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บทคัดย่อ

บทความนี้น�าเสนอ วงจรหาค่าเฉลี่ยก�าลังสองของสัญญาณที่ซีมอสท�างานในโหมดกระแสก�าลังต�่า โดยอาศัยหลักการ

ทรานส์ลิเนียร์ที่ซีมอสท�างานในสภาวะอิ่มตัว และใช้เทคนิคการออกแบบวงจรด้วยวิธีการค�านวณแบบอ้อม โครงสร้างวงจร

ที่น�าเสนอประกอบด้วยวงจรหลัก คือ วงจรยกก�าลังสองแบบ 2 จตุภาค และวงจรกรองสัญญาณความถี่ต�่าผ่าน ซึ่งสามารถ

รองรบัการท�างานของสญัญาณอนิพตุได้ทัง้สญัญาณด้านบวกและลบ ผลการจ�าลองการท�างานของวงจรทดสอบด้วยโปรแกรม 

HSPICE โดยใช้แบบจ�าลองพารามิเตอร์ของ BSIM3v3 ระดับ 49 เทคโนโลยีซีมอส TSMC 0.18 µm พบว่า คุณสมบัติของ

วงจรสามารถท�างานได้ดีที่ช่วงกระแสอินพุตกว้าง (500 nA–100 µA) แรงดันไฟเลี้ยงต�่า (1.8 V)  อัตราการบริโภคก�าลังต�่า 

(0.15 µW) มีค่าความกว้างแถบความถี่ใช้งานสูง (50 MHz) และความคลาดเคลื่อนในการแปลงสัญญาณต�่ากว่าร้อยละ 1  

ซึ่งผลการจ�าลองการท�างานของวงจรที่ได้มีค่าสอดคล้องตามทฤษฎี

ค�าส�าคัญ: วงจรหาค่าเฉลี่ยก�าลังสองของสัญญาณ, สภาวะอิ่มตัว, วงจรยกก�าลังสอง
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Abstract

This paper presents a low-power CMOS current-mode true RMS-to-DC converter based on the 

translinear principle of CMOS operating in a saturation region. The technique used for the design of the 

realization scheme was the implicit computation method.  Its main conversion circuit structure consisted 

of a two-quadrant squaring circuit and a low-pass filter circuit. The circuit can be used with both positive  

and negative input signals. Simulation results were examined using the HSPICE program with model  

0.18 µm BSIM3V3 level 49 TSMC CMOS process parameters. It was found that the circuit features could 

operate well in a wide input range (500 nA–100 µA), with low supply voltage (1.8 V), low power dissipation  

(0.15 µW), and a high bandwidth (50 MHz); and the error of conversion accuracy was less than 1%, well 

in agreement with theory.
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1. บทน�า

 โดยทั่วไปค่าเฉลี่ยก�าลังสองของสัญญาณเรานิยม 

เรียกว่า ค่าอาร์เอ็มเอส (RMS; Root Mean Square) 

เป็นค่าท่ีรู ้จักแบบหนึ่งในการวัดขนาดของสัญญาณทาง

ไฟฟ้า ซึ่งเป็นการวัดค่าปริมาณเฉลี่ยของพลังงานท่ีบรรจุ

มากับสัญญาณนั้นๆ โดยค ่าที่ เกิดขึ้นจากการวัดของ

สัญญาณจะมีค่าเทียบเท่ากับขนาดของสัญญาณท่ีแสดง

เป็นค่าไฟฟ้ากระแสตรง [1] ซ่ึงวงจรหาค่าเฉลี่ยก�าลังสอง

ของสัญญาณ (True RMS-to-DC Converter) เป็นวงจร 

ที่สามารถแปลงสัญญาณกระแสสลับได้ทุกรูปแบบของ

สัญญาณจากค่าอาร์เอม็เอสเป็นค่าสญัญาณ ไฟฟ้ากระแสตรง  

โดยไม่จ�ากัดเฉพาะสัญญาณรูปคลื่นซายน์เท่านั้น [ 2 ]  

ซึ่งเป็นที่นิยมอย่างแพร่หลายในการน�าไปใช้งานด้านระบบ

สื่อสาร [3] ระบบเครื่องมือวัด [4] หรือระบบชีวการแพทย ์

[5] โดยที่ผ่านมาพบว่ามีการน�าเสนอเทคนิคการออกแบบ

วงจรหาค ่าเฉลี่ยก�าลังสองของสัญญาณด้วยวิธีการที่ 

หลากหลาย เช่น การออกแบบวงจรโดยใช้เทคโนโลยี

ทรานซิสเตอร์แบบไบโพล่าร์ (BJT) ซ่ึงการออกแบบวงจรที่

มีการน�าเสนอ [6], [7] ยังพบปัญหาเร่ืองความซับซ้อนของ

วงจร การใช้ทรานซิสเตอร์จ�านวนมาก และใช้แรงดนัไฟเลีย้ง

ค่อนข้างสูงจึงส่งผลให้อัตราการบริโภคก�าลังสูง นอกจากน้ี

หากพิจารณาถึงกระบวนการผลิตเป็นวงจรรวม (ICs) พบว่า  

พื้นที่การออกแบบบนชิป (Chip) จะมีขนาดใหญ่กว่าเมื่อ

เทียบกับทรานซิสเตอร์แบบซีมอส (CMOS) จึงท�าให้นักวิจัย

พยายามพัฒนาออกแบบวงจรดังกล่าวด้วยซีมอสมากข้ึน  

แต่ก็ยังพบว่าวงจรที่มีการน�าเสนอด้วยซีมอสก่อนหน้านี้ [8], 

[9] ใช้เทคนิคการออกแบบโดยใช้วงจรเรียงกระแส (Full-

wave Rectifier) ต่อเพิม่ร่วมกบัวงจรยกก�าลงัสอง (Squaring  

Circuit) ซ่ึงเทคนิคดังกล่าวน้ี จะส่งผลให้ค่าความกว้างแถบ

ความถีใ่ช้งาน (Bandwidth) มช่ีวงการท�างานจ�ากดั (< 5 MHz)  

นอกจากนี้ยังพบว่ามีการน�าเสนอเทคนิคการออกแบบวงจร

โดยใช้ซีมอสต่อร่วมกับเอฟจีมอส (FG-MOS) เพื่อลดระดับ

แรงดนัไฟเล้ียงให้ต�า่ลง [10] แต่ก็ยงัพบปัญหาในความยุง่ยาก 

ต่อกระบวนการน�าไปสังเคราะห์เพื่อผลิตเป็นวงจรรวม  

รวมถึงได้มีผู ้น�าเสนอวิธีการออกแบบวงจรด้วยซีมอสที่

ท�างานในสภาวะก่อนแรงดันขีดเริ่ม (Weak-inversion 

Region) [11], [12] แต่วิธีการดังกล่าวพบว่า ช่วงกระแส

อินพุตใช้งานที่ได้จะแคบ (< 500 nA) ถึงแม้ในปัจจุบันได้

มีหลายบริษัทด้านอิเล็กทรอนิกส์ ที่พัฒนาศึกษาและสร้าง

วงจรหาค่าเฉลี่ยก�าลังสองของสัญญาณในรูปแบบวงจรรวม 

เช่น เบอร์ AD536, AD636 ของบริษัท Analog Devices 

เบอร์ LTC1968 ของบริษัท Linear Technology เป็นต้น  

พบว่าวงจรรวมดงักล่าวถกูออกแบบให้ท�างานในโหมดแรงดนั  

และใช้แรงดันไฟเล้ียงค่อนข้างสูง รวมถึงยังคงต้องใช้วงจร

เรียงกระแสต่อร่วมในการออกแบบวงจร

 ด้วยเหตุผลดังกล่าวทางผู ้วิจัยจึงได้ออกแบบวงจร

หาค่าเฉลี่ยก�าลังสองของสัญญาณที่ท�างานในโหมดกระแส 

เนื่องจากมีข้อดีหลายประการเมื่อเทียบกับเทคนิคการ

ท�างานโหมดแรงดัน เช่น มีช่วงพิสัยพลวัตกว้าง (Larger 

Dynamic Range) มีความกว้างของแถบความถี่ที่สูงกว่า 

และการบริโภคก�าลังต�่ากว่า [13], [14] รวมถึงใช้เทคโนโลยี

ซมีอสในการออกแบบวงจร โดยอาศยัหลักการทรานส์ลิเนยีร์  

(Translinear Principle) ที่สามารถรองรับการท�างาน

ของสัญญาณอินพุตได้ทุกรูปแบบสัญญาณทั้งด้านบวก

และด้านลบ โดยใช้เทคนิคการค�านวณแบบอ้อม (Implicit  

Computation Method) ซ่ึงไม่จ�าเป็นต้องใช้วงจรเรียง

กระแสในการออกแบบร่วม โครงสร้างของวงจรจะประกอบ

ด้วยวงจรหลัก คือ วงจรยกก�าลังสอง แบบ 2 จตุภาค (Two-

quadrant Squaring Circuit) และวงจรกรองสัญญาณ

ความถี่ต�่าผ่าน (Low-pass Filter Circuit) ซึ่งวงจรที่

ออกแบบน้ีจะท�างานในโหมดกระแสและแรงดันที่ต�่า วงจร

ไม่ซับซ้อน จ�านวนทรานซิสเตอร์ไม่มาก ส่งผลให้การบริโภค

ก�าลังต�่า จึงเป็นการเหมาะสมที่จะน�าไปพัฒนาต่อในรูปแบบ

วงจรรวมต่อไป 

2. หลักการท�างานของวงจร 

 หลักการหาค่าเฉล่ียก�าลังสองของสัญญาณที่น�าเสนอ 

จะใช้เทคนิคการออกแบบวงจรด้วยวิธีการค�านวณแบบอ้อม 

โดยอาศัยหลักการทรานส์ลิเนียร์ที่มอสทรานซิสเตอร์ท�างาน

โหมดกระแสในสภาวะอิ่มตัว ดังรูปที่ 1
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พันตรี โคมพิทยา, “วงจรหาค่าเฉลี่ยก�าลังสองของสัญญาณที่ซีมอสท�างานในโหมดกระแสก�าลังต�่า.”

2.1 หลักการท�างานวงจรยกก�าลังสองโหมดกระแส

 วงจรยกก�าลงัสองโหมดกระแสแบบ 2 จตภุาค ทีน่�าเสนอ  

แสดงดังรูปที่ 2 ได้ออกแบบวงจรให้สามารถรองรับสัญญาณ

อินพุตได้ทั้งสัญญาณด้านบวกและลบ โดยจะอาศัยหลักการ

พื้นฐานของทรานส์ลิเนียร์ [15] ในการออกแบบวงจร เม่ือ 

ก�าหนดให้มอสทรานซสิเตอร์ทุกตวัมกีารท�างานในสภาวะอิม่ตวั  

จะสามารถเขียนสมการกระแสของวงจรได้ คือ

  (1)

 เมื่อ  คือ ค่าสัมประสิทธ์ิความน�าของ 

มอสทรานซสิเตอร์ ส่วน VT คือ ค่าแรงดนัขีดเริม่ (Threshold 

Voltage) และ VGS คือ ค่าแรงดันระหว่างขาเกตกับขาซอร์ส

ของมอสทรานซิสเตอร์

 จากรูปแบบการวางตวักันของมอสทรานซสิเตอร์ M1–M4  

ในลักษณะวงรอบทรานส์ลเินยีร์ โดยทีม่อสทรานซิสเตอร์ M1, 

M3 คอื ส่วนของวงจรทางด้านอนิพตุ และมอสทรานซสิเตอร์  

M2, M4 คือ ส่วนของวงจรทางด้านเอาต์พุต ซึ่งเราสามารถ

พิจารณาความสัมพันธ์ของแรงดันมอสทรานซิสเตอร์ได้ คือ

  (2)

 เมื่อ  คือ ผลรวมแรงดันระหว่างขาเกตกับ 

ขาซอร์สของมอสทรานซิสเตอร์ในทิศทางตามเข็มนาฬิกา 

และ  คือ ผลรวมแรงดนัระหว่างขาเกตกับขาซอร์สของ 

มอสทรานซิสเตอร์ในทิศทางทวนเข็มนาฬิกา 

 จากสมการที ่(2) เราสามารถเขยีนสมการความสมัพนัธ์

ระหว่างแรงดนัและกระแสได้ ดงัสมการที ่(3) และสมการที ่(4)  

ตามล�าดับ

  (3)

  (4)

 จากวงจรรูปที่ 2 เมื่อก�าหนดให้มอสทรานซิสเตอร์ 

M1–M4 มขีนาดความกว้างยาวประสทิธผิลของช่องทางเดนิ

กระแส (W/L) เท่ากัน และมคุีณสมบตัเิหมอืนกนัทกุประการ 

โดยไม่พิจารณาถึงผลของฐานรอง (Body-effect) และการ

มอดูเลตความยาวของช่องน�ากระแส (Channel Length 

Modulation) จะได้ ID1 = ID2 = IB ดังนั้น จะสามารถเขียน

สมการที่ (4) ขึ้นใหม่ได้ คือ

  (5)

 

 จากสมการที่ (5) สามารถจัดรูปสมการได้ใหม่ คือ

 

 

 

 

 

 

  (6)

รูปที่ 1 บล็อกไดอะแกรมวิธีการค�านวณแบบอ้อม

รูปที่ 2 วงจรยกก�าลังสองแบบ 2 จตุภาค 

2

2I ILow Pass
Filter 

Squarer/Divider 
Circuit

IN

IIN

IIN=IB

IB

IRMS

IRMS=

AV
ISQ=

Current 
Mirror

IB=

IIN

2X

VDD

ISQ

M1 M2M3 M4

M5
M6

M7
M8

M13M14

M12M11

IB

M9
M10



395

The Journal of KMUTNB., Vol. 28, No. 2, Apr.–Jun. 2018

วารสารวิชาการพระจอมเกล้าพระนครเหนือ ปีที่ 28 ฉบับที่ 2 เม.ย.–มิ.ย. 2561

 เมื่อก�าหนดให้ IOUT = ID3 + ID4 และ IIN = ID4 – ID3 

แทนค่าลงในสมการที่ (6) จะได้

  (7)

 จากสมการที ่(7) พบว่าสญัญาณกระแสเอาต์พตุของวงจร 

ยังมีองค์ประกอบของไฟฟ้ากระแสตรง (DC Offset) เท่ากับ  

2IB ดังนั้น จึงได้ออกแบบวงจรโดยเพิ่มมอสทรานซิสเตอร์ 

M9, M13 และ M14 เพ่ือมาก�าจัดองค์ประกอบของไฟฟ้า 

กระแสตรง ซึ่งเราสามารถเขียนสมการใหม่ได้ คือ

  (8)

 จากสมการที ่(8) จะเหน็ได้ว่าค่าขนาดสัญญาณกระแส 

ISQ ของวงจรดังรูปที่ 2 จะแปรผันเป็นเชิงเส้นกับขนาด 

ก�าลังสองของกระแสอินพุต IIN คูณกับค่าคงที่ 1/8IB 

2.2 วงจรหาค่าเฉลี่ยก�าลังสองของสัญญาณโหมดกระแส

ที่น�าเสนอ

 วงจรหาค่าเฉลี่ยก�าลังสองของสัญญาณที่น�าเสนอ  

ดังรูปที่ 3 ประกอบด้วย วงจรยกก�าลังสอง (รูปที่ 2) วงจร

กรองสัญญาณความถ่ีต�่าผ่าน (M15 และ CAV ) และวงจร

สะท้อนกระแส (M15–M16) เพื่อท�าหน้าที่คัดลอกกระแส

ระหว่างวงจร

 โดยมีหลักการท�างาน กล่าวคือ เมื่อกระแสอินพุต IIN 

ผ่านเข้าสู่วงจรยกก�าลังสอง จะได้กระแสเอาต์พุตก�าลังสอง 

ISQ ตามสมการที ่(8) จากนัน้จะถกูส่งผ่านต่อไปยงัวงจรกรอง

สัญญาณความถี่ต�่าผ่าน อันดับหนึ่ง (First-order Low-pass 

Filter) [16] ซึ่งสามารถวิเคราะห์หาค่ากระแสเอาต์พุตเฉลี่ย

ของวงจรได้ คือ

 

  (9)

 จากสมการที ่(9) เม่ือก�าหนดให้  จะสามารถ 

จัดให้อยู่ในเทอมเวลา (Time-domain) ได้ดังสมการที่ (10)

 

  (10)

 เมื่อ  คือ ค ่าคงตัวทางเวลา (Time  

Constant) และ  คอื ค่าความน�า (Transconductance) 

ของมอสทรานซิสเตอร์ M15

 จากน้ันกระแสเอาต์พุตเฉล่ีย IAV ของวงจรกรอง

สัญญาณความถีต่�า่ผ่านจะถกูแยกออกเป็นสองทางตามรปูที ่1  

โดยทิศทางแรกกระแสจะถูกป้อนกลับผ่านวงจรสะท้อน

กระแส (M15–M16) เพื่อท�าหน้าที่เป็นกระแสไบอัสให้กับ

วงจรยกก�าลงัสอง เมือ่ IAV = IB และอกีทศิทางจะส่งผ่านมอส

ทรานซิสเตอร์ M17 เพื่อเป็นกระแสเอาต์พุต IRMS ของวงจร 

เมื่อก�าหนดให้ขนาดความกว้างประสิทธิผลของช่องทางเดิน

กระแสของมอสทรานซิสเตอร์ M17 มีขนาด  

จะได้กระแสเอาต์พุต คือ

  (11)

 จากสมการที ่(10) เมือ่ IAV = IB จะสามารถเขียนสมการ

ได้ใหม่ คือ

 

  (12)

 ดังนั้น เมื่อแทนค่ากระแส IB จากสมการที่ (12) ลงใน

สมการที่ (11) จะได้

รูปที่ 3 วงจรหาค่าเฉล่ียก�าลังสองของสัญญาณโหมดกระแส

ที่น�าเสนอ

IIN

VDD

ISQ

M1 M2M3 M4

M5
M6
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M13M14
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  (13)

 จากสมการที่ (13) พบว่ากระแสเอาต์พุต IRMS ที่ได้ จะ

อยูใ่นรปูสมการค่าเฉลีย่ก�าลงัสองของสญัญาณ ตามทีต้่องการ

 การค�านวณหาค่าร้อยละความผิดพลาดท่ีเกิดจากการ 

กระเพือ่มของสญัญาณเอาต์พตุ (Percent Ripple Error) [17]  

จะสามารถค�านวณได้จากสมการที่ (14)

  (14)

 เมื่อ ω = 2πf, f คือ ค่าความถี่สัญญาณอินพุต และ τ 

คือ ค่าคงตัวทางเวลา 

 ส�าหรับการเลอืกใช้ค่าตวัเก็บประจ ุCAV โดยมจีดุมุง่หมาย 

เพือ่ลดค่าการกระเพือ่มของสญัญาณเอาต์พตุ (Ripple) ทีค่่า

ความถีต่่างๆ ให้น้อยลงนัน้ สามารถค�านวณได้จาก [18], [19]

  (15)

หรือ

  (16)

 เมื่อ IM คือ ค่าขนาดกระแสอินพุตสูงสุด f(min) คือ ค่า

ความถี่ต�่าสุดของสัญญาณอินพุตที่สนใจ และ VT คือ แรงดัน

ที่อุณหภูมิห้อง 300 K มีค่า ≅ 26 mV

 โดยหลกัการเลอืกค่าตวัเกบ็ประจทุีเ่หมาะสม ควรมค่ีา

มากกว่าส่วนกลับของค่าสัญญาณกระเพื่อมที่ยอมรับได้ เช่น 

ถ้าต้องการให้สัญญาณกระเพื่อมมีค่าประมาณ 1% (1% = 

0.01) จะต้องเลือกค่าตัวเก็บประจุ 1/0.01 หรือ 100 เท่า 

ในเทอมขวามือของสมการที่ (15) หรือสมการที่ (16) เพื่อให้

สญัญาณกระเพือ่มถกูจ�ากดัตามทีเ่ราต้องการ เช่น ถ้าต้องการ

ให้มีค่าการกระเพื่อมของสัญญาณ IRMS ประมาณร้อยละ 1 

เมือ่สญัญาณอนิพตุเป็นสญัญาณซายน์ มีขนาด IM = 100 µA  

และความถี ่f(min) = 100 kHz จากสมการที ่(16) จะต้องเลอืก

ใช้ค่าตัวเก็บประจุ CAV = 100 x 3.06 nF ≈ 0.3 µF เพื่อ

ให้การกระเพื่อมของสัญญาณถูกจ�ากัดไว้ท่ีร้อยละ 1 ตามท่ี

ได้ออกแบบไว้   

 นอกจากนีก้ารค�านวณหาค่าร้อยละความผิดพลาดของ

การแปลงสัญญาณ (Percent Relative Error) ของสัญญาณ

เอาต์พุต [20] สามารถค�านวณได้ คือ

 

  (17)

   

 เมื่อ IRMS (theoretical) คือ ค่าเฉลี่ยก�าลังสองของ

สัญญาณกระแสตามทฤษฎี และ IRMS (simulation) คือ  

ค่าเฉลีย่ก�าลงัสองของสญัญาณกระแสทีว่ดัได้จากการจ�าลอง

การท�างานของวงจร

 ส�าหรับการวิเคราะห์ค่าการบริโภคก�าลัง (Power  

Dissipation) ของวงจรทีน่�าเสนอ เราสามารถใช้การวเิคราะห์

องค์ประกอบอนกุรมฟริูเยร์ทีค่วามถ่ีมลูฐาน (Fundamental- 

frequency Fourier’s Component) เพื่อค�านวณหา 

องค์ประกอบไฟตรงของสัญญาณกระแสเดรน [21] ซ่ึง

พิจารณาได้ คือ

  (18)

 เมื่ อ  VDD คือ แรงดันไฟเลี้ ยงของวงจร และ 

 คือ องค์ประกอบสัญญาณกระแสเดรนที่

ความถี่มูลฐาน

 โดยหากพิจารณาการบรโิภคก�าลงัวงจรท่ีน�าเสนอพบว่า 

แรงดันไฟเล้ียงที่ก�าหนดให้มีค่า VDD = 1.8 V และค่าองค์

ประกอบสญัญาณกระแสเดรนทีไ่ด้จากการจ�าลองการท�างาน 

Id0 = 83.5 nA พบว่า วงจรทีน่�าเสนอจะมค่ีาการบรโิภคก�าลงั

ประมาณ 0.15 µW

  นอกจากนี้เพื่อเป็นการวิเคราะห์ผลกระทบของตัวเก็บ

ประจุและตัวต้านทางแฝงในตัวมอสทรานซิสเตอร์ที่มีผลต่อ

ความกว้างแถบความถีใ่ช้งาน (Frequency Response) ของ

วงจรที่น�าเสนอ จากบล็อกไดอะแกรมดังรูปที่ 1 เราสามารถ

เขียนสมการในรูปฟังก์ชันโอนย้ายได้ คือ
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  (19)

 โดยจะท�าการวิเคราะห์สัญญาณขนาดเล็ก (Small 

Signal Analysis) ของวงจรดังรูปที่ 3 จากสมการที่ (19) 

สามารถเขียนฟังก์ชันโอนย้ายของวงจรประมาณการได้ คือ 

 

 

  (20)

 จากสมการที ่(20) สามารถท�าการวิเคราะห์โดยแบ่งออก 

เป็นส่วนตามองค์ประกอบของวงจรย่อย พบว่าขีดจ�ากัด

ความกว้างแถบความถี่ใช้งานของวงจรท่ีน�าเสนอเกิดจาก 

ค่าโพล (Pole) 3 ตัว เมื่อก�าหนดให้ p1 คือ โพลของวงจร 

ยกก�าลงัสอง p2 คอื โพลของวงจรกรองสญัญาณความถีต่�า่ผ่าน  

และ p3 คือ โพลของวงจรสะท้อนกระแส ซึ่งสามารถแสดง

สมการของโพลแต่ละตัวตามล�าดับได้ คือ

  (21)

  (22)

  (23)

 จากสมการที ่(21)–(23) เราจะสามารถท�าการวเิคราะห์

เพื่อหาความกว้างแถบความถี่ใช้งานของวงจร โดยการ

ประมาณค่าความถีข่องโพลแต่ละตวั จากนัน้พจิารณาความถ่ี

ของโพลตวัทีต่�า่ทีส่ดุเป็นขดีจ�ากดัด้านความถ่ีสงูของวงจร โดย

หากพจิารณาทีก่ระแสอนิพตุ IIN = 100 µA และพารามเิตอร์

ของมอสทรานซิสเตอร์ ท่ีใช้ออกแบบมีค่า gm3 = 32.24 x  

10–6 AV–1, gm5 = 55.35 x 10–6 AV–1, gm10 = 20.57 x  

10–6 AV–1, gm15 = 18.34 x 10–6 AV–1, C3 = 13.63 x 10–15 

F, C5 = C6 = 17.63 x 10–15 F, C7 = C8 = C9 = C10 = 

15.98 x 10–15 F และ C15 = C16 = 12.87 x 10–15 F พบว่า 

ความถี่ของโพล p1 =285.14 MHz, p2 = 113.39 MHz 

และ p3 = 51.22 MHz ซึ่งพิจารณาได้ว่าขีดจ�ากัดการท�างาน

ทางด้านความถี่จะขึ้นอยู่กับวงจรสะท้อนกระแส โดยค่า 

ความกว้างแถบความถี่ใช้งานของวงจรที่น�าเสนอ คือ  

  (24)

 ดงันัน้ จะสามารถพจิารณาได้ว่าเมือ่กระแสอินพตุ IIN =  

100 µA วงจรที่น�าเสนอจะมีความกว้างแถบความถ่ีใช้งาน

เท่ากับ 51.22 MHz  

3. ผลการจ�าลองการท�างานของวงจร

 เพื่อเป็นการยืนยันสมรรถนะของวงจรหาค่าเฉล่ีย

ก�าลังสองของสัญญาณที่น�าเสนอในรูปที่ 3 จึงได้จ�าลองการ

ท�างานของวงจรด้วยโปรแกรม HSPICE โดยใช้แบบจ�าลอง 

ซมีอสพารามเิตอร์ของ BSIM3v3 ระดบั 49 เทคโนโลย ีTSMC 

0.18 µm เมื่อก�าหนดให้ขนาดความกว้างยาวประสิทธิผล

ของช่องทางเดินกระแส (W/L) ของมอสทรานซิสเตอร์ M14 

มีค่า 4 µm/0.5 µm และมอสทรานซิสเตอร์ M17 มีค่า 

5.7 µm/0.5 µm ส�าหรับมอสทรานซิสเตอร์ตัวอื่นๆ มีค่า 

2 µm/0.5 µm โดยผลการจ�าลองการท�างานของวงจรที ่

น�าเสนอ จะท�าการทดสอบคุณสมบัติทางเวลา (Transient) 

เมือ่ก�าหนดให้แรงดนัไฟเลีย้ง VDD มีค่า 1.8 V ตวัเก็บประจ ุCAV  

มค่ีา 50 nF และสัญญาณอนิพตุ IIN อยูใ่นรปูของสัญญาณซายน์  

สญัญาณสามเหลีย่ม และสญัญาณสีเ่หลีย่ม ซึง่ผลการจ�าลอง

การท�างานของวงจรแสดงได้ดังรูปที่ 4 ถึงรูปที่ 6 ตามล�าดับ 

ซ่ึงจะเห็นได้ว่าวงจรที่ออกแบบสามารถแปลงสัญญาณเพื่อ

หาค่าเฉล่ียก�าลังสองของสัญญาณได้ดีสอดคล้องตามทฤษฎี

ที่น�าเสนอ

 จากรูปที่ 4 ถึงรูปที่ 6 แสดงผลตอบสนองทางเวลาของ

วงจรหาค่าเฉล่ียก�าลังสองของสัญญาณทีน่�าเสนอ เมือ่ก�าหนด

ให้สัญญาณอินพุต IIN = 100 µA ความถี่ 100 kHz อยู่ใน 

รปูสญัญาณซายน์ สญัญาณสามเหลีย่ม และสญัญาณสีเ่หลีย่ม 

ตามล�าดับ พบว่า สัญญาณเอาต์พุต IRMS ที่ได้มีค่าเท่ากับ 

70.6 µA, 58.1 µA และ 99.1 µA ซึ่งความคลาดเคลื่อนของ 
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การแปลงสัญญาณมีค่าเท่ากับ ร้อยละ 0.14, 0.69 และ 0.9 

ตามล�าดับ

 จากผลการจ�าลองการท�างานของวงจรทีน่�าเสนอแสดง 

ให้เหน็ว่าวงจรทีอ่อกแบบสามารถค�านวณหาค่า เฉลีย่ก�าลงัสอง 

ของสัญญาณได้ทุกรูปสัญญาณ และค่าความคลาดเคลื่อน

ของการแปลงสัญญาณตลอดช่วงสัญญาณอินพุตที่สนใจ  

ต�า่กว่าร้อยละ 1 นอกจากนีย้งัพบว่า ทีส่ญัญาณอนิพตุมขีนาด

สูงสุด 100 µA จะมีค่าการบริโภคก�าลังต�่ากว่า 0.15 µW

 เพ่ือเป็นการทดสอบคุณสมบัติด้านการหน่วงเวลา 

(Time Delay) ของวงจรท่ีน�าเสนอ โดยจะก�าหนดให้สญัญาณ

อินพุต IIN อยู่ในรูปของสัญญาณซายน์มีขนาด 100 µA 

ความถ่ีเท่ากับ 100 kHz จากน้ันท�าการเปลี่ยนค่าตัวเก็บ

ประจุ ให้มีค่า 10 nF, 50 nF และ 100 nF พบว่า สัญญาณ

เอาต์พุต IRSM ที่ได้มีค่าการหน่วงเวลาประมาณ 150 µS,  

650 µS และ 1.25 mS ตามล�าดับ ซ่ึงผลการทดสอบ

คุณสมบัติดังกล่าวแสดงได้ดังรูปที่ 7   

 จากรูปที่ 7 แสดงให้เห็นว่าการเลือกใช้ค่าตัวเก็บประจุ  

CAV ที่มีค่ามากๆ ในการออกแบบวงจรจะท�าให้ค่าการ 

กระเพือ่มของสัญญาณมค่ีาน้อย แต่กจ็ะท�าให้การหน่วงเวลา

ของวงจรมค่ีามากข้ึน ดงันัน้ ในการพจิารณาเลอืกใช้ค่าตวัเกบ็

ประจ ุCAV ในการออกแบบวงจรจะต้องเลอืกค่าตวัเกบ็ประจุ

ที่มีความเหมาะสมกับการน�าไปประยุกต์ใช้งาน

 เพือ่เป็นการแสดงให้เหน็คณุสมบตักิารท�างานของวงจร

ด้านความแม่นย�า (Accuracy) ของการวัดสัญญาณ เม่ือ

สัญญาณอินพุตมีค่าตัวประกอบค่ายอด (Crest Factor; CF) 

ที่แตกต่างกัน 

 โดยที่ตัวประกอบค่ายอด นิยามว่า เป็นอัตราส่วนของ

รูปที่ 4 ผลตอบสนองทางเวลากรณีสัญญาณซายน์

รูปที่ 5 ผลตอบสนองทางเวลากรณีสัญญาณสามเหลี่ยม รูปที่ 7 ความสัมพันธ์ระหว่างค่าตัวเก็บประจุกับการหน่วง

เวลาของวงจร

รูปที่ 6 ผลตอบสนองทางเวลากรณีสัญญาณสี่เหลี่ยม
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ค่ายอดขนาดของสัญญาณ หารด้วยค่าเฉลี่ยก�าลังสองของ

สัญญาณ [22]

 การทดสอบการท�างานของวงจรจะท�าการทดลองโดย

ก�าหนดให้สัญญาณอินพุตเป็นสัญญาณขบวนพัลส์ ดังรูปที่ 8 

มีขนาดของสัญญาณอินพุต IM คงที่เท่ากับ 100 µA และมี

ความกว้างของพัลส์ (Pulse Width) t1 เท่ากับ 100 µs โดย

จะท�าการแปรค่ารอบท�างาน (Duty Cycle) ตามตวัประกอบ

ค่ายอดตั้งแต่ 1 ถึง 10 (CF = 1 ถึง 10) จากนั้นพิจารณาหา

ค่าความผดิพลาด (Conversion Error) ของสญัญาณเอาต์พตุ 

IRMS ที่ตัวประกอบค่ายอดต่างๆ [23] พบว่า วงจรที่ออกแบบ

มคีวามแม่นย�าในการแปลงสญัญาณเพือ่หาค่าเฉลีย่ก�าลงัสอง

ของสัญญาณ เม่ือสัญญาณอินพุตมีค่าตัวประกอบค่ายอด 

ตั้งแต่ 1 ถึง 2 มีค่าความผิดพลาดไม่เกินร้อยละ 0.81 และใน

กรณีค่าตัวประกอบค่ายอดตั้งแต่ 3 ถึง 10 ค่าความผิดพลาด

ไม่เกินร้อยละ 1.96 ดังแสดงในรูปที่ 9 ซึ่งสามารถพิจารณา

ได้ว่าเมื่อก�าหนดให้สัญญาณอินพุตมีค่าตัวประกอบค่ายอด 

เพิ่มขึ้นจะส่งผลให้ค่าความผิดพลาดสัญญาณเอาต์พุตมีค่า

เพิ่มสูงขึ้น ซึ่งเป็นผลมาจากความผิดเพี้ยนของสัญญาณ 

(Distorted Waveform) ที่มากขึ้น

 นอกจากนี้การทดสอบการท�างานของวงจรในเชิง

ความถีเ่พือ่หาความกว้างแถบความถ่ี (Bandwidth) สามารถ

ทดลองได้โดยการก�าหนดให้สญัญาณอนิพตุ IIN เป็นสัญญาณ

ซายน์มีขนาดคงที่ จากนั้นจึงท�าการแปรเปล่ียนค่าความถี่

ของสัญญาณอินพุตให้เพิ่มข้ึน แล้วพิจารณาว่า ณ ความถี่

นั้นๆ วงจรจะยังคงสามารถแปลงสัญญาณเพื่อหาค่าเฉล่ีย

ก�าลังสองของสัญญาณได้อย่างถูกต้อง โดยสัญญาณเอาต์พุต 

IRMS จะยงัคงมค่ีาความคลาดเคลือ่นไม่เกินค่าทีก่�าหนด [23], 

[24] ตัวอย่างเช่น หากต้องการทราบว่าวงจรที่ออกแบบเมื่อ

สัญญาณอินพุต IIN มีขนาด 100 µA จะมีความกว้างแถบ

ความถี่เท่าไหร่ โดยที่มีค่าความคลาดเคลื่อนไม่เกินร้อยละ 1  

เราจะสามารถทดสอบการท�างานของวงจรได้โดยท�าการ

แปรเปล่ียนค่าความถี่ของสัญญาณอินพุตให้เพิ่มข้ึน พบว่า 

สัญญาณเอาต์พุต IRMS มีค่าความคลาดเคลื่อนไม่เกินร้อยละ  

1 ที่ความถี่สูงสุด 50 MHz ซ่ึงหากเพิ่มความถ่ีมากกว่าน้ี

สัญญาณเอาต์พุตจะมีค่าลดลง และส่งผลให้ค่าความคลาด

เคลื่อนสูงมากขึ้นกว่าที่ก�าหนดไว้ 

 จากผลการจ�าลองการท�างานของวงจรดังรูปที่ 3 เพื่อ

หาความกว้างแถบความถี่ใช้งานของวงจร โดยจะก�าหนดให้

ค่าความคลาดเคลื่อนไม่เกิน ร้อยละ 1 (-3dB Bandwidth 

for 1% Addition Error) พบว่า วงจรที่ออกแบบมีความ

กว้างแถบความถี่ใช้งานสูง กล่าวคือ เมื่อสัญญาณอินพุต IIN 

มีขนาด 50 µA และ 100 µA ความกว้างแถบความถี่ที่ได ้

มีค่า 30 MHz และ 50 MHz ตามล�าดับ

 

4. สรุป

 บทความวิจัยนี้น�าเสนอวงจรหาค่าเฉลี่ยก�าลังสองของ

สัญญาณที่ซีมอสท�างานในโหมดกระแสบนพื้นฐานหลักการ 

ทรานส์ลิเนียร์ โดยมุ่งเน้นให้วงจรที่ออกแบบสามารถท�างาน

ได้ดีรองรับสัญญาณอินพุตได้ทุกรูปแบบของสัญญาณ  

ทั้งสัญญาณด้านบวกและลบ โดยไม่ต้องใช้วงจรเรียงกระแส

t1

IM

T

รูปที่ 8 สัญญาณขบวนพัลส์เพื่อใช้ทดสอบค่าตัวประกอบ

ค่ายอด

รูปที่ 9 กราฟความสัมพันธ์ของค่าความผิดพลาดเทียบกับ

ค่าตัวประกอบค่ายอด
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ต่อเพิ่ม ภายใต้แรงดันไฟเล้ียงต�่า (1.8 V) ในช่วงกระแส

อินพุตที่กว้าง (0.5 µA–100 µA) โดยมีความคลาดเคล่ือน

ในการแปลงสัญญาณตลอดช่วงสัญญาณอินพุตน้อยมาก  

(< 1%) และมีการบริโภคก�าลังที่ต�่ามาก (0.15 µW) รวมถึง 

จ�านวนมอสทรานซิสเตอร์ในการออกแบบวงจรไม่มาก  

(17 MOS) นอกจากนีว้งจรทีน่�าเสนอมคีวามกว้างแถบความถี่

ทีส่งูมาก (50 MHz) และมคีวามแม่นย�าในการแปลงสญัญาณ

ที่ตัวประกอบค่ายอดตั้งแต่ 1 ถึง 10 ไม่เกินร้อยละ 1.96 ซึ่ง

สามารถสรุปคุณสมบัติต่างๆ ของวงจรหาค่าเฉลี่ยก�าลังสอง

ของสัญญาณที่น�าเสนอเปรียบเทียบกับวงจรที่มีการน�าเสนอ

ก่อนหน้านี้ได้ดังตารางที่ 1 
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