสมือนของวงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแส 
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เมื่อพิจารณาวงจรเสมือนของวงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแส เราพบว่าความ
ต้านทานเสมือนทางด้านอินพุต Rin ควรมีค่าน้อยทั้งนี้เพ่ือให้สัญญาณกระแสอินพุต iin มีค่าใกล้เคียง
สัญญาณจากแหล่งจ่ายกระแส is ให้มากที่สุด (iin ≅ is) 

เมื่อพิจารณารูปที่ 2.2 เราสามารถแสดงความสัมพันธ์ระหว่างสัญญาณแหล่งจ่ายกระแสกับ
สัญญาณกระแสอินพุตได้ดังนี้  

 

s
in s

in s

R
i i

R R

 
=  

+ 
                                  (2.3) 

 
เมื่อพิจารณาสมการที่ 2.3 เราพบว่าหากสมมติให้ความต้านทานเสมือนทางด้านอินพุตมีค่า

เท่ากับศูนย์ (Rin = 0) สัญญาณกระแสอินพุตจะมีค่าเท่ากับสัญญาณแหล่งจ่ายกระแส ส่งผลให้
สัญญาณแหล่งจ่ายกระแสสามารถป้อนกระแสเข้าไปสู่วงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแสได้
ทั้งหมด ในทางปฏิบัติความต้านทานเสมือนทางด้านอินพุตไม่ได้มีค่าเท่ากับศูนย์ ดังนั้นในการ
ออกแบบวงจรประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแส เราควรออกแบบให้ความต้านทานเสมือนทางด้าน
อินพุตมีค่าน้อยที่สุด ส่วนแหล่งจ่ายกระแสแบบไม่อิสระท าหน้าที่ขยายสัญญาณกระแสอินพุตก่อน
ส่งผ่านสัญญาณไปยังโหลด เมื่อพิจารณาความต้านทานทางด้านเอาต์พุต Rout เราพบว่าควรมีค่ามาก
เพ่ือให้สัญญาณกระแสที่ส่งผ่านไปยังโหลด iout  มีค่าใกล้เคียงกับสัญญาณที่ถูกจ่ายมาจากแหล่งจ่าย
กระแสแบบไม่อิสระให้มากที่สุด (iout = Aiiin) 

เราสามารถแสดงความสัมพันธ์ระหว่างสัญญาณแหล่งจ่ายกระแสกับสัญญาณกระแสอินพุต
ได้ดังนี ้

 

out
out i in

L out

R
i Ai

R R

 
=  

+ 
                          (2.4) 

  
จากที่กล่าวมาข้างต้นเราสามารถสรุปได้ว่าความต้านทานเสมือนทางด้านอินพุตของวงจรที่

ประมวลผลสัญญาณในโหมดแรงดันควรมีค่ามาก ในขณะที่ความต้านทานเสมือนทางด้านอินพุตของ
วงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแสควรมีค่าน้อย ในทางตรงข้ามค่าความต้านทานเสมือน
ทางด้านเอาต์พุตของวงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดแรงดันควรมีค่าน้อย ในขณะที่ความ
ต้านทานเสมือนทางด้านเอาต์พุตของวงจรที่ประมวลผลสัญญาณในโหมดกระแสควรมีค่ามาก ทั้งนี้ก็
เพ่ือให้การส่งผ่านสัญญาณเป็นไปได้อย่างสมบูรณ์ 
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2.2 วงจรเปรียบเทียบสัญญำณโหมดกระแส (Current-Mode Comparator) 
 วงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสมีลักษณะเดียวกับวงจรเปรียบเทียบแรงดันกล่าวคือวงจร
ประกอบด้วยขาอินพุตสองขาคือ ขาบวก และขาลบ รูปที่  2.3 แสดงสัญญาลักษณ์ของวงจร
เปรียบเทียบสัญญาณกระแส ในการท างานถ้ากระแสที่ขาบวกมีค่ามากกว่ากระแสที่ขาลบ (i+ > i 

-) 
แรงดันเอาต์พุตจะมีค่าเป็นบวก ในทางตรงกันข้ามถ้าสัญญาณกระแสที่ขาบวกมีค่าน้อยกว่า (i+ < i-) 
แรงดันเอาต์พุตจะมีค่าเป็นศูนยโ์ดยอัตราขยายของวงจรอยู่ในลักษณะอัตราขยายทรานส์อิมพีแดนซ์ 
 

+

-

i- 

vout=Rm(i+-i-)

i+ 

 
                  รูปที่ 2.3 วงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแส  

 
 รูปที่ 2.4 แสดงโครงสร้างภายในของวงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแส ซึ่งประกอบด้วย 2 
ส่วนด้วยกัน ส่วนแรกซึ่งเป็นภาครับสัญญาณกระแส (Input Stage) เป็นวงจรลบกระแส (Current 
Subtractor) ท าหน้าที่ลบสัญญาณกระแสระหว่าง i+ และ i- ส่วนที่สองคือภาคประมวลผลสัญญาณ 
(Decision Stage) เป็นวงจรขยายทรานส์ อิมพีแดนซ์  (Trans-Impedance Amplifier, TIA) ท า
หน้าที่ขยายผลต่างของสัญญาณกระแสอินพุต (i+ - i-) เป็นแรงดันเอาต์พุตของวงจร vout 
 

+

-

i+ 

i- 

TIA
Current 

Subtractor 
vout 

Input Stage  Decision Stage

i+- i-

 
รูปที่ 2.4 โครงสร้างภายในวงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแส 

 
2.2.1 คุณสมบัติส ำคัญของวงจรเปรียบเทียบสัญญำณโหมดกระแส 
2.2.1.1 Offset คือกระแสที่เราต้องป้อนให้กับวงจรเปรียบเทียบกระแสเพ่ือให้ได้แรงดัน

เอาต์พุตเท่ากับศูนย์ Offset เป็นผลจากความคลาดเคลื่อนในกระบวนการผลิต เช่น ความคลาด
เคลื่อนของแรงดันขีดเริ่ม ความคลาดเคลื่อนของขนาดทรานซิสเตอร์ ส่งผลให้พฤติกรรมของวงจรไม่
เป็นไปตามท่ีออกแบบไว้ นอกจากนี้ Offset อาจเกิดจากความผิดพลาดในการออกแบบวงจรด้วย 

2.2.1.2 Input Resolution คือ ค่าผลต่างของสัญญาณกระแสอินพุตที่เปลี่ยนแปลงน้อยสุด
ที่วงจรสามารถประมวลผลและให้สัญญาณเอาต์พุตที่ถูกต้อง ในการออกแบบเราต้องออกแบบให้ 
Input resolution มีค่าน้อยท่ีสุดเพียงพอส าหรับการประยุกต์ใช้งาน 
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2.2.1.3 Input Common Mode Range (ICMR) คือช่วงสัญญาณกระแสอินพุตของวงจร
เปรียบเทียบสัญญาณกระแสทีว่งจรเปรียบเทียบสัญญาณโหมดกระแสยังคงท างานได้ดี 

2.2.1.4 Propagation Delay คือเวลาที่ วงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสใช้ ในการ
ตอบสนองและให้สัญญาณเอาต์พุตออกมาหลังจากป้อนสัญญาณอินพุตกระแสเข้าสู่วงจร 
 

2.3 วงจรเปรียบเทียบสัญญำณโหมดกระแสที่ถูกน ำเสนอก่อนหน้ำ 
จากการศึกษาและค้นคว้างานวิจัย ในช่วงเวลาที่ผ่านมาได้มีการน าเสนอวงจรเปรียบเทียบ

สัญญาณโหมดกระแสออกมามากมาย [1-7] รูปที่ 2.5 วงจรเปรียบเทียบโหมดกระแสแบบคาสโคดถูก
น าเสนอโดย D. A. FREITAS [1] วงจรประกอบด้วยวงจรสะท้อนกระแสแบบคาสโคด Propagation 
delay ของวงจรมีค่าประมาณ 10ns ซึ่งค่อนข้างช้าส าหรับการน าไปประยุกต์ใช้งานที่ต้องการ
ความเร็วสูง เนื่องจากความต้านทานเสมือนด้านเอาต์พุต (Rout) ที่มีค่าสูง Rout ที่มีค่ามากก็เพ่ือท าให้
การแปลงสัญญาณผลต่างระหว่างกระแสอินพุต (i+ - i-) ให้เป็นแรงดัน vout ได้ดีในทางปฏิบัติที่โนด 
vout ถูกน าไปต่อกับวงจรซีมอสอินเวอร์เตอร์เพ่ือขยายสัญญาณเอาต์พุตออกมาเป็นแรงดันสูงหรือต่ า 
ซึ่งการต่อคาปาซิทีฟโหลดส่งผลต่อความเร็วของวงจร  

 

vout

VDD

M1

M2

M3

M4

M5

M6

M7

M8

i- 

i+

                         
รูปที่ 2.5 วงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสแบบคาสโคดโดย (D. A. FREITAS) [1] 

 
จากวงจรรูปที่ 2.5 ความต้านทานเสมือนทางด้านอินพุต (Rin) และ เอาต์พุต (Rout) มีค่า

เท่ากับ 

5,6

1
in

m

R
g

=                                               (2.5) 

7 3 7 8 4 8/ /out m o o m o oR g r r g r r=                                 (2.6) 

โดยที่ gm และ ro คือทรานคอนดักแตนซ์และความต้านทานเสมือนระหว่างเดรนและซอสของมอส
เฟต  
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 วงจรในรูปที่ 2.6 แสดงวงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแส ที่ถูกน าเสนอโดย H. Traff [2] ซึ่ง
ได้พัฒนาวงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสให้สามารถท างานที่ความถี่สูงและยังลดความต้านทาน
เสมือนด้านอินพุต ส่วนของภาคอินพุตประกอบด้วยทรานซิสเตอร์สองตัว M1 และ M2 ต่อกับแบบ 
source follower ท าให้ความต้านทานด้านอินพุตมีค่าต่ าและมีค่าเท่ากับ  1/2gm1(2) วงจรสามารถ
ท างานได้อย่างรวดเร็วโดยวงจรมี propagation delay ประมาณ 4ns อย่างไรก็ตามในช่วงที่สัญญาณ
กระแสอินพุตมีค่าน้อยนั้น ทรานซิสเตอร์ด้านอินพุต (i+- i-) ทั้งสองตัวคือ M1 และ M2 จะท างานอยู่ใน
สภาวะคัตออฟพร้อมกัน ท าให้วงจรตอบสนองได้ช้า 
 

vout

M1

M2

M3

M4

 i+- i- 

VDD VDD

 
รูปที่ 2.6 วงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสโดย (H. Traff) [2] 

 
วงจรในรูปที่ 2.7 แสดงวงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแส ที่ถูกน าเสนอโดย Tang, A.T.K [3] 

ซึ่งได้พัฒนาและแก้ไขปัญหาสภาวะคัตออฟของทรานซิสเตอร์ด้านอินพุตทั้งสองตัว (M1, M2) โดยการ
เพ่ิมวงจรไบอัสกระแสคงที่ (IB1A(B) - IB2A(B)) ต่อกับทรานซิสเตอร์ MB1 และ MB2 เพ่ือสร้างแรงดันไบอัส
ให้กับทรานซิสเตอร์ M1 และ M2 ให้อยู่ในสภาวะอ่ิมตัวตลอดเวลาและท างานในลักษณะคลาส AB 
วงจรในรูปที่ 2.8 แสดงวงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแส ที่ถูกเสนอโดย Ravezzi, L [4]  ซึ่งได้พัฒนา
วงจรโดยใช้วงจรทรานซิสเตอร์ MB1 และ MB2 เพ่ือสร้างแรงดันไบอัสให้กับทรานซิสเตอร์ M1 และ M2 
ให้ท างานอยู่ในโหมดอ่ิมตัวตลอดเวลา วงจรมีข้อได้เปรียบเหนือกว่าวงจรที่น าเสนอโดย Tang, A.T.K 
[3] กล่าวคือวงจรมีพลังงานสูญเสียน้อยกว่าวงจร [3] เนื่องจากไม่ได้ใช้วงจรไบอัสกระแสคงที่ 

 

vout

M1

M2

M3

M4

 i+- i- 

VDD

IB1A IB2A

IB1B IB2B

MB1

MB2

VDD VDD VDD

 
รูปที่ 2.7 วงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสโดย (Tang, A.T.K) [3] 
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 i+- i- 
vout

M1

M2

M3

M4

MB1

MB2

VDD VDD

 
รูปที่ 2.8 วงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสโดย (Ravezzi, L) [4] 

 
วงจรในรูปที่ 2.9 แสดงวงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแส ที่ถูกน าเสนอโดย  Lu-Chen [5] 

วงจรใช้วงจรขยายภาคแรก (M1-M5) ซึ่งใช้เทคนิคตัวต้านทานป้อนกลับ (Resistive feedback 
feedback) เพ่ือลดความต้านทานด้านอินพุต และใช้วงจรขยายสัญญาณซอร์สร่วม  (M6-M9) และใช้
วงจรขยายกลับเฟสแบบซีมอส (M10-M13) ต่อกันหลายสเตจเพ่ือให้ vout สวิงได้เต็มที่ ทรานซิสเตอร์ 
M5 ท างานในโหมดเชิงเส้นจึงเปรียบเสมือนตัวต้านทานป้อนกลับ ผลการวิเคราะห์วงจรเสมือน
สัญญาณขนาดเล็กได้ค่าความต้านทานเสมือนด้านอินพุต (Rin) ที่โนด 1 และค่าความต้านทานเสมือน
ที่โนด 2 (R2) มีค่าเท่ากับ 

 
5 1 2

1 2 1 2

( / / )

1 ( )( / / )

o o
in

m m o o

R r r
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g g r r

+
=

+ +
                                (2.7) 
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โดยที่ R5 = Rdson ของ M5 และมีค่าเท่ากับ1/ ( ( )n ox GS T

w
u C V V

L
−   Rc คือความต้านทานเสมือนด้าน

เอาต์พุตของแรงจ่ายสัญญาณกระแส (i+ - i-) เนื่องจาก R5 << Rp , R5 << Rc และ  >> 1 ส่งผลให้
ความต้านทานเสมือนด้านอินพุต Rin และความต้านทานเสมือนที่โนด 2 มีค่าใกล้เคียงกันและเท่ากับ 
 

                             
2

1 2

1

( )
in

m m

R R
g g

 
+

                                    (2.9) 

 
เนื่องจากความต้านทานเสมือนมีค่าน้อยส่งผลให้การสวิงของแรงดันที่โนด 1 และโนด 2 มีค่า

น้อยเช่นกัน ดังนั้นวงจรจึงตอบสนองต่อสัญญาณกระแสผลต่าง (i+ - i-) ได้เร็ว 
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รูปที่ 2.9 วงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสถูกน าเสนอโดย Lu-Chen [5] 

 
เทคนิคและวงจรที่กล่าวมาได้สมมติว่า กระแสอินพุตที่กล่าวถึงคือผลต่างของสัญญาณกระแส

(i+ - i-) ที่ได้ผ่านการลบกันมาแล้วก่อนหน้า โดยที่ตรวจจับว่าสัญญาณกระแสอินพุตไหลเข้าหรือออกที่
โนดอินพุตและให้สัญญาณเอาต์พุตออกมาเป็นแรงดันสูงหรือต่ า วงจรไม่ได้กล่าวถึงส่วนของวงจรลบ
สัญญาณกระแสเลย รูปที่  2.10 แสดงวงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสถูกน าเสนอโดย S. 
Khucharoensin [6] ท างานโดยเปรียบเทียบสัญญาณกระแสอินพุต i+ และสัญญาณกระแสอ้างอิง i-

โดยใช้หลักการของวงจรสะท้อนกระแสแบบวิลสันในภาคอินพุตเพ่ือลดความต้านทานด้านอินพุตและ
สร้างสัญญาณผลต่างของกระแสอินพุต (i+- i-) ที่โนด C วงจรขยายสัญญาณซอร์สร่วม (Mn(p)1-Mp(n)2) 
ถูกน ามาใช้เพ่ือขยายสัญญาณที่โนด C และวงจรอินเวอร์เตอร์แบบซีมอส (Mn(p)3-Mp(n)5) ถูกน ามาใช้
เพ่ือให้สัญญาณเอาต์พุตออกมาเป็นแรงดันสูงหรือต่ า ความต้านทานเสมือนของวงจรที่โนด B มีค่า
น้อยเนื่องจากการป้อนกลับแบบลบภายในรูปของวงจรสะท้อนกระแสแบบ  Wilson (M1-M4) ความ
ต้านทานเสมือนที่โนด A (Rin(A)) และท่ีโนด B (Rin(B)) มีค่าเท่ากับ   
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รูปที่ 2.10 วงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสถูกน าเสนอโดย S. Khucharoensin [6] 
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สังเกตได้ว่าความต้านทานเสมือนที่โนด A และ B มีค่าไม่เท่ากันส่งผลให้เกิด offset ขึ้นระหว่าง
สัญญาณกระแสที่โนดอินพุตทั้งสอง 
  วงจรในรูปที่ 2.11 แสดงวงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแส ที่ถูกน าเสนอโดย S. Sarkar [7] 
วงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสท างานโดยการแปลงสัญญาณกระแสอินพุตเป็นแรงดันก่อนเข้าสู่
วงจรเปรียบเทียบแรงดันแบบแลตช์ที่ใช้ปรีแอมป์ วงจรมีการประมวลสัญญาณขยายแบบผลต่าง 
เทคนิคการออกแบบอัตราการขยายโดยใช้วงจรขยายปรีแอมป์ช่วยลดปัญหาของ offset และช่วยท า
ให้วงจรท างานได้อย่างรวดเร็ว  
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รูปที่ 2.11 วงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสโดย (S. Sarkar) [7] 

 

2.4 วงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส (Current-Mode Integrator) 
รูปที่ 2.12 แสดงวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสแบบสูญเสีย (Lossy Integrator) โดยใช้

วงจรสะท้อนกระแสอย่างง่าย (M1 และ M2) ต่อร่วมกับตัวเก็บประจุ (C ) เราสามารถเขียนฟังก์ชัน
ถ่ายโอนได้ดังนี้ 
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รูปที่ 2.12 วงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสแบบสูญเสีย 
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รูปที่ 2.13 แสดงวงจรอินทิเกรเตอร์แบบไม่สูญเสีย (Lossless integrator) ท างานในโหมด

กระแส โดยใช้วงจรสะท้อนกระแสอย่างง่าย (M1 และ M2) ต่อร่วมกับตัวเก็บประจุ (C) และมีการ
ป้อนกลับแบบบวก (Positive feedback) โดยใช้ M3 และ M4 ท าหน้าที่ชดเชยการสูญเสียที่เกิดขึ้นใน
วงจรอินทิเกรเตอร์แบบสูญเสีย ทรานซิสเตอร์ M5 ท าหน้าที่สะท้อนกระแสเอาต์พุตออกไปใช้งาน เรา
สามารถเขียนฟังก์ชันถ่ายโอนไดด้ังนี้ 
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 รูปที่ 2.13 วงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสแบบไม่สูญเสีย 
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(ก)                                          (ข) 

รูปที่ 2.14 การตอบสนองทางความถ่ีและเฟสของวงจรอินทิเกรเตอร์แบบ ก) อุดมคติ และ 
ข) ในทางปฏิบัติ  

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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ฟังก์ชันการถ่ายโอนในสมการที่ 2.12 และสมการที่ 2.13 ยังไม่ได้พิจารณาผลกระทบที่
เกิดขึ้นจากความน าไฟฟ้าด้านขาออก และค่าตัวเก็บประจุแฝงที่เกิดขึ้นในมอสทรานซิสเตอร์ รูปที่ 
2.14 แสดงการตอบสนองทางความถี่และเฟสของวงจรอินทิเกรเตอร์ในแบบอุดมคติ  (Ideal) และ
ในทางปฏิบัติ (Practical) การตอบสนองทางความถี่และเฟสแบบอุดมคติสอดคล้องกับสมการที่ 2.13 
โดยจะเห็นว่าการตอบสนองทางความถี่ของวงจรมีลักษณะเป็นเส้นตรงและมีค่าเป็นอนันต์ที่ความถี่
เท่ากับศูนย์เฮิรตซ์ การตอบสนองทางเฟสมีค่าเท่ากับ 90 องศา วงจรมีโพลแค่หนึ่งโพลเท่านั้น ในทาง
ปฏิบัตินั้นการตอบสนองทางความถี่และเฟสไม่ได้เป็นเช่นนั้นเนื่องจากผลของค่าความน าไฟฟ้าด้านขา
ออกและตัวเก็บประจุแฝง ส่งผลให้วงจรไม่ได้มีอัตราขยายเท่ากับอนันต์ที่ความถี่ศูนย์เฮิรตซ์และวงจร
ไม่ได้มีโพลแค่หนึ่งโพล วงจรมีโพลหลัก (Dominate pole) ที่เกิดจากตัวเก็บประจุ C และโพลรอง 
(Parasitic poles) ที่เกิดจากตัวเก็บประจุแฝงในมอสทรานซิสเตอร์  

เราสามารถเขียนฟังก์ชันการถ่ายโอนการตอบสนองทางความถ่ีในทางปฏิบัติได้เป็น  
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วงจรมีอัตราการขยายที่ความถี่ต่ าเท่ากับ A0 และในกรณีที่ 1/ τ1 << ωT << 1/ τ2,3..,n ความถี่

ที่ท าให้อัตราการขยายเท่ากับหนึ่ง (unity gain frequency: ωT) มีค่าประมาณเท่ากับ A0/τ1  ในการ
การออกแบบ เราต้องท าให้โพลรองมีความถ่ีที่สูงกว่าช่วงสัญญาณความถี่ท่ีใช้งานหรือท าให้วงจรอินทิ
เกรเตอร์มีโพลหลักมีค่าน้อยกว่าโพลรองมากๆ จากที่กล่าวข้างต้นเห็นได้ชัดว่าโพลรองมีผลต่อการ
ท างานของวงจรที่ความถี่สูง ดังนั้นตัวเก็บประจุแฝงในมอสทรานซิสเตอร์จึงเป็นตัวจ ากัดการท างาน
ของวงจรอินทิเกรเตอร์ ในขณะเดียวกันอัตราการขยายของวงจรที่ความถ่ีต่ าขึ้นอยู่กับค่าทรานคอนดัก
แตนซ์และค่าความน าไฟฟ้าด้านขาออกของทรานซิสเตอร์ ดังนั้นการออกแบบวงจรจึงต้องพิจารณา
ปัจจัยต่างๆ เพื่อให้วงจรสามารถท างานได้ใกล้เคียงกับอุดมคติ 
 

2.5 วงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่ถูกน ำเสนอก่อนหน้ำ 
 วงจรอินทิเกรเตอร์ที่ถูกน าเสนอที่แล้วมาส่วนมากถูกออกแบบโดยใช้วงจรสะท้อนกระแสแบบ
ง่าย วงจรอินทิเกรเตอร์ที่ถูกน าเสนอมีทั้งแบบขั้วเดียว (Single input) และแบบผลต่าง (Differential 
input) การประยุกต์ใช้งานของวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสในการประมวลสัญญาณ อินพุตและ
เอาต์พุตของวงจรควรจะอยู่ในรูปแบบผลต่างเพื่อลดผลกระทบจากสัญญาณรบกวนโหมดร่วม 

รูปที่ 2.15 แสดงวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสแบบขยายผลต่างที่ถูกน าเสนอโดย R. H. 
Zele [13] วงจรประกอบด้วยวงจรสะท้อนกระแสแบบง่ายต่อร่วมกับตัวเก็บประจุ C1 และ C2 ซึ่งมีค่า
เท่ากัน วงจรอินทิเกรเตอร์แบบผลต่างประมวลผลสัญญาณกระแสอินพุตผลต่าง (iin+, iin-) การ
พิจารณาวงจรสามารถท าได้โดยแบ่งวงจรออกเป็น 2 ด้านที่สมมาตรกัน ทรานซิสเตอร์ M2b ท าหน้าที่

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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ป้อนกลับกระแสแบบบวกให้กับโนดกระแสอินพุตด้านบวก ในขณะที่ทรานซิสเตอร์ M2a ท าหน้าที่
ป้อนกลับกระแสแบบบวกให้กับโนดกระแสอินพุตด้านลบ ทรานซิสเตอร์ M3a และ M3b ท าหน้าที่
สะท้อนกระแสออกไปใช้งาน 
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รูปที่ 2.15 วงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสแบบผลต่างโดย (R. H. Zele) [13] 

 
เราสามารเขียนฟังก์ชันถ่ายโอนในโหมดขยายผลต่างได้เป็น  
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และฟังก์ชันถ่ายโอนในโหมดร่วมได้ดังนี้ 
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จากสมการ 2.16 เราจะเห็นได้ว่าเมื่อพิจารณาวงจรขณะท างานในโหมดร่วมจะได้ฟังก์ชันถ่าย

โอนแบบสูญเสียที่มีอัตราขยายค่อนข้างน้อยโดยมีค่าประมาณเท่ากับ  0.5 ที่ความถี่ต่ า  ในการ
ออกแบบวงจรอินทิเกรเตอร์ ความต้านทานเสมือนด้านอินพุตของวงจรโหมดกระแสควรมีค่าเท่ากับ
ศูนย์ และความต้านทานเสมือนของวงจรด้านเอาต์พุตควรมีค่าเท่ากับอนันต์ อัตราการขยายกระแสที่
ความถี่ศูนย์เฮิรตซ์ควรมีค่าอนันต์ อย่างไรก็ตามวงจรอินทิเกรเตอร์ในทางปฏิบัติไม่ เป็นเช่นนั้น
เนื่องจากตัวเก็บประจุแฝงและตัวต้านทานเสมือนระหว่างเดรนและซอร์สซึ่งมีค่าจ ากัดการเพ่ิมอัตรา
การขยายกระแสที่ความถี่ศูนย์เฮิรตซ์สามารถท าได้โดยการเพ่ิมความต้านเสมือนด้านเอาต์พุต ซึ่ง
สามารถใช้เทคนิคการต่อแบบคาสโคดซึ่งถูกน ามาใช้ในการออกแบบวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส 
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[14-16] รูปที่ 2.16 แสดงวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสแบบที่ใช้วงจรสะท้อนกระแสแบบคาสโคด 
ท าให้วงจรสามารถมีอัตราการขยายกระแสที่ความถี่ต่ าใกล้เคียงกับวงจรในอุดมคติยิ่งขึ้น ข้อเสียของ
วงจรคือต้องใช้แรงดันไฟเลี้ยงที่สูง กล่าวคือแรงดันไฟเลี้ยงต่ าสุดมีค่าเท่ากับ 2VDSAT+VT  โดยที่ VDSAT 
มีค่าประมาณเท่ากับ VGS-VT 
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รูปที่ 2.16 วงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่ใช้เทคนิคการต่อแบบคาสโคด 

 

การลดความต้านทานเสมือนด้านอินพุตด้วยเทคนิคการป้อนกลับแบบลบที่อินพุตได้ถูก
น ามาใช้ส าหรับออกแบบวงจรอินทิเกรเตอร์ [18] ดังแสดงในรูปที่ 2.17 โดย Z.Yang [18] วงจรถูก
สร้างจากวงจรสะท้อนกระแสที่มีการป้อนกลับแบบลบที่อินพุตโดยใช้โอทีเอ (OTA) ทั้งนี้กเ็พ่ือก าหนด
แรงดันที่โนดอินพุตให้มีค่าเท่ากับ vref และขณะเดียวกันก็ลดค่าความต้านทานเสมือนด้านอินพุต 

  ความต้านทานเสมือนด้านอินพุตของวงจร (Rin) มีค่าเท่ากับ 
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โดยที่ AOTA คืออัตราขยายแรงดันของ OTA   
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รูปที่ 2.17 วงจรอินทิเกรเตอร์โดย (Z.Yang) [18] เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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รูปที่ 2.18 แสดงวงจรอินทิเกรเตอร์ ที่ถูกส าเสนอโดย Juhho Bang [19] ซ่ึงพัฒนาจากวงจร
อินทิเกรเตอร์ที่ถูกน าเสนอโดย R. H. Zele [13] วงจรสามารถเพ่ิมกระแสเอาต์พุตโดยอาศัยการไขว้
สัญญาณ (cross-coupled) ของทรานซิสเตอร์ M4a(b) และ M8a(b) ท าให้กระแสเดรนของ M3a(b) 

เพ่ิมข้ึน ส่งผลให้อัตราการขยายกระแสที่ความถ่ีต่ ามีค่าสูงขึ้น  
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รูปที่ 2.18 วงจรอินทิเกรเตอร์โดย (Juhho Bang) [19] 

 
วงจรเปรียบเทียบสัญญาณโหมดกระแส และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่ถูกน าเสนอ

ก่อนหน้าต้องใช้แรงดันไฟเลี้ยงค่อนข้างสูงโดยมีค่ามากกว่า 1 โวลต์ วิทยานิพนธ์ฉบับนี้ศึกษาการ
ออกแบบวงจรเปรียบเทียบสัญญาณและวงจรอินทิเกรเตอร์ เพื่อประยุกต์ใช้งานการประมวลสัญญาณ
แอนาล็อกโหมดกระแสทีท่ างานภายใต้ไฟเลี้ยงต่ าโดยมีค่าเท่ากับ 0.5 V  
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บทท่ี 3 

วงจรเปรียบเทียบสญัญำณ 
และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่น ำเสนอ 

 
บทนี้กล่าวถึงวงจรเปรียบเทียบสัญญาณโหมดกระแสและวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่ได้

น าเสนอ ส่วนแรกเป็นการน าเสนอเทคนิคที่ใช้ในการออกแบบวงจรได้แก่ เทคนิคการป้อนแรงดันที่ขา
บอดี้ (Bulk-driven transistor) เทคนิคการใช้ขาเกตเสมือนลอย (Quasi-floating gate transistor) 
ส่วนที่สองเป็นการน าเสนอวงจรเปรียบเทียบสัญญาณและวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส และส่วน
สุดท้ายเป็นการวิเคราะห์คุณลักษณะและผลการจ าลองการท างานของวงจรที่น าเสนอ    

 

3.1 เทคนิคกำรออกแบบวงจรที่ท ำงำนภำยใต้ไฟเลี้ยงต่ ำ 
 3.1.1 ทรำนซิสเตอร์ที่ใช้กำรไบอัสที่ขำบอดี้ (Bulk-driven transistor) 
 เทคนิคการไบอัสที่ขาบอดี้ถูกน ามาใช้ออกแบบในวงจรประมวลสัญญาณแอนาล็อกที่ท างาน
ภายใต้ไฟเลี้ยงต่ า หลักการท างานของวงจรคือการใช้แรงดันที่ขาบอดี้ (VBS) ที่มีผลต่อแรงดันขีดเริ่ม 
(Vth) ดังแสดงในสมการที่ 3.1 เนื่องจากกระแสเดรน (ID) ขึ้นกับแรงดันขีดเริ่ม ดังนั้นการเปลี่ยนแปลง
ของ VBS จึงท าให้ ID มีการเปลี่ยนแปลงด้วยโดยอัตราส่วนการเปลี่ยนแปลงของ (ID) เทียบกับ VBS มีค่า
เท่ากับค่าทรานคอนดักแตนซ์ของขาบอดี้ gmb ดังแสดงในสมการที่ 3.2 โดยปกติแล้ว gmb มีค่าน้อย
กว่าทรานคอนดักแตนซ์ของขาเกต gm ประมาณ 0.2-0.4 เท่า  
 

0 ( )th th f BS fV V V= +  − −                            (3.1) 
 

2

th th mD D
mb m

BS th BS BS f BS

V V gI I
g g

V V V V V

  
= = = − =
    − −

           (3.2) 

 
เมื่อ  Vth คือแรงดันขีดเริ่มของทรานซิสเตอร์ (V)  
       Vth0 คือแรงดันขีดเริ่มของทรานซิสเตอร์เมื่อขาซอร์สต่อกับขาบอดี้ (V) 
      มีค่าเท่ากับ 

02 /si sub oxN C   (V)  
 Nsub คือความเขม้ข้นของสารเจือในฐานรอง (Substrate doping concentration) (cm-3) 
 f   คือแรงดันภายในฐานรอง (V) 
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รูปที่ 3.1 แสดงกราฟความสัมพันธ์ระหว่างกระแสเดรน (ID) ของทรานซิสเตอร์กับแรงดัน
ไบอัสที่ขาบอดี ้(VBS) โดยที่แรงดันที่ขาเกตมีค่าคงทีเ่ท่ากับ 0.5 โวลต์ รูปที่ 3.1 แสดงให้เห็นว่า ID มีค่า
เพ่ิมขึ้นเมื่อ VBS มีค่าเพ่ิมขึ้น ดังนั้นการไบอัสด้วยการเพ่ิมแรงดัน VBS สามารถท าให้แรงดันขีดเริ่ม
ลดลงได้ รูปที่ 3.2 แสดงกราฟความสัมพันธ์ระหว่างกระแส (ID) และกระแสที่ขาบอดี้ (IB) เมื่อ VBS

เพ่ิมขึ้น จากรูปเราจะเห็นได้ว่ากระแสรั่วที่ขาบอดี้ IB มีค่าเพ่ิมขึ้นมากเมื่อ VBS มากกว่า 0.6 โวลต์ 
ดังนั้นการออกแบบวงจรโดยใช้ขาบอดี้นี้ เราควรออกแบบให้แรงดัน VBS มีค่าน้อยกว่า 0.6 V  

 

VDD

VBS VGS

             
       (ก)                                                                        (ข) 

รูปที่ 3.1 (ก) ทรานซิสเตอร์ที่ป้อนไบอัสขาบอดี้ และ (ข) กระแสที่ขาเดรน (Id) กับแรงดันไบอัสที่ขา
บอดี ้(VBS) เมื่อแรงดันที่ขาเกต (VGS) เท่ากับ 0.5 โวลต ์

 

 
รูปที่ 3.2 กระแสที่ขาเดรน (ID) และกระแสที่ขาบอดี้ (IB) ต่อแรงดันไบอัสที่ขาบอดี้เมื่อ

ก าหนดแรงดันที่ขาเกต (VGS) เท่ากับ 0.5 โวลต์ 
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3.1.2 ทรำนซิสเตอร์แบบเกตเสมือนลอย (Quasi-floating gate transistor) 
รูปที่  3.3 แสดงสัญลักษณ์ของทรานซิสเตอร์แบบเกตเสมือนลอย จากรูปขาเกตของ

ทรานซิสเตอร์ต่อกับตัวเก็บประจุ CG ซึ่งท าหน้าที่ผ่านสัญญาณ Vin  ตัวต้านทานขนาดใหญ่ Rlarge ท า
หน้าที่ส่งผ่านแรงดันไบอัสให้กับขาเกต เมื่อพิจารณาสัญญาณ Vin ตัวเก็บประจุ CG และความต้านทาน 
Rlarge ท าหน้าที่เสมือนเป็นวงจรกรองความถี่สูงผ่านโดยที่ความถี่คัทออฟมีค่าเท่ากับ 1/2πCGRlarge 
เนื่องจาก Rlarge มีค่าสูงมากดังนั้นความถี่คัทออฟจึงมีค่าน้อย ตัวต้านทานขนาดใหญ่ (Rlarge) ดังกล่าว
สามารถสร้างได้จากทรานซิสเตอร์ MR ที่ท างานในโหมดคัทออฟดังแสดงในรูปที่ 3.3 ข) ด้วยเหตุผล
ดังกล่าวท าให้สัญญาณอินพุตที่มีความถี่ต่ ามากก็ยังคงสามารถเดินทางไปยังขาเกตของทรานซิสเตอร์
ได้ในขณะที่แรงดันดีซีที่ขาเกตของทรานซิสเตอร์ถูกก าหนดได้โดยมีค่าเท่ากับแรงดันไบอัส VBIAS   

สัญญาณแรงดันที่ขาเกต VG ที่ได้จากการส่งผ่านสัญญาณอินพุตผ่านตัวเก็บประจุ CG และตัว
เก็บประจุแฝงของทรานซิสเตอร์มีค่าดังนี้ 
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รูปที่ 3.3 ทรานซิสเตอร์แบบเกตเสมือนลอย (Quasi-floating gate transistor) 
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เมื่อ VG  คือสัญญาณแรงดันที่ขาเกตของทรานซิสเตอร์ (V) 
 CG   คือตัวเก็บประจุทางด้านอินพุต (F) 
 CGD คือตัวเก็บประจุแฝงระหว่างขาเกตและขาเดรนของทรานซิสเตอร์ (F) 
 CGB คือตัวเก็บประจุแฝงระหว่างขาเกตและขาบอดี้ของทรานซิสเตอร์ (F) 
 CGS คือตัวเก็บประจุแฝงระหว่างขาเกตและขาซอร์สของทรานซิสเตอร์ (F) 
 CT  คือ CG+CGD+CGB+CGS 
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3.2 วงเปรียบเทยีบสัญญำณโหมดกระแสที่น ำเสนอ 
 3.2.1 หลักกำรท ำงำนของวงจร 
 รูปที่ 3.4 แสดงโครงสร้างของวงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแส วงจรประกอบด้วยภาค
อินพุตซึ่งเป็นวงจรปรีแอมป์หรือวงจรขยายทรานอิมพิแดนซ์ (Differential Trans-Impedance 
Amplifier, DTIA) และภาคเอาต์พุตซึ่งเป็นวงจรเปรียบเทียบแรงดันแบบแลตช์ วงจรภาคปรีแอมป์ 
ทรานอิมพิแดนซ์ท าหน้าที่ขยายผลต่างระหว่างกระแสอินพุตและกระแสอ้างอิง ภาคแลตช์ท าหน้าที่
ขยายสัญญาณผลต่างต่อจากภาคปรีแอมป์ เพ่ือ ให้ ได้แรงดันเอาต์ พุต vout+ และ vout- วงจร
อินเวอร์เตอร์ท าหน้าที่ขยายสัญญาณอีกครั้งเพ่ือให้แรงดันเอาต์พุตที่ได้สวิงได้กว้างและขณะเดียวกันก็
ท าหน้าที่เป็นวงจรบัฟเฟอร์เมื่อต้องต่อกับโหลดในการประยุกต์ใช้งานจริง ข้อดีของโครงสร้างวงจร
เปรียบเทียบกระแสแบบนี้คือ 1) การประมวลสัญญาณเป็นแบบผลต่างท าให้ลดผลของสัญญาณ
รบกวนโหมดร่วม เช่นลดผลกระทบจากสัญญาณรบกวนจากแหล่งจ่ายไฟเลี้ยง 2) ภาคปรีแอมป์ท าให้
วงจรเปรียบเทียบมีแรงดันออฟเซ็ตที่ค่อนข้างน้อย 3) วงจรภาคปรีแอมป์และวงจรแลตช์ช่วยท าให้
วงจรสามารถตอบสนองได้อย่างรวดเร็วกล่าวคือ วงจรปรีแอมป์มีการตอบสนองอย่างรวดเร็วในช่วง
เริ่มต้นการท างานในขณะที่วงจรแล็ตช์มีผลการตอบสนองต่อสัญญาณค่อนข้างช้าในช่วงเริ่มต้นแต่จะ
เร็วขึ้นเมื่อแรงดันเพ่ิมขึ้น [20] 4) วงจรปรีแอมป์ท าหน้าที่ป้องกันสัญญาณรบกวนย้อนกลับ (Kick 
back noise) ที่เกิดจากสวิตช์ชิ่งของภาคเอาต์พุตแลตช์ 

 

DTIA
Latch 

comparator

C

D

iin

iref

Vcomp

Vcomp

CLK

vout+

vout-

Preamplifier input Output Buffer

 

รูปที่ 3.4 โครงสร้างวงจรเปรียบเทียบสัญญาณโหมดกระแส 
 

รูปที่ 3.5 แสดงวงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสท างานภายใต้แรงดันไฟเลี้ยงต่ าที่น าเสนอ 
วงจรประกอบด้วยภาคอินพุต (M1a(b)-M4a(b)) ซึ่งก็คือวงจรปรีแอมป์ทรานอิมพิแดนซ์ วงจรถูกพัฒนา
จากวงจรสะท้อนกระแสคลาส AB แบบ Bulk-driven (M1a(b) - M4a(b))  ท างานร่วมกับโหลดที่มีการ
ต่อป้อนกลับแบบบวก (M5a(b)-M8a(b)) ภาคเอาต์พุตคือวงจรแลตช์ (M9a(b)-M10a(b)) วงจรท างาน
ร่วมกับสัญญาณนาฬิกา Clk กล่าวคือ วงจรจะท าการเปรียบเทียบสัญญาณเมื่อ Clk เป็น low และ
เอาต์พุตจะถูกรีเซ็ตเม่ือ Clk เป็น High 
 

 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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C D

CLK
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VDD

VDD VDD

FBa
FBb

M9a M9b
M12

M13 M10a M10b

M11a M11b

M14

M15

C D

Clk Clk

vout-vout+

VDD

 

 (ข) 

VDD

Rlarge1, 3

Rlarge2, 4

VDD

MRG1

MRG2  

    (ค) 

รูปที่ 3.5 วงจรเปรียบเทียบสัญญาณโหมดกระแสที่น าเสนอ (ก) วงจรปรีแอมป์ทรานอิมพิแดนซ์ 

     (ข) วงจรเปรียบเทียบแรงดันแบบแลตช์ (ค) วงจรที่ใช้สร้างตัวต้านทานขนาดใหญ่  

  

เทคนิคขาเกตเสมือนแบบลอย (Quasi-floating gate) ถูกน ามาใช้งานเพ่ือการเชื่อมต่อ
สัญญาณขาเกตของ M1a(b) และ M3a(b) เข้ากับสัญญาณป้อนกลับที่โนด FB เพ่ือให้วงจรสามารถท างาน
ได้ดี (ดังจะกล่าวต่อไป) แรงดันไบอัสที่ขาเกตของพีมอสทรานซิสเตอร์ถูกก าหนดให้มีค่าเท่ากับ GND 
ในขณะที่แรงดันไบอัสที่ขาเกตของเอ็นมอสทรานซิสเตอร์ถูกก าหนดให้มีค่าเท่ากับ VDD ทรานซิสเตอร์
ท างานอยู่ในโหมดอ่ิมตัวตลอดเวลา ส่งผลให้วงจรสามารถท างานได้ดีภายใต้ไฟเลี้ยงต่ า เมื่อพิจารณา

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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วงจรสะท้อนกระแสคลาส AB แบบ Bulk-driven ทรานซิสเตอร์ M1a(b) และ M3a(b) ท าหน้าที่เป็น
วงจรสะท้อนกระแส ตัวเก็บประจุ C1-C4 ท าหน้าที่เชื่อมต่อการป้อนกลับสัญญาณแบบลบจากโนด FB 
จากภาคเอาต์พุตกลับไปยังที่โนดอินพุตเพ่ือลดความต้านทานเสมือนด้านอินพุตที่โนด A ส่งผลให้การ
สะท้อนกระแสเป็นไปได้อย่างสมบูรณ์ นอกจากนี้การป้อนกลับดังกล่าวยังช่วยเพ่ิมย่านการสวิงของ
สัญญาณโหมดร่วม (Common mode range; CMR) ที่โนดอินพุตของวงจรเปรียบเทียบสัญญาณอีก
ด้วย การไขว้สัญญาณของทรานซิสเตอร์ M5a กับ M5b และ M6a กับ M6b ท าให้เกิดการป้อนกลับ
สัญญาณแบบบวกเพ่ือเพ่ิมความต้านทานเสมือนที่โนด C และ D วงจรภาคอินพุตหรือวงจร ปรีแอมป์
นี้นอกจากท าหน้าที่ขยายสัญญาณและยังช่วยลด offset แล้ววงจรยังช่วยป้องกันสัญญาณรบกวนจ่าย
กลับ (kick back noise) จากวงจรภาคเอาต์พุตกลับไปยังภาคอินพุตของวงจรอีกด้วย 

ในการออกแบบอัตราขยายของวงจรภาคปรีแอมป์ เราจะต้องค านึงถึงสัญญาณกระแสอินพุต
น้อยที่สุด กับ offset ของภาคเอาต์พุตแลตช์ โดยเราต้องออกแบบให้วงจรมีอัตราขยายเพียงพอที่จะ
ขยายสัญญาณออกมาที่โนด C กับ D ให้มีค่ามากกว่า offset ของวงจรภาคเอาต์พุตแลตช์ ภาค
เอาต์พุตแลตช์ (M9a(b)-M10a(b))  ซึ่งรับสัญญาณผลต่างแรงดันจากวงจรปรีแอมป์ถูกป้อนเข้าที่ขาบอดี้
ของทรานซิสเตอร์ M9a และ M9b  M10a และ M10b ซึ่งต่อในลักษณะการป้อนกลับแบบบวกเพ่ือเพ่ิม
ความต้านทานที่โนดเอาต์พุต และแลตช์สัญญาณ 

 การท างานของวงจรเปรียบเทียบสัญญาณกระแสที่น าเสนอสามารถอธิบายได้ดังนี้  จากรูปที่ 
3.5 (ก) เมื่อ Clk เป็น low และมีกระแสอินพุต iin และกระแสอ้างอิง iref ถูกป้อนให้กับวงจรที่โนด A 
และ B กระแสจะถูกสะท้อนผ่านทรานซิสเตอร์ M1a และ M3a ไปยัง M2a และ M4a ตามล าดับ ใน
ขณะเดียวกันกระแส iref ไหลเข้าที่โนด B ก็ถูกสะท้อนผ่านทรานซิสเตอร์ M1b และ M3b ไปยัง M2b 
และ M4b ตามล าดับ ผลรวมของกระแสจากขาเดรนของทรานซิสเตอร์ M2a กับ M4a ถูกส่งไปยังโนด 
C ในขณะเดียวกันผลรวมของกระแสจากขาเดรนของทรานซิสเตอร์ M2b กับ M4b จะถูกส่งไปยังโนด 
D ถ้ากระแสไหลเข้าที่โนดไหนมากกว่าระหว่าง C กับ D จะท าให้แรงดันที่โนดนั้นเพ่ิมขึ้นมากกว่าอีก
โนด และอีกโนดมีแรงดันลดลงอันเป็นผลมาจากการป้อนกลับสัญญาณแบบบวกจาก M5a(b) - M6a(b) 

ผลต่างแรงดันระหว่างโนด C กับ D ถูกส่งไปยังขาบอดี้ของทรานซิสเตอร์ M9a และ M9b ตามล าดับใน
กรณีที่สัญญาณ clk เป็น low ทรานซิสเตอร์ M9a(b) และ M10a(b)  ท างานและถ้าแรงดันที่โนด C 
มากกว่า D โนด vout+ จะเป็น Low และ vout- จะเป็น High ซึ่ งเป็นผลมาจากการท างานของ
ทรานซิสเตอร์ M10a(b) ในกรณีที่  clk เป็น high vout+ และ vout- จะถูกรีเซ็ตให้มีค่าเป็น GND โดย
ทรานซิสเตอร์ M11a(b) 
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 3.2.2 กำรวิเครำะห์ควำมต้ำนทำนเสมือนด้ำนอินพุตวงจรเปรียบเทียบกระแส 
 วงจรเปรียบเทียบกระแสที่น าเสนอใช้เทคนิคการป้อนกลับสัญญาณแบบลบเพ่ือลดค่าความ
ต้านทานที่โนดอินพุต (Rin) ดังนั้นในการวิเคราะห์หา Rin เราจ าเป็นต้องวิเคราะห์หาอัตราขยายแรงดัน
ของวงจรภาคอินพุตจากโนด A ถึงโนด FBa(b) (AA-FB) ซึ่งสามารถท าได้โดยการวิเคราะห์หาอัตราการ
ขยายแรงดันจากโนด A ถึงโนด C (AA-C) ก่อน จากนั้นก็หาอัตราขยายแรงดันจากโนด C ไปโนด FBa(b) 
(AC-FB) และ AA-FB = AA-C x AC-FB 
  การหา AA-C ท าได้โดยการหาค่าทรานคอนดักแตนซ์ Gm,A-C และความต้านทานเสมือนที่โนด 
C และ D (RoC(D)) รูปที่ 3.6(ก) แสดงการหาค่า Gm,A-C โดยการป้อนแรงดันทดสอบที่อินพุต (vtin) ซึ่งมี
วงจรเสมือนสัญญาณขนาดเล็กแสดงในรูปที่ 3.6 (ข) Gm,A-C มีค่าเท่ากับอัตราส่วนระหว่าง itshort กับ 
vtin และมีค่าเท่ากับ 
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(ข) 

รูปที่ 3.6 (ก) การป้อนแรงดันทดสอบเพ่ือหาค่า Gm ของวงจรจากอินพุตโนด A ถึงโนด C  
   (ข) วงจรเสมือนสัญญาณขนาดเล็กของวงจรจากอินพุตโนด A ถึงโนด C 

 

, 1 ( ) 3 ( )m A C mb a b mb a bG g g− = +                                        (3.4) 
 

การวิเคราะห์หาค่าความต้านทานเสมือนของวงจรที่โนด C  (RoC(D)) สามารถท าได้โดย
วิเคราะห์วงจรเสมือนสัญญาณขนาดเล็กในรูปที่ 3.7 ซึ่งมีค่าเท่ากับอัตราส่วนระหว่าง vto และ itout 

และมีค่าเท่ากับ เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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รูปที่ 3.7 วงจรเสมือนสัญญาณขนาดเล็กเพ่ือหาค่าความต้านทานเสมือนของวรจรที่โนด C   

 

( )
1

( ) 2 ( ) 4 ( ) 7 ( ) 8 ( ) 5 ( ) 6 ( )/ / / /OC D o a b o a b mb a b mb a b mb a b mb a bR r r g g g g
−

= + − −                  (3.5) 
 

จากการวิเคราะห์ข้างต้น เราสามารถหาอัตราการขยายสัญญาณแรงดัน AA-C ได้เป็น 
 

, ( )A C m A C OC DA G R− −= −                                        (3.6) 
 

( )
1

1 ( ) 3 ( ) 2 ( ) 4 ( ) 7 ( ) 8 ( ) 5 ( ) 6 ( )( ) / / / /A C mb a b mb a b o a b o a b mb a b mb a b mb a b mb a bA g g r r g g g g
−

−
 = − + + − −
  

 (3.7) 

 
การหา AC-FB ท าได้ในลักษณะเดียวกันโดยการหาค่าทรานคอนดักแตนซ์ (Gm,C-FB) จากโนด 

C(D) ไปยังโนด VFBa(b) และความต้านทานเสมือนที่โนด VFB (RFB)  
รูปที่ 3.8 (ก) แสดงวงจรเสมือนสัญญาณขนาดเล็กเพ่ือใช้วิเคราะห์หา Gm,C-FB และ RFB  
 

M12

M13

C

VDD

+

+

-

-

C FBa

-

   
   

   
   

   
 +

gmb12vtin

gmb13vtin

vtin

vtin

ro12

ro13

itshort
FBa itshort

vtin

VDD

 

(ก)                                        (ข) 

     รูปที่ 3.8 (ก) การป้อนแรงดันทดสอบเพ่ือหาค่า Gm(C-FB)  
      (ข) วงจรเสมือนสัญญาณขนาดเล็กของวงจรจากอินพุตโนด C ถึงโนด FB 

 

, 12 13
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G g g
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− = = +                               (3.8) 
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ความต้านทาน RFB มีค่าเท่ากับ 

12 13/ /FB o oR r r=                                         (3.9) 
ดังนั้น 

,C FB m C FB FBA G R− −= −                                       (3.10) 
 

เมื่อท าการวิเคราะห์วงจรในรูปที่ 3.5(ก) Rin ของวงจรมีค่าเท่ากับ 
 

 
1 2
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1
in

mb a b mb a b m a b m a b A FB
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R
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g g g g A
C C

−

=
 
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                  (3.11) 

 
โดยที่ Ctotal คือ  ตัวเก็บประจุแฝงรวมที่ขาเกตของทรานซิสเตอร์ (C1(2)+CGD+CGB+CGS) 
 

3.2.3 กำรวิเครำะห์ผลกำรตอบสนองควำมถี่ของวงจรเปรียบเทียบกระแส 
รูปที่ 3.9 แสดงวงจรเสมือนสัญญาณขนาดเล็กของวงจรปรีแอมป์ทรานอิมพิแดนซ์โดยรวมผล

ของตัวเก็บประจุแฝงต่างๆ 
 ความสัมพันธ์ระหว่างผลต่างกระแสอินพุตและแรงดันที่โนด C-D มีค่าเท่ากับ 
 

( )( )C D DTIA in refv Z s i i− = −                                        (3.12) 
 
โดยที่ ZDTIA (s) คืออัตราขยายผลต่างทรานอิมพิแดนซ์จากโนดอินพุต A-B ไปยังโนด C-D เราสามารถ
หา ZDTIA(s) ได้จากการวิเคราะห์สัญญาณขนาดเล็กของวงจรในรูปที่ 3.9 และมีค่าเท่ากับ 
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      (3.13) 

 
โดยที่ ωp1 และ ωp2  มีค่าเท่ากับ 
 

( )1

( ) 2 (4 ) 7 (8 ) 5 (6 )
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p
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                       (3.14) 
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in T a bR C
 =                                                          (3.15) 
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และ   CT1(3)a คือผลรวมตัวเก็บประจแุฝงของ M1a และ M3a 
CT2(4)a คือผลรวมตัวเก็บประจแุฝงของ M2a และ M4a  

                 CT7(8)a คือผลรวมตัวเก็บประจแุฝงของ M7a และ M8a  
CT5(6)a คือผลรวมตัวเก็บประจแุฝงของ M5a และ M6a 

CT5(6)b คือผลรวมตัวเก็บประจแุฝงของ M5b และ M6b 
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 
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  

                             (3.16) 

 

7(8) 7(8) 7() 87(8 )2 2 2GB a Ba S a G aT DC C C C= + +                                                             (3.17) 
 

5 )5(6) (62a GDT aCC =                                                                                      (3.18) 
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           (3.19) 
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(3.20) 
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รูปที่ 3.9 วงจรเสมือนสัญญาณขนาดเล็กของวงจรปรีแอมป์ 
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3.2.4 กำรวิเครำะห์ผลตอบสนองทำงเวลำของวงจรภำคเอำต์พุตแลตช์ 
รูปที่ 3.10 (ก) แสดงวงจรภาคเอาต์พุตแลตช์ และรูปที่ 3.10 (ข) แสดงวงจรเสมือนเพ่ือใช้

วิเคราะห์การตอบสนองทางเวลา เราสามารถวิเคราะห์การตอบสนองทางเวลาของวงจรได้โดยแบ่ง
การวิเคราะห์ออกเป็น 2 ช่วง ช่วงแรก (t1) คือ ช่วงเวลาในการชาร์จประจุที่โนดเอาต์พุตทั้งสองด้าน 
(ดูรูป 3.11) (vout+(-)) จนมีแรงดันเพียงพอให้ M10a(b) ท างานซึ่งมีค่าประมาณเท่ากับแรงดันอ่ิมตัว 
(Vdsat) ของทรานซิสเตอร์ M10a(b)  

ดังนั้นช่วงเวลา t1 มีค่าประมาณเท่ากับ 
 

1

9 ( )

dsatTout

D a b

V
t
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C
                                                               (3.21) 

 

โดยที่ CTout คือตัวเก็บประจุแฝงรวมที่โนด vout+(-) และ ID,M9a(b) คือกระแสของ M9a(b)  
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                (ก)                                                (ข) 
รูปที่ 3.10 ก) วงจรภาคเอาต์พุตแลตช์ ข) วงจรเสมือนสัญญาณขนาดเล็กของวงจรแลตช์ 

 

 
รูปที่ 3.11 ผลตอบสนองทางเวลาของวงจรแลตช์ 
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10 ( ) ( ) ( ) 11 ( )10 9  DB a b BS aTout GD a bb GD a bC C C C C= + + +                               (3.22) 
 

( )
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9 ( ) 9 ( ) 0 9 ( )2 2
2

D a b GS a b th f BS a b f

W
I K V V V

L
  − −  − +              (3.23) 

 

 ภายในช่วงเวลา t1 นี้การป้อนกลับแบบบวกท างานได้น้อยมาก เนื่องจาก M10a(b) ยังคง
ท างานในโหมดเชิงเส้น (Linear region) ช่วงที่สอง (tlatch) คือ ช่วงเวลาที่การป้อนกลับแบบบวก
เริ่มท างาน (ดูรูป 3.11) จนแรงดันเพ่ิมขึ้นจาก Vdsat เป็น VDD/2 ซึ่งเราสามารถวิเคราะห์วงจรเสมือน
ดังแสดงในรูปที ่3.10(ข) กล่าวคือ 
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− + + + =                          (3.24) 

 
โดยที่ vout- = -vout+ ดังนั้น 
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จากสมการที่ 3.24-3.25 และเวลาที่ใช้เพื่อให้แรงดันเอาต์พุตเปลี่ยนจาก v1 ไปเป็น v2 (∆t) 

มีค่าเท่ากับ  
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                            (3.26) 

 
เนื่องจาก gmb10a(b)ro10a(b) >> 1 ดังนั้น เราสามารถประมาณได้ว่า 
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เมื่อแทน v1 และ v2 ในสมการที่ 3.27 ด้วย Vdsat และ 0.5VDD เราได ้
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ค่าหน่วงเวลา t1+tlatch หรือ Propagation Delay ขาขึ้น (tPLH) ดังแสดงสมการที่ 3.26 และ 
3.28 แสดงให้เห็นว่า tPLH แปรผกผันกับขนาดผลต่างของแรงดันระหว่างโนด C-D ในรูปที่ 3.10(ก)    

Propagation Delay ขาลง (tPHL) คือช่วงเวลา treset ในรูปที่ 3.12 แรงดัน vout+(-) ใช้ในการ
ลดแรงดันลงถึง VDD/2 หลังจากสัญญาณ Clk เปลี่ยนจาก Low เป็น High ช่วงเวลา treset แปรผันตาม
ค่าคงที่ทางเวลา (τ) ที่เกิดจากตัวต้านทาน Rdson11a(b) ของทรานซิสเตอร์ M11a(b) กับตัวเก็บประจุแฝง
รวมที่โนด vout+(-)  

 

11 ( )dson a b outR C =                                                           (3.29) 
 

เมื่อ Rdson11a(b)  มีค่าเท่ากับ 
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รูปที่ 3.12 ผลตอบสนองทางเวลาของวงจรแลตช์ช่วงรีเซ็ต 

 

3.2.5 กำรวิเครำะห์ออฟเซ็ต 
ความคลาดเคลื่อนของแรงดันขีดเริ่ม และความคลาดเคลื่อนขนาดของทรานซิสเตอร์ที่เกิด

จากกระบวนการผลิต ส่งผลให้วงจรเกิดออฟเซ็ตขึ้น ลักษณะเช่นนี้ส่งผลให้แรงดันที่โนดเอาต์พุตของ
ภาคปรีแอมป์ (VC-D) และเอาต์พุตของวงจรแลตช์ (VOUT) มีค่าไม่เท่ากับศูนย์แม้ว่ากระแสอินพุตที่ป้อน
ให้กับวงจรมีค่าเท่ากับศูนย์ 

ผลรวมออฟเซ็ตของวงจรเปรียบเทียบสัญญาณแบบปรีแอมป์แลตช์มีค่าเท่ากับ [28] 
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รูปที ่3.13 วงจรเปรียบเทียบกระแส และออฟเซ็ต 

 
โดยที่ IOS คือกระแสออฟเซ็ตของ DTIA, ZDTIA คือ อัตราขยายทรานอิมพิแดนซ์ ของปรีแอมป์และมีค่า
ดังแสดงในสมการที่ (3.13) และ VOS คือ แรงดันออฟเซ็ตที่เกิดจากวงจรภาคเอาต์พุตแลตช์ 

สมการที่ 3.30 แสดงให้เห็นอัตราขยายทรานอิมพิแดนซ์ ZDTIA ช่วยลดออฟเซ็ตที่เกิดจากภาค
เอาต์พุตแลตช์ และสามารถประมาณได้ว่าออฟเซ็ตรวมที่เหลืออยู่ของวงจรจะมีค่าใกล้เคียงกับออฟ
เซ็ต (IOS) ที่เกิดขึ้นในวงจากภาคอินพุตปรีแอมป์  
 แรงดันออฟเซ็ตที่โนด C-D (VOS,C-D) ของวงจรปรีแอมป์ในรูปที่ 3.5(ก) มีค่าประมาณเท่ากับ 
 

,OS C D OS DTIAV I Z− =                                      (3.31) 
 

เราสามารถประมาณค่า IOS ได้จากการวิเคราะห์ความคลาดเคลื่อนในวงจรสะท้อนกระแส 
(M1a(b) - M4a(b) โดยปกติในการออกแบบภาคปรีแอมป์ เราจะออกแบบให้ขนาดของ M1a(b),3a(b) และ
M2a(b),4a(b) มีค่าเท่ากัน หากก าหนดให้ ∆K= µCox∆W/2L และ ∆VT คือความคลาดเคลื่อนของคู่
ทรานซิสเตอร์ที่สร้างวงจรสะท้อนกระแส เราจะได้ว่าความคลาดเคลื่อนของการสะท้อนกระแสมี
ค่าประมาณดังนี ้
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เมื่อจัดรูปสมการที่ 3.33 เราได้ว่า 
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หรือกระแสออฟเซ็ตมีค่าเท่ากับ 
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เราพบว่าการเพ่ิมขนาดของทรานซิสเตอร์ผ่านทางตัวแปร K ในภาคอินพุตสามารถช่วยลด

ออฟเซ็ตของวงจรได้ อย่างไรก็ตามการเพ่ิมขนาดของทรานซิสเตอร์มีผลท าให้การตอบสนองของวงจร
ช้าลงเนื่องจากตัวเก็บประจุแฝงของทรานซิสเตอร์ที่เพ่ิมขึ้น นอกจากนี้การเพ่ิมแรงดัน VGS -VT  ก็ช่วย
ลดผลออฟเซ็ตจากความคลาดเคลื่อนแรงดันขีดเริ่ม ∆VT ได้ด้วย 
 จากการวิเคราะห์ความสัมพันธ์ระหว่างอินพุตและเอาต์พุตของวงจร วงจรขยายสัญญาณผ่าน
วงจรสองภาคด้วยกันคือ ภาคปรีแอมป์ทรานอิมพิแดนซ์ ZDTIA และภาคเอาต์พุตแลตช์ ในการ
ออกแบบวงจรภาคปรีแอมป์นั้นเราต้องพิจารณาอัตราขยาย ความเร็วของวงจร และออฟเซ็ตไป
พร้อมๆกัน จากสมการที่ 3.13 แสดงให้เห็นว่าอัตราขยายทรานอิมพิแดนซ์มีค่าเท่ากับความต้าน
เสมือนของวงจรที่โนด C, D ในขณะเดียวกัน ค่าความต้านทานเสมือนก็มีผลต่อการตอบสนองทาง
เวลาของวงจร ดังนั้นอัตราขยายภาคทรานอิมพิแดนซ์ควรออกแบบให้เหมาะสมไม่ควรมีค่ามาก
จนเกินไป และอัตราขยายยังคงสามารถขยายผลต่างระหว่างกระแสอินพุตและกระแสอ้างอิงเป็น
แรงดันที่โนด C, D เพียงพอส าหรับภาคเอาต์พุตแลตช์ตอบสนองได้เร็วพอส าหรับการประยุกต์ซึ่ง
ประมาณได้จากสมการที่ 3.28 ขนาดของทรานซิสเตอร์ที่ภาคอินพุตควรออกแบบให้เหมาะสมโดย
ต้องไม่เล็กเกินไปโดยมุ่งเน้นแต่ความเร็ว ทั้งนี้ก็เพ่ือลดผลกระทบของออฟเซ็ตด้วย 

 

3.2.6 ผลจ ำลองกำรท ำงำนของวงจรเปรียบเทียบกระแส 
 เพ่ือตรวจสอบการท างานของวงจร วิทยานิพนธ์ฉบับนี้ได้ท าการจ าลองการท างานของวงจรที่
ได้น าเสนอโดยใช้โปรแกรม OrCAD Capture PSPICE และใช้เทคโนโลยีมอสทรานซิสเตอร์ที่มีขนาด 
0.18 ไมโครเมตร วงจรท างานภายใต้แหล่งจ่ายไฟเลี้ยงเท่ากับ 0.5 โวลต์ วงจรถูกออกแบบให้ระดับ
แรงดันที่โนดอินพุตมีค่าประมาณเท่ากับ 0.25 โวลต์ ขนาดของมอสทรานซิสเตอร์ถูกแสดงไว้ในตาราง
ที่ 3.1 ขนาดของทรานซิสเตอร์ M1a(b) – M4a(b) ถูกออกแบบโดยค านึงถึงค่าความต้านทานขาเข้าของ
วงจรและการสวิงของกระแสอินพุตเป็นหลัก การเพ่ิมขนาดทรานซิสเตอร์ท าให้ทรานคอนดักแตนซ์
สูงขึ้น และค่าความต้านทานที่โนดอินพุตมีค่าลดลงแต่พลังงานสูญเสียของวงจรก็จะสูงขึ้น ขนาดของ
ทรานซิสเตอร์ M5a(b) – M8a(b)  ถูกออกแบบให้มีขนาดเล็กเพ่ือลดผลกระทบจากค่าตัวเก็บประจุแฝง  
วงจรถูกออกแบบให้มีแรงดันไบอัสที่โนด C และ D ประมาณกึ่งกลางของแหล่งจ่ายแรงดันไฟเลี้ยง 
ขนาดของ M7a(b)- M8a(b) ต้องมีขนาดใหญ่กว่า M5a(b) – M6a(b) เพ่ือป้องกันการแลตช์แรงดันที่โนด C-D 
อันเป็นผลจากการป้อนกลับแบบบวก ขนาดของทรานซิสเตอร์ M9-M14 ถูกออกแบบให้มีขนาดเล็ก
เพ่ือลดผลจากตัวเก็บประจุแฝงแต่ในขณะเดียวกันก็ต้องมีขนาดใหญ่เพียงพอเพ่ือให้วงจรสามารถ
ตอบสนองได้อย่างรวดเร็ว 
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ตำรำงท่ี 3.1 ขนาดของทรานซิสเตอร์ของวงจรเปรียบเทียบกระแส 
ทรานซิสเตอร์ ขนาด W/L (µm) ทรานซิสเตอร์ ขนาด W/L (µm) 

M1a,b ,M2a,b 7.2/0.36 M12, M14 2.16/0.36 
M3a,b ,M4a,b 3.42/0.36 M13, M14 0.72/0.36 

M7a,b 2.34/0.36 M10a,b 7.2/0.18 
M8a,b 0.72/0.36 M9a,b, M11a,b 10.8/0.36 
M5a,b 1.08/0.36 MRG1, MRG2 0.27/1.08 
M6a,b 0.36/0.36 MCG 1.5/1.5 

 
 รูปที่ 3.14 และ 3.15 แสดงผลการตอบสนองทางเวลาของวงจรเปรียบเทียบกระแสที่
ออกแบบ โดยเส้นทึบแสดงกระแสอินพุตผลต่างและเส้นประเป็นแรงดันเอาต์พุต (vout) เมื่อป้อน
กระแสอินพุตเป็นสัญญาณสี่เหลี่ยมที่ความถ่ีเท่ากับ  25 MHz จากรูปสัญญาณเอาต์พุตสามารถสวิงได้
กว้าง รูปที่  3.14 แสดงผลตอบสนองเมื่อป้อนกระแสอินพุตเท่ากับ  50 nA มีค่าหน่วงเวลา
(Propagation delay) เท่ากับ 2.32 ns และรูปที่ 3.15 แสดงผลตอบสนองเมื่อป้อนกระแสอินพุต
เท่ากับ 10 µA และมีค่าหน่วงเวลาเท่ากับ 1.54 ns  
 รูปที่ 3.16 แสดงค่าหน่วงเวลาเมื่อกระแสอินพุตผลต่างมีค่าต่างๆ กันจาก 20 nA ถึง 10 uA 
สังเกตว่าค่าหน่วงเวลาของวงจรมีค่าลดลงเมื่อกระแสอินพุตผลต่างมีค่าสูงขึ้น ทั้งนี้ก็เพราะที่กระแส
อินพุตที่สูงขึ้นท าให้ผลต่างแรงดันระหว่างโนด C-D มีค่ามากส่งผลให้วงจรภาคเอาต์พุตแลตช์
ก าหนดค่าเอาต์พุตได้เร็ว 
 รูปที่ 3.17 แสดงค่าความไว (Sensitivity) ของวงจรที่ออกแบบโดยป้อนสัญญาณกระแส
อินพุตสามเหลี่ยมขนาด  0.1 µA ที่ความถี่เท่ากับ 12.5 MHz เส้นทึบแสดงสัญญาณกระแสอินพุต
และแรงดันเอาต์พุตถูกแทนด้วยเส้นประ ค่าความไวของวงจรเปรียบเทียบกระแสมีค่าเท่ากับ 19.8 nA 
ค่าความไวขึ้นอยู่กับอัตราขยายทรานอิมพิแดนซ์จากโนดอินพุตถึงโนด C-D การเพ่ิมอัตราขยายส่งผล
กระทบต่อการตอบสนองของวงจร ในทางปฏิบัติเราจ าเป็นต้องออกแบบวงจรให้เหมาะสมส าหรับการ
ประยุกต์ใช้งานโดยพิจารณาความไวและค่าหน่วงเวลา  
 รูปที่ 3.18 แสดงก าลังงานสูญเสียเมื่อป้อนกระแสอินพุตผลต่างระหว่าง 20 nA ถึง 10 uA 
ก าลังงานสูญเสียของวงจรเปรียบเทียบกระแสมีค่าประมาณเท่ากับ 36.76 uW ที่กระแสอินพุต 10 
uA  รูปที่ 3.19 แสดงความต้านทานด้านอินพุตของวงจรเปรียบเทียบกระแสที่ความถี่ต่างๆ กัน เมื่อ
กระแสอินพุตผลต่างมีค่าตั้งแต่ −10 µA ถึง 10 µA ค่าความต้านทานด้านอินพุตที่มากที่สุดมี
ค่าประมาณเท่ากับ 2.7 กิโลโอห์ม ค่าความต้านทานด้านอินพุตสามารถลดได้โดยการเพ่ิมขนาดของ
ทรานซิสเตอร์ด้านอินพุต ในทางปฏิบัติ เราควรออกแบบขนาดของทรานซิสเตอร์ด้านอินพุตให้
เหมาะสม โดยที่ค านึงถึงค่าสูงสุดของกระแสอินพุตส าหรับการประยุกต์ใช้งาน 
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 รูปที่ 3.20 แสดงการแจกแจงความถี่ของกระแสอินพุตออฟเซ็ตที่ได้จากการจ าลองการ
ท างานแบบ Monte carlo เพ่ือดูผลกระทบจากความคลาดเคลื่อนที่เกิดจากกระบวนการผลิต เรา
พบว่ากระแสอินพุตออฟเซ็ตมีค่าเท่ากับ 20.05nA (ที่ 3𝜎) 

ในการออกแบบวงจร ทรานซิสเตอร์ที่โนดอินพุตควรถูกออกแบบให้มีขนาดค่อนข้างใหญ่ทั้งนี้
ก็เพ่ือลดผลจากความผิดพลาดของการสะท้อนกระแสและออฟเซ็ตที่เกิดจากความไม่สมพงษ์ของ
ทรานซิสเตอร์ เราได้จ าลองการท างานของวงจรเพ่ือดูผลกระทบจากความคลาดเคลื่อนจาก
กระบวนการผลิตโดยให้ความกว้างและความยาวของทรานซิสเตอร์มีความคลาดเคลื่อนเท่ากับ 25% 
(±0.05um) และ 10% (±0.018um) ของเทคโนโลยีการผลิตทรานซิสเตอร์ตามล าดับและพบว่า
กระแสอินพุตออฟเซ็ตมีค่าเท่ากับ 17.67nA  
 รูปที่ 3.21 แสดงการท างานของวงจรเปรียบเทียบกระแสร่วมกับสัญญาณนาฬิกาที่ความถี่     
125 MHz และกระแสอินพุตผลต่างมีค่าเท่ากับ  50 nA รูปแสดงกระแสอินพุตผลต่าง แรงดัน
เอาต์พุตด้านบวก แรงดันเอาต์พุตด้านลบ และสัญญาณนาฬิกา โดยเรียงตามล าดับจากบนลงล่าง
ตามล าดับ 
 ตารางที่ 3.2 แสดงการเปรียบเทียบคุณสมบัติของวงจรเปรียบเทียบกระแสที่น าเสนอกับวงจร
เปรียบเทียบกระแสก่อนหน้านี้ วงจรใช้แรงดันไฟเลี้ยงต่ ากว่าวงจรที่น าเสนอก่อนหน้า และมีพลังงาน
สูญเสียและค่าพลังงานสูญเสียต่อค่าหน่วงเวลา (Power Delay Product, PDJ) ต่ า อย่างไรก็ตาม
วงจรที่น าเสนอมีค่าหน่วงเวลาที่ค่อนข้างมากเนื่องจากการไบอัสกระแส และแรงดันไฟเลี้ยงมีค่าต่ า 
 ตารางที่ 3.3 แสดงค่าความต้านทานเสมือนด้านอินพุตเมื่อมีกระแสอินพุตผลต่างเท่ากับ 0.1 
µA และค่าหน่วงเวลา เมื่อใช้กระบวนการผลิตที่ต่างกัน จากตารางแสดงให้เห็นว่าวงจรยังสามารถ
ท างานได้ที่กระบวนการผลิตต่างๆ โดยที่ค่าความต้านทานอินพุตมีค่าเปลี่ยนแปลงอยู่ระหว่าง 1.5 ถึง 
2.47 กิโลโอห์ม และค่าหน่วงเวลาที่เปลี่ยนแปลงอยู่ระหว่าง 1.47 nS ถึง 2.66 nS   
 ตารางที่ 3.4 แสดงคุณสมบัติโดยรวมของวงจรเปรียบเทียบกระแสที่น าเสนอที่ได้จากการ
จ าลองการท างานผ่านโปรแกรม OrCAD Capture PSPICE 
  

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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รูปที่ 3.14 ผลตอบสนองทางเวลาของวงจรเปรียบเทียบกระแสเมื่อป้อนอินพุตขนาด  50 nA 

ที่ความถ่ี 25 MHz  
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รูปที่ 3.15 ผลตอบสนองทางเวลาของวงจรเปรียบเทียบกระแสเมื่อป้อนอินพุตขนาด  10 µA 

ที่ความถ่ี 25 MHz 
 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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รูปที่ 3.16 ค่าหน่วงเวลาเฉลี่ยเมื่อป้อนกระแสอินพุตจาก 20nA ถึง 10 uA 

   

 
รูปที่ 3.17 ความไวของวงจรเปรียบเทียบกระแส  
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รูปที่ 3.18 ก าลังงานสูญเสียเมื่อป้อนกระแสอินพุตผลต่างระหว่าง 20 nA ถึง 10 µA 

 

 
 รูปที่ 3.19 ค่าความต้านทานด้านอินพุตของวงจรเปรียบเทียบกระแสที่ความถี่ต่างๆ กัน  

 

2D Graph 1

-10 -8 -6 -4 -2 0 2 4 6 8 10

0

1

2

3

4

5

@25MHz 

@100MHz 

@150MHz 

@250MHz 

@500MHz 

Input current (uA)

In
p
u

t 
im

p
e
d

a
n
c
e
 (

k
 o

h
m

)

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆ ทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



39 
 

 
รูปที่ 3.20 การแจกแจงความถี่ (Histogram) ของกระแสอินพุตออฟเซ็ต  

 

 
รูปที่ 3.21 กราฟความสัมพันธ์ระหว่างกระแสอินพุตผลต่าง แรงดันเอาต์พุต และ Clk (125MHz) 
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เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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ตำรำงท่ี 3.2 การเปรียบเทียบคุณสมบัติของวงจรเปรียบเทียบกระแส 

Ref. 
[2] [3] [5] [21] [7] 

This work 
1992 1992 2000 2012 2014 

Power supply 
5 5 3 3 1.8 0.5 

(Volt) 

Power (Watt) 930u 1.4m 0.53m 1.8m 697u 36.76u 

Propagation 
delay time 
(1 µA input) 

4 3 1.2 1.6 0.95 1.85 

Power Delay 
Product (J) 

3.72x10-12 4.2x10-12 6.36x10-13 2.88x10-13 6.62x10-13 6.8x10-14 

Process(um) NA 1.6 1.2 0.18 0.18 0.18 

 
ตำรำงท่ี 3.3 การเปลี่ยนแปลงความต้านทานเสมือนด้านอินพุตและค่าหน่วงเวลาต่อกระบวนการผลิต 

Process corner 
Input 

 resistance 
Propagation  
delay time  

TT 2.4 kΩ 2.15 ns 
FF 1.5 kΩ 1.47 ns 
SS 3.9 kΩ 3.3 ns 
FS 2.44 kΩ 2.14 ns 
SF 2.47 kΩ 2.66 ns 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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ตำรำงท่ี 3.4 คุณสมบัติของวงจรเปรียบเทียบกระแสที่น าเสนอและผลการจ าลองการท างาน 
Process technology 0.18 µm CMOS 

Supply voltage Single supply 0.5V 
Propagation delay time (0.1 µA input) 2.15 ns 

Average power consumption (10uA input) 36.73 µw 
Power delay production (0.1 µA input) 0.068 pJ 

Input resistance 2.7 kΩ 
Transimpedance gain (front-end) 81 dB 

Bandwidth (front-end) 125 MHz 
Sensitivity 19.8 nA 

Input offset current (3𝜎) 20.05 nA 
Total integrated noise  22.3 nA 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆ ทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



42 
 

3.3 วงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส 
 วงจรอินทิเกรเตอร์แบบไม่สูญเสียเป็นวงจรหลักวงจรหนึ่งที่ถูกใช้ในการออกแบบวงจรกรอง
ความถี่แบบแอคทีฟ (Active filter) กันอย่างแพร่หลาย วงจรกรองความถี่เป็นวงจรที่มีความส าคัญ
มากในการประยุกต์ใช้งาน เช่น การประมวลผลสัญญาณเสียงและภาพ ระบบการวัด เครื่องมือวัด 
ระบบการอ่านแถบแม่เหล็กและระบบการสื่อสารโทรคมนาคม หัวข้อนี้น าเสนอวงจรอินทิเกรเตอร์
โหมดกระแสแบบผลต่างที่สามารถท างานภายใต้แรงดันไฟเลี้ยง 0.5 โวลต์ 
 

3.3.1 หลักกำรท ำงำนของวงจร 
รูปที่ 3.22 (ก) แสดงฟังก์ชันในอุดมคติของวงจรอินทิเกรเตอร์แบบไม่สูญเสียในโหมดกระแส 

รูปที่ 3.22 (ข) แสดงวงจรเสมือนที่ถูกน ามาใช้ในการออกแบบวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสกัน
อย่างแพร่หลาย โครงสร้างนี้มีการชดเชยการสูญเสียของวงจรท าให้ฟังก์ชันถ่ายโอนระหว่างกระแส
เอาต์พุตต่อกระแสอินพุตมีค่าใกล้เคียงกับการอินทิเกรเตอร์ในอุคมคติ 

วงจรอินทิเกรเตอร์กระแสที่น าเสนอ ออกแบบโดยใช้โครงสร้างในรูป 3.21 (ข) และเทคนิค
การไบอัสทรานซิสเตอร์ขาบอดี้และแบบเกตเสมือนลอยเพ่ือให้วงจรสามารถท างานได้ภายใต้ไฟเลี้ยง
ต่ า 

1/gm

C

vin

iin

gmvingmvin

A
s

iin
iout

iout

iout

 
  (ก)                                          (ข) 

รูปที่ 3.22 (ก) ฟังก์ชันในอุดมคติของอินทิเกรเตอร์กระแส 
     (ข) โครงสร้างวงจรอินทิเกรเตอร์กระแส  

  
 เมื่อท าการวิเคราะห์กระแสที่โนด vin และโนดเอาต์พุต เราได้  
 

                                    
1/ 1/

in in
in out

m

v v
i i

g sC
+ = +                                  (3.36) 

 
 จัดรูปสมการข้างต้นท าให้ได้สมการความสัมพันธ์ระหว่างกระแสเอาต์พุตกับอินพุตเป็น 

 

o m

in

i g

i sC
=                                              (3.37) 

โดยที่ A ในรูปที่ 3.22(ก) มีค่าเท่ากับ gm/C  
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 รูปที่ 3.23 แสดงวงจรอินทิเกรเตอร์กระแสผลต่างแบบไม่สูญเสีย วงจรมีการป้อนสัญญาณ
อินพุต 2 อินพุต (iin+, iin-) โดยอินพุตทั้งสองกลับเฟสกัน 180 องศา ที่โนด A และโนด B ตามล าดับ 
วงจรมีการป้อนกลับแบบบวกที่โนดอินพุตเพ่ือชดเชยการสูญเสีย วงจรถูกสร้างขึ้นจากวงจรสะท้อน
กระแสแบบไบอัสขาบอดี้และขาเกตเสมือนแบบลอยต่อร่วมกับตัวเก็บประจุ 2 ชุด ประกอบด้วย
ทรานซิสเตอร์ M1a(b)-M4a(b) และตัวเก็บประจุ Cint1(2) ทรานซิสเตอร์ M2a และ M4a ท าหน้าที่สะท้อน
กระแสจากเอาต์พุตด้านบวกไปยังโนดอินพุตด้านลบเพ่ือชดเชยการสูญเสียที่โนด B ในทางตรงกันข้าม 

M2b และ M4b ท าหน้าที่สะท้อนกระแสจากเอาต์พุตด้านลบไปยังโนดอินพุตด้านบวกเพ่ือชดเชยการ
สูญเสียที่โนด A ทรานซิสเตอร์ M5a(b)-M6a(b) ท าหน้าที่สะท้อนกระแสเอาต์พุตของวงจร วงจรถูก
ออกแบบให้ขนาดของทรานซิสเตอร์ M1a(b)  M2a(b)  M5a(b) มีขนาดเท่ากัน และ M3a(b)  M4a(b)  M6a(b) มี
ขนาดเท่ากัน ในกรณีที่ยังไม่น าผลของตัวเป็นประจุแฝงและค่าความน าไฟฟ้าด้านเอาต์พุตของ
ทรานซิสเตอร์มาคิด กระแสเอาต์พุตผลต่างของวงจรมีค่าเท่ากับ  

 

                                         ( )
( ) int1(2)

1
out out in in

inA B

i i i i
sR C

+ − + −− = −                      (3.38)   

 
โดยที่ RinA(B) มีค่าประมาณเท่ากับ 
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โดยที่ Ctotal คือ  ตัวเก็บประจุแฝงรวมที่ขาเกตของทรานซิสเตอร์ (C1(2),a(b)+CGD+CGB+CGS) 
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รูปที่ 3.23 วงจรอินทิเกรเตอร์แบบขยายผลต่าง       
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3.3.2 กำรวิเครำะห์วงจร 
การวิเคราะห์วงจรสามารถท าได้โดยการพิจารณาสัญญาณอินพุต 2 โหมด คือ กรณีท่ีอินพุต

เป็นสัญญาณโหมดผลต่างและอินพุตเป็นสัญญาณโหมดร่วม  
 3.3.2.1 ฟังก์ชันกำรถ่ำยโอนในโหมดขยำยผลต่ำง (Differential mode response) 

รูปที่ 3.24 แสดงวงจรเสมือนสัญญาณขนาดเล็กของวงจรอินทิเกรเตอร์ที่พิจารณาผลของตัว
เก็บประจุแฝง และความน าไฟฟ้าด้านขาออกของทรานซิสเตอร์  

 

A B
iin

ifb
ifb

iout

gmA(B)vA gmA(B)vBCint1(2) CA(B) goC’(D’) Cint1(2)CA(B)gmC’(D’)vA gmC(D)vBgoC(D)

iin

goC(D)gmC(D)vA gmC’(D’)vBgoC’(D’)

ioutC DC’ D’

 

รูปที่ 3.24 วงจรเสมือนสัญญาณขนาดเล็กของวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดผลต่าง  
 
โดยที่  

( ) 3 ( ),4 ( ) 3 ( ),4 ( ) 1 ( ),2 ( ),5 ( ) 1 ( ),2 ( ),5 ( ) 1 ( )A B DS a b a b GS a b a b BS a b a b a b GS a b a b a b DS a bC C C C C C= + + + +

 
1 ( ) 3 ( )

( ) 1 ( ) 1 ( ) 3 ( )

a b a b

mA B mb a b m a b m a b

total total

C C
g g g g

C C
= + +     

                
1 ( ) 2 ( )

( ) 2 ( ) 2 ( ) 4 ( )

a b a b

mC D mb a b m a b m a b

total total

C C
g g g g

C C
  = + +  

 
1 ( ) 2 ( )

( ) 5 ( ) 6 ( ) 5 ( )

a b a b

mC D mb a b m a b m a b

total total

C C
g g g g

C C
= + +  

 

( ) 4 ( ) 2 ( )oC D o a b o a bg g g  = +  
 

( ) 5 ( ) 6 ( )oC D o a b o a bg g g= +  
 
 จากรูปที่ 3.24 เราสามารถวิเคราะห์ฟังก์ชันการถ่ายโอนโหมดผลต่างได้โดยการป้อนกระแส 
iin ดังแสดงในรูป เมื่อใช้กฎทางด้านกระแสไฟฟ้า (Kirchhoff's Current Law, KCL) ที่โนดอินพุต A 
และ B โดยที่ละเลยค่าความน าไฟฟ้าด้านขาออกของทรานซิสเตอร์ และตัวเก็บประจุแฝงของ
ทรานซิสเตอร์ เราจะได้กระแสเอาต์พุตมีค่าเท่ากับ   
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( )

( ) int1(2)

1
( )in out mC D out

mA B

i i g i
g sC

 
+ = 

 + 

                           (3.40)   

 

( ) int1(2)

( )

( )
mC D

in out out

mA B

g sC
i i i

g

 +
+ =  

 
 

                                     (3.41)   

 
ในกรณีที่ M1a(b) และ M2a(b) มีขนาดเท่ากัน และ M3a(b) และ M4a(b) มีขนาดเท่ากัน เราได้ว่า 

gmC(D) มีค่าเท่ากับ gmA(B) ท าให้ได้สมการความสมพันธ์ระหว่างกระแสเอาต์พุตกับอินพุตเป็น 
 

int1(2)

( )

( ) 1in out out

mA B

sC
i i i

g

 
+ = + 

 
 

                                     (3.42)   

 
( )

int1(2)

mA Bout

in

gi

i sC
=                                                 (3.43)   

 
สมการที่ 3.43 แสดงให้เห็นว่าถ้าละเลยค่าความน าไฟฟ้าด้านขาออกของทรานซิสเตอร์ และ

ผลกระทบจากตัวเก็บประจุแฝงของทรานซิสเตอร์ ฟังก์ชันการถ่ายโอนจะอยู่ในรูปแบบวงจรอินทิเกร
เตอร์แบบไม่สูญเสีย (Lossless integrator) 

อย่างไรก็ตาม หากพิจารณารูปที่ 3.24 อีกครั้งและรวมผลกระทบของวงจรที่เกิดจากค่าความ
น าไฟฟ้าด้านขาออก และตัวเก็บประจุแฝงในแต่ละโนดของวงจร เราจะได้ว่ากระแสอินพุตมีค่าเท่ากับ   

 
   ( ) int1(2) ( ) '( ') '( ')[ ]in mA B A A A B A oC D mC D Bi g v v s C C v g g v= + + + +                (3.44)   

 
เนื่องจาก iin ไหลเข้าโนด A และ iin ไหลออกจากโนด B ท าให้แรงดันที่โนด A (vA) เพ่ิมขึ้น 

ขณะที่แรงดันที่โนด B (vB) ลดลง โดยที่ vA = - vB ดังนั้นเราสามารถเขียนสมการกระแสอินพุตใหม่ได้
เป็น 
 

( )( ) int1(2) ( ) '( ') '( ')[ ]in A mA B A B oC D mC Di v g s C C g g= + + + −                        (3.45)   
 

กระแสเอาต์พุตมีค่าเท่ากับ 
 

( )out mC D Ai g v=                                       (3.46)   
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เนื่องจาก gmC(D) มีค่าท่ากับ gmA(B) ท าให้ได้สมการความสัมพันธ์ระหว่างกระแสเอาต์พุตกับ
อินพุตในโหมดผลต่างเป็น 
 

( )

int1(2) ( ) '( ')[ ]

mA Bout

in A B oC D

gi

i s C C g
=

+ +
                             (3.47)   

 
สมการที่ 3.47 แสดงให้เห็นว่าวงจรอินทิเกรเตอร์เป็นแบบชนิดสูญเสีย (Lossy integrator) 

ค่าสูญเสียที่เกิดขึน้เกิดจากค่าความน าไฟฟ้าด้านขาออกของทรานซิสเตอร์และมโีพลเท่ากับ 
 

'( ')

int1(2) ( )

oC D

A B

g
p

C C
=

+
                                          (3.48)   

 
วงจรมีอัตราการขยายที่ความถ่ีต่ า (DC Gain) เท่ากับ 

 

( )

0

'( ')

mA B

oC D

g
A

g
=                                                  (3.49)   

 
ความถี่ท่ีท าให้อัตราขยายเท่ากับหนึ่ง (unity gain frequency: ωT) มีค่าเท่ากับ 

 

( )

int1(2) ( )

mA B

T

A B

g

C C
 =

+
                                        (3.50)   

 
          3.3.2.2 ฟังก์ชันกำรถ่ำยโอนโหมดร่วม (Common mode response) 
 จากรูปที่ 3.25 แสดงวงจรเสมือนส าหรับสัญญาณโหมดร่วม เราสามารถวิเคราะห์ฟังก์ชันการ
ถ่ายโอนโหมดร่วมได้โดยการป้อนกระแสอินพุตทั้งสอง (iin+, iin-) ขนาดและเฟสเดียวกันเข้าที่โนด A 
และโนด B ตามล าดับดังแสดงในรูปที่ 3.25 เมื่อใช้กฎทางด้านกระแสไฟฟ้า (Kirchhoff's Current 
Law, KCL) ที่โนดอินพุต A และ B กระแสอินพุตมีค่าเท่ากับ  
 

A B
iin

ifb
ifb

iout

gmA(B)vA gmA(B)vBCint1(2) CA(B) goC’(D’) Cint1(2)CA(B)gmC’(D’)vA gmC(D)vBgoC(D)

iin

goC(D)gmC(D)vA gmC’(D’)vBgoC’(D’)

ioutC DC’ D’

รูปที่ 3.25 วงจรเสมือนสัญญาณขนาดเล็กของวงจรอินทิเกรเตอร์ส าหรับวิเคราะห์โหมดร่วม 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆ ทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



47 
 

( )( ) int1(2) ( ) '( ') '( ')in mA B A A A B A oC D mC D Ai g v v s C C v g g v= + + + +                   (3.51)   
 

กระแสเอาต์พุตมีค่าเท่ากับ 
 

( )out mC D Ai g v=                                       (3.52)   
 

เนื่องจาก gmC(D) เท่ากับ gmA(B) ท าให้เราได้ความสัมพันธ์ระหว่างกระแสเอาต์พุตกับอินพุตใน
โหมดร่วมเป็น  
 

( )

( ) int1(2) ( ) '( ')2 [ ]

mA Bout

in mA B A B oC D

gi

i g s C C g
=

+ + +
                         (3.53)   

 
  ผลที่ได้จากการวิเคราะห์วงจรอินทิเกรเตอร์ที่รวมผลของค่าความน าของทรานซิสเตอร์ขา
ออกและตัวเก็บประจุแฝงในทรานซิสเตอร์ คือ วงจรมีอัตราขยายที่ความถ่ีต่ าทีจ่ ากัด  

 
3.3.3 ผลจ ำลองกำรท ำงำนของวงจรอินทิเกรเตอร์ 
เพ่ือตรวจสอบการท างานของวงจรอินทิเกรเตอร์ที่น าเสนอ วงจรรูปที่ 3.23 ถูกจ าลองการ

ท างานโดยใช้โปรแกรม OrCAD Capture PSPICE และใช้เทคโนโลยีซีมอสขนาดความยาว 0.18 
ไมโครเมตร วงจรท างานภายใต้แหล่งจ่ายไฟเลี้ยง 0.5 โวลต์ ขนาดของมอสทรานซิสเตอร์ถูกแสดงไว้
ในตารางที่ 3.5 วงจรถูกออกแบบให้แรงดันที่โนดอินพุตมีค่าเท่ากับ 0.25 V เพ่ือให้ได้การสวิงของ
สัญญาณอินพุตสูงสุด ทรานซิสเตอร์ที่ภาคอินพุตถูกออกแบบให้มีขนาดค่อนข้างใหญ่เพ่ือลดผลกระทบ
จากความผันแปรในกระบวนการผลิตที่อาจส่งผลต่อการสะท้อนกระแส เมื่อให้ขนาดความกว้างและ
ความยาวของทรานซิสเตอร์มีความคลาดเคลื่อนเท่ากับ 25% (±0.05 um) และ 10% (±0.018 um) 
ของเทคโนโลยีการผลิตทรานซิสเตอร์ตามล าดับ เราพบว่าแรงดันที่โนดอินพุตมีค่าอยู่ในช่วง 245 mV 
ถึง 267 mV หรือคลาดเคลื่อนไปเท่ากับ 6.8% การเพ่ิมขนาดของทรานซิสเตอร์สามารถลดความ
คลาดเคลื่อนดังกล่าวได้แต่จะส่งผลท าให้ตัวเก็บประจุแฝงเพ่ิมข้ึนและส่งผลกระทบต่อความสามารถใน
การตอบสนองความถี่ในที่สุด 
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ตำรำงท่ี 3.5 ขนาดของทรานซิสเตอร์ภายในวงจรอินทิเกรเตอร์ 
ทรานซิสเตอร์ ขนาด W/L (µm) 

M1a,b M2a,b M5a,b 3.10/0.36 

M3a,b M4a,b M6a,b 18.58/0.36 
MRLarge 0.27/1.08 

MC1a,b MC2a,b 15/15 
 
วงจรถูกออกแบบให้มีค่ากระแสไบอัสเท่ากับ 10.5 uA ค่าทรานคอนดักแตนซ์รวมของภาค

อินพุต gmA, B มีค่าเท่ากับ 808 uA/V จากสมการที่ 3.47 หากออกแบบให้ Cint1(2) มีค่าเท่ากับ 0.3 nF 
และละเลยตัวเก็บประจุแฝงของทรานซิสเตอร์ CA(B)  ค่าความถี่ที่ท าให้อัตราขยายมีค่าเท่ากับหนึ่ง
สามารถค านวณได้ค่าเท่ากับ 428.66 kHz ในขณะเดียวกันค่าความถี่ที่ท าให้อัตราขยายเท่ากับหนึ่งที่
ได้จากการจ าลองการท างานมีค่าเท่ากับ 428.29 KHz หากออกแบบให้ Cint1(2) มีค่าเท่ากับ 5 pF 
ค่าความถี่ที่ท าให้อัตราขยายเท่ากับหนึ่งจากการค านวณมีค่าเท่ากับ 25.71 MHz ในขณะที่ค่าความถี่
ที่ท าให้อัตราขยายเท่ากับหนึ่งที่ได้จากการจ าลองการท างานมีค่าเท่ากับ 24.75 MHz ซึ่งแสดงให้เห็น
ว่าค่าตัวเก็บประจุแฝงมีผลกระทบมากขึ้นเมื่อความถี่ใช้งานมีค่าสูงขึ้นซึ่งสอดคล้องกับการวิเคราะห์ใน
สมการที่ 3.47 รูปที่ 2.25 แสดงผลการตอบสนองทางความถี่และเฟสของวงจรอินทิเกรเตอร์แบบ
ขยายผลต่าง เมื่อความถี่อัตราขยายเท่ากับหนึ่งประมาณเท่ากับ 430 kHz  รูปที่ 2.26 แสดงการ
ตอบสนองทางความถี่และเฟสของวงจรอินทิเกรเตอร์แบบขยายผลต่ าง โดยมีความถี่ที่ท าให้
อัตราขยายเท่ากับหนึ่งมีค่าประมาณเท่ากับ 25 MHz  จากรูปที่ 3.26 (ข) และ 3.27 (ข) แสดงเฟส
ของสัญญาณกระแสเอาต์พุตที่ความถี่ต่ ามีค่าไม่เท่ากับ -90 องศา เนื่องจากวงจรมีอัตราขยายจ ากัด 
ในขณะเดียวกันเฟสมีค่าน้อยกว่า -90 องศาที่ความถ่ีสูงเนื่องจากผลของโพลแฝงอ่ืนๆที่เกิดขึ้นในวงจร
อินทิเกรเตอร์  

รูปที่ 3.28 แสดงการตอบสนองทางเวลาของวงจรอินทิเกรเตอร์เมื่อป้อนสัญญาณกระแส
อินพุตที่มีความถี่เท่ากับ 430 kHz เข้าที่โนด A (iin+) และ โนด B (iin-) กระแสอินพุตทั้งสองมีเฟส
ต่างกัน 180 องศา กระแสทั้งสองมีแอมพลิจูดเท่ากับ 5 uA เส้นทึบแสดงผลต่างกระแสอินพุต (iin+- 
iin-) เส้นประแสดงผลต่างกระแสเอาต์พุต (iin+- iin-

 ) จากผลการจ าลองการท างานแสดงให้เห็นว่า
กระแสเอาต์พุตมีเฟสตามหลังกระแสอินพุตเท่ากับ 90 องศา     

รูปที่ 3.29 แสดงการตอบสนองทางความถี่เมื่อป้อนสัญญาณกระแสอินพุตโหมดร่วม (M1a(b) 
M2a(b) M5a(b) มีขนาดเท่ากัน และ M3a(b) M4a(b) M6a(b) มีขนาดเท่ากัน) เนื่องจาก gmC(D) และ gmA(B) มี
ค่าเท่ากัน อัตราขยายโหมดร่วมที่ความถี่ต่ าดังแสดงในสมการที่ 3.53 ซึ่งมีค่าประมาณเท่ากับ 0.5 
หรือประมาณ -6.02 dB ผลจากการจ าลองการท างานในรูปที่ 3.29 แสดงให้เห็นอัตราขยายโหมดร่วม
ที่ความถ่ีต่ ามีค่าเท่ากับ -6.17 dB ซ่ึงสอดคล้องกับสมการที่ 3.53 
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รูปที่ 3.30 แสดงความผิดเพ้ียนฮาร์มอนิกส์รวม (Total harmonic distortion, THD) ของ
วงจรอินทิเกรเตอร์ที่ความถี่เท่ากับ 25 MHz สัญญาณของกระแสอินพุตต่อกระแสไบอัสมีค่าเท่ากับ 
0.05 – 0.75 เท่า ค่าความผิดเพ้ียนฮาร์มอนิกส์รวมมีค่าสูงสุดประมาณ 1.2 % จากผลการจ าลองการ
ท างานแสดงให้เห็นว่าค่าความผิดเพ้ียนฮาร์มอนิกส์รวมจะมีค่าสูงขึ้นเมื่ออัตราส่วนของกระแสอินพุต
ต่อกระแสไบอัสมีค่าสูงขึ้น     

รูปที่ 3.31 แสดงสัญญาณรบกวนด้านอินพุตของวงจรอินทิเกรเตอร์ สัญญาณรบกวนมีค่า
เท่ากับ 3.23 pA/ Hz ที่ความถี่ 10 MHz จากผลการจ าลองการท างานเราพบว่าสัญญาณรบกวน
ทางด้านอินพุตมีค่าสูงขึ้นอย่างเห็นได้ชัดเมื่อความถี่มากกว่า 100 kHz  

ตารางที่ 3.6 แสดงคุณสมบัติของวงจรอินทิเกรเตอร์แบบขยายผลต่าง วงจรถูกออกแบบให้
ท างานภายใต้แหล่งจ่ายไฟเลี้ยงขนาด 0.5 โวลต์ ความถี่อัตราขยายเท่ากับหนึ่งเท่ากับ 430 KHz เมื่อ 
Cint1(2) = 0.3 nF และความถี่อัตราขยายเท่ากับหนึ่งเท่ากับ 25 MHz เมื่อ Cint1(2) = 5 pF วงจรมี
กระแสไบอัสเท่ากับ 10.5 uA อัตราขยายที่ความถี่ต่ ามีขนาดเท่ากับ 34.79 เดซิเบล ความผิดเพ้ียน
ฮาร์มอนิกส์รวมเท่ากับ 1.2 % ที่อัตราส่วนกระแสอินพุตต่อกระแสไบอัสเท่ากับ 0.75 วงจรมีก าลัง
สูญเสียเท่ากับ 31.76 ไมโครวัตต์ 

ตารางที่ 3.7 แสดงการเปรียบเทียบคุณสมบัติของวงจรอินทิเกรเตอร์แบบขยายผลต่างที่
น าเสนอกับวงจรที่ถูกน าเสนอก่อนหน้า เนื่องจากแรงดันไฟเลี้ยงที่ต่างกันค่อนข้างมาก ท าให้ยากต่อ
การเปรียบคุณสมบัติของวงจรอย่างจริงจัง อย่างไรก็ตามผลการจ าลองแสดงให้เห็นว่าวงจรอินทิเกร
เตอร์ที่น าเสนอมีความสามารถที่เพียงพอส าหรับน าไปประยุกต์ใช้งานภายใต้แรงดันไฟเลี้ยงต่ าเท่ากับ 
0.5 โวลต์  
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รูปที่ 3.26 (ก) การตอบสนองทางความถี่ (ข) การตอบสนองทางเฟส 
     เมื่อความถี่อัตราขยายเท่ากับหนึ่งเท่ากับ 430 kHz 
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รูปที่ 3.27 (ก) การตอบสนองทางความถี่ (ข) การตอบสนองทางเฟส 
     เมื่อความถี่อัตราขยายเท่ากับหนึ่งเท่ากับ 25 MHz 
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รูปที่ 3.28 การตอบสนองทางเวลาของวงจรอินทิเกรเตอร์แบบขยายผลต่าง  

 

 
รูปที่ 3.29 การตอบสนองทางความถ่ีเมื่อป้อนอินพุตโหมดร่วม 
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รูปที่ 3.30 ความผิดเพ้ียนฮาร์มอนิกส์รวมของวงจรอินทิเกรเตอร์ 
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รูปที่ 3.31 สัญญาณรบกวนด้านอินพุตของวงจรอินทิเกรเตอร์ 
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ตำรำงท่ี 3.6 คุณสมบัติของวงจรอินทิเกรเตอร์ 
Power supply (Volt) 0.5 

Power (uW) 31.76 
Process (um) 0.18 

Total harmonic distortion (THD) 1.2 % @ iin/IBias=0.75, 25MHz 
Total integrated noise (nA)  12.33 

Unity gain frequency 430 kHz @ Cint1(2) = 0.3nF, 25MHz @ Cint1(2) = 5pF 
DC Gain (dB) 34.79 

Dynamic range (dB) 54.44 @25MHz 1%THD 
 

ตำรำงท่ี 3.7 การเปรียบเทียบคุณสมบัติของวงจรอินทิเกรเตอร์ 
Parameter [23] [24] [25] Proposed 

Power supply (Volt) 1.5 3.3 1.5 0.5V 
Power (uW) 70 700 230 31.76 
Process (um) 1.2 2 1.2 0.18 

Total harmonic distortion @ iout/Ibias = 0.1 0.13% 0.10% 0.30% 0.32% 

Input noise ( pA/ √Hz ) - - 
100 

@100MHz 
3.232 

@25MHz 
Unity gain frequency range (MHz) 100 50 300 55 

DC Gain (dB) 20 - 58 34.79 
 

จากผลจ าลองการท างานของวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่น าเสนอ เราพบว่าวงจร
สามารถท างานที่ระดับแรงดันไฟเลี้ยงเท่ากับ 0.5 โวลต์  วงจรมีอัตราขยายที่ความถี่ต่ าเท่ากับ 34.79 
เดซิเบลเมื่อกระแสไบอัสมีค่าเท่ากับ 10.5 uA ความผิดเพ้ียนฮาร์มอนิกส์รวมเท่ากับ 1.2% เมื่อ
อัตราส่วนระหว่างกระแสอินพุตกับกระแสไบอัสมีค่าเท่ากับ 0.75 วงจรมีก าลังสูญเสียเท่ากับ 31.76 
uW  
 
 
 
 
 
 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆ ทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



55 
 

บทที่ 4 
กำรประยุกต์ใช้งำนวงจรเปรียบเทียบ 
และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส 

 
บทนี้กล่าวถึงการประยุกต์ใช้งานวงจรเปรียบเทียบและวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่

น าเสนอในบทที่ 3 โดยได้น าวงจรทั้งสองมาใช้สร้างวงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอลชนิดซิก
มาเดลต้ามอดูเลเตอร์ (Delta-Sigma Modulator) ส าหรับใช้งานในย่านความถี่ 20 KHz ซึ่งเป็น
สัญญาณในช่วงความถี่ที่สามารถประยุกต์งานกับอุปกรณ์ตรวจจับสัญญาณทางชีวภาพ (Biomedical 
signal) [29] 

โดยปกติระบบที่ต้องเชื่อมต่อกับโลกภายนอก จะมีสัญญาณอินพุตและเอาต์พุตเป็นสัญญาณ    
แอนาล็อก อย่างไรก็ตามระบบการประมวลสัญญาณโดยทั่วไปมักท างานด้วยวงจรดิจิตอลซึ่งง่ายต่อ
การโปรแกรม ดังนั้นในการประมวลผลสัญญาณจ าเป็นต้องมีวงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็น
ดิจิตอล (Analog to digital converters, ADC) ท าหน้าที่เชื่อมต่อระหว่างสัญญาณแอนาล็อกกับ
ส่วนประมวลผลกลางดิจิตอล (Digital signal processing, DSP)  และวงจรแปลงสัญญาณดิจิตอล
เป็นแอนาล็อก (Digital to Analog converters, DAC) เพ่ือติดต่อกับโลกภายนอกดังแสดงในรูปที่ 
4.1 บทนี้ได้ออกแบบวงจร ADC แบบซิกมาเดลต้า ซึ่งเป็นวงจรแปลงสัญญาณโดยอาศัยหลักการ 2 
อัน คือ วิธีการสุ่มแบบเกิน (Oversampling) ร่วมกับเทคนิคการจัดรูปสัญญาณรบกวน (Noise 
shaping) เพ่ือให้วงจร ADC ที่ได้มีความละเอียด (Resolution) สูง  

 

ADC DSP DAC

 
รูปที่ 4.1 ระบบการประมวลสัญญาณดิจิตอล 

 

4.1 หลักกำรท ำงำนของวงจรแปลงสัญญำณแอนำล็อกเป็นดิจิตอล 
 การแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอลเป็นการเข้ารหัสให้กับสัญญาณแอนาล็อก โดยทั่วไป
การแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอล จะใช้วิธีการตรวจจับขนาดสัญญาณอินพุตด้วยวงจร
เปรียบเทียบสัญญาณ แล้วน าผลที่ได้ไปท าการเข้ารหัสให้อยู่ในรูปของสัญญาณดิจิตอลเช่นหาก ADC 
ที่มีสัญญาณเอาต์พุตเป็นแบบ n บิต การเข้ารหัสที่เอาต์พุตก็จะอยู่ในรูปแบบ bn...b2b1b0 โดยขนาด
ของสัญญาณแอนาล็อกจะถูกแบ่งเป็นระดับ  (Quantization) และแต่ละระดับจะถูกแทนที่ด้วย
ดิจิตอลบิตดังแสดงอยู่ในรูปที่ 4.2  เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 
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รูปที ่4.2 การส่งผ่านสัญญาณของวงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอล 

  
4.1.1 ควำมคลำดเคลื่อนที่เกิดขึ้นจำกกำรจัดระดับสัญญำณหรือสัญญำณรบกวน 

(Quantization error) 
การจัดระดับให้กับสัญญาณแอนาล็อกได้จากการเปรียบเทียบขนาดสัญญาณอินพุต (xin) กับ

สัญญาณอ้างอิง (xref) เนื่องจากระดับสัญญาณอ้างอิงถูกแบ่งเป็นช่วง ค่าสัญญาณแอนาล็อกอินพุตใน
แต่ละช่วงจะถูกจัดระดับด้วยค่าสัญญาณดิจิตอลเพียงหนึ่งกลุ่มรหัสเท่านั้น จากเหตุนี้ท าให้การแปลง
สัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอลมีความคลาดเคลื่อนเกิดขึ้น (Quantization error)    

จากรูปที่ 4.2 เราสามารถหาค่าขนาดของช่วงการจัดระดับสัญญาณ (Least significant bit, 
LSB) เท่ากับ 
 

         
2

ref

N

x
LSB =  =                                              (4.1) 

 
 ค่าความคลาดเคลื่อนจากการจัดระดับสัญญาณ eq ซึ่งมีค่าเท่ากับผลต่างระหว่างสัญญาณ
อินพุตที่ถูกสุ่ม (Sampled input) และสัญญาณอินพุตที่ถูกจัดระดับ xq[n] (Quantized input ) (eq 

= x[n]-xq[n]) สามารถแสดงได้ดังนี้ 
 

                     
2 2

qe
 

−                                                    (4.2) 

 
รูปที่ 4.3 แสดงให้เห็น eq เมื่ออินพุตมีค่าต่างๆ กัน  
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รูปที่ 4.3 ความคลาดเคลื่อนจากการจัดระดับสัญญาณ 

 
ค่าความคลาดเคลื่อน eq นี้สามารถพิจารณาได้ว่าเป็นสัญญาณรบกวนที่เกิดจากการจัดระดับ

สัญญาณซึ่งบ่งบอกถึงความละเอียดในการแปลงสัญญาณ โดยปกติแล้วเราสามารถประมาณว่า eq มี

คุณสมบัติเป็นสัญญาณแบบสุ่มที่มีการกระจายแบบคงที่ในช่วง  
2 2

qe
 

−      โดยมีค่าความ

หนาแน่นการกระจายตัวของสัญญาณรบกวน (Probability density function : f( qe )) ดังนี้ 
 

/ 2− / 2

1/ 

( )qf e

qe
0  

รูปที่ 4.4 ความหนาแน่นการกระจายตัวของสัญญาณรบกวน 
 

จากการประมาณดังแสดงในรูปที่ 4.4 เราสามารถค านวณหาค่าเฉลี่ยของสัญญาณรบกวนที่
เกิดข้ึนจาก eq ได้ดังนี้ 
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1
( ) 0eq avg q q q q qV e f e de e de
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และค่าก าลังงานเฉลี่ยของสัญญาณรบกวนที่เกิดขึ้นมีค่าเท่ากับ  

 
/2 2

2 2

/2

1
( )

12
Q q q q q qP e f e de e de

 

− −


= = =
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เป็นที่น่าสังเกตุว่าค่าก าลังงานเฉลี่ยของสัญญาณรบกวนขึ้นอยู่กับสัญญาณอ้างอิง (xref) และ

จ านวนบิตของสัญญาณดิจิตอล (N) (∆=xref/2
N) โดยก าลังงานของสัญญาณรบกวนที่เกิดขึ้นไม่ขึ้นกับ

ความถี่การสุ่มสัญญาณ (Sampling frequency, fs) ของวงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอล 
หากเราพิจารณาสัญญาณรบกวน eq มีคุณสมบัติใกล้เคียงกับสัญญาณรบกวนแบบขาว (white noise)  
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เราจะได้ว่าค่าความหนาแน่นก าลังงานสัญญาณรบกวนต่อความถี่ SQ(f) (Power spectral density) 
มีค่าคงที่เท่ากับ 
 

     2

( )
12

Q

s

S f
f


=                                             (4.5) 

 
โดยมีการกระจายตัวแบบคงท่ีตลอดย่านความถี่ ±fs/2 ดังแสดงในรูปที่ 4.5 
 

/ 2sf− / 2sf

( )QS f

0
x

 
รูปที่ 4.5 ความหนาแน่นก าลังสัญญาณรบกวน (Power spectrum density, SQ(f)) 

 
จากสมการที่ 4.5 และรูปที่ 4.5 แสดงให้เห็นว่าการแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอลแบบ

ไนควิสท์ (Nyquist rate analog to digital) ซึ่งมีอัตราการสุ่มสัญญาณ (fs) เป็นสองเท่าของขนาด
แบนด์วิดท์สัญญาณ fBW จะมีก าลังงานสัญญาณรบกวนที่เกิดจากการจัดระดับคลาดเคลื่อนทั้งหมด 
(eq) จะกระจายตัวอยู่ตลอดย่านความถ่ีสัญญาณอินพุต  

อัตราส่วนระหว่างก าลังงานสูงสุดของสัญญาณกับสัญญาณรบกวน (Signal to noise ratio, 
SNR) จึงมีค่าเท่ากับ 
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   −  
= =    

   
                         (4.6) 

 
( ) 6.02 1.76SNR dB N= +                                               (4.7)         

 
จ านวนบิตประสิทธิผล (Effective number of bit, ENOB) ถูกนิยามให้มีค่าเท่ากับ 
 

1.76

6.02

SNR
ENOB

−
=                                                 (4.8) 
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4.1.2 กำรสุ่มแบบเกิน (Oversampling) 
จากคุณสมบัติของสัญญาณรบกวนที่กล่าวมานั้น เราพบว่าหากวงจรแปลงสัญญาณมีอัตรา

การสุ่มสัญญาณเป็นแบบเกิน (Oversampling) คือมีอัตราการสุ่มมากกว่าสองเท่าของแบนด์วิดท์ของ
สัญญาณอินพุต (fs > 2fBW) ผลที่ได้คือก าลังงานเฉลี่ยของสัญญาณรบกวนที่เกิดจากการจัดระดับ
สัญญาณ (eq) ในย่านความถี่ของสัญญาณอินพุต (fBW)  จะมีค่าลดลงส่งผลให้ SNR มีค่าสูงขึ้นได ้

อัตราส่วนการสุ่มสัญญาณต่อสองเท่าของขนาดแบนด์วิดท์สัญญาณอินพุต (Oversampling 
ratio; OSR) มีค่าเท่ากับ 
 

2

s

BW

f
OSR

f
=                                              (4.9) 

 
รูปที่ 4.6 แสดงระบบการแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอล โดยสัญญาณที่ได้จะถูก

ส่งผ่านวงจรกรองความถี่ต่ าผ่านสัญญาณแบบดิจิตอล (Digital low pass filter) เพ่ือจ ากัดสัญญาณ
รบกวนในย่านความถี่ที่มากกว่าแบนด์วิดท์สัญญาณ ท าให้สัญญาณดิจิตอลที่ได้มีก าลังงานเฉลี่ยของ
สัญญาณรบกวนน้อยลงส่งผลให้อัตราส่วนก าลังงานของสัญญาณอินพุตต่อก าลังงานของสัญญาณ
รบกวน (Signal to noise ratio : SNR) เพ่ิมข้ึน   
 

ADC
Digital 
filters DSP 0...000...01011..1

 
รูปที ่4.6 การต่อวงจรกรองความถ่ีเพ่ือลดผลของ PQ ในช่วง fBW 

 
หากพิจารณาว่าสัญญาณอินพุตของวงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอลเป็นสัญญาณ

ไซนูซอยด์ (Sinusoidal signal) และขนาดสูงสุดของสัญญาณอินพุตที่มีค่าไม่เกิน (2N-1)∆/2 (เพ่ือ
ไม่ให้วงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอลเกิด overload) ค่าก าลังงานสูงสุดของสัญญาณอินพุต 
(Psignal) มีค่าเท่ากับ  
 

2((2 1) / 2)

2

N

signalP
− 

=                                           (4.10) 

 
จากรูปที่ 4.6 ถ้าวงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอล (ADC) ที่ใช้ในงานมีการสุ่ม

สัญญาณแบบ Oversampling ขนาดก าลังงานของสัญญาณรบกวนที่เกิดขึ้นหลังผ่านวงจรกรอง
สัญญาณความถี่ต่ าผ่านแบบดิจิตอล (Digital lowpass filter) ซึ่งมีฟังก์ชันถ่ายโอน H(f) จะมีค่า
เท่ากับ 
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สมการ 4.11 แสดงให้เห็นว่าค่าก าลังงานของสัญญาณรบกวน PQ ที่เอาต์พุตของวงจรกรอง

สัญญาณความถี่ต่ าผ่านแบบดิจิตอล จะแปรผกผันกับอัตราการสุ่มเกิน OSR ส่งผลให้อัตราส่วนก าลัง
งานสัญญาณอินพุตต่อก าลังงานสัญญาณรบกวนมีค่าเท่ากับ 
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( ) 6.02 1.76 10log( ) + +SNR dB N OSR                        (4.13) 

 
จากสมการที่ 4.8 และ 4.13 แสดงให้เห็นว่าหากวงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอลมี

การสุ่มแบบ Oversampling เราจะได้อัตราส่วนก าลังงานสัญญาณอินพุตต่อก าลังงานสัญญาณ
รบกวน (SNR) เพ่ิมขึ้น 3.01 เดซิเบลเมื่ออัตราการสุ่มเพ่ิมขึ้นสองเท่า หรือได้ ENOB เพ่ิมขึ้นอีก 0.5 
bit 

วงจรแปลงสัญญาณแบบ Nyquist และวงจรแปลงสัญญาณแบบ Oversampling ที่มีจ านวน
บิตในการแปลงสัญญาณเท่ากัน จะมีขนาดก าลังงานเฉลี่ยของสัญญาณที่เกิดขึ้นเท่ากัน แต่จะมี
คุณสมบัติการกระจายก าลังงานสัญญาณรบกวนในระนาบความถี่แตกต่างกัน ดังแสดงในรูปที่ 4.7 
กล่าวคือ วงจร ADC แบบ Oversampling จะมีการกระจายตัวในย่านความถี่ที่กว้าง หรือมีค่าก าลัง
สัญญาณรบกวนต่อหนึ่งหน่วยความถี่ (Power spectral density) ต่ ากว่า   

 

BWf− BWf/ 2sf− / 2sf

Nyquist rate ADC

Oversampling ADC

( )QS f

f

 
รูปที่ 4.7 ความหนาแน่นก าลังงาน SQ(f) ของ Nyquist และ Oversampling ADC 
 
4.1.3 กำรจัดสัญญำณรบกวนด้วยวงจรมอดูเลตสัญญำณซิกมำเดลต้ำ  
จากหัวข้อที่แล้วเราพบว่าการสุ่มแบบเกินเพียงอย่างเดียวสามารถเพ่ิมความละเอียดของ

ข้อมูลได้ เราสามารถเพ่ิม ENOB ได้อีกโดย การน าเทคนิคการจัดสัญญาณรบกวน (Noise shaping) 
มาใช้ร่วมกับการสุ่มแบบเกิน เนื่องจากเราสามารถลดก าลังงานสัญญาณรบกวนในแบนด์วิดท์ของ
สัญญาณลงได้อีก รูปที่ 4.8 แสดงโครงสร้างวงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอลแบบซิกมา
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เดลต้า (Sigma delta ADC) สัญญาณอินพุตของวงจรมอดูเลตสัญญาณซิกมาเดลต้าจะถูกแปลงเป็น
สัญญาณดิจิตอลด้วยการสุ่มแบบ Oversampling เท่ากับ fs สัญญาณดิจิตอลที่ได้จากการสุ่มถูกส่ง
ต่อไปยังวงจร Decimator เพ่ือลดทอนสัญญาณรบกวน และลดอัตราการสุ่ม (Down-sampler) ให้
เท่ากับสองเท่าของแบนด์วิดท์ของสัญญาณอินพุต บทนี้จะกล่าวถึงเฉพาะวงจรมอดูเลตสัญญาณซิกมา
เดลต้า  
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รูปที่ 4.8 โครงสร้างวงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอลแบบซิกมาเดลต้า 
 

  รูปที่ 4.9 (ก) แสดงโครงสร้างของเดลต้าซิกมามอดูเลเตอร์ ซึ่งประกอบด้วยฟังก์ชันถ่ายโอน 
H(z) และตัวจัดระดับ (Quantizer) ระบบรับสัญญาณอินพุตแอนาล็อก u(n) และให้สัญญาณดิจิตอล
เอาต์พุต y(n) เพ่ือส่งไปยัง Decimator เพ่ือให้ง่ายต่อการวิเคราะห์เราจะแทนระบบด้วยแบบจ าลอง
เชิงเส้นโดยสามารถแทนท่ี Quantizer ด้วยสัญญาณรบกวน e(n) ดังแสดงอยู่ในรูปที่ 4.9 (ข)  
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รูปที่ 4.9 (ก) โครงสร้างพ้ืนฐานของเดลต้าซิกมามอดูเลเตอร์ 
             (ข) แบบจ าลองเชิงเส้นของเดลต้าซิกมามอดูเลเตอร์ 

 
ดังนั้นสัญญาณเอาต์พุตของระบบ y(n) ใน Z โดเมนมีค่าเท่ากับ 
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( ) ( ) ( )

1 ( ) 1 ( )
Q

H z
Y z U z E z

H z H z
= +

+ +
                         (4.14) 

 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )QY z STF z U z NTF z E z=  +                             (4.15) 
 

โดยที่ STF คือ ฟังก์ชันถ่ายโอนของสัญญาณอินพุต U(z) และ NTF คือ ฟังก์ชันถ่ายโอนของสัญญาณ
รบกวน EQ(z) 
 จากสมการที่ 4.14 เพ่ือให้ระบบสามารถแปลงสัญญาณโดยให้มีความละเอียดสูง และยังคง
ท างานอย่างมีเสถียรภาพ (Stable) กล่าวคือมีอัตราส่วนสัญญาณต่อสัญญาณรบกวน (SNR) มาก เรา
ต้องออกแบบให้ H(z) เป็นฟังก์ชันถ่ายโอนที่มีค่ามากที่ความถี่ต่ าเพ่ือสามารถถ่ายโอนสัญญาณจาก
อินพุตไปยังเอาต์พุตได้ดีและในขณะเดียวกันก็สามารถลดขนาดสัญญาณรบกวน EQ(z)  
 หากเราแทน H(z) ในสมการที่ 4.14 ด้วยอินทิเกรเตอร์ซึ่งมีค่าเท่ากับ H(z)=Z-1/(1−Z-1) เรา
จะพบว่าฟังก์ชันถ่ายโอนของสัญญาณอินพุตและสัญญาณรบกวนมีค่าดังนี้  

 
1( )

( )

Y z
STF z

U z

−= =                                           (4.16) 

 
1( )

1
( )Q

Y z
NTF z

E z

−= = −                                     (4.17) 

 
 สมการที่ 4.16 แสดงให้เห็นว่าสัญญาณอินพุตถูกส่งผ่านไปยังเอาต์พุตโดยมีอัตราขยาย
เท่ากับหนึ่งโดยมีการหน่วงเวลาเท่ากับหนึ่งคาบเวลาของสัญญาณนาฬิกา (Clock) ในขณะเดียวกัน
สมการที่ 4.17 แสดงถึงการลบกันของสัญญาณรบกวน EQ(z) ซึ่งมีลักษณะการตอบสนองทางความถี่
แบบความถีสู่งผ่าน (High pass filter) 
 

BWf− BWf/ 2sf− / 2sf

( )QS f

f

NTF

BWf− BWf/ 2sf− / 2sf

( )QS f

f

 
(ก)                                                      (ข) 

รูปที่ 4.10 ความหนาแน่นของก าลังสัญญาณรบกวนที่เปลี่ยนไปจากการมอดูเลชัน 
                         ก) ก าลังงานของ eq(n) และ NTF ของการสุ่มแบบ Oversampling 

                   ข) ความหนาแน่นของก าลังสัญญาณรบกวนหลังจากการจัดสัญญาณรบกวน                
(Noise shaping) ภายใน Bandwidth ของสัญญาณอินพุต  

 
เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆ ทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



63 
 

จากรูปที่ 4.10 (ข) ก าลังงานของสัญญาณรบกวนจากการจัดระดับคลาดเคลื่อนตามรูปที่ 
4.10 (ก) มีค่าลดลงมากเมื่อเทียบกับกรณีที่ใช้การสุ่มแบบ Oversampling เพียงอย่างเดียว ส่งผลให้
การแปลงสัญญาณมี SNR สูงขึ้นและท าให้ ENOB มีค่ามากขึ้นในที่สุด 

 เราสามารถค านวณขนาดก าลังงานสัญญาณรบกวนใหม่ได้ดังนี้ 
 

2
2 1

2sin
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Q
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f f



−

  
=    

  
                        (4.19) 

 

เนื่องจาก fBw << fs ดังนั้น 2sin
s

f

f

 
 
 

 สามารถประมาณได้ เป็น  
s

f

f

 
 
 

 ส่งผลให้  PQ 

สามารถประมาณได้เท่ากับ 
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      
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                     (4.19) 

 
เมื่อค านวณหาอัตราส่วนก าลังงานสัญญาณต่อสัญญาณรบกวนของเอาต์พุต (SNR) เราได้ว่า  

 
32 2 2((2 1) / 2) 1

/
2 36

  −    
=           

N
signal

Q

P
SNR

P OSR
                 (4.20) 

 
( ) 6.02 1.76 5.17 30log( ) + − +SNR dB N OSR                     (4.21) 

 
สัญ ญ าณ รบกวนที่ ลดลงจากการจัดสัญ ญ าณ  (noise shaping) และการสุ่ มแบบ 

Oversampling ท าให้ SNR มีค่าเพ่ิมขึ้น 9 เดซิเบล หรือคิดเป็นจ านวนบิต (ENOB) ที่เพ่ิมขึ้นเท่ากับ 
1.5 บิตทุกสองเท่าของอัตราการสุ่มเกิน 

 
 4.1.4 กำรจัดสัญญำณรบกวนด้วยวงจรมอดูเลตสัญญำณซิกมำเดลต้ำอันดับสูง 
เราสามารถเพ่ิมอันดับการมอดูเลต โดยการเพ่ิมจ านวนอินทิเกรเตอร์เข้าไปในมอดูเลเตอร์

และใช้การป้อนกลับสัญญาณอย่างเหมาะสม ดังแสดงในสมการที่ 4.22-4.24  
  

( )

( )

LY z
STF Z

U z

−= =                                      (4.22) 

 
 1( )

(1 )
( )

L

Q

Y z
NTF Z

E z

−= = −                               (4.23) 
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โดยที่ L คืออันดับ (order) ของการท ามอดูเลชัน  
 

 2sin( / )
L

bw sNTF f f=                                 (4.24) 
 

BWf f

BWf

2L

3L

1L

 
รูปที่ 4.11 ก าลังงานสัญญาณรบกวนจากการจัดระดับหลังผ่านการมอดูเลเตอร์อันดับ 1, 2, 3  

 
รูปที่ 4.11 แสดงให้เห็นก าลังงานของสัญญาณรบกวนซึ่งมีค่าลดลงเมื่อ L เพ่ิมขึ้นท าให้

ปริมาณก าลังงานสัญญาณรบกวนจากการจัดระดับภายในแบนด์วิดท์สัญญาณมีค่าลดลงดังแสดงด้วย
พ้ืนที่แรเงาในรูป 4.11   

เราสามารถวิเคราะห์หาปริมาณสัญญาณรบกวนจากการจัดระดับในแบนด์วิดท์ของสัญญาณ
จากการท ามอดูเลชันอันดับ L ดังนี้ 
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 ในท านองเดียวกัน SNR ที่ได้มีค่าเท่ากับ 
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      (4.28) 
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สมการที่ 4.28 สามารถน าไปใช้ค านวณ ENOB ซึ่งมีค่าเพ่ิมขึ้น L+0.5 บิตทุกๆ สองเท่าของ
การสุ่มเกินที่ เพ่ิมขึ้น อย่างไรก็ตามในการท ามอดูเลชันอันดับสูงต้องพิจารณาปัญหาเรื่องของ
เสถียรภาพของระบบเนื่องจากการป้อนกลับด้วย 

 

4.2 วงจรซิกมำเดลต้ำมอดูเลเตอร์แบบต่อเนื่องทำงเวลำ (CT-∑∆M) 
 วงจรมอดูเลตสัญญาณซิกมาเดลต้าที่กล่าวมาข้างต้นเป็นแบบไม่ต่อเนื่องทางเวลา (Discrete-
time sigma delta modulator: DT-∑∆M) ดังแสดงในรูปที่ 4.12 (ก) วงจรแบบนี้สามารถสร้างได้
โดยใช้วงจรสวิตช์คาปาซิเตอร์ (Switched capacitor, SC) ส่งผลให้วงจรไม่สามารถท างานที่ความถี่
สูงมากได้ เนื่องจากข้อจ ากัดของ Gain bandwidth ของออปแอมป์ซึ่งควรมีค่าสู่งกว่า 5 เท่าของ
ความถี่สุ่ม รูปที่ 4.12 (ข) แสดงโครงสร้างของวงจรมอดูเลตสัญญาณซิกมาเดลต้าแบบต่อเนื่องทาง
เวลา (Continuous-time sigma delta modulator : CT-∑∆M ) ความแตกต่างระหว่าง DT-∑∆M 
และ CT-∑∆M คือ ต าแหน่งของการสุ่มสัญญาณของ CT-∑∆M อยู่ก่อนหน้าตัวจัดระดับสัญญาณ 
(Quantizer) ในขณะที่ต าแหน่งของการสุ่มของ DT-∑∆M อยู่ที่ อินพุตของวงจร นอกจากนี้วงจร
ป้อนกลับและวงจรอินทิเกรเตอร์ของ CT-∑∆M เป็นวงจรแบบต่อเนื่องทางเวลา เมื่อพิจารณารูปที ่
4.12 (ข) เอาต์พุต y(n) เป็นสัญญาณดิจิตอลซ่ึงอยู่ในรูปแบบไม่ต่อเนื่องทางเวลา ในขณะที่อินพุต x(t) 
เป็นสัญญาณแบบต่อเนื่องทางเวลา ดังนั้น CT-∑∆M ต้องมีการแปลงสัญญาณแบบไม่ต่อเนื่อง y(n) ให้
เป็นแบบต่อเนื่องทางเวลา y(t) เพ่ือให้การป้อนกลับแบบลบท างานได้จริง การแปลงสัญญาณดังกล่าว
ท าได้โดยใช้วงจรแปลงสัญญาณดิจิตอลเป็นแอนาล็อก (Digital to analog converter, DAC) ซึ่งเป็น
วงจรที่มีความส าคัญมากในการออกแบบ CT-∑∆M  

รูปที่ 4.13 แสดงรูปแบบสัญญาณที่นิยมน ามาใช้ในการออกแบบวงร DAC แปลงสัญญาณ
จาก y(n) เป็น y(t)    
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รูปที่ 4.12 โครงสร้างพ้ืนฐานของ ∑∆M ก) วงจร DT-∑∆M ข) วงจร CT-∑∆M 
                           ค) วงจรลูปเปิดของ DT-∑∆M  ง) วงจรลูปเปิดของ CT-∑∆M   
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รูปที่ 4.13 รูปแบบผลตอบสนองสัญญาณอิมพัลส์ DAC ก) แบบทั่วไป ข) แบบสัญญาณไม่กลับเป็น
ศูนย์ (NRZ) ค) แบบสัญญาณเอาต์พุตกลับเป็นศูนย์ (RZ) 
 

ผลการตอบสนองสัญญาณอิมพัลส์ของ DAC แบบพัลส์สี่เหลี่ยมสามารถเขียนในรูปแบบทั่วไป
ได้เป็น  
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
                            (4.29) 

 
ในกรณีที่ (α, β) เท่ากับ (0, 1) สัญญาณเอาต์พุตของ DAC เป็นแบบไม่กลับเป็นศูนย์ ( Non 

return to zero : NRZ) และหาก (α, β) เท่ากับ (0, 0.5) เราได้สัญญาณเอาต์พุตของ DAC เป็นแบบ
กลับเป็นศูนย์ (Return to zero : RZ)  

สัญญาณเอาต์พุตของ DAC มีค่าเท่ากับ  
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s Ts s Ts

DAC

e e
R s

s
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=                                     (4.30) 

 
เนื่องจากข้อจ ากัดของการจ าลองการท างานของวงจรมอดูเลตสัญญาณซิกมาเดลต้าแบบ CT-

∑∆M ที่ต้องใช้เวลาในการประมวลผลค่อนข้างนานเมื่อเทียบกับการจ าลองการท างานแบบ DT-∑∆M 
การออกแบบวงจร CT-∑∆M ที่ได้รับความนิยมจึงมีขั้นตอนดังนี้ ขั้นตอนที่ 1) ออกแบบ DT-∑∆M 
และจ าลองการท างานให้ได้คุณลักษณ์ของวงจรตรงตามข้อก าหนด ขั้นตอนที่ 2) ท าการแปลงวงจร 
DT-∑∆M ที่ได้ให้เป็น CT-∑∆M โดยใช้วิธีผลตอบสนองอิมพัลส์ไม่แปรเปลี่ยน (Impulse Invariance 
transformation : IIT) เพ่ือแปลงฟังก์ชันถ่ายโอน H(z) ให้เป็น H(s)  
 เมื่ อพิจารณาวงจรมอดู เลตสัญญาณ ซิกมาเดลต้าแบบ DT-∑∆M และ CT-∑∆M ใน            
รูปที่ 4.12 (ก) (ข) การแปลงการประมวลสัญญาณแบบไม่ต่อเนื่องทางเวลาให้เป็นแบบต่อเนื่องทาง
เวลานั้นท าได้โดยออกแบบให้สัญญาณที ่q(n) ในรูปที่ 4.12 (ค) เท่ากับ q(n) ในรูป 4.12 (ง) กล่าวคือ 
 

==4.12 ( ) 4.12 ( )( ) ( )
sค t nT งq n q t                                             (4.30) 
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เมื่อเงื่อนไขในสมการที่ 4.30 เป็นจริง เอาต์พุตบิตที่ได้จากวงจร DT-∑∆M และ CT-∑∆M 
จะมีค่าเท่ากันรวมถึงได้คุณลักษณะการจัดการสัญญาณรบกวนต่อความถี่ทีเ่หมือนกัน จากรูป 4.12(ค) 
- 4.12(ง) และเงื่อนไขในสมการที่ 4.30 เราสามารถเขียนสมการความสัมพันธ์ระหว่างอินพุตและ
เอาต์พุตของทั้งสองได้ดังนี้ 
 

   1 1( ) ( ) ( )DAC t nTsZ H z L R s H s− −

==                    (4.31) 
 

และเขียนในฟังก์ชันของเวลาได้เป็น 
 

 ( ) ( )* ( ) ( ) ( )DAC t nT s DAC t nTsh n r t h t r h t d  


= =

−

= = −         (4.32) 

 

เมื่อ “∗ ” คือตัวด าเนินการคอนโวลูชัน (convolution operator) และ rDAC(t) คือผลตอบสนองอิม
พัลส์ของ DAC วิธีการถ่ายโอนระหว่าง Z โดเมนและ S โดเมนจากสมการที่ 4.30 – 4.32 สามารถใช้
ในการแปลงฟังก์ชันถ่ายโอนจากระบบ DT-∑∆M เป็น CT-∑∆M และวิธีการนี้เรียกว่าวิธีผลตอบสนอง
อิมพลัสไม่แปรเปลี่ยน (Impulse invariant) 
 

4.3 กำรออกแบบระบบซิกมำเดลต้ำมอดูเลเตอร์แบบต่อเนื่องทำงเวลำ(CT-∑∆M) 
 หัวข้อนี้จะกล่าวถึงขั้นตอนการออกแบบระบบของวงจร CT-∑∆M อันดับ 3 การจ าลองการ
ท างานของวงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์ในส่วนของวงจร CMOS นั้นใช้เวลาในการประมวลผลนาน
มากเพ่ือให้ได้จ านวนบิตมากพอส าหรับการวิเคราะห์ก าลังความหนาแน่นของสัญญาณ (Power 
spectral density) ดังนั้นในการออกแบบวงจร CT-∑∆M จ าเป็นต้องออกแบบและจ าลองการท างาน
ของระบบให้ดีก่อน  

การออกแบบวงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์โดยทั่วไปจะออกแบบและจ าลองการท างานของ
ระบบโดยโปรแกรม MATLAB ซึ่ งการออกแบบได้น า  Delta Sigma Toolbox ([24] Richard 
Schreier) มาใช้ในการออกแบบฟังก์ชันถ่ายโอนสัญญาณรบกวน (NTF) ของวงจรซิกมาเดลต้ามอดูเล
เตอร์ และตรวจสอบการท างานของระบบ CT-∑∆M โดยโปรแกรม Simulink   

 
  4.3.1 กำรออกแบบคุณสมบัติ (Specifications)  
 การออกแบบคุณสมบัติของวงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์จ าเป็นต้องออกแบบให้ตรงกับการ
ประยุกต์ใช้งาน วงจร CT-∑∆M ในบทนี้ถูกออกแบบให้ท างานในย่านความถี่แบนด์วิดท์ของสัญญาณ
อินพุตไม่เกิน 20 KHz ซึ่งสามารถน าไปประยุกต์ใช้งานกับอุปกรณ์ตรวจจับสัญญาณทางชีวภาพ 
(Biomedical Signal) [29] คุณสมบัติของวงจร CT-∑∆M แสดงดังตารางที่ 4.1 
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ตำรำงท่ี 4.1 คุณสมบัติส าหรับออกแบบวงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์ 
Resolution (ENOB)  >10 bit (SNR >62 dB) [29] 
Signal Bandwidth 20 KHz 

Power supply 0.5 V 
Technology  CMOS 0.18 um 

 
4.3.2 ฟังก์ชันถ่ำยโอนสัญญำณรบกวน (NTF) 
จากสมการที่ 4.28 เราจะเห็นได้ว่า SNR และ ENOB ขึ้นอยู่กับจ านวนอันดับ และอัตราการ

สุ่มเกิน (Oversampling ,OSR) ของระบบ อย่างไรก็ตามการเพิ่มจ านวนอันดับมีผลต่อเสถียรภาพของ
ระบบ [26] และการเพ่ิมอัตราการสุ่มเกินมีผลต่อพลังงานสูญเสีย ตารางที่ 4.2 แสดงผลที่ได้จากการ
ประมาณค่า SNR เมื่อระบบมีอันดับเท่ากับ 2 และ 3 ของสัญญาณในช่วงความถี่เท่ากับ 20 kHz เรา
สังเกตได้ว่าอัตราการสุ่มเกินของระบบที่มีอันดับเท่ากับ 2 ต้องมีอัตราการสุ่มเกินเท่ากับ 2 เท่าของ
ระบบที่มี order เท่ากับ 3 เพ่ือที่จะให้ได้ SNR ประมาณเท่ากันและมากกว่า 62 dB 

ดังนั้นการออกแบบวงจร CT-∑∆M ในบทนี้เลือกออกแบบระบบให้มีอันดับเท่ากับ 3 และ
อัตราการสุ่มเกินเท่ากับ 64  

 
ตำรำงท่ี 4.2 แสดงจ านวนบิตความละเอียดจากสมการที่ 4.28 

Bandwidth Oder; L OSR ENOB SNR fs 
20KHz 2 64 11 68 2.56MHz 
20KHz 2 128 14 88 5.12MHz 
20KHz 3 64 14 89 2.56MHz 

 
รูปที่ 4.14 แสดงระบบที่ถูกใช้กันอย่างแพร่หลายส าหรับการออกแบบระบบ CT-∑∆M โดยที่ 

L0C(D) คือ ฟังก์ชันถ่ายโอนระหว่างอินพุตถึงตัวจัดระดับ (Quantizer) โดยตัวห้อย C หมายถึงระบบ 
CT-∑∆M (L1C) และตัวห้อย D ให้หมายถึงระบบแบบ DT-∑∆M (L1D)  L1C(D) คือ ฟังก์ชันถ่ายโอน
ป้อนกลับของระบบ ∑∆M แบบต่อเนื่องและแบบไม่ต่อเนื่อง 
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LoC(D)

L1C(D)

U

Q Y

Quantizer

 
รูปที่ 4.14 ระบบวงจร ∑∆M โดยที่ L0 คือฟังก์ชันถ่ายโอนระหว่างอินพุต และ L1 คือ

ฟังก์ชันถ่ายโอนป้อนกลับ 
 

เราสามารถเขียนฟังก์ชันความสัมพันธ์ของระบบในรูป 4.14 ได้เป็น 
 

0 ( ) 1 ( )C D C DQ L U L Y= +                                              (4.33) 
 

QY Q E= +                                                   (4.34) 
 

0 ( )

1 ( ) 1 ( )

1

1 1

C D

Q

C D C D

L
Y U E

L L
= +

− −
                                   (4.35) 

 
จากสมการที่  4.15 และ 4.35 เราสามารถเขียนสมการความสัมพันธ์ระหว่างฟังก์ชันถ่ายโอน

ของสัญญาณ (STF) และ ฟังก์ชันถ่ายโอนสัญญาณรบกวน (NTF) กับ L0C(D) และ L1C(D) ได้เป็น 
 

0 ( )

1 ( ) 1 ( )

1
,

1 1

C D

C D C D

L
STF NTF

L L
= =

− −
                                   (4.35) 

 

1 ( ) 0 ( )

1
1 ,C D C D

STF
L L

NTF NTF
= − =                                    (4.36) 

 
ในการออกแบบระบบ CT-∑∆M มีขั้นตอนดังนี้ 1) สร้างฟังก์ชันถ่ายโอนสัญญาณรบกวน 

(NTF) โดยการออกแบบระบบกรองความถี่สูงผ่านที่เหมาะสม 2) หา L1D จากสมการที่ 4.36 3) ท า
การแปลง L1D เป็น L1C โดยใช้ความสัมพันธ์ในสมการที่ 4.30-4.32 3) น า L1C ที่ได้ไปค านวณหา NTF 
ใน s โดเมนโดยใช้สมการ 4.36  4) หาสัมประสิทธิ์จากความสัมพันธ์ระหว่าง NTF และโครงสร้างของ 
CT-∑∆M  

  เราออกแบบฟังก์ชันถ่ายโอนสัญญาณรบกวน (NTF) โดยใช้โปรแกรม MATLAB ซึ่งการ
ออกแบบในบทนี้ใช้ synthesizeNTF โดย Schreier’s [26] เมื่อก าหนดอันดับของระบบเท่ากับ 3 
อัตราการสุ่มเกิน (OSR) เท่ากับ 64 อัตราขยายนอกแบนด์วิดท์ (out-of-band gain : OBG) เท่ากับ 
1.3 dB เราจะได้ NTF ดังนี้ 
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                          2

2

( 1)( 1.99 1)

( 0.7698)( 1.708 0.7681)

z z z
NTF

z z z

− − +
=

− − +
                        (4.37) 

 
จากสมการที่ 4.36 จะได้ L1 ในรูปแบบของ DT-∑∆M (L1D) เท่ากับ 

 
2

1 2

0.52097 ( 1.758 0.7845)

( 1)( 1.999 1)
D

z z z
L

z z z z

− − +
=

− − +
                          (4.38) 

 
โดยอาศัยสมการ 4.31-4.32 กับระบบที่ถูกออกแบบโดยใช้ DAC แบบ NRZ (รูปที่ 4.13 (ข)) 

และสมการ 4.35-4.36 เราสามารถหา L1, L0 และ NTF ในรูปแบบของ CT-∑∆M ดังนี้ 
 

2

1 2

0.46264( 0.2427 0.03001)

( 0.001446)
C

s s
L

s s

− + +
=

+
                          (4.39) 
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=

+
                                               (4.40) 
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+
=
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                                    (4.41) 
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รูปที่ 4.15 ระบบ CT-∑∆M แบบป้อนกลับ (CIFB) [26] 

 
รูปที่ 4.15 แสดงโครงสร้างระบบ CT-∑∆M แบบป้อนกลับ (CIFB) ซึ่งมี NTF เท่ากับ 

                             

         
3

2

3 2

3 3 2 1 2 2 3 1 1 2 3( )
CIFB

s c gs
NTF

s a c s c g a c c s a c c c

+
=

+ + + +
                      (4.42) 

 
เมื่อพิจารณาสมการ 4.41 และ 4.42 เราสามารถค านวณหาค่าสัมประสิทธิ์และอัตราขยาย

ของระบบ CT-∑∆M ได้ดังแสดงในตารางที่ 4.3 
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ตำรำงท่ี 4.3 สัมประสิทธิ์และอัตราขยายของระบบ CT-∑∆M 
a1 a2 a3 b1 c1 c2 c3 g1 

0.1073 0.1993 0.2361 0.1073 0.2298 0.2874 1.9597 0.00503 

 

1

sTs

k1

-1

+ +

-1-1

+
y(n)

1
sTs

1
sTs

u(t)
1 k2 k3

 

รูปที่ 4.16 ระบบ CT-∑∆M แบบป้อนกลับแบบรอบเดี่ยว 
 

เราสังเกตได้ว่าอัตราขยายป้อนกลับ (a1-a3) คืออัตราขยายของวงจร DAC ซึ่งเป็นค่าที่ไม่ลง
ตัวท าให้การออกแบบวงจร DAC จริงในโหมดกระแสเป็นไปได้ยาก ดังนั้นในการออกแบบระบบ CT-
∑∆M โหมดกระแสในบทนี้ เราได้ออกแบบให้อัตราขยายการป้อนกลับ a1-a3 มีค่าเท่ากับหนึ่ง จากนั้น
ก็ท าการลดรูปการป้อนกลับวงรอบภายใน (g) ให้อยู่ในรูปที่ 4.16 และค านวณหาค่าสัมประสิทธิ์และ
อัตราขยายของระบบ CT-∑∆M ใหม่ดังนี ้
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c a
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g c a
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 , 
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โดยเราสามารถค านวณได้ว่า k1= 0.122157, k2 = 0.24571 และ k3 =0.462685  
รูปที่ 4.17 แสดงสเปกตรัมของสัญญาณเอาต์พุตที่ได้จากการจ าลองการท างานของระบบ 

CT-∑∆M ด้วยโปรแกรม MATLAB Simulink รูปที่ 4.18 แสดงก าลังงานสัญญาณต่อสัญญาณรบกวน 
(SNR) เทียบกับก าลังงานสัญญาณอินพุต เราจะเห็นได้ว่า SNR ของระบบมีค่าสูงสุดเท่ากับ 79 เดซิ
เบล ซึ่ง SNR ของระบบมีค่าสูงกว่าคุณสมบัติของ CT-∑∆M 
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รูปที่ 4.17 สเปกตรัมสัญญาณเอาต์พุตของระบบ CT-∑∆M เปรียบเทียบกับ DT-∑∆M โดย MATLAB 

Simulink  
 

 
รูปที่ 4.18 ก าลังงานสัญญาณต่อสัญญาณรบกวน (SNR) เทียบกับก าลังงานสัญญาณอินพุต  

 

4.4 กำรออกแบบวงจรซิกมำเดลต้ำมอดูเลเตอร์แบบต่อเนื่องทำงเวลำ (CT-∑∆M) 
โหมดกระแส 
 รูปที่ 4.19 แสดงโครงสร้างวงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์แบบต่อเนื่องทางเวลา (CT-∑∆M) 
โหมดกระแส วงจรประกอบด้วยวงจรหลักสามส่วน คือ วงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส วงจร
เปรียบเทียบกระแสที่ท างานร่วมกับสัญญาณนาฬิกา (Clk) และวงจรแปลงสัญญาณดิจิตอลแรงดัน
เป็นแอนาล็อกกระแส (DAC) การประมวลผลสัญญาณของวงจร CT-∑∆M โหมดกระแสเป็นแบบ
ผลต่างซึ่งสอดคล้องกับวงจรเปรียบเทียบสัญญาณ และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่ถูกน าเสนอ
ในบทที่ผ่านมา วงจร DAC ที่ถูกน ามาใช้เป็นแบบสวิตช์กระแส [30]    

SNR Max 72.25 dB

DR = 69.4 dB 

Signal Amplitude (dB)
-100 -90 -80 -70 -60 -50 -40 -30 -20 -10 0

10

20

30

40

50

60

70

80

90

100

10

20

30

40

50

60

70

80

90

100

DT

CT

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆ ทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



73 
 

k1

sTs

k2

sTs

k3

sTs

iin+

Bit Stream 

Clk=1/Ts

iin-

+

-

DAC

+-

DAC

+-

DAC

+-

Quantizer  

 
รูปที่ 4.19 โครงสร้างวงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์แบบต่อเนื่องทางเวลา(CT-∑∆M) โหมดกระแส 

 
4.4.1 กำรออกแบบวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส 

 เมื่อพิจารณาโครงสร้างวงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์แบบต่อเนื่องทางเวลา (CT-∑∆M) โหมด
กระแสในรูปที่ 4.19 เราต้องออกแบบวงจรอินทิเกรเตอร์กระแสทั้งสามตัวให้มีค่า k1-k3 สอดคล้องกับ
ค่าท่ีได้ออกแบบไว้ในหัวข้อที่ผ่านมา 
 จากสมการความสัมพันธ์ระหว่างกระแสอินพุตกับเอาต์พุตของวงจรอินทิเกรเตอร์กระแส
(น าเสนอในบทที่ 3) เมื่อละเลยตัวเก็บประจุแฝง และค่าความน าด้านเอาต์พุตของวงจรเราสามารถ
เขียนสมการความสัมพันธ์ระหว่างกระแสอินพุตกับเอาต์พุต (สมการที่ 3.47) ดังนี้ 
 

( )

int1(2)

mA Bout

in

gi

i sC
=                                              (4.44)   

 
ดังนั้นความสัมพันธ์ของวงจรอินทิเกรเตอร์กระแสกับตัวอินทเกรเตอร์ในระบบ CT-∑∆M ใน

รูปที่ 4.19 เป็นดังนี้ 
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สมการที่ 4.45 ที่ถูกใช้ในการออกแบบตัวเก็บประจุและค่าทรานคอนดักแตนซ์ของวงจรอินทิ

เกรเตอร์กระแสแต่ละตัว  
 เมื่อออกแบบขนาดของทรานซิสเตอร์ภายในวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสตามตารางที่ 3.5 
ค่าทรานคอนดักแตนซ์ gmA(B) ของวงจรที่ได้มีค่าเท่ากับ 808 uA/V ดังนั้นเราสามารถออกแบบค่าตัว
เก็บประจุของวงจรอินทิเกรเตอร์แต่ละตัวได้ดังแสดงในตารางที่ 4.4 
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ตำรำงท่ี 4.4 ตัวเก็บประจุของวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสที่ใช้ในวงจร CT-∑∆M 
ค่าสัมประสิทธิ์ตัวอินทิเกรเตอร์ ค่าตัวเก็บประจุ 

  k1= 0.122157 0.41nF 
k2 = 0.2457  0.20nF 

   k3 =0.462685 0.11nF 
 

4.4.2 กำรออกแบบตัวจัดระดับ (Quantizer) โหมดกระแส  
 ตัวจัดระดับในบทนี้ใช้วงจรเปรียบเทียบโหมดกระแสที่ถูกน าเสนอในบทที่ 3 ท างานร่วมกับ
สัญญาณนาฬิกา (Clk) โดยจะเปรียบเทียบสัญญาณกระแสของอินพุตทั้งสองเมื่อ Clk เป็น low และ
ท าการรีเซ็ตสัญญาณเอาต์พุตเป็น low เมื่อ Clk เป็น high  
 สัญญาณป้อนกลับของระบบ CT-∑∆M ดังแสดงในรูปที่ 4.19 เป็นแบบไม่กลับเป็นศูนย์ 
(NRZ) ดังนั้นในการออกแบบ Quantizer ต้องออกแบบให้คงค่าเอาต์พุตเมื่อ Clk เป็น high ซึ่งเรา
สามารถน าวงจรอาร์เอสแลตช์ (RS Latch) และวงจรอินเวอร์เตอร์มาใช้ในการออกแบบเพ่ือคงค่า
เอาต์พุตดังแสดงในรูปที่ 4.20 โดยที่กระแสอินพุตของ Quantizer (i+ ,i-) คือกระแสเอาต์พุตของ
วงจรอินทิเกรเตอร์ตัวที่สาม 
 

Clk=1/Ts
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i-
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comparator

Bit Stream 
+

-

RS latch
Vout+

Vout-

 
รูปที่ 4.20 วงจรตัวจัดระดับ (Quantizer) โหมดกระแส 

 
เทคนิคการไบอัสตรงที่ขาบอดี้  (Forward body-biased, FBB) [31] ถูกน ามาใช้ในการ

ออกแบบวงจรอาร์เอสแลตช์ (RS Latch) และวงจรอินเวอร์เตอร์เพ่ือให้ทรานซิสเตอร์สามารถท างาน
ได้เร็วขึ้นภายใต้แรงดันไฟเลี้ยง 0.5 โวลต์  
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(ก)                                                  (ข) 

                   รูปที่ 4.21 ก) วงจรอาร์เอสแลตช์ (RS Latch) ข) วงจรอินเวอร์เตอร์ 
 
 การออกแบบขนาดของทรานซิสเตอร์ภายในวงจร RS Latch (รูปที่ 4.21 (ก)) และวงจร
อินเวอร์เตอร์ (รูปที่ 4.21 (ข)) ออกแบบให้ W/L ของพีมอสทุกตัวให้มีขนาดเท่ากับ 1.7/0.36 um 
และเอ็นมอสทุกตัวมีขนาดเท่ากับ 1.5/0.36 um ขนาดของทรานซิสเตอร์ภายในวงจรเปรียบเทียบ
กระแสมีขนาดตามตารางที่ 3.1 
 รูปที่ 4.22 แสดงผลการท าของวงจร Quantizer ร่วมกับสัญญาณนาฬิกา (VClk) ที่ความถี่
เท่ากับ 2.56 MHz ซึ่งเป็นความถ่ีที่จะใช้งานในการสุ่มสัญญาณของวงจร CT-∑∆M โหมดกระแส จาก
ผลการจ าลองการท างานของวงจร Quantizer เราพบว่าวงจรมีค่าหน่วงเวลาประมาณเท่ากับ 19nS 
และกราฟบนสุดแสดงสัญญาณเอาต์พุตของ Quantizer สัญญาณเป็นแบบ NRZ และกราฟถัดมา
แสดงสัญญาณเอาต์พุตของวงจรเปรียบเทียบกระแสด้านบวก ด้านลบ และสัญญาณนาฬิกา  (VClk) 
ตามล าดับ ผลการจ าลองการท างานแสดงให้เห็นว่าวงจรสามารถท างานได้เป็นอย่างดีและเป็นไป
ตามท่ีได้ออกแบบไว้  
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รูปที่ 4.22 ผลการท างานของวงจร Quantizer รว่มกับสัญญาณนาฬิกา (VClk) ที่ความถ่ี 2.56MHz 

 
4.4.3 วงจรแปลงสัญญำณดิจิตอลเป็นแอนำล็อกกระแส (DAC)  
รูปที่ 4.23 แสดงการต่อวงจรป้อนกลับแบบลบจาก DAC ไปยังอินพุตของวงจรอินทิเกรเตอร์

โหมดกระแส จากรูปที่ 4.19 เราจะเห็นได้ว่าวงจร CT-∑∆M ประกอบด้วย DAC ทั้งหมด 3 วงจร 
และอัตราขยายของการป้อนกลับมีค่าเท่ากับหนึ่งเหมือนกันหมด ดังนั้นกระแสอินพุตด้านบวก  (iin+) 
และด้านลบ (iin-) ของวงจรอินทิเกรเตอร์ทั้งสามจะมีค่าเท่ากันและมีค่าเท่ากับ Iref  ทั้งนี้ก็ขึ้นกับ
สัญญาณอินพุตของ DAC ดังแสดงในรูปที่ 4.24  
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รูปที่ 4.23 วงจร DAC ต่อร่วมกับวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส 

 

 
รูปที่ 4.24 การท างานของวงจรป้อนกลับ DAC ที่ความถี่การสุ่มเท่ากับ 2.56 MHz  

 
เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆ ทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



78 
 

4.5 ผลจ ำลองกำรท ำงำนของวงจร CT-∑∆M โหมดกระแส 
เพ่ือตรวจสอบความถูกต้องจากการออกแบบวงจร CT-∑∆M โหมดกระแส วงจรถูกจ าลอง

การท างานโดยใช้โปรแกรม OrCAD Capture PSPICE และใช้เทคโนโลยีซีมอสขนาดความยาว     
0.18 um โดยให้สัญญาณอินพุตที่มีแบนด์วิดท์ในช่วงความถี่เท่ากับ 20 kHz และมีความถี่การสุ่ม
เท่ากับ 2.56 MHz วงจรท างานภายใต้แหล่งจ่ายไฟเลี้ยงเท่ากับ 0.5 โวลต์  

การตรวจสอบที่ส าคัญส าหรับการท างานของวงจร CT-∑∆M ที่มีอันดับสูงกว่าหนึ่ง คือ การ
ตรวจสอบว่าขนาดของกระแส และแรงดันทุกโนดภายในวงจรมีค่าเป็นไปได้จริง  

กระแสอ้างอิง (Iref) ของวงจรถูกออกแบบให้มีค่าเท่ากับ 5 uA และกระแสไบอัสของวงจร
อินทิเกรเตอร์ทุกวงจรมีค่าเท่า 10.5 uA ดังนั้นกระแสเอาต์พุตของวงจรอินทิเกรเตอร์ทั้งสามต้องมีค่า
น้อยกว่ากระแสไบอัสของวงจรตลอดช่วงการท างาน  รูปที่ 4.25 แสดงผลการแจกแจงความถี่ของ
ขนาดกระแสเอาต์พุตของวงจรอินทิเกรเตอร์แต่ละตัว อินทิเกรเตอร์ตัวที่หนึ่งมีค่าสวิงของกระแส
เอาต์พุตสูงสุดประมาณ ±9 uA (รูปที่ 4.25 (ข)) อินทิเกรเตอร์ตัวที่สองมีค่าสวิงของกระแสเอาต์พุต
สูงสุดประมาณ ±8.2 uA (รูปที่ 4.25 (ค)) และกระแสเอาต์พุตของอินทิเกรเตอร์ตัวที่สาม (กระแส
อินพุตของ Quantizer) มีค่าสวิงสูงสุดประมาณ ±4.6 uA     

รูปที่ 4.26 แสดงการแจกแจงความถ่ีของการสวิงของแรงดันที่โนดอินพุตของอินทิเกรเตอร์ทั้ง
สามวงจร และโนดอินพุตของ Quantizer แรงดันสวิงสูงสุดที่ โนดอินพุตของอินทิ เกรเตอร์มี
ค่าประมาณ ±20 mV แรงดันสวิงสูดสุดที่โนดอินพุตของ Quantizer มีค่าประมาณ ±10 mV ซึ่ง
แสดงให้เห็นว่าการสวิงของกระแส และแรงดันทุกโนดของวงจรอยู่ในช่วงที่วงจรสามารถท างานได้ 

รูปที่ 4.27 แสดงเอาต์พุตบิต (Bit stream) ของวงจร CT-∑∆M โหมดกระแส เมื่อป้อน
สัญญาณกระแสอินพุตผลต่างขนาด 4 uA ที่มีความถี่เท่ากับ 20 kHz การจ าลองการท างานถูกท า
อย่างต่อเนื่องจนได้จ านวนบิตเท่ากับ 214 ตัวอย่างเพ่ือใช้ส าหรับวิเคราะห์คุณสมบัติต่าง ๆ ของวงจร 
CT-∑∆M ในบทนี้  

รปูที่ 4.28 แสดงสเปกตรัมสัญญาณเอาต์พุตของวงจร CT-∑∆M ตลอดย่านความถี่การสุ่มจะ
เห็นได้ว่าในช่วงความถี่ไนควิสท์ (40 kHz) มีก าลังงานสัญญาณรบกวนต่ า และก าลังสัญญาณรบกวน
จะสูงขึ้นเมื่อความถี่สูงกว่าความถี่ไนควิสท์ ซึ่งเป็นผลจากการจัดสัญญาณรบกวน (Noise shaping) 
ของวงจร ∑∆M  

รูปที่ 4.29 แสดงสเปกตรัมสัญญาณเอาต์พุตของวงจร CT-∑∆M ภายในย่านความถี่ไนควิสท์ 
เมื่อสัญญาณอินพุตมีความถี่เท่ากับความถี่แบนด์วิดท์ (20 kHz) จะเห็นได้ว่าก าลังงานสัญญาณต่อ
สัญญาณรบกวนมีค่าเท่ากับ 72.26 เดซิเบล  

รูปที่ 4.30 แสดงสเปกตรัมสัญญาณเอาต์พุตของวงจร CT-∑∆M ภายในย่านความถี่แบนด์
วิดท์ (20 kHz) เมื่อป้อนสัญญาณอินพุตที่ความถี่เท่ากับ 6 kHz เพ่ือดูผลกระทบของฮาร์มอนิกที่ 3 
(18 kHz) ซึ่งเห็นได้ว่าก าลังงานสัญญาณต่อสัญญาณรบกวนที่ฮาร์มอนิกที่ 3 มีค่าเท่ากับ 70.73 เดซิ
เบล  
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รูปที่ 4.31 แสดงก าลังงานสัญญาณต่อสัญญาณรบกวน (SNR) เทียบกับก าลังงานสัญญาณ
อินพุต จะเห็นได้ว่า SNR มีค่าสูงสุดเท่ากับ 72.26 เดซิเบลและ Dynamic Range ของสัญญาณ
อินพุตมีค่าเท่ากับ 69.4 เดซิเบล 

ตารางที่ 4.5 แสดงคุณสมบัติของวงจร CT-∑∆M โหมดกระแส วงจรมีก าลังงานสูญเสียรวม
ประมาณ 137.37 uW ตารางที่ 4.6 แสดงตารางเปรียบเทียบความสามารถของวงจร CT-∑∆M โหมด
กระแสที่น าเสนอกับวงจรที่ได้ถูกน าเสนอก่อนหน้านี้ การเปรียบเทียบอาศัยดัชนีชี้วัด (Figure of 
merit, FoM) ดังนี้คือ ( )2 2ENoBFoM Power BW=    [26]  

 

 
รูปที่ 4.25 การแจกแจงความถี่กระแสเอาต์พุต (Histogram) ของวงจรอินทิเกรเตอร์  

ก) กระแสเอาต์พุตของอินทิเกรเตอร์ตัวที่หนึ่ง 
ข) กระแสเอาต์พุตของอินทิเกรเตอร์ตัวที่สอง 
ค) กระแสเอาต์พุตของอินทิเกรเตอร์ตัวที่สาม (หรือกระแสอินพุตของ Quantizer) 

 
 

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆ ทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



80 
 

 
              รูปที่ 4.26 ผลการแจงแจงความถี่ (Histogram) ของการสวิงของแรงดันที่โนดต่างๆ 

ก) แรงดันสวิงที่โนดอินพุตของอินทิเกรเตอร์ทั้งสามโนด 
ข) แรงดันสวิงที่โนดอินพุตของ Quantizer 

 

 
รูปที ่4.27 ผลตอบสนองเอาต์พุตบิต (Bit stream) ต่อสัญญาณกระแสอินพุต 

                 ผลต่างไซนูซอยด์ (Sinusoidal signal) ±4 uA (20 kHz)  
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รูปที ่4.28 สเปกตรัมสัญญาณเอาต์พุตของวงจร CT-∑∆M ที่ความถ่ีสุ่ม 2.56 MHz  

 

 
รูปที ่4.29 สเปกตรัมสัญญาณเอาต์พุตของวงจร CT-∑∆M โดยสัญญาณอินพุตความถี่เท่ากับ 20 kHz  
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รูปที ่4.30 สเปกตรัมสัญญาณเอาต์พุตของวงจร CT-∑∆M ภายในย่านความถ่ีแบนด์วิดท์ของสัญญาณ

อินพุต 
 

  
รูปที ่4.31 ก าลังงานสัญญาณต่อสัญญาณรบกวน (SNR) เทียบกับก าลังงานสัญญาณอินพุต (6 kHz) 

 
 
 
 
 
 

SNR Max 72.25 dB

DR = 69.4 dB 

Signal Amplitude (dB)

-100 -90 -80 -70 -60 -50 -40 -30 -20 -10 0

10

20

30

40

50

60

70

80

90

10

20

30

40

50

60

70

80

90

SNR 

SNDR

S
N

R
 ,

 S
N

D
R

 (
d

B
)

เอกสารนี้เป็นเอกสารที่สงวนไว้สำหรับการใช้งานเพื่อการศึกษาเท่านั้น ไม่อนุญาตให้นำไปใช้ประโยชน์ด้านการค้า 

ไม่ว่ากรณีใดๆ ทั้งสิ้น อีกทั้งห้ามมิให้ดัดแปลงเนื้อหา และต้องอ้างอิงถึงเจ้าของเอกสารทุกครั้งที่มีการนำไปใช้ 



83 
 

ตำรำงท่ี 4.5 คุณสมบัติของวงจร CT-∑∆M โหมดกระแส (สัญญาณอินพุต 6 kHz) 
Power supply (Volt) 0.5 

Power (uW) 137.37 
Process (um) 0.18 
Peak SNR (dB) 74 
Peak SNDR (dB) 69 
Dynamic Range  74 

ENOB 11 
 

ตำรำงท่ี 4.6 ตารางเปรียบเทียบ FoM ของวงจร ∑∆M  

Ref. 
SNDR 
(dB) 

BW 
(KHz) OSR 

Power 
(mW) Order FoM (pJ) 

[33] 68 4 125 0.4 2 24.35 

[34] 65 5000 50 28 1 1.926 

[35] 57 0.4 125 0.08 2 172.8 

[36] 79 100 130 5 3 3.432 

[37] 60.96 10000 35.8 31 3 1.698 

[38] 47.7 1000 30 1 3 2.522 

This work 69 20 64 0.137 3 1.487 
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บทท่ี 5 

สรุปผลกำรวิจัยและข้อเสนอแนะ 
 

5.1 สรุปผลกำรวิจัย 
วิทยานิพนธ์ฉบับนี้ได้น าเสนอวงจรเปรียบเทียบ และวงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแส ซึ่งวงจร

ทั้งสองได้ถูกน ามาสร้างวงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์แบบป้อนกลับที่ท างานในโหมดกระแสเพ่ือ
ประยุกต์ใช้งานกับอุปกรณ์ตรวจจับสัญญาณทางชีวภาพโดยมีช่วงความถี่ปฏิบัติงานไม่เกิน  20 kHz 
ผลจ าลองการท างานแสดงให้เห็นว่าวงจรที่ออกแบบทั้งหมดสามารถท างานได้ที่แหล่งจ่ายไฟเลี้ยง
ขนาดเท่ากับ 0.5 โวลต์ วงจรเปรียบเทียบกระแสมีค่าหน่วงเวลาเท่ากับ 2.15 nS ในขณะที่กระแส
อินพุตผลต่างมีค่าเท่ากับ 0.1 uA วงจรอินทิเกรเตอร์โหมดกระแสสามารถน าไปใช้งานได้ในย่าน
ความถี่สูงสุดประมาณ 55 MHz โดยมีอัตราขยายที่ความถี่ต่ าเท่ากับ 34.79 dB เมื่อกระแสไบอัสมีค่า
เท่ากับ 10.5 uA วงจรซิกมาเดลต้ามอดูเลเตอร์แบบต่อเนื่องทางเวลาโหมดกระแสสามารถท างานได้
ในย่านความถี่ 20 kHz โดยมีก าลังงานสัญญาณต่อสัญญาณรบกวนและความผิดเพ้ียนฮาร์มอนิกส์ที่ 3 
(SNDR) สูงสุดประมาณเท่ากับ 69 dB 
 

5.2 ข้อเสนอแนะ 
วงจรที่ประมวลผลโหมดกระแสเป็นอีกทางเลือกหนึ่งส าหรับการออกแบบวงจรที่ต้องท างาน

ภายใต้แหล่งจ่ายไฟเลี้ยงต่ า สามารถออกแบบวงจรได้โดยใช้เทคนิคขาเกตเสมือนแบบลอย (Quasi-
floating gate) และเทคนิคการป้อนสัญญาณเข้าที่ขาบอดี้ของทรานซิสเตอร์ (Bulk driven) วงจร
โหมดกระแสสามารถน าไปประยุกต์ใช้ในวงจรแปลงสัญญาณแอนาล็อกเป็นดิจิตอล และวงจรกรอง
ความถี่แบบแอคทีฟได้  
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ก.1 การวิเคราะห์หาความต้านทานเสมือนด้านอินพุต 
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ในการวิเคราะห์อัตราขยายแรงดันจากโนด A ไปยังโนด FB เราสามารถแทนวงจรเปรียบเทียบ
กระแสในรูปที่ ก.1 ด้วยวงจรป้อนกลับดังแสดงในรูปที่ ก.2 โดยที่  
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โดยที่ ROC คือ ความต้านทานเสมือนที่โนด C และ RFBa คือ ความต้านทานเสมือนที่โนด FBa                
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 เนื่องจากทรานซิสเตอร์ M1a(b) สมพงษ์กับ M2a(b) และ M3a(b) สมพงษ์กับ M4a(b)  เราจะได้ ifbB และ 
iOC มีค่าเท่ากับ 
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  จากความสัมพันธ์ของสมการ [ก7], [ก9] และ [ก14] เราจะได้อัตราขยายแรงดันจากโนด C ไปยัง
โนด FBa มีค่าเท่ากับ 
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Abstract— This paper presents a low-voltage latch current 
comparator.  The circuit was designed on the basis of current 
mirror, preamplifier and latch circuits and also various circuit 
techniques; quasi-floating gate to reduce the input impedance, 
bulk driven technique for the circuit to be operable under low 
supply voltage and positive feedback to increase the gain and the 
overall speed.  From the simulation results, which were presented 
with 0.18 um CMOS technology, the circuit can operate well at the 
supply voltage of 0.5 volt and the resulting propagation delay time 
were 2.2 nS and 1.4 nS when the input current differences are 1 
uA and 10 uA, respectively. The total power dissipation was 79 
uW.  

Keywords—current comparator, low voltage, dynamic latch 
comparator   

I.  INTRODUCTION  

The comparator circuit is a circuit that compares the levels 
of two analog input signals and provides a digital output signal, 
depending on the difference in the levels of the two signals.  This 
circuit is one among many important building blocks and used 
in various analog circuits, such as an analog-to-digital converter, 
which the input signal can be either voltage or current.  
Furthermore, nowadays, the portable electronic devices are 
becoming popular, so the designed circuit should be operable at 
low supply voltage mainly to minimize the power dissipation.  
With this limitation of the supply voltage, the design of voltage-
mode analog circuit is quite difficult because of the limited range 
of input and output signal swings.  The current-mode circuit 
design is considered an alternative option because it can operate 
quite well at low supply voltage with less limitation on the signal 
swing. 

There were many proposed current comparator circuits [1-
10]. In the first period, the current comparator was comprised of 
two cascode current mirrors [1]. The output impedance was 
quite high impedance and, thus, the resulting design could not 
operate at the high frequencies. Then, a current comparator 
circuit was designed to operate at high frequencies and to reduce 
input impedance [2] (see Fig. 1(a)). The input section consisted 
of two transistors, M1 and M2 which are connected to each other 
in the source follower configuration. The input impedance was 
inversely proportional to the transconductances of M1 and M2. 
The circuit can operate at high speed due to its simplicity and 
relatively small parasitic capacitance. However, when the input 
current signal was low, the both input transistors would be in 

cut-off state simultaneously, causing the input impedance to be 
high and response time to be large.  This problem has been 
solved by the comparator in [3-5]. A biasing method using 
current-source [3] was used to alleviate the dead band problem. 
The diode-connected was employed [4] to create a level shift so 
that the input transistors were biased to have an appropriate 
quiescent current.  Then, a non-inverting amplifier was added to 
amplify the voltage signal at the input node [5], so that the circuit 
can operate much faster during the low input current.                

At the same time, a resistive feedback technique [6-7] was 
used to reduce the input impedance. It is noted that the input 
current of all mentioned circuits was the difference of the two 
input current signals. However, the circuit performing such 
subtraction was not mentioned. The author in [8] used an 
improved Wilson current miller to subtract two input currents 
and the cascade amplifier was used to get rail-to-rail output 
swing. The circuit suffered from an input offset current since the 
two input nodes were not fully symmetrical.  

  
Fig. 1. Current Comparators by (a) H. Traff [2], (b) L. Chen, et al.[6] and (c) 

V. Kasemsuwan and S. Khucharoensin.[8]. 
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In 2014, the current comparator circuit [9] which converted 
the current input signal to voltage before entering the 
preamplifier and latch voltage comparator was used [9]. Their 
differential structure resulted in better common mode and power 
supply noise rejection. This paper presented a low-voltage latch 
current comparator whose it structure is developed based the 
technique used [9]. The proposed comparator can operate at the 
supply voltage as low as 0.5 V. A negative feedback is used to 
minimize the input impedance while a positive feedback is used 
to enhance the overall gain. 

II. CIRCUIT DESCRIPTION 

Fig. 2 is a block diagram [9] of our current comparator. It 
consists of a differential transimpedance preamplifier (DTIA), 
latch and inverter. DTIA stage has the function of comparing 
and amplifying the input currents. The Latch comparator is used 
to determine which of the voltage signals from node C or D is 
larger by positive feedback action. The inverter stage amplifies 
the signal from the latch stage and provides a rail-to-rail output 
signal. 

 This scheme offers several advantages over other clock 
comparators; 1) Differential operation circuit shows better 
common mode and power supply noise rejection. 2) This 
method is a combination between the advantages of the 
preamplifier circuit’s response time in a negative exponential 
that step response time is fast at initial (but slows down when 
voltage increases) and the latch circuit’s response time in a 
positive exponential that its step response time is fast when the 
voltage level increase [11]. 3) Part of DTIA acts as preamplifier 
and also isolates the input of comparator from switching noise 
(or kickback noise) coming from the Latch positive feedback 
stage. 

DTIA
Latch 

comparator

C

D

Vout+

Vout-

iin

iref

Vcomp

Vcomp

Digital InverterCLK

 
Fig. 2. Block diagram of the current comparator. 

Fig. 3 shows the proposed current comparator.  As can be 
seen, the circuit consists of differential transimpedance 
preamplifier (DTIA) input stage which developed from class-
AB bulk-driven current mirror circuit (M1a,b−M4a,b) with 
negative resistance load (M5a,b−M8a,b) (see Fig. 3 a)) and 
positive feedback latch output stage (M9a,b−M10a,b) (see Fig. 3 
b)).  The circuit operates under the control of the clock signal 
(Clk) via transistors M11a,b. When the clock signal (Clk) is low, 
M11a,b will be in the cut off mode and the comparator will 
compare the input current signals to determine the output 
voltage. On the contrary, when the clock signal (Clk) is low, the 
output is reset and the output voltages (Vout+ and Vout-) are at 
ground. 

Quasi-floating gate is used to connect the gates of M1a,b and 
M3a,b to the FBa,b,c,d nodes and the gate-to-source voltage of 
these transistors are either at GND or VDD, respectively.  This 
is to ensure that the transistors are strong inverted all the time.  

    
(a) 

 
    (b)        

 
(c)                                  

Fig. 3. The proposed low voltage current comparator circuit, (a) differential 
trans-impedance preamplifier (DTIA) section, (b) Latch comparator 
section and bulk driven CMOS invertor, (c) Transistor act as Rlarge . 

When considering the class-AB bulk-driven current mirror 
circuit, transistors M1a,b and M3a,b act as current mirror and C1-
C4 are used to pass the feedback signal from the latch 
comparator to the input current mirror. This will lower the input 
impedances of the circuit. The reduced input impedance helps 
transferring the source current to the comparator and at 
 the same time allows the comparator to achieve a large 
input common mode range (ICMR). 

By using straight forward small signal analysis, the input 
impedance of the circuit can be derived and shown as      

                  R in =  
ଵ௚೘್భೌା௚೘್యೌା	ሺ௚೘భೌା	௚೘యೌሻ.஺భ.஺మ       (1)             

where  A1=−(gmb2a+gmb4a)(rO//R), rO =(ro2a // ro4a // ro7a // ro8a // 
ro6a), R=(−1/gmb5a)//(−1/gmb6a)//(1/gmb7a)//(1/gmb8a), A2= −(gmb12 
+gbmb13)(ro12//ro13), gmb12(13) and ro12(13) are the bulk 
transconductance and drain-source resistances of M12(13), 

respectively.  Similarly, gmb1(3)a, and gm1(2)a  are the bulk and 
gate transconductance of M1(3)a and M1(2)a, respectively.                   

It is noted that A1 can be considered as a voltage gain of node 
A to C, while A2 is a voltage gain of the bulk driven inverter. 
Transistor M5a,b and M6a,b are connected as negative resistance 
circuit to enhance the impedance at node C and D. Transistors 
M7a,b and M8a,b are diode-connected and operated as resistor to 
ensure the stability of the DTIA.  It is noted that not only do 
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transistors M5a,b – M8a,b, work as preamplifier, which amplified 
signal, but also reduce offset voltage and prevent the kick back 
noise from the latch comparator section to the input section. It 
is noted that the gain of DTIA depends on the application of the 
current comparator. For example, if the current comparator is 
to be employed in analog to digital application, the 
transimpedance gain of DTIA will depend on the input 
resolution and offset of the output latch.  

       The output latch consists of transistors M9a,b−M10a,b. The 
latch receives the differential voltage from nodes C and D 
through the body of transistor M9a and M9b. Transistors M10a 
and M10b are cross-coupled inverter while M11a and M11b work 
as set and reset transistors depending on the Clk signal. 

        The operation of the current comparator circuit can be 
explained as follows.  When the inputs iin and Iref  are fed to the 
circuit.  The input iin flows into node A and mirrored through 
transistors M1a and M2a to M3a and M4a, respectively.  On the 
other hand, the input Iref flows into node B and mirrored through 
M1b and M2b to M3b and M4b, respectively.  The total drain 
current from transistors M2a and M4a are sent to node C and the 
total drain current from M2b and M4b are sent to node D.  If the 
current flows more to either node C or D, the voltage at that 
node would increase more than the other node, making the 
voltage at that node decreases. The differential voltage between 
nodes D and C is transferred to the body of transistors M9a and 
M9b, respectively. As long as Clk is low, M9a,b and M10a,b would 
operate.  If the voltage at node C is higher than that at node D, 
Vout+ will be low and Vout- will be high.  This is the action of 
the latch transistor M10a,b. When the Clk signal is high, Vout+ 
and Vout- will be GND by transistor M11a,b 

III. SIMULATION RESULTS 

The proposed comparator circuit was simulated with 
Cadence OrCAD Capture program, using parameters 
BSIM3V3. The design used 0.18 micron technology and the 
voltage supply of 0.5 volt.  Size of transistors is summarized in 
Table I. The values of capacitors C1-C4 are 10 fF. 

Fig. 4 showed that the output voltage (Vout+) when the input 
differential current is 1 uA square wave at the frequency of 50 
MHz. As can be seen, the rise time and fall time are 1.6 nS and 
0.4 nS respectively. However, it is noticed that the fall time of 
the differential voltage at nodes D and C (VDC) is almost 2.38 
nS which is 6 times larger than that of the fall time of the output 
voltage. The large difference in the fall times is significant since 
if VDC does not fall to zero, its value could affect the latch 
operation and result in a wrong digital output. Obviously, one 
has to design the preamplifier with an appropriate gain to 
minimize the recovery time, namely, if the gain is too large, 
voltage signals at node D-C will become too big which results 
in long fall time (and consequently large recovery time) and 
finally limits the clock speed. Similarly, if the preamplifier gain 
is too small, the differential voltage at nodes C and D will be 
too small and the latch comparator could not operate or the 
response time of comparator will become too much. Fig. 5 
showed transient response of the input current signal (solid line) 
and output voltage signal (dot line). The input current is 10 uA 
square wave at the frequency of 50 MHz. The propagation delay 
time was 1.4 ns. Fig. 6 shows the input current difference versus 
the output voltages from the output inverters and clock signal.  

As can be seen, the proposed comparator showed a rail-to-rail 
output swing. Fig. 7 showed the input impedance of the circuit 
versus the input current. The maximum input impedance is 7.9 
kohm and decreases when the input current is large. Table II 
shows a performance comparison of our proposed comparator 
when the input differential current is 1 uA.  As can be seen, the 
proposed circuit operates at the lowest supply voltage and has 
lowest power consumption. The delay is rather high which is 
mainly due to the low bias current and supply voltage.  

TABLE I.  TRANSISTORS' GEOMETRICAL DIMENSIONS 

 Transistor W/L(um)   Transistor W/L(um) 

M1a,b , M2a,b 19.36/0.36 M12, M14 2.16/0.36 

M3a,b, M4a,b 9.9/0.36 M13 0.72/0.36 

M7a,b 2.34/0.36 M10a,b 7.2/0.18 

M8a,b 0.72/0.36 M9a,b, M11a,b 10.8/0.36 

M5a,b 1.44/0.36 MRG1, MRG2 0.27/1.08 

M6a,b 0.36/0.36   

 

 
Fig. 4. Step response time of the output voltage (Vout+ ) and the differential 

voltage between nodes D and C (VDC). 

 
Fig. 5. Transient response (10 uA differential input current) 
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Fig. 6. Output response (50 nA differential input current) 

 
Fig. 7. Input impedance versus input current 

TABLE II.  PERFORMANCE COMPARISION 

Ref. 
[2] 

1992 

 [3] 

1992 

[7] 

2000 

[5]  

2009 

. [9] 

2012 

[10] 

2014 

This 
work 

Power supply 

(Volt)  
5 5 3 1.8 3 1.8 0.5 

Power(Watt) 930u 1.4m 0.53m NA 1.8m 697u 79u 

Delay(nS)  4 3 1.2 <1 1.6 0.95 2.2 

Process(um) NA 1.6 1.2 0.18 0.18 0.18 0.18 

IV. CONCLUSION 

The proposed current comparator based on transimpedance 
and latch comparator is presented. Quasi floating gate and 
negative feedback techniques are used to allow the circuit to 
operate at low voltage and lower the input impedance. The 

circuit can operate well at a supply voltage of 0.5 volt. The 
response time was found to be 1.4 ns and 2.2 nS at the 10 uA 
and 1 uA differential input current, respectively. The power 
dissipation was 79 uW. 
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