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摘    要

追求更完善的生活品質，永遠是人們不曾懈怠的一項目標，而科技

的進步正是人類追求生活舒適性與安全性的重要推手。例如，近年來對

於交通工具導航與防撞系統的小型高重覆率雷射雷達之研究的蓬勃發

展。在幾種常見的雷射雷達系統中，飛時式雷射雷達由於適合高重覆率

操作，而且擁有很好的訊號雜訊比，所以非常的適用於如防撞雷達這一

類的應用。高解析度而快速的時間量測功能是飛時式雷射雷達系統中極

為重要的一環，同時它也在積體電路零件之特性量測、核子物理實驗以

及通訊等許許多多的應用中扮演著不可或缺的角色。

在各種電子式時間量測方式中，傳遞延時法是最近十五年內才開始

發展的方法，它有兩項獨特的優點，第一：它在兩次測量事件之間所需

的間隔時間是極短暫的，所以特別適合於高重覆率操作；第二：傳遞延

時法是一種全數位式的方式，可以很輕易的與計時系統的其他數位電路

整合在一起，成為一個單晶片積體電路，因而可以大大的減少電路所需

的空間、耗電量，並提高電路的穩定性。然而在積體電路的製程實務中，

因為實際佈線考量而無可避免的局部線路之轉折，引起電子元件間連接

導線長度的變化，進而造成測量結果的非線性現象則是限制精確度的主

要因素之一。特用積體電路的製作，除了發展極為完善的金屬氧化物半

導體製程外，可程控邏輯元件也提供了另一種很好的選擇。然而在使用

泛用型可程控邏輯元件來設計傳遞延時式計時電路時，受限於可程控邏

輯元件的通用性目的，對於線路的實際佈線有著諸多的限制，在測量線

性度上將產生更嚴重的問題。但是，使用可程控邏輯元件有著許多的好

處，諸如設計過程容易而迅速、可以不斷的再修改電路、不必花費大量

的消耗性製程經費與等待的時間就可以迅速得到符合要求功能的積體電

路等等。因此本論文的目的即在發展一套可以解決傳遞延遲式計時法的

非線性問題的新結構，非常適用於可程控邏輯元件的設計環境，同時也

可以應用於傳統的半導體製程中。
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1

第一章  緒論�光學測距

人類開始利用光來測量距離，可以追溯到遙遠的上古時代。位於非洲的尼

羅河，每年夏至以後約有百日的河水氾濫期，孕育了河畔埃及的古文明。洪水

退去，衝刷而來的沈積土重新肥沃了這塊土地，促進農作的豐收；氾濫之後為

了要重新理清土地的疆界，也促成了古埃及在數學與土地測量技術方面的高度

發展[1]。大自然其實早為老祖先備妥了測量工具，太陽光是最好的平行光，再

利用物體的影子間之比例關係，距離乃至高度都可因此而決定，這可以說是最

古老的三角量測方式。傳說中古希臘數學家 Thales (640-546 B.C.)在埃及測金

字塔高，用一根已知長度的桿子，同時測量桿影和金字塔影的長度，以求出塔

高[2]。埃及的數學與測量學起源於農業的需要，擁有悠遠古文明的中國亦是如

此。我國是世界上最早有農業的國家之一，在七千多年前，黃河流域就開始有

以種植耐乾旱的粟為主的原始農業，同一時期的長江流域也已有種植水稻的遺

跡出土，到了春秋戰國時代(約是西元前 720 到 220 年左右)，社會發展到可以

自由買賣田地，土地丈量的需求殷切，更加促進了測量技術的發展[3]。

咫尺可以量天涯，我國古代的三角數學理論稱為商高定理或勾股定理，「中

算家的勾股術肇源於窺天測地」[4]。“周髀算經”和“九章算術”是我國至今尚在

流傳的兩本最早的數學經典，據推測皆成書於西元前後一世紀左右的兩漢時

期，集結了先秦以來至當時的數學知識。周髀算經下卷記載了西元前六七世紀

[3]榮方和陳子二人的對話，談到測量太陽高度的方法，「周髀長八尺，勾之損

益寸千里」、「凡日影於地，千里而差一寸」[4]。九章算術成書較晚，但內容更

完備進步，第一章“方田”章，揭示了測量矩形、梯形、三角形、圓······等幾何

圖形面積計算。魏、西晉時期劉徽為其作注共十卷(約為西元 263 年)，其中第
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十卷到了唐初獨立成冊稱為“海島算經”[4]，因為此書共九題其中第一題即是說

明測量海島之高與遠的方法：「今有望海島立兩表齊高三丈前後相去千步令後

表與前表相參直······」[5]。這種方法又稱為“重差術”，其實也利用了光的直進

特性並配合幾何關係以完成測量。如圖(1-1)，海上一島，島上有山，不知其高

與遠，於是在測量者所在地 A點豎立一標竿 AB，然後向後走到 C 點處，恰可

使人眼貼地而望時眼與竿頂 B及山巔 P點共成一直線；接著沿 AC方向退到 E

點，再豎立一同高的標竿 EF，同樣的再後退找到 G點使 G、F、P 三點共線，

只要知道 AC 之長度 d1、AE 之長度 d2、AG 之長度 d3與標竿高度 h，就可以

求出山高 X與距離 Y的大小：

                                                           (1-1)

                                                           (1-2)

利用光速來測量距離，以法國人 A. H. L. Fizeau (1819-1896)於西元 1849

年首先在地面上成功的測量光速為濫觴[6-7]。在二次世界大戰期間，雷達技術

(RADAR, RAdio Detection And Ranging)開始蓬勃發展，以測量無線電波往返於

圖(1-1)  我國古代的三角測距方法(重差術)之示意圖。

A C E G

FB

P

X

d1
d2

d3Y

h



3

目標物與測量點之間所需的時間來度量距離。同時在 1950 年代，就有人利用

雷達的觀念，以大電容放電產生強烈閃光並以拋物面鏡聚光來測量距離[8]。西

元 1960年世界第一具雷射問世[9]，不久之後，在 1961年第一套雷射測距系統

也隨即出現[10]。由於雷射光的高指向性、高強度與高同調性等優異的光學性

質，各種應用於不同用途不同範圍的雷射測距技術不斷的推陳出新，從小到接

近波長大小的微米範圍[11-13]、數公分到數公尺遠的物體形狀與遠近[14-16]、

數公里到數十公里遠的目標物距離[17-20]、乃至大到衛星或月球與地球之間的

距離[21-22]，都可以運用雷射光而以不同的方式與技術做精準測量。同一時期，

雷射雷達也成為一項重要的發展方向，而其應用也越來越廣泛，諸如航空器或

汽車等的導航與防撞系統[16,23]、三維空間形狀掃描[24-26]、氣象偵測[27-28]、

環境監測[29]等等，不再只侷限於軍事用途[30]。

雷射雷達(LADAR)，原為 LAser Detection And Ranging的縮寫，也有文獻

稱為 LIDAR (LIght Detection And Ranging)或 Optical radar [31]，顧名思義，以

雷射光源取代無線電波來完成測距與偵搜等動作。利用測量雷射光的往返時間

以判斷特定方位目標物之距離的方法又稱為飛時式(time-of-flight)雷射測距方式

[14-20]。與傳統的無線電波(或微波、毫米波)雷達相較，雷射雷達有幾項不同

的差別[31,32]：第一，雷射雷達的橫向解析度較好；因為雷射光的光束寬度比

無線電波的波束寬度要小；第二：雷射光的頻率高、波長短(例如 10.6µm的 CO2

雷射頻率約為 28000GHz，而頻率 100MHz 的毫米波之波長約 3mm)，因此在

縱向距離的解析度也比較高；第三：也因為雷射光的波長小，因此容易受到大

氣中的懸浮微粒(aerosol)或不良天候時的霧靄、雨滴等的散射或吸收而影響測

量距離，但是傳統雷達卻比較不易受天候的影響。同時，大氣對於不同的光波

長也有不同的穿透率，因此必須針對需求用途以選擇適當的光源。
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飛時式雷射雷達依光源的形式可以概分為兩類：脈衝光波型與連續光波調

變型。脈衝光波型雷射雷達以直接測量光脈衝的飛行時間來計算距離；連續光

波型雷射雷達則對光波作某種形式的調變，由於回波的往返需要時間，造成回

波與發射波間的調變相位差異，測量此相位差異亦可反推距離。兩種方式各有

其優點與限制，本論文的主要目的在於提出一種新的全數位化計時電路結構，

可將所有電路整合於一片單晶片中，時間解析度高且線性度極佳，同時兩次計

時事件之間所需要的間隔時間(dead time)非常短暫，非常適用於必須操作於高

重覆率的脈衝光波型雷射雷達。本章以下兩小節將分別對連續光波型與脈衝光

波型雷射雷達之原理作一簡單介紹，藉以說明選擇脈衝光波型雷射雷達作為研

究方向的原因，第二章則針對反射回波的強度大小作一理論性的推導，第三章

簡介回波到達的正確時間點(timing point)的判斷方法，第四章介紹數種常用的

計時方法，第五章與第六章詳細的說明本論文所提出之計時電路的原理與結

構，以及實驗之結果，第七章則是結論與討論。

第 1-1 節  連續光波調變型雷射雷達

最基本的連續光波調變型雷射雷達為振幅調變式，其結構如圖(1-2)。雷射

光的振幅經過調變之後輸出，經由目標物返回，被光偵測器(photo-detector)接

圖(1-2)  連續光波型雷射雷達的基本方塊圖。

連續波雷射

光偵測器

調變器

放大器與

增益控制
相位計

振盪器

處理器
準直光學元

件與光束方
向控制系統

結果顯示
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收轉換成為電訊號，然後由放大器加以放大，接著送入相位計。回波所形成的

訊號與原始訊號間將因回波的光程而產生相位差，其訊號波形的基本示意圖如

圖(1-3)所示，訊號的相位差經由相位計讀取後，送到處理器計算而得到距離的

大小。假設調變的頻率為 fAM，調變波長為λAM ，光與目標物之間的距離為 R(光

往返於測量地與目標物之間經過 2R 的距離)，所造成的相位差為Φ，則原始訊

號A(t)、回波訊號B(t)與距離R之間的關係可以利用以下第(1-3)式、(1-4)式與(1-5)

式來表示：

A(t) = sin(2π fAM )                                    (1-3)

B(t) = sin(2π fAM +Φ )                                 (1-4)

                                                           (1-5)

其中 m為一正整數，ϕ則代表不足 2π的部份相位差之大小。

當相位計量得相位差之後，由(1-5)式即可得到待測距離 R 的大小，因此相

位計其實是這種振幅調變式連續光波型雷射雷達對距離量測的重心。將(1-5)式

等號左右兩邊同時對ϕ微分，得到以下第(1-6)式，可以由此推估出距離解析度：

                                                         (1-6)

AMAMAM mR λ
π

ϕλλ
π

Φ
22

2 +==

ϕ
π

λ
ddR AM

4
=

圖(1-3)  振幅調變式連續光波型雷射雷達的訊號關係。
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一般而言，連續光波型雷射雷達的距離解析度是很好的。通常相位分辨率

要達到一個週期(2π)的千分之一是很容易的，目前已有文獻指出，以調變頻率

fAM為 300MHz (調變波長λAM為 1m)，而相位解析度可以達到四千分之一，則由

第(1-6)式可知距離解析度約為 0.12mm[33]。

但是很重要的一點是，相位計只能量得兩訊號間不滿一個週期的相對相位

差ϕ，於是如果在(1-5)式中 m不為零，相位計是無法得知實際相位Φ的大小的。

當 m 為 1 或 2 或其它任意不為零的正整數時，單一調變頻率的測距結果將完

全相同。因此，為了避免此一不明確(ambiguity)情形發生，測量距離必須限制

在調變波長λAM的一半之內，也就是在圖(1-3)中的波形關係其實是一種無法測

距的不確定情形。如果要測量較長之距離，就要使調變波長λAM增大(降低調變

頻率)，但這一來由(1-6)式又可發現距離解析度變差了。要同時保持高解析度

與大的測量範圍，就必須利用數個不同的調變頻率對同一距離作測量[6,34]，

如圖(1-4)。如此大大增加了系統的電路複雜程度。通常，較複雜的電路也多半

意味著：較繁複的設計限制與考量，較大的體積，與較高的功率消耗。

圖(1-4)  以數種不同調變波長以解決測距不明確的問題。

ϕ 1

ϕ 2

ϕ 3

ϕ 4 = 2π − ϕ 4aϕ 4a
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第 1-2 節  脈衝光波型雷射雷達

脈衝光波型雷射雷達的基本組成如圖(1-5)所示。系統處理器除了控制光束

掃描方向外，同時發出一個觸發(trigger)訊號給脈衝電路產生一個電流脈衝，

驅動脈衝雷射發射出一個時間寬度非常窄而峰值光功率很高的光脈衝，經由待

測目標物反射回到接收端，光偵測器將返回之光脈衝轉換為電脈衝之後，由放

大器放大使脈衝振幅處於一定範圍之內。由於目標物距離的遠近與反射率的不

同，返回之訊號強弱變化範圍極大，復因訊號僅為一個脈衝，與前述調變型的

連續回波訊號不同，增益控制電路不易將訊號控制成固定大小，為求計時之準

確性不受訊號強度變化之影響，因此必須利用一個計時點產生電路使不同振幅

的訊號均能以某一固定“大小比例”的位置做為正確的計時點，然後再由計時電

路計算光脈衝往返的時間 T。最後處理器利用以下第(1-7)式計算出該方位上目

標物之距離 R的大小：

                                                        (1-7)

其中 c0 =2.99792458×108 m/s為光在真空中的速度[35]，而 ng ≈1.00028為空氣的

折射率[6,34]。空氣的折射率和光頻、溫度、濕度及大氣壓力均有關[36-37]。

gn
cT

R 02
×

=

圖(1-5)  脈衝光波型雷射雷達基本方塊圖。
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    當光源選定(光頻選定)之後，以溫度變化對折射率值的影響最大，溫度每

改變攝氏一度折射率值的變化量約為 10-6，對於地面上的距離測量，例如待測

距離為 10公里，如果溫度的變化有 10℃，則光往返時間的變化約 400 psec (約

6cm 的誤差)，即百萬分之六的誤差率。對於某些要求極為精準的應用，如測

地學上測量地殼變動量，數公分的誤差已不能容忍[38]，甚或月球距離或衛星

定位等超長距離的應用，大氣層的折射率效應除了折射率值的改變以外，由於

折射率變動使光路徑彎曲又造成另外一項誤差來源[39]，此時的大氣折射率效

應就必須加以修正[40-41]。但是對於一般日常的應用而言，如果測量距離小於

1公里，折射率造成的時間誤差約僅 40 psec，若計時器的時間解析度為 1 nsec(距

離的解析度約為 15cm)，此時折射率的影響通常是可以忽略的。

一般而言，連續光波型雷射測距方式的解析度比脈衝光波型雷射測距方式

要好，但是脈衝光波型卻有以下兩項優點：第一，在相同的總平均光功率輸出

的條件下，脈衝光波型雷射雷達可測量的距離遠比連續光波型雷射雷達要長。

主要是因為脈衝雷射通常可以有很高的瞬間輸出光功率，使較遠處之目標物仍

能反射回足夠被偵測到的光訊號強度。第二，測距速率較快，有許多計時方式

其單次測量所需要的時間非常短[42-44]。反之，由於相位計所測量的是兩個“連

續訊號”間的相對相位差，因此在測量時間上也比較費時，這對於汽車導航雷

射雷達或三維影像雷射雷達等必須有高速測量速率的系統而言，是一項不利因

素。本論文將針對脈衝光波型雷射雷達提出一種新的計時電路結構，兩次測量

的時間間隔可以小於 20 nsec，時間的解析度約 916 psec，非線性度小於 0.31%，

同時此電路可執行自我校準動作以修正不同的工作環境下的漂移，而且最大測

量時間範圍可以輕易的以附加額外的計數器電路來擴增[45]。
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第二章  偵測距離

最大可偵測距離，是雷射雷達的一項重要參數，主要決定於可以接收到的

最小回波強度與系統的雜訊大小。它們和脈衝雷射光發出的峰值功率、待測物

的反射率及可供反射的表面積、天候與大氣對光波的影響、光接收系統的接收

效率以及各項雜訊的大小均有關係。同時待測物的距離越遠，回波強度也越小，

當回波強度小到無法和系統雜訊清楚分辨時的最遠距離，就稱此距離為最大可

偵測距離。本章將對回波強度與各項雜訊作定性的分析，並舉一實例作數值上

之計算。

第 2-1 節  測距方程式

讓我們以圖(2-1)來說明光強度和目標物的空間關係。圖中待測目標物的距

離為 R，而目標物表面平面為圖(2-1)(a)這個三維立體圖中的虛線平面，此平面

的法向量與雷射光軸間的夾角為β。假設雷射光束的形狀為為橢圓形，其水平

發散角為 2θp，垂直發散角為 2θs，它在目標物表面上也將成橢圓狀，即圖(2-1)(a)

中包含所有陰影部份的虛線橢圓。如果由雷射光源發出之峰值光功率為 PL，發

射光學系統的總穿透率為 TE，大氣的衰減係數為σ ，則來到目標物表面平上的

峰值總光功率 PT為：

PT = PL × TE × e−σR                                     (2-1)

圖(2-1)(a)中另外還以實線畫出了一個與光源相距 R 且垂直雷射光軸的平面，

稱為”正向平面”(x-y平面)，這個平面也切割雷射光束，成為另一個橢圓形，也

就是圖(2-1)(a)中陰影部份裏的實線橢圓。毫無疑問的，通過這個實線橢圓範圍

的光功率也等於第(2-1)式的總光功率 PT 。目標物表面平面和正向平面二者相
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切於圖(2-1)(a)中由 E至 F的粗虛線。

圖(2-1)(b)是圖(2-1)(a)的一個側視平面投影圖，也就是在圖(2-1)(a)中包含

雷射光軸與目標物平面之法向量的平面，所以圖中標示為 PQ 的灰色線段就是

由目標物平面上的光點(虛線橢圓)所投影而成，而標示為 MN 的灰色線段則是

正向平面上的光點大小(實線橢圓)所投影而成，其中θ為雷射光在此平面上的發

散半角，θ 的大小在θp和θs之間。由於雷射光的高指向性，光束發散角通常很

圖(2-1)  光束和目標物的空間關係示意圖。
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小(例如 1°的發散角約為 0.0175弳度量)，所以MN的長度 2d ≈ 2Rθ 。經過簡

單的幾何計算，可以得到 MN與 PQ的長度關係為：

(PQ)×(cos2β − sin2β × tan2θ ) = (MN) × cosβ              (2-2)

如前所述，因為發散角θ 很小，所以 tan2θ ≈θ 2，在目標物表面與光軸夾角不很

大的情形下，例如若β小於 45°，則 cosβ > sinβ ，那麼 cos2β >> sin2β × tan2θ，

於是第(2-2)式可以化簡為：

(PQ) × cosβ ≈ (MN)                                  (2-3)

很明顯的，由這樣的關係也可以得知待測物表面的光點(虛線橢圓)面積 AE與正

向平面上的光點(實線橢圓)面積 AEP之間的關係與第(2-3)式極為相似：

AE × cosβ ≈ AEP                                      (2-4)

如果目標物比雷射光在其表面所形成的光點還大，則打在目標物上的光功

率 PTA就等於總光功率 PT。但是如果目標物的大小比光點還小，例如圖(2-1)(a)

中在虛線橢圓裏的虛線小方塊(它在正向平面上所對應的區域為圖(2-1)(a)中實

線橢圓裏的實線方塊)，那麼情形就比較複雜了。現在，讓我們開始來討論當

目標物比光點還小時，實際照射到目標物上的光功率 PTA應該是多少。

最簡單的一個情形是：當光的強度在圖(2-1)(a)中的正向平面上為均勻分佈

的狀況，如圖(2-2)(a)中所示。此時，目標物在正向平面上所對應的同功率面積

AT1和正向平面上的全光點面積 AEP的比值，就是照射到目標物表面上的光功率

PTA和總光功率 PT的比值。

橢圓的面積公式為πab，其中 a 與 b 分別為橢圓的兩個軸的半長。一般而

言，距離 R遠大於光源與目標物上的光點直徑大小，又因為雷射光的發散角很

小，於是在正向平面上的橢圓光點其兩軸的半長可分別近似為 Rθs與 Rθp (θp與
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θs的單位為弳度量)，所以正向平面上的橢圓光點總面積 AEP為：

AEP = π R2θpθs                                        (2-5)

如果目標物的實際面積為 AT，它在正向平面上所對應的面積為 AT1，AT1< AEP，

AT與 AT1的對應關係標示於圖(2-1)(b)中，利用與(2-2)式、(2-3)式及(2-4)式相同

的推導可知：

AT × cosβ ≈ AT1                                      (2-6)

此時實際照射於 AT面積上的光功率 PTA為：

                                                　　        (2-7)

由於雷射光束的發射立體角(solid angle)Ω E與目標物對光源所張的立體角Ω T可

以分別表示為(2-8)式及(2-9)式：

                            　　                        (2-8)

                                                     　　 (2-9)

R
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2
1

22
1

R
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R
A TT

T
β

Ω
×

==

sp
EP

E R
A

θθπΩ ==
2

(a) 均勻分佈                    (b) 高斯分佈

圖(2-2)  橢圓光束的兩種不同強度分佈情形。
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於是，第(2-7)式可以化簡為：

                                      　　                 (2-10)

一般而言，雷射光點的強度分佈其實都不是各處均等的 [31]，因此當目標

物小於光點大小時，目標物在光點範圍內不同的位置將會接受到不同大小的雷

射光功率，此時就不可以單純的用第(2-7)式或第(2-10)來計算 PTA了。如果光在

正向平面上的強度分佈函數為      ：

                                                        (2-11)

                                                        (2-12)

                                                        (2-13)

則目標物真正接受到的光功率 PTA應為：

                          　　                        　(2-14)

其中 dA 為正向平面上的面積基素，積分符號的下標 AT1表示對目標物在正向

平面上的對應區域範圍做積分。其實第(2-7)式為第(2-14)式的一個特例，原因

是當光強度為均勻分佈的時候，P(x,y)為常數 1，那第(2-14)式就單純的變成 Po

乘以面積 AT1，配合(2-6)式，結果當然就是第(2-7)式了。

讓我們利用一個簡單的特例來說明當 P(x,y)不為常數時的情形。首先假設

光點的強度分佈為高斯(Gaussian)分佈，形狀如圖(2-2)(b)，則光束在圖(2-1)(a)

中正向平面上的分佈情形可以寫成：

                                                           (2-15)
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這樣的表示法也正好符合光束的寬度為其中央極值的 1/e2這項定義，而 2Po代

表光點中心極大值的大小。因為：

                                                              (2-16)

於是，將第(2-6)式、(2-12)式、(2-15)式代入(2-14)式，可以得到 PTA的表示式為：

    

                                                              (2-17)

其中積分符號的下標 AT1 仍表示對目標物在正向平面上的對應區域範圍做積

分，而 S1為：

                                                               (2-18)
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( ) 382902250 ..erf ≈

長短軸的四分之一長度，即邊長分別為 0.5Rθs與 0.5Rθp，則其面積應為 AT1 =

0.25R 2θsθp，約為光點面積 AEP的 0.08 倍。當此目標物的中心恰在光軸上時，

如圖(2-3)(a)的相對關係， (2-18)式成為：

                                                             (2-19)

利用變數分離法分別對 x與 y積分，而且高斯函數對稱於 x軸與 y軸，於是第(2-19)

式可以被改寫成：

                                                             (2-20)

在(2-20)式中的積分項恰好為著名的誤差函數(error function)的形式[49]：

                                                             (2-21)

雖然無法用初等函數來表示，但其值可以利用第(2-22)式來求得近似解[49]：

                                                             (2-22)

於是經過適當的計算後第(2-20)式可以化簡成：

                                                             (2-23)
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( )2750.erf

因為當光源的總發光功率相同且光束寬度相同時，如果強度分佈為高斯分佈則

較多部份的能量會比較集中在中央部位。事實上，正如同第(2-15)式， 高斯分

佈的光強度在光束的中心點處為均勻分佈的情形之兩倍。

如果目標物不在光點正中央，其與光點的幾何關係變成如圖(2-3)(b)的樣

子，此時 SI之值可以將(2-19)式中的積分上下限作對應的修改而得：

                                                             (2-24)

再度利用類似的方式，可以再將(2-24)式化簡成：

                                                             (2-25)

同樣的利用第(2-20)式求得           的近似解為 0.86，最後得到第(2-25)式

中 SI ≈ 0.71，和之前目標物在光點中央時所求得的 SI ≈1.84相比，可以發現當

目標物在橢圓光點內的位置對長軸和短軸各偏移了 0.25 軸長的距離之後，照

射在目標物上的光功率只剩下在對準中心點位置情況下的 38.6 %左右了。從
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圖(2-3)  目標物和光點之相對位置。其中橢圓形為光點，方形為目標物。

          圖中之長度單位均分別以軸長為單位。
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(2-19)式到目前為止，由以上兩個簡單的例子可以發現：當目標物小於光點時，

光強度分佈和目標物與光點的相對位置有著很重要的影響，因此在估算最大距

離時，往往不能忽略了光束分佈關係函數 SI所造成的效應。

當光照射於待測物之表面，將有一部份會被反射，反射光的一部份再被雷

射雷達的接收系統接收。物體對光的反射現象，可以概分為兩大類：鏡面反射

(specular reflection)以及漫反射(diffuse reflection)[50]，通常這兩種現象是並存

的，也有許多文獻針對這些現象分別對各種不同應用的雷射雷達所產生的影響

有更深入的研究[51-54]。對於如樹木、石頭、泥土、草地，水泥牆、紙張等大

部份日常生活中常見的物體，有文獻指出它們通常可以近似的視為很好的漫反

射體[55]，該文獻指出，在入射光的入射角小於 60°以內時，這些物體的反射

行為幾乎就和“朗伯反射表面(Lambertian reflecting surface)”的行為一樣。所謂

的朗伯反射，是指反射光的行為遵守“郎伯定律(Lambert’s law)”[56]：每單位面

積單位立體角在任何方向上所發出的光功率固定不變，也就是輻射率 L (radiance

或 sterance)為常數。為了簡化說明，我們將待測物體的表面視為朗伯反射表面。

在知道物體的漫反射率後[50,55]，將其視為二次光源，就可以利用郎伯定律來

求得物體的反射輻射率大小，然後推估實際回到光接收系統的光量多寡。

遵守郎伯定律的光源有一個很有趣的現象，它的輻射強度(radiant intensity)

I，也就是不同方向上每單位立體角的輻射功率，正比於該方向與輻射面的表

面法向量之間的夾角β 的餘弦值[56]：

I = Io × cosβ                                         (2-26)

其中 Io代表沿著光源表面法向量方向的輻射強度。因為在以β 為法向量之平面

上的投影面積(有效表面積)與 cosβ成正比，於是，當β 角越來越大，輻射強度

就越來越小了。圖(2-4)畫出了有效表面積隨著β 角變化的情形。
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從數學上來看，依照輻射功率的定義[57-58]，輻射率為 L 的光源表面上的

一個面積基素 dAT在沿著β角的方向上於立體角 dΩ的範圍內所發出的光功率大

小 d2Φ為：

                                                        (2-27)

其中β角為相對於平面法向量的夾角。郎伯光源輻射率 L 為常數，所以輻射功

率 I為：

                                                             (2-28)

於是垂直於表面的輻射強度 Io為 LAT。如果物體的漫反射率為ρ，那麼反射光

的總量Φ  = PRT應為漫反射率乘以實際照射到物體表面的光功率，PRT =ρ ×PTA，

所以如果將第(2-28)式對整個半球面的立體角作積分，那麼積分的結果應該就

等於 PRT：

ΩβΦ dcosdALd T=2
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I T
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dATdATadATb
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Io ×cosβa
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dATa =dAT × cosβa

dATb =dAT × cosβb

圖(2-4)  郎伯光源之輻射強度隨角度變化之情形。
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                                                           (2-29)

其中 dΩ與空間坐標的關係如圖(2-5)所畫，而

                                                           (2-30)

圖(2-5)  立體角 dΩ與空間坐標的關係。

現在開始來計算光偵測器 AD 到底可以接收到多少回波功率。如圖(2-6)的

空間關係，圖中 S 為雷射光源，接收系統的光軸平行於雷射發射光軸，兩光軸

之距離為 a，光偵測器的面積為 AD，接收透鏡的面積為 AR，其向目標物方向

的投影面積為 AR1，為了減少背景輻射雜訊而在接收透鏡後方加上一片窄帶濾

光片(narrow band filter) F，並如前所述，目標物面積為 AT，與光源之距離為 R，

與光軸夾角為β；接收透鏡對目標物所張的立體角為ΩR，接收透鏡中心與目標

物中心之間的距離為 R1 (並未標示於圖中)，接收透鏡中心與目標物中心之連線
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與光軸間之夾角為δ，那麼：

AR1= AR  cosδ                                        (2-31)

                                                           (2-32)

                                                           (2-33)

從第(2-29)式可以得到待測物表面的輻射率表示式：

                                                           (2-34)

先假設接收系統的視場(field of view)可以涵蓋目標物上所有可以反射光的範

圍，如果接收透鏡的穿透率為 TR，窄帶濾光片的穿透率為 Tf，那麼根據郎伯餘

弦四次方定律[58]，光偵測器接收到的回波光功率 PR就可以表示為：

        

                                                           (2-35)
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圖(2-6)  光源、目標物與接收系統的空間關係側視圖。
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最常見的情況是距離R遠大於光軸距離a，這樣一來夾角δ 變得很小很小，

於是 R1 ≈R，cosδ ≈1而且 cos(β+δ )≈cosβ，第(2-35)式就可以簡化成：

                                                           (2-36)

請注意在圖(2-6)中，目標物中心並沒有刻意的畫在雷射光軸上，所以(2-36)

式是一個通用形式，如果目標物小於光點，那麼第(2-34)式、(2-35)式與(2-36)

式中的 PTA就如同第(2-17)式與(2-18)式所描述一般，那麼：

                                                           (2-37)

如果目標物比光點大，則第(2-34)式、(2-35)式與(2-36)式中的 PTA就變成第(2-1)

式的 PT了，於是回波光功率 PR將變成：

                                                           (2-38)

再來考慮接收系統的視場無法涵蓋所有可以反射雷射光的範圍時的情形，

這樣的情形最常發生於近距離的量測時，在相同的視角下，距離較近時所張的

視場面積也較小，就有可能無法涵蓋所有的光點範圍。在一階光學(first order

optics)的簡化假設情形下，接收系統在與光軸垂直的正向平面上的視場面積，

約等於光偵測器在正向平面上的成像面積。在圖(2-7)(b)中，橢圓形仍代表雷射

光點在正向平面上所對應的面積；圓形的面積為 AI，表示光偵測器 AD在目標

物處的正向平面上所成的像之大小；長方形部份則為目標物在正向平面上的對

應面積。只有三者的交集區域，也就是長方形中斜線部分的區域 AT2，所反射

的雷射光才有可能順利的回到光偵測器。在距離 R 依然遠大於光軸距離 a的情
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形下， AT2在目標物上的對應面積為 Aeff，如圖(2-7)(a)的關係可知：

AT2  ≈ Aeff cosβ                                        (2-39)

此時在第(2-36)式中估計目標物所受到的光功率 PTA就必須重新更正為有效的部

份光功率 PTB。第(2-14)式為目標物受光量的表示式，將第(2-14)式的積分範圍

改成 AT2，就可以得到 PTB：

                                                           (2-40)

其中的幾何形狀因式 SII裏與面積有關的部份也都改成 AT2：

                                                           (2-41)

由於有效的漫反射面積為 Aeff，(2-34)也變成：

                                                           (2-42)
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圖(2-7)  接收系統視場無法包含所有反射面積的情況。
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這樣一來回收功率就成為：

                                       

                                                           (2-43)

比較第(2-43)式與(2-37)式的 PR，以及第(2-41)式與(2-18)式的 SII 與 SI，其

實是相同的，因為 AT1也是“正向平面上，在接收系統視場範圍內的面積”，而

AT則是 AT1所對應的有效面積(Aeff)。另外，在物體比光點還大但是接收視場無

法涵蓋所有光點面積時，也一樣的可以推導出與第(2-43)式相同的方程式，而

這樣關於描述回波光訊號大小的第(2-43)式或(2-38)式，就稱為測距方程式(range

equation)[31]。比較(2-43)式與(2-38)式，可以發現當目標物大於光點，且光點

全部落於接收視場內時，回波光功率 PR和距離 R 的平方成反比；如果目標物

比光點小，或視場無法涵蓋物體被探測雷射光照射到的所有區域，則回波光功

率 PR將和距離 R的四次方成反比。

第 2-2 節  雜訊分析

要預估可測量距離之範圍，就必須考慮系統中的雜訊影響，因為回波訊號

至少必須大於雜訊至一個相當程度才能夠在符合解析度的要求下被穩定的偵測

到。雜訊的來源主要有三種：背景光輻射、光偵測器產生之雜訊以及前置放大

器(pre-amplifier)產生的雜訊。首先要討論的是背景光輻射的問題。如圖(2-8)所

示，對於近紅外光測距系統而言，背景輻射的來源主要有三種：陽光被目標物

反射而進入接收系統 (圖中標示為 PB1)、陽光受到大氣中的微粒散射而進入接

收系統(PB2)與探測雷射光本身在到達目標物之前受到大氣中的微粒散射回來
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(PB3)的部份 [59]。為了要減少這些背景輻射光源，通常會在光偵測器前加入一

片窄帶濾光片，如圖(2-6)中所標示的 F，以限制可接收的光頻寬度，或是利用

限制接收視場大小以減小所容許的背景輻射空間範圍(只是這樣會使最小可測

距離變長，縮短了測量範圍)，但是永遠也無法完全消弭背景輻射的進入。

在圖(2-8)裏所描述的三種背景輻射光中，在非濃霧或下雨天的情形下，探

測雷射光直接被大氣散射回來的部份(PB3)通常比較微弱，因此在非惡劣的天候

下可以忽略。如果我們假設大氣對陽光的散射方向為均向散射 (isotropic

scattering)，大氣的深度為無限深，當目標物大於接收系統的視場面積時，因

陽光所產生的背景輻射強度 PB可以利用以下第(2-44)式來估算[59]：

                                                          (2-44)

其中 Hλ為太陽在地平面的照射度(solar irradiance)，單位為      ，Bf為窄帶濾

光片的穿透頻寬，AR為接收透鏡面積，TR為接收透鏡的穿透率，Tf為窄帶濾光

片的穿透率，Ωr 為接收系統的視場立體角，ρ為目標物的漫反射係數，σ為大
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圖(2-8)  三種背景輻射源的示意圖。
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氣的衰減係數，R 為目標物的距離。在(2-44)式的方括弧中第一項表示陽光經

目標物漫反射後回到接收系統的部份(PB1)，因為遵守郎伯定律的漫反射之輻射

強度隨物表面法向量之間的夾角餘弦值而變，如第(2-26)式所述，所以對整個

反射半球面空間之積分結果產生的效應為π而不是 2π；第二項則表示陽光經大

氣散射所產生的效應(PB2)，由於均向散射的假設，所以分母為整個空間的立體

角大小 4π。

雪崩式檢光二極體(avalanche photodiode，APD)是一種常用的高速半導體

光偵測器元件，由於其內部對電子電洞的累增放大效應為光電訊號提供了十至

上百倍的內部增益，又因為高逆向偏壓的操作條件降低了半導體接面電容，使

其擁有極高的頻率響應，所以常運用於高頻低光度檢測的工作環境。圖(2-9)(a)

為一個穿透型(reach through)雪崩式檢光二極體的基本結構剖面圖[60]，它主要

包括光吸收區及放大區兩部份，圖中同時也畫出了相對的電場強度分佈曲線。

(a) 剖面結構與電場強度分佈 (b) 放大機制

P+

π

 P

 n

放
大
區
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區

光入射端
電場強度
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+− − +− −
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+

圖(2-9)  穿透型雪崩式檢光二極體剖面圖與電場強

度關係及放大機制示意圖[60]。
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當入射光被吸收區吸收後產生光電子與電洞，跨於吸收區兩端的電場強度

不高，僅用於使產生的電子電洞分離，當載子進入放大區後，放大區的高電場

強度使載子通過此區時產生連鎖性的離子化效應因而使光電流被放大，圖(2-

9)(b)為雪崩式檢光二極體的電流放大機制示意圖。很明顯的，此放大區所產生

的電流放大倍率 M 將和雪崩式檢光二極體兩端所施加的逆向偏壓大小有很大

的關係。當總功率為 PS的光(回波光訊號 PR與背景輻射量 PB的總和)進入雪崩

式檢光二極體後，其輸出的訊號光電流 IR可以表示為：

     IR = M R0(λ) PS                                       (2-45)

其中 R0(λ)為檢光二極體對波長為λ的光波之本質響應度(intrinsic responsivity)，

代表著圖(2-9)中吸收區對入射光產生光電流的效率，也就是當放大率M 等於 1

時的光偵測能力，其與量子效率(quantum efficiency)η間的關係為：

                                                           (2-46)

其中 h為普郎克常數(Planck’s constant = 6.626176× 10−34  Watt ·sec2 ) ，ν為光

頻， q為電子帶電量(1.6 × 10−19 庫倫)。

在無光輸入的情況下所輸出的電流稱為暗電流(dark current)，它的成份可

略分為表面漏電流(surface leakage current) IDS與體漏電流(bulk leakage current)

IDB。因為體漏電流經過放大區也被放大，於是雪崩式檢光二極體的整體暗電流

ID應該表示為：

     ID = IDS + M × IDB                                     (2-47)

由於暗電流的放大，結果使得與電流相關的雜訊也增加了，於是雪崩式檢光二

極體的主要雜訊源為散粒雜訊(shot noise) ish：

( )
ν

ηλ
h

qR =0
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                                                           (2-48)

其中 B為系統的雜訊頻寬、F為超量雜訊因子(excess noise factor)。超量雜訊因

子的出現，是為了要修正平均放大率在雜訊估計時所產生的偏差量。此一雜訊

偏差量的起因是由於檢光二極體內的電場強度是位置的函數，放大率 M 既是

電場強度的函數，也就必然是位置的函數，但是載子在累崩放大的過程中每一

個載子所經過的路徑不會完全相同，所以每一個進入放大區的載子所獲得的放

大結果也就不盡相同，因此載子的整體放大率 M 其實是一項統計平均值。由

於均方值(mean square)，〈M 2〉，往往大於平均值的平方〈M〉2，然而雜訊電流

的估計卻是統計上雜訊功率的均方根值(root mean square)，於是使得以平均值

估計所得的雜訊將比實際可能的雜訊來得小，所以另外引入超量雜訊因子 F來

做為修正，超量雜訊因子的定義為[61]：

                                                           (2-49)

雪崩式檢光二極體的輸出為電流訊號，所以利用轉阻放大器(transimpedance

amplifier)來放大雪崩式檢光二極體的輸出電流。如圖(2-10)(a)，當 R1 C1>> Rin C1

2
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(a) 連接示意圖 (b) 高頻小訊號與雜訊等效圖
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轉阻放大器檢光二極體
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圖(2-10)  雪崩式檢光二極體與轉阻放大器的連接。
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時，低頻的截止頻率 fL可由圖中的 R1與 C1並利用以下之第(2-50)式決定：

                                                           (2-50)

轉阻放大器的雜訊來源，包括了轉阻放大器中的回授電阻產生之雜訊、輸

入端電晶體的基極電流雜訊與電壓雜訊。在圖(2-10)(b)的等效電路中，轉阻放

大器的輸入等效電容為 Cin，輸入等效電阻為 Rin，放大器輸入端的全部等效雜

訊以 ina來代表；雪崩式檢光二極體的電容效應以 CA表示，散粒雜訊為 ish，輸

出電流 IS則為回波訊號光電流 IR、背景輻射光電流 IB與暗電流 ID三者之總和。

電阻 R1之熱雜訊 ith則為：

                                                           (2-51)

其中 k為波茲曼常數(Boltzmann’s constant = 1.38 × 10−23 W·sec·K−1 )，T為絕對

溫度，B 為雜訊頻寬，必須由系統的訊號頻寬來決定。那麼，所有的雜訊總和

iN可以表示為：

         iN
2  =  ish

2  +  ith
2  +  ina

2                               (2-52)

由圖(2-10)(b)可以求得系統高頻截止頻率 fH，同時回波訊號光電流 IR的上

升時間(rise time) tr對 fH有所要求[62]，如第(2-53)式所示：

                                                           (2-53)

                                                           (2-54)

其中//表並聯之意。通常高頻截止頻率 fH會遠大於低頻截止頻率 fL，所以訊號

頻寬∆f = fH − fL大約就等於 fH。
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雜訊頻寬 B 的定義如下：在系統功率增益對頻率曲線(power gain versus

frequency curve)圖中，以峰值功率為高並以雜訊頻寬 B為寬之方型區域的面積

必須和功率增益曲線與頻率軸(橫軸)之間所包含的總面積相等，於是雜訊頻寬

可以表示為[63]：

                                                           (2-55)

其中 G(f)為功率增益對頻率曲線函數，而 Go為峰值功率。對於圖(2-10)(b)，當

fH遠大於 fL時，轉阻放大器輸入處的等效功率增益對頻率曲線函數可以表示為：

                                                           (2-56)

同時峰值功率Go = 1，將第(2-56)式代入(2-55)式後可以求得 B =1.57 fH
 。

最後要討論的即是訊號雜訊比(signal to noise ratio)與訊號上升時間 tr之間

的關係。在判斷回波訊號到達時間點的時候，在時間解析度的要求範圍內，訊

號振幅上升程度必須大於雜訊，於是訊號雜訊比、訊號上升時間與時間解析度

στ之間的關係可以利用下列第(2-57)式表示[64-65]：

                                                           (2-57)

其中 SNRV代表振幅的訊號雜訊比。
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第 2-3 節  波長選擇—大氣的效應

當光在傳輸過程中，受到大氣的衰減，因此大氣環境對回波光訊號的強弱

有著很重要的影響。不同波長的光，大氣對它所產生的效應也不同，於是不同

功能的雷射雷達也就有不同的光源波長選擇性。一般而言，紅外光可以概分成

八個穿透區(transmission window)，其波長範圍列於表(2-1)中，圖(2-11)畫出了

在三個不同距離不同環境下所測量到的不同波長的穿透率曲線[66]，圖中包含

了四個穿透區的波長範圍，圖上方的附表則列出了各曲線的測量環境。描述大

氣對光強度衰減的行為，常以穿透率(transmittance)來表示：

     τ  = exp(−σ x)                                        (2-58)

其中τ 就是光經過 x 的距離以後的穿透率，σ 則稱為衰減係數(extinction

coefficient)。大氣對於光強度的影響，主要可以分為吸收 (absorption)及散射

(scattering)兩種現象，因此衰減係數又分為兩部份：

     σ = α + γ                                           (2-59)

其中 α 稱為吸收係數 (absorption coefficient)而 γ稱為散射係數 (scattering

coefficient)。以下將對於吸收係數與散射係數的估計方法做一簡單的介紹。

    圖(2-12)是太陽的輻射頻譜曲線[67]，比較在大氣層外的太陽頻譜與地表海

平面的太陽頻譜曲線，就可以清楚的發現整個大氣層對於不同的光波的吸收情

穿透區 波長範圍 穿透區 波長範圍

I 0.72 − 0.94 µm V 1.90 − 2.70 µm
II 0.94 − 1.13 µm VI 2.70 − 4.30 µm
III 1.13 − 1.38 µm VII 4.30 − 6.00 µm
IV 1.38 − 1.90 µm VIII 6.00 − 15.0 µm

表(2-1)  近紅外光區的八個大氣穿透區之波長範圍[66]。
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形。圖中的陰影部份即代表了太陽光由外太空到達地表的路途中被吸收的部

份，圖中也標示了各個吸收區域最主要的吸收分子。從圖(2-12)中也可以發現

在這一段從可見光到近紅外光的範圍內，水分子是影響穿透率的最大因素。

 (%)

穿
透
率

曲線名稱 測試距離 日期 時間 溫度 相對濕度 凝水量 能見度

A 1000 ft. 3/20/56 3 P.M. 37°F 62% 1.1 mm 22 miles

B 3.4 miles 3/20/56 10 P.M. 34.5°F 47% 13.7 mm 16 miles

C 10.1 miles 3/21/56 12 A.M. 40.5°F 48% 52 mm 24 miles

波長  (µm)

圖(2-11)  大氣穿透率對光波長的變化曲線[66]。

                圖(2-12)  大氣層內外之太陽輻射光譜曲線[67]。
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在日常生活中，我們常以相對濕度(relative humidity)做為估計空氣中含水

量的單位。這是在當時溫度下，空氣中所含的水蒸氣所造成的分壓與水的飽和

蒸氣壓的比例值。在不同的溫度下，有不同的飽和蒸氣壓，因此，在不同的溫

度下，空氣中每單位體積裏所含的水蒸氣量有一個飽和極限，所以只要知道氣

溫，再配合該溫度的飽和含水量即可得到空氣中每單位體積裏有多少公克的

水，也就是絕對濕度(absolute humidity)，單位為 g·m−3。對於光穿透率的估計，

則通常採用另一種估計含水量的單位，稱為凝水量(precipitable water)，單位為

毫米(mm)。它的意義是這樣的：如果把光束傳輸的路途想像成一個長管子，

管徑就是光束寬度，那麼把這管子裏所有的水蒸氣凝結在這管子的一端，可以

排列成多少的長度，就是凝水量的大小[68]。其實，當絕對濕度的單位是 g·m−3

時，絕對濕度值就是每公里凝水量之值。因為經過簡單的換算就可以知道體積

1 m3而長度 1公里的管子，其端面積為 10cm2，水的密度為 1 g·cm−3，1克的水

堆在 10cm2的面積上高度恰好為 1mm。圖(2-13)將這些參數整合成為對應曲線

圖以方便使用[68]。事實上，光對於厚度 1mm 的液體水與凝水量共 1mm 的空

氣的穿透率並不會完全相同，對於不同距離但有相同凝水量的傳輸路徑之穿透

率也不盡相同，例如，光經過每公里凝水量為 1 mm·km−1而總路徑 1公里的結

果與經過每公里凝水量為 0.5 mm·km−1而總路徑 2公里的結果就不會相同，在

經過許多的實驗與理論趨近之後，空氣中水蒸氣對於光穿透率的影響可以利用

第(2-60)式來近似：

    τH = − k × log w + τ0                                   (2-60)

其中 w 為凝水量，τH為對於凝水量等於 w 時的穿透率，如果 w 小於 0.26mm

時，τH = 100%，k與τ0為修正常數，在波長 0.70 ~ 0.92µm的範圍內 c =15.1，τ0

= 106.3，不同波段有不同的數值[68]。
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在近紅外光的波長範圍，光在大氣中傳播，受到散射的影響往往比吸收效

應還要嚴重[69]。散射是由懸浮於空氣中的微小粒子 (aerosol)所造成，它可以

是灰塵、小水滴、小鹽粒、甚至是其他工業污染下的雜質產物，組成複雜，且

因時間、地點、天候等不同而有極大的變化，在實務上，通常以能見度(visibility)

做為參考參數來估計散射現象對光的衰減情形。當我們注視一個物體時，如果

物體離我們的距離越來越遠，那麼它和背景間的對比程度(contrast)也會越來越

弱，也就越看不清楚了。當這對比度只剩下 2%時，一般人眼就再也無法分辨

了，於是把這個不可分辨的最遠距離就定義為能見度[66]，所以能見度通常是

以公里為單位。能見度可以表示空氣對光的穿透品質，雖然氣象局在測量能見

度時是以波長 550nm 的綠光做為標準，但在近紅外光的範圍內，還是可以利

用能見度數值來估計光在空氣中傳輸時，受到散射影響的情形，下一頁的第(2-

61)式是常常被用來估計散射係數 γ 的一個近似公式：

相
對
濕
度

(%)

絕對濕度     (g·cm−3)

每
公
里
凝
水
量  (m

m
·km

− 1)

圖(2-13)  相對濕度、絕對濕度與每公里凝水量

           的轉換曲線[68]。
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                                                           (2-61)

其中 V 為以公里為單位的能見度數值，λ為使用的光波波長，單位為µm，q 為

一個常數，在 V小於 6時 q = 0.585V1/3，當 V大於 6以後，q =1.3，當空氣品

質很好，例如能見度大於 20以後，則以 q =1.6計算[66]。

第 2-4 節  實例計算

以半導體雷射做為光源最直接的優點在於它的體積小、效率好，脈衝重覆

率高。自從 1962年第一具半導體雷射出現後[70]，高功率紅外光半導體雷射的

發展與製造越來越完善，也使得我們可以得到波長位於大氣高穿透區的半導體

雷射做為近距離雷射雷達的光源。輸出波長為 905nm 的砷化銦鎵 (InGaAs)半

導體雷射是一種常用的高功率半導體雷射，根據圖(2-14)，其波長恰好位於大

氣的紅外光第一穿透區邊緣[67]，仍有很好的穿透率，所以以下的計算實例中

就以美國 EG&G 公司出品的 PGEW2S09 雷射二極體做為光源，其輸出的峰值

光功率可達 20 瓦，其餘規格詳列於附錄一中。光偵測器則選擇同為 EG&G 公

司出品的雪崩式檢光二極體 C30724，附錄二為此檢光二極體的特性資料。計

算所需的發射光學系統與接收光學系統的各項參數則歸納於表(2-2)。

q.
V
.



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




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


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=
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γ

550913

大
氣
穿
透
率

%

波長

圖(2-14)  不同波長的大氣穿透率[67]。
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表(2-2)  計算實例之光學系統參數。

發射透鏡直徑 4 cm 接收透鏡直徑 4 cm

發射透鏡焦距 8 cm 接收透鏡焦距 8 cm

發射透鏡穿透率 0.95 接收透鏡穿透率 0.95

窄帶濾光片頻寬 30 nm 接收與發射光軸距離 7 cm

窄帶濾光片中心頻率 905 nm 窄帶濾光片穿透率 0.7

雷射輸出的峰值光功率 PL為 20W，上升時間 tr為 10 nsec。由於半導體雷

射的發光截面積很小，因此光在離開雷射二極體後的發散角很大，由表(2-2)的

參數可知，發射透鏡的 F 數(F number)為 2，根據附錄一中的圖(5)，當光束到

達發射透鏡時，在平行於雷射二極體接面(PN junction)的方向上，光束寬度比

透鏡小，可以完全通過透鏡，但是在垂直於接面的方向上，只有大約 70%左右

的光可以通過透鏡，再加上透鏡本身的穿透率為 95%，所以整個發射光學系統

的透光率 TE只有 0.7×0.95 = 0.665。

在溫度為 25°C而相對濕度為 60%的環境下，由圖(2-13)可以得到每公里距

離的凝水量約為 13.8mm，利用(2-60)式可得光經過 1 公里後的穿透率τH約為

89.1%，所以水對光的吸收係數α約為 0.115km−1；在空氣品質很好，能見度為

20公里以上時，利用(2-61)式可求得空氣的散射係數γ約為 0.088 km−1，若空氣

品質不好，例如有輕度霾(light haze)的現象出現，能見度為 5km 時，散射係數

γ大增到約為 0.475 km−1；於是利用(2-59)式可求得衰減係數σ在空氣品質好時約

為 0.20 km−1，而在能見度剩下 5公里以後衰減係數σ約為 0.59 km−1。

同樣在一階光學的假設下，接收系統的接收立體角可以用檢光二極體的面

積與透鏡焦距平方之比值求得約為 3.1×10−5，若要求最低可測的物體反射率ρ
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為 0.2，再查知在白天好天氣且太陽高度在仰角 30°以上時，太陽光在地表的照

射度約為 0.45 W·m−1·nm−1 (900nm左右的波長範圍)，午夜時分會降低到 6×10−8

W·m−1·nm−1  [59,71]。在目標物大於雷射光點且表面與光軸垂直時，利用(2-44)

式及(2-38)式與表(2-2)的參數可求得檢光二極體所收到的陽光背景輻射量 PB與

回波訊號光 PR分別為：

     PB = 2.16×10−8 × exp(−σR) + 2.7×10−8                    (2-62)

         PR = 7.1×10−4 × exp(−2σR) × R −2                        (2-63)

由於訊號光脈衝的上升時間為 10 nsec，由(2-53)式知系統高頻截止頻率至

少要為 35MHz。轉阻放大器選用 Analog Devices 公司的寬頻轉阻放大器，特

性資料列於附錄三，由此特性資料可查知其輸入電容為 0.4pF，輸入等效阻抗

為 3393Ω，再由附錄二得到檢光二極體的電容值為 1pF，於是利用(2-53)式及

(2-54)式可知圖(2-10)中的電阻 R1至多不可以大於 76kΩ，選擇 R1 = 75kΩ，則

高頻截止頻率就差不多為 35MHz。若要求低頻截止頻率為 100kHz，利用(2-50)

式可得低頻阻隔電容 C1為 20pF，然後利用(2-55)式及(2-56)式可知雜訊頻寬 B

應以 55MHz來計算。

由附錄二可知檢光二極體在 160伏特的逆偏壓下，放大率 M為 15倍，量

子效率η為 75%，暗電流為 20nA且頻寬為 1Hz時的雜訊電流為 0.1 pA·Hz−1/2，

於是由(2-46)式可得檢光二極體對波長為 900nm 左右的光波之本質響應度為

0.54A/W；利用上述數據及(2-47)式與(2-48)式，並代入 PS = 0 可先求得表面漏

電流 IDS為 19.7nA 而體漏電流 IDB為 22.3pA，然後再度利用(2-48)式、(2-62)式

與(2-63)式，則雪崩式檢光二極體的散粒雜訊 ish可表示為：

         ish
2 = 3.46×10−19 + 2.57×10−19+ 1.68×10−16

                     + 1.34×10−16× exp(−σR) + 4.42×10−12× exp(−2σR) ×R−2   (2-64)
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上式中第一項及第二項分別是由表面漏電流與體漏電流所引起的，第三項是大

氣將陽光散射進檢光二極體後造成的部份背景輻射電流所產生的，第四項是背

景輻射中目標物將陽光反射進檢光二極體形成另一部份背景輻射電流後的結

果，最後一項則是由回波訊號電流本身所形成的。很明顯的，前兩項由暗電流

所引起的散粒雜訊電流部份與其它項相較起來小太多，可以省略。至於訊號電

流 IS的大小則可利用第(2-45)式來求得：

         IS = 5.75×10−3 × exp(−2σR) ×R−2                          (2-65)

由附錄三的轉阻放大器資料可知道當系統頻寬為 100MHz時，總輸入雜訊

電流的均方根值為 26.5nA，利用附錄中的計算範例可以得到當系統頻寬為

35MHz 時，總輸入雜訊電流的均方根值 ina約為 15.6nA。最後利用(2-51)式可

以求得電阻 R1的熱雜訊 ith為 2.77 nA。在本例中熱雜訊的大小遠小於其它幾項，

於是，由第(2-52)式可知所有的雜訊總和 iN可以表示為：

         iN ≈ {4.11×10−16+1.34×10−16× exp(−σR)

            + 4.42×10−12× exp(−2σR) ×R−2 }−1/2                    (2-66)

在(2-66)式中，第一項和目標物的距離無關，由兩部份組成：大氣散射陽光進

檢光二極體後造成的散粒雜訊電流與轉阻放大器的總輸入雜訊電流。再與第(2-

64)式比較，可知第二項是背景輻射中目標物將陽光反射進檢光二極體產生的

散粒雜訊，最後一項則是由回波訊號電流本身所形成的散粒雜訊。

圖(2-15)為距離大於 50 公尺以後的回波訊號電流與雜訊電流對距離之曲線

圖。如果只要求最大可測量距離，在訊號雜訊比為一時，在能見度為 20 公里

時，最大測距為 452 公尺，當能見度為 5 公里時，最大測距為 395 公尺(曲線

B與雜訊電流曲線 D之交點，圖中未標示)。當訊號的上升時間為 10 nsec時，
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若要求測距解析度為 15cm，也就是時間解析度要求為 1 nsec，那麼由(2-56)式

可知訊號雜訊比至少為 10，則在能見度為 20公里時，合理的測距範圍則為 141

公尺，當能見度為 5公里時，合理的測距範圍則為 134公尺。從圖(2-15)與第(2-66)

式也可以看出在上述計算範例的條件下，大氣衰減效應σ 對雜訊的影響不大，

所以曲線 C 與曲線 D 幾乎是重合在一起的，本例的最大可測距離之主要限制

為轉阻放大器的輸入雜訊大小。所以若要提高最大可測距離，除了提高雷射的

輸出光功率，還必須設計雜訊更低的轉阻放大器。當放大器的雜訊降低後，雜

訊來源轉而由背景輻射強度主導，此時就要利用減小接收系統視場的方式來降

低背景輻射的大小。通常雷射光經過輸出透鏡後的發散角是小於接收系統視角

的，結果使得在遠距離時視場遠比光點大得多，增加了許多不必要的背景雜訊，

2                                  4                    6             8141 452

A

公尺

安
培

B
C

D

A: 能見度20公里時之回波訊號

B: 能見度5公里時之回波訊號

C: 能見度20公里時之雜訊電流

D: 能見度5公里時之雜訊電流

圖(2-15)  回波訊號電流與雜訊電流曲線圖，目標物大於光點且表面與光

軸垂直，白天太陽位於地平面仰角 30°以上之位置。

檢光器：C30724

雷射二極體：PGEW2S12

轉阻放大器：AD8015



39

所以適當的減小接收視場可以使得在期望的測試距離中，於不降低回波光訊號

強度的條件下得到較低的背景輻射光。

在固定的接收視角情形下，距離越近則接收系統的視場範圍越小，越有可

能發生視場無法涵蓋所有目標物上雷射光點的光暈(vignette)現象[72]，使得距

離越近時可收到的回波光強越小，於是限制了最短的測距範圍。在計算最短可

測距離時，由於視場無法涵蓋目標物上的雷射光點，所以回波光強度的計算就

必須改用第(2-43)式。同樣的利用以上的系統參數，可以得到圖(2-16)的訊號光

電流對距離的曲線，當目標物距離大約為 15 公尺以後，雷射光點開始進入接

收系統的視場範圍，隨著距離的增加，進入視場範圍的光點面積越大，收到的

回波光訊號也越大，約在 16 公尺處，訊號開始大於雜訊。最大訊號約出現於

23 公尺的距離，光點完全進入視場範圍之中，此後回波光訊號開始隨距離增

加而減小，與距離的平方成反比。

公尺

A: 能見度 20公里時之回波訊號

安
培

A

C

C: 能見度 20公里時之雜訊電流

圖(2-16)  光暈現象造成近距離時回波訊號電流減弱之情形。

檢光器：C30724

雷射二極體：PGEW2S12

轉阻放大器：AD8015
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第三章  時點判別

回波光訊號的大小隨著測量距離的遠近，目標物的反射率不同而有非常大

的變化，當檢光二極體產生的訊號電流經過轉阻放大器放大並轉換為電壓訊

號，再經過後級放大，最終必須送到電壓比較器以產生計時用時點 (timing

point)。如果僅僅只是設定一個固定的臨界電壓(threshold voltage)來判斷回波訊

號出現與否並決定到達時點，將會因為訊號大小變化而使時點判別出現誤差，

此類因為訊號形狀不同而引起的誤差，稱為錯位誤差(walk error)。當訊號形狀

可能的變化範圍越大，誤差的大小也就越大，誤差量甚至可以與訊號的上升時

間相當，如果上升時間為 10 ns，則換算成距離的誤差為 1.5公尺。錯位誤差的

來源主要有三種[73]，第一種如圖(3-1)(a)，當訊號振幅改變，固定的臨界電壓

使觸發時間發生改變。第二種如圖(3-1)(b)，若訊號本身的上升時間也會變化，

也將造成誤差。第三種則是電路元件對不同形狀的訊號有不同的反應時間所引

起，如圖(3-1)(c)，圖中斜線三角形的面積代表比較器輸入端因訊號所累積的電

荷，此面積必須相等，也就是說，儘管輸入已超過臨界電壓，仍必須等到比較

器的輸入端累積足夠的電荷才能使輸出轉態。為了要降低這些誤差的大小，除

了隨不同的訊號強度改變放大電路的增益以縮小振幅變化範圍外，不採用固定

V(t)

∆T
t

V(t) V(t)

∆T ∆T

臨界電壓

比較器輸出

類比輸入電壓

(a) 振幅不同 (b) 上升時間不同 (c) 比較器的反應時間

圖(3-1)  錯位誤差的來源。
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的臨界電壓，改以尋找固定的訊號強度比例做為觸發點是另一項最重要的工

作，此類降低時點判別誤差的電路結構，稱為定比例時點鑑別器(constant-fraction

timing discriminator)[74-75]。

第 3-1 節  延時線路式定比例時點鑑別

傳統的定比例時點鑑別器將輸入訊號分成兩路，其中一路經過衰減變小，

另一路則不衰減振幅大小，但是經過一段時間延遲，然後將這兩路分別送入電

壓比較器的正負輸入端，比較器的轉態發生於兩輸入端之訊號的相對大小改變

的時刻，而且轉態的時點不會受到原始輸入訊號振幅改變的影響，始終保持於

原始訊號達到其某一固定高度比例時發生。圖(3-2)(a)為此類電路結構的示意

圖，圖(3-2)(b)則以簡化了的三角形波形做為輸入訊號來說明其原理。

在圖(3-2)(a)中，R2與 R4為 50Ω阻抗匹配電阻，R1約為 100Ω，於是比較器

負輸入端電壓 V1被衰減到大約為輸入振幅 Vp的三分之一；電阻 R3小於 R4許

多，訊號振幅衰減量較小，但是經過一段同軸纜線，訊號受到延遲，於是正端

輸入訊號 V2將比 V1要晚 Tdd的時間到達，可變電阻 VR 與電阻 R5到 R7則用於

圖(3-2)  延時式定比例時點鑑別電路示意圖。

比較器的
轉態時刻

(a) 電路基本結構[75] (b) 波形關係[74]

Vo−

+

R1 R2

R3 R4

R5

C1

C2

R6

VR

R7

Tdd

Vcc−+Vcc

Vin

比較器
V2

V1

Vp

t

f Vp

Tdd

Trr

0< f <1

t

V2

V1

V12
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調整比較器兩輸入端之直流偏差電壓(offset voltage)。在圖(3-2)(b)中，原始輸

入電壓 Vin以虛線表示，衰減訊號與延遲訊號分別標示為 V1與 V2，比較器兩輸

入端的電壓差 V12 則畫於原始波形下方，當比較器正端的電壓開始大於負端，

其輸出將由低電位轉為高電位。如果訊號的全部上升時間 Trr、正端訊號的延

遲時間 Tdd與負端訊號的衰減率 f 之間滿足第(3-1)式，那麼訊號轉態的時刻將

會固定的在訊號來臨後經過 Trr的時間發生，也就是正好在原輸入訊號的峰值

出現時，而且轉態時刻並不會因輸入訊號的峰值大小改變而有所變動，這樣的

方法稱為單純定比例方法(true constant fraction)[73]。

                                                           (3-1)

單純定比例方法解決了圖(3-1)(a)中的振幅變動問題，但是卻沒辦法改善圖

(3-1)(b)中上升時間也改變所產生的誤差。如圖(3-3)(a)，上方的曲線表示三個

同時出現的不同形狀訊號 A、B與 C，其中 A與 B訊號的振幅不同，上升時間

相同，訊號 B 與 C 的振幅相同，但是上升時間卻不同。中間的圖分別畫出三

個訊號被延遲與衰減後的波形，為了圖案的簡潔，將送入比較器負端的衰減電

壓畫成負向電壓。下方圖則為三種訊號分別於比較器兩端產生的電位差變化情

形，也就是中間的圖裏各訊號對應曲線的加成曲線。比較器開始轉態的時刻發

生於下方圖中加成曲線通過零點的時候，可以看出訊號 A 與 B 的轉態時刻相

同，但是訊號C使比較器轉態的時刻卻與訊號 A與 B不同。

解決上升時間變化之影響的方法稱為振幅與上升時間補償法(amplitude and

rise time compensated timing)[73]。如圖(3-3)(b)，轉態時間 TARC小於訊號的全部

上升時間 Trr，並滿足第(3-2)式。同樣的，比較器轉態的時刻發生於圖中各對

應曲線的加成曲線通過零點之時。在圖(3-3)(b)中，訊號 A、B 與 C 的轉態時

f
T

T dd
rr −

=
1
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刻已經完全相同，TARC不會因為振幅或上升時間變化而改變。

                                                        (3-2)

振幅與上升時間補償法的好處是訊號的觸發時點發生於訊號的前緣，因此

對於整體訊號形狀的要求較寬鬆。例如在半導體雷射測距系統中，高功率雷射

脈衝的產生靠的是瞬間供給雷射二極體一個峰值高達數十安培的電流脈衝，在

這樣的瞬間高電流情況下，電流波形對電路元件的電流特性與寄生電感將會極

為敏感，若同時要求訊號的前後緣波形均必須迅速而穩定，那麼在雷射驅動電

f
T

T dd
ARC −

=
1

V1

V2

A

B

C

Tdd Trrc

C

B

A

Trra

V1

V2

A

B

C

C

B A
-f V 2

-f V 1

(a) 單純定比例法 (b) 振幅與上升時間補償法

V1

V2

A

B

C

V1

V2

A

B

C

C

B A
-f V 2

-f V 1

C
B

A

Tdd TrrcTrra

TARC

圖(3-3)  單純定比例法和振幅與上升時間補償法之波形比較[73]。
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路的設計上將更加複雜而嚴苛；且回波脈衝產生的電訊號波形也與光強度息息

相關[76]，於是接收電路對回波訊號所容許的失真程度也隨之有更大的限制。

傳統上時間的延遲是讓訊號經過一段同軸纜線，這樣的方式對訊號的變形

與衰減效應是最小的，然而同軸纜線體積較大卻是一項需要取捨的代價。隨著

半導體製造技術的進步，於是有人想到以傳輸線(transmission line)的原理並利

用半導體製程製造微帶傳輸線(microstrip line)來取代同軸纜線 [77]。如圖(3-4)，

在底面已經接地的矽晶片上，製造一段蜿蜒彎曲的微帶傳輸線，傳輸線上的分

佈電阻電容效應(distributed R-C)使訊號經過時產生延遲。這樣的方式維持了觸

發現象發生於訊號前緣的優點，但是這樣的傳輸線屬於有損耗性傳輸線，並且

有訊號的色散現象(dispersion)產生，使得訊號形狀出現劣化而限制了它的效

能。

第 3-2 節  微積分式定比例時點鑑別

利用電阻與電容對脈衝訊號做微分或積分的動作，會改變訊號的形狀，只

要找到某些特殊的固定點做為觸發時點，也就有可能取代延時線式時點鑑別器

的功能。隨著被動元件組成的微分或積分網路不同，鑑別器的電路結構也有些

微不同的變化，本節僅舉兩個基本的形式加以簡單介紹。

IN

OUT

Vin

Σ
+

−
Vo

圖(3-4)  微帶傳輸線結構與時點鑑別電路示意圖[77]。
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利用一個高通濾波電路將訊號微分，則微分訊號將會在原始訊號的峰值處

通過零點，而且此一零點的位置不受原訊號振幅大小的影響，所以可以用來做

為訊號的觸發時點，圖(3-5)為微分式時點鑑別器的基本結構與訊號波形關係示

意圖[78]。這種結構的缺點在於它也對原輸入訊號的形狀要求嚴格，因為觸發

時點仍是發生於訊號峰值處，因此如果訊號在峰值附近的波形變得不穩定，那

訊號在通過零點時間也就隨之跳動，而且若是訊號後段(下降緣) 波形變平坦，

下降時間(fall time)比上升時間緩慢，則微分訊號通過零點時的速率也隨之變

慢，易於受到雜訊干擾，同時也因較小的輸入訊號振幅使得比較器完成轉態的

時間拉長，產生較大的錯位誤差，因此利用此種時點鑑別電路時，對雷射驅動

電路與回波訊號接收與放大電路的要求會比較嚴苛。

另一種將原始訊號輸入比較器正輸入端，並以低通濾波電路將訊號積分後

再送入比較器負輸入端的時點鑑別電路如圖(3-6)所示[79]。在圖(3-6)(a)的電路

中，電容器 C 與比較器正負兩端間的電阻 R 做為積分網路；電感 L 與另一個

電阻 R的加入是為了阻抗匹配，如果 RC = RL，那麼這個電路的輸入阻抗就是

純電阻性的；電阻 Rb與可變電阻 RV則用於調整兩輸入端的偏差電壓，利用偏

差電壓的調整可以補償比較器對不同輸入振幅產生不同反應時間的錯位誤差。

由圖中可以看出：

圖(3-5)  微分式時點鑑別電路與波形示意圖[78]。

Vin Vo

C
R

 ZCC：
零電位交
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                                                           (3-3)

                                                           (3-4)

於是比較器兩輸入端的電位差 Vr(t)將在積分訊號到達峰值時經過零點，比較器

在此時開始轉態，圖(3-6)(b)中畫了幾個不同 RC 常數的波形圖，在相同的輸入

下，RC 常數越大積分訊號越慢到達峰值，轉態時點越慢出現，但是當 RC 常

數固定後，Vr(t)經過零點的時間就固定了，不會因為輸入訊號振幅的不同而改

變。圖(3-6)(c)中畫了在固定的 RC 常數下，兩個同時發生但不同振幅的輸入訊

號所產生的電位差 Vr1與 Vr2，他們同時於 to時通過零點，Vo1與 Vo2為比較器輸

出訊號。輸入訊號越大，得到的 Vr(t)振幅也越大，且 Vr(t)通過零點時的斜率也

越大。振幅與斜率越大將使比較器的輸出越快完成轉態。從圖(3-6)(c)可以看出，

如果轉態的臨界電壓並不設定於零點，而比零點電壓稍高，Vr1振幅較大，使

比較器於 tc1開始轉態，比 Vr2開始讓比較器轉態的時間 tc2要晚，但也由於 Vr1

( ) ( )
dt

tVd
Cti

c=

( ) ( ) ( ) ( )tVtV
dt

tVd
RCtV ci

c
r −==

圖(3-6)  積分式時點鑑別器之基本電路架構與波形關係圖[79]。
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訊號振幅較大，完成轉態所需的時間反而較短，結果使得 Vr1與 Vr2完成轉態的

時間差∆t 變得很接近。如果適當調整臨界電壓的大小，理論上是可以使不同振

幅的輸入訊號都在相同時間完成轉態。由於這樣的補償機制，這種形式的時點

鑑別電路可以得到很小的錯位誤差。然而，也因為計時點出現在訊號的下降緣，

對於全訊號波形的要求也越高。另外，因為積分電路使訊號變得較平坦，因此

較適合使用於脈衝寬度非常窄、上升時間與下降時間都很短的訊號。

第 3-3 節  延時線路式定比例時點鑑別電路實驗

在圖(3-1)中所提到的三種錯位誤差的來源之中，以振幅變化的影響最為嚴

重，比較器對不同振幅的反應時間影響最小，以 Analog Devices 公司出品，型

號 AD96687 快速比較器為例，有文獻[80]指出其對於錯位誤差的影響不超過

350ps。從圖(3-7)到圖(3-10)為止這四張波形圖，為針對 AD96687 這個比較器

對不同輸入振幅的反應結果，輸入的波形為 10MHz 的方波，其由 10%到 90%

的上升時間約為 12ns，振幅峰值變化由 50mV 到 4V，時間由輸入通過 0V 的

位置開始算起，比較器輸出開始反應的時間由 4.8ns變動到 5.0ns，大約有 200ps

的變動量。

以振幅與上升時間補償法做實驗，測量比較器兩輸入端的電壓，得到了由

圖(3-11)到圖(3-14)的結果。這些圖顯示出當輸入訊號大小由 80mV 變動到 2V

之間，比較器兩輸入端的電位差通過零點時間的變化約為 0.4ns 左右，比輸入

訊號的上升時間(10%到 90%約 12ns，0V 到波峰約 20ns)小了許多。圖(3-15)累

積了不同比較器正端輸入訊號(被延遲但未衰減的輸入訊號)對比較器輸出訊號

的波形圖，以比較器輸出訊號做為示波器的觸發訊號。從此圖可以看出定比例

時點鑑別電路成功的降低了輸入訊號的變動對比較器輸出時間的影響。
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圖(3-8)  振幅為 200mV之方波輸入訊號與比較器輸出波形之時間關係。

        1：輸入波形，2：輸出波形。

圖(3-7)  振幅為 50mV之方波輸入訊號與比較器輸出波形之時間關係。

        1：輸入波形，2：輸出波形。
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圖(3-10)  振幅為 4V之方波輸入訊號與比較器輸出波形之時間關係。

         1：輸入波形，2：輸出波形。

圖(3-9)  振幅為 1V之方波輸入訊號與比較器輸出波形之時間關係。

        1：輸入波形，2：輸出波形。
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圖(3-12)  180mV之輸入訊號與比較器兩輸入端電位差通過零點的時間關係。

         1：衰減訊號，2：延遲訊號，M：兩輸入端間之電位差。

圖(3-11)  80mV之輸入訊號與比較器兩輸入端電位差通過零點的時間關係。

         1：衰減訊號，2：延遲訊號，M：兩輸入端間之電位差。
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圖(3-13)  500mV之輸入訊號與比較器兩輸入端電位差通過零點的時間關

         係。1：衰減訊號，2：延遲訊號，M：兩輸入端間之電位差。

圖(3-14)  2V之輸入訊號與比較器兩輸入端電位差通過零點的時間關係。

1：衰減訊號，2：延遲訊號，M：兩輸入端間之電位差。
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圖(3-15)  不同振幅之輸入訊號與比較器輸出訊號波形累積圖。

         1：被延遲之輸入訊號，2：比較器輸出訊號。
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第四章  計時方式

高解析度而快速的時間量測功能除了是飛時式雷射雷達系統中極為重要的

一環外[81,82]，在許多的應用中也常常扮演著不可或缺的角色，例如在通訊系

統[83]、積體電路零件之特性量測[84]以及核子物理實驗[85]等等。用來計算某

一事件之時間長短並以數位資訊輸出的電路裝置稱為時間數碼轉換器 (time-to-

digital converter) [86]。最基本的時間數碼轉換器之計時方式是利用一個計數器

(counter)在待測時間範圍內，對一串數位脈衝做計數。雖然現在的振盪器

(oscillator)技術發展完善，已經可以產生非常穩定的計時脈波[87-88]，然而這

樣的方式其解析度仍將侷限於一個計時脈波的週期大小。儘管已經有文獻指出

以 GaAs 為材質所製造的計數器可工作於高達 2.4GHz 的操作頻率並用於時間

的量測[89]，但是高操作頻率的代價卻往往是驚人的功率消耗，所以實用性受

到了限制。因此最常用而且已經行之有年的方法，是以較低的計時頻率與計數

器為基礎，伴隨著對不足一個時脈週期的部份時間 (time fraction)作插補

TcTa

Tb

T

起始脈衝

結束脈衝

主計時脈波

T0

計數器狀態
1 m2 m-13

圖(4-1)  待測時間分割示意圖。
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(interpolation)以求得長時間範圍且有高解析度的計時方式[90]，而插補的方法，

也一直都是一項重要的研究課題。如圖(4-1)，待測的時間為 T，單純的以計數

器來計時，只能測量得到大略的時間 Tc = m × T0，為主計時脈波之週期 T0的整

數倍。利用適當的插補方式求得待測時間前後不足一個週期的部份時間 Ta與

Tb，就可以得到解析度較高的待測時間 T：

T = Ta + Tc – Tb                                     (4-1)

以這樣的混合方式來計時，最大的計時範圍由計數器的計數容量來決定，

計算部份時間 Ta與 Tb 的插補方式則決定了時間數碼轉換器的解析度與精確

度。最常見的插補法可以概分為四種：時間振幅轉換法 (time-to-amplitude

converter)[91]、時間伸展法(time-stretching)[92]、游標尺法(vernier)[93]與傳遞

延時法(propagation delay)[94]。

第 4-1 節  時間振幅轉換法

如圖(4-2)，時間振幅轉換法的原理是[95]：在待測部份時間範圍內，利用

一個電流源 I對一個電容器 C做定電流充電，於是這個電容器的端電壓就會隨

著待測時間的長短(充電時間的多寡)而改變。在待測時間結束的同時，利用一

個類比數位轉換器(analog-to-digital converter，A/D)來測量此時的電容器電壓，

則電壓的大小將正比於待測部份時間的長短，而且時間的長短即是此電壓大小

和對一個完整的時脈週期做充電所得之電壓大小的比值，再乘以計時脈波的週

期。利用兩組充電電路與兩個類比數位轉換器，可以分別求得圖(4-1)中的兩個

部份時間。

時間振幅轉換法可以得到很高的插補解析度，理論上這種方法的解析度由

計時脈波的週期與類比數位轉換器的電壓解析度決定。舉例來說，如果計時脈
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波的頻率為 10MHz(週期為 100 nsec)，同時類比數位轉換器的解析度為 10 位

元(bit)，則時間解析度將等於 100 nsec除以 210，大約為 0.1 nsec左右；若計時

脈波頻率為 100MHz(週期 10 nsec)，且類比數位轉換器的解析度為 14位元(bit)，

則時間解析度將等於 10 nsec除以 214，理論上可達到約 2.5 psec左右的解析度，

但是實際解析度受到類比數位轉換器對雜訊的容忍度之限制。例如當充電峰值

電壓的最大容許值為 9V、類比數位轉換器的電壓解析度為 14位元時，則每單

位電壓為 2.1mV，也就是類比數位轉換器對雜訊的免疫能力與其輸入端的總雜

訊大小都必須小於 2.1mV，否則類比數位轉換器所測量到的電壓數值將不再正

確，因此時間振幅轉換法的解析度仍然有其上限存在。

另外一個要考慮的重點是線性度的問題。要使電容器的端電壓隨待測時間

的長短做線性的變化，關鍵在於充電的過程必須是穩定的定電流充電。除了電

流源本身的穩定度外，在開始充電的初期，必定會有充電較為緩慢的非線性現

象出現。這種非線性現象的起因是做為控制充電開關的電子零件，例如一個快

圖(4-2)  時間振幅轉換電路示意圖[95]。

+V 1

−Vcc

+Vcc

停止

−V2

開始

I

C

取樣保持

    電路

類比數位

  轉換器

數位輸出
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速的電晶體，在由完全截止狀態到完全導通狀態需要一點時間，在這短暫的時

間裏，通過的充電電流也由小變大，結果就造成了電壓變化的非線性，使得在

測量很短的時間時出現較大的誤差。

第 4-2 節  時間伸展法

時間伸展法大約於 1968年左右開始發展[96]，它與前述時間振幅轉換法有

些類似，也是在待測的部份時間範圍中，對電容器做定電流充電，讓電容器的

端電壓隨著待測時間的長短做線性的增減，但是在待測時間結束時，利用另外

一個比充電電流要小的定電流源，促使電容器開始線性的放電，直到電容器的

端電壓回到充電的起始值為止。在放電的過程中，利用計數器與計時脈波對較

長的放電時間做計數。在得到放電時間的長短之後，就可以反推得到充電時間

(即待測部份時間)的大小，圖(4-1)中的兩個部份時間則利用兩組充放電電路來

分別計時。圖(4-3)(a)為一個時間伸展電路的例子[97]，在圖中 C 為主充放電電

容器，電晶體 Q1及電阻 R1、R3與 R4組成一個充電電流源，電晶體 Q2及電阻

R2、R5、R6與 R7做為放電電流源，電晶體 Q3及電阻 R8則擔任電容器的電壓

重置控制開關的角色。圖(4-3)(b)則是充放電電壓與時間之關係圖。以此圖為例，

如果計數器所得之時脈個數為 k，計時脈波的週期為 T0，充電電流的大小為 I1，

放電電流的大小為 I2，那麼待測時間 Ta就等於：

                                                           (4-2)

時間伸展法也可以得到很高的解析度，依充電電流與放電電流之比值而

定。充電電流越大，或放電電流越小，都可以提高解析度。但是充電電流的大

小是由電容器的電容值、計時時脈週期(最大充電週期)與最大充電電壓所決定，

1

2
0 I

I
TkTa ××=
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當電容值與時脈週期決定以後，要提高充電電流，只有提高電路的操作電源電

壓，電源電壓越高，電路的消耗功率越大，不可能無限制提高，而最大充電電

壓也不能大於電源電壓。最小放電電流，則由電路的雜訊大小決定，放電電流

越小，自然越容易受雜訊干擾，那麼判斷電容電壓何時回到充電初值(決定停

止計時的時刻)就越容易出現錯誤。一般而言，充放電電流的比例大多為 1000

倍左右[97]，最近已經有充放電電流比為 5000 倍的實例報導出現[98]，其充電

電流為 18µA，放電電流為 90mA，充電時間 4 nsec，放電計數脈波頻率為 25

MHz，解析度約 7.8 psec。

時間伸展法的缺點是它在兩次測量事件之間所需的間隔時間(dead time)非

常長，因為它把待測時間放大了。當結束訊號來臨之後電容開始放電，因為充

放電時間比就是充放電電流比，以上述的例子而言，充放電電流比為 5000倍，

那麼最長的放電時間就是充電時間的 5000 倍，20 µsec。兩次測量事件間的時

間間隔，自然就不可短於 20 µsec了。

圖(4-3)  時間伸展電路與相關波形示意圖[97]。
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第 4-3 節  游標尺法

游標尺法可以算是一種全數位式的時間量測方法 [99]。它的基本原理與利

用游標尺度量長度非常類似，故稱之。圖(4-4)為游標尺法的時序波形示意圖。

這種方式共計使用三組脈波，第一個稱為參考脈波，這個脈波持續的存在著，

用以和另外兩組脈波相比較；另外在待測時間開始的瞬間，由起始脈衝觸發第

二組脈波的出現，而在待測時間結束的瞬間，結束脈衝也同時觸發第三組脈波

的產生。兩組觸發產生的脈波之週期相同，但是它們和參考脈波之週期則有些

許的差異，因此參考脈波和兩組觸發脈波之間分別會出現拍頻現象(beat)。分

別觀察參考脈波與此二觸發脈波之間的拍頻現象即可求得待測時間的大小。方

法是利用三個計數器分別計算三組脈波所出現的脈衝數：一個計數器計算起始

觸發脈波所產生的脈衝數，當觀察到起始觸發脈波與參考脈波在某一時刻第一

次同時產生脈衝時，就停止計數；另一個計數器計算結束觸發脈波所產生的脈

衝數，同樣的在觀察到結束觸發脈波與參考脈波在某一時刻第一次同時產生脈

脈波重合 脈波重合

起始脈衝

參考脈波

起始觸發脈波

結束脈衝

結束觸發脈波

Ta
Tb

T

Tc

T01

T01

P1個脈衝

P3個脈衝

P2個脈衝

T0

圖(4-4)  游標尺插補法的時序圖。
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衝時，就停止計數；最後一個計數器則記錄在開始脈衝與結束脈衝之間出現的

參考脈波之脈衝數。利用三組脈波串的週期大小與各計數器所計得之數目，可

以推估待測部份時間 Ta與 Tb的長短，然後利用(4-1)式求得待測時間。

如果參考脈波的週期為 T0，起始脈波與結束脈波的週期為 T01，起始脈波

在第一次與參考脈波同時出現脈衝以前，共出現過 p1個脈衝，結束脈波在第一

次與參考脈波同時出現脈衝以前，共出現過 p2個脈衝，而參考時脈在起始脈衝

與結束脈衝之間，出現了 p3個脈衝，參考圖(4-4)，就可以知道待測時間 T 可

以利用以下第(4-3)式求得：

T = Tc + Ta − Tb = p3 ×T0 + (p1 − p2 ) × ( T0 − T01 )           (4-3)

如果觸發脈波的週期比參考脈波的週期稍稍長一些，T01 = (1+ r) × T0，0< r <1，

則(4-3)式可以改寫成：

T = T0 × [p3 + ( p2 − p1 ) × r ]                           (4-4)

由於 p1、p2與 p3均為正整數而 r為大於 0 小於 1 的分數，所以第(4-4)式也說

明了游標尺法的解析度由參考脈波與觸發脈波之間的週期差異大小 r 來決定，

兩脈波的週期差異越小，可分辨的時間差越小，解析度也越高，當然，解析度

的限制在於頻率的穩定度，以及可以分辨脈衝重合(coincidence)的能力。

游標尺法在兩次測量事件之間的間隔時間也是很長的。因為若要解析度

高，就必須讓觸發脈波的週期和參考脈波的週期差距越小，也就是要讓第(4-4)

式中的分數 r 越小，然而週期差距越小，達到脈衝重合現象所需要的時間也越

長，發生脈衝重合現象所需的時間與分數 r的倒數成正比。
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第 4-4 節  傳遞延時法

傳遞延時法也是一種全數位式的計時方式，它利用了當訊號傳輸過電子元

件與連接導線時，必定產生時間延遲作用的現象來做為測量短暫時間的工具。

圖(4-5)是一個傳遞延時電路的基本結構示意圖，利用輸出邏輯狀態隨著輸入改

變的邏輯緩衝器(logic buffer)做為延時用的元件，在圖(4-5)(a)中標示為 B1 … Bn，

而 D型正反器(D-type flip-flop，DFF)則用來記錄改變了狀態的邏輯閘數目。在

本圖中，一個緩衝器及一個正反器組成一個延時單元(delay unit)，它是串接成

一串傳遞延時鏈(propagation delay chain)的基本單位。如圖(4-5)(b)一個延時單

元有兩個輸入端與兩個輸出端：邏輯緩衝器的輸入端與輸出端分別為延時單元

的“串聯輸入端”與“串聯輸出端”；D 型正反器的時脈輸入端 Ck 與輸出端 Q 則

分別構成延時單元的“並聯輸入端”與“狀態輸出端”。每一個串聯輸出端，均在

圖(4-5)  傳遞延時插補法之電路架構與基本單元。
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同一個延時單元內先連接到相對應的正反器之 D輸入端(D-input)，以便該正反

器可以適時的擷取此邏輯緩衝器的輸出狀態。延時單元的串聯輸出端同時也連

接到下一個延時單元的串聯輸入端而成為鏈狀。整個傳遞延時鏈的所有並聯輸

入端(正反器之 CK 輸入端)均以並聯的方式接在一起，同時接受一個停止訊號

做為正反器的擷取訊號。正反器的 Q 輸出則並聯式的依順序連接到編碼電路

的輸入埠。一個延時單元所造成的延遲時間，Td ，即是訊號經過一個邏輯緩衝

器與其輸入端前的一段連接路徑所需要的傳輸時間。

如果在待測部份時間開始的同時，將起始脈衝訊號輸入第一個延時單元的

串聯輸入端，由於訊號經過元件與連接導線都需要時間，所以這個訊號將依序

的傳輸過每一個邏輯緩衝器，使各緩衝器的輸出以 Td的延遲時間為間隔，依

序的改變其輸出狀態。當停止訊號來臨的同時，正反器記錄下到此時為止有多

少邏輯緩衝器的狀態改變了，然後經過編碼電路將狀態改變的延時單元數目轉

時脈
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˙
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圖(4-6)  傳遞延時法計時的時序圖。
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換成數位碼輸出，圖(4-6)為基本傳遞延時電路的時序圖。接著待測部份時間就

馬上可以經由此數碼乘以一個延時單元的傳遞時間而獲得：

Tab = ( m+ f ) × Td                                    (4-5)

其中 Tab為任一個待測部份時間(Ta或 Tb)，f為小於一個延遲時間 Td而無法直接

判別的時間分量，0< f <1，也稱為量化誤差(quantization error)， m則為改變了

狀態的延時單元個數，因此延時單元的延遲時間也就是此傳遞延時鏈可以解析

的最小時間。使用第(4-5)式來計算時間，必須要求每一個延時單元所提供的延

遲時間均完全相同，然而在實務上這是不可能的。各個延時單元的延遲時間之

差異越小，則製成插補器的線性度越好，測量誤差也越小。於是，傳遞延時法

的精確度將受限於延時單元的延遲時間之變化量。

圖(4-7)是利用一個型號為 74F244的商用積體電路(integrated circuit)中的緩

衝器做為延時邏輯閘，四個緩衝器串接並輸入一個上升脈衝以後所量得的各緩

衝器輸出狀態依序變化的波形圖，每一個緩衝器所貢獻的延遲時間大約為 2.7

nsec，由第(4-5)式可知，如果以這樣的緩衝器來組成傳遞延時鏈，那麼時間解

析度即為 2.7 nsec。以現在的半導體數位電路製程技術，已有文獻[100]指出完

成了延遲時間約為 500 psec左右的傳遞延時電路專用積體電路。
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圖(4-7)  一個商用積體電路 74F244中的緩衝器串接後之輸出波形。
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第五章  分支型傳遞延時式插補計時器

在上一章所敘述的四種插補計時方式中，傳遞延時法有幾項優點。第一：

傳遞延時法在兩次測量事件之間所需的間隔時間是極短暫的，因為在待測時間

結束的同時，延時單元裏的 D 型正反器就已經記錄下所有延時單元的狀態改

變情形，也就意謂著插補時間所需的資訊已經同時出現了，同時這些資訊並聯

式的被傳送到編碼電路，因此測量結束後只需要硬體線路的傳輸時間就可得到

最後的數位碼輸出，然後重新開始下一次的測量。如果使用時間伸展法或游標

尺法，它們都是在待測時間分量結束後，才開始真正的測量動作，而且測量的

解析度越高，所需要的時間就越多，所以其測量速率比傳遞延時法要慢許多。

第二：傳遞延時法是一種全數位式的方式，可以很輕易的與計時系統的其他數

位電路整合於同一個晶片之中，因而可以大大的減少電路所需的空間、耗電量

乃至於造價，同時也增加了電路的穩定性。另一方面，雖然時間振幅轉換法也

只需要很短暫的間隔時間(依所使用的類比數位轉換器之取樣速率而定)，而且

可以擁有極高的時間解析度，但是它和時間延伸法都屬於類比方式，雖然也已

經有將所有計時電路(包含類比充電電路與類比數位轉換器)完全製作於同一片

晶片中的產品報導[101]，但是在現階段要將所有類比與數位電路全部整合於單

一晶片之中的製程仍然較單純的數位電路積體化製程困難許多。因此，傳遞延

時法非常適合應用於小型化且有高重覆率量測要求的雷射雷達系統。

將電子線路積體化於單一晶片成為特殊應用積體電路(application-specific

integrated circuit ，ASIC)，目前最常見與最成熟的方法應該是互補式金屬氧化

物半導體(complimentary metal oxide semiconductor，CMOS)製程技術了[102-

106]。然而這種方式的設計與生產，往往複雜而耗時，而且一次製程所需的費

用高昂，只適合線路功能已趨完備且有大量製造需求的情形才符合經濟效益。
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近年來，可程控邏輯元件(programmable logic device，PLD)的需求量越來

越大，其發展也越來越成熟，提供了電路積體化的另一種選擇方式。現在所有

的可程控邏輯元件製造商都能提供功能強大且容易使用的設計軟體，能夠很容

易的在一般的個人電腦平台進行設計、模擬並對可程控邏輯元件進行程控規畫

(programming)，可以立刻得到符合設計要求的特定功能之硬體元件以直接應用

或測試，並不需要花費巨額的消耗性製程費用與等待時間。因此，可程控邏輯

元件特別適合用於電路功能尚有改進空間、需要迅速獲得實品且尚無大量製造

需求的用途。對於傳遞延時電路的應用，最重要的要求在於各延時單元的延遲

時間要盡量相同，這其中包含了一段位於兩個延時單元間的連接導線所提供的

時間延遲，所以特別需要仔細的安排延時單元的位置與連接導線，讓所有延時

單元的延遲時間差異減到最小以降低測量誤差，所以非常適合使用可重覆利用

的可程控邏輯元件，藉由可程控邏輯元件可以迅速的產生要求的動作行為並可

立即進行測試與再修正之特性，使時間數碼轉換器能擁有最佳的功能。本章提

出一種新形態的分支式傳遞延時鏈結構[107]作為插補電路，並且成功的將兩組

各含有 81個延時單元的傳遞延時插補器、一個 6 位元的計數器、一個時間分

割電路與即時校準電路全部整合於一個可程控邏輯元件之中，配合頻率為 10

MHz 的主計時時脈，成為一個計時範圍為 6.4 µsec 的完整時間數碼轉換器

[108]。圖(5-1) 為此時間數碼轉換器的方塊圖，待測時間的起始脈衝由 IN 端

輸入，結束脈衝由 END 端輸入，經過時間分割電路將前後未滿一週期的部份

時間 Ta與 Tb分離出來，分別交由兩個分支式傳遞延時插補電路進行插補計時；

RESET輸入則用以將計時系統重置，以便進行下一次測量。至於 ZERO與DCAL

則與自我校準功能有關。
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第 5-1節  傳遞延時鏈的分支結構

做為插補器使用的傳遞延時鏈，串接的延時單元越多，可以完成的插補範

圍越大，那麼主計時脈波的週期可以越長，頻率越低。越低的操作頻率首先獲

得的好處就是積體電路所消耗的電功率越少。在實務上，我們是無法在一個晶

片中將所有的延時單元排列成一長排而使晶片成為細長狀的，所以就必須轉折

成若干段，空間中的轉折意味著較長的連接路徑，於是在轉折處的延遲時間就

無可避免的會變長，使得傳遞延時鏈的整體線性度劣化，位於轉折處的延時單

元甚至會有比其它地方大了約 50%的延遲時間[109]。如果同時加長未轉折處

的連接路徑以解決此一非線性問題，卻又不切實際，因為要得到越好的解析度，

延遲時間 Td要越小越好，這樣的做法犧牲了解析度。使用第(4-5)式來計算時

間，理想狀況是每一個延時單元的延遲時間均完全相同，因此解決連接導線轉

折所造成的延遲時間變化就變得非常的重要。

分支式傳遞延時鏈就是針對要克服上述問題而設計的一種新結構。這種分

支結構不但適合應用在特殊應用積體電路上設計製造傳遞延時鏈，而且特別的

圖(5-1)  完整的時間數碼轉換器結構圖。
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適用於使用可程控邏輯元件時的情況，因為在將一般用途的可程控邏輯元件規

劃成為傳遞延時鏈時，受限於元件固定的通用性架構，往往會形成較多的轉折

路徑，而且這些轉折路徑與直線路徑之延遲時間差異又要比利用半導體製程所

完成的特用積體電路時所出現的差異要大得多。

圖(5-2)為分支式結構中的一個轉折處的分支結構特例與其時序狀況。在圖

(5-2)(a)中的延時單元 4、5、8及 9位於主延時鏈中，同時轉折發生在由延時單

元 5的串聯輸出端到延時單元 8的串聯輸入端這段路徑，以粗黑線表示；另外，

延時單元 6及 7組成一個分支，延時單元 5的串聯輸出也同時經由一段與其他

非轉折路徑相同長度的短導線連接到延時單元 6的串聯輸入端。相對應各點的

波形圖則畫在圖(5-2)(b)中。延時單元 4與 5之間、5與 6之間、6與 7之間、8

與 9之間都是以最短的導線連接，所以延時單元 5、6、7及 9的時間延遲都差

不多，在圖(5-2)(b) 中以 Td表示。至於延時單元 8，由於在它前面有一段長路

圖(5-2)  分支式傳遞延時鏈的一個分支結構與時序關係圖。

B5

D5

B6

D6

B7

D7

B8

D8

B9

D9

3Td

Td

Td

B4

D4

(a) 分支結構 (b) 時序關係

延時單元4

停止訊號 分支

轉折路徑

串聯傳輸的
開始訊號

B9

DFF9

DQ
Ck

B8

DFF8

DQ
Ck

B6

DFF6

D
Q

Ck

B7

DFF7

D
Q

Ck

單元5

單元8單元9

單元6

ST

SP

B4

DFF4

D
Q

Ck
4

4

B5

DFF5

D
Q

Ck 5
5

6
6 7

7

8
8

9
9



68

徑，所以緩衝器 B8的輸出反應 B5的輸出狀態要比 B6慢得多了。如果這一條

長路徑與緩衝器 B8的總延遲時間恰好為 3 Td，那麼如圖所示，延時單元 6、7、

8及 9的輸出狀態就會恰好以 Td的時間間隔依序反應延時單元 5的輸出狀態，

這樣就成功的利用一條含有兩個延時單元的短分支來插補 3倍延遲時間的長路

徑效應，改善了非線性現象。因此，在設計傳遞延時鏈時，只要仔細的調整轉

折路線，使轉折處的時間延遲等於一般非轉折處的時間延遲 Td 的整數倍，然

後在轉折連接路徑處分接出一小段的分支，利用這一小段的分支再對較長的延

遲時間做進一步的插補，就可以解決因電路佈線(layout)之轉折所產生的非線性

問題。

第 5-2節  可程控邏輯元件與延時單元

為了證明分支式傳遞延時鏈能有效改善轉折路徑造成的非線性現象，所以

利用一個 Altra公司所出品，型號為 FLEX10K100ARC240-1 的可程控邏輯元件

產品，實際的完成含有兩組分支式傳遞延時鏈的一個完整時間數碼轉換器，並

檢測其效能。採用此項產品的主要原因之一，是因為此元件的最小單元之結構

非常類似於一個延時單元，此最小單元稱為一個邏輯元素(logic element，LE)，

圖(5-3)為該產品內部一個邏輯元素的結構示意圖[110]。一個邏輯元素中含有一

個可程控正反器(programmable flip-flop)與一個可以達成各種組合邏輯功能

(combinational function)的組合邏輯電路區(look up table，LUT)。利用同公司所

發展的專用設計軟體 MAX+PLUS II (version 9.21)，將組合邏輯電路區規畫為

邏輯緩衝器，並且將可程控正反器定義為 D 型正反器，那麼一個邏輯元素恰

可做為一個延時單元，延時單元就可以再串接組合成前一節所敘述之分支式傳

遞延時鏈。
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圖(5-3)  FLEX10K100ARC240-1可程控邏輯元件中一個邏輯元素之結構[110]。
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    圖(5-4)為一個 FLEX10K100ARC240-1 的整體架構簡圖[110]，每八個邏輯

元素組成一個邏輯陣列區塊(logic array block ，LAB)，分佈於整個晶片之中。

同一個邏輯陣列區塊中的每一個邏輯元素均以所謂的區域連接線 (Local

Interconnect)相互連接，區域連接線很短，有最小的延遲時間。不同的邏輯陣

列區塊之間，則以所謂的橫向連接線(Row Interconnect)與縱向連接線(Column

Interconnect)作交錯式的連接，橫向連接線與縱向連接線統稱為快速連接線

(FastTrack Interconnect) [110]。經由快速連接線的路徑必定比經由區域連接線

的路徑長，所以快速連接線產生的延遲時間也比較大，於是可以把同一個邏輯

陣列區塊中利用區域連接線相連的路徑當做非轉折路徑，並把利用快速連接線

相連的路徑當做轉折路徑。

在圖(5-2)中，一個延時單元有兩個輸出，串聯輸出(邏輯緩衝器的輸出)用

以串接下一個延時單元以形成長鏈；狀態輸出(正反器的 Q 輸出)則將結果送到

編碼電路去。但是由圖(5-3)可以發現一個邏輯元素也只有兩個輸出，而且其中

只有一個輸出可以連接上快速連接線連到別的邏輯陣列區塊去，所以這個連接

快速連接線的輸出必須做為狀態輸出使用，以便將延時單元的狀態結果送到與

傳遞延時鏈位於不同區域的編碼電路區。如果串聯輸出只要連接到相同邏輯陣

列區塊內的邏輯元素(延時單元)，可以透過另一個輸出利用區域連接線。但是

如果要連接到其他邏輯陣列區塊去，就會出現連接快速連接線的輸出不敷使用

的麻煩。於是每一個邏輯陣列區塊中必須有一個邏輯元素不做為延時單元，而

做為轉折連接線的一部份。由於不做為延時單元，所以不使用正反器功能，因

此沒有佔用快速連接線輸出端的狀態輸出。當延時單元要連接到其他邏輯陣列

區塊時，先利用區域連接線連接到這個不做為延時單元的邏輯元素，再利用它

連接到快速連接線。當然，這時候轉折路徑的整體延遲時間，是必須包含這個
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邏輯元素的延時效應的。因此，雖然一個邏輯陣列區塊中有 8個邏輯元素，但

是只用其中 7個做為延時單元，這就意謂著最多每串接 7個延時單元就必須出

現一次轉折。經過實際測試，利用區域連接線連接的延時單元平均的延遲時間

約為 1.44 nsec 左右，而透過快速連接線串接之延時單元的延遲時間至少有大

約 3.4 nsec 以上，大於一般平均延遲時間的兩倍，因此仔細選擇延時單元之位

置，使得經由快速連接線所造成的延遲時間為一般平均延遲時間的 3倍，然後

利用含有兩個延時單元的小分支對這段時間做插補。圖(5-5)為實際應用於可程

控邏輯元件中的一段傳遞延時鏈的結構示意圖 ， 圖中標示為 DU 的方塊代表

一個延時單元，標示為 LC 的部份代表一個做為轉折路徑的邏輯元素。傳遞延

時鏈的總長共有 81 個延時單元，所以最長之可插補時間約為 110 nsec；每七

個延時單元排成一排，其中兩個做為一個分支，所以每五個延時單元串接之後

將會遭遇一次轉折，整個延時鏈共有 11處轉折。

圖(5-5)  可程控邏輯元件中傳遞延時鏈的結構示意圖。
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第 5-3節  傳遞延時鏈之特性量測

圖(5-6)是針對時間數碼轉換電路中兩個插補器的線性度與誤差值之測量系

統架構圖。測量過程中的時間參考標準為 Stanford Research Systems (SRS)公司

出品，型號 SR620 的多用途計時儀(universal time interval counter)，將它與待

測的時間數碼轉換電路之兩輸入端並聯，以便精確的量測輸入時間大小來作為

比對。SR620 的單次測量最小顯示數字(single shot least significant digit)為 4

psec，單次測量的均方根解析度(rms single shot resolution)為 25 psec，相對精確

度(relative accuracy)則為+/- 50 psec [111]。輸入時間的產生，則是先以 SRS公

司的訊號產生器(synthesized function generator )，型號 DS345，來產生工作週期

(duty cycle)為 50%的方波，並將此方波輸入一個自製的控制與觸發電路，由此

控制與觸發電路產生兩個脈衝 PW1與 PW2，且兩脈衝的時間間隔恰為一個方

波的週期。脈衝 PW1又再經過一條長度為 10 公尺的 RG58A/U 同軸纜線的延

圖(5-6)  測試系統架構圖。
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遲後，才作為輸入時間的起始脈衝，PW2則直接做為輸入時間的結束脈衝。此

同軸纜線所造成的時間延遲大約為 44 nsec，於是調整 DS345 的輸出頻率，使

其大約在 22.7 MHz與 6 MHz之間變動，就可使離開同軸纜線尾端的脈衝與脈

衝 PW2的時間間隔在 0到 120 nsec之間變動。

在圖(5-6)中，由同軸纜線末端離開的起始脈衝被同時輸入到時間數碼轉換

器的起始訊號輸入接腳 IN與結束訊號輸入接腳 END；但是時間數碼轉換器的

時脈輸入接腳 CLK 並不輸入主計時脈波，而是輸入脈衝 PW2。由於時間分割

電路的作用，這樣的接法使得輸入的時間同時被送到兩個插補電路中，因此可

以同時取得兩個插補電路對於相同的輸入時間所產生的測量結果，圖(5-7)為時

間分割電路的電路圖。從 0 nsec 起到大約 120 nsec 為止，以 0.1 nsec 作為一個

間隔，同時對時間數碼轉換器與多用途計時儀 SR620 輸入待測時間，並以一

台個人電腦(486/DX33)讀取兩個分支型傳遞延時插補電路所讀出的數碼與

SR620所量到的時間值。

圖(5-8)的曲線是在室內溫度為 25°C 而可程控邏輯元件的電源電壓為 3.3V

的環境下，輸入時間對插補器輸出端出現數碼 m 的機率圖，圖中的每一個資

料點，都是在輸入超過 100 次相同的時間(以 0.1 nsec 為間隔)之後所計算出來

圖(5-7)  時間分割電路圖。
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的機率值。當插補器的輸出端出現數字為 m 時，代表輸入的時間使得分支型

傳遞延時鏈中前面 m 個延時單元的邏輯狀態改變。為了完成對整條分支型傳

遞延時鏈所含蓋的時間範圍做測試，以 0.1 nsec 為一個間隔，當輸出數碼由最

小值到最大值 81，對每一個插補器都各蒐集了約 110,000 筆資料點。利用這樣

的曲線，我們將第 m 個延時單元的延遲時間定義為其與相鄰兩曲線的交點(相

鄰數碼的出現機率均為 50%時)之間的時間寬度。利用這樣的方式求出所有延

時單元的延遲時間後，可以利用第(5-1)式來分別計算兩個傳遞延時鏈的平均延

遲時間 Tda：

                                                       (5-1)

其中 Tdi代表分支型傳遞延時鏈中第 i個延時單元的延遲時間，而 z則是此分支

( )zTT
zi

dida −÷





≈ ∑

+=
80

80

1

圖(5-8)  輸入時間對輸出數碼機率曲線圖。
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型傳遞延時鏈在輸入的被測時間為零時，輸出所出現的數字，也就是零時間偏

差(zero offset)的大小，這是由於待測時間訊號從可程控邏輯元件的輸入接腳到

真正進入某一個插補器兩輸入端“開始”(ST)與“停止”(SP)之前，所經歷到的時

間延遲不同所造成的，在本實驗的例子中，插補器 A 與插補器 B 的零時間輸

出數碼 z均等於 5，這可由圖(5-9)到圖(5-11)看出來。延時單元的平均延遲時間

Tda也稱為最小有效單位(least significant bit，LSB)。在室內溫度為 25°C而可程

控邏輯元件的電源電壓為 3.3V 的環境下，插補器 A 中的延時單元之平均延遲

時間 TAda為 1.459 nsec，而插補器 B中的延時單元之平均延遲時間 TBda為 1.437

nsec。我們將插補器 A及插補器 B 中的每一個延時單元的延遲時間 Tdi和其平

均延遲時間 Tda之間的差異分別畫於圖(5-9)(a)與圖(5-9)(b)之中。由於可程控邏

輯元件可以做多次的重新規畫，為了要和傳統的無分支型單排傳遞延時鏈相比

較，我們在相同的可程控邏輯元件上，使用與插補器 A 相同位置的邏輯元素

圖(5-9)  延時單元的延遲時間與平均延遲時間的偏差量。
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做延時單元，製造了一個無分支型傳遞延時鏈，並在相同的環境下利用相同的

方式加以測量，其所有延時單元的延遲時間之變化情形則畫於圖(5-9)(c) 之中。

由於無分支型傳遞延時鏈每串接七個延時單元就必須有一次轉折，於是每七個

延時單元中就會出現一個有很大延遲時間的單元。在計算這樣的無分支型傳遞

延時鏈平均延遲時間的時候，我們是把這些差異很大的延遲時間先剔除掉，不

列入計算，並沒有直接使用第(5-1)式來計算，以這樣的方式所求得的無分支型

傳遞延時鏈的平均延遲時間為 1.458 nsec。由圖(5-9)可以看出，插補器 A 中的

延時單元之最大偏差量為−0.19 LSB (0.28 nsec)，插補器 B 中的延時單元之最

大偏差量也為−0.19 LSB (0.27 nsec)，然而無分支型傳遞延時鏈的延時單元之最

大偏差量卻高達 2.32 LSB (3.38 nsec)。圖(5-10)(a)、(b)與(c)是插補器 A、插補

器 B 及無分支型傳遞延時鏈的輸出數碼與輸入的實際時間(SR620 所測得之輸

入時間)之關係圖。插補器 A及插補器 B 的曲線非常的接近直線而且數值很接

近，因而幾乎重合在一起，但是無分支型傳遞延時鏈卻呈現不連續的非線性現

象。圖(5-11)(a)、(b)與(c)則是插補器 A、插補器 B及無分支型傳遞延時鏈的累

積誤差情形，累積誤差 Er的計算方式如第(5-2)式：

        ( ) ∑
+=

−×−=
m

zi
didar TTzmE

1
                              (5-2)

其中 m 是插補器的輸出數碼。由圖(5-11)可以得到：插補器 A的累積誤差極限

值為−0.21 LSB (0.31 nsec)與+0.17 LSB (0.25 nsec)，插補器 B的累積誤差極限

值為−0.19 LSB (0.27 nsec)到+0.28 LSB (0.4 nsec)，同時，無分支型傳遞延時鏈

最終的累積誤差量為−22.4 LSB (32.68 nsec)。從這些實驗結果，我們可以證明

利用加入分支的方式，可以有效的改進傳統單排型傳遞延時鏈的量測線性度劣

化問題，而時間數碼轉換器的總體累積誤差極限，則可以利用兩個插補器之累

積誤差極限值的加成來估計，約為 0.45 LSB (0.65 nsec)。
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圖(5-10)  輸出數碼對實際輸入時間之關係圖。
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第 5-4節  即時校正功能

利用加入分支的方式，我們成功的改善了傳統單排型傳遞延時式插補器由

於轉折路徑過長所引起的延遲時間變大的非線性問題。在實用上，傳遞延時式

插補器計算部份時間的方式是將第(4-5)式修改成下列第(5-3)式：

        TAB ≈ ( m − z ) × Tda                                   (5-3)

其中 TAB表示輸入插補器 A或 B 的待測部份時間。因此平均延遲時間 Tda與零

時間偏差量 z 的大小即成了影響計時準確度的重要因素。在已有的傳遞延時鏈

專用積體電路成品中，一種很常見的方式是利用類似鎖相迴路(phase lock loop，

PLL)的原理，在晶片中直接製造出另一段由許多延時單元所形成的環狀迴路，

稱為延時鎖定迴路(delay lock loop，DLL)，不用於測量時間，而作為產生監控

延遲時間大小的回授訊號用[106,112]，同時每一個延時單元也都必須有能力接

受由前述延時鎖定迴路產生的回授訊號，將平均延遲時間 Tda鎖定於一個固定

的值。這樣的方法固然可以得到很穩定的平均延遲時間，然而它卻有以下的缺

點：消耗功率變大而且需要的晶片面積也變大。由於每一個延時單元都必須附

加上調整延遲時間的部份，因此就必然會或多或少的增加晶片使用空間。當我

們考慮消耗功率時，作為插補用的傳遞延時鏈在一次的測量中，各元件其實只

作一次的邏輯狀態改變，由於互補式金屬氧化物半導體電路大部份的功率消耗

只發生在邏輯狀態改變的瞬間，所以傳遞延時鏈本身所耗去的功率是很少的。

然而延時鎖定迴路的動作如同一個環式振盪器(ring oscillator)，必須不停止的

工作以維持延遲時間的穩定，於是在不斷改變邏輯狀態的同時，必然伴隨著較

多的功率損失。另外，如果使用可程控邏輯元件來製作傳遞延時電路，更是無

法利用這種延時鎖定迴路的方式維持延遲時間的穩定，因為我們無法在一般泛
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用型的可程控邏輯元件中調整與控制延遲時間的大小。於是，如果僅僅採用一

個固定的平均延遲時間來計算需要插補的部份時間，當工作環境發生變化使延

遲時間改變，其誤差δT將會是：

       δT = δTda × m                                         (5-4)

其中δTda是平均延遲時間的變化量。當待測的部份時間越大，插補器的輸出數

碼 m 會越大，這樣的誤差將隨著平均延遲時間的變化量與待測部份時間的長

度而變大。

在半導體裝置中，有兩個影響訊號傳輸時間的重要因素：溫度及電源偏壓

的大小。圖(5-12)的例子即是我們對所使用的可程控邏輯元件，以分支型傳遞

延時鏈作為插補器時，利用圖(5-6)的測試架構在不同的環境溫度下所得到的插

補器 A與插補器 B的平均延遲時間變化曲線。圖(5-13)則是插補器 A與插補器

B的平均延遲時間對電源偏壓的變化曲線。可以發現，當環境溫度由 5°C 變化

到 70°C時，平均延遲時間的變化量約為 0.13 nsec；當電源偏壓在 2.5V到 3.3V

之間變動時，平均延遲時間的變化量達到約 0.55 nsec 的大小，當輸出數碼達

到 80的極限值時，可能造成的誤差甚至可達到約 40 nsec的大小。

針對這個問題，我們再詳細的觀察在不同溫度與電源電壓下的線性度情

形。圖(5-14)及圖(5-15)為同樣利用圖(5-6)的測試架構，分別在數個不同的溫度

與電源偏壓下測量插補器 A 所得到之累積誤差的情形。可以發現，溫度和電

源偏壓的改變並不會使線性度劣化。由於溫度與電源偏壓通常並不是瞬間劇烈

變化的參數，而且傳遞延時式插補電路對部份時間的測量速度非常的快，因此

我們提出一種校準方式與電路，利用主計時脈波的週期為標準參考時間，可以

迅速的在插補動作開始前與(或是)結束後針對當時的工作環境進行平均延遲時

間與零時間偏差的校正，以降低誤差的大小。
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如圖(5-16)，是我們所使用的時間分割與校準電路的簡圖。時間數碼轉換

器共有六個輸入端 IN、END、CLK、ZERO、DCAL 與 RESET，為了簡化起

見，RESET 端並沒有畫在圖(5-16)之中，它是接到所有正反器的重置端 (reset)

作為系統重置用的。這六個輸入端也是可程控邏輯元件的輸入接腳。如前一節

之圖(5-7)，FF5、FF6、FF7、FF8及 XOR組成時間分割電路； FF1、FF2、FF3

及 FF4 做為參考時間訊號產生電路； A1、A2、A3、N1、N2 及 N3 組成操作

模式選擇電路。這個時間數碼轉換器有三種操作模式(operation mode)，分別是
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測量模式、歸零模式以及平均延遲時間校正模式。在測量模式的狀態下，ZERO

及 DCAL 端輸入低電位，CLK 端輸入主計時脈波(這個主計時脈波同時也被連

接到計數器的時脈輸入端 CK)，然後經過 A3與 OR1 之後送到 FF6 及 FF8 的

3.3V

3.0V

2.5V

6     10      15      20      25      30      35      40      45      50      55      60      65      70      75      80

 0.2

    0

-0.2

 0.2

    0

-0.2

3.8V

 0.2

    0

-0.2

 0.2

    0

-0.2

輸出數碼    m

(m
−z

)×
 T d

a
 − 

∑ 
T d

 i
   

  
 (L

S
B

 u
ni

t)
m

i=
z+

1

圖(5-15)  不同電源電壓下插補器 A的累積誤差曲線。
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輸入端 CK6與 CK8，用以產生兩插補器的停止訊號 SPA及 SPB。待測訊號的起

始脈衝輸入到 IN 去，結束脈衝送到 END 去。由 IN 和 END 來的訊號分別經

過 OR2和OR3，連接到 FF5與 FF7的 CK5與 CK7，於是 FF5與 FF7的輸出Q5

與 Q7將分別產生兩個插補器所要的部份時間之開始訊號 STA及 STB。插補器 A

計算 STA與 SPA之間的時間大小，插補器 B則計算 STB與SPB之間的時間大小；

同時在 IN來臨而 END尚未出現的期間，互斥或閘(exclusive OR) XOR的輸出

為高電位，使計數器可以對這段時間內所傳來的主計時脈波加以計數。

如圖(5-17)，以插補器 A的情形為例，真正的待測部份時間是起始脈衝 IN

和 IN 來臨之後首先出現的主計時脈波上升緣之間的時間 Ta，但是由於時脈訊
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圖(5-16)  時間分割與校準電路圖。
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號和 IN所經過的路徑不同，所以插補器 A量到的時間 Tam (STA和 SPA之時間

間隔)和 Ta會有一個固定的差距 Tamz，也就是所謂的零時間偏差。假設每個正

反器(FF1∼FF7)經其 CK 端觸發而使正反器的 Q 輸出端由負邏輯變為正邏輯狀

態所需的延遲時間 TCKLH均相同，如果 IN由元件的外部接腳起，經 OR2到 CK5

所花的時間為 T1，Q5到 STA的時間為 T2，而時脈 CLK 從元件接腳經過 A3 和

OR1後到達CK6所花的時間為 T3，Q6到 SPA的時間為 T4，則：

Ta =Tam +(T1 +TCKLH +T2 ) – (T3 +TCKLH +T4 )=Tam – Tamz         (5-5)

其中零時間偏差 Tamz = (T3 +T4 –T1 –T2 )，要由歸零模式來求得。

當時間數碼轉換器操作於歸零模式時，IN、END和 DCAL端保持低電位，

計數器的計數功能被抑制。ZERO 端輸入高電位，這使得主計時脈波 CLK 訊

號無法經過 A3再傳到時間分割電路去。當ZERO端輸入高電位後的下一個CLK

訊號上升緣出現在正反器 FF4 的 CK4，會使 Q4產生一個上升脈衝，分別經過

圖(5-17)  測量模式的起始部份時序圖。
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OR2與OR3這兩條路徑到達正反器 FF5與 FF7的 CK5端和 CK7端，於是 FF5

與 FF7的輸出 Q5與 Q7各自產生一個脈衝分別的送到兩個插補器的開始訊號端

STA及 STB去。Q4的輸出同時也經過 A2 與 OR1到正反器 FF6及 FF8的 CK6

與 CK8端，使Q6及Q8分別產生上升脈衝到 SPA及 SPB。再以插補器 A為例，

參考圖(5-18)之時序關係與圖(5-16)之電路圖，假設 Q4輸出經過 OR2到 CK5所

花的時間為 T5，Q5到 STA的時間仍為 T2，而 Q4輸出經過 A2與 OR1再到 CK6

所花的時間為 T6，Q6到 SPA的時間仍為 T4，若此時出現在插補器 A 的輸入端

STA與 SPA之時間差為 Taz，則：

Taz =(T6 +TCKLH +T4 )–(T5 +TCKLH +T2 ) =T6 +T4 –T5 –T2         (5-6)

圖(5-18)  歸零模式的時序圖。

由於 Q4訊號兵分三路，其中兩路分別經過 OR2與 OR3，另一個則經過了

A2與 OR1，這些路徑與在測量模式的情形下，IN 與 END 訊號分別經過 OR2

與 OR3，主計時脈波 CLK經過 A3與 OR1 相比較，各路徑經過的元件種類與
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個數均同，因此可利用軟體調整各元件與構成路徑的連接導線之位置，隨即實

際測試與再修正，不斷的以嘗試錯誤的方式，使 T5 =T1且 T6 =T3，這樣在歸零

模式下輸入插補器 A的時間 Taz就會等於操作於測量模式時的零偏差時間 Tamz。

將時間數碼轉換器操作於平均延遲時間校正模式，是利用已知而穩定的主

計時脈波的一個週期時間 T0，來求得延時單元的平均延遲時間 Tda。此時 IN、

END 和 ZERO 端保持低電位，計數器的計數功能仍然受到抑制。CLK 端一樣

輸入主計時脈波，DCAL 端則輸入一個上升脈衝到正反器 FF1 的 CK1去。Q1

變成高電位並連接到 FF2的 D2去。當 D2端變成高電位後的第一個主計時脈波

到達 FF2的 CK2時，使Q2產生一個上升脈衝並分成兩路分別經過OR2及 OR3

到 FF5與 FF7的 CK5與 CK7，於是 FF5與 FF7的輸出 Q5與 Q7再度各自產生

一個脈衝分別的送到兩個插補器的開始訊號端STA及STB去。由於Q2連接到FF3
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圖(5-19)  平均延遲時間校正模式的時序圖。
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的 D3輸入端，這使得當第二個主計時脈波的上升緣來臨後，Q3會產生一個脈

衝並經過 A1與 OR1到正反器 FF6及 FF8的 CK6與 CK8，使 Q6及 Q8分別產

生上升脈衝送到插補器的 SPA及 SPB端，而且只要 FF2與 FF3的延遲時間 TCKLH

相同，Q2與 Q3產生的脈衝之時間間隔將恰好為一個主計時脈波的週期 T0。同

樣的以插補器 A為例，時序圖如圖(5-19)所示，此時真正輸入插補器 A 兩輸入

端 STA及 SPA的時間設為 Tap，假設 Q2經過 OR2到 CK5所花的時間為 T7，Q5

到 STA的時間仍為 T2，而Q3經過 A1與 OR1後到達 CK6所花的時間為 T8，Q6

到 SPA的時間仍為 T4，則：

T0 =Tap +(T8 +TCKLH +T4 ) – (T7 +TCKLH +T2 ) =Tap – Tapz           (5-7)

由於 Q2訊號分為兩路，分別經過 OR2與OR3，而Q3則經過了 A1與OR1，

這些路徑與在歸零模式的操作情形下各路徑所經過的元件種類與個數均相同，

因此也可以透過適當的調整各元件的位置，使得 T5 =T7且 T6 =T8，於是在歸零

模式的情形下輸入插補器 A 的時間 Taz就會等於操作於平均延遲時間校正模式

時的零偏差時間 Tapz。

如果在測量模式、歸零模式與平均延遲時間校正模式等三種情形下，插補

器 A的平均延遲時間為 TAda而其所輸出的數碼分別為 m、z與 p，這表示

Tam = (m + fm ) × TAda                                   (5-8)

Taz = (z + fz ) × TAda                                    (5-9)

Tap = (p + fp ) × TAda                                    (5-10)

其中 0≤ fm、fz、fp <1，分別代表在三種操作模式下，不足一個延時單元的延遲

時間之量化誤差。如果經過適當的調整元件與線路的位置，使 Taz =Tamz =Tapz ，
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那麼利用第(5-7)、(5-9)及(5-10)三式可得到平均延遲時間 TAda的大小：

         ( ) ( )zp
Ada ffzp

T
T

−+−
= 0                                 (5-11)

同時，再利用第(5-8)式與第(5-5)式，就可求得真正的待測部份時間

         
( ) ( )
( ) ( ) 0T

ffzp
ffzmT
zp

zm
a ×

−+−
−+−

=                             (5-12)

同理，對於插補器 B的情形，也可以利用安排各元件的空間位置來調整相關的

時間延遲量，使得插補器 B也可以利用第(5-12)式來求得 Tb的大小。

在第(5-11)式與第(5-12)式中，fm、fz和 fp 是無法用單次測量就可以得到的

不確定分數。因此在經過了上述的校正與測量程序之後，可測得之平均延遲時

間近似值 IdaT 與待測時間近似值 IT 分別為：

zp
T

TIda −
= 0                                           (5-13)

0T
zp
zm

TI ×
−
−

=                                        (5-14)

其中下標 I = A或 I = B 分別代表插補器 A或插補器 B。那麼待測部份時間 TI

的誤差量可以表示為

∆TI  = TI −
( )
( )

( )
( ) ( )[ ]

( )
( ) ( )zp

zm

zp

opz
I ffzp

Tff
ffzp

Tff

zp
zm
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−+−

×−
+

−+−
×−

×
−
−

= 0    

      = 
( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( )[ ] Ida
zp

zmpz T
ffzp

ffzpffzm
×

−+−
−×−+−×−

          (5-15)

其中 TI的表示式同第(5-12)式，只是以下標 I = a或 I = b來分別代表插補器 A

或插補器 B。
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由於 p 值是在全週期的輸入時間所量得的輸出數碼大小，接近插補器中延

時單元的總數；而 z值(零偏差量)很小，當測量值m很小而接近 z時，(m−z) <<

(p−z)而且(fp − fz ) << (p−z)，於是誤差量∆TI ≈ (fm − fz )× IdaT ；當m值很大接近 p

時，(m−z) ≈ (p−z)且(fp − fz ) << (p−z)，於是∆TI ≈ (fm −fp )× IdaT 。由於−1< fm − fz <1

且−1< fm − fp <1，因此以這樣的校正程序，插補電路的測量誤差範圍在+/− 1 IdaT

之間。
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第六章  環狀傳遞延時式時間數碼轉換器

傳遞延時法發展至今，不到十五年的歷史[113]。由於其容易積體化的獨特

優異性，對於此種方式的研究與應用實例越來越多，也有許多改良的變化方式

出現[109,114]。例如已開始有少數利用可程控邏輯元件來製造傳遞延時鏈的研

究報告[115]，還有將原本排列成一串的邏輯元件連接成環狀以減少元件的數量

[116-118]，另外也有人伴隨著加入脈寬縮減(pulse shrinking)的方式[117-119] 或

是利用游標尺原理[115,120]把解析度提高到比一個延時單元的平均延遲時間Tda

還要小的程度。然而加入了游標尺原理或是脈寬縮減的方式後，一次完整測量

所需的時間將隨著解析度提高而變長，這是因為當待測時間終了後，時間測量

的動作才開始，這就犧牲了原本傳遞延時法迅速測量的優點了，因此，在提高

解析度與降低測量事件時間間隔之間，就必須有所取捨。為了要擁有最快的反

應速率，我們沒有使用其它再增加解析度的方式，所以時間的分辨率維持為一

個 Tda的大小。沿用上一章所提出的分支狀結構以解決電路佈線的非線性現象，

本章致力於環狀結構的傳遞延時鏈以減少計時電路所需要的邏輯元件總數，並

且使此一傳遞延時環成為一個獨立的計時電路，單獨一個傳遞延時環就可以用

圖(6-1)  環狀傳遞延時式時間數碼轉換器結構示意圖。
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來測量全部的時間範圍，而不再是只能測量部份時脈週期的時間之插補器。環

狀傳遞延時式時間數碼轉換器的結構如圖(6-1)所示。這一次，我們改用了同為

Altera公司所出品的另外一種可程控邏輯元件，型號為FLEX10K50EQC240-1，

它的結構和前一章之實驗中所使用的可程控邏輯元件 FLEX10K100ARC240-1

幾乎完全相同[110]，但是有更短的延遲時間，設計軟體同為該公司提供的操作

軟體 MAX+PLUS II (version 9.21)。我們成功的製作了一個完整的單晶片時間

數碼轉換器，以 32 個延時單元組成一個傳遞延時環與一個有 5 位元輸出的編

碼電路，同時還有一個 8位元的計數器用以計算開始訊號在傳遞延時環中所循

環過的圈數。此一時間數碼轉換器的解析度為 916 psec，時間測量範圍為 7.5

µsec，但是可以直接的以再增加計數器的容量來增大計時範圍。同時也設計了

一個校準電路，只要輸入穩定的參考時脈做為比較標準，校準電路可以即時的

得到在不同工作環境下的延遲時間實際值與零偏差量，減少測量的誤差程度。

第 6-1節  傳遞延時環

線狀排列的傳遞延時鏈，可以測量的時間範圍有限，最長的可測時間為延

時單元總數乘以其平均延遲時間。但是當延時單元的延遲時間越短，解析度越

高時，就需要更多的延時單元才有相同的可測範圍。舉例而言，在前一章的實

驗中，平均延遲時間約為 1.45 nsec，81個延時單元的傳遞延遲鏈要測量 100 nsec

的時間範圍是綽綽有餘的；但是以本章之實驗所使用的可程控邏輯元件，由於

訊號延遲時間更短，延時單元的平均延遲時間約為 0.916 ns，如果利用第五章

的線狀延時鏈結構來完成時間插補電路，至少要有 110 個以上的延時單元才足

夠用來插補頻率為 10 MHz的主計時脈波。

延時單元的增加，伴隨著編碼電路更加龐大，於是佔用晶片的範圍更大，
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將使得延遲時間的變化量增大而影響測量的線性度，由於半導體製程的均勻性

(uniformity)限制，在相同的晶片上不同位置的元件特性不會完全相同[109]，而

且隨著元件在空間中的距離越遠，差異性可能越大。所以在減小延遲時間以提

高解析度的同時，以增加延時單元數目的方式來維持相同的測量範圍並不是一

件明智之舉。將線狀排列的傳遞延時鏈頭尾相連以形成環狀，使串聯傳遞的開

始訊號可以在環狀結構中循環，重覆利用延時單元並另外以一個計數器計算訊

號在環中轉過的圈數，就可以大大減少計時電路所需要的延時單元總數。

當開始訊號的上升緣被送進傳遞延時電路之後，隨著該訊號的經過，各個

延時單元中的邏輯緩衝器之輸出狀態依序的被設定為高邏輯位準。如果要讓訊

號能夠重新回到起點繼續循環傳輸，有兩種方式，第一種是讓這個上升脈衝在

回到起點以前先經過一個反相器(inverter)變成一個下降脈衝，就可以再將邏輯

緩衝器的輸出狀態再逐一的重設為低邏輯位準，達到循環的目的。圖(6-2)為這

種反相式傳遞延時環的結構示意圖。
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圖(6-2)  反相式傳遞延時環之結構示意圖。
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這種方式有一個很嚴重的缺點，就是在一般的電子元件中，上升脈衝和下

降脈衝的傳輸速度不同[109]，因此若僅是計算訊號經過的延時單元總數，然後

直接將總數乘以延時單元的平均延遲時間 Tda，就會產生不小的誤差。解決之

道只有分別計算上升脈衝和下降脈衝所經過的延時單元數目，同時必須知道上

升脈衝與下降脈衝的傳輸時間各為多少才可以，則電路的設計、編碼的方式乃

至於校正的方法將變得複雜許多。

第二種保持開始訊號在傳遞延時環中不斷循環的方式，就是讓輸入的開始

訊號成為一個有限寬度的脈衝。如此則每當邏輯緩衝器因為訊號的上升前緣經

過而被設定為高邏輯位準之後，隨之而來的訊號尾端之下降緣將再度把邏輯緩

衝器的輸出重設為原先的低邏輯位準，只要脈衝的寬度短於在環中行走一圈所

需要的時間即可。這種方式的好處是只要知道訊號上升緣的傳輸速度，再計算

上升脈衝經過的延時單元的總數，就可以很容易得到待測時間的長度。

上述第二種訊號循環方式在電路結構上是比較簡單的，但是利用這種方式

也有實務上需要克服的地方，其原因也是由於訊號的上升緣和下降緣在電子元

件中的傳輸速度無法一致所造成的問題。由於訊號上升緣和下降緣的傳輸速度

不同，訊號在傳輸的過程中，其脈衝寬度將會因此而改變。如果上升緣的傳輸

速度比下降緣的傳輸速度慢，則脈衝寬度將會越來越短，終至消失，這就是所

謂的脈寬縮減現象，於是可以測量的時間範圍(dynamic range)就會受到限制。

反之，若是上升緣的傳輸速度較快，則脈衝寬度會越來越寬，最後當訊號脈衝

寬度比其前緣(上升緣)走過環狀結構一圈所需要的時間還長時，所有的邏輯緩

衝器之狀態將永遠成為高邏輯位準，測量範圍也就到此為止了。因此，目前利

用環狀傳遞延時結構做為計時電路時，幾乎都仍只是做為時間差補電路，而不

能獨立的做為測量長時間的計時器。
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第 6-2節  脈寬恢復型傳遞延時環

針對前一節所述之脈衝寬度變化的現象，我們提出一種新的解決方案，就

是在訊號回到起點的回授路徑中，加入一個脈寬恢復電路(pulsewidth recovering

circuit)，每當訊號經過這個脈寬恢復電路時，脈衝的寬度都會被重新調整成一

個固定的大小，那麼訊號就可以不斷的在傳遞延時環中循環，這也就解決了脈

衝寬度變化對於待測時間範圍所造成的限制。於是，以有限的延時單元數量，

可以達到長時間範圍且高解析度的測量，最大的可測時間範圍由計算訊號旋轉

圈數的計數器容量來決定，然而可以由外加串聯的計數器來不斷的擴充。由於

脈寬恢復電路的加入，它在回授路徑中所造成的額外延遲時間，則可同樣的利

用第五章所提出的分支結構，以妥善的調整回授路徑長度與含有適當數目之延

時單元的分支鏈來彌補。

圖(6-3)  脈寬恢復型傳遞延時環結構示意圖。
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圖(6-3)為在可程控元件中所架構的脈寬恢復型傳遞延時環的結構簡圖。傳

遞延時環共有 32 個延時單元，圖中標示為 DU 的小方塊即代表延時單元，其

結構與圖(6-2)中的延時單元完全相同，延時單元的平均延遲時間為 Tda。為了

圖面的簡潔，停止訊號和重置訊號與各延時單元間的連接線並沒有詳細畫出

來，同時延時單元與編碼電路的連線也省略不畫。如同前一章所述，在 FLEX10K

系列的可程控邏輯元件中，每 7個延時單元同在一個邏輯陣列區塊中，每串接

5個延時單元就出現一次的線路轉折，共有 4次轉折出現，分別在 DU5與 DU8

之間、DU12與 DU15之間、DU19與 DU22之間及 DU26與 DU29之間，利用

適當安排延時單元的位置，將這四個轉折造成的延遲時間恰好調整成 3Tda，然

後以兩個延時單元做為一個分支，對轉折路徑處的延遲時間做等時距插補。

形成環狀的回授路徑之起點為第 26 個延時單元(DU26)的串聯輸出端，回

授路徑經過了及閘 A01、D 型正反器 FF02 與或閘 OR01 之後，重新連接到傳

遞延時結構的起點 DU1，脈寬恢復電路則由正反器 FF02 與反或閘 NOR03 所

組成。整個回授路徑所引入的延遲時間被調整成為 7Tda，然後以從 DU27 起到

DU32 為止的六個延時單元做為一個長分支對回授路徑做等時距插補。圖(6-4)

為從 DU26到 DU1的時序圖。

圖(6-4)  脈寬恢復型傳遞延時環中回授路徑的分支插補時序圖。
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在圖(6-3)中，D 型正反器 FF01 的作用在於控制輸入的開始訊號之脈衝寬

度。當開始訊號來到正反器 FF01 的 CK01輸入端，觸發 FF01 使 Q01處出現一

個脈衝上升緣，然後經過一個或閘 OR01 再進入傳遞延時環。當這個脈衝上升

緣經過 DU5 之後，由 DU5 的串聯輸出端分接一條路徑經過反或閘 NOR02 之

後回到正反器 FF01 的重置端 R01，這使得 Q01輸出端變回低邏輯位準，於是第

一次進入傳遞延時環中傳輸的訊號脈寬大約成為 10Tda左右，與正反器 FF01 相

關的輸入脈寬控制時序圖畫於圖(6-5)之中。

圖(6-5)  輸入開始訊號的脈寬控制時序圖。

當這個訊號的上升緣(前緣)在傳遞延時環中依順序傳遞，到達延時單元
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的 CK02端之後，觸發 FF02，使 FF02 的輸出 Q02轉態成為高邏輯位準；從 Q02

出發的上升脈衝沿著回授路徑繼續往前傳，經由或閘 OR01 重新進入傳遞延時
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約 10Td寬的脈衝，因此當訊號在環中經過第一圈後再回到起點時，起點處的

邏輯緩衝器已經回復初始的低邏輯位準，所以這個開始訊號繼續第二圈的循環

是不會有問題的。當訊號再度經過延時單元 DU5，從 DU5 的串聯輸出端再分

接一條路徑經過 NOR03之後連接到 FF02 的重置端 R02去，將正反器的 Q02輸

出重置為低邏輯位準。如圖(6-6)的脈寬恢復電路時序圖所示，這樣的接法使得

FF02的Q02輸出保持為高邏輯位準的時間差不多也是 10Td，也就是每當傳輸訊

號經過 FF02，它的脈衝寬度都會重新被調整成 10 Td的大小，這也就達成脈寬

恢復的目地，使訊號可以在傳遞延時環中不斷的循環。

圖(6-6)  脈寬恢復電路時序圖。
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停止，停止訊號促使所有延時單元中的 D 型正反器同時計錄下當時的邏輯緩

衝器之邏輯狀態，然後經由編碼電路進行計數。停止訊號同時透過反相器 N01

將及閘 A01 與 A02 的輸出設定為低邏輯位準，終止循環中的開始訊號並阻止

計數器繼續進位。如果編碼電路的輸出數碼為 m，計數器的輸出數碼為 n，代

表開始訊號總共經過了(L ×n + m)個延時單元，那麼待測時間 T就可以表示為：

T = [( L × n + m + fm  ) − ( z + fz )] Tda                      (6-1)

其中 L為傳遞延時環中的延時單元總數，以圖(6-3)的例子而言，L = 32；z為正

整數，即零時間偏差數碼；0≤ fm  <1且 0≤ fz <1，分別為測量過程與零偏差量估

計過程中小於一個平均延遲時間的量化誤差值。

第 6-3節  輸入與校準電路

除了傳遞延時環與編碼電路及計數器之外，在圖(6-1)中的完整時間數碼轉

換器還包括一個輸入與校準電路。由於一組傳遞延時環已可測量整個待測時

間，所以不再需要如第五章中所使用的時間分割電路，此時輸入與校準電路除

了控制最初輸入的開始訊號脈寬外，它的主要功能就在於產生零時間與標準參

考時間以供時間數碼轉換器在操作於歸零模式與平均延遲時間校正模式的時候

估計零時間偏差量 z 與平均延遲時間 Tda的大小。圖(6-7)即為輸入與校準電路

之電路圖，其中包含了圖(6-3)中做為輸入脈寬控制電路的正反器 FF01。

當時間數碼轉換器操作於歸零模式時，DCAL 輸入端維持在低電位，使得

FF06 ~ FF15等正反器均不受由CLK端所輸入之標準參考時脈影響，此外， IN、

END和RESET端也輸入低電位。ZERO端輸入一個上升脈衝到D型正反器FF03

的觸發輸入端 CK03，使 Q03處出現一個上升脈衝，然後分別經過或閘 OR04 與
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OR05到達 CK04與 CK05去觸發正反器 FF04與 FF05，使Q04與Q05變成高電位，

再傳到傳遞延時環的開始訊號輸入端 ST 與結束訊號輸入端 SP 去，最後由編

碼電路輸出零偏差量的數碼為 z。如果訊號由Q03經過 OR04到達 Q04所需要的

時間為 T01，由 Q04到達 Q01所需要的時間為 T02，由 Q04到達 ST 所需要的時間

為 T03；由 Q03經過 OR05 到達 Q05所需要的時間為 T04，由 Q05到達 SP 所需要

的時間為 T05，如圖(6-8)的時序圖，那麼此時傳遞延時環的兩輸入端 ST 與 SP

之間訊號出現的時間差 Tz可以表示為：

Tz = ( T04+T05 ) − ( T01 + T02 + T03 ) = ( z + fz ) × Tda          (6-2)

其中 0≤ fz <1，表示不滿一個平均延遲時間 Tda的量化誤差。

在平均延遲時間校正模式下，輸入端 ZERO、IN、END 與 RESET 保持為

低電位，當 DCAL 端輸入高電位後，觸發正反器 FF06 使其輸出端 Q06變為高

電位，緊隨其後而來的第一個參考時脈的上升緣將觸發正反器 FF07 使其輸出

圖(6-7)  環狀傳遞延時式時間數碼轉換器的輸入與校準電路圖。
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端 Q07隨之產生一個上升脈衝，然後經過或閘 OR04與正反器 FF04 及 FF01 到

傳遞延時環的開始輸入端 ST。正反器 FF08到 FF14組成一組漣波計數器(ripple

counter)，當 Q07 變成高邏輯位準之後，漣波計數器開使對輸入參考時脈 CLK

做計數，經過了 65 個時脈週期的時間(65T0)之後，正反器 FF15 的輸出端 Q15

也將變為高電位。出現在 Q15的訊號再經過或閘 OR05 與正反器 FF05 到傳遞

延時環的停止輸入端 SP 去。如圖(6-9)，假設由 Q07到 Q04的時間延遲為 T06，

由 Q15到Q05的時間延遲為 T07，那麼標準參考時間 65T0與真正送到傳遞延時環

中被測量的時間 Tp可以表示為：

Tp = 65T0 + ( T07+ T05 ) − ( T06 + T02 + T03 ) = 65T0 + Tpz

= ( p1 × 32 + p2 + fp ) × Tda                                     (6-3)

Tpz = ( T07+ T05 ) − ( T06 + T02 + T03 )                              (6-4)

其中 T0為標準參考時脈的週期，p1與 p2分別為在平均延遲時間校正模式下計

數器與編碼電路的輸出數碼，0≤ fp <1為此時不滿一個平均延遲時間 Tda的量化

誤差，Tpz為平均延遲時間校正模式下的零時間偏差。

ZERO

Q03

Q04

Q05

SP

T01

T02

T04
T05

T z

ST
T03

Q01

圖(6-8)  歸零模式下的輸入與校準電路時序圖。
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當時間數碼轉換器處於真正的測量模式時，DCAL、ZERO與 RESET 等輸

入端連接到低邏輯位準，待測時間的起始脈衝輸入 IN 端，結束脈衝輸入 END

端。如圖(6-10)之時序圖，如果由 IN端到圖(6-7)輸入與校準電路中的 Q04所需

要的時間為 T08，由 END端到Q05所需要的時間為 T09，則待測時間 T與真正送

到傳遞延時環中被測量的時間 Tm可以表示為：

Tm = T + ( T09+ T05 ) − ( T08 + T02 + T03 ) = T + Tmz

= ( n × 32 + m + fm ) × Tda                                      (6-5)

Tmz = ( T09+ T05 ) − ( T08 + T02 + T03 )                              (6-6)

其中 n 與 m分別為計數器與編碼電路的輸出數碼，0≤ fm <1，為此時不滿一個

平均延遲時間 Tda的量化誤差，Tmz為測量模式下的零時間偏差。
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圖(6-9)  平均延遲時間校正模式下的輸入與校準電路時序圖。
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利用可程控邏輯元件可以重覆規劃使用的特性，可以小心的調整正反器

FF03、FF04、FF05、FF07 與 FF15 的位置和相關的連接路徑，使得在第(6-2)

式到(6-6)式中，T01 = T06 = T08而且 T04 = T07 = T09，那麼在三種模式之下的零時

間偏差就會相同，也就是 Tz = Tpz = Tmz，於是利用第(6-2)、(6-3)及(6-5)三式可

得到平均延遲時間 Tda與待測時間 T的大小分別為：

( ) ( )zp
da ffzpp

T
T

−+−+×
×

=
21

0

32

65
                         (6-7)

( ) ( )
( ) ( ) 0

21 32

32
T

ffzpp
ffzmn

T
zp

zm ×
−+−+×

−+−+×
=                      (6-8)

在第(6-7)式與(6-8)式中，fm、fz和 fp 是無法用單次的測量就可以得到的不

確定分數，因此在經過了上述的校正與測量程序之後，可測得之平均延遲時間

近似值 daT 與待測時間近似值T分別為：

zpp
T

Tda −+×
×

=
21

0

32

65
                                   (6-9)
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圖(6-10)  測量模式下之輸入與校準電路時序圖。
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0
21

65
32
32 T

zpp
zmnT ××

−+×
−+×=                             (6-10)

那麼測量的誤差量可以表示為：

∆T = T − =T
( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) da
zp

zpzm T
ffzpp

ffzmnffzpp
×













−+−+×

−×−+×−−×−+×

21

21

32

3232
    (6-11)

由於 p1×32+P2遠大於 z值(零偏差量)，且(fp − fz ) << ( p1×32+P2−z)，當待測

時間很短使得( n×32+ m ) << ( p1×32+P2 )時，誤差量∆T ≈ (fm −fz )× daT ；當待測時

間很長使得( n×32+ m ) ≈ ( p1×32+P2 )時，可知誤差量∆T ≈ (fm −fp )× daT 。由於−1< fm

− fz <1且−1< fm − fp <1，因此以這樣的即時校正程序，插補電路的測量誤差範圍

在+/− 1 daT 之間。

對於平均延遲時間 Tda的校正，傳遞延時環比線型傳遞延時鏈要來得準確。

比較第(6-7)與(6-9)式以及第(5-11)與(5-13)式就可以清楚的明瞭這一點：

         ( ) ( )zp
Ada ffzp

T
T

−+−
= 0                                (5-11)

zp
T

TIda −
= 0                                           (5-13)

關於平均延遲時間的近似值，都是將第(6-7)式與(5-11)式的分母中之不確定數

值(fp − fz )省略，但是在線型傳遞延時鏈的情況下，用來估計平均延遲時間的參

考時間長度只有一個時脈週期 T0的大小，分母中的第一項數值 p 只是一個接

近延時單元總數的值；然而在傳遞延時環的情況下，分母中( p1×32+P2 )這一項

卻是利用長達數十乃至數百個時脈週期時間(依最大可測時間範圍而定)，重覆

循環使用所有延時單元多次所得的數目，所以( p1×32+P2 ) >> p，因此雖然同是

略去一個在+/− 1之間的小數目(fp − fz )，對於較大的分母數值( p1×32+P2 )而言，

影響自然小得多，近似結果也較接近實際值。
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第 6-4節  環狀傳遞延時式時間數碼轉換器之特性量測

同樣利用多用途計時儀 SR620、訊號產生器 DS345與 10 公尺長的同軸纜

線對起始訊號做延遲，以前述第 5-3 節之測試架構，也可以測試環狀傳遞延時

式時間數碼轉換器的計時解析度與線性度，圖(6-11)為針對環狀傳遞延時式時

間數碼轉換器所使用的測試系統架構圖。

圖(6-11)  測試系統架構圖。

首先要檢驗的，是脈寬恢復電路的功能。圖(6-12)為在可程控邏輯元件的

電源電壓為 2.5V而環境溫度為 20°C的情形下對輸入時間與輸出數碼的測試結

果。圖中標示符號為“ + ”的曲線(a)表示含有脈寬恢復電路的環狀傳遞延時式時

間數碼轉換器之測試結果，在由 0到大約 300 nsec為止的測量時間範圍內，輸

入時間與輸出數碼呈現了良好的線性關係。同樣在圖(6-12)中，標示符號為“ � ”

的曲線(b)表示沒有脈寬恢復電路的傳遞延時環的測試結果。當輸入的待測時間
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約為 221 nsec時，總輸出數碼( 32×n+m)為極大值 241。但是當輸入時間大於 221

nsec 之後，即使輸入時間再增加，輸出數碼也不再變化而停留於 224。這表示

輸入的開始脈衝在循環過了約 241 個延時單元之後就因脈寬縮減現象而消失

了，因此對於這個無脈寬恢復電路的傳遞延時環，在電源電壓為 2.5V 而環境

溫度為 20°C 的情形下，當輸入的起始訊號脈寬約為 9.1 nsec 時，它的最大時

間測量範圍只有大約 221 nsec左右。值得注意的一點是，脈衝消失後的輸出數

碼不是停留於最大數碼 241 而是停在 224，這原因是當停止訊號出現時，由於

循環傳輸的起始訊號已經消失，使得每一個延時單元的邏輯狀態均回復到低邏

輯位準且不再改變，於是編碼電路的輸出值 m 將為 0，只剩下計數器保留了訊

號循環過的圈數值 n，所以當循環傳輸的訊號消失之後，最後的總輸出數碼會

是延時單元總數(本實驗之例子為 32)的整數倍，且為小於(或等於)最大數碼的

最接近數值。由以上的實驗測試，可以大略估算出在 20°C 與 2.5V 電源電壓

的環境下，訊號上升緣的傳輸速率比下降緣的傳輸速率慢了大約 40 psec左右。

另外圖(6-12)也標示出，在這樣的操作環境下，零時間輸出數碼 z等於 6。

圖(6-12)  脈寬恢復電路對時間測量範圍之影響曲線。
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對於傳遞延時環的時間解析度，同樣的以輸入時間對輸出數碼機率曲線來

加以評量。圖(6-13)也是在環境溫度 20°C 與 2.5V 電源電壓的情形下所測量到

的資料曲線，輸入時間以 100 psec為間隔，每個輸入時間間隔所輸出的數碼之

機率均是至少測量 100 次以上所得到的結果。圖(6-13)(a)中的機率曲線是分支

式傳遞延時環的部份測試結果，每一條曲線的交會間隔均非常接近，代表每個

延時單元所貢獻的延遲時間均很相似。圖(6-13)(b)的曲線則是單純非分支式傳

遞延時環的部份測試結果。轉折路徑在第 13個延時單元的輸出與第 14個延時

單元的輸入之間，由於沒有分支鏈對轉折路徑做插補，所以第 14 個延時單元

的機率曲線在時間軸(橫軸)的方向上寬度比其它延時單元要大了約三倍左右。

這可以再次的證明分支結構對於延遲時間變寬現象的改善。

在利用這樣的方式測量得所有延時單元的延遲時間後，可以由以下第(6-12)

式計算延時單元的平均延遲時間 Tda：

                                                  (6-12)
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圖(6-13)  輸入時間對輸出數碼機率曲線圖。
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其中 Tdi代表分支型傳遞延遲環中第 i 個延時單元的延遲時間，而 L 則是此分

支型傳遞延遲環的延時單元總數，以本實驗而言，L = 32。經過計算，可得到

在溫度為 20°C而電源電壓為 2.5V的情形下，此一分支型傳遞延時環的延時單

元之平均延遲時間 Tda為 916 psec。對於每一個延時單元的延遲時間與平均延

遲時間的差異情形，則畫於圖(6-14)中。圖中顯示出最大的偏差量分別為−115

psec 與+102 psec，分別出現在第 7個延時單元與第 13個延時單元。

圖(6-14)  延時單元的延遲時間與平均延遲時間的偏差量。

對於環狀傳遞延時式時間數碼轉換器的計時累積誤差 Er，計算方式如下列

第(6-13)式：

                                                           (6-13)

其中 L = 32，z = 6分別為本實驗之傳遞延時環的延時單元數量與零時間偏差數

碼，m與 n 分別為編碼電路與計數器之輸出數碼，Tdi代表傳遞延時環中第 i 個

延時單元的延遲時間。圖(6-15)為同樣在室溫 20°C而電源電壓 2.5V的情況下，

總輸出數碼由 7(非零時間輸入的最小輸出數碼)開始到 105 為止的累積誤差曲
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圖(6-15)  輸出數碼對累積誤差之曲線。
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第七章  結論與討論

利用現成泛用型的可程控邏輯元件商品與新型的分支式傳遞延時電路結

構，我們成功的製作了兩個含有即時自我校正功能的完整全數位式時間數碼轉

換器。第一個時間數碼轉換器包含一個用以計算主計時時脈個數的 6位元計數

器、兩組各含 81 個延時單元的分支型傳遞延時鏈結構形式的部份時間插補器

與一組自我校正及時間分割電路。此一時間數碼轉換器的時間解析度約為 1.46

nsec (依測量時的工作環境而有些許不同)。當主計時時脈的頻率為 10 MHz時，

可測量的時間範圍可達到 6.4 µsec。這個時間數碼轉換器的完成，證明了分支

型傳遞延時鏈可以非常有效的改善傳統單排型傳遞延時鏈在佈線時因延時單元

間連接導線的轉折所造成的非線性現象，提高了測量的精確度，同時也使得可

程控邏輯元件可以很容易的規劃成時間數碼轉換器。

第二個時間數碼轉換器利用了環狀傳遞延時結構，並且新加入了一個脈寬

恢復電路，時間解析度為 916 psec，其中的延時電路部份只使用了 32 個延時

單元，數量遠小於第一個時間數碼轉換器(含 162 個延時單元)，但是計時範圍

可達 7.5 µsec，而且可以很簡單的利用串接計數器來擴大計時範圍，不會影響

計時的解析度與精確度，輸入的方波時脈在這個時間數碼轉換器中的作用不再

是計時，而成為即時校正系統的標準參考時間。

由於分支狀結構的成功應用，才能夠促成脈寬恢復電路的加入，因為所有

新增電路所引入的額外延遲時間，都可以靠適當的分支結構來彌補而將測量的

非線性劣化現象縮減到最小。當脈寬恢復電路成功的加入了傳遞延時環以後，

計時範圍不再受到脈衝寬度變化的影響，從此傳遞延時計時法不再是只能做為

測量不足一個時脈週期時間的插補器，而可以成為一個能夠完整測量大範圍時
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間的獨立式時間數碼轉換器。

傳遞延時環中所必須擁有的最少延時單元數量，理論上的限制在於電路可

以操作的最高頻率大小與系統耗電量的要求。當延時單元數目降低，訊號循環

一圈所需要的時間越少，因此各延時單元的訊號位準切換速率也越快，所以電

路的耗電量將隨之增加。如果系統的總耗電量仍在要求範圍內，那麼最高操作

頻率則為最後限制延時單元數目的因素。舉例而言，在本論文中所完成的傳遞

延時環含有 32 個延時單元，但是使用的可程控邏輯元件可以操作於 100 MHz

以上之頻率，那麼製做一個只含有 10個延時單元的傳遞延時環應該是可行的。

只是利用泛用型可程控邏輯元件商品，對於延時單元的位置配置與連接導線的

安排不能夠完全的隨心所欲，所以當延時單元數量越少，分支結構的設計就越

容易受到可程控邏輯元件中固定架構的掣肘，在設計上也就越來越困難。

使用可程控邏輯元件有許多好處：

n 設計過程方便而迅速。

n 可以不斷的再修改電路。

n 容易與系統其它數位電路共同整合於同一片晶片之中。

n 不必花費大量的消耗性製程經費與等待的時間就可以迅速得到符合要求功

能的積體電路。

然而，傳遞延時式時間數碼轉換器的解析度與測量線性度，取決於延時單元的

時間延遲量與連接導線長度的控制。汎用型可程控邏輯元件受限於通用性的目

的，延時單元的時間延遲量必然不是現今半導體電子元件製程能力的最小值，

同時在控制連接導線的途徑與長短上也有一定的限制，也就限制了解析度與準

確度。如果有更高解析度與準確度的要求，仍然必須設計與製造專用積體電路。

如此可以依實際要求而設計延遲時間更短的延時單元，而且連接導線的長度可
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以獲得更精準的控制，再配合我們提出的分支式結構以修正不可避免的路徑轉

折，從而得到最佳的線性度。當然，線性度的要求越嚴格，製程條件與參數控

制的要求也越嚴苛，製造良率也將會相對的降低。
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