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摘要 

作为当今社会发展热点，物联网设备正在逐渐融入人们生产生活各个方面，

使得智能传感器越来越普及。作为其中的核心器件，ADC 的需求量在逐渐上升。

考虑到其严苛的电源环境，ADC 的低功耗设计显得尤为重要；同时，为了满足

分辨率需求以及适应复杂的应用场景，ADC 的信噪比以及 PVT 稳定性要求也越

来越高。 

ΔΣ ADC 适用于高精度、低功耗场合，通过过采样与噪声整形技术，可以有

效降低带内噪声。更高的阶数具有更好的噪声整形效果，但也具有更容易饱和的

缺点。MASH ADC 可以在相对低阶的环路稳定要求基础上，实现更高的信噪比。

本文结合传感器应用领域低功耗、高动态范围的设计要求，研究和设计了低功耗

2-0 MASH ADC。 

论文设计的 2-0 MASH ADC 采用数字前馈型结构。第一级 ADC 采用 SAR 

ADC 作为前馈支路量化器，其输出结果与比较器输出结果相结合，作为第一级

ADC 的量化结果，这种数字前馈结构实质是 Zoom ADC。此时，反馈 DAC 变为

多 bit。这有利于减小积分器信号摆幅并减小功耗。在电路层面，本文创新地提

出了一种动态体偏置辅助的相关电平漂移技术，在仅采用一个供电电容条件下，

将单级浮动反相放大器的直流增益提高到 66dB 以上。 

本文提出的 2-0 MASH ADC 采用 TSMC 55nm CMOS 工艺，芯片核心面积

为 0.136mm2，信号带宽为 1kHz。测试结果表明芯片在 1.2V 电源电压下，功耗

为 2.87μW，在 278.5Hz、-1.9dBFS 输入时，测得的 SNDR、SNR 和 SFDR 分别

为 94.0dB、95.8dB 和 99.8dB，实现了高达 179.4dB 的 FoMSNDR 和 182.3dB 的

FoMDR。同时，在电源电压变化的情况下，可以保证相对稳定的工作。 

 

关键词：MASH ADC，高精度，低功耗，浮动反相放大器，相关电平偏移
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Abstract 

As a hot spot of social development, Internet of Things (IoT) devices are gradually 

integrating into all aspects of people's production and life, making intelligent sensors 

more and more popular. As the core device, the demand for ADC is gradually 

increasing. Considering the harsh power environment, low-power ADC design is 

particularly important. At the same time, in order to meet the resolution requirements 

and adapt to complex application scenarios, the signal to noise ratio and PVT stability 

of ADC are meeting more and more strict requirements. 

ΔΣ ADC is suitable for high-precision and low-power applications. By 

oversampling and noise shaping, it can effectively reduce in-band noise. Higher order 

has sharp noise transfer function, but it also has the disadvantage that the system is 

easier to saturate. MASH ADC can achieve higher signal-to-noise ratio (SNR) with 

relatively low-order loop stability requirements. Considering low power consumption 

and high precision design in sensor application field, a low power 2-0 MASH ADC is 

proposed in this thesis. 

The 2-0 MASH ADC proposed in this thesis adopts digital feedforward structure. 

The first stage ADC uses SAR ADC as the feedforward branch quantizer and its output 

is combined with the comparator output as the quantization result of the first stage ADC, 

where digital feedforward structure is essentially the Zoom ADC. Meanwhile, the 

feedback DAC becomes multi bit, which could help to reduce the integrator signal 

swing and reduce power consumption. At the circuit level, a dynamic-body-biasing 

assisted correlated level shifting (CLS) technique is proposed to boost the DC gain of 

a single-stage floating inverter amplifier (FIA) with only one reservoir capacitor to 

above 66 dB. 

The prototype 2-0 MASH ADC is fabricated in TSMC 55nm CMOS process and 

its core area is 0.136mm2. The signal bandwidth is 1kHz. The experiment measurement 

results show that the power consumption is 2.87 μW at the power supply voltage 1.2V. 

The measured SNDR, SNR and SFDR are 94.0dB, 95.8dB and 99.8dB with –1.9dBFS 
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input at 278.5Hz respectively. The prototype ADC achieves an FoMSNDR of 179.4dB 

and an FoMDR of 182.3dB. When the power supply voltage changes, it can still maintain 

relatively stable operation.  

 

Keywords: MASH ADC, high precision, low power, floating inverter amplifier, 

correlated level shifting 
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缩略词表 

ADI Analog Devices Inc. 亚德诺半导体 

CIFF Cascade of Integrators with feed forward 前馈型级联积分器 

CLS Correlated Level Shift 相关电平偏移 

CMFB Common Mode Feedback 共模反馈 

CT Contiuns Time 连续时间 

DA Dynamic Amplifier 动态放大器 

DRC Design Rule Check 设计规则验证 

DT Discrete Time 离散时间 

DWA Data-weighted Average 数据加权平均法 

ENOB Effective Number of Bits 有效位数 

FIA Floating Inverter Amplifier 浮动反相器运算放大器 

FoM Figure of Merit 品质因数 

FSR Full Scale Range 满量程 

HD Harmonic Distortion 谐波失真 

HVT MOS High Vth MOSFET 高阈值电压 MOS 管 

LDO Low Dropout linear regulator 低压差线性稳压器 

MASH Multi-stage Noise Shaping 多级噪声整形 

MC Montre Carlo 蒙特卡洛 

NS Noise Shaping 噪声整形 

NTF Noise Transfer Function 噪声传递函数 

OSR Oversampling Rate 过采样率 

PGA Programmable Gain Amplifier 可编程增益放大器 

SAR Successive Approximation 逐次逼近型 

SEFIA Swing Enhanced FIA 摆幅增强型浮动反相放大器 

SFDR Spurious Free Dynamic Range 无杂散动态范围 

SINAD/SNDR Signal-to-Noise-and-Distortion Ratio 信号-噪声失真比 

SMASH Sturdy MASH 稳定型 MASH 

SNC Sampling kT/C Noise Cancellation 采样 kT/C 噪声消除技术 

SNR Signal-to-Noise Ratio 信号-噪声比 

STF Signal Transfer Function 信号传递函数 

TI Texas Instruments 德州仪器 

VCO Voltage Controlled Oscillator 压控振荡器 
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1 绪论 

1.1 研究背景及意义 

在如今的信息时代，包含各种信号的信息已经成为一种重要的资源。且随着

集成电路技术的飞速发展以及工艺的不断进步，处理数字信号的能力越来越强大。

然而，我们所处的自然界中，例如声音、图像、温度等，都是模拟信号。为了将

自然界的模拟信号转化为程序可以处理的数字信号，就需要模数转换器(Analog 

to Digital Converter, ADC)作为中间的桥梁，因此，ADC 的重要性不言而喻。随

着物联网(Internet of Things, IoT)的发展，智能传感器日益普及，生产生活中对

ADC 的需求量也在逐渐上升。 

在诸如 IoT 的应用场景中，往往面临着长时间稳定工作与电池供电导致电源

受限的矛盾，这使得用户对功耗指标的要求愈加严苛；同时，为了保证满足分辨

率需求以及适应复杂多变的应用环境，ADC 的信噪比以及工艺、电压、温度

(Process Voltage Temperature, PVT)稳定性要求也越来越高。 

1.2 国内外研究现状 

目前较为成熟的 ADC 架构可分为 ΔΣ ADC，逐次逼近型 (Successive 

Approximation, SAR) ADC，全并行(Flash) ADC，流水线型(Pipeline) ADC，单斜

率(Single-Slope) ADC 等。其中 ΔΣ ADC 与 SAR ADC 应用较为广泛：前者适用

于低速高精度应用场合，如检测装置、数字语音和音频应用等；后者适用于中速

中精度应用场合，如无线传感器、生物医疗设备等。ΔΣ ADC 利用过采样

(Oversampling)与噪声整形(Noise Shaping, NS)技术实现较高的量化精度，它并不

需要单次的高精度量化，而是通过对信号的多次粗量化实现目标，可细分为高阶

(High Order)与多级(Multiple Stage)两种设计思路；SAR ADC 又被称为二进制搜

索 ADC，将信号采样之后，通过逐次逼近的二进制算法实现量化。除此之外，

近年来也诞生了不同种类 ADC 融合的新架构，例如 NS SAR ADC 与 Zoom ADC

等。 
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本小节将着重对近年来 ΔΣ ADC 和 SAR ADC 这两类进行介绍。 

1.2.1 学术界研究现状 

 
图 1.1 学术研究领域 FoM 性能总结 

对于 ADC 而言，精度、带宽与功耗是其中关键的指标。为了科学合理地对

比不同 ADC 性能的优劣，提出了品质因数(Figure of Merit, FoM)的概念来进行综

合评判，目前采用较多的为 Schreier FoM。一般情况下，更高的 FoM 值代表更

优秀的综合性能。图 1.1 给出了 2015-2021 年 ISSCC 会议与 VLSI 会议的 Schreier 

FoM 性能总结[1]。可以看出，对于高速 ADC 领域，FoM 值会呈现出逐渐下降的

趋势；在中速领域，FoM 值可以逼近到 185dB 左右；在低速低功耗领域，FoM

值也会下降。 

当然，仅仅 FoM 值的高低并不能完善地评判 ADC 的性能优劣，还需要考虑

具体的应用场合。例如，在高速应用场合，寄生参数的影响不可忽略；在低功耗

领域，一些辅助电路模块，例如时钟电路和缓冲器，它们是系统正常工作所必需

的，但对于精度的提高没有贡献，这些电路带来的额外功耗也会使得 FoM 值降

低。 

近年来，学术界研究中，在系统架构层面上主要以融合创新为主，以此来弥

补单一架构的固有缺陷。例如，研究成果产出较多的 NS SAR ADC 通过在 SAR 

ADC 基础上融入 ΔΣ ADC，有效地提高了精度[2][3][4]，除此之外 Zoom ADC 也是
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结合了二者的结构[5][6][7]；还有结合了 Pipeline ADC 与 SAR ADC 的 Pipe-SAR 

ADC[8] [9]以及在 ΔΣ ADC 结构基础上采用结合了 NS SAR ADC 与 Pipeline ADC

的 Pipe NS SAR ADC[10][11]等。 

在 NS SAR ADC 研究领域，Jiaxin Liu[2]与 Tzu-Han Wang[3]在 2021 年 ISSCC

会议上发表的论文综合性能较为突出，都实现了高达 182dB 的 Schreier FoM 值。

前者的创新点在于通过使用电容叠加和缓冲进行积分，避免了无源电荷分配所导

致的信号衰减；并且系统中不需要闭环或开环放大器；在电路中采用简单的源跟

随器实现了较好的鲁棒性以及噪声整形效果(四阶)，最终在 250kHz 带宽范围内

达到了 93.3dB 的 SNDR，但功耗相对较高，为 340μW。后者则通过反馈-前馈混

合型结构实现了较高的噪声整形效果(三阶)以及适用于动态放大器(Dynamic 

Amplifier, DA)的采样 kT/C 噪声消除技术(Sampling kT/C Noise Cancellation, SNC)

实现了较高的信噪比，最终在 625kHz 的带宽范围实现了 84.8dB 的 SNDR，但功

耗也相对较高，为 119μW。在低功耗应用方面，NS SAR ADC 在近年来研究成果

相对较少，在 2019 年 ISSCC 会议 Mario Konijnenburg 在 SoC 中实现了功耗仅为

900nW 的 NS SAR ADC[4]，但是它的信噪比指标也相对较低，在 150Hz 的带宽

范围内仅为 78.8dB 的 SNDR。 

相较于 NS SAR ADC，Zoom ADC 以 ΔΣ 结构为主体，更适合低功耗、高精

度应用，常用于量化频率较低的信号。对于 Zoom ADC 的研究主要集中在荷兰

代尔夫特科技大学Kofi教授所领导的模拟集成电路设计组，主要应用包括温度、

风速等传感器。在 2018 年 Shoubhik Karmakar 等人提出的高精度 Dynamic Zoom 

ADC[5][6]在 1KHz 的带宽范围内，实现了 118.1dB 的 SNDR，功耗为 280μW，从

而达到了 183.6dB 的 Schreier FoM 值。 

除上述的架构融合创新之外，还有在时间域结合离散时间(Discrete Time, DT)

域与连续时间(Contiuns Time, CT)域进行融合创新的 CT- DT ADC；同时，还有结

合时间域与相位域的压控振荡器(Voltage-Controlled Oscillator, VCO)ADC 等。 

在具体的电路设计层面，作为 ADC 关键模块的运算放大器，其设计经历了

从静态运放到动态运放的转变。近年来在动态运放方面的成果主要由 Xiyuan 

Tang 贡献，他提出的浮动反相器运算放大器(Floating Inverter Amplifier, FIA)最早

用作比较器的预放大级[12][13]，通过动态工作模式，极大地降低了功耗，同时 FIA
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具有较好的 PVT 稳定性、不需要共模反馈(Common Mode Feedback, CMFB)电路

的优点。在[14][15]中，FIA 分别被应用于 NS SAR ADC 与 Pipeline ADC。 

通过近年来学术界研究现状可以看出架构融合这一创新方向具有广阔的发

展前景，通过这种方式能够使融合架构的 ADC 在不同基础结构与设计思路之间

取长补短。从具体的应用领域分类来看，NS SAR ADC 与 Pipe-SAR ADC 更适合

处理相对高频的信号，但它们的精度受限于采样电容大小且具有相对较高的功耗；

以 ΔΣ ADC 为主体的 Zoom ADC 更适用于高精度、低功耗应用。从具体的电路

设计层面上来看，FIA 应用于 DT ADC 可以有效降低功耗，为低功耗研究方向开

辟了新的道路。 

1.2.2 产业界调研 

在产业界中，ADC 芯片生产厂商以亚德诺半导体(Analog Devices Inc., ADI)

和德州仪器(Texas Instruments, TI)为代表。由于产业界设计需要根据客户需求和

应用场合的不同，更加全面地考虑多种因素，例如适用的电源电压范围、输入阻

抗、50/60Hz 干扰抑制、接口与控制逻辑等。为了适用更多的应用场合，维持系

统稳定工作，产业界的芯片也往往不像学术界一样仅仅是追求某些极致指标的

“裸”ADC，而是会同时集成一系列周围电路，例如控制接口、可选内部时钟、

滤波器电路以及可编程增益放大器(Programmable Gain Amplifier, PGA)、保护电

路等，实现完整的芯片功能。这些必要的周围电路会导致芯片的功耗升高。 

AD7788 与 AD7789 是 ADI 的两款低功耗 ΔΣ ADC，二者不同之处在于 

AD7789 具有 24bit 分辨率，AD7788 则是一个 16bit 分辨率版本的 AD7789，其

余特性指标均相同，芯片内部模块如图 1.2 所示[16]。输入端等效输入噪声方均根

值为 1.5μV，在参考电压为 2.5V 时，有效分辨率上限为 21.5bit，由信号峰-峰值

噪声所得分辨率上限则为 19bit。芯片的数据输出速率较低，仅为 16.6Hz，且具

有 50/60Hz 的噪声抑制功能。芯片供电电压范围较宽为 2.5V 到 5.25V，在 3V 电

源电压供电时，功耗仅为 225μW。芯片功耗明显高于近年来学术界成果，其中有

两个主要原因：一方面是因为芯片电源电压较高，而 ΔΣ ADC 在输出一个数据的

工作过程中要经过多个周期的粗量化，对中间节点的充放电损失功耗与电源电压
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的平方成正比；另一方面则是由于芯片功耗的计算不仅包含 ADC 模块，还包含

了时钟与串行接口和控制逻辑等电路。 

 
图 1.2 AD7788/7789 功能框图 

凌力尔特公司(Linear Technology Corporation)是一家高性能线性集成电路制

造商，现已被 ADI 收购，它的产品包括高性能放大器、比较器、数据转换器、线

性稳压器与通信接口电路等。LTC2440 是其一款 24bit、带宽可调的 ADC， 其典

型应用如图 1.3 所示[17]。相较于 AD7788 与 AD7789，它的输出速率范围更广，

可以在 6.9Hz 到 3.5kHz 之间由用户配置。作为 ΔΣ ADC，它具有速度/精度可随

过采样率(Oversampling Ratio, OSR)调节的特性，在高速工作 OSR=64 时，输出

数据速率为 3.5kHz，等效输入噪声有效值为 25μV；在高精度工作 OSR=32768

时，输出数据速率为 6.9Hz，等效输入噪声有效值为 200nV。同时芯片具有在每

个转换周期后自动进入低功耗休眠的功能，通过增加睡眠状态的持续时间来降低

功耗。例如，在 3.5kHz 转换速度运行时，以 100Hz 速率读取数据会消耗 240μA

平均电流(1.1mW)，而以 7Hz 输出速率读取数据只消耗 25μA(125μW)。 

 

图 1.3 LTC2440 典型应用 

TLA202x 系列芯片是 TI 公司的低功耗 12bit ΔΣ ADC 产品，其典型应用如图

1.4 所示[18]。系统功耗低至 150μA，供电电压范围为 2V 到 5.5V，输出数据速率
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可以在 128SPS 到 3.3kSPS 共七个档位之间选择。与前述的 AD7788/9 和 LTC2240

在结构上的最大不同之处在于该芯片内部集成了 PGA，可以实现从±256 mV 到

±6.144 V 的信号测量。但是，TLA202x 并未给出输入端等效噪声均方根值大小，

而是给出了在 PGA 处于不同档位时的满幅范围与 LSB 大小，例如在满量程(Full 

Scale Range, FSR)输入为±256mV 时，LSB = (2×256mV)/212 = 0.125mV。 

 

图 1.4 TLA202x 典型应用 

通过产业界调研可知，为了能够确保 ADC 的应用范围较广，需要进行多方

面的考量，例如需要采用较高的供电电压并配套较为全面的片内集成模块。考虑

到本文偏重于研究，主要目标在于设计高精度、低功耗的 ADC，所以芯片内部

仅包含 ADC，参考电压驱动与抗混叠滤波器等均选择在片外实现，同时不考虑

较宽的供电电压范围。 

1.3 论文内容及结构安排 

本论文的主要研究内容是针对低频信号提出的 ΔΣ ADC，广泛适用于各种传

感器接口电路中。在传统的低失真(Low - distortion)前馈型级联积分器(Cascade of 

integrators with feed forward, CIFF)结构的基础上，提出采用 SAR ADC 将前馈通

路由模拟域转为数字域，不仅缓解了环路中积分器的饱和压力，也使得电容型反

馈数模转换模块(Digital to Analog Converter, DAC)从一位变成了多位，从而有效

地降低了功耗。同时，通过对上述 SAR ADC 进行时分复用，使其构成了 MASH 

ADC 的第二级，在节约版图面积基础上，消除了前级的量化噪声。在电路设计
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层面上，结合了浮动反相放大器与相关电平偏移(Correlated Level Shift, CLS)，并

创新地利用了体效应(Body Effect)进行控制，实现了单级高增益低功耗运算放大

器。芯片在 TSMC 55nm CMOS 工艺下完成设计，并进行了流片验证和测试。 

本论文共分为六章，以下为论文的结构安排： 

第 1 章为绪论。介绍了本文的研究背景，并对当前学术界和产业界的研究发

展状况进行了调研总结，提出了论文的主要研究内容； 

第 2 章为 MASH ADC 的相关基础知识。介绍了 ΔΣ ADC 的工作原理，对

MASH ADC 的基本原理及其发展过程进行了研究与分析； 

第 3章为系统架构和理论分析。介绍了本文提出的系统架构与相关关键技术，

给出在系统层面的仿真结果，提出了对模块电路的指标要求； 

第 4 章为系统模块电路设计。介绍了各模块的设计思路与结构及工作原理，

对本文提出的结合 CLS 与 FIA 技术的动态体偏置放大器进行了着重分析，对

SAR 量化器、升压开关、动态元件匹配(Dynamic element matching, DEM)模块和

时钟模块进行了原理分析，并在此基础上进行了电路设计，最后给出了模块电路

的仿真结果； 

第 5 章为版图设计以及仿真和测试结果。介绍了版图布局思路，比较了前仿

与后仿结果，并给出了系统的典型频谱分析、动态范围、电源电压变化的测试结

果并进行了分析； 

第 6 章为总结与展望。总结了本论文设计中的优势及不足之处，给出了进一

步的优化方向，展望了低功耗 ADC 研究领域未来的发展方向。
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2 MASH ADC 技术基础 

ΔΣ ADC 的噪声整形效果随其阶数升高而变好，然而过高的阶数，例如三阶

及以上，会不可避免地导致积分器与量化器饱和从而引起稳定性问题，因此，近

年来的 ΔΣ ADC 主要为二到三阶。为了解决这一问题，ΔΣ ADC 转向了另一种设

计思路，通过多级设计来实现更高的精度。 

2.1 ADC 技术指标 

为了更好地描述不同 ADC 的性能以及适用场景，ADC 采用了多种技术指

标。这些技术指标大致可以被分为四类，分别是基本特性参数、静态性能参数、

动态性能参数、数字和开关性能指标。关于这些性能指标，在 Franco 的《数据转

换器》[19]以及 Schreier 的《Understanding Delta-Sigma Data Converters》[20]书中有

着详细的介绍。在本小节中，仅对其中较为重要的指标进行总结与解释。 

2.1.1 基本特性参数 

1. 模拟信号类型 

ADC 的模拟输入/输出可以分为单端型、伪差分型以及全差分型。它们的区

别在于输入/输出信号与参考电压之间的关系不同。 

2. 精度 

ADC 用于表示其模拟输入的位数，或者是 DAC 在其输入端接收到的用于转

换成模拟量的位数。同时，该参数也表示 ADC 输入端可检测的最小电压，或者

是 DAC 输出的最小变化量，由精度和参考电压 VREF共同决定。其中参考电压通

常与系统供电电压相等。 

3. 动态范围(Dynamic Range, DR) 

ADC 所能处理的最大电压与噪声电压的比值，用分贝 dB 表示。动态范围决

定了最大信噪比。 
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2.1.2 静态性能参数 

1.模拟分辨率 

ADC 所能分辨的最小模拟增量，也就是 1 个最低有效位(Least Significant Bit, 

LSB)。对于一个精度为 N 位的 ADC 而言，它可以表示 2N 种输出状态，可以得

出此时 LSB 与参考电压 VREF的关系为：LSB = VREF/2N 

2.功耗 

通常可以分为两种类型，芯片在正常工作状态或待机(或着掉电)状态下的所

消耗的功率。值得注意的是，若芯片供电引脚不止一个，例如模拟电源/数字电源

/参考电压电源等，则应计算其功耗总和。 

2.1.3 动态性能参数 

1.信号-量化噪声比(Signal-to-Quantization Noise Ratio, SQNR) 

信号能量与量化噪声(Quantization Noise)的能量比值。量化噪声指在理想情

况下，由于量化器有限量化精度造成的量化结果与输入值之间的差异。量化噪声

随着 LSB 的增大而增大。 

2.信号-噪声比(Signal-to-Noise Ratio, SNR) 

信号能量与由量化噪声和电路噪声引起的总噪声能量之比。由于制造成本原

因，通常情况下在 ΔΣ ADC 的设计中，量化噪声远低于电路噪声；而在电路噪声

中，热噪声占据主导地位。 

3. 信号-噪声失真比(Signal-to-Noise-and-Distortion Ratio, SINAD or SNDR) 

信号能量与噪声能量及非线性失真的能量和的比值。由于静态和动态特性限

制所导致的系统非线性响应，会产生与输入信号幅度及频率相关的谐波失真

(Harmonic Distortion, HD)。因此，SNDR 会低于 SNR。 

4.无杂散动态范围(Spurious Free Dynamic Range, SFDR) 

信号幅值的方均根值与第一奈奎斯特区间中最大杂散频谱分量的方均根值

的比值。在此，SFDR 关注的是最坏的谐波分量。 

5.动态范围 

当输入信号为 0dB 时的信噪比，或者信噪失真比为 0 时输入信号的值。这

对于无法在 0dBFS 输入时得到最大 SN(D)R 的 ADC 非常有用，例如 ΔΣ ADC。
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因此，本文采用的定义为后者。 

6.有效位数(Effective Number of Bits, ENOB) 

用来描述 ADC 量化精度的二进制数的位数，与 SNDR 有关，计算公式如下

所示： 

 𝐸𝑁𝑂𝐵 =
𝑆𝑁𝐷𝑅−1.76

6.02
  (1.1) 

7.品质因数(FoM) 

衡量 ADC 功耗效能的一个参数，它综合考量了 ADC 的总功率消耗、带宽

(Bandwidth, BW)、等效位数。有多种 FoM 指标，较常见的为 Schreier FoM，表

达式为 

 𝐹𝑜𝑀𝑆𝑁𝐷𝑅 = 𝑆𝑁𝐷𝑅 + 10𝑙𝑜𝑔10(
𝐵𝑊

𝑃𝑜𝑤𝑒𝑟
) (1.2) 

 𝐹𝑜𝑀𝐷𝑅 = 𝐷𝑅 + 10𝑙𝑜𝑔10(
𝐵𝑊

𝑃𝑜𝑤𝑒𝑟
)  (1.3) 

2.1.4 数字和开关性能指标 

1. 逻辑电平(Logic Levels) 

幅值不重叠的一系列电压区间，用来表征不同的逻辑状态，所使用的逻辑电

平要保证与定义的逻辑标准相符。 

2. 休眠模式 

定义省电模式。通过关掉偏置电流或部分电路来减小功耗。 

2.2 ΔΣ ADC 基本理论 

ΔΣ ADC 属于过采样 ADC，主要通过过采样与噪声整形来提高信噪比。通

常情况下，过采样率(Oversampling Rate, OSR)的典型值为 8 到 512 之间的一个系

数[20]，这使得关注的信号带宽会远小于奈奎斯特频率，从而降低带内噪声。噪声

整形技术则是通过环路滤波器将近似白噪声的量化噪声频谱进行整形，从而进一

步减小带内量化噪声，获得更高的信噪比。 
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2.2.1 量化噪声 

量化是指将连续模拟输入转化为离散数字输出的过程，是非线性且无记忆的

数据转换。最简单的量化器即为比较器，将两模拟输入的大小关系转换为 0 或 1

输出的数字值。典型的量化器输入-输出曲线如图 2.1 所示，横轴为输入信号 y，

纵轴为量化结果 v，量化结果与输入信号的差值即为量化误差 e。可以看到，量

化结果为包络输入信号的阶梯型曲线，更高位数的量化器可以实现更密的量化阶

梯，也意味着更小的量化误差 e。图 2.1(a)和(b)两种量化方式的区别在于 0 输入

时对应的是阶梯的平台还是上升沿。 

 

(a)中心上升型                     (b)中心平台型 

图 2.1 量化器输入-输出曲线 

量化噪声的概念往往被用来近似表示量化误差 e 在量化操作中的影响。从图

中可以看出量化误差是输入值的一个复杂函数，在量化器非饱和区间内为锯齿型

曲线。量化器的这种非线性使得工程师们对量化误差的性质做了一些假设，即信

号大小处于非饱和区间内且两次信号之间变化足够大。在[21]中，给出了更加详

细的四个假设： 

1.假设 e 是一个可加的噪声序列； 

2.假设 e 与输入信号 y 不相关； 

3.假设 e 在[-1,1]之间均匀分布； 

4.假设 e 是白噪声。 

尽管上述四个假设很难满足，但仍旧可以在此基础上对量化噪声进行简单的

近似估算。假设量化器的量化间隔为Δ，那么对于任意输入信号，量化噪声 e 将

在[-Δ/2, Δ/2]之间均匀分布，所以量化噪声的功率平均值可以近似为： 
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 𝑃𝑄 = ∫ 𝑒2𝛥/2

−𝛥/2
𝑑𝑒 =  

𝛥2

12
 (2.1) 

2.2.2 过采样 

 根据香农采样定理，为了能够不失真地恢复模拟信号，采样频率 fS 应当大于

等于模拟信号频谱中最高频率 fB 即奈奎斯特频率的两倍。SAR ADC 与 Pipeline 

ADC 等奈奎斯特型 ADC 的信号带宽 fB 为采样频率 fS 的一半，而 ΔΣ ADC 则不

同，其 fB 经过过采样技术会降低。过采样率 OSR 的定义为奈奎斯特频率 fN与信

号带宽 fB 的比值，则 fB 与 fS 的关系可表示为: 

 𝑓𝐵 =
𝑓𝑆

2∗𝑂𝑆𝑅
 (2.2) 

 过采样技术对量化噪声的影响如图 2.2 所示。在频域中，量化噪声均匀地分

布在[-π,+π]区间内，由式(2.1)可知噪声密度为Δ2/(24π)，在量化器之后通过数字

滤波器，可以将[ -π/OSR,+ π/OSR]区间之外的量化噪声全部滤除，然后再通过降

采样环节恢复信号。通过这种方式，可以极大地降低量化噪声，即过采样率每提

高一倍，带内量化噪声缩小为原先的 1/2，SQNR 提高 3dB，分辨率提高 0.5bit。 

 

图 2.2 过采样工作原理 

2.2.3 噪声整形 

 由前两小节可知，量化器位数提高和过采样率提高都可以提高 ADC 最终的

分辨率。但这两种方式都会受到限制，更高位数的量化器会受到器件失配的影响；
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而更高的采样率则意味着在信号带宽不变的情况下提高采样频率，这需要更高的

时钟频率，会导致系统的功耗升高，同时也需要让系统在更短的周期内完成转换

工作，例如采样、积分和比较过程的时间都会缩短。种种限制使得在实际设计中

不能仅靠这两种方式进一步降低量化噪声，所以在过采样的基础上，ΔΣ ADC 中

又引入了噪声整形技术。 

 
图 2.3 一阶 ΔΣ ADC 结构框图 

典型的一阶 ΔΣ ADC 框图如图 2.3 所示。可以得到输出信号 v 的表达式为： 

 𝑉(𝑧) = 𝑆𝑇𝐹 ∙ 𝑈(𝑧) + 𝑁𝑇𝐹 ∙ 𝐸(𝑧) = 𝑧−1 ∙ 𝑈(𝑧) + (1 − 𝑧−1) ∙ 𝐸(𝑧) (2.3) 

式中信号传递函数(Signal Transfer Function, STF)为 z-1，代表系统输出仅为一个

周期延时的输入；噪声传递函数(Noise Transfer Function, NTF)为(1-z-1)，代表量

化噪声经过了高通滤波的处理。以采样频率 fS 为基准进行归一化处理，此时一阶

ΔΣ ADC 的频域噪声整形效果如图 2.4 所示，其中(a)图横坐标与纵坐标均为线性

坐标，(b)图为横坐标频率取对数坐标，纵坐标单位取 dB。通过(b)图可以看到一

阶噪声整形的高通滤波效果具有 20dB/decade 的斜率。 

 

图 2.4 一阶 ΔΣ ADC 频域噪声整形[20] 

 对带内噪声(Inband Noise, IBN)积分可以得到： 

 𝐼𝐵𝑁 =
𝛥2

24𝜋
∫ |1 − 𝑒−𝑗𝜔|

2+
𝜋

𝑂𝑆𝑅

−
𝜋

𝑂𝑆𝑅

𝑑𝜔 =
𝛥2

12𝜋
∫ 4𝑠𝑖𝑛2 (

𝜔

2
) 𝑑𝜔

+
𝜋

𝑂𝑆𝑅
0

 ( 
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            𝐼𝐵               𝑁 ≈
𝛥2

12𝜋
∫ 𝜔2𝑑𝜔

+
𝜋

𝑂𝑆𝑅
0

=
𝛥2

36𝜋

𝜋3

𝑂𝑆𝑅3 (2.3) 

通过该积分结果可知，IBN 与 OSR3 成反比，即 OSR 每升高一倍，SQNR 可以提

高 9dB，分辨率提高 1.5bit。需要注意的是，全频带内的噪声总量经过 NTF 噪声

整形之后会升高，所以噪声整形技术必须结合过采样技术一起使用。 

2.2.4 二阶 ΔΣ ADC 

通过前一小节可知，ΔΣ ADC 在过采样技术基础上利用噪声整形技术，可以

进一步降低带内噪声，而为了获得更好的噪声整形效果，可以采用更高阶的 ΔΣ 

ADC，即增加级联积分器的数量。以典型的二阶 ΔΣ ADC 为例，如图 2.5 所示。 

 
图 2.5 二阶 ΔΣ ADC 结构框图 

可以得到输出信号 v 的表达式为： 

 𝑉(𝑧) = 𝑆𝑇𝐹 ∙ 𝑈(𝑧) + 𝑁𝑇𝐹 ∙ 𝐸(𝑧) = 𝑧−1 ∙ 𝑈(𝑧) + (1 − 𝑧−1)2 ∙ 𝐸(𝑧) (2.4) 

在较低频段，NTF 的幅值可以近似为 ω2，因此，对带内噪声积分可得： 

 IBN ≈
𝛥2

12𝜋
∫ 𝜔4𝑑𝜔

+
𝜋

𝑂𝑆𝑅
0

=
𝛥2

60𝜋

𝜋5

𝑂𝑆𝑅5 (2.5) 

从式中可以看出带内噪声总量与 OSR5 成反比，即 OSR 每提高一倍，SQNR 可以

提高 15dB，分辨率可以提高 2.5bit。与一阶噪声整形相比，二阶的过采样效果有

了很大的改善。 

由理论分析可知，随着阶数的升高，噪声整形效果会越来越好，但在实际设

计中并不能无限地提高阶数。原因是在电路中积分器和量化器所能处理的信号幅

值有限，其取决于运放的输出摆幅等因素。随着阶数的升高，噪声的总能量也会

随之升高，同时，环路中积分器和量化器更容易出现饱和现象，从而导致 ADC

无法处理较大幅值的输入信号，使得实际能够实现的信噪比降低。所以目前较为

常见的 ΔΣ ADC 多为二阶或三阶。 
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应用较多的 CIFF 低扰动结构 ΔΣ ADC 结构如图 2.6 所示[22][23]。可以得到输

出信号的表达式为： 

 𝑉(𝑧) = 𝑆𝑇𝐹 ∙ 𝑈(𝑧) + 𝑁𝑇𝐹 ∙ 𝐸(𝑧) = 𝑈(𝑧) + (1 − 𝑧−1)2 ∙ 𝐸(𝑧) (2.6) 

该结构通过前馈环路将输入信号直接叠加到量化器输入端。通过这种方式，环路

中的积分器仅需要处理误差信号，从而减小了积分器饱和的压力。在不考虑积分

器输出摆幅的情况下，其 MATLAB 代码仿真结果如图 2.7 所示。仿真条件为

OSR=125，对信号频率进行归一化处理，输入信号幅值为 0.7 倍的满幅，即-3dBFS，

仿真点数为 216 = 65536 点。可以看到仿真结果中具有明显的二次整形效果，信

号量化噪声比 SQNR = 87.25dB。 

 

图 2.6 Silva–Steensgaard 二阶 ΔΣ ADC 

 

图 2.7 Silva–Steensgaard 二阶 ΔΣ ADC 输出频谱(216 点) 
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2.3 MASH ADC 的工作原理 

由 2.2 节已知，ΔΣ ADC 通过噪声整形与过采样技术可以减小量化噪声，然

而过高的阶数会带来系统稳定性的问题。为了解决这一问题，人们把研究方向从

高阶设计转向了多级设计。 

2.3.1 多级 ADC 拓扑结构与信号分析 

典型的多级 ΔΣ ADC 拓扑 Lesli-Singh 结构如图 2.8 所示[24]。其中第一级环

路可以为任意阶数 ΔΣ ADC。其核心思路为提取出第一级量化误差 e1，并将其送

入第二级 ADC 进行量化，随后通过传递函数匹配并做差，使得最终的输出信号

v 中不含 e1，达到进一步减小量化噪声的效果。 

 

图 2.8 Lesli-Singh 结构框图 

在图 2.8 中，经过传递函数匹配做差，在输出信号中原先第一级量化误差 e1

被转换为第二级量化误差 e2，但 e2可以远远小于 e1，其原因是第二级 ADC 不在

ΔΣ 环路中，使得它可以具有任意的延时。在这种情况下第二级 ADC 可以采用例

如多 bit Pipeline ADC 以减小量化误差。 

通常情况下，H1=z-k，这仅仅只是一个第二级 ADC 的延时；H2 取值则为第一

级的 NTF。此时将 H1 和 H2 的输出做差可以得到最终的输出 v，即： 

V(z) = 𝐻1(𝑧)𝑉1(𝑧) − 𝐻2(𝑧)𝑉2(𝑧) 

V(z) = z−𝑘[𝑆𝑇𝐹1(𝑧)𝑈(𝑧) + 𝑁𝑇𝐹1(𝑧)𝐸1(𝑧)] − 𝑁𝑇𝐹1(𝑧)z−𝑘[𝐸1(𝑧) + 𝐸2(𝑧)] 

V(z) = z−𝑘[𝑆𝑇𝐹1(𝑧)𝑈(𝑧) − 𝑁𝑇𝐹1(𝑧)𝐸2(𝑧)]        (2.7) 

需要注意的是为了提取出第一级的量化误差 e1，需要对量化器前后的信号进
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行做差，要求积分器的输出 y1 必须要延时到做差结束为止，这对系统的工作时

序提出了更复杂的要求。一个解决方案是直接将积分器输出 y1 直接送入第二级

ADC，并对数据处理环节 H1、H2 进行对应调整。但此时 y1中除了量化误差 e1之

外，还含有信号分量 u，所以第二级 ADC 需要能够处理更大幅值的输入信号，

并且需要较低的扰动，以避免产生信号相关的谐波。 

而在图 2.6 所示的 CIFF 结构中，通过对信号进行分析，可以得到在这种结构

中，第二级积分器的输出为 z-2E1(z)。这表明第二级积分器的输出为量化误差的

一个延时信号。此时，积分器的直接输出更适合直接用作第二级 ADC 的输入[25]。 

2.3.2 MASH ADC 信号分析 

若第二级 ADC 同样采用具有噪声整形作用的 ΔΣ ADC，就变成了多级噪声

整形 (Multi-stage Noise Shaping, MASH) 结构，如图 2.9 所示。此时，可以得到

第一级量化器与第二级量化器输出分别为： 

 V1(z) = 𝑆𝑇𝐹1(𝑧)𝑈(𝑧) + 𝑁𝑇𝐹1(𝑧)𝐸1(𝑧) (2.8) 

 V2(z) = 𝑆𝑇𝐹2(𝑧)𝐸1(𝑧) + 𝑁𝑇𝐹2(𝑧)𝐸2(𝑧) (2.9) 

为了能够将输出信号 v 中的第一级量化误差 e1完全消除，H1 和 H2 应满足： 

 𝐻1 · 𝑁𝑇𝐹1 = 𝐻2 · 𝑆𝑇𝐹2 (2.10) 

一个较为简单的实现方式为 H1=STF2，H2=NTF1，此时可得输出信号为： 

 𝑉 = 𝐻1𝑉1 − 𝐻2𝑉2 = 𝑆𝑇𝐹1𝑆𝑇𝐹2 · 𝑈 − 𝑁𝑇𝐹1𝑁𝑇𝐹2 · 𝐸2 (2.11) 

假设两级 ADC 均为常见的二阶 ΔΣ 结构，可得： 

 𝑆𝑇𝐹1(𝑧) = 𝑆𝑇𝐹2(𝑧) = 𝑧−2 (2.12) 

 𝑁𝑇𝐹1(𝑧) = 𝑁𝑇𝐹2(𝑧) = (1 − 𝑧1)−2 (2.13) 

 𝑉(𝑧) = 𝑧−4 · 𝑈(𝑧) − (1 − 𝑧−1)4𝐸2(𝑧) (2.14) 
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图 2.9 MASH ADC 结构框图 

由式(2.14)可知，二级 MASH 结构可以通过两个二阶 ΔΣ ADC 可以实现四阶

噪声整形效果，而稳定性要求仍旧为二阶，并不会额外增加。所以 MASH ADC

可以实现更好的噪声整形效果，同时不会引入由饱和带来的环路稳定性问题。 

2.3.3 SMASH ADC  

然而，在电路实现过程中，作为积分器核心的运算放大器增益不可能是理想

的，有限的增益与线性度在 MASH 结构中会导致噪声泄露的问题，从而导致没

能完全消除的量化误差直接出现在输出信号中，因此，它通常对运放的增益以及

电容的匹配具有比较高的要求[26]。为了解决这一问题，U.Moon 等人提出了 Sturdy 

MASH(SMASH)结构[27]，如图 2.10 所示。其核心思路是将第二级的对 e1的量化

结果重新送回第一级环路，并选择合适的 STF2，这样就不再要求数字域的 H1 与

H2 与模拟域的传递函数精确匹配，所以系统对运放增益的要求变低，而作为代价

的是其最终信噪比损失了 3dB。SMASH 的架构在此后也不断有改进，例如 Delay 

based Noise Cancelling SMASH[28]与 Noise Cancelling SMASH[29]，前者在环路中

插入延时并增加了反馈路径，后者则是在 SMASH 基础上重新加入了数字滤波环

节，二者都实现了在最终量化结果中消除量化误差 e1。 



浙江大学硕士学位论文                                              第二章 MASH ADC 技术基础 

19 

 

 

图 2.10 SMASH ADC 结构框图 

2.3.4 Zoom ADC  

在 Leslie-Singh 结构的基础上，若将 SAR ADC 置于 ΔΣ ADC 环路前，就形

成了 Zoom ADC。2018 年，Kofi 等人提出了典型的 Zoom ADC 结构，如图 2.11

所示[5][6]。和 MASH 结构相比，Zoom ADC 中的 ΔΣ 环路负责处理 SAR 的量化误

差，这一思路与 MASH ADC 相似，若将 MASH 结构视作没有噪声整形效果的零

阶 ΔΣ ADC，则 Zoom ADC 可以被分类为 0-n MASH。与此同时，由于 SAR ADC 

的量化误差远小于输入信号，积分器与量化器的饱和问题得以有效缓解。另一方

面，在结合 SAR 的量化结果与 ΔΣ 环路的量化结果时，由于 STFΔΣ≠1，在 OSR

较高，信号带宽较窄的情况下，对量化精度影响不大，但在高频区域会有“fuzz”

的产生。[5][6]给出的解决方案是对 SAR 的量化结果添加 STF 的数字滤波后，再

进行数据的结合，这种方法同样会依赖数字滤波与模拟传递函数的精确匹配。针

对这一问题，[7]给出的解决方案是增添前馈通路，这种方式的代价是引入了新的

DAC，从而使得功耗和面积开销变大。 

在 Zoom ADC 中，由于信号已经经过了粗量化，所以可以缩小反馈电压的范

围，这种工作模式与采用多位量化器的单级 ΔΣ ADC 类似，此时，由于积分器输

出信号摆幅进一步减小，功耗也随之降低。需要注意的是，在开关电容电路中，
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为了反馈不同的电压常采用的 CDAC 反馈，即将反馈电容划分为同样容值的小

单位电容。由于工艺误差等影响，会引入失配噪声 QM。在系统层面上，QM 与输

入信号在相同的位置引入，所以需要 DEM 模块对 QM 进行处理，在 2.5 节对此

进行了详细的分析。 

 

图 2.11 Zoom ADC 结构框图 

2.4 积分器 

噪声整形是 ΔΣ ADC 降低量化噪声的主要技术之一，其在频域中体现为将量

化噪声进行高通滤波，在时域中则体现为记录前一次的量化误差，并在下一次量

化过程中减去。在电路层面上噪声整形通过积分器实现。因此，可以说积分器是

ΔΣ ADC 中最为重要的部分。根据其在时域的工作方式不同可以分为传统的 DT

积分器与近年来兴起的 CT 积分器。 

2.4.1 积分器传递函数 

DT 积分器由开关电容方式实现，典型电路如图 2.12 所示，其中 φ1 和 φ2 为

非交叠时钟。 

 
图 2.12 开关电容积分器 
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在 φ1 相位，采样电容 C1 对输入信号 VI 进行采样，此时积分电容 C2 上保留

上一个周期的输出值，则有： 

 𝑞1[𝑛] = 𝐶1𝑣𝑖[𝑛] (2.15) 

 𝑞2[𝑛] = 𝐶2𝑣𝑜[𝑛] (2.16) 

在 φ2 相位，采样电容 C1 左端由输入电压切换为共模地电位，右端与运放反向输

入端相连，此时由于反馈及运放的虚短特性，使得在 φ1 采样电容所采集到的电

荷完全转移至积分电容上，即： 

 𝑞2[𝑛 + 1] = 𝑞2[𝑛] + 𝑞1[𝑛] (2.17) 

将式(2.15)和式(2.16)代入式(2.17)，并进行 z 变换，可得： 

 
Q2(𝑧)

Q1(𝑧)
=

𝑧−1

1−𝑧−1
 (2.18) 

 
V𝑜(𝑧)

V𝑖(𝑧)
=

𝐶1

𝐶2

𝑧−1

1−𝑧−1 (2.19) 

式(2.19)中忽略运放的有限增益影响与寄生电容影响，其中 C1/C2 代表由采样电

容和积分电容比值设置的闭环增益，z-1 代表一个周期的延时，1/(1-z-1)代表无延

时的积分环节。 

 CT型积分器主要实现方式可分为两大类，一是有源RC积分器，如图2.13(a)(b)

所示的 Opamp-RC 型与 OTA-RC 型；二是 Gm-C 型积分器，如图 2.13(c)所示。

其中 Gm-C 型具有速度优势和方便级联的优点，但由于其线性程度较差，所以它

只在速度为主要考虑因素时才会采用。Opamp-RC 型与 OTA-RC 型积分器在理想

情况下的传递函数均为： 

 V𝑜(𝑠) = −
1

𝑠𝐶𝑅
𝑉𝑖(𝑠) (2.20) 

 

(a) Opamp-RC 型               (b) OTA-RC 型         (c) Gm-C 型 

图 2.13 CT 型积分器 

从输入阻抗来看，若采用 DT 型积分器作为芯片输入端，则在其采样相位从

输入端看到的电阻过小，因此需要信号源与参考电压源具有较强的驱动能力，这

会使得它们耗费较大的功耗。同时，在输入端可能还需要一阶抗混叠滤波器以防
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止混叠以及在带外信号较大时出现的过载。而采用 CT 型积分器通常不需要抗混

叠滤波器，并且从输入端看到的阻抗较大，易于驱动。 

从匹配性来看，由于 DT 型积分器由开关电容实现，其系数取决于电容的相

对比值，这在芯片中可以做到相对准确；而 CT 型积分器系数与电阻或电容的绝

对值有关，因此会有较大的寄生影响和工艺偏差，从而导致系统的零极点漂移影

响系统的稳定性[30]。 

从系统延时来看，DT 型积分器由系统时钟控制，相对较为精确，在对积分

器建立时间留有设计裕量的情况下，时钟信号的轻微变化对系统影响可以忽略。

而 CT 型积分器虽然从传递函数分析可以视作整周期的延时，但是由于时钟不同

步所产生的额外环路延时会导致信噪比下降甚至系统的不稳定，所以可能需要考

虑环路延时补偿[31][32]。 

考虑到 DT 型积分器的增益可以设置得较为准确，并且其延时由系统时钟控

制更加简单和精准，而CT型积分器需要较多地考虑寄生参数与工艺误差的影响，

所以本文拟采用 DT 型积分器。针对其输入阻抗不足的固有缺陷，将在 PCB 上

采用电压缓冲器进行弥补。 

2.4.2 开关电容电路噪声分析 

对于开关电容电路而言，其开关通常用 MOS 管实现，在导通情况下，等效

为一个导通电阻 R。其热噪声模型可以用理想电阻与一个串联电压源等效。如图

2.14(a)所示，其中噪声电压为白噪声，功率谱密度为： 

 𝑆𝑣(𝑓) = 4𝑘𝑇𝑅 (2.21) 

式中，k = 1.38×10-23 J/K，为玻尔兹曼常数，T 为开尔文温度。 

 

(a) 导通时 MOS 开关的噪声模型          (b) 开关电容电路噪声模型 

图 2.14 导通时 MOS 开关的噪声模型和开关电容电路噪声模型 

以图 2.12 所示的开关电容积分器为例，在采样环节，可以将两个开关合在一

起视作一个 R，输出端噪声电压为电压源经过了一阶 RC 滤波，如图 2.14(b)所
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示。在输出端看到的功率谱密度为： 

 S𝑣(𝑓) =
4𝑘𝑇𝑅

1+(2𝜋𝑓𝑅𝐶)2 (2.22) 

对输出噪声功率谱密度在带宽内进行积分可得： 

 𝑣𝑛
2̅̅ ̅̅̅ = ∫ S𝑣(𝑓)𝑑𝑓 =

𝑘𝑇

𝐶

∞

0
 (2.23) 

从式(2.22)~ (2.23)中可以发现，由于噪声电压大小与 R 成正比，带宽与 R 成

反比，所以噪声积分后不含 R，仅与采样电容大小 C 有关。在积分相位若不考虑

运放输出端的噪声，则会产生同样大的噪声电压。因此，开关电容电路中最终会

有 2kT/C 的热噪声，若想降低带宽内的热噪声，只能通过增大采样电容的方式实

现，这需要更大的芯片面积，也就意味着更高的成本。 

2.5 动态元件匹配 

在本章的前几小节中主要讨论了由于量化结果与输入结果的不同带来的量

化噪声 QN。然而在实际的 ΔΣ 环路中，量化器输出的数字值结果在反馈时还需

要经过 DAC 才能在输入端进行做差，在这个 DAC 中也同样会引入失配噪声 QM。

采用多 bit 量化器可以有效降低输出的量化噪声，此时，QM 就有可能成为主要的

限制因素。另一方面，DAC 引入噪声 QM 的位置与信号 u 的输入位置相同，这会

导致其未经整形就出现在输出端。所以，在高精度 ΔΣ ADC 中的 QM 不可忽略。 

产生 QM 的主要原因为器件的失配，例如采用电容反馈时，将电容等分为若

干个相同容值的单位电容，然后通过调整其接入电路的数量不同来反馈不同的电

压值。然而，实际的电容值由于工艺误差带来的失配等因素的影响，无法保证每

个小电容完全相同，因此就会在 DAC 中引入失配噪声。 

对于 CDAC 而言，假设将 DAC 分为 2N 个小电容，其中 1 个电容由于失配较

正常值偏大，在此假设该失配电容为第 2N-1+1 个电容。这时，每当需要反馈大于

0.5 倍满幅的信号时，就会用到这个电容，从而导致反馈信号偏大。若输入信号

为某单一频率正弦波，且该失配电容参与反馈过程，就会导致QM叠加在输入端。

由于 QM 与输入信号频率有关，因此它在对输出信号频域分析分析中，表现为谐

波的形式，这会对 SNDR 产生较大的影响。 

处理无源器件失配的方法主要分为两种，分别是校正和 DEM。前者主要与工
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艺和制造流程相关，包括激光微调和数字芯片校准等。后者则是芯片设计者的工

作，即通过算法来抑制失配带来的影响。较为常见的算法有两种，分别是随机选

择法(Random selection)与数据加权平均法(Data-weighted Average, DWA)。 

2.5.1 随机选择法 

随机选择法是通过随机选择的方式，打乱内部电容选择的顺序，使得 QM 与

输入信号无关，从而抑制谐波并提高 SNDR。这种方法由 L. Carley 在 1989 年首

次提出[33]。但对于电路而言，产生真正的随机数是十分困难的，该文献采用了“蝴

蝶型随机数发生器”大大简化了随机电路。 

对于这种随机选择法，[34]在做出三条合理假设的前提下分析了其噪声能量，

这三条假设分别是： 

1.所选单元的所有组合具有相同的概率； 

2.权重 wi 是期望值 E(wi) = 1 和方差 sw2 的随机变量； 

3.在 i≠j 的情况下，wi和 wj 无关。 

因此所有单元都具有相同的概率密度函数，此时，由失配带来的误差与所选单元

无关，可得： 

 E{𝑦𝑚𝑖𝑠
2} = E {[∑ 𝑤𝑖 −

𝑥

𝑁
· ∑ 𝑤𝑖

𝑁−1
𝑖=0

𝑥−1
𝑖=0 ]

2

} = N ·
𝑥

𝑁
· (1 −

𝑥

𝑁
) · σ𝑤

2 (2.24) 

式中，N 代表器件总数，x 为输入 DAC 的数字值，即反馈的数字量。可以看到

在 x=0 或者 x=N 时，误差能量最小，为 0；在 x=N/2 时，误差能量最大。由于在

随机选择法中，两次选择之间不同单元选择概率相同，失配噪声频谱为白噪声。 

通过随机选择法，可以将谐波分量打散为白噪声，以噪底的提高为代价抑制

谐波分量。通过与过采样技术的结合，可以有效降低带内的失配噪声。 

2.5.2 数据加权平均法 

如前所述，在 ΔΣ ADC 的实现中，可以发现仅由过采样技术降低量化噪声效

果不够理想，它与噪声整形技术相结合可以更有力地降低带内量化噪声。在处理

失配噪声 QM 时，也可以采用相同的思路。若某次环路中引入了误差项 ee，那么

在下一次环路中就通过引入符号相反大小相同的-ee 将其消除。 

由式(2.24)可知，在 x=0 和 x=N 时引入误差能量为 0，即若采用了全部的电
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容，则引入误差能量为 0。假设在 t=0 时刻采用了 v[0]个电容，在下一个周期 t=1

时，需要用 v[1]个电容，那么为了弥补之前的误差，这 v[1]个电容应当从还未采

用过的电容中挑选，即可以选用 v[0]+1 到 v[0]+v[1]之间的电容。在 t=2 周期时，

继续向后顺延，直至用完所有的电容为止。若某次已用到末尾的边界电容，则可

以从第一个电容重新开始这个循环。图 2.15 以 4bit DAC 为例给出了其工作原理

示意图，来消除误差。 

 
图 2.15 数字加权平均法循环模型 

A. Maloberti 在 1991 年首次提出这种循环选择的方式，这个方法后来被称为

数据加权平均法[35]。在电路设计过程中，通过一个数字寄存器来储存地址指针

PTR，以标识反馈的电容的起始位置 N。若在某周期采用了 V(K)个电容，那么在

周期结束时，便将 PTR(K)更新为 PTR(K+1) = PTR(K) + V(K)。[34]中同样给出了

对于这种方式中的噪声分析： 

 y𝑚𝑖𝑠(𝑘) = 𝐼𝑀(𝑝𝑡𝑟(𝑘)) − 𝐼𝑀(𝑝𝑡𝑟(𝑘 − 1)) (2.25) 

对上式进行 z 变换分析，可得： 

 𝑌𝑚𝑖𝑠(𝑍) = (1 − 𝑧−1) · 𝐼𝑀(𝑃𝑇𝑅(𝑍)) (2.26) 

式中 IM(i)为从第 0 到第 i 个器件的失配误差之和。由式(2.26)可知，DWA 方式

使得失配噪声经过了一阶整形。结合上一小节已知，由器件失配带来的误差在随

机选择情况下会引入白噪声。综上，可以认为通过 DWA 方式能将失配引入的谐

波相关噪声打散为白噪声并进行一阶噪声整形。 

 和ΔΣ ADC中的高阶设计思路一致，既然DWA算法可以实现一阶噪声整形，

也可以通过不同的算法设计，实现更高阶的失配噪声整形[38][39]。但是高阶噪声整

形会使得电路复杂度升高，并且在实际情况下，一阶噪声整形对于大部分的 ΔΣ 

ADC 而言已经足够。因此，目前采用较多的失配噪声整形方案仍旧是一阶 DWA。 
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2.6 本章小结 

本章首先对ΔΣ ADC的基础概念和工作原理进行了简单介绍，包括量化噪声、

过采样以及噪声整形，并以典型的二阶 ΔΣ ADC 为例，进行了相关信号分析并给

出了简单的 MATLAB 仿真结果。其次，介绍了在高阶设计思路受阻时转而采用

的多级设计思路，即 MASH ADC。本章在系统层面上对 MASH ADC 进行信号

分析的基础上，指出了 MASH 结构的不足以及新的研究方向：SMASH ADC 与

Zoom ADC。最后对 ΔΣ ADC 中的积分器和 DAC 两个重要环节进行了介绍，分

析了积分器的传递函数，总结了不同积分器结构的优缺点，并对 DAC 中的非理

想因素及动态原件匹配方法进行了说明。
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3 系统架构和理论分析 

前两章内容对 ADC 的主要技术指标以及近年来的学术界、产业界成果进行

了研究和总结，着重对 MASH ADC 的相关技术基础进行了介绍。本章将在理论

分析的基础上，提出系统架构及相关的设计指标，并通过系统层面的仿真结果给

出对于模块电路的具体指标要求。 

3.1 系统设计指标 

表 3.1 2-0 MASH ADC 设计指标 

参数 取值 

工作电压(Supply Voltage, VDD) 1.2V 

前仿/测试功耗(Power Consumption) 2.5μW/5μW 

带宽(BW） 1kHz 

过采样率(OSR) 125 

信号-量化噪声比(SQNR) 107dB 

信号-噪声失真比(SNDR) 92dB 

动态范围(DR) 95dB 

表 3.1 为本文提出的低功耗 2-0 MASH ADC 设计指标。围绕低功耗的设计目

标，结合学术界调研成果与相关前期仿真，将系统功耗限制在 5μW 以内。电源

电压采用 55nm CMOS 工艺标准电压 1.2V，估算由寄生电容导致的后仿及测试

功耗升高约为前仿的 2 倍，因此要求前仿中功耗指标定为 2.5μW。考虑到具体应

用场景中传感器需要处理的是变化缓慢但幅值较大的信号，对带宽的要求可以降

低，但动态范围要求较高，在此带宽定为 1kHz，DR 定为 95dB。实际测试中，

峰值 SNDR 往往略低于 DR，取 15bit 有效位数，则要求 SNDR = 6.02×15 + 1.76 

≈ 92dB。在 ΔΣ ADC 中，由于过采样技术和噪声整形技术，可以较为“廉价”

地提高 SQNR，而系统的热噪声则受限于采样电容大小，更大的采样电容意味着

更小的噪声和更大的芯片面积，所以对于 SQNR 通常取值为较 SNDR 高 15dB 左
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右，定为 107dB。在上述指标中，对于有效位数和带宽要求都比较低，但对于功

耗的要求较为严苛，因此，在电路设计中需要格外关注功耗要求。 

3.2 系统架构设计 

常见的 ΔΣ ADC 多为二阶或三阶架构，这是考虑到高阶架构中积分器和量化

器更容易面临饱和的问题，从而会限制最大可处理输入信号。结合论文高动态范

围的设计初衷，在此采用二阶架构。虽然多 bit 量化器能够提供更高的精度并减

小环路饱和压力，但会导致较高的功耗，故在此采用单 bit 量化器即比较器以节

约功耗。对于最传统的二阶前馈型 ΔΣ ADC Silva–Steensgaard 结构，如图 2.6 所

示，在不考虑积分器及量化器饱和情况下的MATLAB代码仿真中，OSR=125时，

SQNR 仿真结果仅为 87.25dB，这远低于设计指标，虽然采用更高的 OSR 可以使

得精度进一步提高，但这要求更高的工作频率，同样违背了低功耗的设计初衷。

所以，本文选择 MASH 架构。 

图 3.1 给出了传统 MASH 架构与本文提出的 MASH 架构的对比。在传统架

构中，由 2.2.2 节可知，在低扰动前馈型 ΔΣ ADC 结构中，第一级 ADC 中的第

二级积分器的输出为量化误差 e1 的延时信号，可以直接用作第二级 ADC 的输

入。同时，因为输入信号直接前馈至量化器前端，所以环路中积分器仅需处理误

差信号，这使得系统能够处理更大幅值的输入信号，从而提高 SNDR 峰值。 

本文提出的架构中，第二级 ADC 采用低精度 SAR ADC 结构实现以节约功

耗。若进一步提高噪声整形阶数则需要增加运放，这会带来额外的功耗开销；另

一方面，最终的精度可以通过 SAR ADC 的 bit 数进行相应的调节，将在 3.2.1 中

给出相关的仿真结果。 

在此基础上，本文创新地将前馈通路实现方式由模拟域变为数字域，通过对

SAR ADC 的时分复用，在不添加额外电路开销的同时，将输入信号的量化结果

直接前馈至比较器的输出端。此时，第一级积分器变为 Zoom ADC，反馈 DAC

则变成了多 bit，通过这种方式可以有效地减小第一级环路滤波器中积分器的输

出摆幅从而降低了功耗。考虑到 SAR ADC 的位数越多，环路中积分器的输出摆

幅越小，但更高位数的 SAR 不仅本身会带来更高的功耗，同时也会使 DAC 所采

用 DWA 的功耗也会随位数呈现出指数上升趋势，所以 SAR 的位数不宜太高。
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另外，对于 MASH 结构来说，数字前馈通路引入量化噪声的位置与比较器引入

量化噪声的位置相同，因此，它们可以一起通过数字噪声消除滤波器(Digital 

Noise Cancellation Filter, DNCF)在数字域中消除，使得最终的量化结果 v 中仅有

第二级的量化误差，也就是 SAR 的量化误差。由此，输出信号的计算结果为： 

 𝑣 = (z−2)𝐷𝑂𝑈𝑇1 + (1 − 𝑧−1)𝐷𝑂𝑈𝑇2 (3.1) 

 

(a)传统的模拟前馈型 MASH ADC 

 

(b)论文提出的数字前馈型 MASH ADC 

图 3.1 ADC 结构框图 

3.2.1 系统参数确定 

本文提出的数字前馈型 2-0 MASH ADC 结构中，SAR ADC 的位数需要在精

度及功耗两方面之间折衷考量。 

提出的 MASHADC 中第一级 ADC 工作方式为 Zoom 结构，通过使反馈电压

更加逼近输入信号的方式来减小积分器输出信号摆幅。为了避免 SAR 的量化误

差导致的 VREF-与 VREF+区间无法覆盖输入信号，需要增加扩界系数 M[5][6]。M=0

时无扩界效果，若 M 取太大则会牺牲 SAR 的量化精度。本文取 M=1，输入信号
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与反馈信号波形如图 3.2 所示，可以看到即使 SAR 量化结果末位出错，也能够

使输入信号处于[VREF-, VREF+]区间内。 

 

图 3.2 扩界系数与参考电压关系 

 由 2.3 节已知，在 MASH 结构中，运放的增益十分重要，若运放的增益不足，

则会导致噪声泄露现象从而降低最终的精度。为了确定该结构对于运放直流增益

的要求，对不同增益、不同位数的 SAR ADC 进行了多次 MATLAB 仿真扫描，

最终结果如图 3.3 所示。在仿真过程中，1）考虑 SAR ADC 上下限对扩界系数影

响，即在 SAR ADC 输出最大值与最小值时无法扩界；2）不考虑积分器与量化

器在电路实现中的摆幅影响；3）积分器系数取 0.5，对此将在后文中进行分析；

4）两级积分器中运放增益设为相等；5）输入信号幅值取-1.9dBFS，过采样率 OSR 

= 125，每个数据点采用 222 点数进行频谱分析。 

 

图 3.3 SQNR 与运放直流增益关系仿真图 

图 3.3 中从下到上三条曲线分别为 SAR ADC 为 3、4、5 bit 时的仿真结果。

可以看出，在运放直流增益较低时，随着运放增益的提高，SQNR 有着明显的提

升；当运放增益提高到一定值后，SQNR 基本保持不变。由仿真结果可知，结合

设计指标和设计冗余，运放直流增益应为 60dB 以上。 
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此外，对比三条曲线的仿真结果可知，SAR ADC 每提高一位，最终 SQNR 增

加约 6dB，这与预期一致，因为在经过 DNCF 后，最终的量化误差仅由 SAR ADC

产生。从仿真结果可知，在 SAR ADC 取 3bit 时，SQNR 已经达到约 110dB。对

于设计目标来说已经足够，所以本文选用 SAR ADC 的量化位数为 3bit。 

但值得注意的是，在选用 3bit SAR ADC 情况下，ΔΣ 环路在处理较大幅值输

入信号时，仍旧会出现饱和现象。为了进一步降低积分器输出信号摆幅，将两级

积分器系数均取为 0.5，前馈系数也相应地做出调整。对于 ΔΣ 环路而言，需要

在量化器前补充一个 4 倍增益环节以弥补积分器系数，但由于采用比较器作为量

化器，其只关心输入信号的正负，而不关心大小，所以可以省略该增益环节。对

于 SAR ADC 而言，则需要补充一个 4 倍增益环节，其具体实现方式在后文给出。

当 OSR=125 时，该 MASH ADC 结构的采样频率归一化典型 SQNR 仿真结果如

图 3.4 所示。 

 

图 3.4 系统典型 FFT 输出频谱(216点) 

考虑到在芯片在设计及实际制作过程中，可能会受到版图不对称或失配等影

响，分别在 MATLAB 代码仿真中增加 normrnd(0, 0.01)的扰动至前馈系数 0.5 与

1，以此模拟非理想因素的影响。1000 个 222点 FFT 分析随机仿真结果直方图如

图 3.5 所示，可以看出这些扰动对于系统的量化误差影响较小，可以忽略不计。 

 



浙江大学硕士学位论文                                               第三章 系统架构和理论分析 

32 

 

 
(a)系数 0.5                             (b)系数 1  

图 3.5 前馈系数扰动与 SQNR 分布直方图 

由 2.4.2 可知，对于 DT ΔΣ ADC 而言，电路热噪声主要取决于采样电容大

小。同时，对于二阶 ΔΣ ADC，第二级热噪声在等效至第一级输入端时，需要除

以第一级增益，所以系统热噪声主要受限于第一级采样电容大小，第二级采样电

容取值要求则相对较低。本设计中，电容大小取值如表 3.2 所示，具体电路将在

3.3 节给出，其中第二级采样电容取值为第一级电容的 1/4。假设输入正弦信号幅

值为 960mV，温度为 300K，采样相位与积分相位噪声贡献相同，可得信号-热噪

声比为： 

 𝑆𝑁𝑅 = 10 · 𝑙𝑜𝑔
(0.96/√2)2

4·(𝐾𝑇/𝐶𝑆1)/𝑂𝑆𝑅125
= 94.86𝑑𝐵 (3.2) 

可以知道理想 SNR 较 SQNR 低约 15dB，较指标高约 3dB，满足设计要求并留有

一定裕量。 

表 3.2 2-0 MASH ADC 电容取值 

电容 设计取值 

CS1 8×110fF 

CINT1 16×110fF 

CS2 2×110fF 

CINT2 4×110fF 

CSAR 9.5fF 

CF1 52fF 

CF2 52fF 
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3.2.2 系统电路架构 

简化的系统电路图与时序图如图 3.6 所示。系统中的异步 3bit SAR ADC 在

前馈通路与系统第二级 ADC 之间复用。在作为第二级 ADC 时，四倍量化增益

由并联的 12 倍单位电容实现。在第一级积分器前后采用斩波开关以消除 1/f 噪

声。 

 

图 3.6 2-0 MASH ADC 电路结构图 

3.3 系统关键技术 

在系统层面的电路设计主要需要考虑热噪声的大小，1/f 噪声的处理，反馈的

实现方式，系统的时序等问题。其中热噪声大小与电容取值在 3.2.1 系统参数确

定小节已经进行过相关计算。本节主要对其余几个系统关键技术展开分析和讨论。 

3.3.1 CHOPPER 开关 

除了前述的量化噪声与热噪声之外，还需要考虑闪烁噪声对电路的影响。

MOS 管中的闪烁噪声主要来自于单晶硅边界“悬挂”键对载流子的随机捕获和

释放[40]。闪烁噪声比热噪声的平均功率更难预测，它受工艺影响很大，可以用一

个与栅极串联的电压源进行模拟，近似的表达式为： 

 𝑣𝑛
2 =

𝐾

𝐶𝑂𝑋𝑊𝐿

1

𝑓
 (3.3) 

式中，K 是与工艺有关的常量。通过表达式可知，其噪声谱密度与频率成反比，
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频率越低，噪声密度越大，所以闪烁噪声也叫 1/f 噪声。若要减小 1/f 噪声，就必

须增加器件面积。 

而在 ΔΣ ADC 中，可以采用在第一级积分器前后增加斩波开关的方式将将低

频噪声转移至斩波频率附近，同时不影响信号的传输。采用斩波前后的低频噪声

功率谱密度差距如图 3.7 所示，可以看到在低频处的 1/f 噪声在斩波之后有了明

显的降低。 

 

图 3.7 斩波开关与 1/f 噪声频谱分析 

3.3.2 CDAC 复用 

在 DT ΔΣ ADC 中，有两种方式可以实现 CDAC 反馈，分别如图 3.8 和图 3.9

所示。二者的区别在于图 3.8 中的采样电容与反馈电容互相独立，采样电容仅负

责转移在采样相位采集到的电荷，在积分相位其输入端与共模电压相连。反馈电

容的工作时序与采样电容相同，区别是其采样了 Vrefp 或 Vrefn 的电压。而在图

3.9 中，采样电容与反馈电容为同一个电容，反馈的实现取决于其在积分相位采

样电容的输入端所接反馈电压。 

由于图 3.9 中少了一组采样电容，所以其噪声相较于图 3.8 降低一半，SNR

可以提高 3dB。但它要求输入电压满幅幅值与参考电压满幅幅值相同，并且容易

出现共模电压失配的影响。考虑到在本设计中输入电压与参考电压满幅幅值相同，

故采用图 3.9 所示结构，可以在节约面积的同时获得更高的 SNR。 
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图 3.8 采样/反馈电容独立型反馈结构 

 

图 3.9 采样/反馈电容复用型反馈结构 

3.3.3 SAR 量化器及复用 

在本设计中，3bit SAR ADC 分别被用于数字前馈环节与第二级 ADC，其单

边电路结构示意图与工作时序如图 3.10 所示。在前馈环节中，其工作模式相当

于在 Zoom ADC 中量化输入信号，要求其能够迅速完成，故采用异步工作模式。

在理想情况下，希望对输入信号的量化在 φ1 开始的瞬间完成，但在本结构中这

是无法实现的。因为在 φ1 相位中，第二级积分器在进行积分工作，而 SAR ADC

的电容在进行采样已被占用。所以前馈环节的采样与转换环节提前至 φ22 相位完

成；作为第二级积分器工作时在 φ1 相位，也就是第二级 ADC 的积分相位进行采

样，在 φ21 相位完成转换。一方面，由于输入信号频率较低，在一个周期内可以

视为近似不变，所以由前馈环节量化提前所带来的误差较小；另一方面，该误差



浙江大学硕士学位论文                                               第三章 系统架构和理论分析 

36 

 

可以被视为量化误差的一部分，同时考虑到扩界系数，所以该误差的影响可以忽

略不计。 

设计中 3bit 量化精度通过 1:1:2 的采样电容实现，四倍的量化增益通过额外

并联 12 倍的单位采样电容实现。在进行四倍增益量化时，将该电容接入电路参

与电荷重分配环节，在进行单位增益量化时，断开该电容与比较器输入端的开关

将其从电路中分离。 

 

图 3.10 SAR ADC 电路结构与时序图 

3.4 本章小结 

本章针对本论文设计的应用场景提出了相关设计指标，并结合上一章基础知

识与当前架构融合的发展趋势，提出了创新的系统架构。接着根据指标的要求对

其余系统参数，例如运放增益、SAR ADC 位数、采样电容大小等进行了仿真与

估算，为具体的模块电路设计提出了详细要求。最后对系统层面的关键技术进行

了研究和分析，通过斩波开关消除 1/f 噪声的影响；通过 CDAC 复用实现了节约

芯片面积并降低了采样噪声；通过时分复用 SAR ADC，降低了电路的硬件开销。
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4 系统模块电路设计 

上一章对系统架构和指标及相关关键技术进行了介绍，本章将重点介绍系统

中各电路模块的设计思路与工作原理，并进行了相关的仿真分析。模块电路可以

分为模拟和数字两部分：模拟电路设计部分包括放大器设计、SAR 量化器设计及

升压开关设计；数字电路设计部分包括 DEM 模块与时钟模块。系统在 TSMC 

55nm CMOS 工艺下完成了电路设计与仿真验证工作。 

4.1 放大器设计 

在 DT ΔΣ ADC 中，最重要的环节便是其中的积分器，而积分器设计则是以

开关电容电路为基础，其核心还是放大器的设计。这使得高性能的运算放大器设

计成为实现该 ADC 的关键之一。 

4.1.1 基于反相器的运算放大器设计 

随着工艺的进步，近年来的数字芯片设计发展迅速。对于数字电路设计者来

讲，他们可以在更小的面积中集成更多的电路，同时随着电源电压的降低，功耗

有了明显的下降。与此相对，模拟电路设计则并未显著享受到工艺进步带来的性

能提升，其中有许多方面的因素，例如电源电压的降低使得部分电路结构无法适

用。在这种发展趋势下，模拟设计者们在 ADC 的设计中开始关注基于反相器的

运放设计。Y. Chae 在 2009 年对基于反相器的运放设计进行了详细地研究[41]。 

与模拟电路设计中最常见的五管运放相比，反相器结构更为简单，它多由 1

个 PMOS 管和 1 个 NMOS 管构成，且从 VDD 到 GND 之间仅为两“层”MOS

管，比五管运放结构的三“层”还要简化。因此，基于反相器的运放更适合在低

电源电压和低功耗的场景下工作。 

对于反相器而言，其静态工作点受工艺影响较大，为了使其能够作为运放工

作，必须保证 PMOS 管和 NMOS 管均工作在饱和区。设计者可以根据 PMOS 管

和 NMOS 管尺寸比例设置合适的输入电压。但在实际制作过程中，由于工艺误

差的影响，例如阈值电压 Vth 变化或 MOS 管尺寸变化，会使得这个电压偏离原
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先的电压，从而使反相器失去放大功能。 

为了解决工艺误差的影响，可以在开关电容电路中的采样相位进行自调零

(Auto Zero, AZ)，即在反相器与输入源之间增加隔离电容 CC，同时在采样相位将

反相器输入输出短接，此时，PMOS 管和 NMOS 管均为二极管接法，若电源电

压足够，则栅极电压必定为能使两个 MOS 管工作在饱和区的电压。由于反相器

的栅极与实际信号输入端隔离，压差会存在 CC 电容上，在积分相位仍旧能保持

该压差来维持反相器稳定工作。采用反相器运放的开关电容电路如图 4.1 所示。 

 
图 4.1 采用反相器运放的开关电容电路图 

在反相器作为运算放大器工作时，其受电源电压影响较大。如图 4.2 所示，

在自调零工作过程中，当电源电压较低时，若 VDD 小于两个 MOS 管阈值电压

之和，MOS 管便会进入亚阈值区，跨导 gm 与输出阻抗 Rout 均会升高，可以获得

较高的增益；当电源电压较高时，MOS 管则进入饱和区，速度提高但增益相对

降低。为了在增益与速度间折衷，一个较为合理的方案是将电源电压设置为两

MOS 管 Vth 之和的附近。图 4.2 中，0.9V 就是一个较为推荐的电源电压，兼顾

了增益与带宽的需求，此时增益约为 40dB。 

 

图 4.2 反相器运放直流增益/增益带宽积与供电电压关系图 

由于反相器本质上相当于单输入单输出运放，若在全差分结构中将其用于处
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理相位相反的正负两信号，则形成伪差分结构，如图 4.3 所示，此时共模反馈 

(Common mode feedback，CMFB) 电路是必需的。 

 
图 4.3 反相器运放的开关电容电路共模反馈电路图 

4.1.2 电平偏移增益提高技术 

如前文的图 4.2 所示，单级反相器所能提供的最大增益约为 40dB，这往往是

不够的。为了提高增益，有许多方法，但都有其所对应的缺点，例如通过级联的

方式提高增益的 RingAmp [42]，需要考虑建立时间并且可能会引入稳定性的问题；

还可以通过 cascode 方式提高输出阻抗从而提高增益[26]，但这种方式会减小运放

的输出摆幅(output swing)，这与低电源电压电路设计的大前提相悖。 

除此之外，在开关电容电路中，还可以通过相关电平偏移(CLS)增益提高技术

实现更高的增益。它本质上是单级运放，不会带来稳定性的问题，也不会损失输

出摆幅，但作为代价的是其需要相对复杂的相位控制以及额外的电容 CCLS
[43]。 

CLS 的具体工作方式如图 4.4 所示。在采样相位，CLS 电容 CCLS 与负载电容

CL 并联，一同作为负载电容。积分相位被分为两个相位，分别是粗放大相位

Estimate 与二次放大相位 Level Shift，其中在粗放大相位与普通的电荷放大器的

电荷转移过程并无区别；在二次放大过程中，CCLS 的下级板与共模电压 VCM 断

开，同时运放的直接输出与输出节点断开并与 CCLS 的下级板相连。由于电容两

端电压不能突变，CCLS 在粗放大相位存储了输出电压 Vo，此时运放的直接输出
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节点会重新变回 VCM，而输入端仍旧有残余电压，所以运放会进入二次放大过程。 

通过理论计算可知，CLS 技术会使得运放的等效增益变为原先的平方倍，可

表示为： 

 𝑉�̂�
̂ = 𝑉𝐼𝑁 (1 +

𝐶1

𝐶2
) (

𝑇

𝑇+1
) (

2+𝜆+𝑇

1+𝜆+𝑇
) (4.1) 

式中，T 为环路增益，λ 为表示有限 CCLS 影响的一个系数，它由各电容取值和运

放原本增益决定。考虑有限增益对开关电容闭环放大精度的影响，可得等效环路

增益 TEQ： 

 T𝐸𝑄 = 𝑇(
2+𝜆+𝑇

1+𝜆
) ≈

𝑇2

1+𝜆
 (4.2) 

 
图 4.4 CLS 电路工作原理与关键波形 

 在 2017 年，H. Zhang 结合了基于反相器的运算放大器与 CLS 技术，实现了

单级高增益反相器运放，其电路结构和简化时序如图 4.5 所示，仿真结果如图 4.6

所示[44]。图中，φ1、φ21、φ22 分别对应 Sample、Estimate、Level Shift 相位。需要

注意的是，在 CLS 技术应用中，需要在 Estimate 相位使得 CCLS 电容上采样到输

出电压的变化值，对于反相器而言，输出电压在 Estimate 相位开始时为 AZ 结束

时的输出电压，为了能够准确地创造出该电压，需要另一个同样尺寸的反相器进

行驱动。但这种方法会导致较大的功耗。一个可行的替代方案为采用沟道长度 L

较大的 MOS 管构成的反相器进行驱动，此时两管阻值较大，可以有效减小功耗，

但这可能会由于器件匹配不好造成 VCLS 电压不准确从而降低增益。文中则是巧
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妙地利用了另一级积分器中的反相器运放提供驱动，若第一级积分器在积分相位，

则第二级积分器在采样相位，即运放处在 AZ 状态，并不会导致额外的功耗。 

 图 4.6 的仿真结果显示通过 CLS 技术，将运放的峰值增益从 42dB 提升至

79dB。同时，还将运放的有效输出摆幅从 55%提升至 80%。 

 
图 4.5 采用 CLS 技术的反相器运放电路与时序图 

 

图 4.6 采用 CLS 技术的反相器运放直流增益与输入幅值关系图 

2019 年，X. Tang 提出了 FIA。这是一种动态放大器，适用于开关电容电路

中，可以进一步降低功耗，并且具有不需要 AZ 工作以及共模反馈电路和 PVT 稳

定的优点，其电路结构如图 4.7 所示[12][13]。 
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图 4.7 浮动反相放大器(FIA)电路图 

 与传统的运算放大器相比，FIA 最为突出的特点便是将供电由电压源转换为

电容 CRES 供电。在采样相位，CRES 充电至 VDD，反相器与供电电容断开，不消

耗功耗；在积分相位，CRES 与反相器相连，提供驱动能力，反相器可以进行放大，

在整个放大过程中，CRES 的电压不断降低，一旦降低为 PMOS 与 NMOS 阈值电

压之和，该电路自然关断。通过调整其容值，可以使得其在电荷转移完成后及时

关断，从而最大限度地降低功耗。 

 而与传统的基于反相器的运放相比，FIA最为突出的特点是不需要AZ相位。

在采样相位，其输入输出均连接至 VCM 电压，在积分相位运放工作时，环路中电

流流向如图 4.8 所示。AZ 的本质为在供电电压区间内，找到合适的输入电压值，

使得 PMOS 与 NMOS 同时工作在饱和区，区别在于 AZ 操作是通过改变输入电

压幅值实现，而 FIA 则是通过改变供电电压区间实现。例如，若输入电压幅值偏

高，则会导致 N 管导电能力强，P 管导电能力弱，VS-迅速上升，同时，由于电

容两端电压不能突变，会导致 VS+上升，作为结果，会导致 N 管导电能力减弱，

P 管导电能力增强。工艺角对于该电路的影响可以转换为输入共模电压的影响，

例如 FS 工艺角的情况可以类比为输入共模电压偏高。 

 由于电流环路中在理想情况下不存在其它电流通路，所以无论 IX,CM 流出多

少，仍旧会有同样多的电流流入，所以理想情况下该电路输出共模电压稳定，不

需要 CMFB。但在实际电路中，由于在 CRES 两端存在寄生电容的影响，CRES 放

电时 IAMP+与 IAMP-需要对两寄生电容 CP 充电，所以共模电压会存在一些变化。共

模电压的变化值由式(4.3)给出 

 ∆V𝑋,𝐶𝑀 ≈ −2 · 𝑉𝐼,𝐶𝑀 ·
𝐶𝑃

𝐶𝑋
 (4.3) 
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 可以看出ΔVCM 与 CP大小成正比，与 CX大小成反比。由于 CP 难以控制，这

就要求 FIA 采用较大的负载电容，此时会导致较大的功耗。运放输出共模电压与

增益随输入共模电压的变化如图 4.9 所示。在 2021 年，X. Tang 发表的论文[15]中

所采用的三级 FIA 采用了简单的 CMFB 以进一步稳定输出电压共模值。 

 

图 4.8 浮动反相放大器共模电流分析模型 

 

图 4.9 浮动反相放大器输出共模电压/增益与输入共模电压关系仿真结果 

4.1.3 结合电平偏移增益提高技术的浮动反相放大器 

从基于反相器的运放近几年研究趋势来看，一些在原先静态工作时可以采用

的技术，在动态结构中也可以尝试。例如静态工作中的多级反相器运放 RingAmp

结构[42]，在动态结构中可以变为多级 FIA 级联[14][15]；通过 cascode 方式增大输出

电阻的方式也可以在 FIA 中采用；通过在反相器 AZ 相位时利用电流源分别设置

PMOS 与 NMOS 栅压来增加输出电压摆幅[45][46]，在动态结构中可以变为摆幅增

强型浮动反相放大器(Swing Enhanced FIA, SEFIA)[47]。由此，本文将 CLS 技术应

用于 FIA，提出了新的运放结构。 
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考虑到单级放大器所能提供增益有限，约为 40dB。而由 3.2.1 节已知，为了

使得 MASH 结构具有较高 SQNR，需要设计运放具有 60dB 以上直流增益。所以

还需要对 FIA 进行改进。若采用级联的方式会带来稳定性的问题，文献[14][15]

通过调整 CRES 电容大小关系使得 FIA 从导通到关断时的极点变化趋势不同，从

而实现环路稳定，但采用级联方式会引入较大的 CRES，需要占用更多的芯片面

积。cascode 方式则是以运放的输出摆幅为代价获得增益的提高[15]，然而在低电

源电压设计方时，这种方式则变得不那么实用。 

考虑到系统对运放的实际要求，并结合近年来学术界研究成果，本文首先提

出了“FIA+CLS”的创新组合以实现单级高增益运算放大器，其简化的单边结构

与工作时序如图 4.10 所示。在三个相位它们工作流程如下： 

⚫ Sample 相位：供电电容 CRES 分为两部分，在该相位对 CRES 充电，同时运放

停止工作以节约功耗，将运放的输入输出节点电压重置为 VCM； 

⚫ Estimate 相位：采用其中一个 CRES 供电，进行粗放大工作。在这个过程中 CL

与 CCLS 同时作为负载电容，大量的电荷转移工作在这个相位已经完成； 

⚫ Level Shift 相位：将 CCLS 下极板与 VCM 断开，反相器直接输出节点 Vx 与输

出节点 Vo 断开，并使二者相连，并将另一个 CRES 电容接入电路提供驱动能

力，由于该相位为增益提高过程，仅需要转移少量的电荷，所以该相位的 CRES

可以取较小容值以降低功耗。 

提出的“FIA+CLS”组合同时还具有另外两个优势： 

1.由于输出共模电压稳定，且运放在每个放大相位开始时，输出电压均从 VCM

开始变化，这使得CCLS的下级板在采用VCM时能够准确记录输出电压变化幅度，

从而在 Level Shift 相位开始时 VX节点可以重新回到 VCM。由于不需要额外提供

VCLS 电压，该结构可以进一步降低功耗； 

 2.由于 FIA 工作时输出电压摆幅的稳定依赖于 CRES 两端寄生电容与负载电

容的的比值 CP/CX。CP在取定运放参数后便基本确定，仅能通过版图优化来尽可

能减小。在 Estimate 相位时，CCLS 与 CL同时作为负载电容，这使得 CX取值较原

先增大，从而提供了更稳定输出共模电压。 
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图 4.10 结合 FIA 与 CLS 技术的电路工作时序 

4.1.4 动态体偏置 

在“FIA+CLS”组合中，可以发现它采用了两个供电电容 CRES。为了进一步

对电路进行简化，提高能效，本设计在此基础上提出了动态体偏置方案，其简化

的单边结构与工作时序如图 4.11 所示。较 4.1.3 中方案减少了一个 CRES，增加了

两个选择开关。在三个相位它们工作流程如下： 

⚫ Sample 相位：运放重置方式同前一小节。由于运放已经停止工作，所以其体

电位不影响运放工作特性，本设计中在该相位将其源衬短接。 

⚫ Estimate 相位：运放粗放大工作方式同前一小节。在该相位中，分别将 PMOS

体电位与 VDD 相连，将 NMOS 体电位与 GND 相连。随着 CRES 的放电，

PMOS 与 NMOS 的源端电压分别呈现出降低与上升趋势，由于体效应，会使

得二者阈值电压之和 Vth,sum=|Vthp|+|Vthn|呈现出上升趋势，从而使得运放

提前关断。 

⚫ Level Shift 相位：运放二次大工作方式同前一小节。区别之处在于在该相位

中，运放额外的驱动能力并不需要一个新的 CRES 电容提供，仅需要将两 MOS

管更改为源衬短接的形式，由仿真可知，两管阈值电压之和会减小约 100mV。

由于大部分电荷转移过程在上一相位已完成，所以这微小的阈值电压变化足

以使得运放完成二次放大工作。该结构中额外的 Level Shift 相位功耗仅来源

于 CRES 电容的进一步放电。 
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图 4.11 动态体偏置辅助的 FIA+CLS 电路工作时序 

 提出的运放电路仿真结果如图 4.12 所示,包括 VO、VX、VIN 的电压波形及局

部放大图与 VRES 的电压波形。可以看到输出电压 VO在切换至 Level Shift 相位后

进行了二次放大过程，其电压较上一相位的稳定电压有了再次抬升；运放的直接

输出电压 VX则是在 Level Shift 相位开始瞬间降低至 VCM，随后进行了二次放大

过程；运放的输入端 VIN由于二次放大，使得残余电荷被进一步转移，运放的虚

地特性更加理想，从而使运放体现出了更高的直流增益；VRES 电压在整个放大过

程经历了二次放电，可以明显看出在 Level Shift 相位放电远低于 Estimate 相位，

这与预期一致。 

 

图 4.12 动态体偏置辅助的 FIA+CLS 电路关键波形仿真图 

 运放增益随输出电压变化趋势以及系统在理想情况下第一级积分器的输出

分布结果如图 4.13 所示，图中 Gain1 为经过 CLS 技术之后的运放直流增益，

Gain2 为未采用 CLS 技术时的运放直流增益。可以看到在采用 CLS 技术之后，

增益峰值由 Gain2 的 40.2dB 提升为 Gain1 的 66.2dB。仿真条件中，运放相关参

数与第一级积分器相同，采样电容为 8×110fF，积分电容为 16×110fF，负载电容

为 2×110fF + 52fF；系统工作周期取了 216 周期，输入信号幅值为-1.9dBFS。可以

看到，第一级积分器的输出电压幅值基本处于-0.4V 至+0.4V 之间，在该区间内，
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运放的增益曲线较为平缓，在±0.4V 时，增益仅下降了 0.8dB，可以认为该运放

设计能够保证系统正常工作；在 250kHz 时钟频率工作时，运放的平均功耗仅为

308nA。 

 

图 4.13 系统第一级积分器输出信号分布直方图及运放直流增益与输出信号幅值关系 

4.2 SAR 量化器 

如前所述，在系统的前馈支路与第二级输出结果的量化过程采用了一个 3bit 

SAR 量化器，其复用时序在 3.3.3 已经进行了相关说明。本节主要对该量化器的

三个主要构成部分进行分析说明，分别是动态比较器、SAR 逻辑与 DAC。 

4.2.1 动态比较器 

考虑到低功耗的设计要求，SAR 量化器设计采用的是动态比较器。该动态比

较器分为预放大级与锁存器两部分构成，如图 4.14 所示。在时钟信号到来之前，

电路处于关断状态，此时预放大级输出节点 AN/AP 被充电至 VDD，两比较器输

出均被重置为GND。通过采用高阈值电压MOS管(High Vth MOSFET, HVT MOS)

可以有效降低关断状态下的电路的漏电功耗[48]。在时钟信号上升为高时，预放大

级电路导通，根据输入信号幅值关系，AN 与 AP 会以不同斜率下降，该趋势会

被第二级锁存器捕捉并锁存，最终输出比较信号 OUTP 与 OUTN。 

在该电路设计中，需要进行折衷考量的主要集中在预防大级。由于动态比较

器的功耗来源于节点的充放电，所以 MOS 管尺寸越小，比较器的功耗越低。但
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输入对管的尺寸太小会加剧器件失配(mismatch)带来的影响，同时输入对管宽长

比的取值也对比较器的速度会产生一定的影响。 

 

图 4.14 动态比较器电路图 

4.2.2 SAR 逻辑 

在论文的电路设计中，为了与工作时序相匹配，SAR ADC 采用了异步逻辑，

因此可以在一个周期中很短的时间内完成量化，简化的控制逻辑如图 4.15所示。

CLKH 与 CLK4H 分别为单位增益量化与四倍增益量化转换开始信号，由其它模

块提供。当这两个信号均为低电平时，CLKHD 为高电平，CLKC 始终为低，SAR

停止工作；其中之一变化为高电平时，转换可以进行。CNR[n]为级联 D 触发器

的输出信号，该输出信号由 VALID 驱动，每当比较器比较完成一次，便会有一

位由低跳高，CNR[0]表示所有转换均已完成。在 CLKHD 与 CNR[0]均为低时，

表示转换已开始，但未完成，逻辑控制环路由比较器驱动信号 CLKC 与比较完成

信号 VALID 组成，在比较器比较工作完成时，两输出不同，经过 DELAY 模块

后 VALID 升高，从而使 CLKC 降低，比较器重置，由图 4.15 知，在比较器重置

时两输出均为低，经过 DELAY 后，VALID 降低，使得 CLKC 升高，开始下一个

比较周期。关键逻辑信号仿真结果如图 4.16 所示。 

 

图 4.15 SAR ADC 控制逻辑电路图 
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图 4.16 SAR ADC 控制逻辑电路关键波形仿真图 

4.2.3 量化器仿真结果 

SAR ADC 中的动态比较器的蒙特卡洛(Monte Carlo, MC)仿真结果如图 4.17

所示，仿真条件为仅比较器采用实际电路器件，为了得到较为准确的仿真结果，

采用了 10bit SAR ADC，参考电压差分值定为 20mV，在输入短接情况下进行 MC

仿真。由 2000 点仿真结果可知，失配会给 SAR ADC 造成平均值约+11.9043μV，

方差 2.18mV 的偏差。 

 
图 4.17 动态比较器蒙特卡洛 MC 仿真结果 

单独对比较器进行噪声仿真，可得其噪声水平约为σ=0.35mV，在此基础上，

对 SAR ADC 中的采样电容添加 normrnd(0,0.01)的非理想扰动，即 1%的失配影

响，并代入图 4.17 中的比较器蒙特卡洛仿真结果，重新进行 MATLAB 仿真。

1000 个系统 216 点信噪比仿真结果如图 4.18 所示。SAR ADC 中这些非理想因素

对系统影响较小，可以忽略不计。 



浙江大学硕士学位论文                                                 第四章 系统模块电路设计 

50 

 

 

图 4.18 SAR ADC 非理想因素影响的系统 SQNR 分布直方图 

4.3 升压开关 

在高精度 DT ΔΣ ADC，对于采样开关也需要格外重视，若采样信号不能准确

反映输入信号，则会使建立误差(settling error)增大，无论后续环节如何准确，系

统最终的信噪比也无法提升。 

通常情况下，MOS 管在作为开关使用时工作在线性区以实现更小的开关电

阻，所以传输高电平时采用 PMOS，传输低电平时采用 NMOS，而传输变化幅度

较大的信号或中间电平时，则采用 NMOS 与 PMOS 互补的传输门即可。 

对于输入信号而言，采用传输门仍旧难以满足要求，在这种情况下有两种升

压开关采用 NMOS 作为开关管的方案可以考虑。其中一种是将 NMOS 栅压控制

信号升至 2×VDD，这种方案的好处在于实现较为简单，同时由于栅压较高，使

得开关管电阻足够小，基本可以忽略阻抗变化的影响。缺点在于可能会由于栅压

过高造成开关管击穿，因此需要器件具有较高的耐压才可使用。 

另一种方案是本设计中采用的 bootstrap 采样开关，如图 4.19 所示。这种方

案中，栅压始终比输入信号高一个 VDD 电压，从而维持在器件允许的耐压范围

内，并且保证了开关电阻不随输入信号变化，抑制了谐波。考虑到本设计中为多

bit CDAC 反馈方式，bootstrap 电路需要一个相对较大的电容，因此，在时序允

许的情况下，采用一个升压后的控制信号同时控制多个开关管以节约版图面积。 
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图 4.19 bootstrap 采样开关电路图 

4.4 DEM 模块 

在低功耗设计前提下，由于一阶失配噪声整形对于目前的系统而言已经足够，

所以本设计中采用最简单的 DWA 实现方式，如图 4.20 所示。由于反馈信号实际

上是由 3bit SAR ADC量化结果与 1bit 比较器量化结果共同决定，所以是在 24=16

种组合中实现将反馈电压划分为 8 个区间共 9 种状态的反馈电压组合。因此首先

需要一个 4 输入 8 输出的译码器，决定反馈电压；此外还需要一个 4 输入 3 输出

的译码器和累加器及指针配合，实现累加计数与偏移；反馈电容的循环方式则是

通过指针和 3 阶 Log Shifter 电路实现。 

 

图 4.20 DWA 电路结构图 

4.5 时钟模块 

系统采样频率为 250kHz，考虑到 CLS 技术需要将积分相位分为 Estimate 与
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Level Shift 两个部分，所以芯片实际输入时钟采用 500kHz。主要时钟模块如图

4.21 所示。对输入时钟进行二分频之后得到周期 T = 4μs 的时钟信号 CLK_4U。

采用该信号经过传统的非交叠时钟产生电路生成CLK1/CLK1D/CLK2/CLK2D四

个时钟信号。对输入时钟进行反向并对 CLK_4U 进行采样，可以获得相位相差

90°的 CLK_4UD90 信号。具有 90°相位差的两个 T=4μs 的时钟可以与后续时

钟进行逻辑运算，得到 CLS 工作需要的 CLK11/CLK12/CLK21/CLK22 信号。 

 
图 4.21 时钟模块电路图 

由于 SAR ADC 需要在 CLK22 期间完成一次转换，所以还需要另一个输入时

钟 CLK_ADD。然而，由于时钟分频可能会有两种对应结果，其中一种会导致时

钟对齐错误，所以在内部进行了时钟同步。通过 CLK_RST 外部开关控制，在

CLK_RST 为低时，阻断时钟信号；在 CLK_RST 为高电平之后，第一个 CLK_ADD

下降沿会使 CLK_SYN 跳高，从而解除 DFF 的 RST 状态，使分频开始进行。启

动阶段相关同步时序仿真结果如图 4.22 所示。 

 

图 4.22 启动时序波形 

在电压域分配上，所有数字逻辑均采用 DVDD 与 DGND，采用的 NMOS 为
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无深 N 井结构，其体电位即为 P 型衬底。所有的模拟管均采用 AVDD 与 AGND，

采用的 NMOS 为有深 N 井结构，其体电位与 P 型衬底隔离。考虑到 CLK1 等时

钟信号直接控制采样开关，而采样开关与模拟信号相连，所以时钟信号的缓冲器

供电采用 AVDD 与 AGND。 

4.6 本章小结 

本章介绍了 2-0 MASH ADC 中主要电路模块的工作原理和设计。对于本文

提出的采用动态体偏置并结合 CLS 技术的 FIA，详细讨论了其设计思路与工作

原理，并给出了仿真结果；对 SAR 量化器中的各个小模块进行了说明，并在电

路仿真提取参数之后回代 MATLAB 仿真，验证了非理想因素对系统的影响；除

此之外，还介绍了升压开关、DEM 模块与时钟模块。仿真结果表明，各模块电

路功能均符合设计指标要求，且留有裕量，足以支持系统正常工作。
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5 版图设计与仿真及测试结果 

上一章对系统的各个模块电路的工作原理进行了介绍，并给出了相关仿真结

果。本章将从系统层面上进行仿真验证，分别给出 ADC 整体的前仿与后仿频谱

分析，并对版图布局进行介绍。最后对实际的流片测试结果进行总结与分析。 

5.1 系统功能验证 

在 3.2 节中给出了系统架构并确定了系统参数，同时给出了 MATLAB 代码

层面的 ADC 理想仿真结果。但代码层面的仿真还是过于理想化，没有考虑增益

非线性等诸多因素。在第四章已经给出符合设计预期的各个模块电路仿真结果，

本章将结合设计的电路进行整个 ADC 的系统功能验证，系统电路如图 3.6 所示。 

5.1.1 量化噪声仿真结果 

系统 SQNR 仿真结果如图 5.1 所示。仿真条件为全部采用实际的晶体管级器

件，考虑芯片 IO 影响，给出实际上电时序，输入信号幅值为-1.9dBFS。由于仿

真耗时较长的原因，仿真结果仅为 214 点 FFT 频谱。在此仿真点数较少，但已经

足够观察结果。尽管更多的点数可以使得带内噪底进一步降低，但即使点数进一

步升高，实际仿真得到的信噪比并不会有太大变化。 
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图 5.1 系统电路 SQNR 前仿典型 FFT 输出频谱(214点) 

从图中可以看出，在 1KHz 带宽内，可以实现 SQNR = 107.76dB。虽然与

MATLAB代码仿真得到的110dB有所偏差，但仍旧能够满足107dB的设计指标。

对于这部分偏差可能有两方面原因： 

1.误差导致的偏差。由于仿真点数不够多，在仿真中会出现±2dB 范围内的

波动，最大可以达到 3dB，因此，该仿真结果处于合理的误差范围内； 

2. 非线性的影响。在实际电路中存在许多非线性影响，例如采样开关电阻值

的变化，虽然通过升压开关保证 VGS 恒定，但受到体效应影响，其 Vth 仍然会随

输入信号变化，从而导致电阻变化；运放在不同输出幅值输出信号时直流增益不

同，可能会引起谐波，从图中可以看出三次谐波略高于噪底。 

5.1.2 系统整体仿真 

系统 SNDR 的仿真结果如图 5.2 所示。仿真条件为 SQNR 仿真基础上，添加

瞬态噪声 Tnoise，Tnoise 频率设置范围取 1Hz 到 20×fs = 5MHz。 
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图 5.2 系统电路 SNDR 前仿典型 FFT 输出频谱(214点)  

对比上一小节 SQNR 仿真结果，可以发现 FFT 频谱中，二者趋势相同。由于

系统受限于热噪声，所以频带内由热噪声主导，呈现出白噪声特性，无法看到噪

声整形效果。最终能够得到 SNDR = 97.88dB，这与式(3.2)计算有一定偏差，该

仿真结果较理论计算结果高约 3dB，有两方面的原因： 

一方面是因为式(3.2)仅为较为粗略的估算，实际上在采样相位与积分相位的

热噪声贡献不能简单视作相同，一个更详细的计算方式应为[20]： 

 𝑣𝑛
2̅̅ ̅̅̅ = (

𝑘𝑇

𝐶𝑆1
)(2 +

𝛾𝑎𝑚𝑝−1

1+𝑥
) (5.1) 

式中，γamp 为代表运放噪声贡献的一个参数，在最好的情况下，γamp=2/3，x 为运

放增益 x≡gm*R。然而，即使是该式也是基于一系列假设与近似得出的结论，并

且其适用于普通的运放，对于本文的动态运放而言，由于运放的带宽和增益会随

时间变化，情况会更为复杂，所以理论计算值仅能作为参考。 

 另一方面是仿真设置带来的问题。在采样相位对采样开关和采样电容组成的

RC 网络进行积分得到了 kT/C 的结论，然而由于 RC 的值较小，所以带宽较大，

为 GHz 级别，在仿真中 Tnoise 上限频率则仅为 5MHz，缺少了从该上限频率到

RC 截止频率之间的噪声，所以仿真结果中基本没有采样相位的热噪声影响，而

积分相位运放参与工作，带宽会受限于运放，此时 Tnoise 上限频率足够覆盖实
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际噪声带宽。所以，仿真结果中热噪声会缺少采样相位的部分，导致其噪声约为

理论值的 1/2，使得仿真 SNDR 比理论计算约高 3dB。 

由于仿真速度与噪声频率上限相关。虽然可以在仿真时将噪声频率上限调高

到 GHz 级别，但仿真时长会大大加长，这是设计周期所不能允许的。因此，仿

真工作中维持 Tnoise 上限为 5MHz 的设置，预期实际测试结果会较仿真结果低

约 3dB 即可。此外，在多次电路修改过程中，可以发现 SNDR 波动约为±1dB。

在这个区间内都认为仿真结果正常。 

5.1.3 功耗分配 

前仿的功耗分配如图 5.3 所示，总功耗为 1.18μW。可以看出模拟电路部分占

据了较大的功耗，数字电路部分其次，参考源消耗的功耗最少。这是一个相对合

理的功耗分配方式，对于 ΔΣ ADC 而言，AVDD 与 VREF 供电电路主要包括积

分器与比较器等“能够提供分辨率”的模块，而 DVDD 供电电路则主要包括时

钟电路、DWA 电路等不可缺少、但“不提供分辨率”的模块。例如，如果在目

前的电路基础上，仅将采样电容与积分电容等比例增大，则 DVDD 占比会进一

步缩小，受限于热噪声的 SNDR 将会提高。但考虑到低功耗设计目标，所以在此

不予以考虑。 

  

图 5.3 系统电路前仿功耗分配 
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5.2 版图设计和后仿验证 

本设计在 TSMC 55nm CMOS 工艺完成版图绘制，由于以研究为主，所以引

脚数目较多，共 34 引脚，芯片总面积受限于引脚数目，为 0.797mm2，实际核心

电路占用面积较小，仅为 0.136mm2。芯片面积占用并不突出，原因为其中含有

Trim 电容等冗余部分，且 FIA 依靠电容供电，所以电容面积较大。 

5.2.1 版图设计 

最终版图设计如图 5.4 所示(省略 dum 图层)。整体布局思路为模拟区域与数

字区域分离，信号流向为从左至右，可以看到上半部分为模拟区，包括两级积分

器与比较器，下半部分则为数字模拟混合区域，考虑到 DWA 连线较多，若走线

过长会由于寄生参数引起较大功耗，所以将走线路径减短作为前提，将 DWA 模

块置于 bootstrap 模块 SW1/SW2 之间。其中 CLK1 模块负责产生全局使用的时钟

信号，所以将其置于中心位置。SAR ADC 需要采样输入信号与第二级输出信号，

将其置于第二级积分器正下方，其中 SAR DAC 在该模块左方，SAR Logic 在该

模块右方，左方与 CLK1 维持了一定间距。CLK2 负责提供与前馈信号控制及

SAR Logic 局部采用的时钟信号，所以将其布局在右下角。 

整体布局思路为首先保证模拟区域与数字区域隔离，而在数字区域则在模拟

数字区域隔离的基础上还需综合考虑模块间互连线长短的问题。除了芯片核心区

域与必要的 IO 及 ESD 电路之外，为了满足工艺手册的要求、获得更稳定的电源

电压以及出于设计规则验证(Design Rule Check, DRC)的密度要求，在芯片中其余

部分填充了去耦电容。 
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图 5.4 芯片版图设计 

 芯片照片如图 5.5 所示。在照片中仅能看到顶层金属相关信息。 

 

图 5.5 芯片照片 
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芯片共采用 34 个引脚，其分配与功能介绍如表 5.1 所示。 

表 5.1 芯片引脚分配 

引脚名称 作用 

AVDD/AGND 芯片内模拟模块供电电源，1.2V 供电/模拟地。 

DVDD/DGND 芯片内数字模块供电电源，1.2V 供电/数字地。 

VREFP/VREFN ADC 参考电压供电电源，1.2V 供电/信号地。 

VDD/VSS(2) IO 端口芯片内侧引脚，1.2V 供电，提供输出驱动与静电保护。 

VDDPST/GNDPST IO 端口芯片外侧引脚，2.5V 供电，提供输出驱动与静电保护。 

POC 上电控制信号(Power on control)，与 VDDPST 在 PCB 级短接。 

VINP/VINN 平衡模式输入信号。 

VCM 共模电压输入引脚。 

CLK_2U_IN 500kHz 时钟输入引脚。 

CLK_ADD_IN SAR ADC 时分复用控制时钟输入引脚。 

CLK_RST 重启信号，也用于产生同步时钟信号。 

CHOP_ON 斩波开关控制信号。 

DWA_ON 动态原件匹配模块控制信号。 

A1TD[2:0] 第一级积分器 Trim 引脚，用于调节 CRES电容大小。 

A2TD[2:0] 第二级积分器 Trim 引脚，用于调节 CRES电容大小。 

DOUT1[2:0] SAR ADC 对输入信号的量化结果。 

DOUT2[2:0] SAR ADC 对第二级积分器输出信号的量化结果。 

DOUT3 ΔΣ ADC 量化器(比较器)输出结果。 

CLK1_OUT 系统时钟输出引脚，用于提供采样时钟。 

5.2.2 系统后仿指标验证 

 在完成版图绘制之后，对芯片提取寄生参数并系统进行了后仿验证。此时

SQNR与 SNDR仿真结果分别如图 5.6和图 5.7 所示。仿真条件与前仿条件相同，

在后仿提取寄生参数时由于受限于仿真速度和所需时间，所以仅提取 C+CC。 
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图 5.6 系统电路 SQNR 后仿典型 FFT 输出频谱(214点) 

 

图 5.7 系统电路 SNDR 后仿典型 FFT 输出频谱(214点) 

 从图中可以看到由于寄生参数影响，在 SQNR 仿真中出现了明显的三次谐波，

使得 SQNR 较前仿降低约 5dB。结合中间仿真过程，在单独替换各个模块时并未

出现 SQNR 明显下降的情况，推测其原因为模块间互连线导致的积分器负载电
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容增大从而限制了运放的增益。但在 SNDR 仿真中可以发现，该三次谐波被热噪

声淹没，SNDR 仅较前仿低了约 1dB，仍旧符合设计预期。 

 芯片后仿的功耗分配如图 5.8 所示。其总功耗为 2.86μW，较前仿 1.18μW 上

升了约 2.4 倍。从其占比变化可以发现 DVDD 供电模块占比上升，从原先的占

比 25%上升至占比 30%。芯片总功耗上升幅度比预期更大，但仍满足指标要求。 

 

图 5.8 系统电路后仿功耗分配 

5.3 芯片测试 

最终芯片的采用 JLCC44 封装。在测试环节可以进行相对大量的数据测试以

验证芯片功能。在此对典型 FFT、动态范围、芯片功耗进行了测试，并对多片芯

片在电源电压变化情况下进行了稳定性测试。 

5.3.1 测试 PCB 

芯片测试 PCB 如图 5.9 所示。其中模拟部分主要布局在 PCB 板的左侧，数

字输出部分布局在 PCB 板的右侧。PCB 采用+5V 电源电压供电，为了分别测试

不同模块的功耗以及符合标准 IO 要求，芯片有多个供电引脚，由电源电压经过

线性稳压器进行供电。输入信号采用平衡线输入。输出数字信号经过数字隔离器

件输出至逻辑分析仪进行数据采集。 
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图 5.9 测试 PCB 照片 

测试平台照片如图 5.10 所示。测试过程中，供电电源采用 E36313A 提供+5V

电源电压给 PCB；音频分析仪 APx555 提供高精度正弦信号作为信号输入；芯片

功耗测量采用精密电流表B2901A；示波器DSOX3054T用于检测关键电压波形；

与计算机相连的 FPGA PYNQ-Z1 与逻辑分析仪 LA5016 分别用于控制输入时钟

信号与捕获输出数字信号；最后输出数据在计算机中进行分析与处理。 

 

图 5.10 测试平台照片 
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5.3.2 系统测试结果 

芯片典型输出数据频谱分析结果如图 5.11 所示。测试条件为输入信号幅值为

-1.9dBFS，输入信号频率为 278.5Hz，采用 216 = 65536 点数 FFT 分析。最终测得

系统 SNDR = 94.0dB，SNR = 95.8dB，SFDR = 99.8dB，符合设计预期。 

与后仿结果相比，可以发现其 SNDR 降低了约 3dB。这与前述的式(3.2)与式

(5.1)结果符合的较好。除此之外，后仿时仅提取了 C+CC 指标，没有提取 R 以及

L，后仿仍旧不够精确，所以测试与后仿及理论计算会存在一些误差。 

 

图 5.11 芯片输出频谱测试结果(216 点) 

芯片测试功耗分配如图 5.12 所示。测得总功耗为 2.87μW，与后仿符合得较

好。各供电电源功耗占比也与后仿近似。从功耗分配可以侧面说明芯片工作与预

期相符。 
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图 5.12 芯片功耗分配测试结果 

芯片前后仿真与测试的对比结果如表 5.2 所示。 

表 5.2 系统关键指标前后仿与测试结果对比  

前仿 后仿 测试 

SQNR(dB) 107.76  103.00  NA 

SNDR(dB) 97.88  96.75  94.00  

Power(μW) 1.18  2.85  2.87  

5.3.3 动态范围测试 

ADC 动态范围测试结果如图 5.13 所示。测试结果表明，本文所提出 ADC 可

以达到动态范围为 96.9dB。符合设计指标要求。峰值 SNDR 可以达到 94.0dB，

峰值 SNR 可以达到 96.2dB。在低功耗设计前提下仍旧具有较高的精度和动态范

围。 

 
图 5.13 芯片动态范围测试结果 
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5.3.4 电源电压变化影响 

芯片 SNDR/功耗受供电电压影响的测试结果如图 5.14 所示。共对三片芯片

进行了测试，电源电压范围在标称 1.2V 基础上波动±0.2V。从测试结果可以看

出，在供电电压足够高的情况下，芯片 SNDR 表现稳定；在供电电压降低的情况

下，SNDR 呈现出下降趋势。原因为积分器种 FIA 采用 CRES 供电，CRES 所能支

持的有效工作范围仅为[|Vth,sum|,VDD]区间，随着 VDD 的降低，电容供电能力

不足，无法支持完整的电荷转移过程，使得运放增益下降，从而导致最终 SNDR

下降。芯片功耗随供电电压升高呈现出升高趋势，这与预期相符。 

 
图 5.14 芯片供电电压稳定性测试结果 

5.4 本章小结 

本章首先通过前仿从 SQNR/SNDR/功耗等方面验证了系统的性能。接着介绍

了芯片的版图布局，并给出了对应的后仿结果，针对后仿与前仿的差异提出了可

能的原因分析。最后介绍了芯片测试 PCB 的布局，并给出了芯片的 SNDR/功耗

/DR/供电电压相关的测试结果，与仿真结果进行了对比，并对测试结果进行了相

关分析。 

从测试结果来看，本设计较好地完成了设计预期指标。最终测得 FoMSNDR = 

179.4dB，FoMDR=182.3dB。与近年来 10μW 以下各结构 ADC 学术成果对比如表

5.3 所示。本设计在采用全动态电路，较好地实现了低功耗 ADC 设计目标，在相

关工作中具有最高动态范围，且具有较为突出的 FoM 值。 
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表 5.3 近年来低功耗 ADC 性能对比(<10μW) 

 

𝐹𝑜𝑀𝑆𝑁𝐷𝑅 =  𝑆𝑁𝐷𝑅 + 10𝑙𝑜𝑔10(𝐵𝑊/𝑃𝑜𝑤𝑒𝑟) 

𝐹𝑜𝑀𝐷𝑅  =  𝐷𝑅 + 10𝑙𝑜𝑔10(𝐵𝑊/𝑃𝑜𝑤𝑒𝑟)
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This work

Architecture SDCT NS-SAR SAR VCO VCO SDDT

Process[nm] 40 55 180 65 65 55

Fully Dynamic No No Yes No No Yes

Fs[kHz] 400 32 6 200 64 250

OSR 40 107 1 100 64 125

BW[kHz] 5 0.15 3 1 0.5 1

Supply[V] 1.2 1.3/0.9 1 1.2/0.8 0.8 1.2

Power[μW] 4.5 0.9 0.468 5.8 1.68 2.87

SNDR[dB] 93.5 78.8 86.9 92.3 94.2 94.0

DR[dB] 96.5 NA NA 92.3 95.1 96.9

FoMSNDR[dB] 184.0 161.1 184.9 174.7 178.9 179.4

FoMDR[dB] 187.0 NA NA 174.7 179.8 182.3
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6 总结与展望 

随着 IoT 的发展，智能传感器日益普及，生产生活中对 ADC 的需求量逐渐

上升。在这些容易面临电池供电导致电源受限的情况中，要求 ADC 具有较低的

功耗；同时，为了保证满足分辨率需求以及适应复杂的应用环境，芯片的信噪比

以及 PVT 稳定性要求也越来越高。本文所提出的数字前馈型 2-0 MASH ADC 结

构，创新地在 Zoom ADC 的基础上应用了 MASH 结构，并对 SAR ADC 进行了

复用；在电路设计层面，创新地结合了 FIA 与 CLS 方式，并提出了动态体偏置

技术，使得电路实现了较高的性能。其具体特点如下： 

1.系统设计方面，采用数字前馈型 MASH 结构。对于第一级 ADC，采用 SAR 

ADC 作为前馈支路量化器并将其输出结果与比较器输出结果结合，它实际已经

转化为 Zoom ADC 工作模式，并且反馈 DAC 变为多 bit。这有利于减小积分器

信号摆幅并减小功耗。在此基础上，通过调整两级积分器系数为 0.5，使积分器

输出信号摆幅进一步减小，符合电路可实现要求； 

2.电路模块设计方面，结合调研结果与低功耗运放设计发展趋势，创新地提

出了 FIA+CLS 结构。该结构仅为单级运放，无需考虑稳定性问题，它同时具有

二者的优点，即不需要共模反馈电路，PVT 稳定，具有较高增益。所付出的代价

为更复杂的时序与额外的 CCLS 电容，但 FIA 结构的输出共模电压的稳定依赖于

更大的负载电容，CCLS 的引入恰好弥补了这一点；同时，FIA 在采样相位时输出

电压重置为 VCM，这也使得 CLS 技术在应用于反相器运放时无需担心 VCLS 驱动

的问题。最终实现了高增益、低功耗以及 PVT 稳定的单级运放； 

3.在整体电路及版图设计方面，通过对 SAR ADC 的时分复用，节约了大量

芯片面积。反馈 DAC 与采样电容复用，减小了噪声的同时节约了芯片面积。通

过对版图的合理布局，分隔了模拟区域与数字区域，在数字区域进行布线优化，

减小了信号线间寄生，从而尽可能地抑制了由寄生电容带来的功耗上升。 

本文设计的低功耗 2-0 MASH ADC 在 TSMC 55nm CMOS 工艺下完成了电

路与版图设计、并进行了流片测试。设计的 ADC 带宽为 1kHz，测试结果表明系

统整体功耗为 2.87μW，在 278.5Hz、-1.9dBFS 输入时，达到最高 SNDR = 94.0dB。

系统的动态范围可以达到 DR = 96.9dB。在电源电压变化的情况下，仍旧可以维



浙江大学硕士学位论文                                                       第六章 总结与展望 

69 

 

持相对稳定的工作。最终通过测试数据可以计算得到 FoMSNDR = 179.4dB，

FoMDR=182.3dB。在近年来的低功耗 ADC 中表现突出。 

尽管如此，本设计仍旧存在一些不足和可以改进的地方： 

1.仿真工作仍旧不够完善。例如在发现后仿 SQNR 较前仿有了较大的降低时，

做出推测为积分器负载电容升高导致。此时可以增大 CRES 或调整运放参数再次

进行仿真，但受限于流片日程安排，发现 SNDR 仍旧符合设计指标，就没有进行

相关修改； 

2.在 PVT 稳定性测试时，受限于测试条件，仅测量了三颗芯片在不同电源电

压下的工作特性。测试数量较少，并不能有效代表不同工艺角下的工作情况，并

且没有测试在温度变化时系统的工作特性； 

3.最终的测试结果虽然功耗与后仿符合的较好，但 SNDR 较后仿下降了约

3dB，仍旧未能准确定位到原因，仅能做出一些合理猜测。 

随着物联网技术不断飞速发展，传感器的需求仍旧会不断上升。为了满足日

益严苛的客户需求，延长供电受限情况下产品的使用时长，低功耗 ADC 仍旧具

有很大的应用空间。在ADC架构设计中，近年来不断有新的融合不同架构的ADC

以取长补短：在中等精度应用方面，以 SAR ADC 为基础的多种融合架构例如 NS 

SAR ADC 分辨率逐渐提高；在高精度应用方面，以 ΔΣ ADC 为基础的例如 Zoom 

ADC 则取得了越来越低的功耗。在电路设计层面上，越来越多的静态电路相关

技术被 FIA 结构所采用，同时，以 FIA 为基础的运放已经应用在 NS SAR ADC、

Pipeline ADC、ΔΣ ADC 多种结构中。相信这种研究趋势仍旧会不断发展下去。

在不久的将来，低功耗应用领域中哪种结构的 ADC 能占据主导位置仍未可知。 
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