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摘  要 

本文在分析比较了各种高速模数转换器的特点后，完成了一个10比特3.3v

电源电压100MHz采样频率的流水线模数转换器的设计和芯片实现。 

模数转换器采用传统的每级1.5位结构，一共9级流水线结构。另外，电路子

模块的设计具有如下的特点：高增益、高带宽的运算放大器与改进的栅压自举

(bootstrap)采样开关的结合大大提高了采样保持电路的精度和线性度；优化的

偏置电路提高了运放整体的一致性和稳定性；回踢噪声(kickback noise)很小的

动态比较器使模数转换器在高速采样时钟下能保持各级输出的模拟信号的稳定；

双相非交叠时钟产生电路提高了时钟周期的利用率。 

为了得到低功耗的设计，从结构上选择了功耗相对较小的套筒式运放电路的

结构，并且使用动态比较器减小整体的功耗，此外，逐级缩小运放的尺寸以进一

步优化功耗。 

该模数转换器芯片采用Charter 0.35um，3.3v，双层多晶，四层金属的CMOS

工艺混合信号工艺实现，有效面积为1.1*1.2 mm2
。芯片的整体功耗为142mW，在

100MHz的采样频率时，对于42MHz的正弦信号，仿真具有58.7dB的SINAD。  

 

关键词：数模混合集成电路；模数转换器；流水线；栅压自举；双相非交叠 

中图分类号：TN 432 
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Abstract 

   The thesis presents the design of a 3.3V 100MHz 10-bit pipeline 

Analog-to-Digital Convert following an analysis on various high speed  

A/D convert. 

It’s a 1.5bit/stage pipeline ADC with 9 stages. Besides, the 

following technologies are taken: high-speed, high-gain OTA and improved 

bootstrap sample switches used in S/H, resulting in higher resolution and 

higher linearity; the dynamic comparators which are lack of kickback noise 

keep the analog signal from pipeline stage stable during the high 

frequency sampling phase; the two-phase non-overlapping clock generator 

is designed to make full use of the holding time. A proposed stable 

high-swing bias circuit is used for a wide-swing gain-boosting telescopic 

amplifier to improve the performance. 

In order to decrease the power of the whole chip, the telescopic 

architecture amplifier is used, which need least power of three 

traditional amplifiers, furthermore, the dynamic comparators help to 

decrease the power and the amplifer in each stage is scaled down gradually. 

This chip is being manufactured in Charter 0.35um double-poly 

four-metal CMOS mixed-signal process. The consumed die area is 1.2×1.1mm
2
. 

The power dissipation is 142mW with 3.3v power supply. SNDR is 58.7dB when 

sampling 42MHz sinusoid input signal at 100MHz sampling clock. 
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第一章 引言 

第一章 引言 

1.1 概述 

近些年来，随着计算机和微电子技术的高速发展，使系统级芯片成为当前

CMOS 技术的一个发展潮流，明显的特征就是数字信号处理〔DSP)技术己经广泛

地应用于军事、民用领域的各个方面。数字技术也借此机会得到了飞速发展，各

技术领域的数字化程度不断加深。数字电路可以完成越来越多的功能，并且可以

替代已有的许多模拟电路实现的系统。如美国已经宣布在2006年9月全面停播模

拟电视，全部采用高清晰数字电视。 

虽然目前在信号传输和信号处理领域，大都采用数字系统进行信号处理。但

是，我们生活的自然界却是一个连续的模拟环境，来自于自然界的信号，如语音

信号、传感器信号等大多是模拟量，我们感知外界的方式也是模拟，并不能用数

字信号0和1的简单积累来等同。而且处理后的数字信号往往还要再转换为模拟信

号，以实现系统对外界的控制。因此在模拟世界和数字处理系统之间，必然要存

在转换接口。 

模数转换器(ADC)就是将模拟信号转换为数字信号的接口电路，它的功能是

把外界的模拟输入量转换为按照一定规则与之对应的数字编码。它是连接模拟信

号和数字处理电路的桥梁，只有通过它，才能对外界模拟信号进行采集和处理。

因此，模数转换器的发展就成为了系统级芯片发展的瓶颈。随着高速信号处理应

用的需求不断增加，模数转换器也必须向着高速度、高精度方向发展，以此满足

高分辨率图像、无线通信等领域的要求。 

1.2 高速高精度模数转换器的应用 

随着无线网络技术、数字信号处理技术、计算机技术和高速数据采集技术的

不断发展，高速高精度的模数转换器被广泛应用于数字通信、自动控制等领域。

像HDTV（高清晰数字电视）、数字摄像机、医疗成像设备以及便携式的数据通信

系统等，都对模数转换器的性能提出了更高的要求。数字无线电接收器是目前比

较典型的应用，它的出现对模数转换器的发展更是一个直接的推动力。数字无线

电概念和结构的提出，一直都被称为无线通信的革命，它使数字通信系统越来越

多的功能可以通过软件来定义和数字处理，提高了系统的灵活性和适应性。 

多年来模数转换技术一日千里，令接收器可以更大量采用数字集成电路。

图1. 1就是数字无线电接收器基本结构图。接收器的数字电路越靠近天线，便越

 1



第一章 引言 

能发挥接收的优势，将本来只能由模拟电路实现的部分信号前端处理(例如信道

切换、下变频、滤波、解调等)转换为由可编程数字处理芯片(DSP)来实现，用户

只需将不同的数字处理模块下载到DSP即可灵活切换信道接入方式，就可接收来

自不同发射系统的信号如果可以将模数转换器置于射频系统的输出端，就可以直

接进行射频取样。但是为了能够预先抑制不需要的带外信号，以及满足模数转换

器所需要的频率范围，已接收的信号在输入模数转换器之前必须加以滤波，以及 

自动增益控制。 

DSP & BasebandLNA

Antenna
Filter

Antenna
Filter

A/D 
Conveter

RF IF

 

图1.1 数字无线电接收器基本结构图 
 

因此很多数字接收器采用折中的方法，先由输出端的第一及第二中频级将模

拟信号转为数字信号，使带外信号还未进入模数转换器之前先接收滤波，也确保

部分信号在未进入模数转换器之前先行在模拟级接收自动增益控制，以尽量避免

带内信号过驱动模数转换器。使信号在进行模数转换之前可以达到最大的信号增

益。此外，如果采用中频取样及数字接收技术，则无需另外加入中频级如混频器、

滤波器及放大器，有助于减低成本，而且系统设计工程师若采用可编程数字滤波

器取代固定的模拟滤波器，便可充分发挥设计上的灵活性。 

1.3 国内外研究现状和本文的研究目标 

随着半导体技术的日益发展，数字技术相对于传统的模拟技术具有抗干扰能

力和稳定性强、电路结构简单、设计方便、集成度高以及灵活性和可移植性的特

点日益突出。因此，混合信号集成的设计出现了一些新的趋势：模拟技术数字化；

模数（A/D）和数模（A/D）转换器等模拟电路的速度随数字电路的速度的提高而

相应提高，成本和性能要求混合信号系统集成在单一芯片上。 

在过去的20年里，随着CMOS工艺水平的长足进步和数字系统设计软件的日趋

成熟，使数字系统无论在处理能力还是处理速度上都取得了飞速的发展。相对而

言，模拟和数字接口电路的设计在很长一段时间内没有得到足够的重视，加之模

拟设计软件业不够成熟，模数接口电路的发展落后于数字电路的发展，因此，在

一些包括数模接口的电子系统，如数字电视视频系统和数字通信系统中，接口电

路的性能（如速度、精度）成为了限制整个系统性能的瓶颈。 

为了消除数模接口电路对系统性能造成的限制，在国际上，各著名大学和实

验室里都有大量的研究人员从事于各种模数转换器的结构与基础研发工作，其研
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究目标主要集中在新型ADC系统结构、单元电路和具体的技术难点的突破;而公

司、生产厂家则主要对已经证实为准确、可靠的A/D转换技术，从设计、工艺、

生产成本等方面进行改进和完善，以期让这些技术和产品尽快应用于军民用领

域。国外MAXIM, ADI , TI和美国国家半导体(National Semiconductor)等主要

设计生产模拟IC的这些专业化大公司的产品代表了当今国际模数转换技术的领

先水平。除此以外，随着更先进的CMOS工艺不断应用于数字电路，近年来在高

性能ADC领域出现了一个明显的发展趋势，即用“极限”工艺实现“极限”指

标，其采用的工艺与主流数字工艺的距离比以往大大缩小。 

精度10比特及以上的高速模数转换器广泛应用于数字视频和通讯系统中，为

了能够内嵌于单片数字系统，并适合便携设备使用，除了需要满足精度和速度的

要求外，也希望A/D转换器消耗尽可能低的功耗和芯片面积。考虑到流水线结构

可以在速度、精度、功耗和芯片面积之间达到最好的折衷，目前大多数视频芯片

中的A/D转换器都采用这种结构。不过高速模数转换器通常需要消耗大量的芯片

面积、功耗和设计时间，因此如何优化设计低功耗、高速、高精度流水线模数转

换器也成为国际数模混合信号设计领域的研究热点。表1.1列出了代表目前国外

先进水平的两个高速、10位低功耗A/D转换器的主要性能指标。第一个A/D转换器

由美国Analog Device 公司设计的AD9215，第二个A/D转换器是Maxim公司生产的

MAX1180。 

表1.1 两个10位高速、低功耗模数转换器的主要性能指标 

 

 AD9215 MAX1180 

电源电压 3V 3.3 

分辨率 10 10 

INL <0.65LSB <0.75LSB 

DNL <0.25LSB <0.4LSB 

最大采样速率 105MS/s 105MS/s 

SINAD 

fs=105MS/s 

58dB @ 50Mhz 57.6dB@50Mhz 

最大功耗 120mW 125mW 

 

从上面的介绍可以看到，目前发达国家对高速数据转换电路的研究开发已经达到

了很高的水平，由于各种原因，国内模数转换器的发展起步较晚，研究水平较为

落后， 自主研发的产品进入市场的不多，而且主要集中在全并行、积分型、逐

次逼近型等低精度高速或低速高精度的结构上，高速、高精度的模数转换器研究
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尚不多见。这严重限制了我国在集成电路设计尤其是系统集成方面的发展。为了

缩短与国外先进水平之间的差距，我们急需加强在这个领域的研究。本论文针对

3.3V电压的低功耗要求，设计一个功耗150mW以下的10比特100MHz采样频率的

流水线结构模数转换器。从系统设计到最终芯片测试的全流程上探讨高速模数转

换器的设计理论和测试方法，并提出了一些创新思想，希望论文期间所做的研究

能给高速高精度模数转换器的设计研究起到一定的借鉴作用。 

1.4 主要工作及论文的组织结构 

在论文工作期间，作者查阅了大量有关数据转换方面的资料，较系统地研究

了各种数据转换器的结构和性能，设计完成了一个 3.3V 电源电压 10bit 100MS/s 

流水线 A/D 转换器。A/D 转换器已经完成电路版图设计并进行流片。 

基于速度、精度、功耗之间最好的优化和折中考虑，本模数转换器采用了1.5

位的9级流水线结构实现，并在低功耗、高速和高精度三个方面做了细致的研究

工作，主要有：（1）研究并比较了流水线模数转换器的多级算法，对1.5位/级

流水线模数的结构和校正算法进行分析；（2）建立流水线模数转换器的部分模

型，包括了运放的各种非理想因素和各级电容匹配等主要误差源，初步确定电路

各级的性能参数；（3）高速增益自举低功耗跨导运算放大器（OTA）设计；（4）

采用改进型栅压自举(Bootstrap)采样开关来提高采样保持电路的精度与线性；

（5）在运算放大器中采用新型结构的偏置电路，提高了运放的稳定性。 

 

论文的组织结构如下： 

第二章首先介绍了模数转换器结构的发展，接着介绍了普遍采用的1.5位/

级流水线模数转换器的结构和算法。最后一部分介绍了流水线模数转换器的电路

实现方法，并且提出了每级流水线精度要求。 

第三章中主要介绍了ADC各模块的技术背景和具体电路实现。 

第四章中讨论了芯片最终实现时的一些全局考虑因素和版图的设计。 

第五章研究了高速ADC的测试理论和方法，介绍了具体测试电路的设计。 

第六章是总结和未来工作的展望。 
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第二章 系统结构设计 

第二章 系统结构设计 

2.1 模数转换器的回顾 

 A/D 转换器的雏形最早是伴随着 PCM(pulse code modulation)技术在电话中

的使用出现在上个世纪 30 年代的。然而，直到上个世纪 50 年代，随着数字计算

机和各种航空器及导弹数据处理系统的出现， A/D 转换器才获得了进一步的发

展。近 20 年，由于深亚微米集成技术的日趋成熟，促使 A/D 转换器发生了从分

立实现到单片集成的革命。早期用分立元件实现的 A/D 转换器，不仅成本高、

而且体积和功耗也大的惊人。单片集成 A/D 转换器的各方面性能都远远超过了

它的前辈，随着数字技术的发展，模数转换器主要的应用领域不断拓宽，广泛应

用于多媒体、通讯、自动化、仪器仪表等领域，同时模数转换器也有了长足的进

步和发展。现在人们对转换器性能的要求越来越高,其技术难度越来越大，但是

对模数转换技术的研究开发更加活跃，不断将产品向更高性能推进。新型的模数

转换器正朝着结构不断简化、低功耗、高速、高分辨率的方向发展，同时还要考

虑体积、便捷、多功能、与计算机及通信网络的兼容性。 

2.2 高速模数转换器的的介绍 

在 A/D 转换器的发展过程中，出现了许多种体系结构。不同的结构侧重于

不同的需求，有的侧重于高精度，有的侧重于高速度，有的侧重于低功耗，有的

侧重于低硬件消耗。在当今各种 A/D 转换器中，按基本的转换原理划分，可分

为奈奎斯特(Nyquist) A/D 转换器和过采样(Oversampling)A/D 转换器。 

对于奈奎斯通 A/D 转换器，其主要特征是：每一个被采样的模拟信号都被

转换为唯一与之相对应的数字信号，即采样速率和转换速率相同。而过采样型是

一类通过提高过采样比（采样速率与转换速率的比值）来达到高动态范围的 A/D

转换器。在目前所有的 A/D 转换器中，过采样型是精度最高的，但由这类转换

器从本质上是通过牺牲速度来换取高动态范围的，所以它的转换速率较低（一般

小于 10MS/s），这种转换器广泛用于音频处理、图像处理等低速、高动态范围

领域。目前，大多数的高速 A/D 转换器都属于 Nyquist 型，其中包括快闪型、两

步快闪型、主从型、折叠插值型、积分型和流水线型等。 

表2. 1是简单概括和比较了上述各种模数转换器结构和性能特点，同时明显

的体现了模数转换器在速度、精度、功耗这三个方面是重要的约束条件,他们之

间并非相互独立,而是存在相互联系、相互制约的辩证关系。任何一个体系结构

的模数转换换器都无法使上述三个约束条件同时达到最优，而只能在它们之间折
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中。 

表2.1 各类模数转换器的结构特点 

结构 速度 精度 功耗 典型应用 

全并行 

内插式 

快 

快 

低 

低 

高 

较高 

通信、雷达、高速数据读

取 

两步式 

折叠式 

流水线 

 

较快 

 

中等 

 

 

中等 

 

数据通信、视频等 

逐次比较型 

算法型 

积分型 

 

中等 

 

较高 

 

较低 

 

音频、自动控制、仪表等

 

过采样型 较慢 高 中 音频、通信、精密测试等

 

可见，在数据转换速率较高的场合(几十MHz以上)可以采用全并行，内插型，

两步式，折叠式，流水线等模数转换器结构。结合高速高精度的设计要求，流水

线式模数转换器在几个约束条件之间折中，而且功耗相对较低, 因此也是本文要

关注的重点。 

2.2.1 全并行结构模数转换器 

全并行结构的模数转换器最早出现于 1959 年，这种转换器的特点是结构十

分简单，而且速度非常快，缺点是分辨率不高，一般在 10 比特以下。因此在目

前的情况下，这种结构主要应用在高速、中等分辨率领域。 

基本的全并行模数转换器通常是由 2n-1 个并行比较器、参考电压和二进制

译码电路组成的。基准间隔为VFS/2n（即LSB）。如图 2.1 所示。该电路采用并

行比较方式，模拟输入信号送入每个比较器，并于电阻分压网络提供的参考电压

分别进行比较，然后把比较结果输入优先编码的译码器进行编码，并最终输出N

位二进制代码。这种结构的模数转换器实现一次变化只需要比较一次，所以其变

换速度非常快，但是其缺点也是十分明显的，那就是需要的比较器的个数（2n-1）

将随着转换器的位数n的增加而指数增加。对于一个 10 比特全并行结构的模数转

换器，需要 1023 个比较器，这将消耗相当可观的功耗，占有的芯片面积和输入

电容也与分辨率成指数关系；其次，如此多的比较器都要靠一个采样/保持电路

驱动，相当于采样/保持电路带了一个非常大的电容，这将使其建立时间显著增

加，从而使A/D转换器的速度变慢；第三，每一个比较器的失调误差和电阻之间

的匹配误差都将在A/D转换器中引入非线性误差，因此必须控制在 1/2LSB 
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Binary
Encode

Comparator

S/H

B(0)

B(2)

B(2n-3)

B(2n-2)

B(2n-1)

B(1)

1

Digital 
output

Vin

Vref+ 

Vref- 

Analog 
Reference 
Voltage

0

1

图 2.1 全并行 A/D 转换器 

之内，对于一个 10 比特精度的 A/D 转换器来说，要将误差控制在范围内是相当

困难的，因此，比较器的输入失调限制了全并行模数转换器所能达到的分辨率。

为了提高它的分辨率，可以采取一些补偿措施，如采用自校零技术等。但是分辨

率的提高是以速度的降低为代价的。所以，在 CMOS 工艺中，这种结构主要用

来设计高速、中低分辨率的 ADC。 

2.2.2 两步式模数转换器 

为了提高分辨率，并能保持较高的转换速率，在全并行模数转换结构的基础

上，两步式结构模数转换器被提出，它的体系结构如图 2.2 所示。这种 A/D 转

换器由一个采样/保持放大器(SHA) 、两级位数相同的全并行模数转换器（分别

用于高位和低位量化）、一个 D/A 转换器和一个减法器构成。全并行结构只需一

步就得到完整的一组数据，而它一共需要两步才能产生一组数据。 

在第一步，采样/保持电路输入信号,在保持阶段,第一个模数转换器对信号

进行量化,产生高位的数据（MSB），然后一个 D/A 转换器把这个数据变回到模拟
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信号，并与输入的模拟信号相减。在第二步，减出的余量送入第二级模数转换器

图 2.2 两步式 A/D 转换器 

中量化，并产生低位的数据（LSB）。最终输出的数据由高位数据和低数据位组 

成。由于低位数据的产生要经 式结构的转换时间要比

占有

了改进两步式结构的不足，图 2.3 是一种改进的两步式结构，与图 2.2 的

结构

时，

输入

Flash
ADC 

Analog In +

-

MSB LSB

Digital Out

SHA

DAC

Flash
ADC 

过两次 A/D 变换，因此两步

全并行的结构长一些，但仍然是非常快的。然而，由于两步快闪需要的比较器远

远少于同样位数的全快闪结构，因此大大地节省了功耗和芯片面积（例如，同样

是 10 位分辨率，全快闪需要 1023 个比较器，而两步快闪由于每一个的比较位数

都是 5 位，所以仅需要 31+31=62 个）。 

两步式模数转换器的主要优点是减少了比较器的数目，因此它消耗的功耗、

的芯片面积和输入电容都比全并行的模数转换器小。不过，由于两次子模数

转换都需要在采样保持电路的保持周期进行，因此需要三个时钟周期完成一次转

换，整体转换周期长，转换速率不高；信号在通信中没有增益，第二级比较器精

度要求较高，不利于设计。两步快闪结构经常被用于 8 位以上分辨率的高速应用

中。 

为

相比，它在余量输出和低位子模数转换器之间增加了一个采样/保持电路，

并在高位的数据输出之后增加了一个延迟单元。两个采样/保持电路在同步时钟

控制下工作。在第一个周期，输入采样/保持电路（SH1）对模拟输入信号采样，

并把采样到的值保持到余量计算完成，完成高位数据的量化；在第二个周期，级

间保持电路（SH2）保持余量值，同时低位 A/D 转换器对余量进行变换。 

 显然，由于增加了级间采样/保持电路，在低位 A/D 转换器进行转换的同

采样电路可以进行下一次采样。这样，高位和低位快闪被级间采样/保持电

路分成了两级，分别独立地进行高位和低位转换，因此使速度比改进前提高了近
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一倍。由于对高位和低位的转换相差一个周期，为了保证数据同步，要在高位数

据后加一个移位寄存器对其延迟。这样，在模拟输入信号和数字输出信号之间会

图 2.3 改进型两步式 A/D 转换器 

个延迟被称为转换器的“latency”

Flash
ADC 

Delay Cell

Analog In +

-

n1

n2

MSB

SH1

DAC

Flash
ADC 

SH2

LSB

有 2 个周期的延迟，这 。 

两步式模数转换器

的结

1987 年，第一个单片集成的 CMOS 流水线 A/D 转换器被设计成功。此后的

十几

水线型 ADC 主要是针对全并行 ADC 的上述缺点,在改进两步式模数转换

器的

数转

以看作是串行的，但就每一步转换

来看

上面的这种操作方式就是所谓的流水线操作方式，改进的

构其实就是流水线模数转换器的雏形。它克服了两步快闪结构上的缺陷，充

分地利用了硬件资源，使速度和精度达到了几乎完美的优化。 

2.2.3 流水线模数转换器 

年，这种结构获得了不断的改进，成为高速、高精度 A/D 转换器的主流产

品。 

流

基础上面，把模数变换分成了几个子变换部分来实现。如图 2.4 所示，流水

线结构模式周期由 m级流水线来构成，每一级都包含采样保持电路、低分辨率的

子模数转换器、子数模转换器电路、余量和增益电路(最后一部分没有 DAC)。 

电路工作时,前一级采样保持电路采集的样本信号一路送入与其配套的子模

换器变为 k位二进制数字信号,另一路送入减法器与相应 k位的子数模转换

电路的输出信号相减,其结果经过放大后送入下一级采样保持电路,接着实现与

前一级相同的运算与变换过程。最后,由数字误差校正电路对每部分子模数转换

器输出的数字信号统一进行校正,并最终输出 n位二进制代码信号。由于每级都

有内部的采样保持电路，所以它们能同时进行数据的转换，这就保证了流水线模

数转换器每个时钟周期产生一次转换输出。 

从整个转换过程来看，流水线工作方式可

，是并行工作的。因而总的最大转换速率取决于单级电路的最大速度，而且，
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总的转换速率与流水线结构的级数没有关系。 

Pipeline 
Stage 1

Pipeline 
Stage 2

Pipeline 
Stage n-1

Pipeline 
Stage n

Analog 
Input

SUBADC DAC

+

-
k

2k

图 2.4 流水线结构模数转换器 

总之，流水线模数转换器所完成的功能就是一个不断地求商取余数，并把余

数放

且可

以工

转换速率的同时,其电

路规

流水线结构的基本思想就是把总体上要求的转换精度平均分配到每一级,每

一级

有不同的位数。最简单的是1位，每一级只要1个比较器，缺点是

没有

大相应的倍数，然后重复相同的操作，直到达到最终所需要的结果。 

流水线结构的最大优势在于速度、精度、功耗等方面的很好的平衡，而

作在更低的电压条件下。两步式转换器虽然达到了降低硬件消耗的目的,但

它所需要的比较器数目仍然和转换器的分辨率成指数关系，而且在第二个模数转

换器中需要高精度的比较器。与两步式主要的不同之处在于：（1）流水线结构

每一级均有采样保持电路，所以各级可以同步处理，提高数据输出的效率，这也

正是流水线的概念。（2）级间放大器的增益大于 1，后级的非线性效应会被前

级的增益所衰减,降低后极电路的要求以进一步优化功耗和面积。(3)数字校正算

法和冗余自校正的技术,可以把电路非理想因素队线性的影响减到最小,放宽对

比较器失调的要求，可以采用动态比较器减小功耗。 

基于以上的这些特点,流水线型模数转换在保持较高

模和功耗与分辨率接近线性关系而不是随分辨率提高大幅指数增加。 

2.3 流水线模数转换器的体系结构 

的转换结果合并在一起可以得到最终的转换结果。流水线结构的转换率几乎

与级数无关。 

每一级可以

校准位；对于7位以上精度的转换器，必须要有校准功能。每一级的冗余放

大器放大输入信号与D/A 转换器的输出信号的差值电压是整个电路的主要瓶颈；
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随着每一级位数的增加，放大器增益G要求增大，同时，带宽也将按同比例大幅

减小。因此，如何确定流水线的每级转换位数是一个重要的问题，流水线结构的

模数转换器每一级所完成的转换精度依赖于具体应用中所要求的转换速度和转

换精度。因为它决定了为达到所要求的精度系统所需要的级数和级间增益倍数。

这些又决定了系统如何在面积和转换速度间取舍。 

研究单级分辨率与线性度的关系，可以得出结论：从线性度的角度出发，希

望大

往往每级的转换精度较低，最低的就是2比特。对于N位的转换精度,流水线每一

度、功耗的关系看，低采样率下，采用大的单级分辨率功

的单级分辨率，但若A/D转换器采用了冗余位和数字校正，且级间增益至少

为2，则其对线性度的作用不大。一般来说，一些低速高精度的模数转换器往往

每级的转换精度较高，比如说每级4比特，而一些对速度要求较高的模数转换器 

Stage1

2bit 2bit2bit

Time Align & Digital Correction

10 bit digital output

SUBS/H
+

-

x2

2bit
ADC

2bit
DAC

2 bit

S/H
Vin

Sub-module

Stage2

2bit

Stage8 FADC

图2.5 每级1.5位的9级流水线结构模数转换器 

级内部都需要一个放大倍数2
k
 的放大器来放大余数。这一放大器的带宽决定了

整个模数转换器信号通道的带宽。由于运算放大器的增益带宽乘积在一定的功耗

和一定的工艺下是基本恒定的，所以放大器的闭环放大倍数越低，放大器的带宽

也就越大，整个模数转换器的能达到的速度也就越高。2比特/级的流水线结构非

常简单，通道带宽最大，而且在设计过程中可以共用或者节省很多部件，因此一

度获得广泛的应用。 

    从单级分辨率与速

耗较小，但存在与工艺相关的拐点频率，超过它之后，较小的单级分辨率功耗较

小。在高频A/D转换器设计中，采用最小的单级分辨率能获得最大的转换率及最

小的芯片功耗。 
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每级产生2位输出,其中1位作为冗余校正位,通常称之为每级1.5的流水线结

构,如

5比特/级的10位流水线结构模数转换器。模拟输入

在采

结构采用两相非

交叠

半个

图2.5所示。1.5比特/级的结构能够比较方便的校正电路中一些非理想因素

造成的误差，而且，由于它对比较器失调不敏感，使得电路可采用动态比较器来

减小静态功耗。每级的子模数转换器只需要两个比较器，每个比较器只需要两个

比较电平，并且在把数字电平转换成模拟量的过程中，只需要两个参考电平。它

极大的简化了MDAC电路的设计，同时级间增益为2也使得采样保持放大器在给定

功耗下可以获得最大的带宽。因此，在目前的高速流水线模数转换器设计中，每

级1.5比特是常见的结构。 

本篇论文中采用的9级1.

样保持电路后由第一级内部的子模数转换器产生两位数字输出，同时作为第

二级余量增益电路（MDAC）的输入，与保持的输入信号相减，余量放大2倍。这

之后每级均量化两位输出，9级共产生18位的数字输出，最后一级是标准的两位

全并行结构，无需校正。18位的数字输出经过延时对齐后由数字校正电路通过冗

余信息消除比较器失调误差，并产生最终的10位量化输出。 

图2.6是流水线模数转换器工作的时序分配示意图。流水线

时钟交替工作，相邻两级电路分别处于采样和保持两个不同的阶段，即奇数

级电路进行采样的时候，偶数级电路保持，偶数级电路进行采样的时候，奇数级

电路对数据进行保持。 

Hold for even
numbered stage

Hold for odd
numbered stage

Sample for even
numbered stage

Sample for odd
numbered stage

clk1

clk2

Stage 1 Stage 2 Stage n

Delay Delay

DelayDelay

Delay

Digital calibrition

2 bit 2 bit 2 bit

10 bit digital output

图2.6 流水线的时序分配图                图2.7 各级量化输出的同步 

图2.7是流水线模数转换器的同步方案，由于采用两相时钟，相邻两级相差

时钟周期的延时，所以相邻两级产生的数字信号需要用不同时钟沿进行锁存

和对齐 ，也就是说第一级的输出延时半个时钟周期以后与第二级输出对齐，再

将这对齐后的4位输出延时半个时钟周期与第三级的输出对齐，这样经过四个时

钟周期的延时后，所有的18位数字输出可以对齐以进行数字校正。 
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2.4 每级 1.5 比特的流水线模数转换器算法 

在流水线模数转换器的发展过程中，出现过许多的校正算法，其中最成功的

算法是1992年由Stephen H.Lewis提出的数字校正算法。这种算法的最大优点是

可以在很大程度上消除比较器的失调，而且很容易实现。因此，采用这种算法的

模数转换器具有达到更高分辨率的潜力。下面就以每级1.5位的流水线结构来介

绍这个算法。 

每级1.5位算法的模数转换器中有两个比较器和两个判决电平，比较器的输

出通过编码逻辑电路后，得到的模数转换器输出为00、01、10三个编码。流水线

中前8级的转换曲线如图2.8所示，传输函数的关系如下： 

 

 

 

 

 

 

  i ref ref in ref 1

o i ref in ref 1

i ref                ref in ref 1

12V +V          -V V < - V    d =01( 0
4

1 1V (n)= 2V                  - V V <+ V  d =01( 1
4 4
12V -V + V V <V       d =10( 2
4

⎧ ≤ ⇒ ⇔⎪
⎪
⎪ ≤ ⇒ ⇔⎨
⎪
⎪ ≤ ⇒ ⇔⎪⎩

二进制） （十进制）

二进制） （十进制）

二进制） （十进制）

从传输函数关系和转换曲线图可以看出，只需要两个判决电平-0.5LSB、

0.5LSB，每一级的子模数转换器的转换范围都是4LSB （-2LSB～2LSB）。只要任

何一个判决电平的偏移距离不超过1/2LSB，都能够保证最终得出的余量增益被限

制在－2LSB～2LSB的范围以内，也就是没有超出下一级的转换范围，不会因为下

一级过载而引入非线性误差。这就意味着，只要子模数转换器的非线性误差小于

1/2LSB,该非线性误差都可以被后续的数字校正电路修正。 

00 01 10

0

2LSB

1LSB

-1LSB

-2LSB

Residue

held 
input

conv.
range

-1/4Vref 1/4Vref

00 01 10

0

2LSB

1LSB

-1LSB

-2LSB

Residue

held 
input

conv.
range

11

图2.8 1.5位/级的流水线转换曲线         图2.9 2位/级的流水线转换曲线 
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最后一级不可以校正，所以需要有三个标准的转换电平，仅为一个电压比较

型的2位ADC，转换曲线如图2.9所示，其量化输出函数如下： 

 
2

2

2

    / 2                                  3(11)

    0 / 2                            2(10)

    - / 2 0                          1(01)

     / 2                      

i ref

i ref

ref i

i ref

if V V d

if V V d

if V V d

f V V

> =

< < =

< < =

< − 2        0(00)d =

 

 

 

 

所谓数字校正电路就是根据流水线直接输出的数据位，纠正其中的子模数

转换器引入的非线性误差，从而得到最终的无冗余的数据位。考察直接相联系的

两级，分别称为当前级和下一级，假设下一级的两位数字信号已经被校正，校正

后的数据位分别称为b0c和a0c，而当前级的未校正的两位数据位分别称为b1和

a1，那么可以根据简单的逻辑关系得出当前级校正后的数据位b1c和a1c。实际上

只要有b0c、b1、a1就可以决定出b1c和a1c。也就是说，知道当前级的输出数据

和当前级的余数是大于零还是小于零，就可以唯一的确定出校正后的数据。比如

说当前级输出00，余数小于零，则校正后的数据仍然为00，如果余数大于零，则

校正后的数据为01。依此类推，可以得到完整的逻辑关系。 

D H,1 D L,1
D H,2 D L,2

D H,8 D l,8
D H,9 D L,9+

d10 d9 d2 d1 d0…

图2.10 数字校正算法 

图2.10是数字误差校正算法的示意图，其中DH（n）、DL（n）分别表示第n

级数据输出的高位和低位。如果整个模数转换器的量程为[-Vref，Vref]，那么这

种结构的最大优点在于它可以完全消除SUB-ADC中，比较器不大于Vref/4的失调

误差。从图中可看出，这种算法的原理其实很简单，只需把每一级输出的量化值

错位相加即可得到最终的量化值。 
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2.5 1.5 级流水线结构的实现 

如图 2.5 所示的，采用 1.5 位/级结构的流水线模数转换器一共有 9级，每

一级由子模数转换器产生 2位的输出，并从输入信号中减去，将得到的余量进行

2倍放大。电路在每级之间都由开关电容采样电路作为级间缓冲，来保证流程的

一致性。产生的 18 位数字结果通过数字校正电路得到最终的 10 比特输出。 

每一级的结构框图如图 2.11 所示，由开关电容结构来实现流水线模数转换

器。为了简化说明，选择了单端的结构来解释电路原理，实际的电路都是采用全

差分的形式实现的。电路选择了开关电容的结构，整个模块在两相非交叠时钟的 

+Vr
  4

-Vr
  4

+Vr -Vr0

Mux

Vi

La
tc

h

Ck1

Ck1
C

k2 C
k1

Ck2Cf

Cs

Vo

SUB-ADC DAC 2x Gain

图 2.11 开关电容电路实现的每级流水线 

控制下工作。在第一个时钟周期，输入信号被送入 SUB-ADC 中，输入信号的幅度

从-Vref～Vref（差分输入）。与此同时，CK1 闭合，Cs 和 Cf 采样输入信号。在

第一个时钟周期结束的时候，输入信号通过 Cs 和 Cf 被采样并且保持。在第二个

时钟周期，CK1 断开，CK2 闭合，Cf 连接电路形成负反馈的模式，而此时 Cs 的

底极板连接到 DAC 的输出端。这一结构在 Vo 端得到一级的余量。SUB-ADC 的输

在 1.5 位/级的流水线结构中，两个电容的比值 Cs/Cf 决定了各级之间

出同时决定了 DAC 的输出电压 Vdac。因此，得到输出端的关系式如下： 

的增

益，

1(1 )             
4

1 1(1 )                  
4 4

1(1 )              
4

s
i ref in ref

f

s
o i ref in

f

s
i ref in ref

f

C V V V V
C

CV V V V
C

C V V V V
C

⎧
+ − > −⎪

⎪
⎪⎪= + − ≤ < +⎨
⎪
⎪
⎪ + + < −
⎪⎩

refV

为了实现传输函数中的 2倍增益，选择 Cs=Cf。 
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2.6 非理想因素及其影响 

 一般的，在开关电容流水线结构模数转换器中，误差主要来源于热噪声和

下述因为工艺而使电路实现时候的非理想因素：比较器失调、采样开关时钟馈通

和电荷注入效应、

并且不同的非理性因素对输入输出特性的影响也

各不相同。 

ref ref

2.12 种所示的输入输出转移特性与理想的有

所不同。 

等的斜率；开关时钟馈通和电荷注入、运放输入失调将导致输

入输出曲线在垂直方向上的整体移动；

放大器的非线性、与漏源掺杂有关的非线性结电容、 他们

会使图

运放的有限开环增益和电容失配等。其中热噪声是一种随机误

差，它构成模数转换器输出频谱中的噪声底部，其均方值与 KT/C 的平方根成正

比。 

流水线结构中，由于这些非理想因素的存在，使得每一级的输入输出特性

都与理想的转移特性有所不同，

以 2-bit的传输曲线为例，电路的正常输入范围为（-V ，V ），由于实际

电路中各种非理想因素的存在，图

具体的说，电容失配、运放有限开环增益等引起的级间增益的变化将改变

线段 La、Lb、Lc

比较器失调将使阶越点 A、B、C等在水平

方向上移动；最后，MDAC 的非线性使得各个阶越点处的阶越高度 Ta、Tb、Tc 等

各不相同。对应于不同的电路结构，会有不同的非线性分析，这些将在具体的电

路中进行分析。 

Residue

A
0

2LSB

1LSB

-1LSB

-2LSB

held 
input

conv.
rangeLa

B C

Lb Lc

Ta

Tb
Tc
Ld

图 2.12 非理想因素影响下的输入输出转换曲线 

除了上面提到的几种非理想因素外，电路中还存在一些非线性因素：级间

电容容值电压系数等，

2.12 中的直线段 La、Lb 和 Lc 成为曲线段，从而给模数转换器结果带来

积分非线性误差，一般情况下，这些非线性因素对模数转换器的线性影响较小，

可以不予考虑。 
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2.7 行为级系统仿真 

随着工艺的不断革新以及芯片规模不断的扩大，芯片的复杂度也随之不断的

证时间的成倍增加。目前，芯片从设计到投产的时

间越拉越短，时间即是市场（Time to Market）的概念不断的得到发展，如何尽

可能的避免设计的重复就显得十分的重要。

同时

也可以在系统级对误差的基本传递关系做一个大致的预测。 

字输出经延时对齐与校正电路后得到最终的10位量化输出。

增加，伴随而来的就是设计验

传统的模拟电路设计都是从电路级的

仿真开始，这样的设计方法只有在总体电路完成以后才能发现结构上的问题，此

时如果再重新设计电路，重复的工作量是十分大的，而且往往会延误整个项目的

进程。 

流水线模数转换器作为一个数模混合系统，其中涉及到的模块相当多，如采

样保持电路、MDAC电路，子模数转换电路、时钟对齐电路和数字校正电路等。行

为级的系统仿真可以保证芯片在系统一级上面设计方案的正确性和可靠性，

类似于数字电路的设计流程，模拟电路的设计也可以采用自上而下的验证方

式，在行为级系统、电路和版图这三个阶段分别验证，只有在每个节点满足设计

要求以后才能进行下一步的设计，避免设计的重复，提高效率。 

采用Matlab中的Simulink工具对于整个流水线模数转换器进行行为级的系

统仿真。图2.13是行为级系统仿真的框图。 

图2.13 转换器行为级结果框图 

对于10比特的流水线模数转换器，共有9级，每一级产生两位输出，除最后

一级外，前面8级的2位输出中均有1位的冗余信息用于数字校正，总共18位的数

在Matlab进行系统结 
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图2.14 输出信噪比与增益误差的关系 

图2.15 输出信噪失真比与失调的关系 

构验证的时候，省去了时序和偏置的信息，考虑到电路主要的非理想因素。

MDAC模块的传输特性使用Matlab脚本来描述，该脚本模拟MDAC的理想传输曲线，

其中

并加入一定的增益误差（gainerr）、失调误差（dacoff）以及子模数转换区的 

非线性误差（表现为判决电平的随机偏移）。 
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第二章 系统结构设计 

图2.14是随着增益误差由-40dB到-80dB范围内，输出信噪失真比的变化，当

增益误差小于-60dB（0.1%）时，SINAD大于61.5dB，仅比理想值小0.4dB。增益

误差包括源于比例电容的失配、运放有限增益和运放不完全建立的等效增益误

。这些都将在后面一章进行分析。 差

图2.15是输出信噪失真比与失调的关系，失调对SINAD的影响主要是因为失

调减少了信号的输入范围，失调本身比较容易通过数字电路消除。由图上显示可

得，当失调小于-50dB（0.3%）时，SINAD大于61.83dB，完全满足系统设计指标

的要求。 
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第三章 电路设计 

在前面两章中，简单介绍了流水线模数转换器的工作原理以及本文所设计的

模数转换器的实现方案，并在Matlab中仿真了热噪声、增益误差与失调对整体性

能的影响。整个流水线模数转换器的模块有采样保持电路、余量增益电路，时间

对齐电路、数字校正电路、时钟产生电路等。采样保持电路的精度是限制转换器

最关键的模块，在设计中采用栅压自举的采样开关提高线性度与输入带宽，精心

设计了增益自举的Telescopic 运算放大器，采用电容翻转的结构提高速度，通

过数字校正电路来消除比较器的失调等。本章将具体介绍各个模块的电路设计，

着重介绍高线性开关与高速运算放大器的低功耗设计。 

3.1 采样保持电路 

3.1.1 概述 

采样保持电路是模数转换器中采集模拟信号电压值的模块电路，因此它性能

的优劣对整个模数转换器的精度影响很大。采样保持电路的作用是对模拟信号准

确采样，并将采样的结果保持一定的时间以供后继电路进行量化处理以提高模数

转换器对较高频率输入信号的能力。模数转换器的整体误差也主要由输入端的采

样保持电路决定，所以它的精度和速度决定了整个模数转换器的最高精度和速

度，是整个模数转换器设计的关键所在。 

在MOS电路中，最简单的采样/保持电路只需要一个MOS开关和保持电容就可

以实现，如图3.1所示。在时钟的采样周期，MOS开关处于导通状态，Cs上的电压

跟踪输入信号的电压值，而在下一个时钟相位，采样时钟电平变低使开关截止，

此刻输入信号的电压值被采样并保持在电容Cs上，这就实现了基本的采样保持功

能。 

 

 

 

 

图3.1 简单的采样保持电路 

但是由于MOS开关管固有的电荷注入效应和时钟馈通效应，使得这一简单的

采样/保持电路很难满足实际应用的要求。 

电荷注入效应机理如图3.2(a)所示。根据MOS器件的原理，当一个MOS管处于

导通的时候，SiO2-Si界面必然存在反型层，反型层中存在的总电荷为： 

Vin

Ck

Vout

Cs

Ck Track

Hold

Sampling
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( )ox ck in thQ WLC V V V= − −  

其中，W和L分别表示MOS晶体管的宽和长，Cox为单位栅电容，Vth是器件的

阈值电压，Vck为采样时钟的高电平。当开关断开后，Q会通过源端和漏端流出，

这种

压值带来误差。设注入

Cs的电荷占沟道总电荷百分比为k，由于沟道电荷的注入而产生电压变化△V，其

) /s kWLC V V V Cs= − −  

系数k取决于源漏电压及其间的等效阻抗；参数k，Vth，Vck，Vin都依赖于输入

电压

= − − +  

式中，Cpara表示寄生电容，Vdd、Vss表示时钟的高低电平。误差△V与输入

电压无关，在输入/输出特性中表现为固定的失调。同电荷注入一样，时钟馈通

效应也产生速度和精度之间的折中问题。

由于这两个主要误差源的存在，这个简单结构的采样保持电路是不适合高

精度要求的应用的。 

3.1.2 底极板采样技术 

现象称为沟道电荷注入。 

 

 

 

 

图3.2(a) 电荷注入效应 

在图中，注入到左边的电荷被输入信号源吸收，不会产生误差。但是注入到

右边的电荷会沉积在Cs上，这就给存储在采样电容上的电

Vin

Ck

Vout

Cs

V

变化值为： 

/V kQ C∆ = (ox ck in th

，因此电荷注入而引起的误差将会随着信号输入幅度的变化而变化，这样就

会造成采样保持电路的非线性误差。 

 

 

 

 

 

图3.2(b) 时钟馈通效应 

除了沟道电荷注入，MOS开关还会通过栅源或栅漏交叠电容将时钟信号跳变

耦合到采样电容上。这种效应给采样输出电压引入误差，其大小为： 

∆

Vck

Cs
Vin Vo

0

( ) /( )dd ss para para sV V V C C C

 

现在通常是以底极板采样技术来克服与输入信号相关的电荷注入。为了有效
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的消除采样开关的电荷注入，利用电容的底极板采样，上极板保持电荷，并且在

采样

ck’有一定的延时。 信号电压通过开关

管M1传到采样电容Cs上，此时M2的控制时钟ck’为高，电容的上极板接地电位。

因此，电容Cs的底极板电压随着信号电压作相应的变化，接着时钟ck’跳变为低

电平，此时开关管M2截止，因此电容上极板和地之间的通路被截断，极板上的电

荷也因此失去泄放回路，此时极板上保存的电荷量为Q=C·Vi。此后，不管电容

的左

信号的电压值。可以发现，在这个采样保持电路中，当M1关断后，

不管其沟道内有多少电荷注入到电容上，在输出X 端的电压Vo=Vi’+ΔV始终保

持不

 

 

 

 

 

 

响采样

保持的精度和速度，所以希望X点寄生电容尽可能减小。而在MOS工艺中，MOS管

的上极板的寄生电容比底极板要小得多，因此选用电容的底极板作为采样极板，

技术，基本的电路结构可以分成两类:电容翻转结构和电

荷再分布结构。 

图3.4 就是电容翻转结构的单位增益采样器。采样阶段的电容在保持阶段翻

转，

的失调电压。在采样周期，运放接成跟随器的形式，电容Cs连接输入信号和运放

开关断开前，先隔断保持电荷与上极板的电荷通路，这种消除电荷注入与时

钟馈通的方法称为底极板采样。 

图3.3表示的是电容底极板采样的原理图，控制采样开关M1的时钟ck相对于

Vi是输入的采样信号，当时钟ck为高时，

极板加多大的电压，电容两端的电压差值△V=Q/C=-Vi始终保持不变，实质

上已经完成了电压保持的功能。随着ck变为低电平，开关管M1关断，信号此时的

输入电压值Vi’会在电容的右极板上以Vo=Vi’+△V的形式体现，其中Vi’为M1

关断瞬间输入

变。要说明的是，M2的断开会对Cs产生电荷注入和时钟馈通的影响，但M2

的源漏接的是固定电压，关断所造成的误差都和信号无关，仅仅会造成一个直流

偏移，可以通过全差分的结构加以消除。 

Vi

ck

ck’

M1

M2

Cs

X
V

ck’
ck

t

Track

Hold

图3.3 底极板采样 

在实际电路中X 点通常会连接运放的输入端，X点的寄生电容就会影

上极板作为电荷储存极板。另外底极板采样还可以减小衬底噪声对X点的影响。 

3.1.3 采样保持电路结构 

对于底极板采样的

连接到输出端从而实现保持的功能。翻转式采样保持电路可以消除运放输入

 22
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输入负端X点。这样Cs极板上的电压差为Vin-Vos，其中Vos是运放输入端的失调

电压。在随后的保持周期中，Cs接成运放负反馈的形式，X点是虚地，所以输出

电压等于Vin，消除了运放失调电压。这种结构反馈因子大，可以获得更快的建

立速

 

荷再分布的结构是基于电荷转移的双电容结构，如图3.5所示。该结构可

以很好的抑制信号共模漂移，输入信号的共模电压的变化几乎对电路的性能不产

生影响。这是因为电路中的电容Cf 隔离了输入输出的共模电压，其输出端的共

模电压值就可以通过设置电压来调节。不过由于输出端电压和两个电容比值相

关，

 

(a)采样保持电路 

度，而且没有电容匹配的问题，但是这种结构需要运放输入共模电压和输出

共模电压相等，不能很好的抑制信号共模电压的漂移。 

采用适当的时序，图3.4(a)的电路可以极大的减轻沟道电荷注入的问题。从

采样模式转换到放大模式，开关S2比S1稍微早断开一会，这样S2的沟道电荷仅仅

在输入/输出特性中引入了失调，并可以通过差动工作很容易的消除。 

(a)采样保持电路 

 

 

 

Cs

S2

S3

S1

VoutVin X

Cs
Vin X Vout

Vo Cs
X Vout

Vo

(b)采样模式           (c)保持模式 

图3.4 电容翻转式采样保持电路 

电

所以电容的匹配也会影响采样保持的精度。 

 

 

 

Cs

S1

Vout
Vin X

Cf

S3

S2

 

 

电路所有的开关顺序和电容翻转结构相同，采样时候，开关S1和S2闭合，电

路先将电荷保持在采样电容Cs上面，然后在保持阶段开关S3闭合，Cs的底极板接 
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Vcmi

ck1'

ck1

ck1

ck2Cs Cl

ck2Cs

ck1'

Cl

VoutVin

Vcmo

ck1

ck1

VcmoVcmi

Cf

Cf

sw1

地,其上的电荷转移到运放的反馈电容Cf上面。输出结果Vout=VinCs/Cf。如果

开关S2比S1稍微早

断开一会。 可以采用差分的结构来给予

消除。 

3.1.4 实际电路结构 

全差分的结构可以很好的消除直流偏移和偶次谐波失真，抑制衬底噪声等优

点，所以高精度的模拟电路设计通常以全差分的结构实现。图3.6就是设计中采

用的全差分电荷再分布结构的采样保持电路。 

 

 

 

 

图3.6 全差分电荷再分布结构的采样保持电路 

使用了两相非交叠及

其延时时钟，分别实现采样和保持的功能。 

还设有时钟Ck1’和Ck01。按照顺序Ck1’、Ck01和Ck1依次闭

合然后再相继断开。图3.7是双相不交叠时钟的工作时序图。 

采样阶段，时钟Ck1有效，运放的两个输入端被短路，采样得到的电压以电

荷的形式存储在采样电容C

的非线性误差、相移误差制约着采样保持电路的带宽与性噪比的提高，也限制了 

sw2

ck2 ck01 ck01
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Cs

Vin X
Vout Cs

X
Vout

CfVo

Vo

(b)采样模式        (c)电路跳边到放大的模式 

图3.5 电荷再分布结构的采样保持电路 

Cs=Cf，那么Vout就等于Vin，电路即为单位增益的采样保持电路。同样,为了减

小电荷注入效应的影响, 从采样模式转换到放大模式的时候，

这样注入到开关的电荷和输入没有关系，

 

根据时钟可以将该电路工作分为采样和保持两个阶段。

除了时钟Ck1，

s上面。输入采样开关SW1、SW2的非线性导通电阻引入
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信号的输入范围，所以采样栅压自举电压控制的NMOS采样开关用以减小非线性误

CK1'

CK01

CK1  

CK2'

差，提高信号的输入范围。同时开关SW1、SW2在采样时钟Clk1’、Clk01和Clk1

控制的开关中，是最后闭合的一组，对采样得到的电压不会造成电荷注入的误差。 

 

 

 

运放在采样的时候处于开环状态，所以运放的两个输出端也被直接短

模输出电压。否则的话，在采样过程中，运放的两个

输入端虽然被短路到共模输入电平，但是由于开关具有一定的电阻，所以正负输

入端

长。

采样阶段即将结束的时候，时钟Clk1’，Clk01 和Clk1 控制的开关依次断

开， Clk01 控制的开关断开以后，运放的正负两个输入端的结点完全处于开路

的状态，所以这两个结点上存储的电荷差值就不会再改变了。但是开关断开时仍

会对正负端同时造成电荷注入的误差。从理论上讲，只要运放的正负两端完全对

称，对两端的电荷注入误差也会相等。但在实际上由于运放输入端Vin+和Vin- 

的并不完全相等，在瞬态过程中运放的正负端仍然会存在着电压差，但是随着保

持过程的来到，电压差就从采样电容Cs上转移到保持电容Cf上，也即转移到Vout的

差值上。时钟Clk01 控制的NMOS管是造成电荷注入误差的主要元件，所以宽长比

取得比较小。 

保持阶段，ck1 荷的重新分

配，

路的增益为 1。 

 

CK02

CK2

 

 

 

图 3.7 双相不交叠时钟及其延时时钟 

由于

路，并且被同时接到Vcmo共

会具有一定的电压差，在运放开环的情况下，该电压差被放大，会使得运放

的差分输出电压很大，以至于运放进入线性区（Triode Region）。在运放开始

保持阶段的时候，如果必须先从线性区出来的话，就会使得总的收敛时间大大加

 

在

在

、ck1’和ck01 为低电平，ck2 为高电平，通过电

将输入的信号通过保持电容Cf转移到输出端，在差分电压输出达到稳定值以

后，保持过程结束。选择Cs=Cf，采样保持电

在 3.1.3 节中,曾经介绍过单端电荷再分布采样保持电路,这里具体实现的时

全差分结构，所以对功能的正确性进行以下论证。 

图 3.8 是全差分采样保持电路的等效电路，分别对应采样和保持的阶段。在 
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Vcmi
Cs

Vin+

Cs

Vcmo

Vcmo

Cf

Cf

Vcmi
Vin-

Cs

Cs

Vout+

Cf

Cf

Vin
Vout-

Vb

Vb
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采样阶段， 运放不工作，由采

假设运放为理想运放， 的状态。设定运放稳定以后

的输入端电压为Vb，由于进入保持状态以后，Cs的上极板和底极板都没有直流通

路，所以根据电荷守恒

共模电压为Vcm，即

(a)采样阶段                        (b)保持阶段 

图 3.8 采样保持电路电荷传递关系图 

运放的输入端和共模输入电压（Vcmi）直接连接，

样电容Cs上面的电压差跟踪输入Vin。在保持阶段，运放处于负反馈的工作状态，

那么其输入端分别为“虚短”

的原理可以得到下面的等式关系： 

( - ) ( ) ( ) ( )
( - ) ( ) ( ) ( )
2( - ) ( - ) ( - )

in cmi cmo cmi in b out b

in cmi cmo cmi in b out b

in b in cmi in cmi

V V V V V V V V
V V V V V V V V

V V V V V V

+ +

− −

+ −

+ − = − + −⎧
⎪ + − = − + −⎨
⎪ = +⎩

式中Vin是保持阶段Cs底极板的电压。 

而且，由于全差分运放的输出共模反馈的存在，可以保证电路保持时的输出

2out out cmV V V+ −+ = ，假设Vcmo=Vcm，那么可以得到如下的结论： 

工业产品中得到广泛的应用。 

的高频特性，在

输出

( ) / 2in in in

cmi b

out out in in

V V V
V V
V V V V

+ −

− + + −

= +⎧
⎪ =⎨

− = =⎩
⎪

根据以上等式，可以得到两个重要的结论：（1）通过设置Vcmo和Vcmi的值，

可以调整运放输入端的稳定工作电压。（2）信号的输入共模电压不影响运放的

工作状态。 

其实，第2点也说明了这种采样保持电路的最大优点——可以抑制输入信号

的共模漂移。这样，输入信号的共模电压的变化就对电路基本不产生影响，所以

可靠性较强，在

电路在运放的输入端使用了补偿开关，因为在运放输入两端的开关不可避免

的存在电阻差值，注入的电荷也有不同，补偿管的作用是尽可能的减少因为不匹

配而造成的两端的电荷注入误差。同样，为了改善采样保持电路

端也加上了短路开关，每次采样周期时这个开关将输出复位至共模输出电

压，可以缩短高频信号下的运放建立时间。 
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3.1.5 噪声和误差分析 

在流水线模数转换器中，几乎所有的误差都来自于采样保持和余量增益电

路。因此在设计具体的电路之前，有必要对他们可能产生的一些误差进行分析。

采样保持电路的误差主要来自两类非理想因素：确定性因素和随机因素。

定性因素主要指那些可以预见的误差来源，如开关的导通电阻、运放的有限增益

和有限建立时间等。不确定因素主要指在每个采样周期不可预见的误差来源，

 

确

主

要是

为了方便说

3.1.5.1 采样电容的分

失配电容反应在Cs

从而得到电容不匹配造成的余量

 

 

 

 

在1.5位/级的流水线模数转换器机构中，由于级间2倍增益的存在，各级的

误差对整个ADC的影响也逐级下降1/2。对于一个N位的1.5位/级ADC，如果其满量

程为[-Vr，+Vr]，要保证其最差情况下的差分非线性（DNL）不大于0.5LSB，那

么它的每级的误差V必须满足如下条件： 

开关的热噪声和运放MOS管的热噪声。 

明，这里按照误差源进行分类。 

析和优化 

根据前面的说明，对于电荷再分布的采样保持电路，两个电容的比值Cs/Cf

决定了流水线各级的级间增益，为了实现1.5位/级的流水线传输函数中的2倍增

益，取Cs=Cf。 

不过在实际中，电容Cs和Cf不可能完全相等，工艺造成的电容不匹配将会影

响整个流水线的传输曲线，最终影响整个ADC的线性度。假设

上，容量为Cs的电容的匹配精度为△C，那么采样电容和保持电容的比值为： 

整个流水线的传输函数就会有相应的改变，

误差为； 

 

 

sC 1
f

C
C

≈ + ∆

1( ) ( )                         
4

C V C V V V⎧ ∆ + ∆ < −
⎪

可见，当            或           时，最大的余量误差为 

1 1( )                            -
4 4
1( ) ( )             
4

i r i r

i r i r

i r r i

V C V V V V

C V C V V V

ε

⎪

⎪= ∆ ≤ ≤ +⎨
⎪
⎪ ∆ − ∆ + ≤⎪⎩

e

其中，i表示第i级流水线模块，当i=0时是指采样保持电路。 

仅考虑电容匹配带来的误差时，各级流水线精度必须满足如下关系： 

4iV rV −
⎛ ⎞→ −⎜ ⎟
⎝ ⎠ 4iV rV +

⎛ ⎞ 3
± ∆

4 rC Vi→ ⎜ ⎟
⎝ ⎠

   ( 0,1, , 2)
2

r
N ii

V i Nε −< = −"V
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在 A/D 转换器中，信噪比是衡量动态特性

3 3 1V   ( 0,1, , 2)
4 2 4 2

r
r N i N ii i

C V C i N− −∆ < ⇒ ∆ < = −i "

的一个重要指标，它由最大输入

信号的均方值除以等效输入噪声的均方值得到，它的对数表示式为： 

其中分母中的第一项代表量化噪声，第二项代表热噪声，V 表示最大正弦

输入信号的振幅，∆表示 1LSB的幅度。而热噪声主要包括采样/保持的热噪声和

运算放大器的热噪声（即余量增益电路的开关导通电阻产生），其方差是开关电

容值的函数（σ  ∝ KT/C）。显然，开关电容的取值对信噪比有直接的影

响。对于较小的采样电容，热噪声限制了SNR，而对较大的采样电容，SNR主要

受量化噪声限制并且区域平坦。开关电容越大，热噪声越小，SNR越大。但当开

关电容大到一定程度，对信噪比的改善将十分有限，另一方面却会使功耗增大，

设计要求，当热噪声为量化噪声的 1/3 时，即： 

 

这将使信噪比恶化1.25dB。对于本文设计的10位模数转换器，量程是2V，那么

1LSB=2mV，当等效的输入噪声为0.33mV时，信噪比最大值为60.74dB，而理想的

10位模数转换器的信噪比为61.96dB。 

热噪声

FS

2
thermal

速度变慢。因此，对电容值的选取应该在速度、SNR和功耗三方面折衷考虑。为

了权衡信噪比和电容大小的关系，

 

Tσ 包括开关和运放的热噪声之和，可以采用参数λ来等效，即 

参数λ的值根据所选择的电路进行噪声分析得到。对于SNR的值，当

参数λ＝10，量化范围VFS = 2V 时，对于 10 比特的模数转换器可得到的最大性

噪比SNR，使用Matlab程序进行分析，当电容大于 0.5pF时，SNR超过 61.95dB，

所以在选择电容取值时，最主要关心的

无论是什么结构的采 性，所

有的MOS开关都会存在着导通电阻Ron，开关电容中MOS

但会

且工作在线性区时，可以将MOS管视

比理想的值小 0.1dB，满足设计的需要。

不是热噪声的限制而是电容匹配性的要求。 

3.1.5.2 采样开关 

在实际的 样开关，因为MOS管电路中， 的工作特

开关的非线性导通电阻不

产生热噪声,而且引入的非线性误差、相移误差制约着采样保持电路的带宽

和性噪比的提高，也限制了信号的输入范围，尤其是采样开关，对整体电路的性

能有着重要的影响。 

一个简单的NMOS开关，当开关导通，

( )
2 2

2
2

/ 2 / 210 log 10 log
2 / 2

12

FS FS

N
FST

V VSNR
Vσ

⎛ ⎞⎛ ⎞ ⎜ ⎟⎜ ⎟
2 2

T

⎜ ⎟

σ

= =⎜ ⎟ ⎜ ⎟∆

12
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作一个阻值为Ron的电阻，其大小为 

 1

[ ( 2 2
onR Wu C V V V r V

=
− − − Φ + − Φ 

若忽略体衬偏效应的影响，则有 
n ox g in th n f in fL

1

( )V V V
 

 

on

n ox g in th

R Wu C
L

=
− −

MOS开关的导通电阻对采样保持电路会引入三个方面的误差源。第一个误差

源是由于输入开关的导通电阻和采样电容组成的RC网络的有限带宽引入的。当

MOS开关导通的时候，导通电阻和开关的尺寸以及栅源电压有关，在采样时，开

关的导通电阻和采样电容就构成了一个RC网络，限制了带宽。一般情况下，MOS

开关

定

ox

阻的非线性会导致采样保持电路的非线性失真，这个在前面已经简单介绍过了。

入随信号不断变化，因此它的导通电阻是一个与

于

s

管的Vda很小，所以采样RC网络的-3dB频率是： 

由此可见，对于固 尺寸的采样电容，输入带宽的增大可以用三种途径：1，

使用先进的工艺，提高C 的参数值；2，随着工艺的进步，使得最小沟道长度L

减小,虽然提高W的值也可以减小开关导通电阻，但是随着W增加而产生的寄生电

容会影响最终的结果；3，设法增大控制开关的脉冲电压值，这可以通过栅电压

自举或是电荷泵的方法来实现。 

第二个误差源是由于采样开关的非线性导通电阻所引入的。采样开关导通电

3

( )1 1 1
2 2

n ox gs th

dB
on

WC V V
f

R C C

µ

π π−

−
= = ×

s s

L

在图3.6中，开关SW1和SW2的输

信号相关的量，根据电压分配关系，Cs上保持的电压也会有非线性的失真。通常

可以采用栅压自举的方法，将MOS开关SW1和SW2的栅源电压基本保持恒定，从而

使导通电阻近似恒定。 

第三个是开关导通电阻产生的热噪声。热噪声从频谱上来说，基本上类似

理想的白噪声。载流子的无规则运动叠加在有规则运动上，就产生了偏离宏观平

均值的无规则变化的电流，这个就是热噪声。MOS开关的导通电阻产生的热噪声

通过电容耦合到电路的输入端成为等效噪声的主要部分。对于处于线性区的MOS

管而言，其热噪声主要来源于沟道电阻。热噪声功率谱密度为： 2 ( ) 4R df KTRσ =

其中R 是沟道的线性电阻，其噪声电压可以等ds 效为和电阻串联的一个电压源。 

声的方差与采样电容Cs成反比，即 是Blotzman

常数

/B sK T C ( BK采样开关引入噪

，T是热力学温度，Cs是采样电容)成正比，所以通常把这个噪声叫做KT/C

噪声。在全差分结构中，热噪声的功率为2KT/Cs，它的等效噪声电压误差为

/ 2 /KT C sKT Cσ =  从而可以看出，所累积的热噪声的功率只与电容大小有关，
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而与电阻的大小无关，因此要减小开关的KT/C噪声，就必须增加采样电容的大小。 

3.1.5.3 运算放大器 

运算放大器的确定性噪声主要就是运算放大器中MOS管导通时的沟道热噪

声。确定性非理性特性主要包括有限的增益、带宽、压摆率以及输出摆幅，这些

不完全建立误差，谐波失

等。对于1.5位/级的流水线模数转换器，误差主要由第一级采样保持电路决定，

电路中的运放特性。 

热噪声一样，也与某个电容成反比，对于单级运

放，与负载电容成反比，对于密勒补偿的两极运放则与补偿电容成反比。 

 

的匹配程度。采样保持电路的增益误差不影响流水线模

数转

限制因素会影响采样保持和余量增益电路的增益误差，

真

所以下面主要分析第一级采样保持

运放的热噪声和MOS开关的

增益误差是由电容的匹配误差和放大器的有限增益造成的。图3.9 是采样保

持电路在保持阶段的等效电路，设运算放大器的开环增益是A，Cin是保持阶段运

放输入端的等效电容值，单电容采样结构中，Cin是X点的寄生电容，采样电容是

Cs。 

Cs

X

Vout

Cf

图3.9 采样保持电路的等效电路 

在保持周期，运放处于负反馈状态，理想情况下的X点应为“虚地点”。但

是，如果运放的有限增益为A，那么X点的最终电压为-Vout/A，根据电荷守恒原理

可以推导出输入和输出的关系： 

 

Cin

1s f inC C CC + + 1s sC

其中                   为电路的反馈系数。 

 

可见，对于采样电路来说，运放的有限增益给电路带来了一个增益误差，增

益越大，误差越小。对于设计的运放，直流增益足够大，则可以忽略增益的影响，

增益误差就主要来自电容

(1 ) (1 )out in in
f f f

V V V
C C A C Af

≈ − = −

( )
f

s f in

C
f

C C C
=

+ +

换器的线性度，只改变输入信号的大小。 

除了增益误差，运放的另外一个误差来源是运放的有限建立时间。 

在保持期间，采样保持电路如同一个对阶越信号响应的闭环放大器。运放的

建立时间就是指这种情况下输出幅度要达到确定的精度范围所需要的时间。 
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实际运算放大器的带宽不可能是无限大，输入信号需要经过一段时间才能在

输出端建立。图3.10时采样保持电路中运放建立的示意图。 
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2k x

u ( 1) ln 2
2 setTπ

−

图3.10 运放的建立时间 

通常运放的转换速率S和建立时间T 是在运放的闭环增益为1并且接成跟随

器形式的条件下面测得的。对于全差分的采样保持电路，最简单的测试方法就是

以保持状态的电路结构，在输入端加入阶跃的输入。对于大信号阶跃输入，运放

的建立主要包括两个部分。一部分是运放在非线性区的转换时间T，另一个部分

是运放进入线性区后的线性建立时间T 。通常根据经验，在一个好的设计中，转

换时间占总建立时间的1/4，线性建立时间为3/4。 

对于采样保持电路， （小于采样周期的一半）内

建立到被给定的精度， 如果位数为N，

则要求不完全建立的误差ξ小于1/2 （1-1/2
N
）%）。在单极点

是最终的输出结果 已经提到，运放的

有限

f n> + 

R set

S

SL

它的输出要求在有限的时间

这个精度由流水线模数转换器的位数决定，
N
（即建立精度大于

近似的情况下，假设运放的时间常数为τ，那么阶跃响应为： 

V∞ ，由运放的有限增益决定。在前文中

增益并不会引起采样保持电路的非线性，但是运放的建立时间相对比较重

要。不考虑压摆率的情况下，采样保持电路的建立时间可以用下面的式子表示： 

所以运放的单位增益带宽要求如下面的式子表示： 

 

在上面的式子中，n表示模数转换器的采样精度位数，对于第一级的采样保

持电路，n＝10。假设每一级的k位输出中有x位是用于数字校正的，则每级量化

的有效分辨率是k－x位。9级流水线结构的ADC，每级输出2位，其中1位用于校正，

即k＝2，x＝1。 

( ) (1 )
t

t V eV τ
−

∞= −

2( 1) ln 2
k x

T n
−

> +set
uω

Cs Cl

Cs Cl
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3.1

计中，对应图3.6的电路结构，整个模数转换器共使用了三种开关：（1）NMOS

，

Vin （Vdd－Vth），

在接近这一限制电压时，

的余量； in的幅度受限

对于CMOS开关，P管和N管的比例影响着导通电阻的线性度，因此要求对PMOS

和NM ）

（a）测试电路                （b）输入电压和优化结果的关系 

图3.11 对CMOS开关宽度匹配的优化 

从图中可见，

所以仍然会有着信号的损失，因此输入采样

开关 采用栅压自举电压控制的电路。 

提高 MOS 开关一个恒定的栅源电压（Vgs），

其大小为电源电压或更高，且不受输入信号变化的影响。 

图3.11是一种改进的栅压自举的开关结构。采样开关M11在单个时钟ck的控

制下实现开关的功能。 

1/( ( ) / )on n ox g in th

.6 采样保持电路中开关的设计和优化 

在上一节中分析了MOS开关导通电阻对电路的非线性影响，在实际的电路设

开关，简单，对称性好，用于设置输入共模电压；（2）栅压自举的采样开关，

结构复杂，但线性度好，输入范围大，仅用作第一级采样保持电路的采样开关；

（3）CMOS开关，简单，导通电阻小，电路中其它所有的开关，包括保持的导通

开关、输出共模电压的设置开关和后级采样开关等。 

NMOS开关的导通电阻                            ，是一个与输入信号

相关的非线性电阻。要保证MOS管导通，输入信号Vin必须满足小于

导通电阻非常大，实际电路必须根据带宽要求留有一定

此外Vin变大时，受衬偏效应的影响，Vth变大，输入信号V

很大，所以只用作共模电压输入的开关。 

OS的宽度匹配进行优化。图3.11（a 是对CMOS开关导通电阻的测试电路，

其中V1是共模电压，V2是输入电压，通过对V2进行扫描，可以得到不同输入电压

对应的导通电阻。图3.11（b）是在不同宽度比时，导通电阻和输入电压之间的

关系曲线。 

R u C V V V W L= − −

Vss

当宽度比是2.65/1时，CMOS开关的导通电阻呈现对称的马鞍型，

这时输入电压在0V到3V之间变化时，导通电阻的变化最小，故其线性度最好。 

对于图 3.6 中的采样开关 SW1、SW2，CMOS 开关在传输信号的同时，由于栅

源电压会受输入信号的变化而变化，

SW1、SW2

自举电路是在开关导通的时候，

Vdd
DC

DC /sweep
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图3.11 栅压自举采样开关 

C 和  

对于M11管来说Vgs＝Vdd，不受输入

信号

M7 和 沟

道长度可以适当的取较大  由于漏源电压过

大而

压变

k 为低电平时，M10 导通 M10 放电到地，M11

断开，M3、M6导通，C3 两端电压充至Vdd；C3 起着电荷存贮的功能，M8和M9在

C3充电的时候，对开关M11进行隔离。Ck 为高电平时，M5将M8的栅压拉低，使得

M10、M3、M6断开，M8、M9 导通，这样C3 保持的电压加到M11 的栅源两端，使

得S（Vin）点和G点之间保持Vdd的压差，即

，M11 的栅极通过串接的M7 

的影响。由于M8管的衬底接在源端，可以有效的减小栓锁效应。S（Vin）点

为了克服寄生电容的影响，应该减小M11管的电阻。 

图3.12   自举电路中采样开关的栅源电压的仿真波形 

M13 是基于器件可靠性的考虑而加入的，不影响电路的功能。M7 的

的值，增大放电通路的电阻，减小M10

击穿的可能性。M13 是在M11 导通的时候起作用的，目的是为了避免M8 的

栅源电压超过Vdd，提高器件的可靠性。图3.12是输入信号变化时，采样开关栅

化的仿真波形，从仿真结果可以看出，采样开关栅压随输入信号变化而等量

改变，所以采样开关导通时，栅源电压基本保持不变，不受输入信号幅度的影响，

线性度很高。 

C1 C2 C3 Ck

Vdd

Ck Ckn

Ckn

S(Vout)

S(Vin)

Sample
Switch

M1 M2 M3 M8

M4

M5

M7 M10

M12
G

M6
M9 M11



第三章 电路设计 

对于电容的选取，考虑到面积的因素，希望选择的电容可以尽可能的小，

但是要保证电容的大小足够将负载充电到需要的值。为了克服寄生电容及M11的

栅电容的影响，C3 要取足够大的电容值，此外，由于电荷共享的关系，会减小

大动态范围的要求，电路实现简单，而且避免了自

举电容的使用，节省了芯片的面积。 

3.1

矛盾的。 

单位增益频率高， 高

而高单位增益频率

电路的核心部件， 高精

在较大的容

还

要考虑高的共模抑制比〔CMRR)和电源抑制比(PSRR)和输入输出摆幅等方面性能

的限

最后的输出电压，关系如下面所示： 

其中，Cp是连接到C3上极板的寄生电容的总合。 

C3典型的取值是0.5pF到1.8pF，基本上是其它寄生电容总和的6倍以上。M3

和M6管要对C3充电至Vdd，所以需要采用较大的管子。C1必须去足够大的值，使

得M3的栅电压可以被提升到足够的值（接近2Vdd），从而使M3管工作。同样C2也

必须足够大，使得M1管工作。但是这些电容的取值并不影响负载端上升和下级的

时间。 

M8和M9对负载端的上升时间有很大的影响，需要选择较大的宽长比以得到较

短的上升时间。M7和M10则与下降时间有关。 

3
3g i dd

p

CV V V
C C

= +
+

后级余量增益电路采样的是前级的保持输出，带宽要求不高，仅采用CMOS

开关就可以满足低导通电阻、

.7 低功耗高速运算放大器 

对精度和速度无止境的追求是推动集成电路发展的动力。低电压工作是当今

集成电路的发展趋势，在低功耗、低成本的限制下，这对精度和速度提出了更高

的要求。如何满足高速高精度的应用要求，将是集成电路研究的重点和难点。本 

文的目标是设计一种高性能的模数转换器，其设计指标兼顾速度与精度。速度与 

精度是模拟电路的两个重要属性，但两者的优化又是相

在流水线ADC中，速度与精度由运放的建立特性决定。快速建立要求运放的

且具有单极点建立特性，而精确的建立要求其直流增益大。

增益的结果常常是采用多级结构(长沟道器件，低直流偏置)，

则是采用单级结构(短沟道器件，高直流偏置)。 

由此可见，采样保持运算放大器(Sample-and-Hold Amplifier)是采样保持

其性能直接决定了后者是否可以实现功能。对用于高速、

度模数转换器的放大器，希望有高的直流增益、大的单位增益带宽、

性负载条件下依然有很高的运算速度、有足够的相位裕度来保证输出的稳定，

制。 
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对于100MHz的采样时钟，因此每个转换周期为10ns，考虑到采用了非交叠时

钟的时序，实际上用于保持的时间小于半个周期。所以设定设计的指标为采样保

持放大器的建立时间是3ns，第一级采样保持的增益为1，根据3.1.5节中对于采

样保持电路以及运放非理想因素的分析，要使得采样电路达到至少10位有效位数

（线性建立精度为1/2
10
）,运放需要达到的单位增益带宽为810MHz。 

根据放大器设计要求首先应确定放大器合适的电路结构。目前，最常见的运

放结  

点是频率特性差，而且必须补偿。在电路

它的次主极点完全由负载电容决定，这使其带宽较小，速度

由于补偿电容与负载电容成正比，所以在负

，这种电路存在两支共四路电

流，

电路支路，因此在所有结构中功耗最低。这个结构电路的缺点是共模输

入范

输出摆幅都远大于套筒式结构的运放。由

于它有四条电流支路，所以功耗要大于套筒式结构的运放。 

3.1.7.1 运算放大器电路 

设计中采用套

筒式

构主要有三种：两极运放、套筒式（Cascode）、折叠套筒式（Folded-Cascode）。

两级运放的结构比较简单，它的差分输出摆幅是2Vsup-4Vds,sat, 其中Vsup是电

源电压，Vds,sat是使晶体管工作在饱和区的最小Vds。显然它的输出摆幅在各种放

大器结构中是最大的。该结构的首要缺

偏置给定的情况下，

受到限制。如果采用密勒补偿电容，

载较大的情况下，密勒补偿电容将会非常大。此外

功耗较大，电源抑制比和共模抑制比较差，一般高速高增益的场合较少采用

这种结构。 

套筒式结构的运放具有频率特性好的优点，单位增益带宽在所有的放大器中

最宽，其次，由于主极点由负载电容决定，因此不需要内部补偿；再有，因为它

只有两条

围和输出摆幅较小。在低电压下，这种结构的输出摆幅和共模输入范围会难

以满足要求的。 

折叠套筒式结构的运放是在套筒式运放的基础上改进而来的，它的次主极点

也是由内部有源负载管的跨导和内部节点的寄生电容决定，所以它的频率特性与

套筒式级联结构相近。但是输入范围和

从应用角度考虑，我们要求设计的放大器有尽可能快的速度，高的增益和较

大的单位增益带宽，并尽可能的减小功耗。对比以上 3 种结构，套筒式结构和折

叠套筒式结构的运放比较合适，折叠套筒式结构的输出摆幅较大，但功耗要高于

套筒式结构；而套筒式结构的速度更快，功耗更低，输出摆幅较小。在本设计中

相对的难点在于运放的速度上，因此在性能和功耗折衷考虑以后，

结构的运放。为了提高运放的增益，采用了增益自举的技术，采用全差分增

益自举放大器结构能够得到高带宽、高增益的运算放大器。图 3.13 是全差分套

筒式增益自举放大器的电路框图。其中 A1、A2 就是增益自举辅助放大器，它的

结构如图 3.14 所示。 
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图3.13 全差分套筒式增益自举运算放大器 

 

 

 

 

M 1 M 2

M 3 M 4

M 9 M 0

v d d

 

 

 

 

 

 

（a）辅助放大器A1               （b）辅助放大器A2 

图3.14 增益自举辅助放大器 

增益自举的技术是增加输出的阻抗而不增加更多的共源共栅器件，以此来增

的结构采用套筒级联式运算放大器，作为单级运放，

次主

加整个运放的增益大小。整体

极点靠后，使得频率特性好，具有很宽的带宽；此外，由于这种结构只有两

条电流支路，因此在各种放大器中功耗最低。 

增益自举运放中的辅助放大器，采用的是标准的折叠－套筒结构。选择这

M 5 M 6

v n c

v b 1

M 7 M 8
v p c

V i n + V i n -

V o - V o +

A 2

V f bV b 4

A 1

vdd
vb1

vb2

vdd
vb1

vb2

vb3

Vin2+ Vin2-Vpc

vb4

Vo2- Vo2+

vb3

Vin1+ Vin1-Vnc

vb4

Vo1- Vo1+
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样的结构是考虑到对速度和输入输出电压的指标要求。对于自举运放，并不需要

很高的增益，但是希望得到较大的动态范围。在设计的过程中，要考虑自举运放

和整体运放之间带宽的相互关系。 

辅助放大器中的第三个输入端（vnc、vnp）设定主运放的晶体管 M1、M2 和

M7、M8 的漏端电压值。并倚靠晶体管 M1、M2 和 M7、M8 作为反馈回路，稳定折

叠－级联 OTA 的共模输出值。

 37

Atot

Aadd
Aorg

w1 w2 w3 w4 w5

Gain(log)

 w(log)

Gain 
enhancement

辅助运放对于主运放的摆幅并没有影响，主运放的

摆幅只受到 Vnc 和 Vnp 预定电压的影响。在辅助运放的输出端(vo+、vo-)都有连

接补 性进 同时得到较好的建立时间。 

图 3.15 增益增强运放的零极点分析 

设计高速高增益的运算放大器，建立时间是重要的指标。在增益自举型

运算放大器中，自举运放会引入零、极点的问题，从而使自举运放的带宽对建立

时间有着重要的影响 1，如图 3.15

了得到较短的建立时间，使得运放能够稳定的工作，

率ω 满足ω2<ω3<ω5 的条件，其中ω5是整个运放的第二极点。为了得到设

计的要求，在半个时间周期即 5ns 之间完全建立，就需要对自举运放进行电容的

补偿，使得其带宽满足上述的要求，从而消除由于自举运放而引入的零、极点问

题。

3.1.7.2 偏置电路 

主运放提供电压的偏置，可以获得较大的动态范围。其中，晶体管P1和N2处于线

性工作区，其目的是让Cascode晶体管P2和N1的源级有一个Vdsat 提高

偿电容 Cc，用作对主运放的频率特 行补偿，

要

。对于自举运放，如果其第一极点的频率为ω

所示，一级套筒运算放大器一级极点频率为ω2，那么在一级套筒运算放大器中

加入了自举运放以后，整个运放的增益会提高，但同时第一级点会有所偏移。为

要求自举运放的单位增益频

3

 

图3.16显示的是改进过的大摆幅偏置电路，同时对两个辅助Cascode运放和

的衬偏效果，
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偏置电路与运放电路的匹配性。与图3.13的套筒式运放结构相比较，可以发现，

增益

放相一致，整个电路提供VB1～ 

VB4 

使得这个值达到管子饱

和的最小值。 在不

P10、N15、N16、

在图3.16中， 分别

改进后的偏置电路可以提供所有需要的偏置电压，包括VB1-4 和VNC 以及

VPC，并且和套筒式运放的结构相似，具有更好的一致性，也可以用于其它相同

自举的运放每条支路含有五个晶体管结构，而传统的宽摆幅偏置电路支路只

含有四个晶体管，并不能很好的相互匹配，为了得到一致性高的偏置电流，在原

来宽摆幅偏置电路的基础上，加以改进，引入N13、N14、N15、N16的wild-swing

结构，这样偏置电路的支路就与套筒式结构的运

四个运放所需要的偏置电压，同时提供两个子运放所需要的控制电压：Vpc

和Vnc。 

vb3 vb4

vb1

vb2

vnc

P1 P3 P5 P7 P9

vpc

P2 P4 P6 P8 P10

N1

N2

N3

N4

N5

N6

N7

N8

N9

N10 N11 N12

N13

N14

N15

N16

I2I1

Vs

图3.16 改进的宽摆幅偏置电路 

电路中Vs的电压控制着N11 和N12 管的源漏电压值，

晶体管N13-16 是和晶体管P1-4 一样的基本宽摆幅偏置结构，

损失较多信号幅度的前提下面得到需要的偏置电压。晶体管P9、

N12和图3.13中的套筒式运放有着相似的结构，可以更好的实现宽摆幅的偏置。

VNC 和VPC 的值，作为辅助运放共模控制端的输入控制电压，

是图3.13中M1-2、M7-8管的漏端电压。 

结构的电路中。 

3.1.7.3 共模反馈电路 

这是一个全差分的运算放大器，其共模电平是不稳定的，需要有共模反馈电

路来确定其共模输出的电平，否则，输出的共模电平会随着工艺偏差，功耗变化，

失调等因素的影响而浮动。共模反馈电路的实现有很多种不同的结构，这里采用

的是开关电容共模反馈电路。开关电容共模反馈电路相对于连续时间的共模反馈

电路，对于输入的最大差分信号没有限制，不会在共模回路中引入寄生的极点，
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具有更高的动态范围和较高的线性度。在开关电容电路中使用开关电容的共模反

馈电路，不需要增加额外的时钟，应用比较方便。 

采用的共模反馈电路。该电路是基于电荷分配原理得到的。

CM1、

以近似的保证Vo

上电的时候， 就能达到需要

的取值可以比

CM1 和CM2 CM1＋CM3 和

CM2＋CM4

中的Vfbi接

输出电压。 

参照图 作为共模反

别于传统的套筒式结构，这样连接共模反馈电路的好处在于可以减小共模电压的

偏差

前面提到过的，运放的建立时间是一个

重要

间。 

图 3.17 是运放所

CM2 用来保持共模输出电压和Vfb（运放反馈偏置电压）之间的差值。CM3、

CM4 在每次ck2 为高电平的时候存储Vcmo－Vfbi的初始电压，然后在ck1 变为高

电平的时候将存储的电荷分配给CM1 和CM2，使得Vo
+
+Vo

-
-2Vfb=2Vcmo-2Vfbi。 

ck1 ck2
Vo+

Vfb

Vcmo

Vfbi
CM1

CM2

CM3

CM4
Vo- Vcmo

图 3.17 开关电容共模反馈电路 

如果使得Vfbi上加的偏置电压和Vfb上所需要的理想电压值非常接近，那么就可
＋
＋Vo

-
=2Vcm，也就达到了控制共模输出电压的目的。在系统刚

Vo
＋
＋Vo

-
会和 2Vcm相差较远，但经过几个周期之后，

的稳定值，并在这一稳定值附近做轻微的摆动。因此，CM3 和CM4

要小得多，相当于轻微调节的作用。因为在保持状态时，

共同作为运放的输出负载电容，所以把CM3 和CM4 的值取得小一些有利

于减小由共模反馈电路给采样保持放大器带来的额外负载，图 3.17

到一个固定的偏置电压，电压值接近于Vfb所需要得理想偏置电压。Vcmo为共模

3.13 中的套筒式运放结构，尾电流管 M9、M0 中只有 M0

馈的偏置管，M9 接到固定的偏置电压上。两个晶体管流经的电流大小一样，区

对尾电流的影响，从而减小对运放的整体影响，使得运放可以更加稳定的工

作在饱和区域。 

图 3.18 是运放在 1.2pF 的负载，3.3V 电源电压，TT 工艺条件，温度 75°C

的情况下 Hspice 的仿真结果。可见其直流增益为 95.5 dB，单位增益带宽为 1.28 

GHz，相位余量为 60°。 

除了运放开环的频响特性以外，正如

的指标，直接决定了在有限的时间内能否采样得到需要的精度，从而关系到

整个模数转换器的转换速度。图 3.19 是将运放连接成采样保持电路结构的情况

下面测得的建立时
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对于上述的一些电路模块进行设计和优化以后，就得到了设计需要的采样保

持电路。为了验证电路的总体性能是否符合模数转换器设计的要求，需要对这整

 

 

 

图 3.18 运放开环频率响应 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

图 3.19 运放的建立时间 

3.1.8 采样保持电路的总体性能仿真 
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个采样保持电路进行静态性能和动态性能的仿真。图 3.20 是整个采样保持电路

仿真结果的信噪比分析。 

图 3.20 采样保持电路输出信噪比分析 
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输入端输入 42.04 MHz、2V Vpp的正弦信号，用 100MHz的时钟进行采样得

到的频谱，根据计算性噪比达到 64.89 dB，根据SINAD的值，得出有 10 位以上

的精度。通过Matlab程序对多种频率输入的分析，得到的有效位数都有 10 bit

的精度。当输入信号为 49 MHz的时候，仍然有 64 dB的性噪比。完全适用于 10 bit

的AD转换器，采样保持电路的功耗为 15.4mW。 

3.2 余量增益电路 

合，处于采样的模式。由于所有的余量增益电路只需要采用前级基本已经趋于稳

定的保持输出，所以电路的采样通道不需要很宽。类似于采样保持电路，在采样

阶段，运放的输入端和输出端都被短路而且分别接到共模输入偏置电压和共模输

在

余量增益电路要实现三种：1、减法功能：用前一级的模拟输出值减去该值

经子模数量化，再进子 D/A 变换后的模拟值以求出余量。2、增益功能：为了使

每级能使用同样的参考电压源，要对每级的余量乘以一个合适的因子，在本次设

计的流水线模数中，级间增益是两倍。3、采样/保持功能：流水线模数转换由若

干级相同的子模数串联构成，所以这些余量增益电路同时又作为各级子模数转换

器的采样/保持电路。其电路结构如图 3.21 所示，类似于采样保持电路，使用

双相不交叠时钟。图 3.21 中 C1、C2、C3 三个控制端是根据前一级的量化结果

进行编码的控制信号。 

余量增益电路的工作原理类似于采样保持电路，在ck1有效的时候，开关闭
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Vr+ Vr- Vcmi

ck2

Cs

Cs

Cf

Cfc1c3 ck1'

ck1

ck1

ck1

Cl

ck1

Vr- Vr+ Vcmi

ck2

c2

c1 c3 ck1'

Cl

VoutVin

出偏置电压，采样到的输入电压被存储在Cs+Cf上。由此可以看出余量增益模块

和采样保持电路的一个不同就是在采样阶段余量增益电路的反馈电容也兼作采 

 

 

 

 

 

 

图3.21 余量增益电路 

样电容。采样阶段结束后ck1’和ck1的开关依次打开，其原理和机制同采样保持

电路。在采样阶段C1、C2、C3都保持打开的状态。 

在 ck2 有效的时候，余量增益电路进入保持模式。与此同时，C1-C3 中有且

仅有一组开关闭合。可以对电荷传递过程作如下所述的直观理解：先假设在保持

过程中只有 C2 闭合，C1、C3 均断开，这样就使得保持过程中的电路结构和采样

保持模块一样，由于保持状态结束以后，Vamp+和 Vamp-由于运放的闭合特性会

最终具有相等的电压，所以最终电荷会全部转移到 CF 上。因为 CS=CF，原先同

时存储在正负通道中采样电容和反馈电容上的电荷差在保持过程中被全部转移

假设保持过程

中 CX(X=1,2,3)闭合使得 上存储的电荷差

就不为

很容易看出MDAC电路同时起到

中VX相当于行为级结构中数模转换器的输出的两倍。            

MDAC电路中实际已经包含了数模转换器的功能。1.5比特流水线结构中每级

的传

 

 

 

 

到反馈电容上，所以最终的输出电压为采样到的输入电压的两倍。

CS 的左端存在 VX 的电压差，这样 CS

0，也就是运放两个输入端上的电荷差被部分存储到两个 CS 电容上。以

运放两个输入端上的电荷守恒关系为准则，很容易推导出： 

VOUT+-VOUT-=2[(VIN+-VIN-)-VX/2] 

其中VIN+和VIN-为采样到的输入电压，VX为保持过程中CX(X=1,2,3)闭合使

得CS1和CS2的左端存在VX的电压差。由上述关系式

了减法和倍乘的作用。其

输曲线中的余数为零处的三个电平分别是-VREF/2、0、VREF/2。所以VX的三

组取值应该是VREF、0、-VREF，而这三组参考电平在电路中是固有的，所以不需

要额外的电路来产生额外的参考电平。这也是每级1.5比特的流水线结构的一大

优点。C1-3三组控制信号由子模数转换器输出。 
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3.3 开关电容比较器 

比较器是AD转换器中的重要电路模块。有时候，比较器的性能将直接影响整

个AD转换器的性能。比较器一般包括如下几个重要的参数。 
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1.分辨率:分辨率是指能够产生正确的数字输出的最小差分输入信号。在有些模

高采样频率。 

反冲，

级来说，

所以，

中的比较器时，

19个比较器，动态比较

器，

时，电容C 采样到 得0V 的差分电压。时钟

Ck2 有效时，输入信号Vi+同时连接到电容C 和3C 的下极板，而在这一变换过程

数转换器如Flash比较器和SAR比较器中，比较器的分辨率将直接决定最终AD转换

器的分辨率。影响分辨率的主要因素有噪声、比较器增益和输入offset。其中以

offset的影响最为严重，其主要受工艺条件的限制。 

2. 比较速度:比较速度又称传输延迟时间。一般定义为输入激励信号与输出数字

信号之间的时间差。它将影响比较器的最高工作频率，并最终影响AD转换器的最

3.反冲噪声(kickback noise):反冲噪声是指输出的数字信号对输入模拟信号的

该反冲一般是电荷馈通的结果。从Pipelined ADC的工作原理中可以看出，

Pipelined ADC实际上是依靠多级粗量化来获得高精度的输出。因此，对于每一

其子ADC的分辨率很低，以每级1.5bits为例，每一级的分辨率只有2bits。

比较器的分辨率只需满足2bits的要求即可。因此，在设计Pipelined ADC

分辨率将不再是主要的考虑因素。比较速度、反冲噪声、功耗和

面积将上升成为主要因素，提高速度、降低反冲噪声，减小功耗和面积将成为优

化设计时的主要目标。 

从功耗的角度，比较器主要可分为静态比较器和动态比较器两种。二者的主

要区别在于静态比较器会消耗一定的静态功耗，而动态比较器的静态功耗为零，

只有动态功耗。对本设计来说，由于比较器的个数比较多，所以从功耗方面考虑，

宜采用动态比较器。在整个模数转换器中，一共要使用到

无论是复位还是锁存阶段都没有直流通路，这样它的功耗就非常低。不过常

用结构的动态比较器结构，开关反冲噪声比较明显，在锁存阶段，Latch的输出

会通过晶体管的栅漏电容直接影响输入端，而反冲噪声对于高速高精度的流水线

模数转换器是致命的影响，为了减小反冲噪声的影响，选择采样了图3.22结构的

开关电容动态比较器。 

1.5 位每级的流水线结构中，除最后一级外的每一级子模数转换器都有两个

全差分的比较器，实现三种情况的量化输出，1.5 位每级的结构中，如果模数转

换器的输入范围是-Vref 到+Vref（相对于共模电平的差分电压），那么子模数

转换器有两个阈值电压+Vref/4 和-Vref/4。 

这个开关电容型比较器同样在两个双相非交叠时钟下工作，时钟Ck1 有效

参考电压VR，电容3C 差分短路，采样
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中，

造成的影响，这是一个相当大的余量，这里用了AB 类放大器，

两个电容的上级板（预放大器两输入端）电荷保持不变，根据电容的电荷保

持特性可得，预放大器的两输入的电压VX 将变为 

VR·C = (VI－VX )·（C+3 C）  ⇒  VX = VI－ VR/4 

在时钟Ck2 从有效变到无效，Ck2n 有效时，再生触发器将预放大器的比较 

输出整型为数字数字输出。为了不增加运放在建立过程中的负载，比较器中取样

电容取的尽量的小，只要能满足比较器要求的匹配精度就可以了。 

ck2

Cck1
VcmiVr+

ck2

3C
3C

ck1

ck2

ck2

C
Vcmi

ck1Vi-

Vr-

图3.22 全差分开关电容比较器 

预放大器和锁存器见图3.23，比较器的失调若小于VR/4（150mV）可以通过

数字校正消除其

Ck2 为高电平时，通过输入管M1、M2 将输入信号（Vi＋－Vi－）放大，Ck2 变

为低电平，Ck2n 为高电平时，断开与输入管的连接，通过NMOS 管的触发器再生

放大信号经反相器整形后得到数字输出。 

 

 

 

 

 

 

 

 

图3.23 预放大电路 

在设计比较器的时候，为了减小预放大电路的静态功耗，可以适当的减小管

子的尺寸，不过尺寸的减小会造成MOS管的匹配问题，从而影响比较器的精度，

因此需要对电路作蒙特卡罗分析，把失调控制在VR/4以内。 

ck1 ck2 ck2n

Vo+

Vo-

Vi+

Preamp Latch

Vdd

Ck2

Vo+ Vo-

Vi+ Vi- Ck2n
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3.4 恒跨导偏置电路  

Vdd
R1

M7
M8 M11

M5 M6

M4 M9

M10 M12 M16
M18

图3.24 恒跨导偏置电路 

流水线模数转换器每一级的运算放大器都有单独的偏置电路，进行电流偏

产生电流的方法可以有很多，常见的有通过带隙基准电压源从而得到电流源

的方法。虽然带隙基准电压源能够提供温度系数很低的恒定电压， 但是在设计

这种参考源并不合适。举个例子来说，即使一个NMOS管被恒定电压驱

动，它的阈值电压仍会随着温度漂移，当(Vgs-Vth)相对较小时，阈值电压的微

小偏移也会使跨导发生很大变化，因此，相比较而言，当需要所有由偏置电路驱

动的MOS管跨导恒定，温漂小的恒跨导偏置电路更为理想。这是因为恒跨导将使

采样保持放大器的单位增益带宽恒定(对于一般运放来说，单位增益带宽=跨导/

电容负载)，从而保证了整个模数转换器有稳定的性能。在这里，我们采用了如

图3.24所示的电路，从图3.24可以推出: 

置。

的应用中，

871 MGSMGSR −− VVV =+  

我们取M7的宽长比是M8的宽长比的4倍，同时将M7的衬底和源短接以消除衬偏效

应，即V =V ，可以得到: 

从上式推出 

th7 th8

M3

M2

M17

7 82M M

M13

M15

M1 M14

Gnd

1 1 7 7 8 8

1 7 8

/ /R M M M M

R M M

I R I gm I gm
I I I

+ =
= =

gm gm=

187 /12 Rgmgm MM ==  
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由于电流镜的作用，两个 MOS 管的跨导的比值等于它们宽长比的比值，这使得图

3.24 所有 MOS 管的跨导都和 R1 成反比。 

得一提的是，图4.14的结构有别于一般恒跨导的偏置电路，一般的恒跨导

偏置电路会将R1与M1或M2串联，但在标准N阱CMOS工艺中，因为不能将NMOS管的

衬底和源短接，所以无法消除衬偏效应的影响，会使M1和M2的阈值电压不匹配而

引入误差。 

路如图3.25所示,

电平+VR/4、-VR/4。比较器结果经过一组组合逻辑电路产生本级量化结果输出DH

断。 

中

值

3.5 子模数转换器与编码电路 

1.5位/级的模数转换器中每一级的子模数转换器及编码电

两个比较器的参考电平相反。根据前面比较器内部的电路分析可以得到两个转换

和DL，还有子模数转换器的开关（CMOS开关）控制信号C1-C3，用于下一级的开

关选择。由于比较器没有设置复位（Reset）阶段，所以在生成控制逻辑时，需

要加入时钟信号Ck2进行阻塞，以避免下一级数模转换器开关在不转换时全部关

Vi+
Vi-

Vr+
Vr-

Vo+

Vo-
Comparator

Vi+
Vi-

Vr+
Vr-

Vo+

Vo-
Comparator

Vi+
Vi-

Vr+
Vr-

Va+

Va-

Vb+

Vb-

Va-
Vb-

Vb-
Va+

Va+
Vb+

C1

C2

C3

ck2

ck1 ck2 ck2n Va+

DH

Va+ Vb-

DL

图3.25 子模数转换器及编码电路 
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3.6 数字校正电路 

因为流水线结构相邻级之间转换出的数字位要差半个周期，必须要有一个时

间对齐电路来使所有转换出来的数字位都在同一个时钟周期内，图 3.26 就给出

了这样的一个电路。图 3.26 中，由相位相反的两个时钟驱动的 D触发器可以使

输出数字位延时半个周期， 2位数字结果的输出进行

图 3.27

线性误差。图 3.27 中，a9-a1，b9-b1 是同步过的数字位，其中 a是高位，b是

低位数据，d10-d1 是校正后的数字输出。最后一级的低位输出不可以校正，经

 C0) 

图3.26 时钟对齐电路 

 

 

 

 

 

 

 

对于流水线模数转换器每级

时序调整后，将最后的结果送入校正电路。 

是数字校正电路，它用来去除冗余并纠正子模数转换电路引入的非

过缓冲器以后直接得到最低位的输出。图 3.27 中单个校正模块的逻辑关系为： 

Co = a1 OR (b1 AND

Do = b1 XOR C0 

这一逻辑关系可以由 1.5 比特的 MDAC 流水级的传输函数曲线画出真值表，然后

用卡诺图法推导出。 

DFF DFF DFF DFF

DFF DFF DFF

DFF DFF

DFF

D9

D8

D7

D6

D9L

D8L

D7L

D6L

CLK
CLKn
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图3.27 数字校正电路 

3.7 总体误差分析和参数设计 

立时间也是固定的误差源 器中，误差的主要来源是采

样保持电路的非线性和建立时间不足以及热噪声，级间增益误差，比较器失调等。

与采样 转换器中引

增益决定。 则增益级的误

根据以上假设，分别对三个因素作定量分析。在分析其中一种情况时其他参数设

为理想状态。 

 

在3.1节中，已经讨论一些噪声和误差对采样保持电路的影响。事实上，由

于每级的余量增益电路采用的结构和采样保持电路类似，所以运放有限增益和建

。因此，在流水线模数转换

采样保持电路和热噪声的问题前面已经讨论过了，这里只对级间增益误差和比较

器失调进行分析。 

3.7.1 余量增益电路的增益误差分析 

/保持电路不同，余量增益电路的增益误差会在流水线A/D

入微分非线性误差（DNL）。增益的大小由采样和反馈电容的比率及运放的直流

通常设计的运放直流增益足够大，它的影响可以忽略。

差主要来自电容的匹配程度，以及运放的建立时间不足。 

设流水线模数转换器每级实现1位，采用数字校正技术，则单级输出两位，

一位用于数字校正，取采样电容值等于反馈电容，则传输函数可以写为 

2out in refV V V= ±  

C0
b1
a1

Do

Co

C0
b1
a1 Co

Do

C0 Do

Co
b1
a1

C0
b1

Do

Coa1

C0
b1
a1

Do

Co

C0
b1
a1

Do

Co

C0
b1
a1

Do

Co

C0
b1
a1

Do

Co

a1

a2
b2

a6
b6

d2 d6

b1 d1

a3
b3

a5

a7
b7

a8
b8

a9

d4

d7

d8

d3

a4
b4

b5 b9
d5 d9

d10

 48



第三章 电路设计 

 49

4
rVVi

+
⎛ ⎞→ ⎜ ⎟
⎝ ⎠
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C
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=
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1n refV

Af
= ± ⋅

+

放直流增益 

运算放大器有限的直流增益为A，对输出的影响为 

f为反馈系数，则输出的传递函数可以改写为： 

放建立时间 

(2out iV V

3.7.1.1 电容的匹配 

实际电路采样电容Cs与反馈电容Cf并不完全相等，其差值设为 

推导得： 

于是，传输函数变为 

3.7.1.2 运

 

 

3.7.1.3 运

际运算放大器的带宽不可能为无限大，输入信号需要经一段时间才能在输 

出端建立。为简化分析假设运放为简单的单极点结构，其时间常数为τ，输出电 

压可写为 

根据以上的分析，总得闭环增益可以写为 

有增益误差的情况。 

当           时，∆是余量增益电路的最大余量误差，它的值为 

实

图 3.28 (a)是子 A/D 转换器输入和输出余量的关系，虚线表示理想情况（增

益为 2），实线表示
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VO

VI
Vmax-Vmax 0 1/4Vmax-1/4Vmax

确定 

其中运放有限增益和有限带宽带来的传输函数的增益误差为△G 和△B，电容匹

配精度为△C。 另外，根据和采样保持电路类似的分析可以
fGBWtB e−∆ =  

其中 GBW 是运放单位增益带宽，f 为反馈因子，t 为运放建立时间。 

图 3.28 (b)是流水线A/D转换器的转换特性曲线，虚线是理想转换曲线，实

max 处不连续。从而引入DNL，甚至误码（当时DNL>1LSB）。

一步分析可得到第K级余量增益电路增益误差和DNL之间的关系式 

              

线是有增益误差时的转换曲线。余量增益电路的增益误差使转换特性曲线在

-1/4Vmax，1/4V

进

 
k
idealG4

N

idealK GGDNL 2)(1
−=                                

水线 A/D 转换器的位数。 

 (a) 增益误差对余量的影响            (b)增益误差对转换特性的影响 

图3.28  增益误差的仿真结果 

在MADC结构中采用比较器实现输入电压与参考电压相比较，得到数字输出。

假设流水线每级实现两位，设除了比较器阈

图3.29描绘了由于比较器的失调而引起的本级输出 

图3.29 比较器误差的影响 

其中 N 是流

3.7.2 比较器失调及数字校正技术 

实际的比较器必然存在着失调电压，

值外其他因素都为理想状态，

VO

-V

-Vmax

0 1/2V VIVmaxmax

Vmax

max-1/2Vmax

slope=G
slope=Gideal

VO

VI
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线，实线代表实际输出。可以看到由

于比

较器所产生的误差普遍采用数字校正

技术予以消除。因此不再考虑对整体电路的失调影响。 

 

 

 

 

 

的转移曲线的变化。虚线代表理想状态的曲

较器的失调，比较器阈值发生了变化，使得余量电压放大后相对下一级的电

压输入范围溢出，结果是出现失码。对于比
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第四章 芯片实现 

前面一章介绍了一个3.3伏10比特100MHz流水线结构模数转换器的所有设计

的具体电路。电路采用Charter的0.35um，3.3V，双层多晶硅，四层金属，MIM

物理实现需要在电路设计的基础上面更多的考虑匹配、

本章将介绍在具体实现时对时钟、

进一步优化以及参考电压的驱动电路，最后是芯片的版图设计。 

电容的CMOS工艺实现， 寄

生、干扰等因素。 驱动的可靠性考虑，功耗的

4.1 时钟产生和分配

的时序同步，避免发

相位错误，每一级流水线结构均由双相非交叠时钟，以及其延时时钟控制，采

局部的时钟发生电路，可以确保各时钟之间的相对相位关系。 

时钟发生电路所需要完成的功能就是根据一路输入的基准时钟产生出6路具

一定相位关系的时钟。这6路时钟分2组，2组时钟之间是双相不交叠的关系，

一个组内的时钟之间存在边沿的延迟。这6路时钟信号依次命名为CA0，CA1，

2，CB0，CB1，CB2。 

图4.1 时钟信号时序关系图 

流水线中的每一级将用到这 6个时钟信号中的 4个，所有的偶数级用

CA0-CA2 和 CB2，所有的奇数级用 CB0-CB2 和 CA2。采样保持模块和第二级 MDAC

使用同一组时钟信号。这样分配时钟的目的是为了在相邻级之间交替分配时钟，

使得两个相邻级总是其中一个处于采用模式，另一个处于保持模式。图 4.1 是这

6个时钟信号的时序图。其中 CA0 和 CB0 是一对双相不交叠时钟，CA1、CA2、CB1、

CB2 分别是 CA0 和 CB0 的延时，同时还有相应的反相时钟，用于控制 CMOS 开关

电路 

所有的流水线模块工作在双相非交叠时钟控制下，其中奇数级的时序与偶数

级的互补，为了保证时序的同步，每级都有独立的时钟发生电路产生双相非交叠

时钟，由全局的H型时钟树驱动。时钟树保证芯片在整体上

生

用

有

同

CA

CA0

CA1

CA2

CB0

CB1

CB2
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中的 PMOS 管。因为当 MDAC 电路开始进入采样模式时，数字开关的闭合不会引入

电荷注入误差，因此 CA 同一时刻。而 MDAC

在退出采样模式的时候，为了减小电荷注入误差，CA0-CA2 需要依次关闭。 

相邻两级的时钟发生电路的时钟需要相互反相，图中

示。 

0-CA2 和 CB0-CB2 的上升沿可以处在

图4.2是时钟发生电路图，它通过两路延迟单元交叉负反馈得到，前级是小

驱动的倒相器相当于延时单元，输出前面较大尺寸的倒相器的目的是增大时钟的

驱动能力。 

CA0 CA1

ckin
CA2

CB1CB0

CB2

图4.2 时钟发生电路 

每一级的时钟产生电路的输入信号通过时钟树来传递，这样就能使总体电

路各模块的时钟不会出现相位偏差。图4.3中9个相互独立的时钟发生模块，分别

去控制对应的9级流水线，

的第10个模块用于测试时钟。此外，数字校正电路前面的时间对齐电路中还需要

两路时钟信号，在实际芯片中也来源于时钟信号产生电路，电路结构同图4.2所

CLK GEN 1

CLK GEN 2

CLK GEN 3

CLK GEN 8

CLKin

CLK GEN 9

CLK GEN 0

图4.3 时钟树结构 
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4.2 偏置电流 

在整个流水线模数转换器中，每级的电路都需要一些固定的偏置电压。这些

偏置电压由偏置电路产生。

每级的运放都设有独立的偏

源的正确性。 

 

对于放大器来说，偏置电压的变化将对运放的性能造

成很大的影响，尤其是运算放大器中控制偏置电流的MOS管上的栅压。为了使偏

置电压不会因为长距离的芯片布线而产生电压下降，

置电路，提供固定的偏置电压。偏置电路由电流驱动，即参考源按电流（而不是

电压）进行分配，每条支路所需要的基准电流可以由一个主电流通过电流镜的方

式分配产生，如下图所示： 

图4.4 芯片的总体电流偏置电路 

图中，主偏置电流可以由两条支路分别输入，一个就是由前面的恒跨导偏置

电路产生偏置的电流，作为片内的偏置电流源；另一条支路由片外输入，一方面

便于原型芯片的测试分析，另一方面在片内偏置不能正常工作的时候，保证了基

本电流

4.3 参考电压转换与驱动 

子模数转换器（SubADC）的比较需要高低两个参考电平（Vrefh、Vrefl），

采样保持（S/H）、余量增益电路（MDAC）以及比较器电路中都有一个参考的输

入共模电压（Vcmi），为简化设计取同一值，另外在运放中还需要一个参考的共

模输出电压（Vcmo），所以电路中共需要四个直流参考电平，其设计值见下表：

表4.1 参考电压 

名称 电压值（V） 

高参考电平（Vrefh） 2.2(1.7+0.5) 

共模输出电压（Vcmo） 1.7 

共模输入电压（Vcmi） 1.2 

低参考电平（Vrefl） 1.2(1.7-0.5) 

Ibias

Vdd

B
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s
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s G
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从表中可以看出，由于共模输入电压和低参考电平的值恰好一样，所以一共

只需要三个直流参考电平。芯片外部通过基准源提供一个参考电压，需要通过内

部转换得到三个参考的电平。图4.5是一个电阻负载的两级运放，通过电阻分压

根据

间的影响在可以接受的范围内。 

4.4 总体电路仿真 

在搭建完各个电路模块之后，需要对整体的电路进行性能的仿真，以检测电

路是否符 元电路是否搭配合理。在版图设计验证后，将

来实现电压的转换。 

Vdd

Vo

Rc Cc

图4.5 参考电压的产生 

分压得到的参考电平的驱动能力有限，都需要通过缓冲器去驱动电路，

参考电压的电平，设计了一种缓冲器，用N管输入的二级运放作为缓冲器。如图

4.6所示，一共需要四个缓冲器。 

Vo

Vin

R1

R2

R3

R4

Ibias

Vrefh

Vcmo

Vcmi/Vrefl

Vdd

Vi-

Vo

Vi+

Rc Cc

Ibias

图4.6 驱动偏置电压的缓冲器 

当余量增益电路工作在减法-保持模式的时候，采样电容的顶极板要接到DAC

的输出，即缓冲器的输出，缓冲器的内阻将影响电路的建立时间，而且缓冲器要

同时驱动多个余量增益电路，所以缓冲器的内阻要足够低，以使其内阻对建立时

合设计的要求，并判断单
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从版图中提取寄生参数、引线延时和器件失配等代入电路进行后仿真。 

，100MHz的采样频率，当Fin=42.6MHz的时候，ADC的SINAD

位的有效位数。 

4.5 版图设计和优化 

版图设计主要包括各个 局布线等，是一个组

合规

o Layout软件进行版图的设计工作。在版图完

成后使用Calibre工具从单元电路到系统进行DRC, LVS验证，并提取寄生参数进

本次设计是用的Charter0.35um 2P4M的混合信号spice工艺模型，在Cadence

环境下，使用Hspice软件对电路进行仿真，采用3.3V的电源电压，整体的功耗只

有142mW。图4.7是ADC的典型输出频谱，通过仿真得到的数据，使用Matlab软件

进行分析，在70℃条件下

有61.3dB，在49.2MHz输入信号的情况下，SINAD仍可达到58.7dB，即具有9.46

图4.7 转换器的典型输出频谱 

电路模块的设计、芯片规划、布

划和拼接图形的过程。它在一个规则形状的平面区域内部布局各个电路模

块。并在各个模块之间根据电路的连接信息要求进行布线。 

本芯片最终在Charter 0. 35um双层多晶硅、四层金属的CMOS工艺上实现。采

用CADENCE系统软件提供的Virtuos

行了后仿真。 
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4.5.1 隔离与屏蔽 

由于模数转换器芯片是属于数模混合电路，需要把模拟电路和数字电路集成

到同一块芯片上。所以在设计过程中需要采取相应的隔离措施，使数字电路产生

的开关噪声通过各种途径对模拟电路的影响尽量减小。在这里主要考虑衬底耦合

噪声和同步开关噪声。首先，将数字地与模拟地分开，采用独立的引脚供电，将

数字区域和模拟区域保持足够的距离并用 N-P-N（NWell－PTap－NWell）结构三

层隔离环隔开。对于敏感的模拟信号进行屏蔽，防止收到周围的干扰；对于一些

 

度。只要这些元件之间保 存在工艺参数变化，温

度漂移的环境下，各个元件的电学参数之间的比值基本保持不变。在设计时，必

尽量靠近，使得横向的跨度尽量小。 

孔且分布均匀，以减小寄生效应。 

保持一致，如图4.8所示。 

变化频繁的数字信号，在其走线区域用 N阱将其隔开，防止其干扰周围的信号。

对于敏感的输入信号不仅要注意匹配还要尽可能的避免受周围环境的干扰，

所以通常都对其进行屏蔽。 

增加地与衬底的接触，在没有器件和走线的空白地方多打衬底接触孔，并且

与地线连接，这有利于收集衬底中的噪声电流，稳定衬底电位，减小干扰。 

MOS管有源区的面积适度，面积小则等效电阻大，若流经MOS管的电流大则可

能造成局部过热的现象;而面积大，噪声会加大。 

4.5.2 匹配对称性的考虑 

除了减小干扰以外，提高关键部位器件的匹配度也是版图设计中要考虑的一

个重要环节。电路采用全差分结构，所以提高对称性首先要使得信号传输的布线

对称，再有就是运放输入对管和采样保持电容的匹配。转换器中大多数电路以运

算放大器为核心，而放大器均采用全差分的完全对称的电路结构。转换器主要采

用开关电容电路实现采样保持、模拟减法、冗余放大以及产生参考电压、共模反

馈等。因此，器件的匹配度会影响转换器的精度。 

在实际版图设计过程中，所能保证的只是两个或者多个元件之间的相对精

持良好的几何对称性，就能够在

须把对称性要求高的元件放得

采样保持电容的不匹配会造成采样保持电路和余量增益的增益误差，因此应

该特别重视电容的匹配。提高采样电容的匹配度，可以把精确的电容做在N阱中，

以减小衬底对电容的影响，另外电容上尽量减小走线，电容的上下极板多开接触

在实际应用中关心的是两电容的比值，而非具体电容值，根据工艺条件设计

单位电容，所有电容均是单位电容的整数倍，被分解成电容阵列，阵列中间距尽

量小。在电容阵列的外侧，分别浮空的Dummy电容，使得各个主电容周围的环境
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Cs Cf

Cf Cs

Cs

Cf

 

 

速度和精度。

最常用的画法是对称交叉画法。把电路中的单个晶体管设计成多个单位管并联，

而不至

度的影响。相反，如果直接用两个很大的管子来

实现差分对管，那么当在横向存在较大梯度的时候就会给差分对管带来较大的不

对称性。 

配合压焊点(pad)的分布，

另外

层铝线尽可

能作

钟传递路径，并且可以最大程度上减少模拟信号和

 

 

 

 

 

 

 

图4.8 电容的匹配 

除了采样电容以外，采样保持放大器的速度和增益决定了整个模数转换器的

运放版图的关键部分是差分输入对管。在版图设计的时候对差分输

入对管的对称性要求非常高，如果匹配不好，那就会引入固定的失调误差。一般

相互交叉，这样做的目的是为了保证两个管子所处的物理环境充分一致，

于受到横向和纵向工艺参数的梯

4.5.3 版图总体考虑和布局 

在版图上进行系统整体版图布局时，要充分考虑模块之间的走线，避免时钟

信号线对单元以及内部信号的干扰。模块间摆放时要

，在布线时应充分注意对称性原则，对时钟线要充分考虑时延，不同的时钟

信号布线应尽量一致，以保证时钟之间的同步性问题。信号的走线要完全对称以

克服外界干扰。 

铝线宽度的选取应考虑流经电流的大小，电流越大线越宽。第一

为内部连接用，第二层铝线用来做VDD线，GND线，数据总线，时钟线和其它

低电阻连线。 

为减少电容耦合，应避免把较长的第一层铝线通过有源区或多晶，也不可放

在第二层铝线上。 

图4.9是模数转换器的整体版图照片。输入差分的模拟信号从左上角经过栅

压自举开关后进入采样保持电路，然后按照图中的箭头方向在ADC各级中流动。

考虑到对称性数字校正电路和时钟电路放置在两排流水线的中间，这样就能够实

现时钟树的分布结构，缩短时
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度要求缩小，

生和驱动电路。 最靠近数

 

图4.9 整个芯片的版图照片 

互联线之间的距离超过2个最小间距。 

数字信号的交叉。9级流水线分别位于上下两侧，各级运放尺寸与电容大小按精

中间是时钟树和数字校正电路，左下方是参考电压与共模电压的产

在每一级中，运放位于最外边，中间是采样保持电路，

字电路的是开关和比较器，这样的目的是让最敏感的运放尽可能的远离干扰源。

在版图空余的地方，填充了较多的电容，电容的一端接地，一端与外界输入

的信号相连接，金属互连线在有空间的情况下，尽量取到最宽并且保证电源以及

地电位的与金属
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第五章 芯片测试 

模数转换器的测试目的是为了验证它的静态和动态特性。对于高速、高精度

的模数转换器，需要对一个连续变化的模拟信号进行快速准确的量化，量化的精

确程度受外界的干扰影响很大，如输入信号的噪声、信号反射、时钟的抖动等很

多随即因素都会降低模数转换器的性能，从而给正确评估电路的性能造成了诸多

不便。为了准确表征电路的特性和分析电路设计中存在的问题，需要设计测试电

路，减小或避免外界因素对电路的影响，完成芯片的静态和动态测试。 

5.1 模数转换器的参数定义 

模数转换器的功能是将连续的模拟信号量化成离散的数字信号。输入是模拟

信号，通常是模拟电压，输出是数字编码。模拟输入可以是0到Vref之间的任意

值，而数字编码被限制在固定或离散的幅度上。幅度为Vin的输入信号经过理想的

N 比特模数转换量化后结果如下： 

其中，VFS表示模数转换器的满幅量程，bk是模数转换器各位量化输出，ε是量化

误差。 

模数转换器有很多不同的参数去衡量其在某一方面的性能或误差，一般分为

静态参数和动态参数两个部分。 

5.1.2 静态特性参数 

1. 分辨率 

分辨率刻画了模数转换 义为量程除以量程的

子区

器的最小的量化能力。分辨率定

间数，即各分立输出电平间最小的量化间隔:1LSB。 

1 FS
N

VV LSB∆ = =  
2

式中N为ADC的位数，图5.1是3位理想ADC的输出曲线，其分辨率为VFS/8。一个高

分辨率的模数转换器比低分辨率的模数转换器转换出更小和更精确的信号。实际

中分辨率会受到噪声、非线性等因素的影响而降低。 

2. 量化噪声 

理想的模数转换器都具有与转换过程相关的，不能减小的误差，这是量化的

不确定性所引起的。 

1
FS

in=
0

vV 2
2

N
k

kN
k

b ε
−

=

+∑
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图5.1是一个3位ADC的传输特性曲线，横坐标表示模拟输入信号的幅度，纵

坐标表示离散的数字输出信号。可见，由于ADC数字位数的限制，传输曲线从理

想的直线（图中虚线）变成了台阶状，它和理想传输曲线之间的差值就是这个ADC 

的量

拟差异，因此一般情况下量化误差绝对值最大为0.5LSB，是ADC固有的

部分

所谓失调误差就是指实际的模数转换器的最低一个判决电平和理想的模数

的一个判决电平之间的差值。 

4. 

数转换器和理想的模

数转换器的最低判决电平对齐之后，两者的最高判决电平之间的差值。  

5. 微分非线性误差（DNL） 

差值和一个LSB的差值就

差。DNL可以用下式来表示： 

化误差。图中的下部分就是输入与量化误差的关系，转换器不能区分输入小 

100

101

110

111

0 1/8 1/4 3/8 1/2 5/8 3/4 7/8 FS

图5.1 一个3位ADC的传输特性和量化误差示意图 

于△V的模

。为了使量化误差减小，即传输曲线更加拟合理想的传输曲线，应该增加ADC

量化的位数，即提高精度。 

3. 失调误差 

转换器的最低

增益误差 

所谓增益误差就是指去除失调误差，也就是把实际的模

DNL也就是Differential Non-linearity，即差分非线性误差。对于理想的

模数转换器而言，相邻两个判决电平之间的差值正好是一个LSB。对于实际的模

数转换器而言，这些差值就不会正好等于一个LSB。这些

是差分非线性误
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由此可见，DNL 的具体数值依赖于具体的输出码字。如果不指定具体的码字而衡

量整

INL也就是Integral Non-linearity，即积分非线性误差。对于一个理想的

模数转换器而言， 对于一个实际的模数转换

器而言， 每一点都会存在或多或少的偏移。 

通过这两个参数来

其中，量化参考值是

图5.2 实际ADC的传输曲线 

Ratio（SNR） 

个模数转换器的差分非线性误差指标，则指所有码字的差分非线性误差中最

大的一个。 

6. 积分非线性误差（INL） 

所有的判决电平都位于一条直线上。

这些判决电平不会完全在一条直线上，

在所有的静态参数中，DNL和INL是相对比较重要的参数，

衡量模数转换器的转换特性与理想情况下的转换特性存在的非线性误差。DNL指

实际转换特性中所有台阶宽度与理想台阶宽度（1LSB）之差的最大值；而INL指

实际传输特性中的量化参考值与理想参考值之差的最大值，

台阶跳变处对应的模拟输入值。 

5.1.3 动态特性参数 

动态性能反映模数转换器以一定频率对交流输入信号进行转换时的特性，因

此这些特性与A/D转换器的转换速率以及输入信号的频率和幅度有关。 

1. 信噪比 Signal-to-Noise 

信噪比是指ADC输出端的信号与噪声之比，通常用dB表示，记作S/N或SNR。

其中信号指基波分量的有效值，噪声指在奈奎斯特频率(fs/2)以下全部非基波分

量，但不包括直流分量的总有效值。它的表达式为： 
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 对于理想的ADC来说，噪声主要来自于量化噪声，对于正弦输入信号，信噪

比的理论值为：SNR=(6.02N+1.763) dB，其中N为ADC的位数，这也是实际ADC的

比 Signal-to-Noise And Distortion ratio（SINAD） 

部噪

SNR的上限。 

 

2. 信噪失真

信噪失真比又称信纳比，指被测输入信号的有效值与奈奎斯特频率以下的全

声和谐波（不包括直流分量）的总有效值之比，记作S/（N+D）。实际上与

信噪比的定义相似，只是为了强调音频领域中的谐波失真。SINAD的数学表达式

为： 

20 log( [ ] /( [ ] [ ]))signal noise harmonicSINAR A rms A rms A rms dB= +  

其中， signalA 是被测输入信号幅度的均方根， noiseA 为输出噪声幅度的均方根，

harmonicA 是谐波分量，两者都在奈奎斯特频率以下。 

 

3. 总谐波失真 Total Harmonic Distortion（THD） 

总谐波失真指ADC输出信号中包含的全部谐波分量的总有效值与满度输入信

号有效值之比，用dB或%表示。对于高于奈奎斯特频率的输入信号和谐波分量使

用其混叠分量。THD的数学表达式为： 
2 2 2

2 320log[ ( _ ) / ( )]HD HD HD N inTHD V V V V f dB− − −= + ⋅⋅⋅  

其中 为信号幅度（有效值），VHD-2，VHD-3，……，VHD-N为2，3，……，N谐波

的幅度（有效值）。 

 

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

输入信号有效值与峰值杂散信号有效值之间的分贝值（dB）之差称为无杂散

动态范围。SFDR的数学表达式为： 

其中 为信号幅度有效值， 为最大的杂散分量的有效值。 

 

5. 有效位数 Effective nu

由于ADC在实际应用中存在噪声和失真，从而影响了ADC的实际分辨率，等效

为：

( )inV f

max max20 log( ( ) / ) (20 log ( ) 20 log )in spur in spurSFDR V f V V f V dB= = −  

( )inV f maxspurV

mber of bits （ENOB） 

的降低了ADC 的位数。ADC实际可以达到的位数成为有效位数。ENOB数学表达式

 

ENOB=（SINAD-1.736）/6.02 
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5.2 测试方案 

5.2.1 静态特性测试 

号来确定。这样就能够确定模数转换器的传输特性曲线。静态性

能测试最直观的方法就是采用一个精密的信号源产生一个近似直流的斜坡信号，

的输出数

字信

，因此16bit以上的ADC很少采用该方法测试。(2)精度有限。DVM 和测量

ADC输人转折电压的数字电压表的精度制约测试方案的精度。(3)效率低。由于要

只适合

实际上，斜波很难动态产生，因为每一步都有上升时间、下降时间和建立时

，输入斜波实际上必须

比被

。码密度测试是在ADC的输入端加一幅

度略大于AD输入范围的低频正弦信号，采集输出信号， 计每个数字码的出现次

下几个问题：

而且还能减

小误差的主要来源——正弦峰值附近的误差。2、输入信号的频率与数据采集仪

应该满足公式: 

在静态测试中，被测转换器的精度通过重复的施加一系列精确的直流输入电

平并测量输出信

缓慢的扫过ADC的量程范围，并且全程记录ADC输入模拟电压值和相对应

号。最后，可以根据所绘的传输曲线来计算DNL和INL的值。但是，这类模拟

激励有几个缺点。(1)引人其它误差。由于缓变的斜波是通过一个数字电压计(DVM)

产生，尽管这个数字电压计可以做的很精密，噪声很小，但还是会给电路中引入

DAC误差

依次测出每个数字码对应的输入电压，因此测一个AD需要很长时间，所以该方案

小规模和中等精度ADC的测试。 

间。由于测试ADC的输入信号的分辨率必须优于被测器件

测器件的分辨率至少多两位，最好多四位。当测试高速或者高分辨率转换器

时，这个要求经常难以满足。 

码密度法是比较常用的静态测试方法

统

数N（i），通过数学计算可以得到AD的转移曲线，即数字输出码i对应的输入电

压通过计算得到模数转换器的DNL和INL。不过，采用码密度法测试时需要注意以

1、输入信号幅度略大于AD输入范围。因为考虑到实际中存在失调，

所以只有输入信号大于满量程才能保证全0和全1的数字码都能出现，

的采样频率具有不相关性即互质，这样才能使得ADC的采样覆盖输入信号整个幅

度范围。3、尽可能选择三角波或者锯齿波作为测试输入信号，因为这样的波形

量化后的码密度理论上是平均分布的，这样便于计算和分析。4、采样的总点数
2 1

/ 2
2

2n
a

t
ZN

n
π −

≥  式中N =采样点数，n=AD精度，σ=INL,DNL所需精

确度，

t

12 [1 (1 )2 ]nZ erfc σ− −
/ 2a = −

速度快，所需仪器简便，故采用该方法测试静态特

性。 

12

0 0
cos( ( ) / ( ))

N

i
j k

V A N j N kπ
−

= =

= − ∑ ∑
i

− 。 

由于码密度测试精度高，
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5.2.2 动态特性测试 

期，否则会引起频谱泄漏。3、为了减

小频

通滤波器，另外可以用频谱分析仪检验输入信号

的质

因为被测ADC需要差分信号输入，但是现有的信号发生器只能产生单端的测

试信号，所以首要的问题是将单端信号转化为差分的输入信号。最常用的方法就

是采用变压器交流耦合的办法，如下图。 

 

 

 

 

 

图5.4 变压器交流耦合差分信号输入 

图5.3  ADC动态测试方案 

动态性能测试的主要方法是快速傅立叶分析。将干净的正弦信号输入ADC，

然后对ADC输出进行频域分析，计算出各个动态性能参数，如SINAD，SFDR等。测

试方案如图5.3，测试所需的正弦信号通过函数发生器产生，并经过相应频率的

带通滤波器，得到干净的输入信号，时钟信号可以用专用的时钟信号发生器产生，

它们之间还需要相位锁定，这样可以使采样信号和时钟信号维持固定的相位偏

差。最终的ADC的量化结果由逻辑分析仪采集，并送入PC进行FFT分析。需要注意

的有以下几点：1、正弦信号频率与采样频率必须互质。2、采样点数必须为2的

整数次幂，且采样点数恰好覆盖整数个周

谱泄漏的影响，采用数据加窗，可以选择blackman、hamming、hanning窗等。

4、输入信号的质量将严重影响测试的结果，为了保证测试的准确性，ADC输入信

号的动态性能指标应该远远大于ADC要达到的指标。因此，应该选择性能较好的

信号发生器，并且选择适当的带

量。 

5.3 测试电路设计 

5.3.1 信号输入电路 

 65



第五章 芯片测试 

对于 高频测试动态性能的高频信号， 输入通过 SMA 连接端子输入，图中电

阻都

器作为信号耦合的最大好处就是信号输入正负端对称性好，而且没有有源

电路噪声和失真的影响。不过，变压器的结构比较适合比较高频率的输入信号，

因为它本身就是一个高通器件。如果想测试 ADC 静态性能的话，那么必须采用

采用了

，满

 

图5.5 单端-双端的变换电路 

 

 

 

是用来做阻抗匹配的，C1 为隔直电容，Vcm 提供差分输入的共模电平。采

用变压

基于运放的直流耦合输入电路。图 5.5 就是单端变双端的运放连接方式。

全差分运放 AD8139，其在高频低频均可转换，且-3dB 带宽可达到 410MHz

足研究的要求。其中 Vin 为信号发生器中输出的正弦信号，Vcmo 为共模电压。

5.3.2 参考电压 

由于被测试的模数转换器需要外加基准的电压，所以测试电路需要提供稳定

的基准电压，参考电压源不但要有一定的精度，同时还要有足够的驱动能力。 

这里采用基准电压源 MAX6129 来产生基准电压，0.4%初始精度和 40ppm/°C 

(最大值)温度系数使 MAX6129 适用于高精度应用。此外，内置补偿电容无需外部

补偿电容，并可稳定的工作于最高 10µF 负载电容下。OUT 管脚输出电压为 2.5v，

然后采用电阻分压来产生精确的基准电压。  

 

 

 

 

 

图 5.6 基准电压产生电路 

Vi-

Vi+

Vin Vcmo AD8139

IN

GND

OUT

M
AX

61
29

VCC

Vref
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5.3.3 时钟电路 

由于ADC 的采样频率较高，如果直接使用方波发生器产生采样时钟信号的

话，那么就会面临如何将高频的方波信号高质量的传输至ADC的问题，对于高

频率的时钟，当经过连接端子和PCB走线后容易产生一些信号完整性的问题，影

响时钟信号质量，会给测试带来意想不到的后果。 通常使用同

频率一个正弦波，

图 5.7 ，内部为两个

当时钟信号电平高

电路产生两路相同的时钟信

 

5.4 PCB

高速高精度模数转换器的测试工作的一大难点是必须保证整个测试系统的

声都要足够小。使用高精度仪器产生输入信号和时钟信号只

能保证一个低噪声的信号源，为了减小信号在传输过程中受到的干扰，可以使用

同轴

保证

字电路分开，各自拥有独立的电

源和地平面。以下是

 

所以，一般来说，

通过同轴电缆传输至PCB上，然后再进行时钟整形，这样就可

以避免方波信号在传输过程中出现的一些信号完整性的问题，也避免了时钟信号

产生额外的抖动。 

CK1

CK2

MAX9113

ckin

Vmid

图5.7 时钟整形电路 

就是测试电路采用的时钟整形电路，核心部件为 MAX9113

高速比较器，比较器一端都接固定电平，另一端接时钟信号，

于设定电平时，输出时钟信号电平为高，反之为低。

号，其中一路是 ADC 的采样时钟，另外一路是分配给逻辑分析仪采集数据。

设计 

每一个环节引入的噪

电缆把信号接到测试电路上，需要在测试电路板上做同轴电缆的接口

（BNC）。在制作 PCB 的时候需要遵循高速线路板的设计原则，降低电磁干扰、

信号完整性，这样才能测试出 ADC 本征的性能指标。 

PCB 允许多层布线，其中有两层专门用作电源平面和地平面。这个平面最

好不要有被腐蚀的痕迹，以免因为局部不连续而受干扰。为了防止高速数字电路

对模拟信号的干扰，将测试电路中模拟电路和数

PCB 设计中需要重点注意的环节： 
为保证ADC电源电压的稳定性，应该在ADC电源引脚上靠近ADC处外接旁路电
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容，并且尽可能在同一层面采用表面贴装元件，减小引线寄生电感和电容。 

 

 时钟的输入和传输的每个环节，都需要进行阻抗匹配，以确保信号完

 

 使得电阻尽量低，电感尽量小，可以减小开关

电流对电源电压的高频干 线尽量避免交叉。正反

两面的布线尽量正交，以减小相互干扰。 

尽量避免在敏感器件下方走高频数字线，否则数字噪声会耦合到芯片上。 

信号、

整性。

模拟的电源线要尽量做得粗，

扰。数字信号线和模拟信号
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第六章 总结与展望 

6.1 总结 

在高端视频信号处理系统和高性能数字通讯系统中均用到了采样速率

S/s左右，动态范围近60dB的ADC。例如，在传统的电视系统中需要一个转换100M

满足上述众多需求，研究高速、高精度ADC的工作具有十分重要的意义，尤其是

完成了一个3.3伏10位100MHz采样频率模数转换器的设计与芯片实现，研究讨论

了高速模数转换器的测试方法。论文按照从系统结构到具体电路的流程阐述了本

篇论文所设计的模数转换器，在此基础上介绍了芯片实现的可靠性考虑。 

在实现这个模数转换器的过程中主要完成的工作有： 

1. 研究模数转换器的基本设计理论，详细介绍了模数转换器的性能参数的定

义，方便以后的计算。 

2. 基于噪声和功耗的总体考虑，选择1.5位每级的9级流水线结构实现，实现3.3

伏10位100MHz采样频率的模数转换器。 

3. 运放采样套筒式结构，在获得高速、高增益性能的同时尽量降低其功耗，并

逐级缩小运放的尺寸以进一步优化功耗。 

4. 完成芯片的版图设计，并在实现时，采用时钟树驱动分布独立的时钟发生电

路，避免在高速工作情况下由时钟延时的不匹配造成相位误差。 

6.2 未来工作展望 

    设计从系统分析到电路实现，性能仿真以及到最后的流片，实现了一个完整

的流程，由于流片时间的关系，目前芯片只完成了封装和测试的方案设计，有待

进一步详细的测试和分析。所以，接下来的首要工作是完成芯片的整体测试，同

时完善测试系统。 

在完成详细的测试后，接下来的工作就是围绕ADC的优化来进行。 

可以尝试采用共享运放的方法，减少运放的数目。这样就可以大大降低运放

部分的功耗，也就大大降低了ADC的整体功耗。 

改进设计，增加ADC的输入带宽，使ADC适用于多种应用。

精度达到8bits,采样速率在20MHz左右的ADC;而在新近推出的高清晰数字电视系

统中需要一个转换精度达到10bits,采样速率为50MHz-75MHz的ADC。可见，为了

用标准CMOS工艺实现的高速、高精度ADC。 

本篇论文在分析比较各种高速模式转换器的结构特点后，以流水线结构具体
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