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简介

噪声系数(NF)是RF系统设计师常用的一个参数，它用于表征RF放大器、混频器等器件的

噪声，并且被广泛用作无线电接收机设计的一个工具。许多优秀的通信和接收机设计教材

都对噪声系数进行了详细的说明(例如参考文献1)，本文重点讨论该参数在数据转换器中

的应用。 

现在，RF应用中会用到许多宽带运算放大器和ADC，这些器件的噪声系数因而变得重要

起来。参考文献2讨论了确定运算放大器噪声系数的适用方法。我们不仅必须知道运算放

大器的电压和电流噪声，而且应当知道确切的电路条件：闭环增益、增益设置电阻值、源

电阻、带宽等。计算ADC的噪声系数则更具挑战性，大家很快就会明白此言不虚。

当RF工程师首次计算哪怕是最好的低噪声高速ADC的噪声系数时，结果也可能相对高于

典型RF增益模块、低噪声放大器等器件的噪声系数。为了正确解读结果，需要了解ADC
在信号链中的位置。因此，当处理ADC的噪声系数时，务必小心谨慎。

ADC噪声系数定义 

图1显示了用于定义ADC噪声系数的基本模型。噪声因数F指的是ADC的总有效输入噪声

功率与源电阻单独引起的噪声功率之比。

由于阻抗匹配，因此可以用电压噪声的平方来代替噪声功率。噪声系数NF是用dB表示的

噪声因数，NF = 10log10F。
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图1：ADC的噪声系数：小心为妙！

该模型假设ADC的输入来自一个电阻为R的信号源，输入带宽以fs/2为限，输入端有一个噪

声带宽为fs/2的滤波器。还可以进一步限制输入信号的带宽，产生过采样和处理增益，稍

后将讨论这种情况。

该模型还假设ADC的输入阻抗等于源电阻。许多ADC具有高输入阻抗，因此该端接电阻

可能位于ADC外部，或者与内部电阻并联使用，产生值为R的等效端接电阻。

ADC噪声系数推导过程 

满量程输入功率是指峰峰值幅度恰好填满ADC输入范围的正弦波的功率。下式给出的满量

程输入正弦波具有2VO的峰峰值幅度，对应于ADC的峰峰值输入范围：

等式1

等式2
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通常将此功率表示为dBm（以1 mW为基准）：

][=
1 Wm
P01 golP FS

10SF ( mBd ) . 

NUMBER OF POLES

1

2

3

4

5

NOISE BW : 3dB BW

1.57

1.11

1.05

1.03

1.02

][=
RMSNOISE

SF SMR
10 V

V
02 golSNR

求解VNOISE RMS：

RNS / 02
SF SMRRMSNOISE 10VV −⋅=    

Page 3 of 9 

对滤波器的噪声带宽B需要加以进一步的讨论。非理想砖墙滤波器的噪声带宽指的是让相

同的噪声功率通过时，理想砖墙滤波器所需的带宽。因此，一个滤波器的噪声带宽始终大

于其3 dB带宽，二者之比取决于滤波器截止区的锐度。图2显示了最多5极点的巴特沃兹滤

波器的噪声带宽与3 dB带宽的关系。注意：对于2极点，噪声带宽与3 dB带宽相差11%；超

过2极点后，二者基本相等。

NF计算的第一步是根据ADC的SNR计算其有效输入噪声。ADC数据手册给出了不同输入

频率下的SNR，确保使用与目标IF输入频率相对应的值。此外还应确保SNR数值中不包括

基波信号的谐波，有些ADC数据手册可能将SINAD与SNR混为一谈。知道SNR后，就可以

从下式开始计算等效输入均方根电压噪声：

等式3

等式4

等式4

图2：巴特沃兹滤波器的噪声带宽与3dB带宽的关系
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这是在整个奈奎斯特带宽(DC至fs/2)测得的总有效输入均方根噪声电压，注意该噪声包括

源电阻的噪声。

下一步是实际计算噪声系数。在图3中，注意源电阻引起的输入电压噪声量等于源电阻

√(4kTBR)的电压噪声除以2，即√(kTBR)，这是因为ADC输入端接电阻形成了一个2:1衰减

器。 

噪声因数F的表达式可以写为：

图3：根据SNR、采样速率和输入功率求得的ADC噪声系数
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图4：过采样和处理增益对ADC噪声系数的影响
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过采样和数字滤波会产生处理增益，从而降低噪声系数，这已在上文中说明。对于过采

样，信号带宽B低于fs/2。图4给出了校正因数，因而噪声系数的计算公式变为：

等式8

16位、80/100 MSPS ADC AD9446的计算示例

图5显示了16位、80/105 MSPS ADC AD9446的NF计算示例。一个52.3 Ω电阻与AD9446的
1 kΩ输入阻抗并联，使得净输入阻抗等于50 Ω。ADC在奈奎斯特条件下工作，82 dB的SNR
是利用上式8进行计算的基础，得到噪声系数为30.1 dB。
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图5：16位80/100 MSPS ADC AD9446
在奈奎斯特条件下工作的噪声系数计算示例
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利用RF变压器改善ADC噪声系数

图6显示了如何利用具有电压增益的RF变压器来改善噪声系数。图6A中的变压器匝数比为

1:1，噪声系数(来自图5)为30.1 dB。图6B中的变压器匝数比为1:2。249 Ω电阻与AD9446内部

电阻并联，产生200 Ω的净输入阻抗。由于变压器的“无噪声”电压增益，噪声系数降低6 dB。

图6C中的变压器匝数比为1:4。AD9446输入端与一个4.02 kΩ电阻并联，使得净输入阻抗为

800 Ω。噪声系数又降低6 dB。理论上，匝数比越高，则改善幅度越大，但由于带宽和失

真限制，更高匝数比的变压器一般并不可行。
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图6：利用RF变压器改善ADC整体噪声系数
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级联噪声系数

即使采用匝数比为1:4的变压器，AD9446的整体噪声系数也有18.1 dB，按照RF标准，这一

数值仍然较高。应当注意，AD9446 ADC的82 dB SNR代表了出色的噪声性能，系统应用的

解决办法是在ADC之前提供低噪声高增益级。在一个典型接收机中，ADC之前至少有一

个低噪声放大器(LNA)和混频级，它能提供足够高的信号增益，从而将ADC对系统整体噪

声系数的影响降至最低。 

这可以通过图7来说明，其中显示了如何利用Friis等式来计算级联增益级的噪声因数。注

意，第一级的高增益降低了第二级噪声因数的影响，因此第一级的噪声因数在整体噪声系

数中占主导地位。
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图7：利用Friis等式计算级联噪声系数

图8：双级级联网络示例

图8显示了置于一个相对较高NF级(30 dB)之前的一个高增益(25 dB)低噪声(NF = 4 dB)级的

影响，第二级的噪声系数是高性能ADC的典型噪声系数。整体噪声系数为7.53 dB，仅比第

一级噪声系数(4 dB)高3.53 dB。
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结束语

应用噪声系数概念来表征宽带ADC时，必须特别小心，防止得出令人误解的结果。试图简

单地通过改变等式中的值来降低噪声系数可能会适得其反，导致电路总噪声提高。

例如，根据以上等式，NF随着源电阻的增加而降低，但增加源电阻会提高电路噪声。另

一个例子与ADC的输入带宽B有关。根据等式，提高B会降低NF，但这显然是相互矛盾

的，因为提高ADC输入带宽实际上会提高有效输入噪声。在以上两个例子中，电路总噪声

提高，但NF降低。NF降低的原因是源电阻或带宽提高时，信号源噪声占总噪声中的较大

部分。然而，总噪声保持相对稳定，因为ADC引起的噪声远大于信号源噪声。因此，根据

等式，NF降低，但实际电路噪声提高。

有鉴于此，当处理ADC时，必须小心处理NF。利用本文中的等式可以获得有效的结果，

但如果不全面理解其中涉及到的噪声原理，这些等式可能会令人误解。

从孤立的角度看，即使是低噪声ADC，其噪声系数也会相对高于LNA或混频器等其它RF
器件。然而，在实际的系统应用中，ADC前方至少会放置一个低噪声增益模块，根据Friis
等式(见图8)，它会把ADC的总噪声贡献降至非常低的水平。
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ADC架构I：Flash转换器
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简介

早在上世纪60、70年代，商用�ash转换器就开始出现在仪器仪表和模块中，并在80年代期

间快速进军集成电路。单芯片8位�ash ADC成为上世纪80年代数字视频应用的行业标准。

如今，�ash转换器主要用作分级“流水线式”ADC中的构建模块。流水线架构的功耗和成本

更低，并且能够以数百MHz的采样速率实现8至10位分辨率。因此，功耗较高的独立�ash
转换器主要用于采样速率超过1 GHz的6位或8位ADC。这些转换器通常采用砷化镓工艺设

计。

鉴于其作为高分辨率流水线ADC中构建模式的重要性，还需要了解基础�ash转换的基本原

理。本教程首先概括讨论作为�ash转换器基本构建模块的比较器。

比较器：1位ADC

转换开关是1位DAC，而比较器是1位ADC(见图1)。如果输入超过阈值，输出即会具有一

个逻辑值，而输入低于阈值时输出又会有另一个值。此外，所有ADC架构都会使用至少一

个某种类型的比较器。

图1：比较器：1位ADC
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最常见的比较器与运算放大器存在一些相似之处，如使用差分晶体管对或FET作为其输入

级，但与运算放大器不同的是，比较器并不使用外部负反馈，且其输出为指示两个输入中

哪个电位较高的逻辑电平。运算放大器并非设计用作比较器；一旦过驱，运算放大器可能

发生饱和，并恢复速度缓慢。

在与大差分电压搭配使用时，许多运算放大器的输入级都会出现异常行为，并且其输出很

少与标准逻辑电平相兼容。不过，有些情况可能需要以运算放大器作为比较器，参考文献

1对此主题进行了较好的探讨。

充当ADC构建模块的比较器需要较高的分辨率，这就意味着较高的增益。当差分输入接近

零时，这可能导致不受控制的振荡。为了避免发生这种情况，通常需要利用少量正反馈向

比较器添加“迟滞”。

图1所示为迟滞对整个传递函数的影响。许多比较器拥有1或2毫伏的迟滞，以鼓励跳动摂

动作，并防止局部反馈在过渡带导致不稳定。请注意，比较器的分辨率不能低于迟滞，因

此较大的迟滞值一般并无用处。

早期的比较器利用真空管设计而成，一般用于无线电接收器中——当时被称为“鉴频器”而
不是比较器。ADC中用到的多数现代比较器内置一个锁存器，使其可以在数据转换器中用

作采样器件。图2所示为Advanced Micro Devices, Inc.于1972年推出的AM685 ECL(发射极耦

合逻辑)锁存比较器的典型结构(参见参考文献2)。

输入级前置放大器驱动一个交叉耦合锁存器。当锁存器被激活时，锁存器将输出锁定于其

此时所处的逻辑状态。因而，锁存器执行的是保持功能，使短输入信号可检测到并保留供

进一步处理。由于锁存器直接运行于输入级上，所以信号不会被进一步延迟——可以捕获

并保留仅宽几纳秒的信号。与无锁存比较器相比，锁存比较器对局部反馈导致的不稳定性

的敏感度不高。
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当比较器内置于IC ADC时，其设计必须考虑分辨率、速度、过载恢复、功耗、失调电压、

偏置电流和所选架构占用的芯片面积。比较器另有一种虽然微妙却令人讨厌的特性，如果

不了解且未有效地处理，则可能在ADC中导致较大的误差。这种误差因素是：当比较器把

较小的差分输入分辨至有效输出逻辑电平中时，偶尔存在的不稳定性。这种现象称为“亚
稳态”——指比较器在阈值下、在短时间内保持平衡的能力。

亚稳态问题如图3所示。其中展示了三种差分输入电压条件：(1) 大差分输入电压；(2)小差

分输入电压；(3) 零差分输入电压。用来描述输出电压VO(t)的近似等式为：

其中，ΔVIN = 锁存时的差分输入电压；A = 前置放大器在锁存时的增益；τ = 锁存的再生时

间常数；t = 自比较器输出锁存后已过的时间（参见参考文献3、4）。

对于小差分输入电压，输出达到有效逻辑电平需要的时间较长。如果在输出数据位于“有
效逻辑1”与“有效逻辑0”之间的区域时被读取，则数据可能是错误的。如果差分输入电压

刚好为零，且比较器在锁存时完全平衡，则达到有效逻辑电平所需时间可能非常长（理论

上为无限长）。然而，在输入端上的迟滞和噪声作用下，这种条件很难出现。根据比较器

在实际ADC中的利用方式，比较器无效逻辑电平产生的效应有所不同。

MT-020

+

–

PREAMP

Q

Q

LATCH

LATCH
ENABLE

From James N. Giles, "High Speed Transistor
Difference Amplifier," U.S. Patent 3,843,934,
filed January 31 1973, issued October 22, 1974

τ∆= t/
INO (t) V eAV , 等式1 
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图2：AM685 ECL比较器(1972)
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图3：比较器亚稳态误差

从设计角度来看，可以通过以下方式降低比较器亚稳态：提高增益(A)，增加锁存的增益带

宽以减小再生时间常数(τ)，并为比较器输出达到有效逻辑电平给出充足的时间(t)。分析速

度、功率和电路复杂性之间复杂的权衡关系以优化比较器设计不在本文讨论范围之内，不

过参考文献3、4对该问题进行了较好的探讨。

从用户角度来看，比较器亚稳态的影响（如果会影响ADC的性能的话）体现在“误码率”
(BER)——通常大多数ADC数据手册中并未标明该值。最终误差通常称为“闪码”、“跳码”或
“飞码”。

在大多数应用中，设计得当的ADC并不存在误码率问题，但系统设计师必须知道，这种现

象是可能存在的。在数字示波器中利用ADC来检测小幅单发随机事件时，可能存在这种问

题。如果误码率不够小，ADC可能给出错误的信息。欲了解闪码的更多讨论，请参见“教程

MT-011”。
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Flash转换器

Flash ADC（有时称为“并行”ADC）是速度最快的ADC，其中使用数个比较器。一个N位

�ash ADC包括2N个电阻和2N – 1个比较器，具体排列方式如图4所示。每个比较器均从电

阻串获得基准电压，且每个基准电压要比链中的下一个基准电压大1 LSB。对于给定输入

电压，低于某个点的所有比较器都将出现输入电压高于基准电压且逻辑输出为"1"，而高于

该点的所有比较器则都将出现基准电压高于输入电压且逻辑输出为"0"。因此，2N – 1个比

较器输出在行为上类似于水银温度计，而该点的输出码有时称为“温度计”码。由于2N – 1
个数据输出并不便于实际应用，因此需要经过解码器处理来产生N位二进制输出。

由于输入信号同时施加于所有比较器，因此温度计输出与输入之间仅存在一个比较器延

迟，而编码器N位输出仅存在数个门延迟，故而该过程非常迅速。此外，各个比较器固

有“采样保持”功能，因此理论上，只要比较器完全动态匹配，�ash转换器就无需单独的

SHA。不过实际操作中，由于比较器之间不可避免地存在细微时序不匹配，因此大多数

�ash转换器通常都需要添加合适的外部采样保持电路来改善动态性能。

图4：3位全并行(Flash)转换器
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由于�ash转换器采用了大量电阻和比较器且限制在低分辨率，因此如果达到较高速度，每

个比较器就必须以相对较高的功耗水平运行。因此，�ash ADC的问题包括分辨率有限、

因使用大量高速比较器(尤其是采样速率超过50 MSPS时)而导致功耗较高和相对较大(因此

成本较高)的芯片尺寸。此外，基准电阻链的电阻必须保持在较低水平，以便向快速比较

器提供足够的偏置电流，因此基准电压源必须提供较大的源电流(通常大于10 mA)。

典型的Flash转换器时序

图5所示为早期商用�ash转换器(8位、35 MSPS AD9048)的简化时序图。采样时钟处于低

电平状态时，输入比较器处于“跟踪”或“透明”模式。采样时钟的上升沿将比较器置于“保
持”或“锁存”模式。“保持”时间期间，解码逻辑根据比较器输出做出决策。采样时钟的下

降沿将解码数据锁存至中间锁存器。采样时钟的下一个上升沿将解码数据传输至输出锁

存器。注意，这就在输出数据上产生相对于对应采样时钟沿的一个“流水线延迟”周期。

中间锁存器允许使用更为复杂的两级解码方法。例如，比较器输出数据首先解码成格雷

码并在采样时钟的下降沿锁存，然后在“跟踪”时间间隔内转换成二进制。两级解码通常

用于最大程度地减少因错误地解读比较器输出而导致的“闪码”。(有关闪码和亚稳态误差

的详细讨论，请参见“教程MT-011”。)有些�ash转换器使用的是更为复杂的解码方法，因

此流水线延迟超过一个时钟周期。

如果使用的是简单的优先级解码方法，则无需输出锁存和中间锁存，即可直接从解码逻辑

的输出端获取二进制数据。不过，如果是这种情况，则“跟踪”时间间隔内输出数据会不断

变化，因此“DATA VALID”时间间隔限制为采样时钟周期的一半。因此，习惯做法是至少

使用一个锁存器，以便输出数据可以在除少量“DATA CHANGING”时间之外的整个采样周

期内保持不变，如图5所示。

图5：典型Flash转换器（8位、35 MSPS AD9048）的数据时序
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Flash转换器历史展望

最早有记录的�ash转换器是Paul M. Rainey研发的电子机械PCM传真系统，该系统曾出现

在1921年一项未引起重视的专利中(参考文献5)。在ADC中，与光线强度成比例的电流驱

动电流计，而后者又移动另一光束来激活32个光电管之一，具体取决于电流计偏转程

度。每个光电管输出激活部分继电器网络，从而产生5位二进制代码，如图6所示。

上世纪40年代期间，高速ADC技术取得了一项重大进展，那就是贝尔实验室研发出了电

子束编码管，如图7所示。该电子管(R. W. Sears在参考文献6中描述的)能够以96 kSPS速率

和7位分辨率进行采样。图6所示为4位器件的基本电子束编码器概念。该电子管采用“扇
形”电子束来构建"�ash"转换器，从而传送并行输出字。

图6：Paul Rainey提出的5位Flash ADC，改编自Paul M. Rainey“传真电报系统”，
美国专利1,608,527，1921年7月20日申请，1926年11月30日颁发



17

MT-020

Electron gun

Collector

Y Deflectors
Shadow Mask

Collector

(A) BINARY CODED
SHADOW MASK

(B) GRAY CODED
SHADOW MASK

Page 8 of 15 

图7：贝尔实验室的电子束编码器(1948)

早期的电子管编码器采用二进制编码荫罩(图7A)，并且如果电子束跨越两个相邻码字并将

其同时点亮，则可能会出现较大误差。之后通过采用格雷码荫罩消除了与二进制荫罩相关

的误差，如图7B所示。此编码原先称为“反演二进制”码，最初由Elisha Gray于1878年发明，

之后由Frank Gray于1949年重新发明(参见参考文献7)。采用格雷码时，相邻电平对应的格

雷码字仅有一位之差。因此，如果针对特定电平的位判断有误差，则转换为二进制代码后

的对应误差仅为1 LSB。对于中间电平，仅MSB改变。值得注意的是，基于比较器的现代

Flash型转换器也可能由于比较器亚稳态而发生这一现象。在少量过驱情况下，如果采用标

准二进制解码技术，则比较器的输出可能会在其锁存输出中产生错误的判断，从而出现同

样的现象。许多情况下，格雷码或伪格雷码用来解码比较器库输出，然后最终转换成二进

制代码输出。

尽管存在很多与电子束对齐相关的机械和电子问题，但是电子管编码技术在上世纪60年代

中期达到了巅峰，研制出了采样速率可达12 MSPS的实验性9位编码器。(参考文献8)。不

过，之后不久随着全固态ADC技术的迅速发展，电子管技术逐渐退出历史舞台。

人们很快就认识到，与其它架构相比，�ash转换器的采样速率是最快的，但是这种方法的

问题在于，由于采用分立晶体管电路和真空管，比较器电路本身相当庞大而且非常繁琐。
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对于上述两种技术而言，构建单锁存比较器单元都是一件相当不容易的事情，而哪怕是要

扩展至4位分辨率(需要15个比较器)都显得有些不切实际。然而，Robert Sta�n和Robert D. 
Lohman在上世纪50年代中期和60年代初期完成了该项工作，在他们获得专利中描述了一

种同时使用电子管和晶体管技术的分级架构(参考文献9)。该项专利讨论了全并行方法所

存在的问题并指出了通过将转换过程拆分成粗略转换加精细转换所能实现的节省。

上世纪60年代的数种早期实验性�ash转换器均采用隧道二极管作为比较器来代替仅基于电

子管或晶体管的锁存比较器(参见参考文献10-13)。

1964年，Fairchild推出了首款IC比较器μA711/712，该器件由Bob Widlar负责设计。同年，

Fairchild还推出了首款IC运算放大器μA709，Widlar的另一项设计产品。紧随其后推出的其

它IC比较器包括Signetics 521、National LM361、Motorola MC1650 (1968)和AM685/687 
(1972/1975)。随着这些构建模块比较器的推出和TTL和ECL逻辑IC的面市，Computer Labs, 
Inc.推出了6位机架安装分立�ash转换器，包括VHS-630(6位、30 MSPS，1970年)和VHS-675
(6位、75 MSPS，1975年)。图8所示的VHS-675采用了63个AM685 ECL比较器，比较器前面

接高速采样保持ECL解码逻辑，并内置线性电源(交流线路供电)，总能耗为130 W(1975年售

价约为$10,000)。此类仪器应用于早期的高速数据采集应用，包括军用雷达接收机。

图8：Computer Labs, Inc.推出的VHS系列ADC：VHS-630 (1970)、
VHS-675 (1975)
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1979年，TRW LSI部门推出了首款集成电路8位视频速度30 MSPS �ash转换器TDC1007J(参
考文献14和15)。之后不久又推出了相同设计的6位版本，即TDC1014J。同样在1979年，

Advanced Micro Devices, Inc.推出了4位100 MSPS IC �ash转换器AM6688。

单芯片�ash转换器在上世纪80年代变得非常流行，广泛应用于高速8位视频应用和较高分

辨率分级卡片、模块和混合ADC的构建模块。来自ADI公司的器件示例包括AD9048(8位、

35 MSPS)和AD9002(8位、150 MSPS)。许多�ash转换器均采用CMOS工艺制造，以降低能

耗。不过，最近分级流水线架构在速率高达约250 MSPS的8位ADC中日益受欢迎。例如，8
位250 MSPS ADC AD9480采用高速BiCMOS工艺制造，耗能低于400mW，而采用类似工艺

的全�ash实施耗能则为数瓦。

在实际操作中，IC �ash转换器目前最高可达到10位，但较为常见的分辨率是6或8位。而最

大采样速率最高可达1 GHz(这类器件一般采用的是砷化镓且功耗为数瓦)，且全功率输入

带宽超过300 MHz。

但正如上文所述，全功率带宽并不一定就是全分辨率带宽。理想情况下，�ash转换器中的

比较器在直流和交流特性上完全匹配。

AM685比较器还用作4位100 MSPS电路板级�ash ADC MOD-4100(975年推出)的构建模块，

如图9所示。

图9：Computer Labs于1975年推出的4位、100-MSPS Flash转换器
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由于采样时钟同时施加于所有比较器，因此�ash转换器本质上是采样转换器。在实际操作

中，比较器之间存在延迟偏差及其它交流不匹配，这些在高输入频率时可导致有效位数

(ENOB)减少。这是因为输入压摆率能与比较器转换时间相比为此，通常需要在�ash转换

器之前放置采样保持电路，从而在高频输入信号上实现高SFDR。

�ash型ADC的输入以并行方式施加于多个比较器。每个比较器都具有可变电压分结电容，

而这种与信号相关的电容使得大多数�ash型ADC在高输入频率下都具有较低ENOB和较高

分辨率。为此，大多数�ash转换器必须以宽带运算放大器来驱动，且后者需要能够耐受转

换器的容性负载和输入端上产生的高速瞬变。

�ash转换器中的比较器亚稳态会严重地影响误码率(BER)。图10所示为具有一级二进制解

码逻辑的简单�ash转换器。双输入与门将并行比较器的温度计编码输出转换成“独热”码。

解码逻辑就是一个“线或”阵列，后者是发射极耦合逻辑(ECL)中常见的一项技术。假定标

为"X"的比较器具有标为"X"的亚稳态输出。所需输出码应为011或100，但请注意，受亚稳

态影响也可能出现000码(两个门输出均为高电平)和111码(两个门输出均为低电平)，表示½ 
FS误差。

图10：比较器输出亚稳态可能导致数据转换器中出现错误码
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Metastable state errors in �ash转换器中的亚稳态误差可以通过数项技术来消减，其中之一涉

及到以格雷码对比较器输出进行解码，然后如前文所述的贝尔实验室电子束编码器中一样

进行格雷码至二进制转换。格雷码解码的优势在于，任意比较器的亚稳态仅可在格雷码输

出中产生1 LSB误差。锁存之后，格雷码接着转换成二进制码，而后者的最大误差又仅为1 
LSB，如图11所示。

多种现代IC �ash转换器都采用了相同原则来最大程度地减少参考文献3、16和17等中所述

的亚稳态误差效应。

功耗始终是�ash转换器的一项重要考虑因素，尤其是分辨率超过8位时。10位、210-MSPS 
ADC AD9410中采用了一种称为“插值”的聪明技巧，不仅最大程度地减少了�ash转换器中

的前置放大器数量，而且还降低了功耗。该方法如图12所示（参见参考文献18）。

图11：格雷码解码减少亚稳态误差幅度
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图12：“插值”Flash将前置放大器数量减少一半
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前置放大器(标为"A1"、"A2"等)是低增益gm级且带宽与差分对的尾电流成比例。假定正向

斜坡输入最初低于AMP A1的基准电压V1。当输入信号接近V1时，A1的差分输出接近零

(如A = A')并到达决策点。A1的输出驱动LATCH 1的差分输入。随着输入信号继续朝正向

变化，A继续朝正向变化，而B'开始朝负向变化。当A = B'时，即确定插值决策点。随着输

入继续朝正向变化，当B = B'时即会到达第三个决策点。这种革新架构减少了ADC输入电

容，因而可最大程度地减少其随信号电平发生的变化及相关失真。AD9410还采用输入采

样保持电路来改善线性度。

总结

�ash转换器仍旧是给定IC工艺所能制造的最快ADC架构。不过，功耗和电路板空间考虑因

素常常导致分辨率限制为6或8位。商用砷化镓型�ash转换器的采样速率可超过1 GHz，但

是成本和功耗使得其很难被广泛应用。而凭借“流水线”架构，则能够以较低采样速率(最

高位数百MSPS)实现分辨率更高、功耗和成本更低的ADC。这项技术采用低分辨率�ash转
换器作为构建模块，具体将在“教程MT-023”中加以讨论。
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图1：基本逐次逼近型ADC(反馈减损型ADC)

简介

数年以来，逐次逼近型ADC一直是数据采集系统的主要依靠。近期设计改良使这类ADC
的采样频率扩展至兆赫领域且分辨率为18位。ADI公司的PulSAR®系列SAR ADC采用内部

开关电容技术和自动校准，以CMOS工艺实现18位、2 MSPS性能(AD7641)，而无需进行昂

贵的薄膜激光调整。在16位级别，AD7625(6 MSPS)和AD7626(10 MSPS)还代表着突破性的

技术。

基本逐次逼近型ADC如图1所示。该器件根据命令执行转换。为了处理交流信号，SAR 
ADC必须具有输入采样保持(SHA)功能来实现在转换周期期间保持信号不变。

CONVERT START命令置位时，采样保持(SHA)电路置于保持模式，而内部DAC设为中间

电平。比较器确定SHA输出是大于还是小于DAC输出，并将结果(位1，转换的最高有效

位)存储在逐次逼近型寄存器(SAR)中。然后，DAC被设为¼量程或¾量程(取决于位1的
值)，而比较器则确定转换的位2。结果同样存储在寄存器中，而该过程继续进行，直到确

定所有位的值为止。当所有位均完成设置、测试并根据需要复位之后，SAR的内容即对应

于模拟输入的值，而转换到此完成。这些位“测试”构成串行输出版SAR型ADC的基础。注

意，首字母缩写词"SAR"实际上代表Successive Approximation Register(逐次逼近型寄存器)，

即控制转换过程的逻辑模块，但人们普遍将其视作该架构本身的缩写。
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SAR ADC时序

典型SAR ADC的基本时序图如图2所示。转换结束通常是通过转换结束(EOC)、数据就绪

(DRDY)或繁忙信号(实际上，空闲信号表示转换结束)来表示。对于不同的SAR ADC，此

信号的极性和名称可能会有所不同，但基本概念是相同的。在转换间隔开始时，信号变为

高电平(或低电平)并保持该状态，直到转换完成为止，然后信号变为低电平(或高电平)。

下降沿通常表示有效的输出数据，但应当仔细查看数据手册；有些ADC中可能需要额外延

迟，输出数据才有效。

图2：典型的SAR ADC时序

N位转换分N步进行。因此，16位转换器的转换时间是8位转换器的两倍，这看起来是非常

浅显的道理，但实际并不是这样。在8位转换器中，DAC必须建立至8位精度，然后才会做

出位判断，而在16位转换器中则必须建立至16位精度，而这需要更长时间。在实际操作

中，8位逐次逼近型ADC在数纳秒内即可完成转换，而16位逐次逼近型ADC则通常需要数

微妙。

虽然存在一些变化，但大多数ADC的基本时序是类似的且相对直观。转换过程通常由置位

CONVERT START信号来启动。CONVST信号是趋负脉冲，其趋正边沿实际上启动转换。

内部采样保持(SHA)放大器在此边沿置于保持模式，并使用SAR算法来确定各个位。

CONVST的趋负边沿导致EOC或BUSY线路变为高电平。转换完成时，BUSY线路变为低电

平，表示转换过程已完成。大多数情况下，BUSY线路的下降沿可用于表示输出数据有效

并可用来选通输出数据并存入外部寄存器。不过，由于术语和设计上存在诸多变化，因此

使用特定ADC时应当仔细查阅相关数据手册。SAR ADC的重要特性之一是转换时间结束

时，即可获得对应于采样时钟边沿的数据，而没有“流水线”延迟。这使得SAR ADC在“单
发”和多路复用应用中使用尤为简单。



27

MT-021

Page 3 of 14 

还应注意的是，除CONVERT START命令之外，有些SAR ADC还需要外部高频时钟。大多

数情况下，无需将CONVERT START命令同步至高频时钟。如果需要，外部时钟的频率通

常位于1 MHz至30 MHz范围内，具体取决于ADC的转换时间和分辨率。其它SAR ADC内置

振荡器来用于执行转换并仅需要CONVERT START命令。因为其架构，SAR ADC通常允许

以从DC到转换器最大转换速率范围内的任意重复率进行单发转换。不过，存在一些例外

情况，因此始终应当查阅数据手册。

注意，SAR ADC的整体精度和线性度主要取决于内部DAC。直到最近，大多数精密SAR 
ADC都采用激光调整薄膜DAC来实现所需的精度和线性度。薄膜电阻调整过程会导致成

本增加，并且薄膜电阻值可能会受到封装机械压力的影响。

为此，开关电容(或电荷再分配)DAC在新款SAR ADC中日益流行。开关电容DAC的优势在

于，精度和线性度主要取决于高精度光刻，而后者又控制电容板面积、电容值和匹配程

度。此外，可与主电容并联小电容，并可通过自动校准例程来控制是否接入小电容，因而

无需薄膜激光调整，便可实现高精度和线性度。开关电容之间的温度跟踪能力可优于1 
ppm/ºC，因此可提供较高的温度稳定性。现代细线CMOS工艺非常适合制造开关电容SAR 
ADC，因此成本较低。

简单的3位电容DAC如图3所示。图中的开关处于跟踪或采样模式，其中模拟输入电压AIN

对所有电容并联组合持续充电和放电。保持模式通过打开SIN来启动，此时将采样的模拟输

入电压保留在电容阵列中。接着，开关SC被打开，从而允许节点A处的电压随着位开关操

控而移动。如果S1、S2、S3和S4全部连接到地，则节点A处出现大小等于–AIN的电压。如

果将S1连接到VREF，则电压会在Ain的基础上增加VREF/2。然后，比较器做出MSB位判断，

而SAR保持S1连接到VREF或将其连接到地，具体取决于比较器输出(高电平或低电平，分别

取决于节点A处的电压是正还是负)。剩余的两个位遵循类似的过程。转换时间间隔结束

时，S1、S2、S3、S4和SIN连接懂啊AIN、SC连接到地，而转换器则已准备好进入下一周期。
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图3：3位开关电容DAC

注意，需要使用额外的LSB电容(对于3位DAC，为C/4)来使电容阵列的总电容值等于2C，
以便可在操控各个位电容时完成二进制分配。

电容DAC(cap DAC)的操作类似于R-2R阻性DAC。当特定位电容切换至VREF时，该位电容

所构成的分压器和总阵列电容(2C)即会导致节点A处电压增加，具体幅度等于该位的权

重。当该电容切换至地时，则会从节点A中减去相同大小的电压。

SAR ADC历史展望

逐次逼近型(最初称为“反馈减损型”)ADC转换过程中使用的基本算法可以追溯到16世纪，

与某个数学谜团的解决相关，即通过最小序列的称量操作来确定未知重量(参考文献1)。
如上所述，该问题的目的是确定最少的称量次数，从而使用天平称量出1 lb到40 lb范围内

且为整数值的重量。1556年数学家Tartaglia提出的解决方案之一就是使用1 lb、2 lb、4 lb、
8 lb、16 lb和32 lb的称重序列。上述称重算法与现代逐次逼近型ADC中使用的算法完全相

同。(应注意，此种解决方案实际上可以测量最高63 lb的未知重量，而非问题中所述的40 
lb。)该算法如图4所示，其中未知重量为45 lb。此处使用天平等比来演示该算法。
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XXXTEST

IS X ≥ 32 ? YES RETAIN 32  1

ASSUME X = 45

IS X ≥ (32 +16) ? NO  REJECT 16 0

IS X ≥ (32 +8) ? YES RETAIN 8   1

IS X ≥ (32 +8 + 4) ? YES RETAIN 4   1

IS X ≥ (32 +8 + 4 + 2) ? NO   REJECT 2   0

IS X ≥ (32 +8 + 4 + 2 + 1) ? YES RETAIN 1    1

X = 32 + 8 + 4 + 1   =   4510 =    1011012TOTALS:
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图4：逐次逼近型ADC算法

逐次逼近型ADC的早期实施并未采用DAC和逐次逼近型寄存器，但却以各种方式实施了

类似功能。实际上，早期SAR ADC称为“连续编码器”、“反馈编码器”或“反馈减法器编码

器”。术语SAR ADC是在上世纪70年代随着National Semiconductor和Advanced Micro 
Devices退出2503和2504等商用逐次逼近型寄存器逻辑IC而出现的。这些器件经过专门设

计，可在逐次逼近型ADC中执行寄存器和控制功能，并且是许多模块式和混合型数据转换

器的标准构建模块。

从数据转换角度来看，逐次逼近型ADC架构构成T1 PCM载波系统的构建模块，并且仍然

是如今备受欢迎的架构之一，但此架构的确切来源并不是很清楚。虽然与逐次逼近型架构

改进和变化相关的专利颁发无数，但这些专利都未说明基本原理。

1946年，贝尔电话实验室的J. C. Schelleng首次在某项专利中提到PCM环境下的逐次逼近型

ADC架构(实际上是连续编码器)(参考文献2)。该设计并未使用内部DAC，而是以某种涉及

添加二进制加权基准电压的革新方式实施逼近过程。有关此真空管设计的详细信息，请参

见该项专利。
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1947年，贝尔电话实验室的Goodall在某篇论文中描述了实施逐次逼近型ADC的更好方法

(参考文献3)。此ADC具有5位分辨率并以8 kSPS的速率对声音通道进行采样。首先对语音

信号进行采样，并将对应电压存储在电容上。然后，将其与大小等于满量程电压一半的基

准电压进行比较。如果大于基准电压，则MSB登记为"1"，并从存储电容减去大小等于½量

程的电荷量。如果电容上的电压小于½量程，那么不会移除任何电荷，并且位登记为"0"。
MSB判断完成之后，针对第二位继续该循环，不过此时基准电压为¼量程。该过程持续到

所有位判断完成为止。这种电荷再分配概念类似于现代开关电容DAC。

Schelleng和Goodall设计的ADC均采用二进制加权基准电压加减过程来执行SAR算法。虽然

存在DAC功能，但并未使用传统的二进制加权DAC来执行。1953年，H. R. Kaiser et. al.(参
考文献4)和B. D. Smith(参考文献5)设计的ADC采用真正的二进制加权DAC来产生输入信号

的模拟逼近，这与现代SAR ADC相似。Smith还指出，通过使用非均匀加权DAC可以实现

非线性ADC传递函数。这项技术构成了早期PCM系统中所用压缩扩展语音频带编解码器

的基础。(请参见“教程MT-018：有意为之的非线性DAC”。)在这项非线性ADC技术面世之

前，采用的是线性ADC，并使用二极管/电阻网络来执行压缩和扩展功能，而二极管/电阻

网络必须单独进行校准且必须保持在恒温条件下，以免出现漂移误差(参考文献6)。

当然，在讨论ADC历史时，如果没有提到EPSCO公司(现在为Analogic, Incorporated)Bernard 
M. Gordon做出的划时代工作，那么肯定就不完整。Gordon在1955年的专利申请(参考文献

7)中描述了一种全真空管11位、50 kSPS逐次逼近型ADC，这代表着完整转换器的首款商用

产品(见图5)。DATRAC采用19" × 26" × 15"外壳设计，功耗为数百瓦，当时售价约为

$8000.00。

在稍后一项专利中(参考文献8)，Gordon详细描述了执行逐次逼近型算法所需的逻辑模

块。稍后在上世纪70年代中，National Semiconductor和Advanced Micro Devices实施了SAR
逻辑功能——备受欢迎的2502/2503/2504系列IC逻辑芯片。在上世纪70和80年代，这些芯

片几乎成为所有模块式和混合型逐次逼近型ADC必不可少的构建模块。
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图5：1954年EPSCO公司Bernard M. Gordon设计的11位、
50-kSPS SAR ADC "DATRAC"

ADI公司于1969年进军数据转换器领域

1965年，Ray Stata和Matt Lorber在马萨诸塞州剑桥市创立ADI公司。ADI公司最初产品为高

性能模块式运算放大器，但在1969年并购了Pastoriza Electronics(数据转换器产品的领先供

应商)，从此坚定不移地投身于数据采集和线性产品。

Pastoriza拥有一系列数据采集产品，而图6所示为1969年款12位、10-μs通用逐次逼近型

ADC ADC-12U(当时售价约$800.00)的照片。ADC-12U采用的是逐次逼近型架构，并利用

一个μA710比较器、一个模块式12位"Minidac"和14个7400系列逻辑封装来执行逐次逼近型

转换算法。
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图6：ADI公司Pastoriza分公司于1969年推出的12位、
10-μs SAR ADC ADC-12U

"Minidac"模块实际上是由“四通道”IC (AD550)和薄膜网络(AD850)构建而成。有关这些早期

DAC构建模块的进一步讨论，请参见“教程MT-015：DAC架构II：二进制DAC”。

注意，在ADC-12U中，逐次逼近型算法的实施要求采用14个逻辑封装。1958年，Bernard 
M. Gordon申请了一项关于逐次逼近型算法执行逻辑的专利(参考文献9)，并在上世纪70年
代早期，Advanced Micro Devices和National Semiconductor推出了商用逐次逼近型寄存器

IC：2502(8位串行，不可扩展)、2503(8位，可扩展)和2504(12位串行，可扩展)。这些器件

经过专门设计，可在逐次逼近型ADC中执行寄存器和控制功能，并成为很多模块式和混合

型数据转换器的标准构建模块。

1969年之后，ADI公司继续保持数据转换领域的先驱者地位。上世纪70年代期间，模块逐

渐发展成为混合电路。混合电路通常采用具有厚膜或薄膜导体的陶瓷基板。独立芯片焊接

到基板(通常采用环氧树脂)，而线焊构成焊盘和导体之间的连接。混合电路通常采用某种

类型的陶瓷或金属封装进行密封封装。精度是通过在组装和互连之后、封装之前调整厚膜

或薄膜电阻来实现的。制造商采用薄膜网络、分立薄膜电阻、堆积式厚膜或薄膜电阻或上

述任意组合。
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ADI公司于1977年推出的12位、25-μs SAR ADC AD572就是混合技术的一个很好例子。

AD572配有内部时钟、基准电压源、比较器和输入缓冲放大器。SAR寄存器为常见的

2504。内部DAC由一个12位开关芯片和一个主动调整型薄膜梯形电阻网络构成(单独封装

为双芯片AD562 DAC)。AD572是首款通过军用认证的12位ADC，其按照MIL-STD-883B标
准加工且可在–55°C至+125°C的整个温度范围内工作。图7所示为AD572的照片。

图7：1977年通过军用认证的12位、25-μs混合型ADC AD572

ADI公司还是单芯片数据转换器领域的先驱者。1978年推出的12位、35-μs AD574很可能

是有史以来最重要的SAR ADC。AD574代表着一个完整解决方案，其中包括埋层齐纳型

基准电压源、时序电路和三态输出缓冲器来直接与8、12或16微控制器总线接口。最初

推出时，AD574采用复合单芯片结构制造并基于两个芯片——其中一个是12位电流输出

DAC AD565，包括基准电压源和薄膜调整电阻；而另一个则包含逐次逼近型寄存器(SAR)、
微处理器接口逻辑功能和精密锁存比较器。AD574很快成为上世纪80年代早期的工业标

准12位ADC。1985年，该器件首次以单芯片形式出现；此后使得低成本商用塑料封装成

为可能。AD574简化框图如图8所示。
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图8：1978年工业标准12位、35-μs IC ADC AD574

现代SAR ADC

随着逐次逼近型ADC日益受欢迎，其分辨率、采样速率、输入/输出选项和成本开始出现

多样化。现在，很多SAR ADC提供片上输入多路复用器，非常适合多通道数据采集系统。

本教程无法一一介绍所有类型的SAR ADC，而只是重点介绍几款具有突破性意义的现代产

品。

ADI公司的PulSAR®系列就是现代电荷再分配逐次逼近型ADC的一个例子。AD7641是一款

18位、2 MSPS、全差分 ADC，采用2.5 V单电源供电(见图9)。该器件内置一个18位高速采

样ADC、一个内部转换时钟、纠错电路、一个内部基准电压源以及串行和并行系统接口。

AD7641经过出厂硬件校准和全面测试，可确保除一般直流参数(增益、偏置和线性度)之

外，诸如信噪比(SNR)和总谐波失真(THD)等交流参数也合乎要求。
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图9：18位2-MSPS开关电容PulSAR® ADC AD7641

处理工业级信号

几年前推出了许多低电压单电源SAR ADC，但其输入范围通常限制为小于或等于电源电

压。许多情况下，这并不是什么问题；但是，仍旧有很多工业应用要求对双极性信号(如

±5 V或±10 V)进行数字化处理。在与单电源ADC接口时，这就要求使用外部电路。图10显
示了两种可能方法。可以使用外部运算放大器来执行所需的电平转换和衰减，以使±10 V
信号与ADC的0至+2.5 V输入范围相匹配(图10A)。或者利用电阻网络来执行衰减和电平转

换(图10B)。两种方法都需要外部元件。

图10：工业级双极性信号与低电平ADC接口
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ADI公司采用专有工业CMOS(iCMOS™)工艺打造了一种更加稳妥的解决方案，该方案允许

输入电路使用标准工业± 15 V电源供电，而ADC内核使用低电压电源(5 V或更小)供电。图

11显示的是13位8通道输入ADC AD7328。

图11：真双极性输入、13位、1MSPS iCMOS™ ADC AD7328

AD7328采用iCMOS(工业CMOS)工艺设计。iCMOS是一种将高电压CMOS和低电压CMOS
结合使用的工艺。通过这种工艺，可开发在33V高压下工作的高性能模拟IC，其体积性能

比是以往的高压器件所无法实现的。与采用传统CMOS工艺的模拟IC不同，iCMOS组件不

但可以输入双极性信号，同时还能提升性能，大幅降低功耗并减小封装尺寸。AD7328可
输入真双极性模拟信号，它有四种软件可选输入范围：±10 V、±5 V、±2.5 V和0 V至10 
V。每个模拟输入通道支持独立编程，可设为四个输入范围之一。AD7328中的模拟输入通

道可通过编程设为单端、真差分或伪差分三种模式。该ADC内置一个2.5 V的基准电压，也

可采用外部基准。如果在REFIN/OUT引脚上施加3V外部基准电压，AD7328则可接受±12 
V真双极性模拟输入。对于±12 V输入范围，需要采用最低±12 V的VDD和VSS电源。
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AD7328的低电压内核采用VCC电源供电，针对额定性能的标称值应为5 V(4.75 V至5.5 V)。

对于2.7 V和4.75 V之间的VCC，该器件符合其典型规格。AD7328采用单独的VDRIVE引脚来设

置I/O逻辑接口电压(2.7 V至5.5 V)。VDRIVE电压不应比VCC高出0.3 V。

该器件配有一个高速串行接口，最高呑吐量可达1 MSPS。

总结

SAR ADC架构是一种完善、有效且易于理解的架构，非常适合现代细线CMOS工艺。该架

构没有“流水线”延迟，因此非常适合单发和多路复用数据采集应用。CMOS工艺允许添加

各种各样的数字功能，如自动通道时序控制和自动校准等。此外，许多SAR ADC拥有片上

温度传感器和基准电压源。虽然SAR ADC源自16世纪的数学谜团，但是其仍然是现代多通

道数据采集系统所青睐的转换器。
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简介

Σ-Δ型ADC是现代语音频带、音频和高分辨率精密工业测量应用所青睐的转换器。高度数

字架构非常适合现代细线CMOS工艺，因而允许轻松添加数字功能，而又不会显著增加成

本。随着此转换器架构的广泛使用，了解其基本原理显得非常重要。

由于该主题长度较长，Σ-Δ型ADC需要分为两个教程MT-022和MT-023来讨论。本教程

(MT-022)首先讨论Σ-Δ的历史和过采样、量化噪声整形、数字滤波以及抽取的基本概念。

而教程MT-023讨论的是与Σ-Δ相关的较高级主题，包括空闲音、多位Σ-Δ型ADC、多级噪

声整形Σ-Δ型ADC (MASH)、带通Σ-Δ型ADC以及一些应用示例。

历史展望

Σ-Δ型ADC架构源自脉冲码调制(PCM)系统的早期研发阶段，尤其是那些与称为“Δ调制”和
“差分PCM”的传输技术相关的。(在参考文献1中，Max Hauser非常清楚地描述了Σ-Δ型ADC
的历史和概念。)Δ调制最初由法国ITT实验室的E. M. Deloraine、S. Van Mierlo和B. Derja-
vitch于1946年发明(参考文献2、3)。

其原理在数年之后由荷兰的飞利浦实验室“重新发现”。该实验室的工程师于1952年和1953
年发表了一位和多位概念的首次大型研究结果(参考文献4、5)。1950年，美国贝尔电话实

验室的C. C. Cutler申请了一项关于差分PCM的重要专利，其中也涵盖了相同的重要概念

(参考文献6)。

Δ调制和差分PCM的重要驱动力是通过传输连续样本之间的数值变化(Δ)而非真实样本自

身，以实现更高的传输效率。

在Δ调制中，模拟信号通过1位ADC(比较器)进行量化，如图1A所示。比较器输出由1位
DAC转回为模拟信号，并在通过积分器后从输入中减去。模拟信号波形的传送方式如下：

"1"表示自上次采样后出现正偏移，而"0"则表示自上次采样之后出现负偏移。
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图1：Δ调制和差分PCM

图2：使用Δ调制进行量化

如果模拟信号在一定时间内保持固定的直流电平，则会获得"0"和"1"交替形式。应注意，

差分PCM(见图1B)采用几乎完全相同的概念，不同之处仅在于其采用多位ADC而非单个比

较器来获得所传送的信息。

由于并没有限制同符号脉冲的出现次数，因此Δ调制系统能够跟踪任何幅度的信号。理论

上不存在峰值削波。不过，Δ调制在理论上存在一定局限性，即模拟信号不可快速变化。

斜率削波问题如图2所示。图中，虽然每个采样时刻都指示正偏移，但模拟信号上升过

快，因此量化器无法保持同步。
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要减少斜率削波，可增加量化步长或加快采样速率。差分PCM采用多位量化器通过增加复

杂性来有效地增加量化步长。测试表明，要获得与经典PCM相同的品质，Δ调制要求采用

非常高的采样速率，通常为最高目标频率的20倍，而非奈奎斯特速率(2倍)。

为此，Δ调制和差分PCM从未广泛流行开来，但只要对Δ型调制器稍微进行一些修改便可

得到基本的Σ-Δ架构，该架构是而今最受欢迎的ADC架构之一。

1954年，贝尔实验室的C. C. Cutler申请了一项非常重要的专利，其中介绍了旨在实现较高

分辨率的过采样和噪声整形理论(参考文献7)。他并不是专门为了设计奈奎斯特ADC，而

是为了传送过采样噪声整形信号而又不降低数据速率。因此，Cutler的转换器呈现了Σ-Δ
型ADC中的所几乎有概念，只有数字滤波和抽取除外，数字滤波和抽取在使用真空管技术

的时代显得过于复杂和昂贵。

之后数年里依旧偶尔出现这些概念方面的重要著作，其中包括C. B. Brahm于1961年申请的

重要专利，该专利详细介绍了二阶多位噪声整形ADC的环路滤波器模拟设计(参考文献

8)。这段时间内，晶体管电路开始取代真空管，这为该架构的实现提供了更多可能性。

1962年，Inose、Yasuda和Murakami详细阐述了Cutler于1954年提出的一位过采样噪声整形

架构(参考文献9)。他们的实验电路采用固态器件来实现一阶和二阶Σ-Δ型调制器。在1962
年论文之后紧接着于1963年发表了第二篇论文，其中给出了过采样和噪声整形的出色理论

探讨(参考文献10)。这两篇论文还最先使用“Δ-Σ”名称来描述该架构。“Δ-Σ”名称一直沿用

到19世纪70年代，那时AT&T工程师开始使用“Σ-Δ”名称。从此以后，两个名称都一直在

用；不过，Σ-Δ可能是两个名称当中较为正确的。

有趣的是，前文提到的所有著作都是关于直接传送过采样数字化信号，而非奈奎斯特ADC
的实现。1969年，贝尔实验室的D. J. Goodman发表了一篇论文，介绍了在调制器后使用数

字滤波器和抽取器的真正奈奎斯特Σ-Δ型ADC(参考文献11)。这是首次使用Σ-Δ架构来明确

地构建奈奎斯特ADC。1974年，J. C. Candy(也来自贝尔实验室)描述了一种具有噪声整形、

数字滤波和抽取功能的多位过采样Σ-Δ型ADC来实现高分辨率奈奎斯特ADC(参考文献

12)。

与其它架构相比，该IC Σ-Δ型ADC具有数项优势，尤其是针对高分辨率、低频应用时。首

先，该一位Σ-Δ型ADC本身具有单调性且无需激光调整。此外，该架构的数字化密集特性

使得该Σ-Δ型ADC非常适合低成本CMOS工艺。参考文献13-21中给出了一些早期单芯片

Σ-Δ型ADC示例。从那以后，上文所述早期著作中提出的基本架构经过了连续工艺的过程

和设计改进。
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现代CMOS Σ-Δ型ADC(以及DAC，就此而言)是语音频带和音频应用所青睐的转换器。高

度数字化架构使得其非常适合细线CMOS工艺。此外，高分辨率(最高达24位)低频Σ-Δ型
ADC在精密工业测量应用中几乎已经取代了老的积分型转换器。

Σ-Δ型ADC基础

Σ-Δ型ADC的架构和理论说明可说是数不胜数，但大多数都涉及到错综复杂的积分运算并

因此而变得更让人费解。有些工程师不清楚Σ-Δ型ADC的工作原理，故而研读已发表的典

型文章，结果发现这些文章内容过于复杂而不易理解。

其实，只要避开详细的数学运算，Σ-Δ型ADC也没什么特别难以理解的，而此部分的目的

就是尝试阐明该主题。Σ-Δ型ADC包含非常简单的模拟电子电路(一个比较器、一个基准电

压源、一个开关以及一个或以上的积分器与模拟求和电路)和相当复杂的数字运算电路。

这个数字电路由一个用作滤波器(通常但不总是低通滤波器)的数字信号处理器(DSP)组
成。无需确切知道该滤波器的工作原理，便可领会其具体作用。要弄清楚Σ-Δ型ADC的工

作原理，需要熟悉过采样、量化噪声整形、数字滤波和抽取等概念。

接下来，我们借助频域分析来看看过采样技术。当直流转换具有多达½ LSB的量化误差

时，数据采样系统便存在量化噪声。理想的经典N位采样ADC在DC至fs/2的奈奎斯特频段

范围内均匀地分布着均方根大小为q/√12的量化噪声(其中，q是一个LSB的值而fs是采样频

率)，如图3A所示。因此，采用满量程正弦波输入时，其SNR将为(6.02N + 1.76) dB。(有关

推到过程，请参考“教程MT-001”。)如果ADC并不理想，其噪声大于理论上的最小量化噪

声，那么其有效分辨率将低于N位。其实际分辨率(通常称为“有效位数”或ENOB)定义为：

等式 1

如果选择更高的采样速率Kfs(见图3B)，均方根量化噪声保持为q/√12，但该噪声现在分布

在DC至Kfs/2这个更宽的带宽范围内。如果接着在输出端应用数字低通滤波器(LPF)，则可

以消除多数量化噪声，而又不会影响所需信号，从而使得ENOB得以改善。这样，我们便

使用低分辨率ADC完成了高分辨率模数转换。系数K通常称为“过采样率”。注意，从这一

点看，过采样还有一个好处，那就是可降低对模拟抗混叠滤波器的要求。这是Σ-Δ的一项

巨大优势，尤其是在锐截止线性相位滤波器成本非常重要的消费电子音频应用中。
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图3：过采样、数字滤波、噪声整形和抽取

由于数字输出滤波器会减少带宽，因此输出数据速率将小于原始采样速率(Kfs)但仍旧满足

奈奎斯特准则。这点或许可通过将每第M个结果传递至输出端并丢弃其它结果来实现。该

过程称为M倍“抽取”。不管该术语的来源如何(decem在拉丁语中表示“十”)，只要输出数据

速率是信号带宽的两倍以上，那么M可以是任意整数值。抽取并不会导致任何信息丢失

(见图3B)。

如果只是采用过采样来提高分辨率，则要让分辨率增加N位，就必须进行22N倍过采样。

Σ-Δ型转换器无需此类高过采样率，因为其不仅会限制信号通带，而且还会对量化噪声进

行整形，以使此类噪声大多数位于此通带之外，如图3C所示。

如果选用一个1位ADC(一个比较器)并以一个积分器的输出来驱动该比较器，然后将该

ADC输出馈入一个1位DAC并将1位DAC的输出与输入信号的加和馈入积分器，便可得到

一阶Σ-Δ型调制器，如图4所示。若接着在数字输出端添加一个数字低通滤波器(LPF)和抽

取器，则可以得到一个Σ-Δ型ADC。Σ-Δ型调制器会对量化噪声进行整形，以使其位于数

字输出滤波器的通带以外，因此ENOB要远大于在该过采样率下所预期的结果。
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图4：一阶Σ-Δ型ADC

直观而言，Σ-Δ型ADC的工作方式如下。假定在VIN处施加直流输入。积分器在节点A处持

续斜升或斜降。比较器的输出通过一个1位DAC反馈至节点B处的求和输入。比较器输出

通过1位DAC的回到求和点的负反馈环路强制将节点B处的平均直流电压设为VIN。这表示

平均DAC输出电压必须等于输入电压VIN。平均DAC输出电压由比较器输出的1位数据流中

的1的密度来控制。随着输入信号增加到+VREF，串行位流中的"1"数量增加，而"0"数量则减

少。类似地，随着信号负向趋近–VREF，串行位流中的"1"数量减少，而"0"数量则增加。从

非常简单的角度来看，此项分析显示输入电压的平均值包含在比较器输出的串行位流中。

数字滤波器和抽取器处理该串行位流并产生最终的输出数据。

对于任意给定输入值，一个采样间隔内的1位ADC的输出数据几乎毫无意义。只有对大量

样本求平均值时，才会产生有意义的值。由于一位数据输出具有明显的随机性，因此很难

在时域内对Σ-Δ型调制器进行分析。如果输入信号接近正满量程，位流中的"1"将明显多于

"0"。同样，如果信号接近负满量程，位流中的"0"将明显多于"1"。如果信号接近中间电

平，则"1"和"0"的数量大致相等。图5显示了两种输入条件下积分器的输出。第一种条件是

输入为0(中间电平)。为了解码输出，需使输出样本通过一个简单的数字低通滤波器(对每4
个样本求平均值)。滤波器的输出为2/4，此值代表双极性0。如果对更多样本求平均值，则

可实现更高动态范围。例如，对4个样本求平均值可以得到2位的分辨率，对8个样本求平

均值则可得到4/8，或者说3位的分辨率。在图5下方的波形中，针对4个样本所获得的平均

值为3/4，8个样本的平均值为6/8。
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有关Σ-Δ型调制器时域特性的交互式教程，请参见ADI公司设计中心网页中的“Σ-Δ教程”，
其中以图形方式展示了理想Σ-Δ型ADC的行为。

Σ-Δ型ADC也可以视作一个后接计数器的同步电压频率转换器。如果对足够多样本的输出

数据流中"1"的数量进行计数，则计数器输出将能代表输入的数字值。很显然，这种求平均

的方法仅对直流或变化非常慢的输入信号有效。此外，为了实现N位有效分辨率，必须计

数2N个时钟周期，这将严重限制有效采样速率。

应注意，由于数字滤波器是Σ-Δ型ADC的一个重要组成部分，其固定的“流水线”延迟(有时

称为“延迟时间”)主要取决于数字滤波器中的抽头数。Σ-Δ型ADC中的数字滤波器可能相当

大(数百抽头)，因此在多路复用应用中，延迟时间可能会变成一个问题，因为在切换通道

之后必须留出足够的建立时间。

Σ-Δ型ADC的频域分析和噪声整形

进一步进行时域分析的意义不大，而要清楚地说明噪声整形概念，最好是在频域内考虑简

单的Σ-Δ型调制器模型，如图6所示。



46

MT-022

∑ ANALOG FILTER

H(f) = 1
f

∑
X Y

+

_

X – Y
1
f

( X – Y )
Q = 
QUANTIZATION
NOISE

Y = 1
f

( X – Y ) +  Q

REARRANGING, SOLVING FOR Y:

Y = 
X

f + 1
+ Q f

f + 1

SIGNAL TERM NOISE TERM

Y

Page 8 of 12 

图6：Σ-Δ型调制器的简化频域线性化模型

调制器中的积分器表示为传递函数等于H(f) = 1/f的模拟低通滤波器。此传递函数具有与输

入频率成反比的幅度响应。1位量化器产生量化噪声Q，量化噪声Q被注入输出求和模块。

如果我们以X表示输入信号并以Y表示输出，则输入加法器的信号输出为X–Y。此信号与滤

波器传递函数1/f相乘，然后结果送入输出加法器的一路输入。可以看出，输出电压Y的表

达式可以写作：

等式 2

此表达式经过简单地整理并求解Y，便可得到以X、f和Q表示的下列等式：

等式 3

注意，当频率f趋近0时，输出电压Y趋近X且无噪声成分。在较高频率时，信号成分的幅度

趋近0，且噪声成分趋近Q。在高频时，输出主要由量化噪声组成。本质上，模拟滤波器

对信号有低通效应，对量化噪声有高通效应。因此，模拟滤波器执行Σ-Δ型调制器模型中

的噪声整形功能。对于给定输入频率，高阶模拟滤波器可提供更多衰减。只要采取一定的

防范措施，则Σ-Δ型调制器也同样如此。

 QY)(X
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图7：Σ-Δ型调制器对量化噪声进行整形

图8：二阶Σ-Δ型ADC

通过在Σ-Δ型调制器中使用一个以上的积分和求和级，我们可以实现更高阶量化噪声整形

并可针对给定过采样率取得更好的ENOB，如图7所示为一阶和二阶Σ-Δ型调制器。

二阶Σ-Δ型调制器的框图如图8所示。之前曾认为三阶及以上的Σ-Δ型ADC在输入为某些值

时可能会出现不稳定。近期分析结果显示，比较器中使用有限增益而非无限增益时，并不

一定会出现不稳定情况，但即使真的开始出现不稳定情况，还可以设置数字滤波器和抽取

器中的DSP来识别初始不稳定性并做出反应来进行预防。
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图9显示的是Σ-Δ型调制器的阶数与实现特定SNR所需的过采样量之间的关系。例如，如果

过采样率为64，则理想的二阶系统能够提供约80 dB的SNR，这表示有效位数(ENOB)约为

13。虽然数字滤波器和抽取器的滤波可以达到任何需要的精度，但向外界提供13个以上的

二进制位是没有意义的。增加的位不含有用的信号信息，并且除非采用后置滤波技术，否

则将淹没于量化噪声中。通过增加过采样率和/或采用更高阶调制器，可以从1位系统获得

额外分辨率。有关通常用于实现更高分辨率的其它方法(如多位Σ-Δ架构)，请参见“教程

MT-023”。

总结

本教程从历史展望角度介绍了Σ-Δ型ADC的各种基础知识，包括过采样、数字滤波、噪声

整形和抽取等重要概念。“教程MT-023”将介绍一些更高级的概念和Σ-Δ型ADC的各种应

用，如,空闲音、多位Σ-Δ、MASH和带通Σ-Δ。

图9：一阶、二阶和三阶环路的SNR与过采样率之间的关系
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ADC架构VII：计数ADC

作者：Walt Kester和James Bryant
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指南

简介

计数ADC虽然不太适合高速应用，但却是高分辨率低频应用的理想之选，特别是结合使用

双斜式积分、三斜式积分、四斜式积分等技术时。 

A. H. REEVES的5位计数ADC

计数ADC起源于1930年代末的早期实验性脉冲码调制(PCM)系统。A. H. Reeves在其内容全

面的1939年PCM专利档案(参考文献1)中描述了第一款适合PCM应用的ADC，图1是该ADC
的简化框图。早期用于PCM的ADC通常具有5到7位分辨率，采样速率为6 kSPS到10 kSPS。
非常有趣的是，Reeves的ADC是基于一种计数技术，原因很可能是他对计数器具有浓厚的

兴趣——就在几年前，Eccles-Jordan双稳态多谐振荡器刚刚问世。然而，在后来的PCM应

用中，其它架构的使用更为广泛，如Flash型(指南MT-020)、逐次逼近型(指南MT-021)、分

级和流水线型(指南MT-024)、每级一位型(指南MT-025)等。

图1：A. H. REEVES的5位计数ADC
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计数ADC技术的基本原理是利用一个采样脉冲对模拟信号进行采样，然后设置一个R/S触
发器，同时启动一个受控斜坡电压。该斜坡电压与输入进行比较，当二者相等时，就会产

生一个脉冲以复位R/S触发器。触发器的输出是一个脉冲，其宽度与采样时刻的模拟信号

成正比。该脉宽调制(PWM)脉冲控制一个选通振荡器，选通振荡器输出的脉冲数量代表模

拟信号的量化值，通过一个计数器很容易将该脉冲串转换成一个二进制字。Reeves的系统

使用600 kHz的主时钟，100:1分频器产生6 kHz的采样脉冲。该系统采用5位计数器，因而

采样脉冲之间的100个脉冲中的31个脉冲代表一个满量程信号。显然，可以将该计数扩展

到更高的分辨率。

电荷耗尽型ADC

电荷耗尽ADC架构(参见参考文献2)如图2所示，它首先对模拟输入进行采样，将电压储存

在一个固定电容中。然后用一个恒定电流源给该电容放电，并用一个计数器测量完成放电

所需的时间。注意，这种方法的整体精度取决于电容的质量和容值、电流源的幅度以及时

基的精度。

图2：电荷耗尽型ADC



78

MT-026

TIMER
AND

CONTROL

OSC.

COUNTER
CK

R

DIGITAL
OUTPUT

+

–

* ALTERNATE
DAC

ANALOG
INPUT

* RAMP
GENERATOR

Page 3 of 5 

斜坡上升型ADC

斜坡上升架构如图3所示(参见参考文献3)，斜坡发生器在转换周期开始时启动。然后，计

数器测量斜坡电压上升到模拟输入电压所需的时间。因此，计数器输出与模拟信号的值成

正比。在另一个方案中(如图3虚线所示)，斜坡电压发生器被计数器输出驱动的DAC取

代。使用斜坡发生器的优势是可以确保ADC始终是单调的，而用DAC取而代之时，ADC
的整体单调性由DAC决定。

斜坡上升型ADC的精度取决于斜坡发生器(或DAC)和振荡器的精度。为了处理交流信号，

必须使用采样保持器，使得模拟输入在转换周期内保持不变。注意，斜坡上升架构与图1
所示的Reeves计数架构非常相似。

跟踪型ADC

跟踪型ADC架构如图4所示(参见参考文献4和5)，它将实际的输入信号与重构的输入信号

进行持续比较。升降计数器由比较器输出控制。如果模拟输入超过DAC输出，则计数器升

高，直到二者相等。如果DAC输出超过模拟输入，则计数器降低，直到二者相等。显然，

如果模拟输入缓慢变化，计数器将随之变化，使数字输出始终会非常接近其正确值。但如

果模拟输入突然发生大幅度变化，则需要经过数百或数千个时钟周期后，输出才会再次有

效。因此，跟踪型ADC对慢速变化的信号响应迅速，但对快速变化的信号则响应缓慢。

图3：斜坡上升型ADC
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以上的简单分析忽略了模拟输入与DAC输出接近相等时ADC的表现。这取决于比较器和

计数器的确切特性。如果比较器较为简单，则DAC输出将发生1个LSB的跳动(比模拟输入

略大和略小的两个值)，数字输出当然也一样，因而存在1 LSB的闪烁。注意，在这种情况

下，无论模拟输入为何值，输出在每个时钟周期都会发生步进，因而传号空号比始终为

1。换言之，这种方法无法对数字输出求平均值，即无法利用过采样来提高分辨率。

一个更令人满意但更复杂的方案是使用一个宽度为1-2 LSB的窗口比较器。当DAC输出较高

或较低时，系统像上文所述一样工作，但如果DAC输出在窗口内，计数器将停止计数。只

要DAC的DNL能保证，使得1 LSB的代码变化绝不会导致DAC输出跨过窗口，那么这一方案

就能消除闪烁。

跟踪型ADC并不常用，较慢的阶跃响应使之不适合许多应用，但它有一个独特的优点：其

输出持续可用。大多数ADC执行转换，即在接到“开始转换”命令(也可以是内部产生)时执

行转换，经过一定的延迟后，结果变得可用。跟踪ADC则不同，只要模拟输入变化缓慢，

其输出便始终可用。这在自整角机数字转换器(SDC)和旋变数字转换器(RDC)中极具价

值，这也是跟踪型ADC的主要应用(参见指南MT-030)。跟踪型ADC还有一个重要的特

性，即模拟输入的快速瞬变只会导致输出改变一个计数，这在高噪声环境中非常有用。请

注意跟踪型ADC与逐次逼近型ADC之间的相似性，逐次逼近型ADC架构是将升降计数器

更换为SAR逻辑。

图4：跟踪型ADC
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图1：代码跃迁噪声(折合到输入端噪声)及其对ADC传递函数的影响

作者：Walt Kester 

ADC输入噪声面面观——噪声是利还是弊？
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简介

所有模数转换器(ADC)都有一定量的“折合到输入端噪声”，可以将其模拟为与无噪声ADC
输入串联的噪声源。折合到输入端噪声与量化噪声不同，后者仅在ADC处理交流信号时出

现。多数情况下，输入噪声越低越好，但在某些情况下，输入噪声实际上有助于实现更高

的分辨率。这似乎毫无道理，不过继续阅读本指南，就会明白为什么有些噪声是好的噪

声。

折合到输入端噪声(代码跃迁噪声)

实际的ADC在许多方面与理想的ADC有偏差。折合到输入端的噪声肯定不是理想情况下

会出现的，它对ADC整体传递函数的影响如图1所示。随着模拟输入电压提高，“理想”
ADC(如图1A所示)保持恒定的输出代码，直至达到跃迁区，此时输出代码即刻跳变为下一

个值，并且保持该值，直至达到下一个跃迁区。理论上，理想ADC的“代码跃迁”噪声为

0，跃迁区宽度也等于0。实际的ADC具有一定量的代码跃迁噪声，因此跃迁区宽度取决于

折合到输入端噪声的量(如图1B所示)。图1B显示的情况是代码跃迁噪声的宽度约为1个LSB
(最低有效位)峰峰值。
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由于电阻噪声和“kT/C”噪声，所有ADC内部电路都会产生一定量的均方根(RMS)噪声。即

使是直流输入信号，此噪声也存在，它是代码跃迁噪声存在的原因。如今通常把代码跃迁

噪声称为“折合到输入端噪声”，而不是直接使用“代码跃迁噪声”这一说法。折合到输入端

噪声通常用ADC输入为直流值时的若干输出样本的直方图来表征。大多数高速或高分辨率

ADC的输出为一系列以直流输入标称值为中心的代码(见图2)。为了测量其值，ADC的输

入端接地或连接到一个深度去耦的电压源，然后采集大量输出样本并将其表示为直方图

(有时也称为“接地输入”直方图)。由于噪声大致呈高斯分布，因此可以计算直方图的标准

差σ，它对应于有效输入均方根噪声。参考文献1详细说明了如何根据直方图数据计算σ
值。该均方根噪声虽然可以表示为以ADC满量程输入范围为基准的均方根电压，但惯例是

用LSB rms来表示。

虽然ADC固有的微分非线性(DNL)可能会导致其噪声分布与理想的高斯分布有细微的偏差

(图2示例中显示了部分DNL)，但它至少大致呈高斯分布。如果DNL比较大，则应计算多

个不同直流输入电压的σ值，然后求平均值。例如，如果代码分布具有较大且独特的峰值

和谷值，则表明ADC设计不佳，或者更有可能的是PCB布局布线错误、接地不良、电源去

耦不当(见图3)。当直流输入扫过ADC输入电压范围时，如果分布宽度急剧变化，这也表

明存在问题。

图2：折合到输入端噪声对ADC“接地输入端”直方图的影响(ADC具有少量DNL)
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图3：设计不佳的ADC和/或布局布线、接地、去耦不当的接地输入端直方图
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无噪声(无闪烁)代码分辨率

ADC的无噪声代码分辨率是指这样一个位数，如果超过该位数，则无法明确无误地解析各

个代码，原因是存在所有ADC都具有的有效输入噪声(或折合到输入端噪声)，如上文所

述。该噪声可以表示为均方根量，单位通常是LSB rms。乘以系数6.6可以将均方根噪声转

换为峰峰值噪声(用“LSB峰峰值”表示)。N位ADC的总范围为2NLSB。因此，无噪声采样总

数等于：
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无噪声代码分辨率规格一般与高分辨率Σ-Δ型测量ADC相关，通常是采样速率、数字滤波

器带宽和可编程增益放大器(PGA)增益的函数。图4所示为从Σ-Δ型测量ADC AD7730获得的

一个典型数据表。

注意，当输出数据速率为50 Hz、输入范围为±10 mV时，无噪声代码分辨率为16.5位(80,000
无噪声采样)。这些条件下的建立时间为460 ms，因此该ADC是精密电子秤应用的理想之

选。对于适合精密测量应用的高分辨率Σ-Δ型ADC，大部分数据手册都提供了类似的数

据。

有时候会利用满量程范围与均方根输入噪声(而非峰峰值噪声)的比值来计算分辨率，该分

辨率称为“有效分辨率”。注意：在相同条件下，有效分辨率比无噪声代码分辨率高log2

(6.6)，约2.7位。

有些制造商更愿意规定有效分辨率，而不是无噪声代码分辨率，因为前者的位数较高。用

户应仔细检查数据手册，弄清它到底指定哪一种分辨率。

有效分辨率 = 无噪声代码分辨率 + 2.7位

等式3

等式4
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通过数字均值法提高ADC分辨率并降低噪声

折合到输入端噪声的影响可以通过数字均值方法降低。假设一个16位ADC具有15位无噪声

分辨率，采样速率为100 kSPS。对于每个输出样本，如果对两个样本进行平均，则有效采

样速率降至50 kSPS，SNR提高3 dB，无噪声位数提高到15.5位。如果对四个样本进行平均，

则采样速率降至25 kSPS，SNR提高6 dB，无噪声位数提高到16位。

事实上，如果对16个样本进行平均，则输出采样速率降至6.25 kSPS，SNR再提高6 dB，无噪

声位数提高到17位。为了利用额外的“分辨率”，均值算法必须在较大的有效位数上执行。

均值过程还有助于消除ADC传递函数的DNL误差，这可以通过下面的简单例子来说明：假

设ADC在量化电平“k”处有一个失码，虽然代码“k”由于DNL误差较大而丢失，但两个相邻

代码k – 1和k + 1的平均值等于k。

因此，可以利用该技术来有效提高ADC的动态范围，代价是整体输出采样速率降低并且需

要额外的数字硬件。不过应注意，均值并不能校正ADC固有的积分非线性。 

现在考虑这样一种情况：ADC的折合到输入端噪声非常低，直方图总是显示一个明确的代

码，对于这种ADC，数字均值有何作用呢？答案很简单——没有作用！无论对多少样本进

行平均，答案始终相同。但只要将足够大的噪声增加到输入信号中，使得直方图中有一个

以上的代码，那么均值方法又会发挥效用。因此，少量噪声可能是好事情(至少对于均值

方法而言)，但输入端存在的噪声越高，为实现相同分辨率所需的均值样本数越多。

切勿将有效位数(ENOB)与有效分辨率或无噪声代码分辨率混为一谈

由于这些术语名称相似，“有效位数”和“有效分辨率”常被误认为是一回事，事实并非如此。 

有效位数(ENOB)来自对ADC输出的FFT分析，条件是用一个满量程正弦波输入信号激励

ADC。计算所有噪声和失真项的和方根(RSS)值，信号对噪声和失真的比值定义为信纳比

SINAD或S/(N+D)。理想N位ADC的理论SNR为：

将计算所得的SINAD值替换等式5中的SNR，并求解N，便得到ENOB：

等式5
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等式6

用于计算SINAD和ENOB的噪声和失真不仅包括折合到输入端噪声，而且包括量化噪声和

失真项。SINAD和ENOB用于衡量ADC的动态性能，有效分辨率和无噪声代码分辨率则用

于衡量ADC在无量化噪声的直流输入条件下的噪声。

利用噪声扰动提高ADC无杂散动态范围

对于高速ADC，若要最大程度地提高SFDR，存在两个基本限制：第一是前端放大器和采

样保持电路产生的失真；第二是ADC编码器部分的实际传递函数的非线性所导致的失真。

提高SFDR的关键是尽可能降低以上两种非线性。 

要显著降低ADC前端引起的固有失真，在ADC外部着力是徒劳的。然而，ADC编码器传

递函数的微分非线性可以通过适当利用扰动(即外部噪声，与ADC的模拟输入信号相加)来

降低。

在一定的条件下，扰动可以改善ADC的SFDR(参考文献2-5)。例如，即使在理想ADC中，

量化噪声与输入信号也有某种相关性，这会降低ADC的SFDR，特别是当输入信号恰好为

采样频率的约数时。将宽带噪声(幅度约为½ LSB rms)与输入信号相加往往会使量化噪声随

机化，从而降低其影响(见图5A)。然而，在大多数系统中，信号之上有足够的噪声，因此

无需额外添加扰动噪声。ADC的折合到输入端噪声也可能足以产生同样的效果。将宽带均

方根噪声电平提高约1 LSB以上会成比例地降低ADC SNR，且性能不会有进一步的提高。

还有其它一些方案，都使用更大数量的扰动噪声，使ADC的传递函数随机化。图5B还显示

了一个由驱动DAC的伪随机数发生器组成的扰动噪声源，此信号从ADC输入信号中减去

后，以数字方式增加到ADC输出中，从而不会导致SNR性能显著下降。这种技术本身有一

个缺点，即随着扰动信号的幅度增大，允许的输入信号摆幅会减小。之所以需要减小信号

幅度，是为了防止过驱ADC。应当注意，这种方案不能显著改善ADC前端产生的失真，只

能改善ADC编码器传递函数的非线性所引起的失真。
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图5：利用扰动使ADC传递函数随机化

图6：注入带外扰动以改善ADC SFDR

还有一种方法更容易实现，尤其是在宽带接收机中，即注入信号目标频带以外的一个窄带

扰动信号，如图6所示。一般来说，信号成分不会位于接近DC的频率范围，因此该低频区

常用于这种扰动信号。扰动信号可能还位于略低于fs/2的地方。相对于信号带宽，扰动信号

仅占用很小的带宽（数百kHz带宽通常即足够），因此SNR性能不会像在宽带扰动下那样显

著下降。
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分级流水线式ADC，例如图7所示的14位105 MSPS ADC AD6645，在ADC范围内的特定代码

跃迁点有非常小的差分非线性误差。AD6645由一个5位ADC1、一个5位ADC2和一个6位
ADC3组成。严重的DNL误差仅出现在ADC1跃迁点，第二级和第三级ADC的DNL误差非常

小。ADC1有25 = 32个相关的决策点，每隔68.75 mV (29 = 512 LSB)出现一个(2.2 V满量程输入

范围)。图8以夸张形式显示了这些非线性误差。

图7：14位105 MSPS ADC AD6645简化框图

图8：AD6645分级点DNL误差(夸张显示)
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对于最高约为200 MHz的模拟输入，AD6645前端产生的失真成分与编码器产生的失真相比

可忽略不计。这就是说，AD6645传递函数的静态非线性是SFDR性能的主要限制。 

目标是选择适当的带外扰动量，使得这些微小DNL误差的影响在ADC整个输入范围内随机

化，从而降低平均DNL误差。这可以通过实验方法确定，覆盖大约两个ADC1跃迁区的峰

峰值扰动噪声对DNL的改善最佳。更高的噪声量不会明显改善DNL。两个ADC1跃迁区覆

盖1024 LSB峰峰值，或者大约155 LSB rms（峰峰值高斯噪声除以6.6即得到均方根值）。

图9中的第一幅图显示一小部分输入信号范围内的无扰动DNL。水平轴经过放大，以显示两

个相距68.75 mV (512 LSB)的分级点。第二幅图显示增加155 LSB rms扰动后的DNL，该扰动

量相当于大约–20.6 dBm。请注意，DNL得到显著改善。

扰动噪声可以通过多种方式产生。可以使用噪声二极管，但简单地放大器宽带双极性运放

的输入电压噪声是更经济的解决方案，这种方法已在参考文献3、4、5中详细说明，在此

恕不赘述。

利用带外扰动获得的SFDR大幅改善结果如图10的深(1,048,576点)FFT所示，其中AD6645
以80 MSPS的速率对一个–35 dBm、30.5 MHz信号进行采样。请注意，无扰动时SFDR约为

92 dBFS，有扰动时约为108 dBFS，提高幅度达16 dB！

图9：无扰动和有扰动的AD6645 DNL
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图10：无扰动和有扰动的AD6645 FFT图

图11：14位、80MSPS ADC AD9444，fs = 80MSPS，
fin = 30.5MHz，信号幅度 = –40dBFS
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AD6645 ADC由ADI公司于2000年推出，直到最近，它仍是代表SFDR极致性能的产品。自

从推出该器件后，工艺技术和电路设计两方面的进步推动ADC向更高性能发展，例如

AD9444(14位、80 MSPS)、AD9445(14位、105/125 MSPS)和AD9446(16位、80/100 MSPS)，
这些ADC具有非常高的SFDR(对于70 MHz满量程输入信号，典型值大于90 dBc)和低DNL。
在一定的输入信号条件下，增加适当的带外扰动信号同样可以改善SFDR性能。 

图11显示了有扰动和无扰动下的AD9444(14位、80MSPS)FFT。在这些输入条件下，添加扰

动使SFDR提高25 dB。所示数据是利用ADIsimADC程序和AD9444模型获得。
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虽然图10和图11所示的结果相当惊人，但不应认为，增加带外噪声扰动一定就会改善ADC
的SFDR，或者在所有条件下都适用。正如之前提到的，扰动无法改善ADC前端电路的线

性度。即使是近乎理想的前端，扰动的效果也将高度依赖于输入信号的幅度和扰动信号本

身的幅度。例如，当信号接近ADC的满量程输入范围时，传递函数的积分非线性可能会成

为确定SFDR的限制因素，扰动将没有助益。务必认真研究数据手册，某些情况下，其中

可能给出了有扰动和无扰动的数据以及幅度和带宽建议。扰动可能是更新一代中频采样

ADC的内置特性。

结束语

在本文中，我们说明了所有ADC都有一定量的折合到输入端噪声。在精密、低频测量应用

中，以数字方式对ADC输出数据求平均值可以降低该噪声，代价是采样速率会降低并且需

要额外的硬件。该均值方法实际上可以提高ADC的分辨率，但无法降低积分非线性误差。

通过均值技术提高分辨率时，需要少量的折合到输入端噪声，但如果噪声太高，均值法将

需要大量样本，而且存在一个“效益递减”点。

在某些高速ADC应用中，增加适当数量的带外噪声扰动可以改善ADC的DNL，并提高无

杂散动态范围(SFDR)。然而，扰动对改善SFDR的效力高度依赖于特定ADC的特性。

致谢

Microchip Technology的Bonnie Baker和ADI公司的Alain Guery为本指南的撰写提供了细致

周到的建议，在此表示衷心感谢。
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简介

交调失真(IMD)是用于衡量放大器、增益模块、混频器和其他射频元件线性度的一项常用

指标。二阶和三阶交调截点(IP2和IP3)是这些规格参数的品质因素，以其为基础可以计算

不同信号幅度下的失真积。虽然射频工程师们非常熟悉这些规格参数，但当将其用于ADC
时往往会产生一些困惑。本教程首先在ADC的框架下对交调失真进行定义，然后指出将

IP2和IP3的定义应用于ADC时必须采取的一些预防措施。

双音交调失真(IMD)

测量双音交调失真时，要将两个频谱纯净的正弦波在频率f1和f2下应用于ADC，这两个频

率一般距离相对较近。将每个音的幅度设为比满量程低，数值略微超过6 dB即可，以便两

个音相位增加时，ADC不会出现削波。二阶和三阶积的位置如图1所示。请注意，二阶积

处于数字滤波器可以消除的频率位置。然而，三阶积2f2 – f1和2f1 – f2 接近原始信号，过滤的难

度更大。除非另有说明，双音交调失真指这些“近距”三阶积。交调失真积值一般以dBc为单

位，相对于两个原始音之一的值，而不是两者之和。

图1：二阶和三阶交调积 
其中，f1 = 5 MHz, f2 = 6 MHz
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然而，请注意，如果两个音接近fs/4，则基波的混叠三次谐波可能使2f2 – f1和2f1 – f2真实积

的识别变得异常困难。其原因在于，fs/4 的三次谐波为3fs/4，而混叠出现在fs – 3fs/4 = fs/4
频率处。类似地，如果两个音接近fs/3，则混叠二次谐波可能会干扰测量。原理同上，fs/3
的二次谐波为2fs/3，混叠出现在fs – 2fs/3 = fs/3处。

二阶和三阶交调截点(IP2, IP3)、1-dB 压缩点

三阶交调失真积在多通道通信系统中尤其麻烦，这种应用中，通道隔离在整个频段保持不

变。三阶交调失真积在有大信号的情况下可能掩盖住小信号。

在放大器、混频器和其他射频元件中，一般以三阶交调截点(IP3)来表示三阶交调失真积，

如图2所示。两个频谱纯洁的音被应用于该系统。单音的输出信号功率(单位：dBm)以及三阶

积的相对幅度(以一个单音为基准)表示为输入信号功率的函数。基波表示为图中的slope = 1 
曲线。如果通过幂级数展开逼近系统非线性度，则信号每增加1 dB，二阶IMD (IMD2)幅度

将增加2 dB，如图中slope = 2 曲线所示。

类似地，信号每增加1 dB，三阶IMD (IMD3)幅度就增加3 dB，如图中slope = 3 曲线所示。

在一个低电平双音输入信号和两个数据点下，则可以绘制出二阶和三阶交调失真线，如图

2所示(其原理是，一个点和一个斜率定义一条直线)。

然而，输入信号一旦达到某种水平，输出信号就会开始软限制或压缩。这里一个相关参数是

1 dB压缩点。这就是输出信号从一个理想的输入/输出传递函数压缩1 dB的点。在图2中，

该点处于理想斜率= 1线变成虚线与实际响应表现出压缩迹象(实线)之间的区域中。

然而，二阶和三阶交调截线都可以延长，与理想输出信号线的延长线(虚线)相交。这些交

点分别称为二阶和三阶交调截点，表示为IP2和IP3。这些功率电平值通常以传导至一个匹

配负载(通常但不一定为50 Ω)的器件输出功率为基准，表示为dBm。

应当注意，IP2、IP3和1 dB压缩点都是频率的函数，不出所料，频率越高，失真越严重。 

对于给定的频率，在已知三阶交调截点的情况下，可以计算出三阶IMD积的近似电平值

(为输出信号电平的函数)。
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图2：交调截点的定义与放大器的1 dB压缩

图3：数据转换器的交调截点无实用价值

二阶和三阶交调截点的概念对ADC无效，因为，在这种情况下，失真积的变化不可预测

(作为信号幅度的函数)。ADC并不是逐渐开始压缩接近满量程的信号(不存在1 dB压缩点)；一

旦信号超过ADC输入范围，ADC就会充当硬限幅器，从而因削波而突然产生数量极大的

失真。另一方面，对于远远低于满量程的信号，失真底保持相对稳定，不受信号电平影

响，如图3所示。
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图3中的IMD曲线分为三个区域。对于低电平输入信号，IMD积保持相对稳定，不受信号

电平的影响。这就意味着，当输入信号增加1 dB时，该信号与IMD电平的比值也会增加1 dB。
当输入信号处于ADC满量程范围的几dB之内时，IMD可能开始增加(但在设计优良的ADC
中可能不会如此)。出现这种现象的确切电平取决于具体的ADC——有些ADC在其满量程

输入范围内，其IMD积不会显著增大，但多数ADC会。当输入信号继续增加并超过满量程

范围时，ADC应充当理想的限幅器，IMD积将变得非常大。出于对此类原因的考虑，

ADC并无二阶和三阶IMD交调截点额定值。需要注意的是，DAC实际上存在同样的情

况。在两种情况下，单音或多音SFDR(无杂散动态范围)额定值是广受认可的数据转换器失

真性能的衡量指标。

多音无杂散动态范围

通信应用通常需要测量双音和多音SFDR。信号音数量越多，越接近蜂窝电话系统(如

AMPS或GSM)的宽带频谱。图4所示为AD9444 14位80-MSPS ADC的双音交调性能。两个输

入音的频率分别为69.3 MHz和70.3 MHz，位于第二奈奎斯特区。

图4：AD9444 14位80 MSPS ADC双音FFT 
(输入音频率：f1 = 69.3 MHz和f2 = 70.3 MHz)

因此，混叠音出现在9.7 MHz和10.7 MHz，位于第一奈奎斯特区。图4同时显示了所有混叠

IMD积的位置。高SFDR会增强接收器在有大信号时捕获小信号的能力，并防止小信号被

大信号的交调积掩盖。图5所示为AD9444双音SFDR(为输入信号幅度的函数)，其中，两个

音的输入频率相同。
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图5：双音SFDR和最差IMD3积与AD9444 14位80 MSPS ADC输入幅度的关系

总结

交调失真(IMD2、IMD3)和交调截点(IP2、IP3)是混频器、LNA、增益模块、放大器等射频

元件的常用规格参数。通过幂级数展开来模拟这些器件的非线性度，可以基于交调截点

IP2和IP3来预测各种信号幅度的失真电平。与放大器和混频器不同，ADC失真(尤其是低

电平信号)并不适用简单的幂级数展开模型，因此，交调截点IP2和IP3无法用于预测失真性

能。另外，当输入信号超过满量程范围时，ADC将充当理想的限幅器，而放大器和混频器

一般充当软限幅器。

尽管存在这些差异，但在通信应用中，了解ADC的双音IMD性能至关重要。较好的数据手

册会针对多种输入信号频率和幅度提供这种数据。除此以外，ADIsimADCTM 程序可用于

评估各种ADC在系统应用要求的具体频率和幅度下的性能。ADIsimADC程序充当虚拟评

估板的作用，可以从ADI网站下载，同时还可下载针对IF采样ADC的最新模型。该程序基

于FFT引擎，可以精确地计算出单音和双音输入信号的SNR、SFDR和IMD值。
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ADC架构VI：折叠型ADC

简介

“折叠”架构是各种串行或每级一位架构中的一种。有多种架构可以使用每位一级技术来执

行模数转换，基本原理如图1所示。每级一位、无误差校正机制的多级流水线式分级ADC
基本上就是一个每级一位转换器。实践中，此类流水线式转换器一般使用每级1.5位方法

来提供误差校正功能(详见参考文献1)。

在每级一位ADC中，输入信号在整个转换周期中必须保持恒定。共有N级，每级都有一个

“位”输出和一个“残余”输出。上一级的残余输出是下一级的输入。最后一位通过一个比较

器检测，如图所示。

每级一位架构可以与其它架构结合使用。例如，最后一级的残余输出可以通过一个Flash型
转换器进一步数字化，从而提供更高的分辨率。

B. D. Smith于1956年发表的一篇文章是首次提到这种架构的文献之一(参考文献2)。但Smith
指出，先前的工作已由R. P. Sallen在麻省理工学院完成(1949年论文)。Smith在文章中说明

了实现模数转换所需的二进制和格雷(或折叠)传递函数。

图1：每级一位ADC的一般架构
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二进制和折叠型每级一位(串行)ADC

图2所示为用于执行单个二进制位转换的基本级，它由一个2倍增益放大器、一个比较器和

一个1位DAC(转换开关)组成。假设这是ADC的第一级。MSB就是输入的极性，通过比较

器进行检测，比较器还控制1位DAC。1位DAC的输出与2倍增益放大器的输出相加，然后

将由此产生的残余输出输入到下一级。为了更好地了解该电路的工作原理，图中显示了一

个涵盖整个ADC范围(–VR至+VR)的线性斜坡输入电压的残余输出。注意，残余输出的极性

决定了下一级的二进制位输出。

图3所示为一个简化的3位串行二进制每级一位ADC，其残余输出如图4所示。同样，图中

显示的是范围介于–VR和+VR之间的一个线性斜坡输入电压的情况。每个残余输出都有间

断点，这些间断点对应于比较器改变状态并驱使DAC切换的点。这种架构的根本问题在于

残余输出波形中的不连续性。为使这些瞬变穿过所有级并在最后一个比较器输入端建立，

必须提供充足的建立时间。因此，这种架构不适合高速工作。然而，每级1.5位流水线式

架构(见参考文献1)对高速应用的吸引力则大得多。
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图3：二进制输出的3位串行ADC

图4：3位二进制纹波ADC的输入和残余波形

除二进制方法以外，B. D. Smith在论文中还描述了一种更理想的基于绝对值放大器(幅度放

大器，或简称为MagAMPs™)的每级一位架构。这种方案常被称为串行格雷式(因为输出编

码为格雷码)，或者根据其传递函数的形状而称为“折叠型”转换器。使用一个能够产生初

始格雷码输出的传递函数来执行转换，可以最大程度地减少残余输出波形中的间断点，并

且有望以远高于二进制方法的速度工作。
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图5显示了基本折叠级的功能框图及其传递函数。假设折叠级的输入是范围介于–VR和+VR

之间的一个线性斜坡电压。比较器检测输入信号的极性，并产生该级的格雷位输出。它还

确定该级的总增益是+2还是–2。基准电压VR与开关输出相加，产生的残余信号输入到下一

级。残余信号的极性决定了下一级的格雷位。图5同时给出了折叠级的传递函数。

图6所示为一个3位MagAMP折叠型ADC，其对应的残余波形如图7所示。如同二进制每级

一位ADC，上一级的残余输出信号的极性决定了下一级的格雷位的值。第一级的输入极性

决定了格雷MSB，R1输出的极性决定了格雷位2，R2输出的极性决定了格雷位3。注意，与

二进制纹波ADC不同，任何折叠级残余输出波形中都不存在突变，因此实现高速工作是切

实可行的。

图5：折叠级功能等效电路
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图6：3位折叠型ADC框图

图7：3位折叠型ADC的输入和残余波形

让这种架构以高速工作的关键在于折叠级。贝尔电话实验室的N. E. Chasek在1960申请的专

利中(参考文献3)描述了一种利用巢式二极管桥产生折叠传递函数的电路。该电路利用固

态器件，但每级需要不同的基准电压(见图8)。当多级级联以形成更高分辨率的转换器

时，Chasek的电路还会遭受裕量和增益损失，如图9所示。为使折叠型ADC以高分辨率工

作，真正需要的是近乎理想的电压或电流整流。
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图8：基于N. E. Chasek设计的3位折叠型ADC

图9：Chasek折叠型ADC的单端波形
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贝尔电话实验室的F. D. Waldhaur在1962年申请的著名专利(参考文献4)中解决了Chasek巢
式二极管桥电路的问题。图10显示了Waldhaur用于实现折叠传递函数的完善方案，它使用

固态运算放大器，反馈环路中含有二极管。2倍增益运算放大器允许各级使用相同的基准

电压，并利用近乎完美的整流电路使各残余输出保持相同的信号电平。

图10：采用整流放大器的F. D. Waldhaur经典折叠级

J. O. Edson和H. H. Henning在1965年《贝尔系统技术杂志》的一篇文章中详细描述了此类

ADC的工作原理和性能(参考文献5)。实验研究使用一个9位6 MSPS ADC，在224 Mbps PCM终

端上进行。这些终端既要处理数据，又要处理语音信号。语音频带的目标是对整个600信
道、2.4 MHz FDM频段进行数字化，因而要求的最低采样速率约为6 MSPS。

值得注意的是，实验终端还要处理视频，这就要求更高的采样速率(约为12 MSPS)。针对这一

要求，需要使用贝尔实验室的最新(也是最后)一代电子束编码器(参见指南MT-020)才能满

足ADC要求，因为基于Waldhaur申请专利的固态编码器在较高采样速率下精度不足。

第一款采用Waldhaur格雷码架构的商用ADC是Computer Labs, Inc.于1966年推出的8位10 
MSPS 的HS-810。该仪器全部采用分立晶体管电路(无集成电路)，安装在19"机架中(如图11
所示)，用于早期实验性数字雷达接收机应用。这款8位10 MSPS转换器自带线性电源，功

耗近150瓦，每台售价约为10,000美元。该公司还利用同样的技术生产了9位5 MSPS和10位3 
MSPS产品。虽然Computer Labs的下一代设计利用了模块式运算放大器(Computer Labs OA-125和
FS-125)，Fairchild µA710/711比较器、以及7400 TTL逻辑等IC，但第一代ADC全部采用分立器

件。
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Computer Labs生产的这些早期高速ADC主要用于Raytheon、General Electric、MIT Lincoln 
Labs等公司的雷达接收机开发相关的研发项目。

图11：Computer Labs, Inc.于1966年推出的8位10 MSPS ADC HS-810

在1970年代初，有些仪表和模块式ADC使用折叠格雷码架构，如HS-810等，但在1980年
代，商用高速ADC主要使用Flash或误差校正分级架构。然而，在1970年代末和整个1980年
代，随着IC工艺的进步，业界对折叠架构的兴趣不减，许多实验性设计出现在这一时期的

各种杂志中(参考文献6至10)。

ADI公司于1980年代中期首先开发出高速完全互补双极性(CB)工艺；1994年，Frank 
Murden和Carl Moreland大幅改进了格雷码MagAMP™ ADC所用的电流舵架构，并申请了专

利(参考文献11至15)。该技术首先应用于构建ADI公司于1995年推出的12位41-MSPS ADC 
AD9042的模块内核，其后的技术改进和更高速度CB工艺——XFCB的成功开发(参考文献16
和17)，将内核技术扩展到14位：1999年推出14位65-MSPS ADC AD6644，2001年推出14位
80 MSPS ADC AD6645，2003年推出AD6645的105 MSPS版本。虽然这些ADC使用误差校正

流水线式分级架构，但内部构建模块核心ADC采用的是MagAMP™架构。



111

MT-025

19" RACK-MOUNTED, 150W, $10,000.00

INSTALLATION OF 12 ADCs
IN EXPERIMENTAL DIGITAL
RADAR RECEIVER

Page 8 of 12 

Computer Labs生产的这些早期高速ADC主要用于Raytheon、General Electric、MIT Lincoln 
Labs等公司的雷达接收机开发相关的研发项目。

图11：Computer Labs, Inc.于1966年推出的8位10 MSPS ADC HS-810

在1970年代初，有些仪表和模块式ADC使用折叠格雷码架构，如HS-810等，但在1980年
代，商用高速ADC主要使用Flash或误差校正分级架构。然而，在1970年代末和整个1980年
代，随着IC工艺的进步，业界对折叠架构的兴趣不减，许多实验性设计出现在这一时期的

各种杂志中(参考文献6至10)。

ADI公司于1980年代中期首先开发出高速完全互补双极性(CB)工艺；1994年，Frank 
Murden和Carl Moreland大幅改进了格雷码MagAMP™ ADC所用的电流舵架构，并申请了专

利(参考文献11至15)。该技术首先应用于构建ADI公司于1995年推出的12位41-MSPS ADC 
AD9042的模块内核，其后的技术改进和更高速度CB工艺——XFCB的成功开发(参考文献16
和17)，将内核技术扩展到14位：1999年推出14位65-MSPS ADC AD6644，2001年推出14位
80 MSPS ADC AD6645，2003年推出AD6645的105 MSPS版本。虽然这些ADC使用误差校正

流水线式分级架构，但内部构建模块核心ADC采用的是MagAMP™架构。

MT-025

VBIAS

Q4

Q7

+OUT

Q8

-OUT

R

-IN+IN

R

R
II

Q6Q5Q3

Q1

GRAY GRAY

Q2

R

i+ i-

VBIAS

2I + IOFF 2I - IOFF

+ -

Page 9 of 12 

现代IC电路设计利用电流舵开环增益技术实现传递函数，以便能够更高速工作。全差分级

(包括SHA)也能提供高速、低失真特性，并实现8位精度的折叠级，而无需使用薄膜电阻激

光调整。

图12所示为一个全差分2倍增益MagAMP折叠级示例(见参考文献11、12、14)。差分输入信

号施加于退化射极差分对Q1、Q2和比较器。差分输入电压被转换成差分电流，流入Q1、
Q2的集电极。如果+IN大于–IN，则晶体管Q3、Q6导通，Q4、Q6断开。因此，差分信号

电流通过Q3、Q6的集电极流入电平转换晶体管Q7、Q8和输出负载电阻，在+OUT与
–OUT之间产生一个差分输出电压。该电路的整体差分电压增益为2。

如果+IN小于–IN(负差分输入电压)，则比较器更改状态，Q4、Q5导通，Q3、Q6断开。差

分信号电流从Q5流到Q7，从Q4流到Q8，从而在差分输出端保持与正差分输入电压相同的

相对极性。所需的偏移电压通过如下方式产生：在Q7的射极电流中增加一个电流IOFF，并

且在Q8的射极电流中减去电流IOFF。

该级的差分残余输出电压驱动下一级的输入，比较器输出代表该级的格雷码输出。

图12：现代电流舵MagAMP™级
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MagAMP架构的功耗更低，可以达到以前Flash型转换器的采样速率。例如，图13所示为

1997年首次推出的8位200 MSPS ADC AD9054A，该器件采用高速互补双极性工艺制造，功

耗为500 mW。前5位(格雷码)从5个差分MagAMP级产生。第五MagAMP级的差分残余输出

驱动一个3位Flash型转换器，而不是单个比较器。

五个MagAMP的格雷码输出和3位Flash转换器的二进制码输出经过锁存，全部被转换成二

进制格式，然后再次锁存于输出数据寄存器中。由于数据速率较高，该器件提供一个解复

用输出选项。

8位高速领域的最新产品采用CMOS工艺和流水线式分级架构，例如8位250 MSPS AD9480
(LVDS输出)和AD9481(解复用CMOS输出)，其功耗分别为700 mW和600 mW。

结束语

虽然Flash和流水线式分级架构最初用于贝尔实验室和Computer Labs于1960年代推出的开

创性仪表ADC中，但它们目前已占据了高速ADC市场的主导地位。虽然有许多IC采用了

折叠架构设计，但这种架构从未像流水线式分级ADC那样受到青睐。尽管如此，仍有必要

知道这种架构的存在，因为将来随着IC工艺的发展，它可能会重新受到赏识。

图13：1997年推出的8位200 MSPS ADC AD9054A
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图1. FPGA接口中的SERDES模块和转换器的高速串行接口  

 

CONVERTER

FPGA

FPGA
LOGIC

600MHz
×16 BITS

75MHz
×128 BITS

SERDES
×16

10
33

9-
01

7

MT-201

接口方式和标准 
现场可编程门阵列(FPGA)与模数转换器(ADC)数字数据输

出的接口是一项常见的工程设计挑战。此外，ADC使用多

种多样的数字数据样式和标准，使这项挑战更加复杂。对

于通常在200 MHz以下的低速数据接口，单倍数据速率(SDR) 
CMOS非常普遍：发送器在一个时钟沿传送数据，接收器

在另一个时钟沿接收数据。这种方式可确保数据有充足的

时间完成建立，然后由接收器采样。在双倍数据速率

(DDR)CMOS中，发送器在每一个时钟沿都会传送数据。

因此，在相同的时间内，它传输的数据量是SDR的两倍。

然而，接收器正确采样的时序更加复杂。 

并行低压差分信号(LVDS)是高速数据转换器的常见标准。

它采用差分信号，每一位均有P线和N线；在最新的FPGA
中，其速度可达DDR 1.6 Gbps或800 MHz。并行LVDS的功

耗低于CMOS，但所需的线数则是CMOS的两倍，因而布

线可能比较困难。LVDS常常用在具有“源同步”时钟系统

的数据转换器中，不过这并不是LVDS标准的一部分。在

这种设置中，时钟与数据同相，并且与数据一同发送。这

样，接收器就能使用该时钟更轻松地捕捉数据，因为它现

在知道数据传输何时发生。 

FPGA逻辑的速度一般跟不上高速转换器的总线速度，因

此大多数FPGA具有串行器/解串器(SERDES)模块，用以将

转换器端的快速、窄带串行接口转换为FPGA端的慢速、

宽带并行接口。针对总线中的每个数据位，此模块输出

2、4或8位，但以½、¼或1/8的时钟速率输出，从而有效

地将数据解串。数据由FPGA内部的宽总线处理，其速度

远低于连接到转换器的窄总线。 

LVDS信号标准也用于串行链路，大部分是用在高速ADC
上。当引脚数量比接口速度更重要时，通常使用串行

LVDS。常常使用两个时钟：数据速率时钟和帧时钟。并

行LVDS部分提到的所有考虑同样适用于串行LVDS。并行

LVDS不过是由多条串行LVDS线组成。 

I2C使用两条线：时钟和数据。它支持总线上的大量器

件，而无需额外的引脚。I2C相对较慢，考虑协议开销，

速度为400 kHz至1 MHz。它通常用在慢速、小尺寸器件上。

I2C也常常用作控制接口或数据接口。 

SPI使用3到4条线： 

• 时钟 
• 数据输入和数据输出(4线)，或者双向数据输入/数据输

出(3线) 
• 片选(每个非主机器件使用一条线) 

可用片选线有多少，SPI就能支持多少器件。它的速度可

达约100 MHz，通常用作控制接口和数据接口。 

串行PORT (SPORT)是一种基于CMOS的双向接口，每个方

向使用一个或两个数据引脚。对于非%8分辨率，其可调

字长能够提高效率。SPORT支持时域复用(TDM)，通常用

在音频/媒体转换器和高通道数转换器上。它提供每引脚

约100 MHz的性能。Black�n处理器支持SPORT，FPGA上可

直接实现SPORT。SPORT一般仅用于数据传输，但也可以

插入控制字符。 

JESD204是一种JEDEC标准，用于单一主机(如FPGA或

ASIC等)与一个或多个数据转换器之间的高速串行链路。

最新规格提供每通道或每差分对最高3.125 Gbps的速度。未

来的版本可能提供6.25 Gbps及更高的速度。通道采用8B/10B
编码，因而通道的有效带宽降为理论值的80%。时钟嵌入

在数据流中，因此没有额外的时钟信号。多个通道可以结

合在一起以提高吞吐量，数据链路层协议确保数据完整

性。在FPGA/ASIC中，为实现数据帧传输，JESD204需要

的资源远远多于简单的LVDS或CMOS。它显著降低了接线

要求，不过要求使用更昂贵的FPGA，PCB布线也更加复

杂。
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一般建议 
进行ADC与FPGA的接口设计时，下列一般建议会有所帮

助。 

• 使用接收器、FPGA或ASIC的外部电阻终端，而不要使

用FPGA内部终端，以免不匹配引起反射，致使超出时

序预算。 
• 如果系统使用多个ADC，请勿使用某个ADC的某个

DCO。 
• 布设连接到接收器的数字走线时，请勿采用大量“转接”

(tromboning)来使所有走线保持等长。 
• 利用CMOS输出端的串联终端降低边沿速率并限制开关

噪声。确认所用的数据格式(二进制补码或偏移二进制)

正确。 

采用单端CMOS数字信号时，逻辑电平以大约1 V/nS的速度

移动，典型输出负载为10 pF(最大值)，典型充电电流为

10 mA/位。应采用尽可能小的容性负载，使充电电流最小。

这可以利用尽可能短的走线仅驱动一个门来实现，最好没

有任何过孔。在数字输出端和输入端使用阻尼电阻，也可

以使充电电流最小。 

阻尼电阻和容性负载的时间常数应为采样速率周期的大约

10%。如果时钟速率为100 MHz，负载为10 pF，则该时间

常数应为10 nS的10%，即1 nS。这种情况下，R应为100 Ω。

为获得最佳信噪比(SNR)性能，1.8 V DRVDD优于3.3 V 
DRVDD。然而，当驱动大容性负载时，SNR性能会下

降。CMOS输出支持最高约200 MHz的采样时钟速率。如

果驱动两个输出负载，或者走线长度大于1或2英寸，建议

使用缓冲器。 

ADC数字输出应小心对待，因为瞬态电流可能会耦合回模

拟输入端，导致ADC的噪声和失真提高。 

图2所示的典型CMOS驱动器能够产生很大的瞬态电流，

尤其是驱动容性负载时。对于CMOS数据输出ADC，必须

采取特别措施以使这些电流最小，不致于在ADC中产生额

外的噪声和失真。 
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图3. 利用串联电阻使CMOS数字输出的充电电流最小

 
图4. 典型LVDS驱动器设计
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典型示例 

图3显示了一个16位并行CMOS输出ADC的情况。每路输

出有一个10 pF负载，用以模拟一个门负载加上PCB寄生电

容；当驱动10 pF负载时，各驱动器产生10 mA的充电电流。 

因此，该16位ADC的总瞬态电流可能高达16 × 10 mA = 
160 mA。在各数据输出端增加一个小串联电阻R，可以抑制

这些瞬态电流。应适当选择该电阻的值，使RC时间常数

小于总采样周期的10%。如果fs = 100 MSPS，则RC应小

于1 ns。C = 10 pF，因此最佳的R值约为100 Ω。选择更大

的R值可能会降低输出数据建立时间性能，并干扰正常的

数据捕捉。CMOS ADC输出端的容性负载应以单个门负载

为限，通常是一个外部数据捕捉寄存器。任何情况下都不

得将数据输出端直接连到高噪声数据总线，必须使用一个

中间缓冲寄存器，使ADC输出端的直接负载最小。 

图4显示了CMOS中的一个标准LVDS驱动器。标称电流为

3.5 mA，共模电压为1.2 V。因此，当驱动一个100 Ω差分终

端电阻时，接收器各输入的摆幅为350 mV p-p，这相当于

700 mV p-p的差分摆幅。这些数值来源于LVDS规范。 
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图5. ANSI和IEEE LVDS标准

 
图6. ANSI和IEEE LVDS标准：走线超过12英寸
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LVDS标准有两个：一个由ANSI制定，另一个由IEEE制定。虽然这两个标准类似且大致兼容，但并不完全相同。图5比较了这

两个标准的眼图和抖动直方图。IEEE标准LVDS的摆幅为200 mV p-p，低于ANSI标准的320 mV p-p，这有助于节省数字输出的

功耗。因此，如果IEEE标准支持目标应用及与接收器的连接，建议使用IEEE标准。 

图6比较了走线长度超过12英寸或30厘米情况下的ANSI和IEEE LVDS标准。两幅图中，驱动电流均采用ANSI版标准。右图中，输

出电流加倍，这可以净化眼图并改善抖动直方图。 
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图7. FR4通道损耗的影响
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图7显示了长走线对FR4材料的影响。左图显示了发送器端的理想眼图。在距离40英寸的接收器端，眼图几乎闭合，接收器难

以恢复数据。 
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故障排除技巧 
ADC丢失第14位   

 
图8. AD9268 ADC丢失第14位

ADC丢失第14位时的频域曲线   

 
图9. AD9268 ADC丢失第14位时的频域曲线
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图8中，数据位的VisualAnalog数字显示表明，第14位从未跳变。这可能说明器件、PCB或接收器有问题，或者无符号数据

不够大，无法使最高有效位跳变。 

图9显示了上述数字数据(其中第14位未跳变)的频域视图。该图说明，第14位有意义，系统中的某个地方发生错误。 
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ADC丢失第14位时的时域曲线   

 
图10. AD9268 ADC丢失第14位时的时域曲线

ADC的第9位和第10位短接在一起 

 
图11. AD9268 ADC的第9位和第10位短接在一起
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图10为相同数据的时域曲线。它不是一个平滑的正弦波，数据发生偏移，波形中多个点处有明显的尖峰。 

图11所示不再是丢失一位的情况，而是两位短接在一起，因此对于这两个引脚，接收器始终接收到相同的数据。 
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ADC第9位和第10位短接在一起时的频域曲线   

 
图12. AD9268 ADC的第9位和第10位短接在一起时的频域曲线

ADC第9位和第10位短接在一起时的时域曲线   

 
图13. AD9268 ADC的第9位和第10位短接在一起时的时域曲线

10
33

9-
01

2
10

33
9-

01
3

MT-201

图12显示了两位短接在一起时的频域视图。虽然基频音非常清楚，但噪底显著低于预期。噪底失真的程度取决于短接哪两位。 

在图13所示的时域图中，问题相对不明显。虽然在波峰和波谷处损失了一些平滑度，但当采样速率接近波形频率时，这是常

见现象。 
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数据和时钟时序无效时的时域曲线 

 
图14. AD9268数据和时钟时序无效时的时域曲线

 

数据和时钟时序无效时的放大时域曲线 -

 
图15. AD9268数据和时钟时序无效时的放大时域曲线
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图14显示了一个因建立/保持问题而导致时序无效的转换器的情况。上述错误一般会在数据的每个周期中出现，而时序错误

则不然，通常并不是持续存在。不太严重的时序错误可能是间歇性的。这些图显示了不符合时序要求的数据捕捉的时域和频

域曲线。注意，各周期的时域错误并不一致。还应注意FFT/频域的噪底有所提高，这通常表示有一位丢失，原因可能是时序

对齐错误。 

图15是图14所示时域时序误差的放大图。同样应注意，各周期的错误并不一致，但某些错误会重复。例如，该图中有多个周

期的谷底上出现负尖峰。 
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使用适配板  

 
图16. AD9644转换器和CVT-ADC-HSMC-INTPZ适配板的前侧
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借助适配板，ADI公司标准评估板就可以与各种FPGA评估板一起使用。适配板为用户提供了一个熟悉器件及其期望性能的

平台。它仅提供电气连接，因此固件支持是用户的责任。适配板可用于Xilinx (FMC-HPC)和Altera (HSMC)评估板。SPI通过

FPGA评估板连接器连接，受FPGA固件的控制。此外还有一个FMC (VITA-57)低引脚数(LPC)适配器(Analog Devices 
AD-DAC-FMC-ADP)，它可以配合Xilinx Virtex-6和Spartan-6评估板及其它带有LPC连接器的评估板使用。该适配器仅处理数

据和时钟。针对独立于数据源工作的SPI，评估板提供片上USB控制器。 
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简介

用于定量表示ADC动态性能的常用指标有六个，分别是：SINAD(信纳比)、ENOB(有效位

数)、SNR(信噪比)、THD(总谐波失真)、THD + N(总谐波失真加噪声)和SFDR(无杂散动态

范围)。对于这些指标，虽然大部分ADC制造商采用相同的定义，但也存在一些例外。比

较ADC时，这些指标非常重要，因此不仅要了解各指标反映哪一方面性能，而且要明白它

们之间的关系。

有多种方法可以量化ADC的失真和噪声，但所有方法均基于一种使用一般化测试设置的

FFT分析，例如图1所示的设置。

FFT的频谱输出是频域中连续的M/2个点(M为FFT的大小，即缓冲存储器中存储的采样点

数)。两点之间的间隔为fs/M，覆盖的总频率范围为DC至fs/2，其中fs为采样速率。各频率

“仓”的宽度(有时也称为FFT的“分辨率”)为fs/M。图2所示为使用ADI公司ADIsimADC®程序

得到的一个理想12位ADC的FFT输出。注意，FFT的理论噪底等于理论SNR加上FFT“处理

增益”10×log(M/2)。必须记住，用于计算SNR的噪声值是分布于整个奈奎斯特带宽(DC至
fs/2)的噪声，而FFT用作一个带宽为fs/M的窄带频谱分析仪，它扫描整个频谱，其结果是将

噪声下推一个与处理增益相等的量，该效应与模拟频谱分析仪的带宽窄化相同。

图1：用于对ADC输出进行FFT分析的一般化测试设置
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图2所示的FFT数据代表5次独立FFT的平均值。注意，求多次FFT的平均值不会影响平均噪

底，只会“熨平”各频率仓所含幅度的随机变化的作用。

FFT输出可以像模拟频谱分析仪一样用来测量各次谐波的幅度和数字化信号的噪声成分。

输入信号的谐波可以通过其在频谱中的位置与其它失真积相区别。图3显示了一个以20 
MSPS速率进行采样的7 MHz输入信号及前9次谐波的位置。fa的混叠谐波处于|±Kfs ± nfa|的
频率位置，其中n为谐波的次数，K = 0, 1, 2, 3,....。数据手册一般仅说明二次和三次谐波，

因为这些谐波往往是最大的，但也有一些数据手册说明了最差谐波的值。

谐波失真通常用dBc(低于载波的分贝数)来表示，不过音频应用可能会用百分比来表示，

它指的是信号均方根值与相关谐波的均方根值之比。谐波失真一般用接近满量程的输入信

号(一般比满量程低0.5 - 1 dB以防止箝位)来规定，但也可以用任何电平来规定。对于远低

于满量程的信号，转换器微分非线性(DNL)引起的其它失真积——非直接谐波——可能会

限制性能。

图2：理想12位ADC的FFT输出，输入 = 2.111MHz，fs = 82MSPS，
5次FFT的平均值，M = 8192，数据通过ADIsimADC®产生
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图3：失真积的位置：输入信号 = 7 MHz，
采样速率 = 20 MSPS
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总谐波失真(THD)指的是基波信号的均方根值与其谐波(一般仅前5次谐波比较重要)的和方

根的平均值之比。ADC的THD虽然可以用任何电平来规定，但是一般也用接近满量程的

输入信号来规定。

总谐波失真加噪声 (THD) 指的是基波信号的均方根值与其谐波加上所有噪声成分(直流除

外)的和方根的平均值之比。必须说明噪声测量的带宽。对于FFT，带宽为DC至fs/2。如果

测量带宽为DC至fs/2(奈奎斯特带宽)，则THD + N等于下文所述的SINAD。不过应注意，

在音频应用中，测量带宽不一定是奈奎斯特带宽。

无杂散动态范围 (SFDR) 指的是信号的均方根值与最差杂散信号(无论它位于频谱中何处)的

均方根值之比。最差杂散可能是原始信号的谐波，也可能不是。在通信系统中，SFDR是
一项重要指标，因为它代表了可以与大干扰信号(阻塞信号)相区别的最小信号值。SFDR可
以相对于满量程(dBFS)或实际信号幅度(dBc)来规定。图4以图形化方式说明了SFDR的定

义。
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图4：无杂散动态范围(SFDR)

图5：14位80MSPS ADC AD9444，fin = 95.111MHz，fs = 80MSPS，5次FFT的平均值，
M = 8192，数据通过ADIsimADC®产生
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利用ADI公司的ADIsimADC® ADC建模程序，可以在不同工作频率、电平和采样速率下评估

各种高性能ADC。这些模型能够精确显示实际的性能，图5所示为14位80 MSPS ADC AD9444
的典型FFT输出。注意，输入频率为95.111 MHz，采样过程将其混叠回15.111 MHz。输出

还显示了前5次谐波的位置。本例中，所有谐波均为混叠。程序还能计算并列出重要的性

能参数，如左边的数据栏所示。
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信纳比(SINAD)、信噪比(SNR)和有效位数(ENOB)

SINAD和SNR值得特别关注，因为ADC制造商之间就其确切含义仍然存在一些分歧。信纳

比(SINAD或S/(N + D))指的是信号幅度均方根与所有其它频谱成分(包括谐波但不含直流)

的和方根(rss)的平均值之比。SINAD很好地反映了ADC的整体动态性能，因为它包括所有

构成噪声和失真的成分。SINAD曲线常常针对不同的输入幅度和频率而给出。对于既定的

输入频率和幅度，如果SINAD和THD + N二者的噪声测量带宽相同(均为奈奎斯特带宽)，

则二者的值相等。图6所示为12位65MSPS ADC AD9226的典型曲线。

图6：12位65MSPS ADC AD9226在不同输入满量程范围下的SINAD和ENOB

SINAD曲线显示，ADC的交流性能因高频失真而下降；曲线通常针对远高于奈奎斯特频率的

频率而绘制，以便能够评估欠采样应用中的性能。诸如此类的SINAD曲线对于评估ADC的动

态性能非常有用。常常利用理想N位ADC的理论SNR计算公式(SNR = 6.02N + 1.76 dB)，将

SINAD换算为有效位数(ENOB)。对上式求解N，并用SINAD的值代替SNR：
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6. 20
AmplitudeInput

AmplitudeFullscale1. 67 bd 02 golSINAD
ENOB

MEASURED )(+
=  . 等式2 

等式3 

等式4

等式5

等式6

等式7

)(=
N
S02 golSNR , 

)(=
D
S02 golTHD ,

)( +
=

D
S02 golSINAD . 

从等式3、等式4和等式5可以求解数值比N/S、D/S和(N+D)/S：

RNS / 0210
S
N −=

DHT / 0210
S
D −=
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注意，等式1假设使用满量程输入信号。如果信号电平降低，则SINAD的值减小，ENOB也会

减小。对于较低的信号幅度，在计算ENOB时有必要增加一个校正系数，如等式2所示：

该校正系数本质上将ENOB值归一化到满量程，从而与实际信号幅度无关。

信噪比(SNR，有时也称为无谐波的SNR)与SINAD一样，也是根据FFT数据计算，不同的是计

算剔除了信号谐波，仅留下噪声项。实际应用中，只需剔除主要的前5次谐波。SNR性能在

高输入频率下会下降，但由于不包括谐波项，其下降速度一般不像SINAD那样快。 

少数ADC数据手册有时会将SINAD与SNR混为一谈，因此在解读这些规格时必须小心，务必

弄清制造商的确切含义。

SINAD、SNR和THD之间的数学关系

SINAD、SNR和THD之间存在数学关系(假设所有指标均在相同的输入信号幅度和频率下测

量)。在下面的等式中，SNR、THD和SINAD用dB表示，根据实际的数值比S/N、S/D、S/
(N+D)得出：

−

N
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DANIS / 0210
S

DN −=
+  

2
1

DHT / 02 2RNS / 02 22
122

1010
S
D

S
N

S
DN ][ )(+)(=][ )(+)(=

+ −− ,

2
1

DHT / 01RNS / 01 1010
S

DN ][ +=
+ −− .

因此，S/(N+D)必须等于：

2
1

DHT / 01RNS / 01 1010
DN

S −−− ][ +=
+

,

所以，

][ +−=)( +
= −− DHT / 01RNS / 01 1001 gol 01

DN
S02 golSINAD  .

等式12给出了SINAD与SNR和THD的函数关系。

同样，如果我们知道SINAD和THD，则可以求解SNR：

][ −−=)(= −− DHT / 01DANIS / 01 1001 gol 01
N
SRNS 02 gol  . 

同样，如果我们知道SINAD和SNR，则可以求解THD：

][ −−=)(= −− RNS / 01DANIS / 01 1001 gol 01
D
SDHT 02 gol  .
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等式8

等式9

等式10

等式11

等式12

等式13

等式14

由于等式6、等式7和等式8的分母均为S，因此N/S和D/S的和方根等于(N+D)/S：

ADI公司网站上提供了一款易用的设计工具，它实现了等式12、13和14。必须再次强调，只

有在相同的输入频率和幅度下测量这三个指标时，上述关系才成立。
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SINAD、SNR、ENOB、THD、THD + N和SFDR是衡量ADC动态性能的常用指标，以制造商

的数据手册为基础详细了解这些指标至关重要。本教程给出了各项指标的定义，并推导出了

SINAD、SNR和THD之间的关系。
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光学编码器是最受欢迎的位置测量传感器之一，适合可靠性和分辨率较低的应用。增量

式光学编码器(图1左侧示意图)是一个圆盘，分割成多个扇形区域，各区域呈透明和不透

明交替出现。圆盘的一侧是光源，另一侧是光传感器。圆盘旋转时，检波器的输出会交

替接通或关闭，具体取决于出现在光源和检波器之间的扇形区域是透明还是不透明。

接着，编码器会产生一串方波脉冲，方波的数量代表轴的角位置。编码器的可用分辨率

(每个圆盘的透明和不透明区域数)为100至65000，绝对精度接近30角秒(1/43200圈)。大多

数增量式编码器都有第二组光源和传感器，与主光源和主传感器呈一定角度，可以指示

旋转的方向。许多编码器还有第三组光源和检波器，可以检测同频标记。如果不采用某

种旋转标记，就很难确定绝对角度。增量式编码器可能存在的严重缺点是需要通过外部

计数器来确定某次旋转中的绝对角度。如果暂时切断电源，或者编码器由于噪声或圆盘

不干净而错过一个脉冲，获得的角度信息就会存在误差。

图1：增量式与绝对光学编码器
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绝对型光学编码器(图1右侧示意图)可以克服这些缺点，但价格较贵。绝对型光学编码器

的圆盘分成N个区域(例如N = 5，如图所示)，每个区域进一步沿径向分成透明和不透明

的部分，形成独特的N位数字字，最大数量为2N–1。各区域径向形成的数字字的值按区

域递增，通常采用格雷码表示。可以采用二进制编码，但是如果传感器出现一位错误解

读，就会产生很大的误差。格雷码可以克服这一缺点：格雷码转换为二进制码后，格雷

码任意一位产生的最大误差只有1 LSB。一组N个光传感器对N位数字字做出响应，数字

字则与圆盘的绝对角位置相对应。

工业光学编码器的分辨率可达16位，绝对精度接近分辨率(20角秒)。但是，绝对式和增量

式光学编码器在恶劣工业环境中都可能会受损。
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图1：典型的数据采样系统
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只是快速阅读Harry Nyquist于1924年发表的《贝尔系统技术杂志》经典文章(参考文献1)，
并不足以了解以其名字命名的该项准则的真正意义。当时，Nyquist正致力于研究通过带

宽受限的通道传输电报信号。处理数据采样系统时，必须详细了解现代对奈奎斯特准则的

全新诠释。本指南将以通俗易懂的方式介绍奈奎斯特准则如何运用于基带采样、欠采样和

过采样应用。

图1所示为典型的实时数据采样系统框图。实际进行模数转换之前，模拟信号通常会通过

某种放大、衰减和滤波等功能的信号调理电路。而要消除目标带宽之外的干扰信号并防止

出现混叠，则需要低通/带通滤波器。

图1所示的系统是实时系统，即该系统fs的速率对输入ADC的信号进行连续采样，而ADC
同样以此速率将新样本提供给DSP。为了维持实时操作，DSP必须在采样间隔(1/fs)内完成

所有必要计算，并在ADC的下一样本到达之前向DAC提供输出样本。数字滤波器就是一

个典型的DSP功能示例。
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注意，只有DSP数据必须再次转换成模拟信号(例如，在语音频带或音频应用中)时，才需

要DAC。在很多应用中，初始模数转换之后，信号仍旧全部以数字格式存在。类似地，在

一些应用中，DSP仅负责产生DAC的输入信号。如果使用了DAC，则其后必须紧跟模拟抗

镜像滤波器来消除镜像频率。最后，在一些速度较慢的工业过程控制系统中，采样速率要

慢很多。无论何种系统，采样理论的基础知识都仍旧适用。

实际的模数和数模转换过程涉及到两个关键概念：离散时间采样和量化所致有限幅度分辨

率。本指南将讨论离散时间采样。

采样保持放大器(SHA)功能作用

正如图1所示的一般的数据采样系统是假定输入端为某种类型的交流信号。应注意，这并

不是一项硬性要求（例如，针对直流测量优化的现代数字电压表(DVM)或ADC），但本次

讨论假定输入信号具有一定的频率上限fa。

当今大多数ADC都内置采样保持功能，因而能够处理交流信号。此类ADC称为“采样

ADC”。不过，很多早期ADC(如ADI公司的行业标准AD574)并不属于这种采样类型，而只

是如图2所示的编码器。如果转换时间(如8 µs)内SAR ADC(假定不具有SHA功能)的输入信

号变化超过1 LSB，输出数据将出现较大误差，具体取决于代码位置。可能除具有相配比

较器的�ash转换器之外，大多数ADC架构或多或少都受到这类误差影响。

图2：非采样ADC(编码器)的输入频率限制
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假定编码器的输入信号是具有满量程幅度(q2N/2)的正弦波，其中q是1 LSB的权重。

( )nis 2 tf
2

2v(t)
N

π= q . 等式1 

通过求导可以得到：

(soc 2 f t
2

22πfq
d

)
t

dv N
π= . 等式2 

因此，最大变化率为：

2
2

dt
dv N

max
= 2πfq . 等式3 

求解f：

N
max

2

dt
dv

f
qπ

= . 等式4 
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如果N = 12，且转换时间(dt = 8 μs)内允许出现1 LSB的变化，那么该等式可求解fmax，即不

出现误差的情况下可处理的最大满量程信号频率：

fmax = 9.7 Hz.

这表示，即使8 μs ADC支持100 kSPS采样频率(这样就额外多出2 μs时间来让外部SHA在退

出保持模式后重新获取信号)，但一旦输入频率超过9.7 Hz，仍会出现转换误差。

为了处理交流信号，需要增加采样保持(SHA)功能，如图3所示。理想的SHA是一个简单的

开关，用于驱动保持电容及其后的高输入阻抗缓冲器。缓冲器的输入阻抗必须足够高，以

便电容可以在保持时间内放电少于1 LSB。SHA在采样模式中对信号进行采样，而在保持

模式期间则保持信号恒定。同时调整时序，以便编码器可以在保持时间内执行转换。因

此，采样ADC可以处理快速信号，且频率上限取决于SHA孔径抖动、带宽和失真等，而非

编码器。在给出的示例中，采样保持功能在2 μs内进行信号采集，而编码器则在8 μs内进行

信号转换，因而采样周期总计10 μs。这样，采样频率就等于100 kSPS，并且最高能够处理

50 kHz的输入频率。
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了解真正的采样保持放大器(SHA)和跟踪保持放大器(T/H或THA)之间的细微差异非常重

要。严格来说，并不会在采样模式期间定义采样保持功能的输出，但跟踪保持功能的输出

会在采样或跟踪模式期间跟踪信号。在实际操作中，该功能一般配置为跟踪保持，且“跟
踪保持”和“采样保持”术语通常可以互换使用。图3所示的波形就是与跟踪保持功能相关的

那些波形。

图3：对交流信号进行数字化处理所需的采样保持功能

奈奎斯特准则

连续模拟信号以离散的时间间隔ts = 1/fs采样，该时间间隔必须精心选择，确保采样数据能

精确描述原始模拟信号。很显然，采样越多(采样速率越快)，模拟信号的数字表示就越精

确。如果采样较少(采样速率较慢)，则少到某一点时，模拟信号的关键信息将因得不到采

样而丢失。在贝尔电话实验室工作期间，Harry Nyquist分别于1924和1928年发表了两篇经

典论文，奠定了采样的数学基础。(请参见参考文献1和2，以及参考文献6的第2章。)之后

不久，R. V. L. Hartley对Nyquist的原始工作进行了补充(参考文献3)。这些论文构成了上世

纪40年代PCM工作的基础，而后在1948年Claude Shannon撰写了其在通信理论方面的经典

论文(参考文献4)。

简而言之，奈奎斯特准则要求采样频率至少是信号所含最高频率的两倍，否则信号所承载

的信息将会丢失。如果采样频率小于最大模拟信号频率的两倍，将会出现一种称为“混叠”
的现象。
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为了理解混叠对时域和频域的影响，首先请考虑图4所示采样单音正弦波的时域表示情

况。在此示例中，采样频率fs并未达到至少2fa，而仅仅是略大于模拟输入频率fa，因而违背

了奈奎斯特准则。注意，实际样本的图案产生了较低频率(fs – fa)的混叠正弦波。

这种情况的对应频域表示如图5B所示。现在考虑采用理想的脉冲采样器以fs的频率对频率

为fa的单频正弦波进行采样(见图5A)。另外假定fs > 2fa，如图所示。采样器的频域输出显示

每数个fs附近均会出现原始信号的混叠或镜像，具体位于|± Kfs ± fa|，K = 1, 2, 3, 4, .....

图4：时域中的混叠现象

图5：使用理想采样器以fs频率进行采样时模拟信号fa具有镜像（混叠），
具体位于|± Kfs ± fa|，K = 1, 2, 3, . . .
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奈奎斯特带宽定义为从DC到fs/2的频谱。该频谱可细分为无数奈奎斯特区，每个宽度等于

0.5fs，如图所示。在实际操作中，理想采样器可以替换为后接FFT处理器的ADC。FFT处
理器仅提供DC到fs/2范围内的输出，即第一奈奎斯特区出现的信号或混叠。

接下来，我们考虑第一奈奎斯特区之外的信号情况(图5B)。信号频率仅仅略小于采样频

率，对应图4中时域表示所示的条件。注意，即使信号位于第一奈奎斯特区之外，其镜像

(或混叠)fs – fa仍位于该区内。现在回到图5A。很明显，如果任何镜像频率fa处出现干扰信

号，那么也将会出现在fa处，因而会在第一奈奎斯特区内产生杂散频率成分。

这类似于模拟混频过程，同时意味着需要在采样器(或ADC)之前放置一些滤波器件来消除

位于奈奎斯特带宽之外但其混叠成分又位于该范围之内的频率成分。滤波器性能将取决于

带外信号与fs/2的接近程度和所需的衰减量。

基带抗混叠滤波器

基带采样意味着要采样的信号位于第一奈奎斯特区之内。需要注意的是，当理想采样器的

输入端没有输入滤波时，任意奈奎斯特区内奈奎斯特带宽之外的任意频率成分(信号或噪

声)都将混叠回到第一奈奎斯特区。为此，几乎所有采样ADC应用中都会使用抗混叠滤波

器来消除这些干扰信号。

合理指定抗混叠滤波器是非常重要的。第一步是了解待采样信号的特性。假定最高目标频

率为fa。抗混叠滤波器任由DC至fa范围内的信号通过，同时对fa以上的信号进行衰减。

假定所选滤波器的转折频率等于fa。系统动态范围内从最小衰减到最大衰减的有限跃迁效

应如图6A所示。



143

MT-002

BA

DR

fs

fa fs - fa Kfs - fafa

fs
2

KfsKfs
2

STOPBAND ATTENUATION = DR
TRANSITION BAND: fa to fs - fa
CORNER FREQUENCY: fa

STOPBAND ATTENUATION = DR
TRANSITION BAND: fa to Kfs - fa
CORNER FREQUENCY: fa

Page 7 of 12 

图6：过采样降低对基带抗混叠滤波器的要求

假定输入信号具有超过最大目标频率fa的满量程成分。该图显示了fs – fa以上的满量程频率

成分如何混叠回到DC至fa的带宽范围内。这些混叠成分不易与实际信号区分开来，因此将

动态范围限制为图中显示为DR的值。

有些文章推荐根据奈奎斯特频率fs/2来指定抗混叠滤波器，但这时假定目标信号带宽为DC
至fs/2，而那种情况非常少见。在图6A的示例中，fa和fs/2之间的混叠成分并不是目标成

分，因此不会限制动态范围。

因此，抗混叠滤波器的过渡带取决于转折频率fa、阻带频率fs – fa和所需阻带衰减DR。所需

系统动态范围的选择依据是信号保真度要求。

所有其它条件不变时，过渡带越陡，滤波器就越复杂。例如，与所有其他滤波器一样，巴

特沃兹滤波器针对每个滤波器极点提供每倍频程6 dB衰减。要在1 MHz到2 MHz的过渡区

(1倍频程)内实现60 dB衰减，需要至少10个极点。这样的滤波器可不是随随便便就能实现

的，绝对是一项设计挑战。

因此，其它滤波器类型通常更适合于对陡峭过渡带、带内平坦度以及线性相位响应有要求

的应用。椭圆滤波器满足这些标准，是一种颇受欢迎的选择。有一些公司专门提供定制模

拟滤波器。TTE就属于这类公司(参考文献5)。例如，TTE公司11极点椭圆抗混叠滤波器

LE1182的归一化响应如图7所示。注意，此滤波器专用于在fc和1.2fc之间实现至少80 dB衰
减。图7还显示了相应的通带纹波、回损、延迟和相位响应。
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图7：11极点椭圆滤波器(TTE公司LE1182系列)的特性

从上述讨论中，我们可以看到如何对抗混叠过渡带的锐度与ADC采样频率作出权衡。选择

较高的采样速率(过采样)时，过渡带的锐度要求有所降低(因而滤波器复杂程度也相应降

低)，但是需要使用更快的ADC，并且需要以更快的速率来处理数据。图6B显示了保持模

拟转折频率fa和动态范围DR要求不变但采样频率调高K倍时所产生的影响。对于图6A中的

情况，过渡带(fa至Kfs – fa)越宽，那么此过滤器设计就越简单。

抗混叠滤波器设计过程从选择大小等于2.5到4倍fa的初始采样速率开始。接着，根据所需

动态范围确定滤波器规格并判断是否可在系统成本和性能限制范围内实现该滤波器。如果

无法实现，则考虑使用较高的采样速率，而这可能要求使用更快的ADC。值得一提的是，

Σ-Δ型ADC本质上属于高过采样转换器，因此此架构又添一项优势，那就是可以降低对模

拟抗混叠滤波器的要求。

如果确定永远不会出现阻带频率fs – fa的满量程信号，也可降低对抗混叠滤波器的要求。很

多应用中都不太可能会出现此频率的满量程信号。如果fs – fa频率的最大信号永远不会超过

满量程以下X dB，那么滤波器阻带衰减要求也会出现同幅下降。基于对信号的这种了解，

fs – fa处的新阻带衰减要求现在仅为DR – X dB。作出此类假定时，注意要将可能超过最大

信号频率fa的任何噪声信号视作也会叠加回到信号带宽内的干扰信号。
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欠采样(谐波采样、带通采样、中频采样、直接中频数字转换)

到目前为止，我们考虑的是基带采样情况，即所有目标信号均位于第一奈奎斯特区内。图

8A显示了另外一种情况，其中采样信号频带局限于第一奈奎斯特区，而原始频带镜像出

现在其它每个奈奎斯特区。

以图8B所示的情况为例，其中采样信号频带完全位于第二奈奎斯特区内。对第一奈奎斯特

区之外的信号进行采样的过程通常称为“欠采样”或“谐波采样”。注意，第一奈奎斯特区内

的镜像包含原始信号中的所有信息，但其原始位置除外(频谱内频率成分的顺序是相反

的，但这点可轻松地通过重新调整FFT输出的顺序来加以纠正)。

图8C显示了限制至第三奈奎斯特区的采样信号。注意，第一奈奎斯特区内的镜像并未频

谱反转。实际上，采样信号频率可能位于任意独特的奈奎斯特区内，而第一奈奎斯特区内

的镜像仍旧是精确表示(当信号位于编号为偶数的奈奎斯特区时出现的频谱反转除外)。此

时，我们可以重提奈奎斯特准则，因为其适用于宽带信号：

图8：欠采样和奈奎斯特区之间的频率转换
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带宽为BW的信号必须以等于或大于其带宽两倍(2BW)的速率进行采样，方可保留信号中

的全部信息。

注意，该处并没有提到采样信号频带相对于采样频率在频谱内的绝对位置。唯一的限制是

采样信号频带必须局限于单个奈奎斯特区，即信号不得重叠任意多个fs/2(实际上，这就是

抗混叠滤波器的主要功能)。

在通信应用中，对第一奈奎斯特区以上的信号进行采样等效于模拟解调，因此越来越受欢

迎。直接对中频信号进行采样，然后使用数字技术来处理该信号，这种做法已经日渐普

遍，从而不再需要中频解调器和滤波器。不过显然，IF频率越高，对ADC的动态性能要求

就越严格。ADC输入带宽和失真性能必须足以处理IF频率，而不仅仅是基带。这就给仅设

计用来处理第一奈奎斯特区内信号的大多数ADC带来了一项难题——适合欠采样应用的

ADC必须在高阶奈奎斯特区内保持动态性能不变。

欠采样应用中的抗混叠滤波器

图9显示了以载波频率fc为中心的第二奈奎斯特区内的信号，其中频率下限和上限分别为f1

和f2。抗混叠滤波器是一个带通滤波器。所需动态范围为DR，该范围定义了滤波器阻带衰

减。过渡带上限为f2至2fs – f2，而下限则为f1至fs – f1。对于基带采样，通过按比例调高采样

频率可以降低对抗混叠滤波器的要求，但还必须改变fc，使其始终是第二奈奎斯特区的中

心。

图9：用于欠采样的抗混叠滤波器
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给定载波频率fc及其信号带宽Δf时，可使用两个关键等式来选择采样频率fs。首先是奈奎斯

特准则：

其中，NZ = 1, 2, 3, 4, ....，且NZ对应于载波及其信号所位于的奈奎斯特区(见图10)。

图10：使欠采样信号位于某个奈奎斯特区中心

一般而言，NZ越大越好，从而允许处理高IF频率。无论NZ选择多少，奈奎斯特准则都要

求fs > 2Δf。如果NZ选择为奇数，那么fc及其信号将位于编号为奇数的奈奎斯特区内，而第

一奈奎斯特区内的镜像频率不会反转。

举例来说，假定信号以载波频率71 MHz为中心且宽度为4 MHz。因此，最低采样频率要求

为8 MSPS。通过将fc = 71 MHz和fs = 8 MSPS代入等式6来求解NZ，可得到NZ = 18.25。不

过，NZ必须为整数，因此我们把18.25四舍五入为最接近的整数，即18。再次通过等式6来
求解fs，可得到fs = 8.1143 MSPS。因此，最后的值为fs = 8.1143 MSPS、fc = 71 MHz、NZ = 
18。
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现在假定我们需要抗混叠滤波器具有更多余量，因此将fs选择为10 MSPS。通过将fc = 71 
MHz和fs = 10 MSPS代入等式6来求解NZ，可得到NZ = 14.7。我们将14.7四舍五入为最接近

的整数，即可得到NZ = 14。再次通过等式6来求解fs，可得到fs = 10.519 MSPS。因此，最后

的值为fs = 10.519 MSPS、fc = 71 MHz、NZ = 14。

上述迭代过程也可通过从fs开始并调整载波频率来为NZ产生一个整数。

总结

本指南涵盖了奈奎斯特准则的基础知识和时域与频域的混叠影响。同时利用该准则的应用

知识介绍了如何适当地指定抗混叠滤波器。文中介绍了与现代通信系统应用相关的过采样

和欠采样示例。



149



150



151



152



153



154



155



156



157

MT-008

将振荡器相位噪声转换为时间抖动

作者：Walt Kester

PHASE
NOISE

(dBc/Hz)

fo
f

"CLOSE-IN"
PHASE NOISE

BROADBAND
PHASE NOISE

(LIMITS FREQUENCY RESOLUTION)

(REDUCES SNR)

1Hz BW

fm

Rev.A, 10/08, WK Page 1 of 10

指南

简介

为实现高信噪比(SNR)，ADC的孔径抖动必须很低(参见参考文献1、2和3)。目前可提供孔

径抖动低至60 fs rms的ADC(AD9445 14位125 MSPS和AD9446 16位100 MSPS)。为了避免降

低ADC的性能，必须采用抖动极低的采样时钟，因为总抖动等于转换器内部孔径抖动与外

部采样时钟抖动的方和根。然而，用于产生采样时钟的振荡器常常用相位噪声而非时间抖

动来描述特性。本文的目的就是提出一种简单的方法来将振荡器相位噪声转换为时间抖

动。

相位噪声定义

首先明确几个定义。图1所示为一个非理想振荡器(即时域中存在抖动，对应于频域中的相

位噪声)的典型输出频谱。频谱显示，1 Hz带宽内的噪声功率与频率成函数关系。相位噪声

定义为额定频率偏移fm下的1 Hz带宽内的噪声与频率fO下的振荡器信号幅度之比。

图1：受相位噪声影响的振荡器功率频谱
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采样过程基本上是采样时钟与模拟输入信号的乘法。这是时域中的乘法，相当于频域中的

卷积。因此，采样时钟振荡器的频谱与输入进行卷积，并显示在纯正弦波输入信号的FFT
输出上(见图2)。

图2：采样时钟相位噪声对理想数字化正弦波的影响

“近载波”相位噪声会“污损”多个频率仓中的基波信号，从而降低整体频谱分辨率。“宽带”
相位噪声则会导致整体SNR下降，如公式1所示(参考文献1和2)：

公式1
 

通常用单边带相位噪声来描述振荡器的特性，如图3的相位噪声(dBc/Hz)与频率偏移fm的关

系曲线所示，其中频率轴采用对数刻度。注意，实际的曲线由多个区域拟合而成，各区域

的斜率为1/fx，x = 0对应于“白色”相位噪声区域(斜率 = 0 dB/10倍)，x = 1对应于“闪烁”相位

噪声区域(斜率 = –20 dB/10倍)还存在x = 2、3、4的区域，这些区域依次出现，愈来愈接近

载波频率。
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图3：振荡器相位噪声(dBc/Hz)与频率偏移的关系

请注意，相位噪声曲线与放大器的输入电压噪声频谱密度有一定的类似。像放大器电压噪

声一样，振荡器也非常需要较低的1/f转折频率。

我们已经看到，振荡器通常用相位噪声来描述性能，但为了将相位噪声与ADC的性能关联

起来，必须将相位噪声转换为抖动。为将该曲线与现代ADC应用关联起来，选择100 MHz
的振荡器频率(采样频率)以便于讨论，典型曲线如图4所示。请注意，相位噪声曲线由多

条线段拟合而成，各线段的端点由数据点定义。

图4：根据相位噪声计算抖动
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将相位噪声转换为抖动

计算等效rms抖动的第一步是获得目标频率范围(即曲线区域A)内的积分相位噪声功率。该

曲线被分为多个独立区域(A1、A2、A3、A4)，各区域由两个数据点定义。一般而言，假

设振荡器与ADC输入端之间无滤波，则积分频率范围的上限应为采样频率的2倍，这近似

于ADC采样时钟输入的带宽。

积分频率范围下限的选择也需要一定的斟酌。理论上，它应尽可能低，以便获得真实的

rms抖动。但实际上，制造商一般不会给出偏移频率小于10 Hz时的振荡器特性，不过这在

计算中已经能够得出足够精度的结果。多数情况下，如果提供了100 Hz时的特性，则选择

100 Hz作为积分频率下限是合理的。否则，可以使用1 kHz或10 kHz数据点。

还应考虑，“近载波”相位噪声会影响系统的频谱分辨率，而宽带噪声则会影响整体系统信

噪比。最明智的方法或许是按照下文所述对各区域分别积分，并检查各区域的抖动贡献幅

度。如果使用晶体振荡器，则低频贡献与宽带贡献相比，可能可以忽略不计。其它类型的

振荡器在低频区域可能具有相当大的抖动贡献，必须确定其对整体系统频率分辨率的重要

性。

各区域的积分产生个别功率比，然后将各功率比相加，并转换回dBc。一旦知道积分相位

噪声功率，便可通过下式计算rms相位抖动(单位为弧度，更多信息及其引申等参见参考文

献3至7)：

rms相位抖动(弧度)=  公式2

以上结果除以2πfO，便可将用弧度表示的抖动转换为用秒表示的抖动：

rms相位抖动(秒)=  公式3

应注意，网络上可以找到计算机程序和电子表格来执行分段积分并计算rms抖动，从而大

大简化计算过程(参考文献8、9)。

图5给出了一个计算示例，它假设仅存在宽带相位噪声。所选的–150 dBc/Hz宽带相位噪声

代表了良好信号发生器的特性，由此获得的抖动值可以代表实际情况。–150 dBc/Hz的相

位噪声(用比值表示)乘以积分带宽(200 MHz)，得到–67 dBc的积分相位噪声。请注意，该

乘法相当于把10 log10[200 MHz – 0.01 MHz]的量与相位噪声(dBc/Hz)相加。实际上，计算中

可以丢弃0.01 MHz的频率下限，因为它不会对最终结果产生重大影响。利用公式3可知，

总rms抖动约为1 ps。
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晶体振荡器的相位噪声和抖动一般是最低的，图6给出了几个例子以供比较。所示的全部

振荡器都具有20 kHz的1/f转折频率，因此相位噪声代表的是白色相位噪声水平。两个

Wenzel振荡器为固定频率型，性能出色(参考文献9)。利用可变频率信号发生器很难实现

如此高的性能，一个质量相对较高的发生器的性能为–150 dBc，如图所示。

图5：假设仅存在宽带相位噪声的抖动计算示例

图6：100 MHz振荡器的宽带相位本底噪声比较(Wenzel ULN和Sprinter
系列的特性和报价已获得Wenzel Associates的许可)
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这里应注意，振荡器的本底噪声存在一个理论限值，它由匹配源的热噪声决定：+25℃时

为–174 dBm/Hz。因此，相位噪声为–174 dBc/Hz的振荡器以+13-dBm输出驱动50 Ω (2.82-V 
p-p)负载时，其本底噪声为–174 dBc + 13 dBm = –161 dBm。这就是图6所示的Wenzel ULN
系列的情况。

图7给出了两个Wenzel晶体振荡器的抖动计算。每种情况中的数据点直接来自制造商的数

据手册。由于1/f转折频率较低，抖动的绝大部分是由“白色”相位噪声区域引起的。计算值

64 fs (ULN-Series)和180 fs说明抖动极低。图中分别标出了各区域的噪声贡献，以供参考。

总抖动为各抖动贡献因素的方和根。

图7：低噪声100 MHz晶体振荡器的抖动计算
(所用相位噪声数据已获得Wenzel Associates的许可)

在要求低抖动采样时钟的系统设计中，低噪声专用晶体振荡器的成本一般极高。替代方案

是使用锁相环(PLL)和压控振荡器来“净化”高噪声系统时钟，如图8所示。关于PLL设计有

许多很好的参考资料(例如参考文献10至13)，在此不做进一步探讨，但仅说明一点：使用

窄带宽环路滤波器和压控晶体振荡器(VCXO)通常可获得最低的相位噪声。如图8所示，

PLL在降低整体相位本底噪声的同时，往往也会降低“近载波”相位噪声。在PLL输出之后连

接一个适当的带通滤波器，可以进一步降低白色本底噪声。
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在PLL中内置一个自由运行VCO的效果如图9所示。注意，由于PLL的作用，“近载波”相位

噪声大幅降低。

图8：使用锁相环(PLL)和带通滤波器来调理高噪声时钟源

图9：自由运行的VCO和连接PLL的VCO的相位噪声
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ADI公司提供许多不同的频率合成产品，包括DDS系统、整数N和小数N分频PLL等。例

如，ADF4360系列是内置VCO的完全集成式PLL。在结合使用一个10 kHz带宽环路滤波器

的情况下，ADF4360-1 2.25-GHz PLL的相位噪声如图10所示，分段近似和抖动计算如图11
所示。请注意，即使采用非晶体VCO，rms抖动也只有1.57 ps。

图10：采用10 kHz带宽环路滤波器的ADF4360-1 2.25-GHz PLL的相位噪声

图11：ADF4360-1 2.25-GHz PLL相位噪声的分段近似抖动计算
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ADI公司提供许多不同的频率合成产品，包括DDS系统、整数N和小数N分频PLL等。例

如，ADF4360系列是内置VCO的完全集成式PLL。在结合使用一个10 kHz带宽环路滤波器

的情况下，ADF4360-1 2.25-GHz PLL的相位噪声如图10所示，分段近似和抖动计算如图11
所示。请注意，即使采用非晶体VCO，rms抖动也只有1.57 ps。

图10：采用10 kHz带宽环路滤波器的ADF4360-1 2.25-GHz PLL的相位噪声

图11：ADF4360-1 2.25-GHz PLL相位噪声的分段近似抖动计算
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一直以来，PLL设计高度依赖于教科书和应用笔记来帮助设计环路滤波器等。现在，利用

ADI公司提供的可免费下载的ADIsimPLL®软件，PLL设计变得非常轻松。要开始设计，请

输入所需的输出频率范围以选择一个电路，然后选择PLL、VCO和晶体参考。一旦选定环

路滤波器配置后，就可以分析电路并从频域和时域两方面优化相位噪声、相位裕量、增

益、杂散水平、锁定时间等。程序还能根据PLL相位噪声计算rms抖动，以便评估作为采

样时钟的最终PLL输出。

结束语

采样时钟抖动可能会给高性能ADC的信噪比性能带来灾难性影响。虽然信噪比与抖动之间

的关系已为大家所熟知，但大多数振荡器都是用相位噪声来描述特性的。本文说明了如何

将相位噪声转换为抖动，以便轻松计算信噪比的下降幅度。

使用晶体VCO(以及适当的滤波)的现代PLL虽然不如成本高昂的独立晶体振荡器那样理

想，但也能实现出色的抖动性能，适合除要求最为苛刻的应用之外的大部分应用。

由于低抖动要求，整个时钟分配问题变得更加重要。ADI公司现在提供一系列时钟分配IC
以满足这种需求(www.analog.com/clocks)。
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简介

接触ADC或DAC时您一定会碰到这个经常被引用的公式，用于计算转换器理论信噪比

(SNR)。与其盲目地相信表象，不如从根本上了解其来源，因为该公式蕴含着一些微妙之

处，如果不深入探究，可能导致对数据手册技术规格和转换器性能的误解。记住，该公式

代表的是完美N位ADC的理论性能。您可以比较ADC的实际SNR与理论SNR，看看二者有

何异同。

本教程首先推导N位模数转换器(ADC)的理论量化噪声，知道均方根量化噪声电压后，就

可以计算理论信噪比(SNR)。此外还会分析过采样对SNR的影响。

量化噪声模型

理想转换器对信号进行数字化时，最大误差为±½ LSB，如图1的一个理想N位ADC的传递

函数所示。对于任何横跨数个LSB的交流信号，其量化误差可以通过一个峰峰值幅度为q
(一个LSB的权重)的非相关锯齿波形来近似计算。对该近似法还可以从另一个角度来看

待，即实际量化误差发生在±½ q范围内任意一点的概率相等。虽然这种分析不是百分之百

精确，但对大多数应用是足够准确的。

揭开一个公式(SNR = 6.02N + 1.76dB)的神秘面纱，
以及为什么我们要予以关注

指南
MT-001

作者：Walt Kester 

ANALOG
INPUT

DIGITAL
OUTPUT
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图1：理想N位ADC的量化噪声
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e(t) = st, –q/2s < t < +q/2s. 
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贝尔实验室的W. R. Bennett1948年发表的经典论文(参考文献1)中，分析了量化噪声的实际

频谱。采用上述简化假设，他的详细数学分析可以简化为图1所示。继Bennett的经典论文

之后，还有其它一些关于转换器噪声的重要论文和著作(参考文献2-6)。

图2更详细地显示了量化误差与时间的关系。同样，一个简单的锯齿波形就能提供足够准

确的分析模型。锯齿误差的计算公式如下：

锯齿误差波形产生的谐波远远超过DC至fs/2的奈奎斯特带宽，然而，所有这些高阶谐波必

须折回(混叠)到奈奎斯特带宽并相加，产生q/√12的均方根噪声。

正如Bennett所指出的(参考文献1)，量化噪声近似于高斯分布，几乎均匀地分布于从DC至
fs/2的奈奎斯特带宽。这里假设量化噪声与输入信号不相关。在某些条件下，当采样时钟

等式1

等式2

等式3

等式4

图2：量化噪声与时间的关系
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因此，输入信号的均方根值为：

因此，理想N位转换器的均方根信噪比为：
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和信号通过谐波相关时，量化噪声将与输入信号相关，能量集中在信号的谐波中，但均方

根值仍然约为q/√12。理论信噪比现在可以通过一个满量程输入正弦波来计算：

等式5

等式6

等式7

等式8

等式9

等式10

Bennett论文说明：虽然量化噪声的实际频谱相当复杂，难以分析，但推导出等式9的简化

分析对大多数应用足够准确。然而，必须再次强调，均方根量化噪声是在DC至fs/2的完整

奈奎斯特带宽范围内进行测量。

量化噪声模型

许多应用中，实际目标信号占用的带宽BW小于奈奎斯特带宽(参见图3)。如果使用数字滤

波来滤除带宽BW以外的噪声成分，则等式中必须包括一个校正系数(称为“处理增益”)，
以反映SNR的最终提高，如等式10所示。

以两倍以上的信号带宽的速率对信号进行采样的过程称为“过采样”。过采样、量化噪声整

形和数字滤波均是Σ-Δ型转换器的重要概念，不过任何ADC架构都可以采用过采样技术。
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图3：显示处理增益的量化噪声频谱

处理增益的意义可以通过下例说明。在许多数字基站或其它宽带接收机中，信号带宽由许

多独立的通道组成，一个ADC对整个带宽进行数字化处理。例如，美国的模拟蜂窝无线电

系统(AMPS)由416个30 kHz带宽通道组成，占用的带宽约为12.5 MHz。假设采样速率为

65 MSPS，并且使用数字滤波来分离各个30 kHz通道。在这些条件下，过采样导致的处理

增益为：

将处理增益加入ADC SNR规格，便得到30 kHz带宽内的SNR。上例中，如果ADC SNR规格

为65 dB(DC至fs/2)，则30 kHz通道带宽内的SNR提高到95.3 dB(经过适当的数字滤波后)。

图4显示了一个结合过采样和欠采样的应用。目标信号的带宽为BW，以载波频率fc为中

心。采样频率可以远低于fc，所选的采样频率使得目标信号位于其奈奎斯特区的中心。通

过模拟和数字滤波消除目标信号带宽以外的噪声，从而获得等式10所示的处理增益。

等式11处理增益
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图4：欠采样和过采样结合所产生的处理增益

量化噪声与输入信号之间的相关性容易令人误解

虽然噪声的均方根值可通过q/√12计算精确近似值，但在某些条件下，频域成分可能与交

流输入信号高度相关。例如，低幅度周期性信号的相关度大于高幅度随机信号的相关度。

通常假设理论量化噪声表现为白噪声，均匀地分布在DC至fs/2的奈奎斯特带宽范围。但

是，事实并非全然如此。在强相关的情况下，量化噪声集中在输入信号的各次谐波上，这

正是我们不希望看到的。

在多数实际应用中，ADC的输入是一段频率(总是会与一些不可避免的系统噪声相加)，因

此量化噪声往往是随机的。然而，在频谱分析应用中(或者使用频谱纯净的正弦波作为输

入对ADC执行FFT)，量化噪声与信号的相关度取决于采样频率与输入信号的比值。

图5的示例说明了这种情况，其中使用一个4096点FFT来分析一个理想12位ADC的输出。

在左边的FFT图(A)中，采样频率(80.000 MSPS)与输入频率(2.000 MHz)的比值恰好选择为

40，最差谐波比基波低大约77 dB。右图(B)显示了将输入频率略微偏移到2.111 MHz的效

果，表现出随机性相对较高的噪声频谱，此时SFDR约为93 dBc，受FFT噪底尖峰限制。两

种情况下，所有噪声成分的均方根值均近似于q/√12(理论SNR因此为74 dB)，但在第一种情

况下，噪声因为相关性而集中在基波谐波上。



182

图5：采样时钟与输入频率的比值对理想12位ADC量化噪声频谱的影响，4096点FFT。
(A) 相关噪声，(B) 非相关噪声
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注意，从ADC看到的谐波失真的这种变化是采样过程的伪像，由量化误差与输入频率的相

关性引起。在实际ADC应用中，量化误差一般表现为随机噪声，原因是宽带输入信号具有

随机性，而且通常会有少量的系统噪声充当“扰动”信号，使量化误差频谱进一步随机化。

理解上述原理非常重要，因为ADC的单音正弦波FFT测试是公认的性能评估方法之一。为

了精确测量ADC的谐波失真，必须采取措施确保测试设置能够真正测量ADC失真，而不

是量化噪声相关性引起的伪像。因此，必须正确选择频率比，有时还要将少量噪声（扰

动）与输入信号相加。利用模拟频谱分析仪测量DAC失真时，也应采取同样的防范措施。

SNR、处理增益和FFT噪底的关系 

图6显示了一个理想12位ADC的FFT输出。注意，FFT噪底的平均值约为满量程以下107 
dB，但12位ADC的理论SNR为74 dB。FFT噪底并非ADC的SNR，因为FFT像是一个带宽为

fs/M的模拟频谱分析仪，其中M为FFT中的点数。由于FFT的处理增益，理论FFT噪底因而

比量化噪底低10log10(M/2) dB。

对于SNR为74 dB的理想12位ADC，4096点FFT将产生10log10(4096/2) = 33 dB的处理增益，

因此总FFT噪底为74 + 33 = 107 dBc。事实上，FFT噪底可以通过提高FFT点数来进一步降

低，就像模拟频谱分析仪的噪底可以通过缩小带宽来降低一样。因此，利用FFT测试ADC
时，必须确保FFT足够大，使得失真能够与FFT噪底本身区别开。多次FFT的平均值无法进

一步降低噪底，只能减小各个噪声谱成分幅度之间的差异。
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图6：理想12位ADC的噪底，使用4096点FFT
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作者：Walt Kester

旋变数字转换器

指南

简介

加工工具和机器人制造商利用旋变器和自整角机来提供精确的角度和旋转信息。在要求小

尺寸、长期可靠性、绝对位置测量、高精度、低噪声工作的工厂和航空应用中，这些器件

具有突出的作用。

自整角机和旋变器

典型的自整角机和旋变器如图1所示。自整角机和旋变器均采用单绕组转子，转子在固定

定子内部旋转。在简单的自整角机中，定子有三个相距120°的绕组，这些绕组形成Y型电

气连接。旋变器与自整角机的区别在于前者的定子只有两个成90°角的绕组。

图1：自整角机和旋变器
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由于自整角机有三个成120°角的定子线圈，因此它比旋变器更难制造，成本也更高。如

今，自整角机的应用越来越少，仅限于某些军事和航空翻新应用。

相比之下，现代旋变器则以无刷形式提供，采用变压器将转子信号从定子耦合到转子。该

变压器的初级绕组位于定子上，次级绕组位于转子上。另有一些旋变器利用更传统的电刷

或滑环将信号耦合到转子绕组。无刷旋变器比自整角机更稳定，因为不存在可能会损坏或

松动的电刷，无刷旋变器的寿命仅受轴承的限制。多数旋变器的额定工作电压为2 V至40 V 
rms，频率为400 Hz至10 kHz，角度精度为5弧分至0.5弧分(一度有60弧分，一弧分有60弧
秒，因此一弧分相当于0.0167度)。

自整角机和旋变器像旋转变压器一样工作。转子绕组由一个交流基准电压激励，其频率可

高达数kHz。定子绕组中感应的电压幅度与转子线圈轴和定子线圈轴之间的角度θ的正弦

值成正比。对于自整角机，任何一对转子端子间感应的电压都等于这两个相连线圈上的电

压的矢量和。

例如，如果一个自整角机的转子由端子R1和R2上的基准电压Vsinωt激励，则定子的端子电

压如下：

S1至S3 = V sinωt sinθ 公式1

S3至S2 = V sinωt sin (θ + 120°) 公式2

S2至S1 = V sinωt sin (θ + 240°), 公式3

其中，θ为轴角。

对于旋变器，当转子交流基准电压为Vsinωt时，定子的端子电压为：

S1至S3 = V sinωt sin θ 公式4

S4至S2 = V sinωt sin(θ + 90°) = V sinωt cosθ. 公式5

应当注意，利用Scott-T变压器可以将自整角机的3线输出轻松转换为等效的旋变器格式。

因此，下面的信号处理示例仅说明旋变器配置。
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旋变数字转换器(RDC)

图2所示为典型旋变数字转换器(RDC)的功能框图。旋变器的两个输出应用于余弦和正弦

乘法器，这些乘法器包括正弦和余弦查找表，起到乘法数模转换器的作用。首先，假设升

降计数器的当前状态为一个代表试验角φ的数字值。转换器将不断调整数字角度φ，使之

等于要测量的模拟角度θ并进行跟踪。

图2：旋变数字转换器(RDC)

旋变器的定子输出电压表示为：

V1 = V sinωt sinθ 公式6

V2 = V sinωt cosθ 公式7

其中，θ为旋变器转子的角度。数字角度φ应用于余弦乘法器，其余弦值乘以V1得到以下

项：

V sinωt sinθ cosφ. 公式8
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数字角度φ同时应用于正弦乘法器，其正弦值乘以V2得到以下项：

V sinωt cosθ sinφ. 公式9

这两个信号由误差放大器相减，产生如下形式的交流误差信号：

V sinωt [sinθ cosφ – cosθ sinφ]. 公式10

运用简单的三角恒等式，可以将上式简化为：

V sinωt [sin (θ – φ)]. 公式11

检波器利用旋变器的转子电压作为基准，对该交流误差信号进行同步解调，产生一个与

sin(θ – φ)成正比的直流误差信号。

直流误差信号馈入一个积分器，其输出驱动一个压控振荡器(VCO)。该VCO进而驱使升降

计数器沿适当的方向计数，使得：

sin (θ – φ) → 0.  公式12

实现这一结果后，

θ – φ → 0,  公式13

所以，

φ = θ  公式14

精度在一个计数以内。因此，计数器的数字输出φ代表角度θ。利用锁存器可以将该数据传

输到外部，而无需中断环路的跟踪过程。

此电路等效于所谓的2型伺服环路，因为它实际上有两个积分器。一个是计数器，用于累

计脉冲；另一个是检波器输出端的积分器。在一个具有恒定转速输入的2型伺服环路中，

输出数字字持续跟随或跟踪输入，无需外部产生转换命令，而且数字输出字与实际轴角之

间不存在稳态相位迟滞。误差信号仅在加速或减速期间出现。

跟踪RDC还有一个额外的优势，即它能提供与轴的转速成正比的模拟直流输出电压。如果

伺服系统中需要测量速度或将其用作一个稳定项，利用这一实用特性就能实现，而无需另

外增加转速计。
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the content provided in Analog Devices Tutorials. 

RDC的操作仅依赖于输入信号幅度之间的比值，因此将这些信号连接到旋变器的线路中的

衰减不会严重影响性能。出于类似的原因，这种转换器也不大容易受到波形失真的影响。

事实上，即使输入信号的谐波失真高达10%，它们也能照常工作。有些应用甚至使用方波

参考，额外误差非常低。

因此，跟踪型ADC最适合RDC应用。虽然也可以使用其它ADC架构，如逐次逼近型，但

对于此类应用，跟踪型转换器最精确、最有效。

由于跟踪型转换器对其误差信号进行二重积分，因此器件的抗扰度非常高(12 dB/倍频程滚

降)。任何给定的噪声尖峰下的净区域都会产生一个误差。然而，典型的感应耦合噪声尖

峰具有相等的趋正和趋负波形，经过积分后，净误差信号为0。由此获得的抗扰度，加上

转换器对压降不敏感，使得用户能够将转换器放在离旋变器相当远的地方。此外，检波器

也会抑制任何不处于参考频率的信号，如宽带噪声等，因而抗扰度进一步增强。

AD2S90是ADI公司提供的多款集成式RDC中的一款(参见自整角机/旋变数字转换器选型

表)。一般架构与图2所示相似。有关自整角机/旋变数字转换器的更多信息，请参阅参考

文献1、2和3。
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这篇小型指南概略介绍了高速模数集成电路常用的受测器

件(DUT)评估板(EVB)设置及故障排除技巧。

为了在一组特定的用户定义输入条件下观察和测量DUT，
评估板一般会为模拟输入和时钟源提供外部连接。将具有

控制软件包的独立通用数据采集板连接到EVB，可以对

ADC的输出数据进行频谱分析。

典型评估板

图1显示了典型的实际平台特性设置，可用于评估高速

ADC的交流性能。

为了举例说明，这篇小型指南使用AD9268 ADC评估板、

ADI HSC - ADC - EVALCZ和VisualAnalog®软件包，其中包

括实际软件配置的屏幕截图和硬件频谱曲线图。

AD9268是一款双通道、16位、80 MSPS/105 MSPS/125 MSPS
高性能ADC，与采用多重采样速率的常见产品一样，专门

针对每种速度范围设计评估板。例如，各种速度范围的

EVB的产品型号分别为AD9268-80EBZ、AD9268-105EBZ和
AD9268-125EBZ。

典型的出厂的EVB提供了可在各种模式和配置下运行所选

ADC (DUT)所需的全部支持电路。

图1. 典型高速ADC评估设置
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硬件配置

评估板套件包括用户指南(UG)、用于配置EVB和DUT的安

装软件。请遵循UG中的说明和指南，以保证实现DUT的
最佳性能。

在搭建上述平台时，模拟输入源、时钟源以及电源的性能

必须有一个适当的底线，以便确保DUT可满足产品数据手

册所详述的规格。数据采集设置也包括用户说明和软件，

必须按照指南配置以实现高效操作。

设置评估板

下面是一些说明和考虑因素，用于设置AD9268评估板去执

行FFT，从而对输入信号进行频谱分析。对于ADC评估板

模拟输入信号

• 使用低相位噪声的干净信号发生器，为目标A和/或B通
道提供输入信号。

• 使用1 m长的RG-58、50 Ω屏蔽同轴电缆连接信号发生器。

• 为获得最佳结果，使用输入输出阻抗为50 Ω并且中心频

率合适的窄带带通滤波器。
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使用测试软件

在EVB上配置目标输入信号和时钟后，通过以下步骤设置数据采集ADC：

1. 在连接的PC上打开VisualAnalog。

 如果评估平台正确无误，对话框将针对所用的特定高速ADC显示一个打开的文件夹，如图2所示。

2. 选择产品型号模板，开始ADC评估。如果未显示打开的文件夹，请参阅故障排除基础部分。

图2. VisualAnalog产品型号模板和软件设置

请注意，一旦为AD9268评估板供电，器件就会关断。为了唤醒器件，VisualAnalog会自动将SDIO/PWDN引脚拉低。

3. 选择模板后，系统出现消息，询问是否使用默认配置对FPGA进行编程。请单击“Yes(是)”关闭窗口。图3显示在选择模板

后出现的VisualAnalog屏幕。



220

 

Rev. 0 | Page 5 of 8 

 

  

10
53

2-
00

3

MT-227

图3. VisualAnalog软件设置，使用画布模板

默认情况下，曲线图是隐藏的，在右上角单击展开按钮便可显示。

图3显示了ADIsimADC™中AD9268型号的FFT曲线图，这是ADI公司的模数行为模型，可精确模拟许多高速转换器的

典型性能特性。通过VisualAnalog，可以对型号进行横向比较评估，同时评估硬件。

4. 选择Start > SPIController(开始 > SPIController)，或双击SPIController software(SPIController软件)桌面图标，打开

SPIController软件。

5. 在SPIController窗口中单击New DUT(新 DUT)按钮。在SPIController窗口的ADCBase 0选项卡内，可访问所有全局寄存

器设置。SPI控制器软件可用于更改或了解任意特性，只要该特性可通过ADC的SPI端口使能。
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图3. VisualAnalog软件设置，使用画布模板

默认情况下，曲线图是隐藏的，在右上角单击展开按钮便可显示。

图3显示了ADIsimADC™中AD9268型号的FFT曲线图，这是ADI公司的模数行为模型，可精确模拟许多高速转换器的

典型性能特性。通过VisualAnalog，可以对型号进行横向比较评估，同时评估硬件。

4. 选择Start > SPIController(开始 > SPIController)，或双击SPIController software(SPIController软件)桌面图标，打开

SPIController软件。

5. 在SPIController窗口中单击New DUT(新 DUT)按钮。在SPIController窗口的ADCBase 0选项卡内，可访问所有全局寄存

器设置。SPI控制器软件可用于更改或了解任意特性，只要该特性可通过ADC的SPI端口使能。
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图4. 典型SPIController软件设置

图5. 典型频域性能

基线FFT性能

图4显示了AD9268 ADCBase 0选项卡的对话框及其全局特性。

图5显示基于本文所述设置的AD9268评估板提供的基线FFT性能的放大图片。

图6显示基于本文所述设置的AD9268评估板提供的基线时域性能放大图片。
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图7显示使用以上设置的AD9268评估板提供的基线FFT性能放大图片，但信号发生器输出端无滤波器。请注意，无论额定抖

动性能如何，所有信号发生器均存在明显的杂散成分。请使用具有出色阻带抑制性能的高质量滤波器来消除信号发生器的杂

散成分。有关推荐用于ADC评估的滤波器类型，请参阅AN-835应用笔记：“了解高速ADC测试和评估”。

图6. 典型AD9268时域性能

图7. AD9268 FFT曲线图，模拟输入端无输入滤波器
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MT-227

如果运行高速ADC评估设置时遇到困难，请遵循以下基本

故障排除程序：

• 检查IC、ADC或DUT是否上电。在正确引脚上施加正

确的偏置电源，可解决许多问题。

• 检查器件是否正确焊接。制造过程中由于焊膏过多或不

足可导致器件焊接不全。根据需要，检查焊块/焊盘是

否正确应用。误用可导致PCB上的短路连接、电气和热

连接不良。

• 查找测试设置连接是否有误。有时，电缆和连接错误可

降低数据转换器性能，或导致间歇性操作。连接DUT和
PC的USB电缆过长也会造成数据采集问题。

• 最新的评估软件和工具可有器件识别功能、经过预编程

并已配置画布，但应确保正确配置软件。

• 有时选定测试设备丧失了所需性能的底线，无法正确测

量数据手册所述的数据转换器性能。其中可包括信号发

生器、时钟源、滤波器、电缆、振荡器等等。 

更多信息

欲了解更多详情，请参阅AD9268数据手册以及analog.com
上的下列应用笔记：

• AN-835应用笔记，了解高速ADC测试与评估

• AN-877应用笔记，通过SPI与高速ADC接口

• AN-878应用笔记，高速ADC SPI控制软件
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图1. 理想的ADC传递函数(A)与理想的N位ADC量化噪声(B)
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小型指南
MT-229

量化噪声：公式
SNR = 6.02 N + 1.76 dB
的扩展推导 
作者：ADI公司
Ching Man 

本指南旨在介绍信噪比公式(SNR) = 6.02 N + 1.76 dB的
推导步骤，其中重点讲述了数学推导步骤。

引言 

简介 
本指南描述了推导过程的三个不同阶段。 

1. 理想的模数转换器(ADC)传递函数公式和操作。 
2. 基于积分法的均方根(rms)推导。 

3. SNR公式推导，以获得SNR = 6.02 N + 1.76 dB值。

 本数学指南是对MT-001中所示推导的扩展和增强。 

理想的ADC传递函数公式和操作 
理想的ADC传递函数如图1 (A)所示。数字(二进制)输出值表

示为y轴，模拟输入则表示为x轴。对角线阶梯表示模拟输

入信号的量化值。穿过阶梯的虚线表示其中点。 

图1 (B)表示采用斜坡输入信号时理想N位ADC的量化噪声。

1 LSB峰峰值量化误差可以通过一个最大峰峰值摆幅为q(范
围为q/2至–q/2)的非相关锯齿波形来近似计算。请注意，t1

和t2为时间点，将用在稍后的推导阶段。该信号为量化输

出信号(实线)与模拟输入信号(虚线)之差，如图1 (A)所示。 
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图2. 代入t1和t2值

 

 

 
图3. 定义时段T (A)和对误差e(t)函数求平方(B)
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直线的公式为

其中：

y表示y轴值。 
m为斜率。 
x为x轴值。 
c为直线在x=0时穿过y轴的交点。

因此，若将直线的公式代入图2，则当c为x = 0时，y = 0(即
原点)。e(t)的误差公式为

其中： 
e(t)为量化误差。 
s为斜率。 
t为时间。

这就是一条直线的公式

其中： 

对于t1 < t < t2，误差e(t)在–q/2与+q/2之间变化。

在图1中，在时间t1和t2时，误差e(t)为 

代入公式2和公式3，e(t)图形变为图2。

RMS推导

现在，可以借助积分法和置换法进行均方根(rms)推导。图

3 (A)所示为进行积分的时段T。e(t)的均方值如图3 (B)所示。
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图3中时段T的底数的等化和定义如下

均方误差  

通过以下方式推出，即用积分法求出均方误差： 

 

代入t2和t1的上、下限 

由此得到均方误差 

均方根误差e(t)的值可从以下公式求出

因此，均方根量化误差e(t)为 

  

MT-229

均方误差e(t)在时段T内进行计算，其中，时间t由公式2和
公式3定义 

假设输入信号为平均满量程(FS)正弦波(V(t))，则可计算出

理论信噪比，其中

SNR推导

在此基础上，可以推导出以dB为单位的SNR公式，其中

6.02 N + 1.76 dB。

根据公式9，最大幅度出现在正弦(90°) = 1时。均方根(FS)
正弦波输入V(t)信号则可表示为

对于理想的N位转换器(如公式10)，相对于量化噪声的均

方根值(如公式7)，其均方根信噪比(即公式10/公式7)可通

过以下公式计算出(单位为dB) 

 
 

1
√2

 

( ) x  1
√2

 
要将正弦波转换成均方根值，只需乘以 或0.707即可。也

即，              。因此，输入正弦波的均方根为 
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=  ×  20 × 0.301  +  10 × 0.176   

∴  =  6.02  +  1.76   QED 
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其中，N 为ADC的分辨率(单位为位)。

推导过程显示，公式中的系数6.02来自20log10 (2)，项1.76 dB
来自10log10      。

总结

该公式只是一种近似表示，其假定量化误差与输入信号无

关。多数情况下，当N > 6且输入信号并非精确地为采样频

率的约数时，该假设是成立的。这种情况将在MT-001中详

细讨论。

公式中用来确定SNR的噪声项是在奈奎斯特带宽范围内测

得的噪声，即从DC至采样频率的一半。如果目标带宽小

于采样频率的一半，则必须应用校正系数，如MT-001所
述。

MT-229
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降低ADC时钟接口抖动
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时钟接口阈值区间附近的抖动会破坏模数转换器(ADC)
的动态性能，本笔记简要介绍时钟考虑因素和降低抖

动技术。

时钟输入噪声 ...................................................................................2 
 时域图 ...........................................................................................2 
 压摆率影响..............................................................................3 

 频域图 ...........................................................................................3 
 相位域图.......................................................................................4 
 时钟转换器解决方案.................................................................5 
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图1. 抖动的时域图

 
图2. 孔径抖动和采样时钟抖动的影响
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时钟输入噪声 
时钟接口阈值区间附近的抖动会破坏模数转换器(ADC)的
时序。例如，抖动会导致ADC在错误的时间采样，造成对

模拟输入的误采样，并且降低器件的信噪比(SNR)。降低

抖动有很多不同的方法，包括改进时钟源、滤波、分频和

时钟电路硬件。本文对如何改进时钟系统提出了一些建

议，旨在实现最佳ADC性能。 

时钟和ADC之间的电路噪声是时钟抖动的根本原因。随机

抖动由随机噪声引起，随机噪声通过其无界字符来区分，

遵循统计分布规律。主要随机噪声源包括 

• 热噪声(约翰逊或奈奎斯特噪声)，由载流子的布朗运动

引起。 
• 散粒噪声，与流经势垒的直流电流有关，该势垒不连

续平滑，由载流子的单独流动引起的电流脉冲所造

成。 
• 闪烁噪声，出现在直流电流流动时。该噪声由携带载

流子的半导体中的陷阱引起，这些载流子在释放前通

常会形成持续时间较短的直流电流。 
• 爆裂噪声，也称爆米花噪声，由硅表面的污染或晶格

错位造成，会随机采集或释放载流子。 

确定性抖动由干扰引起，会通过某些方式使阈值发生偏

移，通常受器件本身特性限制。 

查看时钟信号噪声通常有三种途径： 

• 时域 
• 频域 
• 相位域 

时域图 

时钟抖动是编码时钟的样本(不同周期)间的变化，包括外

部和内部抖动。抖动引起的满量程信噪比由以下公式得出 

 

例如，频率为1 Ghz，抖动为100 FS均方根值时，信噪比为

64 dB。 

在时域中查看时，x轴方向的编码边沿变化会导致y轴误

差，幅度取决于边沿的上升时间。孔径抖动会在ADC输出

产生误差，如图2所示。抖动可能产生于内部的ADC、外

部的采样时钟或接口电路。 
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图3. 时钟抖动随模拟信号增大而提升信噪比

 
图4. 由抖动产生的理论信噪比和有效位数与

满量程正弦波模拟输入频率的关系

 
图5. 通过增加压摆率来减少抖动

 
图6. 频域图
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图3显示抖动对信噪比的影响。图3中显示了5条线，分别

代表不同的抖动值。x轴是满量程模拟输入频率，y轴是由

抖动引起的信噪比，有别于ADC总信噪比。时钟抖动基于

fSTART和fSTOP失调频率定义。例如，某个时钟可能从1 kHz到
fs/2积分得到的抖动为200 fs，而从10 kHz到fs/2积分得到的

抖动为170 fs。积分范围取决于终端应用。 

由抖动引起的信噪比和有效位数(ENOB)的关系由以下公

式定义：SNR = 6.02 N + 1.76 dB，其中N =有效位数。满量

程100 MHz输入时，14位有效位数要求均方根抖动不超过

0.125 ps或125 fs。该公式假定ADC具有无限分辨率，其中

的唯一误差是由时钟抖动产生的噪声。 

压摆率影响 

通过增加时钟边沿的压摆率，可以使电路减少裸露，从而

降低噪声和抖动的影响。一方面，压摆率加快后，会增加

电路设计的难度，可能引起电磁干扰(EMI)问题，还可能

对其它电路造成干扰。注意，要精确测量压摆率，必须采

用具有极低输入电容的示波器。图5显示了增加压摆率时

如何减少抖动，因为只有阈值范围内的噪声才会产生抖

动。 

 

频域图   
近载波噪声出现在采样时钟中心频率和等于信号带宽一半

的单边带(SSB)失调之间。宽带噪声的范围从单边带失调

到½时钟接收器带宽。 

时间的乘法运算是在频域中进行卷积。因此，时钟上在频

域上的任何“裙边”都会施加于数字信号。这会增加信号的

EVM，降低整体性能。卷积到采样信号上的噪声量取决于

模拟频率与采样频率的关系。 
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图3. 时钟抖动随模拟信号增大而提升信噪比

 
图4. 由抖动产生的理论信噪比和有效位数与

满量程正弦波模拟输入频率的关系

 
图5. 通过增加压摆率来减少抖动

 
图6. 频域图
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图3显示抖动对信噪比的影响。图3中显示了5条线，分别

代表不同的抖动值。x轴是满量程模拟输入频率，y轴是由

抖动引起的信噪比，有别于ADC总信噪比。时钟抖动基于

fSTART和fSTOP失调频率定义。例如，某个时钟可能从1 kHz到
fs/2积分得到的抖动为200 fs，而从10 kHz到fs/2积分得到的

抖动为170 fs。积分范围取决于终端应用。 

由抖动引起的信噪比和有效位数(ENOB)的关系由以下公

式定义：SNR = 6.02 N + 1.76 dB，其中N =有效位数。满量

程100 MHz输入时，14位有效位数要求均方根抖动不超过

0.125 ps或125 fs。该公式假定ADC具有无限分辨率，其中

的唯一误差是由时钟抖动产生的噪声。 

压摆率影响 

通过增加时钟边沿的压摆率，可以使电路减少裸露，从而

降低噪声和抖动的影响。一方面，压摆率加快后，会增加

电路设计的难度，可能引起电磁干扰(EMI)问题，还可能

对其它电路造成干扰。注意，要精确测量压摆率，必须采

用具有极低输入电容的示波器。图5显示了增加压摆率时

如何减少抖动，因为只有阈值范围内的噪声才会产生抖

动。 

 

频域图   
近载波噪声出现在采样时钟中心频率和等于信号带宽一半

的单边带(SSB)失调之间。宽带噪声的范围从单边带失调

到½时钟接收器带宽。 

时间的乘法运算是在频域中进行卷积。因此，时钟上在频

域上的任何“裙边”都会施加于数字信号。这会增加信号的

EVM，降低整体性能。卷积到采样信号上的噪声量取决于

模拟频率与采样频率的关系。 
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图7. 卷积到采样信号上的噪声取决于模拟频率和

采样频率的关系

 

 
图8. 抖动的相位域图

 

 
图9. 使用噪声时钟采样时的30.62 MHz信号

 
图10. 对编码带宽的近载波到时钟输出噪声进行积分计算
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相位域图 
相位噪声由每个时钟周期之间的时间变化引起。最终结果

是时钟信号在基波频率周围变化。这一频率范围变化会降

低ADC的信噪比。 

下图所示的例子中，−66 dBc的杂散增加到78 MHz时钟上，

用来将ADC采样控制在30.62 MHz模拟信号。 

杂散为−74.1 dBc，按以下公式计算： 

时钟设计人员通常会提供一个相位噪声，但不提供抖动规

格。相位噪声规格可以转换为抖动，首先确定时钟噪声，

然后通过小角度计算将噪声与主时钟噪声成分进行比较。 

相位噪声功率通过计算图10中的灰色区域积分得出。 

高度为−160 dBc，宽度为10 KHz至245.76 MHz。因此，

10×log(245.7e6 − 10e3) = 83.9 dB，−160 + 83.9 dB = 76.1 dBc，得

出积分噪声。 
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图11.在频率范围内的噪声变化情况
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图12. 参考时钟不干净引起的抖动
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载波的失调不同，噪声的斜率也不同。例如，A1区域通

常为1/f噪声，而A4区域则视为宽带噪声。 

A =面积=积分相位噪声功率(dBc)。 

抖动可以通过对编码带宽的近载波到时钟输出的噪声进行

积分计算确定。频率范围应分为较小的频带，然后相加得

到总的结果。 

A = 10 log10 (A1 + A2 + A3 + A4) 

 

10 k至100 k 
(−133.5 + −141.6) = −137.5 
2 + 10 × log(90 k)=−87.9 dBc 

100 k至1 M 
(−141.5 + −147.8) = −144.7 
2 + 10 × log(900 k)=−85.2 dBc 

10 M至40 M 
(−161.7 + −162.5) = −162.1 

2 + 10 × log(30 M)=-87.3 dBc 

RSS 

10^(−87.9/10)+10^(−85.2/10)+10^(−87.3/10) = −81.7 dBc 

PNoise = −81.7 dBc 

 

 针对小角度 
 

计算值接近于158 fS的测量值。 

时钟转换器解决方案 
可以使用锁相环(PLL)将参考时钟输出锁定至所需频率。

图12所示的参考时钟在带宽约100 kHz时具有高噪声。绿色

和两条蓝色线是AD9516时钟发生器中的噪声源。红色线

是外部基准电压馈入AD9516的噪声。棕色线是AD9516的
总噪声。该图表明，参考时钟不干净是造成噪声问题的原

因。 

本例中使用PLL对参考时钟输出进行滤波。PLL带宽设为

30 Hz，还使用了高质量的VCXO。PLL可以从恢复后的系统

时钟去除无用抖动，如图13所示。 
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图13. 用PLL去除无用抖动
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本例中采用ADF4002作为PLL来清理恢复后的输入参考时钟。然后使用AD9516时钟发生器来产生多个时钟。 

AD9523、AD9524和AD9523-1时钟发生器在单个器件内集成了抖动清除和时钟产生/分配功能。AD9524器件有7个输出，

AD9523和AD9523-1则有15个输出。 
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图15.
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ADI公司AD9523、AD9524和AD9523-1的驱动器设计提供多模式输出，这意味着可以使用常见的100 Ω差分电阻，通过改变阻

值来改变LVPECL、LVDS和HSTL信号格式。每一种信号格式都各有优缺点，如下表所示。所有的信号格式都有不同的电压

摆幅。针对应用选择具有最佳摆幅的格式，但要记住，摆幅越低，功耗也越低。 
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图16.

表1. LVPECL信号格式的优缺点 
优点  缺点  
准差分  功耗高  
高压摆率  需要双极性器件，CMOS工艺无法提供  
可接受近/远端   
扇出功能   
相对安静，不会轻易破坏其它信号 

 
 

 
图17.

表2. LVDS信号格式的优缺点  
优点  缺点  
真差分  信号传输电压较低(±0.4 V)，通常不会产生最高压摆  
某些版本可接受近/远端  必须注意确保侵扰源信号同样耦合至差分LVDS线
安静，不会轻易破坏其它信号 

   接收器具有低功耗等级，噪声大于LVPECL

 
 

表3. CML信号格式的优缺点 
优点  缺点  
真差分  共模电压接近地或VCC  
高压摆率   
特别适合要求   
严苛的应用   
安静   
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基本输入接口考虑
采用高输入频率、高速模数转换器(ADC)的系统设计是一

项具挑战性的任务。ADC输入接口设计有6个主要条件：

输入阻抗、输入驱动、带宽、通带平坦度、噪声和失真。

输入阻抗

输入阻抗是设计的特征阻抗。ADC的内部输入阻抗取决于

ADC架构的类型，ADC供应商会在数据手册或产品页面上

提供这一数据。电压驻波比(VWSR)与输入阻抗密切相

关，衡量目标带宽内反射到负载中的功率量。该参数设置

实现ADC满量程输入所需的输入驱动电平，因此很重要。

当源阻抗与负载阻抗相等时，发生最大功率传输。

图1. 网络分析仪上的输入Z/VWSR

图1所示的例子为利用网络分析仪测得的一个前端网络的输

入阻抗和VSWR曲线。输入阻抗是设计的特征阻抗。大多

数情况下，它是50 Ω，但特定设计可能需要不同的阻抗。

VSWR是一个无量纲参数，反映的是在目标带宽内，有多

少功率被反射到负载中。该参数设置实现ADC满量程输入

所需的输入驱动电平，因此很重要。注意，频率越高，则

将ADC输入驱动至满量程所需的驱动功率或增益越大。

输入驱动

输入驱动与带宽特性相关，可设置特定应用所需的系统增

益。输入驱动电平应在前端设计开始之前确定，取决于所

选的前端器件，如滤波器、变压器和放大器等。

带宽和通带平坦度

带宽是系统要使用的频率范围。通带平坦度是指定带宽内

的波动量；引起波动的原因可能是纹波效应，或者是巴特

沃兹滤波器的慢速滚降特性。通带平坦度通常小于1 dB，对

于设置整体系统增益至关重要。

噪声

信噪比(SNR)和失真要求对ADC的选择有帮助，因而一般

在设计早期确定。转换器看到的噪声量与其自己的噪声量

之比即为SNR。SNR与带宽、信号质量(抖动)和增益相关。

提高增益也会提高与之相关的噪声成分。
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图2. 理想12位ADC的噪底，使用4096点FFT

失真

失真由无杂散动态范围(SFDR)来衡量，SFDR指rms满量程

与峰值杂散频谱成分的rms值之比。SFDR主要受两个因素

的控制。第一个因素是前端平衡质量的线性度，它主要与

二次谐波失真有关。第二个因素是所需的增益和输入匹

配。较高的增益要求会提高匹配难度。此外，高增益要求

会压缩ADC内部器件的裕量，从而提高非线性度，而且由

于有更多功率经过外部无源器件，它们的非线性度也会提

高。这种效应一般被视为三次谐波。

图2显示了一个理想12位ADC的4096点FFT的输出以及一些

基本运算。理论SNR为74 dB。噪声分布在整个奈奎斯特带

宽。FFT会增加处理增益，因为它处理的是小“仓”，小仓

的宽度等于采样频率除以FFT点数。对于4096点FFT，处理

增益为33 dB。这就像使模拟频谱分析仪的带宽变窄一样。

实际FFT噪底等于SNR加上处理增益，如图2所示。上述条

件下的FFT噪底等于74 + 33 = 107 dBFS。在某些系统中，会

对多个独立FFT的结果求平均值，这不会降低FFT噪底，只

是减小噪声成分的幅度变化。
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图2. 理想12位ADC的噪底，使用4096点FFT

失真

失真由无杂散动态范围(SFDR)来衡量，SFDR指rms满量程

与峰值杂散频谱成分的rms值之比。SFDR主要受两个因素

的控制。第一个因素是前端平衡质量的线性度，它主要与

二次谐波失真有关。第二个因素是所需的增益和输入匹

配。较高的增益要求会提高匹配难度。此外，高增益要求

会压缩ADC内部器件的裕量，从而提高非线性度，而且由

于有更多功率经过外部无源器件，它们的非线性度也会提

高。这种效应一般被视为三次谐波。

图2显示了一个理想12位ADC的4096点FFT的输出以及一些

基本运算。理论SNR为74 dB。噪声分布在整个奈奎斯特带

宽。FFT会增加处理增益，因为它处理的是小“仓”，小仓

的宽度等于采样频率除以FFT点数。对于4096点FFT，处理

增益为33 dB。这就像使模拟频谱分析仪的带宽变窄一样。

实际FFT噪底等于SNR加上处理增益，如图2所示。上述条

件下的FFT噪底等于74 + 33 = 107 dBFS。在某些系统中，会

对多个独立FFT的结果求平均值，这不会降低FFT噪底，只

是减小噪声成分的幅度变化。
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输入架构类型

图3. 开关电容ADC

有两类ADC架构可供选择：缓冲型和无缓冲型。

缓冲和无缓冲架构的特征

缓冲架构的基本特征如下：

• 高线性度缓冲器，但需要更高的功率

• 更易设计输入网络与高阻抗缓冲器接口，因为它提供固

定的输入端接电阻

• 缓冲器提供采样电容与输入网络之间的隔离，电荷注入

瞬变更小

无缓冲架构的基本特征如下：

• 输入阻抗由开关电容设计设置

• 功耗较低

• 输入阻抗随时间变化(采样时钟 – 采样保持器)

• 来自采样电容的电荷注入反射回输入网络

无缓冲ADC

开关电容ADC(见图3)就是一类无缓冲ADC。无缓冲ADC
的功耗通常远低于缓冲ADC，因为前者的外部前端设计直

接连到ADC的内部采样保持(SHA)网络。

这种方法有两个缺点。第一是输入阻抗随着时间和模式而

变化。第二是电荷注入会反射回ADC的模拟输入端，可能

导致滤波器建立问题。

当模拟输入频率改变，以及SHA从采样模式变为保持模式

时，无缓冲ADC的输入阻抗也会变化。必须使输入与ADC
采样模式匹配，如图4所示。
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图4. 输入阻抗与模式和频率的关系

图5. 典型单端输入瞬变

图6. 典型差分输入瞬变

图8. 频谱分析仪在模拟输入端的测量(应用
输入匹配，采用低Q电感或铁氧体磁珠)

图7. 频谱分析仪在模拟输入端的测量(未应用输入匹配)

在基带范围的较低频率时，输入阻抗的实部(蓝线)在数千

欧范围内，在200 MHz以上时则滚降到2 kΩ。输入阻抗的

虚部或容性部分(红线)也是如此，低频时的容性负载相当

高，高频时逐渐变小到2 pF。这使得输入结构的设计更加困

难，特别是当频率高于100 MHz时。

ADC如何能采样一个坏信号(如图5所示)并实现良好的性

能？查看图6所示的差分ADC输入，输入信号干净得多。坏

信号毛刺已消失。共模抑制是差分信号的固有特性，它能消

除任何噪声，无论是来自电源、数字注入还是电荷注入。

查看无缓冲ADC毛刺的另一种方法是在时域中，利用频谱

分析仪测量返回模拟输入的噪声。下图显示了开关电容

ADC结构对模拟输入的影响。

图7显示时钟的谐波、噪声和其它杂散成分在3 GHz以上的频

谱中馈通。

匹配ADC输入以降低时钟馈通一般可将大部分谐波抑制10 dB
以上。

图8中，通过在模拟输入的每一侧串联一个低Q电感或铁氧

体磁珠，实现了输入匹配。这是降低进入模拟输入端的噪

声量的一种方法，需要时可采用。
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缓冲ADC
缓冲输入ADC(见图9)更易于使用，因为输入阻抗是固定

值。隔离缓冲器抑制了电荷注入尖峰，因而开关瞬变显著

降低。缓冲器由内部双极结晶体管级组成，具有固定的输

入端接电阻。

与开关电容ADC不同，此端接电阻不随模拟输入频率而变

化，因此驱动电路的选择得以简化。缓冲输入级的缺点是

ADC的功耗较高。然而，由于它经过专门设计，具有非常

好的线性度和低噪声特性，因此在ADC的全部额定带宽

内，输入阻抗都是恒定的。

设计抗混叠滤波器(AAF)时应当注意，过多的元件可能会

导致容差不匹配，进而产生偶数阶失真。电感并非特性相

同，不同电感的响应可能大不相同。廉价、低质量的电感

一般表现不佳。此外，有时很难在电感上实现良好的焊接

连接，这就会引起失真。务必将AAF的阻带区间规定为平

坦的，因为宽带噪声仍有可能折回带内(见图10)。

图9. 缓冲输入ADC

图10. 抗混叠滤波器
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图11. AAF响应与ADC带宽响应

多数转换器具有很宽的模拟输入带宽。如果不使用AAF，
混叠会降低动态范围。AAF应按照等于或略大于目标信号

带宽的要求进行设计。滤波器的阶数和类型取决于所需的

阻带抑制和通带纹波。AAF在ADC的整个带宽内应具有充

分的阻带抑制性能。

图11说明了阻带抑制在AAF设计中的重要性。注意，转换

器带宽(红色曲线所示)远大于要采样的频带。因此，噪声

和杂散可能会折回要采样的带内频率中。注意淡蓝曲线和

粉红曲线，其中滤波器响应出现在阻带抑制区间。还应注

意深绿或橙色曲线，阻带抑制保持恒定。
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变压器耦合前端
一般说来，变压器耦合前端能够驱动较高中频而无显著损

耗，具有更宽的带宽，功耗更低，并能提供固有的交流耦

合。多匝比率变压器还能提供无噪声增益。另一方面，设

计具有较高阻抗/匝数比的变压器耦合前端可能很困难，因

为这会降低带宽、幅度，引起相位不平衡，有时还会使通

带纹波性能下降。

将变压器用于ADC前端时，必须记住：任何两个变压器都

不会完全相同，即使其数据手册看起来一样。例如，1:1阻
抗比并不意味着次级端阻抗为50 Ω。要么使用数据手册中的

回波损耗数据，要么利用ENA测量。变压器数据手册上的

带宽一般应减半使用，因为变压器通常是在理想条件下利

用PCB提取技术测量。增益大于1:1阻抗比的变压器，其带

宽更低，而且更难使用。当频率高于150 MHz时，由于变压

器固有的相位不平衡，HD2开始升高。为解决这个问题，

应使用两个变压器，或者使用一个更好的变压器。

变压器建模

变压器建模可能很难。变压器具有许多不同的特性，例

如：电压增益和阻抗比、带宽和插入损耗、幅度和相位不

平衡、回波损耗等。变压器特性随着频率而变化。

图13以示例形式给出了ADC应用中变压器建模的初始步

骤。然而，每个参数变化均取决于所选的变压器。此外，

虽然变压器模型能够让我们很好地了解带宽和阻抗与频率

的关系，但除了在系统中测试变压器以外，没有什么好的

办法来测量线性度。

变压器基础

匝数比、电流比、阻抗比和信号增益均是变压器的特性。

图12. 变压器基础

匝数比n定义原边电压与副边电压之比。

匝数比

n = N1/N2

阻抗比是匝数比的平方。阻抗比

n2 = Z1/Z2

电流比是与匝数比成反比。信号增益与阻抗比相关。

20 log (V2/V1) = 10 log (Z2/Z1)

如果一个变压器的电压增益为3 dB，则其阻抗比为1:2。这很

好，因为数据转换器是电压器件。电压增益无噪声！

图13. 变压器建模
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了解变压器性能  

 

 

幅度与相位不平衡  
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图14. 插入损耗与频率的关系

图15. 回波损耗与频率的关系

图16. 幅度不平衡与频率的关系

图17. 相位不平衡与频率的关系

可以将变压器简单地视作通带滤波器，这种特征可以帮助

您确定变压器在一定频率内的损耗。

插入损耗是数据手册中最常见的测量指标，但它不是唯一

的考虑因素。

回波损耗是当副边端接时原边看到的有效阻抗。例如，假

设您有一个理想的1:2阻抗变压器，当副边端接100 Ω时，您

会期望50 Ω阻抗反射到原边。但是，事实可能并非如此。原

边上的反射阻抗取决于频率。一般来说，随着阻抗比的上

升，回波损耗的变化也随之提高。

使用变压器时，幅度和相位不平衡是关键的性能指标。当

电路设计要求非常高的中频频率(100MHz以上)时，设计人

员可根据这两项特性，估计非线性度可能有多大。频率提

高时，变压器的非线性度也会提高。相位不平衡通常占主要

地位，它相当于偶数阶失真，或更高的二次谐波。红色曲

线所示为单变压器配置，蓝色曲线所示为双变压器配置。

针对设计选择变压器的最佳办法是收集本笔记所述的所有

特性。多数制造商都会提供这些数据，不过有时候可能未

在数据手册上明确说明。另外，用户也可以利用网络分析

仪测量变压器的性能。

MT-228



245

 

Rev. A | Page 10 of 15 

 

 

 

XFMR
1:1 Z

XFMR
1:1 Z

OUTPUT

OUTPUT

INPUT

0.1µF 0.1µF

10
53

9-
01

8

10
53

9-
01

9

BALUN
1:1 Z

BALUN
1:1 Z OUTPUTINPUT

OUTPUT

MT-228

图18. 双变压器配置

图19. 双巴伦配置

增加第二变压器后，第一变压器的内核电流重新分配，以

便重新平衡跨越原边和副边耦合的寄生电容。这将能最大程

度地降低ADC看到的相位不平衡(相当于二次谐波失真)。 

双变压器配置一般用在输入频率高于100 MHz的高频应用

中。根据输入频率，有人可能会考虑使用双巴伦配置，因

为巴伦变压器一般适用于更高的带宽。如果不使用双变压

器配置，也可以选择性能更好的变压器。
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有源耦合前端网络
大多数有源耦合前端网络使用放大器。

针对交流和直流耦合应用选择放大器时，应考虑以下几

点：

• 共模问题，工作电压低至1 VCM

• 电源问题(输入范围是多少？输出范围是多少？)

• 某些放大器只能用于交流耦合

• 输出端串联电阻使放大器保持稳定(5 Ω至10 Ω)

• 遵守数据手册中的布局布线指南：消除第二层上的地以

保持低输出电流，并且避免振荡。

• 使用数据手册推荐的输出负载。有时候该负载值是一个

固定电阻，而不是网络阻抗的乘积。

• 对于电流反馈放大器，务必阅读数据手册。数据手册给

出了推荐的反馈电阻，该值决定放大器的稳定性。

差分信号示例

图20中的示例概要说明了差分信号。一个常见问题是：1.8 V 
ADC如何采样一个2 V p-p正弦波信号？本例说明了如何通

过差分信号来实现这一点。注意转换器模拟输入的共模电

压(CMV)的重要性。为了正确、精准地进行信号采样，

CMV必须存在并且鲁棒。

图20. 差模与共模信号示例
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频域和时域性能示例
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图21. AD9649 FFT/TD典型性能

图22. AD9649 FFT/TD，两路模拟
输入上的共模电压未偏置/悬空

图23. AD9649 FFT，两路模拟输入上的共模电压太高(>+0.9 V)

图24. AD9649 FFT，两路模拟输入上的共模电压不匹配

图21显示了施加正确的输入信号时，频域和时域性能的典

型示例。注意噪底平坦并且SNR和SFDR性能良好。

施加正确的信号幅度时，如果ADC模拟输入引脚上的共模

电压悬空，就可能发生失真。注意图21和图22中SNR和
SFDR性能的差异。输入信号在1 V信号摆幅附近浮动，以正

或负方式削波。

施加正确的信号幅度时，如果ADC模拟输入引脚上的共模

电压太高(本例中>0.9 V)，就可能发生失真。注意与图21

中的基线性能相比，图23中SNR和SFDR性能的差异。虽

然输入信号正确，但如果CMV高于适当的值，信号就会

被迫以正或负方式削波。

图24中，施加正确的信号幅度时，如果ADC模拟输入引脚

上的共模电压不匹配(本例中，二者均不是0.9 V)，就可能发

生失真和偏移。注意与图21中的基线性能相比，SNR和
SFDR性能的差异。本例中，CMV高于或低于标称值，信

号被迫以正或负方式削波。另外应注意信号如何偏移，而

不是处于时域图的中央。
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抗混叠滤波器考虑  
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图25. 过采样降低对基带抗混叠滤波器的要求

图25说明一个基带信号的抗混叠滤波器要求，信号最高频

率为fa，所需动态范围为DR。这是最差情况条件，因为它

假设满量程信号可能出现在目标带宽以外，但这样的情况

非常少。不过，这是一个很好的起点。

虚线区域表示目标带宽以外的信号可能会限制动态范围。

对滤波器的要求可能相当高，特别是如果Fs不是远大于

2fa，如图25 (A)所示。

举例来说，CD音频的采样速率为44.1 kSPS，音频的最大带

宽为20 kHz。这种情况下，fs – fa = 24.1 kHz。要在20 kHz到
24.1 kHz的过渡带内实现60 dB的阻带衰减，几乎是不可能

的，尤其是在音频应用要求线性相位的情况下。

因此，许多系统依赖图25(B)所示的过采样方法来降低对模

拟抗混叠滤波器的要求。Σ-Δ型转换器就是一个很好的过

采样例子。DAC的输出通过所谓“抗镜像”滤波器滤波，它

所起的作用在本质上与ADC前端中的抗混叠滤波器相同。
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图26. AD9644 14位、80 MSPS ADC SFDR(70.1 MHz输入)

图26显示一个70.1 MHz信号由AD9644以80 MSPS的速率采

样。注意在FFT频谱中，由于混叠，70.1 MHz信号实际上出现

在80 – 70.1 = 9.9 MHz。本例中，SFDR约为85 dBc或86 dBFS。
dBc表示相对于载波信号的测量结果，dBFS则表示相对于

满量程载波信号或0 dBFS的测量结果。

图27. 在Fs采样的欠采样模拟信号fa的镜像

(混叠)位于|±KFs ±fa|，K = 1、2、3 . .

图27中绘出了奈奎斯特区，说明了IF信号如何折回到基

带。一般认为IF信号位于第一奈奎斯特区以上的任何奈奎

斯特区，第一奈奎斯特区或Fs/2是基带。

注意事项

放大器驱动前端的主要特性如下：

• 可以保留信号的直流成分 

• 在前一级与ADC之间提供约40 dB到60 dB的隔离 

• 需要增益时更容易处理，而且与增益带宽积的关系不大 

• 固有噪声与信号一起被放大 

• 通带纹波较少 

• 可将单端信号转换为差分 

• 带宽通常低于变压器，但会随着时间而提高

 决定使用无源(变压器或巴伦)还是有源(放大器)ADC前
端模拟输入时，重要考虑事项如下：

对于放大器驱动的输入

• 交流或直流耦合 

• 提高良好的隔离 

• 增益设置可远程控制 

• 限制ADC性能，也就是说SNR会降低

对于变压器驱动的输入

• 仅限交流耦合 

• 提高的隔离很糟糕 

• 固定增益 

• 不限制ADC性能，也就是说SNR不会降低
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数据转换器的有用公式  

FFT点数  12位  14位  16位  
1024 101 113 125 
2048 104 116 128 
4096 107 119 131 
8192 110 122 134 
16384 113 125 137 
32768 116 128 140 
SNR (dB) 74.0 86.0 98.1 
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噪底(−dB) = 6.02 × n + 1.76 + 10 × log (N/2)

假设相干采样且无窗口(见表1)。

噪底(−dB) = 6.02 ×n + 10 × log (3 × N/(p × ENBW)) 
假设无相干采样且无窗口。

表1

有效位数(ENOB)
ENOB (BITS) = (SINAD – 1.76 + 20 × (FSR/ActualFSR))/6.02

信纳比(SINAD)
SINAD (dB) = -20 × log (sqrt(10(−SNR W/O DIST/10) + 10 
(THD/10)))

总谐波失真(THD)
THD (−dB) = 20 × log (sqrt((10(−2ND HAR/20))2 + (10(−
3RD HAR/20))2 +… (10(−6TH HAR/20))2 )

理论信噪比(SNR)
RMS信号 = (FSR/2)/sqrt(2)

RMS噪声 = Qn = q/sqrt(12)

SNR (dB) = rms信号/rms噪声 = 20 × log(2(n-1) × sqrt(6)) = 
6.02 × n + 1.76

定义/术语

Fs = 采样速率(Hz)

Fin = 输入信号频率(Hz)

FSR = 满量程(V)

n = 位数 q = LSB大小

Qn = 量化噪声

LSB = 最低有效位 = FSR/2n

N = FFT点数

ENBW = 窗口函数的等效噪声带宽(例如，四项Blackman-
Harris窗口的ENBW = 2)


