
ADI技术指南合集

第一版

数模转换器



目录

DAC 基本架构 I：DAC 串和温度计

( 完全解码 )DAC ..............................................................................1
DAC 基本架构 II：二进制 DAC ..................................................7
DAC 基本架构 III：分段 DAC ...................................................17
DAC 接口基本原理 .......................................................................23

数字电位计 ......................................................................................37
有意为之的非线性 DAC ..............................................................47
评估高速 DAC 性能 ......................................................................51
过采样插值 DAC ............................................................................67



1

作者：Walt Kester 

DAC基本架构I：DAC串和温度计（完全解码）DAC

指南
MT-014

VREF

OUTPUT

Rev.A, 10/08, WK Page 1 of 6

简介

与其将DAC视为具有数字输入和模拟输出的黑匣子，不如了解当今所用的DAC基本架

构，这样将更有利于应用，而且能简化选型过程，否则考虑到市场上数不胜数的DAC，产

品选型可能非常棘手。

本指南讨论最基本的DAC架构：“串”DAC和“温度计”DAC。串DAC的起源与开尔文爵士有

关，他于19世纪中叶发明了开尔文分压器。串DAC在当今颇受欢迎，特别是在典型分辨率

为6到8位的数字电位计等应用中。温度计DAC则相对独立于代码相关的开关毛刺，因而是

低失真分段DAC和流水线式ADC的常用构建模块。

开关：简单的1位DAC

把一个转换开关(单刀双掷SPDT开关)看作1位DAC是合理的，如图1所示，该开关在基准电

压与地之间或相等的正负基准电压之间切换输出。这种简单的器件是许多复杂DAC结构的

组成元件，在过采样应用中，它用作我们后面将会讨论到的许多Σ-Δ型DAC的基本模拟元

件。简单的开关也很容易利用标准CMOS工艺实现。不过，它实在是过于简单，不需要进

行详细讨论，考虑更为复杂的结构将更有意义。

开尔文分压器(串DAC)

除了上述转换开关之外，最简单的DAC结构就是图2所示的开尔文分压器或串DAC。这种

DAC的N位版本由2N个等值串联电阻和2N个开关(通常为CMOS)组成，该信号链的每个节点

图1：1位DAC：转换开关(单刀双掷SPDT)
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与输出端之间都有一个开关。输出通过闭合其中的一个开关而从适当的抽头获得(对于N位

数据，将2N个开关解码为1涉及到略微复杂的数字技术，但数字电路很便宜)。这种DAC的
起源可以追溯到开尔文爵士于19世纪中叶的发明，它首先是用电阻和继电器实现，继而在

1920年代用真空管实现(参见参考文献1、2、3)。

这种架构非常简单，具有一个电压输出(但输出阻抗与代码相关)，本身具单调性，即使电

阻意外短路，输出n也不会大于输出n + 1。如果所有电阻的阻值相等，则它是线性的，但

如果需要非线性DAC，也可以故意把它设计成非线性的。在一次跃迁期间仅有两个开关工

作，因此它是一种低毛刺架构。此外，开关毛刺与代码无关，因而它非常适合低失真应

用。无论代码如何跃迁，毛刺都是相对恒定的，因此毛刺的频率成分位于DAC更新速率及

其谐波处，而不是位于DAC基波输出频率的谐波处。串DAC的主要缺点是需要大量电阻

和开关才能实现高分辨率，因此它不是常用的简单DAC架构，直到最近极小尺寸IC特性问

世，才使得低中分辨率的DAC切实可行。如今，该架构已广泛用于简单DAC中，如数字

电位计等。在后文中我们将会看到，其电流输出版本——温度计DAC也用作更复杂的高分

辨率分段DAC结构中的元件。 

对于全1代码，DAC的输出比基准电压低1 LSB，因此打算用作通用DAC的串DAC在基准电

压引脚与第一个开关之间有一个电阻，如图2所示。

图2：最简单的电压输出温度计DAC：
开尔文分压器(“串DAC”)
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图3：对一个串DAC稍作更改便获得一个“数字电位计”
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在理想电位计中则不然，对于全0和全1代码，应将可变抽头连接到电阻串的一端或另一

端。因此，虽然数字电位计与通用串DAC基本相同，但前者少一个电阻，并且电阻串的任

何一端都没有其它内部连接。图3所示为一个简单的数字电位计。

最简单的数字电位计并不比这个结构复杂太多，电位计的任何一个引脚都不可能处于5V
或3V逻辑电源以外的电位。但有些电位计具有更复杂的解码器、电平转换器和额外的高

压电源引脚，虽然逻辑控制电平很低(3 V或5 V)，但电位计引脚具有大得多的电压范围，

某些情况下可能高达±15 V。数字电位计常常内置非易失性逻辑，当它关断时，其设置得

以保存。

显而易见，串DAC具有大量电阻(正如前面所说的，N位DAC有2N个电阻)。调整串DAC中
的每个电阻以获得最佳DNL和INL是不现实的，一部分原因是电阻数量太多，还有一部分

原因是电阻太小而难以校准，主要原因则是这样做成本太高。由于物理尺寸的限制，纯串

DAC的分辨率一般以8到10位为限。

电流输出温度计(完全解码)DAC

有一种电流输出DAC与串DAC相似，它由2N–1可开关的电流源(可以是电阻和基准电压

源，或者是有源电流源)组成，这些电流源连接到一个输出引脚，该输出引脚必须处于或

接近地电位。通常把这种架构称为“温度计”或“完全解码”DAC。图4显示了这样一个温度

计DAC，它通过连接到基准电压的电阻来产生电流。
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图4：最简单的电流输出温度计(完全解码)DAC

图5：电流源改善基本电流输出温度计DAC
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如果使用有源电流源，如图5所示，输出可能具有更大的顺从性，可以使用一个阻性负载

来产生输出电压。负载电阻的选择必须适当，使得在最大输出电流时，输出引脚电压仍然

位于额定顺从电压范围内。

一旦通过提高数字代码将温度计DAC中的电流切换到电路中，则数字代码的任何进一步提

高都不会再移除该电流。因此，该结构本身具单调性，与电流的精度无关。同样，像开尔

文分压器一样，只有出现高密度IC工艺才能使该架构切实可行地用于实现通用中等分辨率

DAC，不过高速应用广泛使用的是它的一个略微复杂的版本(如下图所示)。与开尔文分压
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器不同，此类电流模式DAC没有专用名称，但两种类型均可以称为“温度计”DAC或“完全

解码”DAC。

电流在两条输出线之间切换的DAC(其中一条线接地，但更一般的情况可能是用作反相输

出端)更适合高速应用，因为在两个输出端之间切换电流所造成的瞬间影响小得多，因而

其毛刺远低于仅仅电流开关切换的情况。这种架构如图6所示。

图6：提供互补电流输出的高速温度计DAC

但是，这种DAC的建立时间仍会随着初始代码和最终代码的不同而变化，导致产生“码间

干扰”(ISI)。这个问题可以通过更复杂的开关技术来解决，即在变为下一个值之前，输出

电流回到0。注意，虽然输出电流回到0，但它并未“关断”；不使用时，电流被释放掉，而

不是器件被使能或关断。其中涉及到的技术非常复杂，在此无法详加讨论，有兴趣的读者

可以查阅参考文献4。

对于这种DAC的普通(线性)版本，所有电流的标称值相等。如果将其用于高速重构，则可

以通过动态改变递增代码切换电流的顺序来提高线性度。一般情况下，代码001始终开启

电流A，代码010始终开启电流A和B，代码011始终开启电流A、B和C，依此类推。但为了

提高线性度，对于每个新的数据点，递增代码的电流开启顺序可以不同。只要在解码器中

增添少量逻辑，就能轻松做到这一点。最简单的实现方法是使用一个计数器，每经过一个

时钟周期，计数器便递增1，电流开启顺序随之改变：ABCDEFG、BCDEFGA、CDEFGAB
……但这种算法可能会在DAC输出中产生杂散音。更好的办法是对每个时钟周期设置一个
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但新的伪随机顺序，这需要更多的逻辑，但正如我们所说的，即使复杂的逻辑现在也已变

得非常便宜，而且很容易利用CMOS工艺实现。还有其它更复杂的技术，使用数据本身来

选择各位，从而将电流不匹配转化为整形噪声。同样，这些技术太过复杂，不适合在此类

指南中进行讨论。(详细讨论见参考文献4和5)



7

图1：电压模式二进制加权电阻DAC

作者：Walt Kester 
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简介

虽然串DAC和温度计DAC是迄今最为简单的DAC架构，但需要高分辨率时，它们绝不是

最有效的。二进制加权DAC每位使用一个开关，首创于1920年代(参见参考文献1、2和3)。
自此以后一直颇受欢迎，成为现代精密和高速DAC的支柱架构。

二进制加权DAC

图1所示的电压模式二进制加权电阻DAC是教材中常用的最简单DAC示例。然而，该DAC
本身不具单调性，而且实际上难以成功制造并实现高分辨率。此外，电压模式二进制DAC
的输出阻抗会随着输入代码的不同而改变。

电流模式二进制DAC如图2A(基于电阻)和图2B(基于电流源)所示。这种N位DAC由比例为

1:2:4:8:....:2N–1的N个加权电流源组成，电流源则可以仅由电阻和基准电压源构成。LSB开关

2N–1电流，MSB开关1电流，如此等等。原理很简单，但要想制造一个尺寸合理的IC，实际

困难很大；即便一个8位DAC，电流或电阻比也会达到128:1，尤其是其温度系数必须匹

配。
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图2：电流模式二进制加权DAC

如果MSB电流值稍低，它将小于所有其它位电流的和，DAC将不具单调性(多数类型DAC
的微分非线性在主要位跃迁时最差)。实际上，这种架构从未单独用于DAC集成电路中，

但是，其3到4位版本已被用作更复杂结构的组成部分。

然而，还有一种最近才得到广泛使用的二进制加权DAC结构，它使用图3所示的二进制加

权电容。使用电容的DAC有一个问题：泄漏会使它在设定后的几毫秒内丧失精度。这使得

电容DAC可能不适合通用DAC应用，但在逐次逼近型ADC中，这并不是问题，因为转换

会在几微秒甚至更短的时间内完成，泄漏根本来不及产生任何明显的影响。

逐次逼近型ADC结构简单、功耗低，而且具有相当快的转换时间，它可能是使用最广泛的

通用ADC架构，但在1990年代中期，分级ADC开始取代逐次逼近型ADC而受到人们的青

睐，因为与分级ADC相比，逐次逼近型ADC中的R-2R薄膜电阻DAC使得芯片尺寸更大、

成本更高，尽管分级ADC的功耗更高。亚微米CMOS工艺的发展使得尺寸极小(因而价格

便宜)、精度极高的开关电容DAC成为可能，由此产生了新一代小型、价廉、低功耗、高

精度的逐次逼近型ADC，这种架构因而重新获得了人们的青睐(例如ADI公司的PulSAR®系

列)。
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图3：逐次逼近型ADC中的电容二进制加权DAC

图4：4位R-2R梯形电阻网络
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电容电荷再分配DAC还具有另一项优势，即DAC本身可以充当一个采样保持电路(SHA)，
因此既不需要外部SHA，也不需要为单独集成的SHA分配芯片面积。

R-2R DAC

最常见的DAC构建模块结构之一是R-2R梯形电阻网络，如图4所示。它仅使用两种不同值

的电阻，阻值之比为2:1。N位DAC需要2N个电阻，调整相当简单，而且要调整的电阻数

量相对较少。

有两种方法可以将R-2R梯形电阻网络用作DAC，分别称为“电压模式”和“电流模式”，有时

也分别称为“正常”模式和“反相”模式，但由于业界并未就哪一种模式是梯形电阻网络的“正
常”模式达成一致，因此这一种命名方式可能令人误解。每种模式都有其优点和缺点。
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图5：电压模式R-2R梯形电阻网络DAC
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图5所示为电压模式R-2R梯形电阻DAC，电阻梯的“横档”或臂在VREF与地之间切换，输出

从电阻梯的末端获得。输出可以是一个电压，但由于输出阻抗与代码无关，因此输出也可

以是一个流入虚拟地的电流。如前所述，该架构由B. D. Smith于1953年提出(参考文献3)。

电压输出是这种模式的一个优势，恒定的输出阻抗是另一个优势，后者使得连接到输出节

点的任何放大器都更容易稳定。此外，开关使电阻梯的臂在低阻抗VREF连接与同样是低阻

抗的地之间切换，因此电容毛刺电流一般不会流到负载。但另一方面，开关必须在宽电压

范围(VREF至地)内工作，这给设计和制造都带来难题，而且基准电压输入阻抗随着代码而

大幅改变，因此基准电压输入必须通过一个非常低的阻抗驱动。此外，DAC的增益无法通

过与VREF引脚串联的电阻进行调整。

图6所示为电流模式R-2R梯形电阻DAC，DAC的增益可以通过VREF引脚上的串联电阻进行

调整，这是因为在电流模式中，电阻梯的末端(具有与代码无关的阻抗)用作VREF引脚，臂

的末端在地(有时是处于地电位的“反相输出”)与输出线(必须保持地电位)之间切换。电流

模式梯形电阻网络的输出一般连接到一个配置为电流电压(I/V)转换器的运算放大器，但由

于DAC输出阻抗随着数字代码而变化，该运算放大器的稳定机制变得较为复杂。如前所

述，有时将这种架构称为“反相R-2R”DAC。
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图6：电流模式R-2R梯形电阻网络DAC常用于乘法DAC
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以电流模式工作时，开关直接连接到输出线，因此其开关毛刺大于电压模式下的开关毛

刺。然而，由于电流模式梯形电阻网络的开关始终处于地电位，因此其设计要求较低，具

体来说，其电压额定值不影响基准电压额定值。如果使用能够承载任一方向电流的开关

(如CMOS器件)，则基准电压可以具有任一种极性，甚至可以是交流电压。这种结构是乘

法DAC (MDAC)最常用的一种结构。

如果开关是先合后开型(在此类DAC中就是如此)，并且电阻为薄膜型，则由于开关始终处

于或非常接近地电位，最大基准电压可能远远超过逻辑电压。对于CMOS MDAC，在采用

5V单电源供电的同时支持±30 V基准电压(甚至60V峰峰值交流基准电压)并不罕见。

在所有DAC中，输出均为基准电压与数字代码的乘积，如此说来，所有DAC都是乘法

DAC。但有些DAC使用外部基准电压，它可以在很宽的范围内变化。这些才是一般所称

的“乘法DAC”或MDAC，其模拟输出等于模拟输入与数字代码的乘积，它们能在许多不同

的应用中发挥重要作用。按照MDAC的严格定义，当其基准电压降至0时，它仍能继续正

常工作，但对于在10:1甚至6:1基准电压范围内工作的DAC，使用该术语则不那么严格，此

类器件称为“半乘法”DAC可能更准确。
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有些类型的乘法DAC只能采用一种极性(二象限)的基准电压工作，有些则能处理双极性(正

或负)基准电压，甚至可以采用交流信号作为基准电压。采用双极性基准电压工作的双极

性DAC称为“四象限”乘法DAC。某些类型的MDAC采用特殊配置，其基准电压可以远大于

电源电压。

电流模式梯形电阻网络和CMOS开关支持正、负和交流基准电压VREF，如前面的图6所示。

这是一种简单的MDAC实现方案，还有其它几种方案也是可行的。 

R-2R DAC的另一种常见形式是将等电流切换到R-2R网络中，如图7所示。这种架构由EPSCO
(现名为Analogic, Inc.)的Bernard M. Gordon在一个真空管11位50 kSPS逐次逼近型ADC中首

次实现。Gordon的1955年专利申请(参考文献5)描述了该ADC，它是首款完整的商用转换

器。在该架构中，DAC的输出阻抗等于R，此结构常用于高速视频DAC中。它的一个独特

优势是无论分辨率如何，只需要2:1的电阻比。然而，在某些应用中，R-2R网络的输出阻

抗相对较低可能是一个缺点。

图8所示的DAC将二进制加权电流切换到负载。输出阻抗较高，这种架构一般具有1V左右

的输出顺从电压。目前讨论的所有二进制加权DAC都有一个主要问题，这就是高分辨率需

要大电阻比，使得制造非常困难。

图7：等电流源切换到R-2R梯形电阻网络
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图8：二进制加权电流源切换到负载

图9：二进制加权4位DAC——AD550“μDAC”四通道开关
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关于单芯片DAC的一些历史知识

1970年，ADI公司推出了AD550“μDAC”单芯片四通道(4位)电流开关构建模块IC，如图9所
示。注意，二进制加权电流是利用一个外部薄膜网络产生，而片内激光调整薄膜电阻技术

直到数年后才开发出来。晶体管面积成比例(8:4:2:1)，从而确保所有晶体管的电流密度相

等，以实现最佳VBE匹配。

在四通道开关中产生二进制加权电流的另一种方法如图10所示，二进制电流分配由连接到

晶体管发射极的R-2R梯形电阻网络实现。
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图10：二进制加权4位DAC——
R/2R梯形电阻网络电流设置电阻

图11：使用级联二进制“四通道开关”的12位电流输出DAC

图11显示如何连接三个四通道开关AD550和16:1级间衰减器来构成12位电流输出DAC。注

意，所需的最大电阻比16:1是可实现的。这种单芯片“四通道开关”(AD550 μDAC)与薄膜电

阻网络(AD850)、基准电压源、运算放大器一起，构成1970年代早期12位DAC常用的构建

模块，数年后才推出IC形式的完整功能DAC。四通道开关的概念已由James J. Pastoriza申请

专利(1970年申请，参考文献6)。
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图12所示为1970年代的完整12位DAC解决方案，包括三个单芯片四通道开关、一个薄膜电

阻网络、一个运算放大器和一个基准电压源。单芯片四通道开关的匹配精度与外部薄膜网

络的精度和跟踪能力共同实现了12位性能，无需进一步调整。参考文献7对这种基于四通

道开关的12位DAC进行了有趣、详尽的分析。

利用四通道开关方法实现完整的单芯片12位DAC需要解决多个问题，其中之一是每个4位
DAC都要求8:4:2:1比例的发射极面积，总共需要15个单位发射极面积，这会占用相当大的

芯片面积。四通道开关构建模块问世数年后，ADI公司的Paul Brokaw发明了一种技术，该

技术使得仅前两个电流源需要2:1比例的发射极，后续电流源具有相同的单位发射极面

积，但以不同的电流密度工作，同时电流仍然保持稳定，不随温度而变化。Paul Brokaw的

著名专利(1975年申请)详细描述了这一技术，该篇专利可能是数据转换器领域引用最多、

流传最广的专利(参考文献8)。

应当注意，这些早期IC DAC所建立的基本电路原理至今仍然广泛适用。
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MT-019

简介

本教程概述与内置基准电压源、模拟输出、数字输入和时钟驱动器的DAC接口电路相关的

一些重要问题。由于ADC也需要基准电压源和时钟，因此本教程中与这些主题相关的大多

数概念同样适用于ADC。

DAC基准电压

越来越多的人简单地将DAC视作具有数字输入和一个模拟输出的器件。但模拟输出取决于

是否存在称为基准电压源的模拟输入，且基准电压源的精度几乎始终是DAC绝对精度的限

制因素。在匹配基准电压源和数据转换器时，基准电压源向导(Voltage Reference Wizard)等
设计工具非常有用。如需获取这些工具及其它，请访问ADI公司网站的设计中心(Design 
Center)部分。

有些ADC和DAC内置基准电压源，而有些则没有。有些ADC使用电源作为基准电压源。

不幸的是，与ADC/DAC基准电压源相关的标准是少之又少。有些情况下，内置基准电压

源的转换器通常可以通过以更为精密和稳定的外部基准电压源覆盖或替换内部基准电压源

来提高直流精度。其它情况下，通过使用外部低噪声基准电压源，也可以改善高分辨率

ADC的无噪声码分辨率。

各种各样的ADC和DAC以各种各样的方式支持使用外部基准电压源来替代内部基准电压

源。图1所示为一些常见配置(但显然并不是全部)。图1A所示为需要外部基准电压源的转

换器。通常建议在ADC/DAC REF IN引脚附近添加合适的去耦电容。基准电压源数据手册

中通常指定了合适的电容值。另外，基准电压源在使用必要的容性负载时保持稳定是非常

重要的(详见下文)。

图1B所示为内置基准电压源的转换器，其中基准电压源也引出到器件上的某个引脚。这

样，只要负载不超过额定值，就可以在电路中的其它位置上使用该器件。另外，还要在转

换器引脚附近放置电容。如果内置基准电压源可以通过引脚输出来供外部使用，ADC或
DAC数据手册上通常会指定其精度、稳定性和温度系数。
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图1：一些常见的ADC/DAC基准电压源选项

如果是要在电路中的其它位置上使用基准输出，则必须严格遵守与扇出和负载相关的数据

手册规格。此外，必须小心地进行基准输出布线，从而最大程度地减少噪声拾取。很多情

况下，应直接在REF OUT引脚处连接合适的运算放大器缓冲器，然后再扇出至电路的各种

其它部分。

图1C所示为采用内部或外部基准电压源但需要额外封装引脚的转换器。如果使用的是内

部基准电压源(如图1C)，REF OUT只需外部连接到REF IN并根据需要进行去耦。如果使用

的是外部基准电压源(如图1D)，REF OUT保持悬空，且外部基准电压源经过去耦后施加于

REF IN引脚。这种配置相当灵活，可使用相同的基准电压源来驱动类似的ADC或DAC，
从而实现器件之间的良好跟踪性能。

图1E所示为使用单个封装引脚以外部基准电压源来覆盖驱动内部基准电压源的配置。电阻

R的值通常为数kΩ，因此允许通过将低阻抗外部基准电压源连接到REF OUT/IN引脚来覆

盖驱动内部基准电压源。图1F显示的是如何连接外部基准电压源来覆盖内部基准电压源。

图1所示的配置并不是ADC和DAC基准电压源的唯一配置；欲了解有关选项、扇出和去耦

等的详细信息，请查阅相关的数据手册。
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虽然基准电压源元件本身可以是带隙型、嵌入式齐纳型或XFET™型，但实际上所有基准电

压源都具有某种类型的输出缓冲器运算放大器。运算放大器将基准电压源元件与输出端隔

离开来并还提供驱动功能。不过，这种运算放大器必须遵守与运算放大器稳定性相关的一

般通则，而这就是基准电压源去耦话题与本文讨论相关的原因所在。

注意，ADC或DAC的基准电压输入与ADC的模拟输入相似，因为内部转换过程可以在该

引脚处注入瞬态电流。这就要求进行充分去耦来稳定基准电压。添加此类去耦功能可能导

致某些类型的基准电压源中出现不稳定，具体取决于输出运算放大器设计。当然，基准电

压源数据手册可能并不会给出输出运算放大器的任何详细信息，而这在一定程度上让设计

人员陷入两难境地，担心是否能够保持稳定且不会产生瞬态误差。很多情况下，ADC或
DAC数据手册将会推荐合适的外部基准电压源和建议的去耦网络。

设计良好的基准电压源可以在采用重容性去耦时保持稳定。不幸的是，有些基准电压源并

不能做到这点，并且电容越大，瞬态响铃振荡量实际上会增加。由于转换器几乎都需要一

定的本地去耦，因此此类基准电压源在数据转换器应用中实际上毫无用处。

基准电压源和数据转换器之间可以添加合适的运算放大器缓冲器。不过，有很多品质良好

的基准电压源可以在使用输出电容时保持稳定。数据转换器应用中应当选择这种类型的基

准电压源，而不是进一步提高运算放大器的复杂性和成本。

DAC模拟输出考虑因素

DAC的模拟输出可能是电压或电流。两者情况下，可能都需要知道输出阻抗。如果对电压

输出进行了缓冲，则输出阻抗将很低。而电流输出和未缓冲的电压输出将存在较高阻抗，

并还可能具有电抗性分量以及纯粹的电阻性分量。在有些DAC架构的输出结构中，输出阻

抗与DAC上的数字码字成函数关系，这点应会在数据手册中明确注明。

理论上，电流输出应当连接到电阻为零欧姆的地电位。在实际应用中，该输出将采用非零

阻抗和电压。“顺从性”标题下只是定义了该输出可耐受的电压偏差大小，端接电流输出

DAC时应当注意到此项技术规格。

适合视频、RF或IF应用的大多数高速DAC具有电流输出，旨在直接驱动源和负载端接电

缆。例如，20-mA电流输出DAC可以在25-Ω负载(相当于50-Ω源和负载端接电缆的直流电

阻)上产生0.5 V的电压。大多数情况下，单电源高速CMOS DAC具有至少+1 V的正输出顺

从电压和数百毫伏的负输出顺从电压。
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很多情况下(如TxDAC®系列)，同时支持真正电流输出和互补电流输出。差分输出可以直

接驱动变压器的初级绕组，并且通过将输出绕组的一侧接地，可以在次级绕组处产生单端

信号。与简单地从DAC电流输出之一直接获取输出信号并将其它输出接地相比，这种方法

通常可以在高频率下获得更佳失真性能。

现代电流输出DAC通常具有数个差分输出，以便实现高共模抑制并减少偶数阶失真产物。

常见的满量程输出电压范围为2 mA至30 mA。

在许多应用中，需要将DAC的差分输出转换成适合驱动同轴线路的单端信号。只要无需低

频响应，那么通过RF变压器便可轻松地实现这点。图2所示为这种方法的典型示例。DAC
的高阻抗电流输出与50 Ω电阻差分端接，从而将变压器的源阻抗定义为50 Ω。

所得到的差分电压驱动1:1 RF变压器的初级绕组，从而在次级绕组的输出端产生单端电

压。50 Ω LC滤波器的输出与50 Ω负载电阻RL相匹配，进而最终产生1 Vp-p的输出电压。

变压器不仅用于将差分输出转换成单端信号，而且还将DAC的输出与LC滤波器的抗性负

载隔离开来，因而可以改善整体失真性能。

需要低至DC的频率响应时，可以连接运算放大器作为差分转单端转换器来获取单端输

出。 在图3中，运算放大器AD8055用于实现高带宽和低失真。电流输出DAC驱动平衡的

25 Ω阻性负载，从而在各输出端产生0至+0.5 V的错相电压。这项技术用于代替直接I/V转

换，从而防止高压摆率DAC电流导致放大器过载和引入失真。必须小心地处理使DAC输
出电压位于其顺从电压额定值范围之内。

图2：差分变压器耦合
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AD8055的增益配置为2，以最终产生2 V p-p且以地电压为基准的单端输出电压。注意，由

于输出信号摆幅高于/低于地，因此需要采用双电源运算放大器。

CFILTER电容构成具有50 Ω等效差分输出阻抗的差分滤波器。此滤波器可减少运算放大器的

任何压摆率型失真，而该滤波器的最佳截止频率是凭经验来确定的，旨在获得最佳整体失

真性能。

只要运算放大器的共模电压设为中间电源电压(+2.5 V)，则图3中的电路经过改良后可以采

用单电源供电。具体如图4所示，其中使用的是运算放大器AD8061。输出电压为2 Vp-p且
以共模电压+2.5 V为中心。此共模电压可以使用电阻分压器从+5 V电源产生，或直接从

+2.5 V基准电压源产生。如果使用+5 V电源来提供共模电压，则必须进行深度去耦，以免

放大电源噪声。

图3：采用双电源运算放大器时的差分直流耦合输出
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图4：采用单电源运算放大器时的差分直流耦合输出

图5：适用于16位精密DAC AD768的单端I/V运算放大器接口

单端电流电压转换

通过使用单个运算放大器作为I/V转换器，便可轻松执行单端电流电压转换，如图5所
示。AD768的10 mA满量程DAC电流输出可以在200 Ω RF电阻上产生0至+2 V的输出电

压。
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通过驱动AD8055运算放大器的虚拟地，可以最大程度地减少因DAC输出阻抗中的非线性

而导致的任何失真。实际上，这种类型的DAC大多数都使用I/V转换器进行过工厂调整。

但是应注意，与差分工作模式相比，以这种方式使用DAC的单端输出时，共模抑制性能将

下降，且2阶失真产物将增加。

CF反馈电容应当进行优化，以在电路中实现最佳脉冲响应。图中给出的等式仅供参考。

基于R-2R的电流输出DAC的输出阻抗与码字有关，因此其输出必须驱动运算放大器的虚

拟地，以便维持线性。16/14位DAC AD5545/AD5555都是此种架构的很好范例。图6所示为

一种合适的接口电路，其中ADR03用作2.5 V基准电压源，而AD8628斩波稳定运算放大器

用作输出I/V转换器。

外部2.5 V基准电压源决定满量程输出电流0.5 mA。注意，5 kΩ反馈电阻包含在DAC内，且

无需外部电阻，即可增加温度稳定性。因此，运算放大器的满量程输出电压为–2.5 V。CF
反馈电容补偿DAC输出阻抗，因此应当选择来优化脉冲响应，起点通常为20 pF。

图6：AD5545/AD5555双通道16/14位R-2R电流输出DAC接口
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差分电流转差分电压转换

如果要求从电流输出DAC获得缓冲差分电压输出，则可以使用AD813x系列差分放大器，

如图7所示。

DAC输出电流首先流过25 Ω电阻而转换成电压。接着，使用AD8138将电压放大5倍。这

项技术用于代替直接I/V转换，从而防止高压摆率DAC电流导致放大器过载和引入失真。

必须小心地处理使DAC输出电压位于其顺从电压额定值范围之内。

AD8138的VOCM输入可用于设置AD8138规格范围内的最终输出共模电压。通过添加一

对75 Ω串联输出电阻，将允许驱动传输线路。

DAC数据输入考虑因素

最早的单芯片DAC几乎不包含逻辑电路，且数字输入必须维持并行数据，才能维持数字

输出。而今，几乎所有DAC都会被锁存，且只需向其中写入数据，而不用去维持。有些

器件甚至具有非易失性锁存器并可在关断时记住设置。

DAC输入结构存在无数变化形式，本文将不一一介绍，但几乎所有都称为“双缓冲”。栓

缓冲DAC具有两组锁存器。数据最初锁存在第一级中，然后传输到第二级，如图8所示。

这种配置非常有用，具体有以下几种原因。

图7：使用差分放大器AD8138来对高速DAC进行缓冲
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图8：双缓冲DAC允许复杂输入结构和同步更新

首先，其允许以多种不同方式将数据输入DAC。如果DAC没有锁存器或具有一个锁存

器，则必须以并行方式同时加载所有位，否则其加载期间的输出可能会与其实际内容或

目标内容完全不同。然而，双缓冲DAC可以加载并行数据、串行数据、4位或8位字或任

何其它内容，并且在新数据加载完成且DAC收到更新指令之前，输出不会受到影响。

双缓冲DAC的另一项优势在于，通过以并行方式驱动所有开关并以DAC输出数据速率更

新单个锁存器，可以最大程度地减少各个开关之间的时间偏斜。这样可以最大程度地减

少毛刺脉冲并改善失真性能。

双缓冲结构的第三项优势是可以同步更新多个DAC。数据依次载入各DAC的第一级，当

一切就绪之后，即会同时更新所有DAC的输出缓冲器。在许多DAC应用中，数个DAC的
输出必须同时变化，而通过双缓冲结构可以非常轻松地实现这点。

早期的单芯片高分辨率DAC大多数具有并行或字节宽数据端口，并且往往连接到并行数

据总线和地址解码器，然后作为极小的只写存储器由微控制器进行寻址。(有些并行DAC
并不是只能写入内容，而且还可以进行读取；这点对于一些应用来说非常方便，但并不

是非常常见。)DAC连接到数据总线时，总线的逻辑噪声容易容性耦合到模拟输出，因此

而今许多DAC采用串行数据结构。这类结构更不容易受到上述噪声的影响(因为涉及到的

噪声引脚更少)且使用的引脚更少，因此占用的电路板空间也更少；在与现代微控制器(大

多数具有串行数据端口)搭配使用时，这类结构通常更为方便。此类串行DAC有些(但并

非全部)具有数据输出和数据输入，因此数个DAC可以串联连接，而数据则通过单个数据

端口逐个输入所有这些器件。这种配置通常称为“菊花链”。
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串行DAC支持语音频带和语音频率更新速率。例如，以192 kSPS速率更新的24位数字音频

要求串行端口传输速率至少达到24 × 192 kSPS = 46.08 MSPS，而CMOS逻辑可以轻松处理

该速率。不过，涉及到更新速率时，由于所需的串行数据传输速率过高，因此必须采用

并行DAC。

当并行数据速率超过约100 MSPS时，由于不太可能会产生CMOS逻辑电平以上的瞬变干

扰，因此通常使用低电平电流模式差分逻辑(PECL、较低级别的PECL或LVDS等)(见图

9)。这样可帮助最大程度地减少因码相关毛刺而产生的失真。例如，AD9734/AD9735/ 
AD9736 DAC系列采用1.2 GSPS并接受LVDS输入逻辑电平。片上包含特殊电路，以确保

输入数据相对于DAC时钟具有正确时序。

图9：LVDS驱动器

DAC时钟考虑因素

如“教程MT-007”中所述，ADC宽带孔径抖动tj、转换器SNR和满量程正弦波模拟输入频率

f之间的关系如下：

 












=

jπft2
1log20SNR
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这种关系同样适用于重构DAC。该等式假定使用的是理想ADC/DAC，其中唯一误差源是

时钟抖动。SNR测量的带宽为奈奎斯特带宽DC至fc/2，其中fc是DAC更新速率。注意，等

式1还假定采用的是满量程正弦波输出。因抖动而产生的误差与输出信号的压摆率成比

例，即正弦波幅度越小且压摆率相应越小，所产生的SNR值就越大(相对于满量程)。

应注意，等式1中的tj是采样时钟抖动tjc和ADC内部孔径抖动tja两者相加；这两个术语并不

相关，因此是在方和根(rss)基础上相加的：

另一方面，高速重构DAC并未内置采样保持放大器，因此没有内部孔径抖动规格。虽然

DAC存在内部时钟抖动分量，但由于主要抖动源是外部时钟抖动， 通常并不测量或指定

该分量。

等式 2 

图10：抖动引起的理论SNR和ENOB与满量程正弦波模拟输出频率之间的关系

图10绘制出了等式1的曲线图并以图形形式显示了各种满量程模拟输出频率抖动如何导致

SNR下降(注意，此处假定tj包含所有抖动源，包括内部DAC抖动)。例如，如果70 MHz IF
输出频率需要维持12位SNR (74 dB)，时钟抖动必须小于0.45 ps(见等式1)。
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如“教程MT-001”中所述，有效位数(ENOB)和信纳比(SINAD)之间存在非常有用的关系，

具体如下：

出于讨论目的，假定DAC并无失真，因此SINAD = SNR；等式3变为：

图10左侧垂直轴上的SNR值已经使用等式4转换成右侧垂直轴上的ENOB值。

为了显示这些抖动值的重要性，请考虑与一组逻辑门相关的均方根(RMS)抖动典型值，如

图11所示。74LS00、74HCT00和74ACT00的值都是采用参考文献1第5章所述的方法以高

性能ADC(孔径抖动小于0.2-ps rms)测得的，其中抖动是从因多个相同门串联而导致的FFT 
SNR降低计算得出的。然后，通过除以串联门总数的平方根，便可计算出单个门所造成

的抖动。制造商给出了MC100EL16和NBSG16的抖动数据。

图12显示的是与图10相同的数据，但其中针对各种分辨率要求绘制出与模拟输出频率成

函数关系的最大允许抖动。根据最大输出频率和ENOB中所需分辨率来选择采样时钟发生

器类型，应以此图片作为大概准则。具有标准VCO的PLL方法就是产生采样时钟的一种

不错方式，其中均方根(RMS)抖动要求大约为1 ps或以上。不过，亚皮秒抖动要求采用基

于VCXO的PLL或专用低噪声晶体振荡器。“教程MT-008”介绍了如何将振荡器相位噪声转

换成抖动。

图11：典型逻辑门的均方根(RMS)抖动
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这部分介绍了假设抖动仅由内部DAC抖动和外部时钟抖动组成时SNR上的抖动效应。不

过，无论DAC或采样时钟振荡器的规格如何，不当的布局、接地和去耦技术可造成额外

的时钟抖动，进而显著降低动态性能。

若将采样时钟信号与具有噪声的数字信号并行布线，肯定会因杂散耦合而导致性能下

降。实际上，若将来自并行输出ADC的高速数据耦合到采样时钟，不仅会导致噪声增

加，而且还可能造成额外的谐波失真，因为数字输出瞬态电流包含的能量与信号有关。

欲了解这些及其它关键硬件设计技术的进一步讨论，请参阅参考文献1的第9章。

图12：振荡器要求与分辨率和模拟输出频率之间的关系
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图1：基于“串DAC”架构的3位CMOS数字电位计
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指南

简介

机械电位计自电子学创立之初即已开始使用，为各种传感器、电源或者需要某类校准的任

何器件的输出调节提供了一种便利的方法。时序、频率、对比度、亮度、增益和失调调

节，如此等等，不一而足。然而，机械电位计始终面临诸多问题，其中包括物理尺寸、机

械磨损、游标污染、电阻漂移，对振动、温度和湿度敏感；需要螺丝刀、布局不灵活等问

题。 

数字电位计避免了机械电位计存在的固有问题，是那些利用微控制器或另一个数字器件来

提供必要控制信号的新设计的理想替代型产品。对于那些不使用任何片上微控制器的人，

也提供手动控制的数字电位计。与机械电位计不同，在主动控制应用中，数字电位计可以

实现动态控制。

数字电位计基于以前在MT-014指南中描述的CMOS“串DAC”架构，其基础示意图如图1所
示。请注意，在正常串DAC配置中，A端和B端连接于基准电压之间，而W(游标)端则为

DAC输出。串DAC配置中还多出一个R电阻，将A端与基准电压相连。 

数字电位计
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实际上，数字电位计配置利用了这样一个事实：CMOS开关的共模电压可以处于电源之间

的任意位置——数字输入选择的开关只是将游标与电阻串上的相应抽头相连。A至B的相对

极性可能是正，也可能是负。 

电阻串表示端到端电位计电阻，传统的“DAC输出”成为数字电位计的游标。电阻可以是多

晶硅(TC ~ 500 ppm/°C)或薄膜(TC ~ 35 ppm/°C)，取决于所需要的精度。 

电阻串中的电阻数决定着电位计的分辨率或“步长”，目前，其范围为32(5位)至1024(10
位)。可编程电阻的值为：RWB(D) = (D/2N)•RAB + RW，且RWA(D) = [(2N – D)/2N]•RAB + RW。其

中，RWB为W端与B端之间的电阻，RWA为W端与A端之间的电阻，D为步长值的十进制等效

值，N为位数，RAB为额定电阻，RW为游标电阻。 

开关为CMOS传输门，可使任何给定步进与输出之间的导通电阻变化降至最低水平。A端

和B端上的电压可以是任何值，只要处于电源电压VDD和VSS之间即可。 

采用小型封装的现代数字电位计

图2展示了采用小型封装的三种数字电位计。虽然I2C®串行接口非常流行，但数字电位计同

时提供SPI®、升/降计数器和手动增量/减量接口。 
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Resolution (wiper steps): 32 (5-Bits)  to 1024 (10-Bits)
Nominal End-to-End Resistance: 1kΩ to 1MΩ
End-to-End Resistance Temperature Coefficient: 35ppm/°C (Thin Film 
Resistor String), 500ppm/°C (Polysilicon Resistor String) 
Number of Channels: 1, 2, 3, 4, 6
Interface Data Control: SPI, I2C, Up/Down Counter Input,
Increment/Decrement Input
Terminal Voltage Range: +15V, ±15V, +30V, +3V, ±3V, +5V, ±5V
Memory Options: 

Volatile (No Memory)
Nonvolatile E2MEM
One-Time Programmable (OTP) - One Fuse Array
Two-Time Programmable - Two Fuse Arrays

 

图3：CMOS数字电位计的特性
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图2A中的AD5245采用8引脚SOT-23封装，有256个位(即8位)。A0引脚支持器件被唯一确

定，因而可以在同一总线上放置两个器件。薄膜电阻串(RAB)提供5 kΩ、10 kΩ、50 kΩ和100 kΩ
四种选项，RAB温度系数为35 ppm/°C。电位计的三个端全部可用。工作电源电压的范围为

+2.7 V至+5.5 V。电源电流的最大值为8 µA，同时内置一个命令位，用于关断器件，使其进

入零功耗状态。电压噪声约等于RAB的热噪声。(注意，一个1 kΩ电阻在室温下的热噪声约

为4 nV/√Hz)。 

图2B所示AD5247与AD5245相似，只是它有128个位置(7位)，B端接地，并且采用的是SC70 
6引脚封装。AD5247不具备A0功能。最后，图2C所示AD5246与AD5245类似，只是它是以

可变电阻器连接的，其W端和B端可供外部使用。

在单电位计(如AD5245、AD5246和AD5247)以外，数字电位计同时提供双路、三路、四路

和十六路等版本。在单个封装中嵌入多个器件，这种做法可在组合电位计应用中实现1%
的匹配性能，同时也有利于减少PC板空间需求。图3总结了现代数字电位计的一些特性。

内置非易失性存储器的数字电位器

数字电位计(如AD5245、AD5246和AD5247)主要用在主动控制应用中，因为它们没有非易

失性存储器。因此，如果移除电源，则设置会丢失。然而，多数易失性数字电位计有一种

上电预置功能，上电时强制使器件进入中间电平码。 
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 图4：AD5235 非易失性存储器、双通道1024位数字电位计
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显然，市场上需要能够在电源移除和重新加电后保持设置不变的数字电位计。这就要求使

用非易失性片内存储器来存储目标设置。AD5235是一款双通道10位数字电位计，以片内

E2MEM存储目标设置(参考文献4)。功能框图如图4所示。 

这些器件可实现与机械电位计相同的电子调整功能，而且具有增强的分辨率、固态可靠性

和出色的低温度系数性能。AD5235通过一个标准串行接口可实现多种编程，支持16种工

作模式和调整模式，包括暂存区编程、存储器存储和检索、递增/递减、对数抽头调整、

游标设置回读以及用户自定义的额外E2MEM。AD5235的另一主要特性是，实际电阻容差

以0.1%的精度存储于E2MEM。因而可以获知实际的端到端电阻，这对精密应用中的校准

和 容 差 匹 配 具 有 重 要 意 义 。 新 的 E 2 M E M系 列 数 字 电 位 计 ( A D 5 2 5 1 / A D 5 2 5 2 
/AD5253/AD5254)同样提供这种功能。在暂存区编程模式下，可以直接将具体设置编程至

RDAC寄存器，使其设置W-A端和W-B端之间的电阻。RDAC寄存器也可用以前存储于

E2MEM寄存器中的一个值来加载。E2MEM中的值可以更改或保护。

当更改RDAC寄存器时，可将新设置的值保存至E2MEM。以便在系统加电时自动传送至

RDAC寄存器。E2MEM也可以通过直接编程和外部预置引脚控制来检索。线性步进递增和

递减命令使RDAC寄存器中的设置向上或向下变化，每次一步。对于游标设置中的对数变

化，则通过一个左/右位移命令按±6 dB的步进来调整电平。AD5235采用薄型TSSOP-16封装。

所有器件的保证工作温度范围均为–40°C至+85°C扩展工业温度范围。
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一次性可编程(OTP)数字电位计

AD5172/AD5173是双通道256位、一次性可编程(OTP)数字电位计，采用熔丝连接技术来实

现在存储器中保持电阻设置的功能(参考文献5)。功能框图如图5所示。请注意，AD5172配
置为一个三端电位计，而AD5173则采用变阻器引脚排列。AD5172/AD5173提供2.5 kΩ、10 kΩ、

50 kΩ和100 kΩ四种版本。电阻串的温度系数为35 ppm/°C，电源电压范围为2.7 V至5.5 V。 

对于那些不需要在存储器中对数字电位计设置进行一次以上编程(即一次性设置)的用户来

说，OTP比E2MEM方法更具成本优势。这些器件可实现与多数机械调整器和可变电阻器相

同的电子调整功能，而且具有增强的分辨率、固态可靠性和更好的温度系数性能。

AD5172/AD5173通过一种2线I2C兼容数字控制来编程。它们允许在永久性设置电阻值之前

进行无限次调整。在OTP激活期间，将在确定最终值之后发送一个永久熔断熔丝命令；结

果将游标位置固定于给定的设置(类似于将环氧树脂涂在机械式调整器上)。与同系列的其

他OTP数字电位计不同，AD5172/AD5173拥有一个独特的临时OTP覆盖功能，允许在必要

时重新进行调整，在接下来的上电条件期间将恢复OTP设置。该功能允许用户将

AD5172/AD5173以用户自定义预设用于主动控制应用。 

 

 

AD5172 AD5173

 
 

图5：AD5172/AD5173 256位、一次性可编程双通道I2C数字电位计
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AD5170AD5170

 
 

图6：AD5170 256位、可二次编程的I2C数字电位计
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为了验证永久性编程是否成功，ADI对OTP验证机制进行了专门设计，结果，可在读取模

式下从两个验证位识别熔丝状态。对于在工厂中编程AD5172/AD5173的应用来说，ADI提
供专门的器件编程软件，支持Windows® 95至XP®的全部平台，包括Windows NT®。该软件

应用实际上消除了采用外部I2C控制器或主机处理器的必要，从而极大地缩短了用户的开

发时间。AD5172/AD5173提供评估套件，其中包括可以针对工厂编程应用转换的软件、连

接器和线缆。AD5172/AD5173采用MSOP-10封装。所有器件的保证工作温度范围均为−
40°C至+125°C汽车应用温度范围。在独有的OTP功能以外，AD5172/AD5173因支持可编程

预设并且具有出色的温度稳定性和小尺寸等优势，因而非常适合其他通用数字电位计应

用。 

AD5170(参考文献6)是一款可二次编程的8位数字电位计，功能框图如图6所示。请注意，

提供第二熔丝阵列，以支持“二次”编程能力。与AD5172/AD5173相似，在进行永久性设置

之前可以无限次编程。AD5170的电气特性类似于AD5172/AD5173。
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BA

W

CA CB

CW

RAB

FOR AD5245:

CA,B = 90pF
CW = 95pF

RAB BW

5kΩ 1.0MHz
10kΩ 500kHz
50kΩ 100kHz
100kΩ 50kHz

BW MEASURED FROM A TO W WITH B GROUNDED, MIDSCALE CODE,
DRIVEN FROM A LOW IMPEDANCE SOURCE

~

SOURCE

 图7：数字电位计带宽模型
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精度达1%的数字电位计

AD5291/AD5292均为单通道、256/1024位数字电位计1，端到端电阻容差误差小于1%，额

定温度系数为35 ppm/ºC，并具有20次可编程存储器。这些器件能够在高电压下工作；同时

支持±10.5 V至±15 V双电源和+21 V至+30 V单电源。

AD5291/AD5292的游标设置可通过SPI数字接口控制。将电阻值编程写入20次可编程存储

器之前，可进行无限次调整。这些器件不需要任何外部电压源来帮助熔断熔丝，并提供20
次永久编程的机会。在20-TP激活期间，一个永久熔断熔丝指令会将游标位置固定(类似于

将环氧树脂涂在机械式调整器上)。 

数字电位计的交流考虑因素

数字电位计可用于交流应用中，但需要考虑内部电容产生的带宽限制问题。图7所示为一

种数字电位计的交流模型，其中，电容分别表示为CA、CB和CW。 

数字电位计的带宽取决于配置。受可变电阻影响，它同时具有动态性。例如，如果A端为

输入，B端接地，W端为输出，则可通过公式BW = 1/[2π(RWB||RWA)•CW]求出带宽的近似值。

最低带宽发生于中间电平时，此时，这种配置下的等效电阻为最大值。图中展示了

AD5245的典型值，以及在中间电平下测得的各种电阻对应的带宽。该简化模型可在SPICE
仿真中用于预测电路性能。比如，在把数字电位计用作运算放大器反馈网络的一部分时。

在直接把数字电位计置于信号路径时需要考虑的另一个问题是，其电阻为所施加电压的函

数且略有非线性特征。这种效应会导致少量失真。
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图8：数字电位计的两种电路应用
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例如，在中间电平下把一个1 V rms、1 kHz的信号应用于上述配置时，AD5245的THD为

0.05%。对于数字电位计在交流应用中的具体用例，请参见本指南末尾。

应用范例

像运算放大器一样，数字电位计是许多电路的构件模块。由于数字电位计采用数字控制模

式，因而除了基本的调整或校准应用之外，还可用在主动控制应用之中。例如，数字电位

计可以用在可编程电源之中，如图8A所示。典型的可调低压差稳压器(如anyCAP系列)有
一个FB引脚，应用电阻分压器后会产生可变输出电压。如图所示，R1和R2分别为反馈电

阻和输入电阻。FB电路有一个内置的同相放大器，可使1.2 V带隙基准电压源增益至目

标输出电压。

类似地，电子设备制造商在电源中使用数字电位计，在可靠性测试中，调整电源电压使其

覆盖所有电源电压条件。这种电压余量微调方式会加快老化过程，从而缩短上市周期。 
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由于数字电位计拥有最佳的性价比优势，因而在许多应用中，表现出了取代传统DAC之
势。例如，在无线基站中，射频功率放大器在生产过程中，其最佳阈值电压即存在较大差

异。这种差异会影响发射的信号的线性度和功效。如果稳压效果较差的放大器输出过多功

率，结果也会干扰无线网络中的邻近单元。尽管DAC广泛用于偏置射频功率放大器，但

是，许多用户发现，数字电位计更适合这类应用，因为后者采用非易失性存储器，有利于

简化设计。如图8B所示，其中利用一次可编程数字电位计来校准射频功率放大器的直流偏

置点，而校准则用工厂软件进行编程，无需使用任何外部控制器。请注意，电路中添加了

二极管，以补偿放大器的温度系数。  

总结

与机械电位计和微调筒®相比，数字电位计具有许多显著优势，因而在现代系统中得到了

广泛应用。凭借出色的可靠性、灵活性和易用性，数字电位计成为了传统电位计的首选替

代品。数字电位计也可用作许多主动控制应用中的可编程构建模块。

实际上，在现代电子系统中，数字电位计的应用潜力是无穷的——只需想想机械电位计和

微调筒的诸多传统应用即可认识到这一点。若要详细了解这些器件对于设计的好处，请参

阅参考文献1-13。以下总结少数几种应用：

• 通用应用：传感器校准、系统增益和失调调整、可编程增益放大器、可编程滤波器、可

编程给定值设定、传统数模转换器、电压电流转换器、线路阻抗匹配。

• 计算机和网络设备：可编程电源、电源微调、电池充电器给定值设定、温度控制给定值

设定。

• 液晶显示器：背光、对比度和亮度调整；液晶面板共模电压调整；可编程伽玛校正；液

晶投影仪基准电压发生器。

• 消费电子应用：PDA背光调整、电子音量控制。

• 射频通信：射频功率放大器偏置、DDS/PLL幅度调整、VCXO频率调谐、变容二极管偏

置、对数放大器斜率和截距调整、正交解调器增益和相位调整、RFID读卡器校准。

• 汽车电子：发动机控制装置给定值设定、传感器校准、执行器控制、仪器仪表控制、导

航/娱乐显示调整。

• 工业和仪器仪表：系统校准、浮动基准电压源DAC、可编程4至20 mA电流发射器。
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简介

通常，我们都是在强调数据转换器中保持良好微分和积分线性度的重要性。不过，在一些

情况下，有意为之的非线性ADC和DAC(但保持良好的微分线性度)会非常有用，尤其是在

处理具有宽动态范围的信号时。

非线性DAC和ADC的电信应用

非线性数据转换器的最早用途之一是对脉冲码调制(PCM)系统的语音频带信号进行数字化

处理。在研发T1载波系统过程中，贝尔实验室做出了巨大贡献。使用非线性ADC和DAC
的动机是为了减少对语音通道进行数字化处理所需的总位数，从而降低串行传输速率。直

接对语音通道进行线性编码需要11或12位，且采样速率为8 kSPS。上世纪60年代，贝尔实

验室确定7位非线性编码就已够用；之后在70年代，他们转而采用8位非线性编码来改善性

能(参考文献1-6)。

在总的范围内，非线性传递函数针对小信号分配的量化级数较多，而针对大幅度信号则较

少。实际上，这样可以减少与小信号相关的量化噪声(噪声影响最为显著)，并增加较大信

号的量化噪声(噪声影响最不明显)。通常使用“压缩扩展”这一术语来描述此种编码形式。

选定的对数传递函数称作“Bell μ-255”标准，或者就是“μ法则”。欧洲制定有一项类似标准，

称为“A法则”。Bell μ法则支持通过8位实现约4000:1的动态范围，而8位线性数据转换仅提

供256:1的范围。

在发射器中，第一代通道分组(D1)使用以温度控制的电阻二极管网络作为7位线性ADC之
前的“压缩器”来产生对数传递函数。在接收器中，7位线性DAC后接具有反向传递函数的

相应电阻二极管“扩展器”。下一代D2通道分组采用非线性ADC和DAC，以一种更可靠、

更具成本效益的方式来实现压缩/扩展功能，并且无需温度控制二极管网络。

B. D. Smith在其1953年发表的经典论文中提出，当反馈路径中使用非线性内部DAC时，逐

次逼近型ADC的传递函数是该DAC的反向传递函数(参考文献7)。因此，相同的基本DAC
可以用于ADC中，也可以用于重构DAC。上世纪60年代末期和70年代早期，非线性ADC
和DAC技术通过采用分段线性逼近法获得所需传递函数，实现了低成本、大规模使用(参

考文献1-6)。这些非线性8位、8 kSPS数据转换器已经成为常见的电信构建模块。
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8位DAC的非线性传递函数首先分为16个具有不同斜率的段(弦)，具体斜率取决于所需的

非线性传递函数。4 MSB决定包含所需数据点的段，而每个段又进一步由8位字的4 LSB细
分成16个相等的量化级。图1显示了6位DAC的情况，其中前3位确定8个可能弦之一，而每

个弦又进一步根据3 LSB的定义细分成8个相等的等级。3 MSB通过使用非线性串DAC产
生，而3 LSB则使用3位二进制R-2R DAC产生。

1982年，ADI公司推出了LOGDAC® AD7111单芯片乘法DAC，该芯片使用对数传递函数，

具有宽动态范围。LOGDAC中的基础DAC是一种其前配有8位输入解码器的17位电流模式

线性“反转”R-2R DAC(见图2)。LOGDAC能以0.375 dB步进，在0 dB至88.5 dB范围内对模拟

输入信号VIN进行衰减。DAC上的衰减程度由作用于片内解码逻辑的非线性编码8位字决

定。这个8位字先映射成相应的17位字，然后作用于一个17位R-2R梯形电阻。LOGDAC的
功能框图如图2所示。除提供对数传递函数之外，LOGDAC还用作全四象限乘法DAC。

图1：非线性6位分段DAC
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图2：AD7111 LOGDAC®（1982年发布）

图3：通用非线性DAC

随着高分辨率线性ADC和DAC的推出，LOGDAC®中采用的方法现已广泛用于实施各种非

线性传递函数，如电信及其它应用中所需的μ法则和A法则压缩扩展函数。图3所示为现代

方法的通用框图。

以μ法则或A法则压缩扩展的输入数据映射成高分辨率DAC传递函数上的数据点。这种映

射可以通过硬件、软件或固件中的简易查找表来轻松实现。通过使用高分辨率ADC对模拟

输入信号进行数字化处理，然后使用合适的传递函数将数据点映射到较短字，可以构建出

类似的非线性ADC。这种方法的一项巨大优势在于，无需与以前方法一样使用直线线段对

传递曲线进行近似处理，因而精度更高。
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指南

评估高速DAC性能

作者：Walt Kester

简介

ADC需要FFT处理器来评估频谱纯度，DAC则不同，利用传统的模拟频谱分析仪就能直接

研究它所产生的模拟输出。DAC评估的挑战在于要产生从单音正弦波到复杂宽带CDMA信

号的各种数字输入。数字正弦波可以利用直接数字频率合成技术来产生，但更复杂的数字

信号则需要利用更精密、更昂贵的字发生器来产生。

评估高速DAC时，最重要的交流性能指标包括：建立时间、毛刺脉冲面积、失真、无杂散

动态范围(SFDR)和信噪比(SNR)。本文首先讨论时域指标，然后讨论频域指标。

DAC建立时间

根据应用的不同，DAC的精确建立时间可能重要，也可能不重要。但对于显示器所用的高

速DAC，由于高分辨率监视器的像素率非常高，该参数特别重要。DAC必须能够在5%到

10%的像素间隔时间内，从全0(黑色电平)变化到全1，这个时间可能相当短。例如，即使

是相对常见的1024 × 768、60 Hz刷新率监视器，其像素间隔时间也只有大约16 ns，这意味

着DAC需要在不到2 ns的时间内建立到至少8位精度(对于8位系统)。

满量程建立时间的基本定义如图1所示。该定义与运算放大器建立时间的定义非常相似。

注意，建立时间可以通过两种受到认可的方式加以定义。较传统的定义是输出建立所需的

时间，额定误差带相对于DAC数据选通脉冲的50%点进行测量(如果它有一个并行寄存器驱

动DAC开关)，或者相对于开关的输入数据改变时的时间进行测量(如果没有内部寄存器)。

另一个同样有效的定义是相对于输出离开初始误差带的时间来定义建立时间，这可以有效

消除测量中的“死区时间”。例如，在视频DAC应用中，输出的建立时间是一个关键指标，

固定延迟(死区时间)则无关紧要。

误差带通常用LSB或满量程的百分比(%)来规定，一般将误差带规定为1 LSB，但这并不是

强制要求。然而，小心处理的话，在12位标准时测量1 LSB (0.025% FS)的满量程建立时间

是可能的，但要在16位标准时测量1 LSB (0.0015% FS)的建立时间则非常困难。因此，高速

DAC(如TxDAC®系列等)一般规定了12位标准(0.025% FS)时的14位和16位建立时间(典型值小于

11 ns)。
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中间电平建立时间也是有意义的，因为在二进制加权DAC中，代码0111…1与代码1000…0
之间的跃迁产生的瞬变最大。事实上，如果存在相当大的位偏斜，则瞬变幅度可能接近满

量程。图2显示了一个波形和两种受到认可的中间电平建立时间定义。和满量程建立时间

一样，中间电平建立时间也可以相对于输出或锁存选通脉冲(如果没有内部锁存，则相对

于位跃迁)。
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毛刺脉冲面积

在理想情况下，当DAC输出改变时，它应从一个值单调地变为一个新值。但实际上，输出

可能会过冲、欠冲或二者均有。跃迁期间DAC输出的这种不受控制的变化称为“毛刺”，它

有两种产生机制：一是数字跃迁容性耦合到模拟输出，二是DAC中某些开关的切换速度快

于其它开关，从而产生临时杂散输出。

容性耦合常常产生大致相同的正尖峰和负尖峰(有时称为“二联毛刺”)，从长期看，它们或

多或少会相互抵消。开关时序差异产生的毛刺一般是单极性的，而且大得多，更值得关

注。

毛刺可以用“毛刺脉冲面积”来衡量，有时也不准确地称之为“毛刺能量”。“毛刺能量”是一

个误称，因为毛刺脉冲面积的单位是V-S(更确切地说是µV-s或pV-s)。“尖峰毛刺面积”指正

或负毛刺面积中最大的面积。

根据图3所示的中间电平建立时间波形，很容易估算毛刺脉冲面积。四个三角形的面积用

于计算净毛刺面积。三角形的面积等于底边长度乘以高度的二分之一。如果正毛刺面积总

和等于负毛刺面积总和，则净面积为0。大部分数据手册给出的是净毛刺面积，有些情况

下也可能是尖峰面积。



54

MT-013

Page 4 of 16 

用示波器测量建立时间和毛刺脉冲面积

宽带快速建立示波器对于建立时间的精确测量至关重要。正确选择示波器需要考虑几点。

所需的带宽可以根据DAC输出的上升/下降时间计算。例如，如果输出的上升时间和下降

时间为1 ns，则对应的带宽为0.35/tr = 350 MHz，这就需要至少500 MHz带宽的示波器。为

了包括二次和三次谐波成分，以便获得波形的更精确表示，示波器带宽至少应为信号带宽

的3倍。

现代数字存储示波器(DSO)和数字荧光示波器(DPO)颇受欢迎，非常适合测量建立时间，

以及执行许多其它波形分析功能(见参考文献3)。这些示波器提供数GHz的实时采样速率，

对过驱的敏感程度远低于旧式模拟示波器或传统的采样示波器。过驱是建立时间测量中的

一个重要考虑因素，因为当测量DAC满量程输出变化时，示波器一般设置为最大灵敏度。

例如，要测量1 V输出(20 mA流入50 Ω)的12位建立时间，信号的分辨率必须在1 V阶跃函数

之上的0.25 mV误差带内。

从历史角度看，旧式模拟示波器对过驱敏感，在不增加额外电路的情况下，无法用于精确

测量阶跃函数的建立时间。1980年代，业界在电路方面进行了大量工作，利用肖特基二极

管、电流源等来消除部分阶跃函数。参考文献4、5和6就是很好的例证，它们介绍了当时

用来解决示波器过驱问题的各种电路。

即便使用现代DSO和DPO，也应当检查过驱情况，方法是将示波器灵敏度改变一个已知的

量，确保波形的所有部分成比例变化。测量中间电平建立时间时，如果存在很大的毛刺，

则示波器也可能遭受相当大的过驱。示波器的灵敏度应足以测量期望的误差带。如果小心

处理的话，1 mV/分区可以测量0.25 mV误差带(一个主垂直分区通常分为五个较小分区，每个

小分区相当于0.2 mV)。如果DAC片内集成运算放大器，则满量程输出电压可能更大，例如

10 V，示波器的灵敏度要求将成比例降低。

虽然单极点系统中的上升时间与下降时间之间的关系已为人熟知，但不建议仅用上升时间

来外推DAC建立时间。DAC涉及到许多高阶非线性效应，特别是12位或更高分辨率的

DAC，这些效应会对实际建立时间产生严重影响。



55

MT-013

DAC Settling Time = 22 emiT )SettlingemiT ) ( pO pmASettling( latoT − .      公式1

Page 5 of 16 

测量建立时间时，DAC输出与50 Ω示波器输入之间最好直接相连，并避免使用探针。FET
探针因为常常得出令人误解的建立时间结果而声名狼藉。如果必须使用探针，最好选用补

偿式无源探针，而且应当小心使用。即使长度很短，适当端接的同轴电缆也会有集肤效

应，这可能导致得出错误的建立时间结果。连接DAC和示波器时，必须保持良好的低阻抗

接地，可以将BNC连接器的地线焊接到DAC测试板的接地层，并使用此BNC连接示波器的

50 Ω输入。与DAC进行接口时，制造商的评估板可能非常有帮助，如有提供，则应使用。

最后，如果DAC输出专门设计用来驱动外部电流电压转换器的虚拟地，而没有足够的顺从

电压以在负载电阻上产生可供测量的电压，则必须使用外部运算放大器，测试电路测量

DAC/运放组合的建立时间。这种情况下，应选择建立时间至少比待测DAC短3到5倍的运

算放大器。如果运放的建立时间与DAC的建立时间相当，则可以确定DAC的建立时间，

因为DAC/运放组合的总建立时间等于DAC建立时间与运放建立时间的方和根。通过下式

可计算DAC的建立时间：

DAC失真

研究DAC根据数字数据重构的波形的频谱后，我们会发现，除了期望的频谱(含有一个或

多个频率，具体取决于重构波形的性质)以外，还有噪声和失真产物。

和直接数字频率合成(DDS)系统一样，当DAC重构一个数字产生的正弦波时，代码相关的

毛刺会产生带外和带内谐波。例如，在重构正弦波的一个周期内，中间电平毛刺会出现两

次(在每个中间电平交越上)，因而会产生正弦波的第二个谐波，如图4所示。请注意，正

弦波的较高阶谐波也会重新混叠到奈奎斯特带宽(DC至fc/2)内，无法对其进行滤波。
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虽然可以使用分段DAC架构来大大降低代码相关的毛刺引起的失真，但无法彻底消除失真。

单凭毛刺面积参数，很难预测谐波失真或SFDR。诸如DAC的整体线性度等其它因素也会

影响失真。此外，DAC采样时钟与DAC输出频率之间的整数比关系会导致量化噪声集中

在基波的谐波上，从而提高这些点上的视在失真。

由于DAC广泛应用于通信和频率分析系统，因此几乎所有的现代DAC都会给出频域性能

指标。基本的交流性能指标包括：谐波失真、总谐波失真(THD)、信噪比(SNR)、总谐波

失真加噪声(THD + N)、无杂散动态范围(SFDR)等。为了测试DAC的这些特性，必须产生

一个适当的数字合成信号来驱动DAC(例如，一个单音或多音正弦波)。

在1970年代初，当ADC和DAC的频域性能开始变得重要时，“背靠背”测试颇为盛行。ADC
与配套DAC连接在一起，选择适当的模拟信号源来驱动ADC，然后利用模拟频谱分析仪

来测量DAC输出的失真和噪声。这种方法是合理的，因为ADC和DAC常常配合使用，二

者之间放置一个数字信号处理器来执行各种功能。显而易见，在总交流误差中，无法准确

确定ADC和DAC分别贡献多少误差。但如今，ADC和DAC往往独立使用，因此必须单独

进行测试。
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图5显示了一个用于测量DAC的失真和噪声的典型测试设置。首要考虑当然是产生数字信

号以驱动DAC。利用现代任意波形发生器(例如带选项4的Tektronix AWG2021)或字发生器

(Tektronix DG2020)，可以通过软件数字合成几乎任意波形。在严格的DAC频域测试中，必须使

用这些仪器(见参考文献3)。多数情况下，这些发生器具有预编程的标准波形，如正弦波

和三角波等。然而，许多通信应用要求更为复杂的数字波形，如双音或多音正弦波、

QAM、GSM和CDMA测试信号等。许多情况下，可以使用专用硬件和软件来产生这些类

型的信号，从而大大加速评估过程。

ADI公司及其他高性能DAC制造商提供评估板，这可以大大简化与测试设备的接口。许多

通信DAC(如TxDAC®系列)具有相当多的片内控制逻辑，因此其评估板可以通过SPI、
USB、并行或串行端口与PC实现接口，此外还可以通过Windows®兼容软件帮助设置DAC
的各种选项和工作模式。

要测试作为直接数字频率合成(DDS)系统一部分的DAC相对较为简单，因为IC的DDS部分

可以充当DAC的数字信号发生器。测试这些DAC时，一般只需要制造商的评估板、PC、
稳定的时钟源和高性能频谱分析仪即可。
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选择用于测量DAC失真和噪声性能的频谱分析仪，其动态范围至少应比待测DAC高10 dB。
频谱分析仪的“最大无交调范围”特性是反映其失真性能的有效指标(见参考文献7)。然而，

频谱分析仪制造商可能会通过其它方式说明失真性能。现代通信DAC(如TxDAC®系列)要

求使用高性能频谱分析仪，如Rhode & Schwartz FSEA30等(参考文献7)。

和示波器一样，频谱分析仪也必须对过驱不敏感。这可以通过下述方法轻松验证：施加一

个对应于DAC满量程输出的信号，测量谐波失真产物的水平，然后将信号衰减6 dB左右，

验证信号和谐波的降幅是否相同。如果谐波的降幅大于基波信号的降幅，则说明频谱分析

仪造成信号失真。

某些情况下，只要在频谱分析仪的输入端串联一个阻带滤波器，用以消除待测基波信号的

频率，那么过驱性能不甚理想的分析仪也可以使用。分析仪仅关注剩余的失真产物。只要

测量失真时考虑到了阻带滤波器的衰减，这种技术一般都能够提供令人满意的结果。显

然，对于每个受测的输出频率，都需要一个单独的阻带滤波器，因此多音测试会很麻烦。

最后需要说明的是，在通信、视频和音频应用中，有许多专用分析仪可供使用。视频领域

广泛使用Tektronix VM-700和VM-5000系列(参考文献3)。测试用于音频应用的DAC性能时，最好

使用专门为音频而设计的特殊信号分析仪。被业界奉为标准的音频分析仪是Audio Preci-
sion System Two(见参考文献8)。当然，还有许多其它专用分析仪可供选用，相比于通用型

分析仪，这些分析仪可能更合适。此外，一般还有软件可用来产生具体应用所需的各种数

字测试信号。

一旦选定适当的分析仪，各种失真和噪声相关特性(如SFDR、THD、SNR、SINAD等)的测

量就比较简单。分析仪的分辨率带宽必须设置得足够低，以便能够解析高于本底噪声的谐

波产物。图6所示为测量SFDR的典型频谱输出。
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图7显示如何利用频谱分析仪测量各种谐波失真成分。图中显示了前9次谐波。注意，混叠

使得6次至10次谐波重新回到fc/2奈奎斯特带宽内。

输入信号的谐波可以通过其在频谱中的位置与其它失真产物相区别。图8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。fo的混叠谐波处于|±Kfc ± nfo|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
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SNR = S/(NOISE FLOOR) – 10log10(fc /2·BW).        公式2
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最大的，但也有一些数据手册说明了最差谐波的值。ADI公司的设计中心网站提供了一款

交互式谐波镜像计算器程序，它能显示二次和三次谐波的位置与输出频率和DAC更新速率

的关系。此外，该工具还能显示sinx/x滚降和输出抗镜像滤波器的衰减效应。

DAC噪声

如果考虑适当的校正系数，则频谱分析仪也可以用来测量SNR。图7显示了分析仪的扫描

带宽BW，它在大多数情况下明显小于fc/2。首先，在频谱中相对无谐波的频率点，测量本

底噪声水平相对于信号水平的值，这相当于图中的“S/(NOISE FLOOR)”值。DC至fc/2带宽内

的实际SNR等于S/(NOISE FLOOR)减去处理增益10log10(fc/2·BW)。 

为了获得精确的SNR结果，必须知道分析仪的确切带宽。制造商的文档中应当会给出分析

仪的带宽特性。此外，如果分析仪中使用了任何信号均值技术，则这也可能影响净校正系

数。

为了验证处理增益计算，可以禁用数个LSB；在这些条件下，DAC的SNR性能应接近理想

值。例如，测量低失真、低噪声12、14或16位DAC的8位SNR时，其值应接近理论结果。

利用公式SNR = 6.02N + 1.76 dB计算，理论8位SNR为50 dB。然后可以利用下式计算处理增

益：
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PROCESS GAIN = S/(NOISE FLOOR) – SNR.         公式3
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10 1002 gol 01SINAD −− += .    公式4
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测量的精度应进行验证，方法是使能DAC的第9位，并确保分析仪的本底噪声降低6 dB。
如果本底噪声没有降低6 dB，则应仅利用DAC的前6位重复测量。如果在6位水平下没有实

现接近理论值的SNR性能，则受测DAC可能不适合注重噪声和失真性能的交流应用。

SINAD、SNR与THD之间的关系可以通过如下方法推导。THD是指信号与基波信号的指定

数量谐波的方和根(rss)之比。IEEE标准1241-2000(参考文献9)建议应包括前10次谐波。不

同制造商在计算中可能选择少于10次的谐波。例如，ADI公司使用前6次谐波(二次、三

次、四次、五次和六次)的方和根来定义THD。实践中，利用10次谐波与利用6次谐波测得

的THD仅相差数十分之一dB，除非失真量极大。各次谐波(V2至V6)相对于信号电平S测
量，单位为dBc。然后将其转换为比值，以RSS方式求和，再转换回dB便获得THD。信纳

比SINAD可以通过求取SNR与THD的RSS和来计算：

ADI公司的设计中心网站提供了一个SNR/THD/SINAD计算器程序，可以利用它来帮助进

行换算。

为了获得精确的失真测量结果，最重要的考虑之一是应确保DAC输出fo不是更新速率fc的
次谐波频率。如果fc/fo为整数，则量化误差不是随机的，而是与输出频率相关。这将导致

量化噪声能量集中在基波输出频率的谐波上，从而产生失真，但该失真是采样过程的伪

像，而不是DAC的非线性效应。应当注意，评估ADC时也可能出现同样的伪像。

为了说明这一点，图9显示了一个理想12位DAC的仿真结果，其中9A显示的fc/fo= 40时的输

出频谱。注意SFDR约为77 dBc。右边的频谱输出(9B)显示的是fc/fo比值不是整数的情况，此

时量化噪声是随机的，SFDR为93 dBc。
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由于可能的时钟和输出频率范围很广，针对特定的客户测试矢量，ADI公司提供关于

TxDAC的特殊快速周转测量。利用这一重要的服务，系统设计师可以提前进行频率规

划，确保具体应用具有最佳的失真性能。

DAC的SFDR性能常常不是用特定频率测量结果来表示，而是用固定时钟速率下SFDR与输

出频率的关系曲线来表示。这一数据通常是在不同幅度的正弦波输出下获得的，例如图10
所示的16位TxDAC AD9777。注意，该曲线不包括量化噪声与信号存在强相关性(即时钟频率

与输出频率的比值是一个整数)的那些数据点。
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还有一种有用的测试方法，其测量结果能够很好地反映DAC在不同的输出和时钟频率组合

下的整体性能。具体而言，它需要测试输出频率fo等于fc/3和fc/4时的失真。实践中，输出

频率会稍稍偏移一个很小的量Δf，Δf是fc的非整数分数，即Δf = kfc，其中k << 1。当输出频

率等于fc/3 – Δf时，偶数次谐波以Δf为间隔，分布在基波输出频率fo周围，如图11所示。在

不同的时钟频率(最大值为允许的最高频率)下测量最差偶数次谐波，同时要保持上述比值

不变。然后针对输出频率fc/4 – Δf重复同样的程序，不过此时是奇数次谐波均匀分布在输

出频率周围，如图12所示。
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这些测量相对较为简单，因为一旦DDS或数字波形发生器确立fo与fc的比值，那么当主时钟

频率改变时，该比值将保持不变。图13显示了一个低失真DAC在fc/3和fc/4两种输出频率下

的SFDR与时钟频率的典型曲线。大多数情况下，fc/3失真代表最差情况，可用于比较不同

的DAC。

DAC输出频谱和SIN(X)/X频率滚降

重构DAC的输出可以表示为一系列矩形脉冲，其宽度等于时钟速率的倒数，如图14所示。

请注意，在奈奎斯特频率fc/2，重构信号幅度降低3.92 dB。多数情况下，可以使用一个反sin
(x)/x滤波器来补偿此效应，该滤波器一般是作为抗镜像滤波器的一部分进行设计的。基波

信号的镜像作为采样函数的结果出现，并且也通过sin(x)/x函数衰减。
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如果不补偿sin(x)/x滚降，则在DAC输出端进行带宽测量时必须予以考虑。在DC至fc/2的奈

奎斯特带宽内，滚降对失真和SNR测量的影响可以忽略不计。

ADI公司的设计中心网站提供了一款交互式谐波镜像计算器程序，它能显示二次和三次谐

波的位置与输出频率和DAC更新速率的关系。此外，该工具还能显示sin(x)/x滚降和输出

抗镜像滤波器的衰减效应。
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