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本期介绍

多倍频程宽带数字接收器的SFDR考量

未来几年内，高采样速率模数转换器(ADC)和数模转换器(DAC)技术将引领宽带数字

接收器架构的发展。这些新器件将保持传统低速率数字转换器的出色线性度、噪

声性能和动态范围。展望即将到来的具有多倍频程带宽的数字接收器时代，本文

讨论设计出色动态范围时面临的新挑战和考虑因素。

5

一个简单的三角形符号到底意味着什么？

每个电子工程师都熟悉这个三角形。这个符号代表模拟域中最常用的器件之一：

运算放大器。但是，等一下，比较器和仪表放大器不是也用这个符号来表示吗？

正确。那么，它们有何区别，在原理图中如何识别呢？本文将探讨这个三角形符

号，以及选择合适的部件时需要注意的事项。

15

传导辐射测试中分离共模和差模辐射的实用方法

开关稳压器的EMI分为电磁辐射和传导辐射(CE)。传导辐射可进一步分为两类：共

模噪声(CM)和差模噪声(DM)。本文介绍一种将CM辐射和DM辐射从总传导辐射中分

离出来的实用方法。了解CM噪声和DM噪声在CE频谱中的位置，可以使电源设计

人员有效地运用EMI抑制技术。

19

非常见问题解答—第185期：从传感器到ADC的危途：工程师应如
何做？

在无数的工业、汽车、仪器仪表和其他应用中，普遍存在一项挑战，就是如何将

微小的传感器信号正确连接到ADC，以实现数字化和数据采集。传感器信号通常很

微弱、脆弱，有时有噪声，可能看上去像是一个很高的阻抗源，位于大共模电压

之上。本文提出一种新的集成解决方案并详细介绍了设计步骤，以便配置一个完

整的传感器接口仪表放大器来驱动ADC输入。

23

直流电能计量应用

如今，对更高效、更环保的能源的需求与日俱增。仅去年一年，全球就使用了近

18万亿千瓦时，而这一需求还在继续增长。事实上，在过去的15年里，消耗了超

过一半的现有能源。好消息是，基于GaN和SiC器件等新功率转换技术，许多应用

可以从交流转换为直流电能交换，从而显著提高效率。因此，精确的直流电能计

量变得越来越重要。

28
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CTSD精密ADC—第1部分：如何改进精密ADC信号链设计时间

由于数字处理和软件算法的增强，对更高分辨率和精密ADC的需求在过去20年来

已有所增加。在ADC可与输入信号交互前涉及到几个信号调理阶段。具有严格要

求的信号调理电路必须围绕特定和单独的ADC技术进行设计和定制，以实现数据

手册性能。如今，连续时间Σ-∆ (CTSD) ADC提供了新的设计方法，我们将在一系列

文章中予以介绍。

36

使用半自动化工具改进电源设计—实现快速高效设计的五个步骤

由于没有典型的应用，设计正确的电源既重要又复杂。虽然尚未完全实现电源设

计过程的自动化，但目前已存在一系列半自动化工具。本文介绍了如何通过五个

步骤，使用可协助新手和专业电源设计工程师的现成半自动化工具，设计出可靠

且经过优化的定制电源。

43

非常见问题解答—第186期：添加灵活的限流功能

在一些电源管理应用中，需要精确地限制电流。在寻找合适的DC-DC负载点稳

压器时，目前只能找到一些具有可调节限流值的电压转换器。我们将讨论通过

LTC7003等组件添加灵活的限流值来解决此问题的方案。精度可达到15%左右，

具体因应用而异。

50

提高迟滞，实现平稳的欠压和过压闭锁

欠压闭锁(UVLO)可以防止电子系统在异常低的电源电压下运行，从而导致系统故

障。过压闭锁(OVLO)保护系统避免因为高电源电压受到损坏。我们需要利用阈值迟

滞来获取平滑、无抖动的闭锁功能，即使是在存在电源噪声或电阻时也是如此。在

讨论了简单的UVLO/OVLO电路后，我们将介绍一些添加阈值迟滞的简单方法，当默

认值不足时，添加阈值迟滞尤其必要。

52

CTSD精密ADC—第2部分：为信号链设计人员介绍CTSD架构

一种新的技术方法让我们能够将连续时间∑-∆ (CTSD)架构用于精密应用。在尝试以最

低的功耗实现最佳带宽时，CTSD ADC一直是首选的ADC。现在推出了一款新的CTSD 

ADC，具有精密性和易用性，同时可以保持连续时间的完整性。在第1部分，我们着

重介绍精密CTSD如何简化现有信号链设计中的关键挑战。在第2部分，我们将解密

这个问题，了解是什么在背后支持CTSD架构，使其具有这些优势？

55
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优化信号链的电源系统 — 第1部分：多少电源噪声可以接受？

本文概述如何量化信号处理链中负载的电源噪声灵敏度以及如何计算最大可接受

电源噪声。此外，还讨论了测量设置，以及如何基于真实的电源噪声要求来满足

功率域灵敏度的一些策略。本系列的下一篇文章将深入探讨如何优化ADC、DAC和

RF收发器的功率分配网络。

61

非常见问题解答—第187期：如何选择合适的电路保护

随着不同应用中使用的电子器件的数量不断增加，且由价格高昂的FPGA或微控

制器来控制这些功能融合，保护这些器件不受严苛的使用环境损坏变得前所未

有的重要。但是器件种类繁多，所以，设计人员面临的最困难的问题就是选择

合适的解决方案。我们将探讨应用面临的挑战，以及为何需要保护；并比较传

统的保护方法和更新的可替代解决方案，后者具有更高的精度、可靠性和设计

灵活性。
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多倍频程宽带数字接收器
的SFDR考量
Benjamin Annino，应用总监

简介

通信和雷达接收器可以采用动态范围和灵敏度增强技术，而电

子战(EW)接收器必须在没有这些技术可利用的情况下，在多个

干扰信号拥塞的宽带频谱中拦截并识别未知的敌方信号。通信

接收器中采用的入射射频限带技术对于电子战接收器而言是得

不偿失，因为后者希望在更短的时间内处理越来越宽的瞬时带

宽。在雷达领域，匹配滤波对接收器动态范围有利，接收到的

雷达回波因此与发射信号的副本相关。遗憾的是，电子战接收

器事先不知道要拦截什么信号，因此没有东西可以关联！这就

像在人群中寻找一个您从未谋面的陌生人一样……更糟糕的

是，他还躲着，甚至可能根本不在那里！

不过有一些好消息：未来几年内，高采样速率模数转换器(ADC)

和数模转换器(DAC)技术将引领宽带数字接收器架构的发展。最

重要的是，ADI公司的转换器将保持传统低速率数字转换器的出

色线性度、噪声性能和动态范围。作为主力的超外差式调频器

将让位于直接采样和直接变频架构1。自适应频谱调谐将继续从

射频转向数字信号处理领域。

宽带射频检测的这种巨大转变将带来尺寸、重量、功耗与成本

(SWaP-C)优势：以较低的每通道成本提供更高的接收和发射通道

数，外形尺寸则与当今相同或更小。 

展望即将到来的具有多倍频程带宽的数字电子战接收器时代，

本文讨论设计出色动态范围时面临的新挑战和考虑因素。在本

文中，动态范围指瞬时无杂散动态范围，这是负责在拥挤的较

大阻塞频谱中检测小信号的接收器的关键品质因数。

新一代ADC性能

受老一代数据转换器的限制，当今许多电子战接收器的瞬时带

宽(IBW)在倍频程以下。未来，这些接收器将被IBW有几GHz的多

倍频程宽带数字接收器所取代。例如，在未来几年，越来越多

的检测平台将采用具有ADC和DAC的ADI转换器芯片，这些芯片能

够处理大于4 GHz的IBW，同时保持70 dB以上的SFDR 2,3,4。

一种受欢迎的低SWaP宽带数字接收器ADC使用案例可能是：

 X ADC采样速率约为15 GSPS

 X 对第一奈奎斯特区(即DC到6 GHz)直接采样

 X 对第二奈奎斯特区(即8 GHz到14 GHz)直接采样

 X 射频模块转换中频段(6 GHz至8 GHz)和更高频率(>14 GHz)

电子战接收器需要覆盖越来越高的频谱，从18 GHz到50 GHz甚

至更高范围。ADC较高的第二奈奎斯特区可简化频率规划，从

而允许使用简单的射频前端模块转换器和要求放宽且SWaP更小

的射频滤波器。以下讨论考虑射频前端与高采样速率的ADC级

联，这与前面的例子相似。

宽带数字接收器的动态范围

优化动态范围的接收器设计人员必须在灵敏度 (NF)与线性度

(IP2、IP3)之间取得平衡，因为这些射频器件特性通常相互制

约。在较低射频级别时，动态范围受灵敏度限制；在较高射频

级别时，动态范围受线性度限制。根据经验，允许的接收器最

大工作电平应如此设置，即其应使得多信号交调失真(IMD)杂散

水平等于噪声功率，如图1所示。现代系统使用自适应瞬时带宽

通道化和处理带宽(Bv)，本底噪声因此上下移动10Log(Bv)。处理

带宽的细微差别至关重要，值得在后面单独讨论。
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宽带数字接收器的多倍频程IMD2挑战

宽带数字接收器的发展带来了新的射频挑战。在多倍频程宽带

数字接收器中，多信号二阶交调失真(IMD2)杂散是一个问题，会

损害动态范围。虽然IIP3在射频器件数据手册中一直是一个关键

品质因数(FOM)，但IIP2更难追踪，对电子战设计人员而言可能

更棘手。IMD2杂散的问题在于，入射双音信号功率每降低 

11dB，IMD2杂散只会降低11dBc，而三阶交调失真(IMD3)杂散则降低

2 dBc。

当然，多倍频程直接射频采样在ADC第一奈奎斯特区的较低部

分进行并不是什么新鲜事。例如，一个较旧的系统可能以500 

MSPS采样，并观测第一奈奎斯特区中的DC至200 MHz范围，不会

有IMD2问题。这是因为在这些较低频率(即不到几百MSPS)，ADC

特性是高度线性的，ADC的有效IIP2和IIP3非常高，导致良性IMD2

产物消失在本底噪声以下。就像宽带射频器件一样，多GHz、多

倍频程ADC的线性度会随着频率的提高而降低，而在较高工作频

率时，IMD2产物常常位于本底噪声之上。展望未来，我们需要

处理IMD2。 

拓宽宽带数字接收器的SFDR定义

不请自来的IMD2要求重新定义流行的接收器FOM瞬时无杂散动

态范围(SFDR)。SFDR指当有多个较大信号产生IMD杂散时，接

收器可以检测到多小的信号。相对于大信号，SFDR以dB为单

位指定。

传统上，SFDR是根据IMD3产物、NF和处理带宽来定义的。许

多文章中对基于IMD3的SFDR进行了推导，其有时也被称为瞬时

SFDR，这也是本文中的意思5,6。我们将其称为SFDR3：

(1)
SFDR3 dB = 2/3 [IIP3 dBm – PN dBm] – [S/N threshold dB]
PN = –174 dBm/Hz + NF dB + 10Log10[Bv/Hz] dB
Bv = processing bandwidth Hz

如今，基于IMD2的SFDR较少受到关注，但它作为一个重大威胁

已经迫在眉睫，需要予以解决。它可以采用与SFDR3相同的方

式推导出来，这里将其称为SFDR2：

(2)SFDR2 dB = 1/2 [IIP2 dBm – PN dBm] – [S/N threshold dB]

图2显示了一种射频前端频谱情况，三个同步信号(F1、F2和F3)造

成交调产物，动态范围的下限由此决定。低于此水平时，宽带数

字接收器便无法轻易分辨出目标是真实的还是虚假的IMD杂散。
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当今的倍频程以下IBW接收器(如图2虚线框所示)仅担心IMD3，因

为其位于带内，无法滤除。它不用担心IP2，因为IMD2及其引起

的信号处于很容易滤除的位置。使用输入射频滤波可以轻松将

F3斩波，从而使F3–F1和F3–F2降至本底噪声以下。与F1和F2的二

次谐波非常相似，F1+F2 IMD2可以通过输出滤波轻松衰减。当

然，必须考虑ADC相对于奈奎斯特折叠杂散的二阶性能，但前

端IMD2性能很容易处理。

进入多倍频程IBW接收器(如图2实线框所示)后，情况开始改变。

与IMD3相比，IMD2是更大的问题。IMD2杂散及其引起的干扰现

已在带内。带通滤波会破坏多倍频程IBW的作用。这就是为什么

可调陷波滤波尽管有其局限性，但作为前端干扰缓解措施却越

来越受到关注。它不会让多倍频程频谱损失太多。 

图3显示了一个示例多倍频程宽带数字接收器的基波多音大信

号、IMD2和IMD3水平、本底噪声以及相应的SFDR之间的关系。

该例使用ADC的实际噪声和线性度特性，该ADC对第一奈奎斯特

区进行采样，IBW为4 GHz(从2 GHz到6 GHz)。假定处理带宽为469 

kHz。

最佳SFDR2和SFDR3出现在不同的Pin工作点，在这些工作点，相

应的IMD水平与噪声功率相交。如果假装这是一个采用前端射频

限带技术的倍频程以下接收器，则SFDR3决定总体SFDR，我们

可以预期最佳情况SFDR为79 dB，这非常不错。但是，由于电子

战接收器需要多倍频程IBW，因此SFDR2决定总体SFDR。在最佳

SFDR3输入水平(Pin = –20 dBm)时，IMD2杂散使SFDR降低24 dB，导

致SFDR为55 dB。结果很公平，但令人失望。

一个有用的经验法则是，对于特定射频输出水平 = PRF,O，要获得

同等的IMD2和IMD3水平，必须满足以下条件：

(3)OIP2 dBm = 2OIP3 dBm– PRF,O dBm

换句话说，此条件将使SFDR2和SFDR3线在同一点与本底噪声相

交，因此SFDR2不会限制性能。

对于之前的SFDR示例情况，射频前端向ADC馈送–20 dBm，OIP3为

20 dBm。要获得相同水平的IMD2和IMD3杂散(从而不限制性能)，

所需的OIP2为：

(4)OIP2 dBm = 2(20 dBm) – (–20 dBm) = 60 dBm

考虑到与其他特性(如频率、带宽、噪声和直流功率)的平衡，目

前无法获得这样的器件原始OIP2性能。因此，业界对新一代自

适应前端干扰缓解技术的兴趣日益浓厚。

为了减小IMD2，接收器必须将最大输入工作电平从–20 dBm降

至–32 dBm，然后才能将SFDR2改进到66 dB的最佳情况。在图

3中，此最佳SFDR2是IMD2迹线与本底噪声相交的位置。遗憾的

是，在Pin = –32 dBm时的最佳情况SFDR2仍比在–20 dBm时的最佳

情况SFDR3差131dB。现在我们已经降低了最大工作电平，因此

问题的焦点转移到噪声功率(灵敏度)限制上，这将在以下部分进

行讨论。

是什么决定了宽带数字接收器的处理带宽？

当处理带宽变窄时，电子战接收器的灵敏度或噪声功率会变得

更好。但是，通常情况下需要权衡取舍：不能只将带宽降低到

任意小的值就认为天下大吉。有哪些竞争因素需要考虑？要回

答这个问题，我们需要讨论抽取、快速傅立叶变换(FFT)及其关

系。首先定义几个变量：

(5)

M is the ADC decimation factor of the digital 
   data stream

N is the FFT length, proportional to the sample 
   time duration

ADI公司的高采样速率ADC采用片内数字信号处理器(DSP)模块，

可对原始数据流进行可配置的滤波和抽取，以将最小有效载荷

发送至下游FPGA。ADI公司的相关文献对此过程进行了详细讨

论3。抽取的明显好处是减少了必须通过JESD204B/JESD204C传

递给FPGA的数字有效载荷。另一个好处是，与在FPGA架构中实

现相同操作相比，使用本地片内抽取专用电路(即ASIC)可以节省

功耗。但是，本地片内抽取不仅仅有益于简化数据流和节省功

耗。我们会在后面谈到这个问题。 

–160

–140

–120

–100

–80

–60

–40

–20

0

20

–160 –140 –120 –100 –80 –60 –40 –20 0 20

P OU
T (
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)

Pin (dBm)

Fundamental, IMD2, IMD3, PN, SFDR

Fund dBm
IMD2 dBm
IMD3 dBm
PN dBm

SFDR2

SFDR3

Parameter Value Units

fs 15.36 GSPS

IIP3 20 dBm

IIP2 35 dBm

Full scale –6.5 dBm

NSD –148 dBFS/Hz

BW_proc 469 kHz

PN –98 dBm

iSFDR3 79 dB

iSFDR2 66 dB

图3. SFDR2和SFDR3反映在最大信号(基波)以下多远，您可以轻松检测到较小信号。由于变化很大，此处的检测阈值为零。实践中，应从SFDR中
减去检测阈值。

M为数字数据流的ADC抽取系数 

N为FFT长度，与采样持续时间成比例
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图4显示了现代宽带数字转换中使用的模块(与本讨论相关)。该

流程包括对数据流进行采样、数字下变频、数字滤波、抽取和

快速傅立叶变换。 

首先，使用微调NCO将在fS处采样的数据数字下变频到基带(复数

I/Q)。然后，使用可编程低通数字滤波器对数据流进行滤波。此

预抽取数字滤波设置中频带宽，并且是设置接收器本底噪声PN

的两个不同操作中的第一个。随着中频带宽变小，并且滤波使

宽带噪声衰减，带内积分噪声功率会降低。 
(6)IF (noise) channel bandwidth = fS/2M

接下来，以M进行抽取会将有效采样速率降至fS/M，保留第M 个

样本，并将其间的样本丢弃。

因此，下游FFT处理获得速率为fS/M且带宽为fS/2M的数据流。最

后，FFT长度N设置窗口宽度和捕获时间，这是设置本底噪声的

第二步。

(7)FFT bin = [IF channel BW] / [N/2] Hz = fS/[MN] Hz

抽取和FFT对宽带数字接收器本底噪声的影响

图5将宽带数字接收器的处理本底噪声(K)与ADC的噪声谱密度(L)关

联起来，后者是ADC加性噪声的FOM，可在数据手册上轻松获得。

现有ADI文献很好地解释了处理增益、NSD、SNR和量化噪声7。

The most useful relation from Figure 5 is:

(8)

K = L + F
Or, in other words
Processing noise floor (dBFS) = NSD (dBFS/Hz) + 
   10Log10[fs/(MN)/Hz] (dB)

处理本底噪声(图5中的K)与PN相同，可以放入式1和式2中。注

意，设计人员基于下一部分中讨论的设计权衡和约束条件仔细

选择M和N。

尽管提高抽取系数M与减小FFT长度N(图5中的E)对降低本底噪声

(图5中的C)具有相同的比例效应，但必须注意二者的机制完全

不同。抽取步骤涉及使用数字滤波对通道进行限带。由此设定

的有效噪声带宽决定了通道中的总积分噪声(图5中的D)。它还

设置了可检测信号的最大瞬时频谱带宽。与之相比，FFT步骤

本身并不进行滤波，而是将通道中的整个积分噪声扩展到N/2

个窗口中，并且决定了频谱线分辨率。N越高，则窗口越多，

每个窗口的噪声含量就越低8。抽取增益M和FFT增益N共同定义

了FFT窗口的宽度，在讨论处理带宽时常常将它们合并在一起

(图5中的F)，但其值必须根据各自对信号带宽、频谱分辨率、

灵敏度、延迟要求的微妙影响来平衡，详见下一部分的讨论。

处理带宽和系统性能的权衡

反过来将抽取M和FFT N与高优先级性能关联起来：

延迟是检测和处理连续频谱捕获的时间，必须尽可能短。许多

系统需要近乎实时的操作，这就要求M×N尽可能小。随着FFT大

小的增加，频谱分辨率会提高，而本底噪声会降低，因为积分

噪声会分布在更多窗口上。需要权衡的是采集时间，后者很重

要，计算公式如下：

(9)Time = N × M × ts (seconds)

当较短时间脉冲的频谱内容扩展到相对较宽的频带时，最小可

检测脉冲宽度(PW)设置最小容许中频通道带宽。如果中频通道带

宽太窄，则信号频谱内容将被截断，较短时间脉冲将得不到正

确检测。设置最大容许M的最小中频带宽必须满足以下条件：

(10)fs/[2M] > [1/PW] Hz

Decimate
M

FFT
Length N*!+

NSD FOM  BW = fS/2M

Rate = fS Rate = fS/M

RF BW
fS/2

Digital
Downconverter

Digital
FilterADC

FFT Bin = 
fS/M

N

L  ADC NSD (dBFS/Hz)

J  Channel Noise (dBFS)

Processing
Noise Floor (dBFS)

K

ADC Nyquist BW
10Log (fS/2) dB

ADC SNR dB

H  ADC Thermal and Quantization Noise (dBFS)

G  ADC Full Scale (dBFS)

Filter and Decimate M
10Log (fS/2M) dB

Filter and Decimate M
10Log (M) dB

FFT N
10Log (N/2) dB

Filter, Decimate, FFT
10Log (fS/[MN]) dB

       FFT Bin Width Hz

A

B C

" ED

F

图4. ADC数据抽取和FFT的简单框图。

图5. 抽取和FFT增益运算与通常参考的噪声水平的关系。

中频(噪声)通道带宽 = fS/2M

时间 = N × M × ts(秒)

                                                                                                       FFT窗口 = [中频通道带宽] / [N/2] Hz = fS/[MN] Hz

图5中最有用的关系是：

或者换言之 

处理本底噪声 (dBFS) = NSD (dBFS/Hz) + 

10Log10[fs/(MN)/Hz] (dB)



《模拟对话》第55卷，第1期 9

频谱分辨率和灵敏度随着FFT窗口变窄(需要增加N)而提高。更长

的脉冲宽度和PRI需要更高的分辨率才能分辨出更近的频谱线，

这意味着需要更大的N才能正确检测。N的增加会改善频谱线

分辨率，但只能在M所定义的中频带宽内。如果使用过高的抽

取，N的增加会改善M所设置的中频带宽内的频谱分辨率，但无

法恢复丢失的信号带宽。例如，脉冲宽度低于接收器最小脉冲宽

度的脉冲序列将有一个频域sinc函数，其主瓣超过抽取带宽。增

加N将有助于解析序列的PRF，但无助于解析脉冲宽度，该信息会

丢失。唯一的解决办法是减小抽取M，增加中频带宽。

抽取、FFT和脉冲序列检测

电子战宽带数字接收器的大部分工作是解交织、识别、跟踪同时

入射的雷达脉冲序列。载波频率、脉冲宽度和脉冲重复间隔(PRI)

是雷达的标签，对于确定谁是谁至关重要。检测方案中同时使用

时域和频域9。总体目标是在尽可能短的持续时间内检测、处理

和响应脉冲序列。动态范围至关重要，因为电子战接收器需要

同时跟踪多个远距离目标，并且同时受到高能干扰脉冲的轰炸。 

脉冲序列FFT示例

这里给出了两个脉冲序列示例。第一个代表脉冲多普勒雷达，

其在10%的占空比时显示出非常短的PW (100 ns)，导致PRF非

常高。第二个模拟脉冲雷达，其PW和PRI相对较长(占空比较

低，PRF较低)。下面的图像和表格说明了抽取M和FFT长度N对时

间、灵敏度(本底噪声)和频谱分辨率的影响。表1汇总了这些参

数以便于比较。虚构的值并不代表具体的雷达，但仍有实际意

义10。

表1. 示例脉冲多普勒雷达和脉冲雷达特性的比较

参数 脉冲多普勒雷达 脉冲雷达

PW 短 100 ns 较长 10 μs

PRI 短 1 μs 较长 1 ms

PRF 高 1 MHz 低 1 kHz

占空比 中/高 10% 中/低 1%

抽取M 低 256 高 1536

FFT长度N 低 128 至 512 高 16,384至65,536

时间 快 2 μs 至 9 μs 较长 2 ms至7 ms

灵敏度 较低 –91 dBFS 较高 –120 dBFS

要点是，M和N并没有一个适合一切情况的值，任何具体电子战

接收器中的复杂检测算法和并行通道化方案都可能采用广泛的

值。电子战接收器必须能够检测两个信号，可能是同时进行

(此处未显示)，这就是为什么快速、适应性配置能力很重要的原

因。动态范围和灵敏度直接取决于必须检测的脉冲特性。

示例：宽带数字接收器检测脉冲多普勒雷达

以下两个FFT捕获脉冲多普勒情形。

图6所示的第一个FFT仅需要2个以上的脉冲周期，便能从FFT主

瓣的宽度确定信号的脉冲宽度。抽取值M的设置使得中频带宽

足够宽，能够捕获主瓣及一些旁瓣。响应时间非常快。快速响

应时间的不利一面是导致本底噪声和频谱分辨率较差。注意，

由于缺乏频谱分辨率，FFT中没有可用的PRI信息。
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图6. 快速捕获脉冲多普勒雷达的典型窄脉冲宽度、高PRF脉冲序列。
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图7中的第二个FFT显示，因为采样长度N(和时间)增加，本底噪

声和频谱分辨率得到了改善。M保持不变。经过大约九个脉冲周

期，频谱分辨率提高到足以从FFT确定PRI (1/PRF)的程度。旁瓣之

间可以看到本底噪声。 

示例：宽带数字接收器检测脉冲雷达

以下两个FFT捕获更宽的脉冲情形。

在图8的脉冲雷达示例中，宽得多的PRI或更低的脉冲密度需

要高得多的N。调整M完全取决于系统。如果必须在同一中频

通道中同时检测到短脉冲和长脉冲，则M的设置必须适应短脉

冲频谱带宽，并且不能增加。单独考虑时，长脉冲需要较低

的中频带宽，因此可以将M设置得较高以改善通道噪声和灵敏

度。但是，所需的捕获时间或FFT长度N要长得多。因此，当系

统获得足够高的N来解析长脉冲时，检测算法可能会想对短脉

冲情况做出中间决策。 
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图7. 脉冲多普勒示例使用较长FFT解析谱线。

图8. 快速捕获脉冲雷达的典型较长脉冲、较低PRF脉冲序列。
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图9中的第二个长脉冲FFT示例说明了长PRI(低PRF)如何产生非常

接近的频谱线，这需要非常低的FFT窗口大小或分辨率带宽。缺

点是需要更多时间(FFT N)。好处是灵敏度更高。

使用级联ADC的宽带数字接收器射频前端设计

确立了动态范围和灵敏度目标之后，射频前端与数字数据转换

器必须匹配。最佳射频前端设置接收器灵敏度(NF)，并以足够好

的线性裕量执行所需的频谱信号调理，使得ADC性能可以设置

接收器IP3和IP2。通常将前端射频增益设置为足以建立所需级联

NF的水平，因为超出该增益一般会损害动态范围，应避免这种

情况。如果前端成为动态范围的瓶颈，ADC的能力将被浪费，

这会非常可惜！

一个有用的技巧是将ADC的品质因数转换为等效的射频级联参

数，并将ADC视为射频黑匣子。一些经验法则：

(11)
ADC NF dB = ADC NSD (dBm/Hz) + 174 (dBm/Hz)
ADC IIP2 dBm = 2PRF (dBm) – IMD2 (dBm)
ADC IIP3 dBm = [3PRF (dBm) – IMD3 (dBm)]/2

其中PRF (dBm)是测量IMD3和IMD2水平的ADC输入射频水平。

注意，在针对处理增益进行调整之前，组合前端和ADC的级联

系统NF是宽带噪声。

前端与ADC级联的设计示例

下面是使用图10所示前端进行级联分析的例子。此链受益于ADI

最新发布的射频目录产品，包括：

 X ADMV8818宽带可编程高通/低通可调谐滤波器。

 X ADRF5730宽带射频SOI数字衰减器。

 X ADRF5020宽带射频SOI SPDT。

 X ADL8104超高IP2宽带射频放大器。

 X AD9082 MxFE 4× DAC (12 GSPS) + 2× ADC (6 GSPS)

此外，该链具有ADI开发的宽带200 W射频限幅器和小尺寸高Q的

固定滤波器。

保护动态范围的一种古老技术是在针对较低输入信号的高检测

模式与针对较高输入信号的旁路模式之间进行切换。如表2所

示，高检测路径有利于NF性能，而旁路路径则牺牲较高NF以有

利于提高线性度(IP2和IP3)。性能表说明了这种好处。
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图9. 脉冲示例使用较长FFT解析谱线。

图10. 切换高灵敏度模式和旁路模式的射频前端示例。
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表2. 两种模式的射频前端黑匣子参数示例

模式 G (dB) NF (dB) IIP2 (dBm) IIP3 (dBm) IP1dB (dBm)

高检测 10 15 31 17 5
旁路 –14 14 75 40 25

表3比较了前端和ADC黑盒参数以及所得到的整体级联性能。

在高检测模式下，动态范围的限制因素是本底噪声，因此优先

考虑级联NF。前端噪声系数主要取决于减轻干扰所需的前端滤

波的插入损耗(本示例预算为6 dB损耗)。这种预选滤波必须放在

放大器之前才能有效，因为放大器会产生多信号IMD产物。

在旁路模式下，SOI技术的极高线性度非常有利。这里没有什么

技巧，因为放大器有限的线性度换得了较高的线性度、较低的

增益和较高的NF。

表3.高检测(顶部)和旁路(底部)级联性能示例；“总体”列
是级联射频前端加上ADC的全部性能

 射频前端 ADC 总体 单位

满量程  –6.5  dBm

NSD  –148  dBFS/Hz

  –154.5  dBFS/Hz

增益 10 0  dB

NF 15 19.5 16.1 dB

IIP2 31 35 21.5 dBm

IIP3 17 20 9.2 dBm

Pi –40 –30  dBm

PN   –91.2 dBm

 射频前端 ADC 总体 单位

满量程  –6.5  dBm

NSD  –148  dBFS/Hz

  –154.5  dBFS/Hz

增益 –14 0  dB

NF 14 19.5 33.5 dB

IIP2 75 35 48.6 dBm

IIP3 40 20 33.0 dBm

Pi –15 –29  dBm

PN   –97.8 dBm

宽带数字接收器设计结果和优化

以下性能热度图是灵敏度分析，显示了改变以下条件时获得的

瞬时无杂散动态范围(DR，dB)：

 X 处理带宽和射频输入水平

 X 射频前端IIP2和射频输入水平

 X 射频前端NF和射频输入水平

每种情况均针对高灵敏度和旁路路径运行。方框标出了有利

的工作区域。表格列出了给定最大输入信号水平Pin下的动态范

围(SFDR)，即到本底噪声或最高IMD杂散的距离。对于任何给

定表格，静态变量都是根据前面的链参数设置的。

如之前所讨论的，图11中选择的Bv取决于波形检测目标。较低

的Bv会降低本底噪声，改善较低Pin下的动态范围，但FFT时间会

变慢。相反，较高的Bv值会增加本底噪声，而较差的灵敏度会

限制动态范围。可能的工作区域位于二者的平衡点。 

DR (dB) Pin (dBm)

Pin (dBm)

–60
78
68
58
48
38
28
18

–50
71
71
68
58
48
38
28

–40
61
61
61
61
58
48
38

–35
56
56
56
56
56
53
43

–30
51
51
51
51
51
51
48

–25
46
46
46
46
46
46
46

–20
41
41
41
41
41
41
41

–15
36
36
36
36
36
36
36

–10
31
31
31
31
31
31
31

61
1.00E+02
1.00E+03
1.00E+04
1.00E+05
1.00E+06
1.00E+07
1.00E+08

Bv (Hz)

DR (dB)
–60
61
51
41
31
21
11
1

–50
71
61
51
41
31
21
11

–40
81
71
61
51
41
31
21

–35
84
76
66
56
46
36
26

–30
79
79
71
61
51
41
31

–25
74
74
74
66
56
46
36

–20
69
69
69
69
61
51
41

–15
64
64
64
64
64
56
46

–10
59
59
59
59
59
59
51

64
1.00E+02
1.00E+03
1.00E+04
1.00E+05
1.00E+06
1.00E+07
1.00E+08

Bv (Hz)
–80
41
31
21
11
1

–10
–20

–70
51
41
31
21
11
1

–10

–80
58
48
38
28
18
8

–2

–70
68
58
48
38
28
18
8

 
图11.瞬时无杂散动态范围(DR)与射频输入水平(Pin)和处理带宽(Bv)的关
系；高灵敏度模式(顶部)和旁路模式(底部)。

图12说明，在低Pin水平下，由于灵敏度设置动态范围，因此IIP2

不相关。中等性能对IIP2最敏感。中等输入功率水平可能包含大

多数使用场景，随着Pin的增加，高检测模式趋于向旁路模式切

换，放大器的线性度(尤其是IP2)至关重要。ADL8104的出色IP2在

这一重要的中端输入范围的应用中中脱颖而出，保持了高动态

范围性能。

旁路模式下较高的IIP2允许工作区域框向下移动以获得最佳动

态范围。
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图12. 瞬时无杂散动态范围(DR)与射频输入水平(Pin)和射频前端IP2(折合
到输入端)的关系；高灵敏度模式(顶部)和旁路模式(底部)。 

图13显示，若大幅改进NF(对于SWaP-C和线性度非常不利)，使

用中等Bv的动态范围所获得的好处会递减。为了降低NF，Bv需

要随之降低，并且必须接受相关的损失。高检测模式适用于10 

dB至15 dB的NF。对于旁路模式，考虑到线性度的优势，高NF被

证明是一个很好的折衷。理想情况下，对于旁路模式，NF可以

保持在20 dB至25 dB的范围内。由于受到IMD的限制，旁路模式

下更好的NF对动态范围没有帮助。

DR (dB) Pin (dBm)
–60
47
45
41
37
32
27
22

–50
57
55
51
47
42
37
32

–40
61
61
61
57
52
47
42

–35
56
56
56
56
56
52
47

–30
51
51
51
51
51
51
51

–25
46
46
46
46
46
46
46

–20
41
41
41
41
41
41
41

–15
36
36
36
36
36
36
36

–10
31
31
31
31
31
31
31

NF (dB)
61
5
10
15
20
25
30
35

DR (dB) Pin (dBm)
–60
24
24
24
24
23
22
20

–50
34
34
34
34
33
32
30

–40
44
44
44
44
43
42
40

–35
49
49
49
49
48
47
45

–30
54
54
54
54
53
52
50

–25
59
59
59
59
58
57
55

–20
64
64
64
64
63
62
60

–15
64
64
64
64
64
64
64

–10
59
59
59
59
59
59
59

NF (dB)
64
5
10
15
20
25
30
35

–70
37
35
31
27
22
17
12

–80
27
25
21
17
12
7
2

–70
14
14
14
14
13
12
10

–80
4
4
4
4
3
2
0

  
图13.瞬时无杂散动态范围(DR)与射频输入水平(Pin)和射频前端噪声系数
(NF)的关系；高灵敏度模式(顶部)和旁路模式(右侧)。

总结

电子战即将向多倍频程、多GHz瞬时带宽射频调谐器和宽带数

字接收器发展，这使得IMD2效应成为挑战动态范围的因素。

当今基于IMD3的SFDR考量将扩大到包括IMD2，设计人员将同

时使用SFDR2和SFDR3公式。系统本底噪声是动态的，因为处

理带宽会根据波形检测和时间要求而随时变化。在设计最佳

本底噪声时，抽取M和FFT深度N共同定义了FFT窗口宽度，但

它们各自都有重要影响需要考虑。本文提供了不同M和N的脉

冲序列FFT示例。随着ADC性能的提高，前端将继续依赖具有

可调谐特性和频率选择性的高线性度宽带射频器件。前端应

与ADC的射频属性进行级联设计。

MATLAB®代码 
clear all; clc; %close all;
% sampling parameters
fs = 15.36e9; %sampling frequency
ts = 1/fs; % time step
N = 2^9; %FFT bins
m= 2^8; %decimation 1536 max
MN=N*m;
fs_dec=fs/m;
bin = fs_dec/N;
capture_time= N*m*ts; % radar waveform
tau = 100e-9; % pulse width
duty = 0.1;
PRI = tau/duty;
PRF = 1/PRI; % Hz
NSD=-148; %dBFs/Hz
floor=NSD+10*log10(2*fs_dec/N);
mainlobe=2/tau;
line_spacing= PRF;
num_cycles = N*m*ts/PRI;
t = 0:ts:(N*m*ts - ts);
d = tau:PRI:(PRI*(num_cycles));
y = pulstran(t,d,@rectpuls,tau); %pulse train
y=awgn(y, 50);
%plot pulse train in time domain
subplot(2,1,1)
plot(t/1e-6,y)
xlabel('Time (us)'); ylabel('Amplitude')
ylim([-0.5,1.5]);
%filter and decimate data stream
ydec=decimate(y,m);
%window
win = blackman(length(ydec)); % blackman window....
   use yup for zero pad
ywin=win'.*ydec;
% FFT
Y = abs(fft(ywin,N));
f = -fs_dec/2:fs_dec/N:(fs_dec/2-fs_dec/N);
%normalize and convert to dB
Y_db = mag2db(Y./max((Y)));
%plot FFT
subplot(2,1,2)
plot(f/1e6,fftshift(Y_db));
xlabel('Frequency (MHz)'); ylabel('Magnitude (dB)');
xlim([-4/tau/1e6 4/tau/1e6])
ylim([-150,0]);
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一个简单的三角形符号
到底意味着什么？
Harry Holt，应用工程师 
Mike Skroch，应用工程师

符号是有助于还是妨碍我们思考设计？

符号很重要，但如果一个符号可以表示多种东西呢？

正如我们将看到的那样，这可能会造成问题。在模拟世界中，

三角形可以表示运算放大器、比较器或仪表放大器。您可以使

用其中之一实现另一个的功能，但系统性能将不是最佳的。本

文将讨论其区别以及需要注意的地方，以便我们设计的时候能

绕开麻烦。我们将看到，在某些情况下，您根本不想尝试使用

错误类型的器件进行设计。 

查看图1，哪个三角形表示运算放大器？哪个三角形表示比较

器？哪个三角形表示仪表放大器？答案：

它们都是！

+
U1 U2 U3

+ –

– +

+ –

– +

+ –

–

图1. 运算放大器、仪表放大器和比较器。

那么，它们有何区别，我们为什么要关注？从表1可知，某些

特性有很大差别，但它们对电路和系统意味着什么？

表1. 运算放大器、比较器和仪表放大器的比较

运算放大器 比较器 仪表放大器

反馈 负 无/正 内部

开环增益 5k至1000万 3k 至 50k 固定在0.2至10k

闭环增益 通常 < 10,000 固定在0.2至10k

输入电容 无 可能有 良好

输出 模拟/线性 数字 模拟/线性

重要规格 VOS, GBW/PM 传输延迟 CMRR

编程 R 或 C 无 R、SPI、跳线

我们来看看大家是如何陷入困境的……

反馈

运算放大器具有巨大的增益。学校老师教导我们，开始分析

时，两个输入之差等于零。但在现实生活中，这是不可能的。

如果开环增益为一百万，那么要在输出上获得5 V，输入上须有

5 μV。为使电路可用，我们需要施加反馈，当输出要变得过高

时，控制信号会反馈到输入，抵消原始激励—例如负反馈。当

用作比较器时，如果没有反馈，输出将直接冲到一个轨或另一

个轨。如果是正反馈，输出将在同一方向上被驱动到更远。因

此，运算放大器需要负反馈。实际上，当某些运算放大器用作

无反馈的比较器时，电源电流可能比数据手册上的最大值高5至

10倍1。

但是，对于比较器来说，正反馈才是我们需要的。在没有反馈

的情况下，如果比较器的一个输入缓慢超过另一输入的电平，

输出将开始缓慢变化。如果系统中存在噪声，例如接地反弹，

输出可能会反转，这在控制系统中当然是不希望发生的。但随

后它开始回头，产生振荡行为，有时称之为震颤(参见 MT-0832

中的图5)。Reza Moghimi的文章“通过迟滞根除比较器的不稳定

性”充分介绍了添加正反馈(也称为迟滞)的好处3。

https://www.analog.com/media/en/training-seminars/tutorials/MT-083.pdf
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对于仪表放大器，反馈已在内部，添加反馈只会产生不精确的

增益。图2显示了一种利用运算放大器构建仪表放大器的典型

方法。

注意：每个运放都有反馈。我们从使用标准负反馈图(见图3)开

始，仪表放大器为G，期望增益为10，这意味着反馈系数为0.1。

接下来，选择仪表放大器固定增益为100。使用式1，实际的闭

环增益将为9.09，几乎有10%的误差。因此，将仪表放大器用作

运算放大器并为其添加反馈是没有意义的。

+
–

G
X Y

Z

H

图3. 经典反馈原理图。

(1)ACL = ×
1
ß

1
1 + 1/AVOL × ß

运算放大器需要负反馈；比较器需要正反馈；仪表放大器不需

要任何反馈。

开环和闭环增益

对于运算放大器，参见式1，开环增益(AVOL)越高，闭环增益将

越精确。大多数运算放大器的开环增益在100,000至1000万之

间，但某些较早的高速运算放大器可能低至3000。如前所述，

开环增益越高，闭环增益误差越小。

对于比较器，如果输出的逻辑摆幅为3 V，并且您需要1 mV阈值，

则最小增益须为3000。较高的增益将使不确定性窗口变小，但

如果增益过高，微伏级的噪声就会触发比较器。

对于仪表放大器，开环增益的概念并不适用。

输入电容

电路中常常会添加电容以限制带宽。检查图4，乍看之下R1和C1

似乎构成了一个低通滤波器。这行不通，可能导致振荡。反相

放大器的反馈系数为R2/R1，但在图4中，反馈系数为R2/(R1 // Xc)。

随着频率提高，反馈系数也会提高，因此噪声增益以+20 dB/10

倍频程的速率上升，而运算放大器开环增益以–20 dB/10倍频程

的速率下降。它们在40 dB处交叉，根据控制系统理论，这肯定

会产生振荡。限制电路带宽的正确方法是在R2两端放置电容。

R2

R1VIN

VOUT

U1

C1

图4. 尝试减少运算放大器带宽。

比较器通常没有负反馈网络，因此图5中比较器前面的简单R和C

构成的低通滤波器效果很好。RHYS 应比R7大得多，两者分割输出

摆幅以提供少量的正反馈(迟滞)。如果比较器有内置迟滞，例如

LTC6752或ADCMP391，则不使用R7和RHYS。

图2. 经典三运放仪表放大器。

CMR ≤ 20log Gain × 100
% Mismatch

If R2 = R3, G = 1 + 2R1
RG

VOUT = VSIG × + VREF1 +R3
R2

2R1
RG

RG
VCM

R1'

R1

R2'
A1

A2

A3

R2

R3'

R3
VSIG

+

–2

VSIG

+

–2

VOUT

VREF

https://www.analog.com/cn/products/ltc6752.html
https://www.analog.com/cn/products/adcmp391.html
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R3

R7

RHYS

VREF

VIN

C2

U2

VOUT

图5. 具有LPF和迟滞的比较器。

对于仪表放大器，输入端放置电容是完全可以接受的，如图6中

的C4所示。ADI公司仪器仪表指南4第5章中的图形显示了每次使用

仪表放大器时都要做的一件好事情。如果用适当的走线和焊盘对

印刷电路板进行布局，以允许添加两个电阻和三个电容，那么可

以从0Ω电阻和无电容开始，测量系统性能。通过调整五个元件

的值，可以单独设置共模滚降和正常模式滚降(详情参见指南)。 

U3

AD8220

++

––

REF

RG
R4

R6

R5

RG

C4

C5

C3

VIN–

VIN+

图6. RFI滤波器前置于仪表放大器。

输出

运算放大器或仪表放大器的输出会从接近一个轨摆动到另一个

轨。根据输出级是使用共射极还是共源极配置，输出可能达到

任一供电轨的25 mV至200 mV范围内。这被视为轨到轨输出。如

果运算放大器由+15 V和–15 V供电，则不便于与数字电路接口。

一种糟糕的解决方案是在输出端放置二极管箝位，以保护数字

输入免受损坏。但取而代之的是，运算放大器因电流过高而损

坏。运算放大器与数字逻辑接口有更复杂的方法，但何必那么

麻烦？只需使用比较器即可。

比较器可以有CMOS图腾柱输出，或者有NPN或NMOS开集或开

漏输出。虽然开集或开漏输出需要一个上拉电阻，导致上升

和下降时间不等，但它有如下优点：比较器采用一个电压(如

5 V)供电，并在其他电压(如3.3 V)下与逻辑接口。

重要规格

运算放大器需要一个高于最高信号频率的增益带宽，以使闭环误

差保持较低水平。查看式1，我们知道增益带宽应为最高信号频

率的10至100倍。如前所述，从式1中可以看出，AVOL 是频率的函

数，会影响闭环精度。相位裕量也很重要，它会随容性负载而变

化，因此规格表应清楚说明测试条件。为了确保直流精度，失调

电压应较低。对于经过调整的双极性运算放大器，25 μV至100 μV

比较好；对于FET输入运算放大器，200 μV至500 μV比较好。自稳

零/斩波/零漂移运算放大器几乎总是低于20 μV(最大值)，这是就整

个温度范围而言的。请查阅一些典型运算放大器的数据手册，如

ADA4077、ADA4084、ADA4622或ADA4522。

传输延迟是比较器的关键规格。运算放大器在过驱时会变慢，

比较器与之不同，当过驱时会变快。规格表有时会提供少量过

驱(例如5 mV)下的传输延迟，以及50 mV甚至100 mV的较大过驱

下的不同传输延迟。

仪表放大器最重要的指标是共模抑制比(CMRR)，因为应用需要提

取一个位于大共模电压之上的非常小的差模信号。像许多规格一

样，此规格随频率而变化，有时还会列出直流CMRR或非常低频

率下的CMRR。通常会提供CMRR与频率的关系图。例如，当检测H

桥电机驱动器中的电流时，此图将非常重要，如图7所示。

这可能是仪表放大器最困难的应用，因为共模电压从一个轨附

近变到接近另一个轨，并且电流迅速反向。增益带宽和压摆率

都很重要。

编程

这里的编程并不意味着编写代码，它是指配置器件以满足系统

要求(尽管某些仪表放大器确实有通过SPI端口和寄存器进行传统

软件编程的功能)。

运算放大器需配置为负反馈。这可以是纯阻性元件，但通常将

电阻与电容并联使用以限制带宽。这样有助于提高信噪比，因

Motor

RSHUNT

5 V

5 V

2.5 V

Controller

+IN

–IN

VREF1

GND

+VS

VREF2

AD8207

OUT

RANGE

图7. 具有高共模摆幅的双向电流检测。

https://www.analog.com/media/en/technical-documentation/data-sheets/ADA4522-1_4522-2_4522-4.pdf
https://www.analog.com/cn/products/ada4622-4.html
https://www.analog.com/cn/products/ada4077-1.html
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为噪声会在整个范围内积分，哪怕我们仅使用其中一部分。也

可以只使用电容，获得一个积分器或微分器。  

比较器应始终有一点正反馈，以确保一旦输入迫使输出移

动，输出就会强化移动 (参见图4和图5 )。图片和计算参见

MT-083。一些比较器具有内部迟滞，但如果需要，通常可以增

加更多迟滞。一些具有内部迟滞的比较器有一个引脚用来添

加一个电阻，以改变其迟滞量。

运算放大器可以用作比较器，但这并不理想，有一些事项要注

意。您必须是一个很好的模拟设计人员才能很好地做到这一

点。MT-083介绍了一些注意事项，讨论其利弊的相关文章有很

多。如果您不惧危险，可以查阅参考资料。  

比较器几乎总是用电阻进行编程。您可以添加一个高阻值电阻

来提供一点正反馈，也可以使用一个电容来提供交流反馈以避

免增加直流迟滞。一些比较器具有内置迟滞，但这同样可以通

过增加少量正反馈来提高。

最后注意事项

尝试将运算放大器用作比较器时，会有微妙的事情发生。有不

少低噪声双极性运算放大器的输入之间具有反并联二极管。大

多数比较器的输入共模范围占总范围的80%或更多。但是，某

些低噪声双极性运算放大器的输入之间有一个或两个串联二极

管。这是为了防止输入级与发射极基极结之一形成齐纳效应，

导致噪声性能随时间推移而降低。

在一个3.3 V系统中，如果将5 V运算放大器用作比较器，电源良

好指示器的阈值电平为3 V，那么会出现一个输入为3 V而另一个

输入为0 V的问题，因为这些二极管限制了运算放大器输入端允

许的最大差分电压。

总结

对于许多应用，运算放大器的选择取决于用户是注重直流精

度、交流精度、输入失调电压、增益带宽还是电源电压。到

2020年，有超过700款器件可供选择。比较器的关键参数通常

是传输延迟和电源电压。选择起来比较容易，共有122款器件

可供选择。仪表放大器的主要标准是CMRR与频率的关系，但

在DC附近，失调电压和增益精度也很重要。由于仪表放大器是

专用的器件，因此“只有”63款可供选择。  

只有选择正确的器件，才能实现未来若干年内无故障且可以大

批量生产的产品和设计。
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传导辐射测试中分离共模
和差模辐射的实用方法
Ling Jiang，应用工程师；Frank Wang，EMI工程师；  
Keith Szolusha，应用总监；Kurk Mathews，高级应用经理 

开关稳压器的EMI分为电磁辐射和传导辐射(CE)。本文重点讨论

传导辐射，其可进一步分为两类：共模(CM)噪声和差模(DM)噪

声。为什么要区分CM-DM？对CM噪声有效的EMI抑制技术不一

定对DM噪声有效，反之亦然，因此，确定传导辐射的来源可

以节省花在抑制噪声上的时间和金钱。本文介绍一种将CM辐

射和DM辐射从LTC7818控制的开关稳压器中分离出来的实用方

法。知道CM噪声和DM噪声在CE频谱中出现的位置，电源设计

人员便可有效应用EMI抑制技术，这从长远来看可以节省设计

时间和BOM成本。

+

+
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–
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DM Path

Ground Plane in CE Test
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2

图1. 降压转换器中的CM噪声路径和DM噪声路径。

图1显示了典型降压转换器的CM噪声和DM噪声路径。DM噪声

在电源线和返回线之间产生，而CM噪声是通过杂散电容CSTRAY在

电源线和接地层(例如铜测试台)之间产生。用于CE测量的LISN

位于电源和降压转换器之间。LISN本身不能用于直接测量CM和

DM噪声，但它确实能测量电源和返回电源线噪声—分别为图1

中的V1和V2。这些电压是在50Ω电阻上测得的。根据CM和DM噪

声的定义，如图1所示，V1和V2可以分别表示为CM电压(VCM)和

DM电压(VDM)的和与差。因此，V1和V2的平均值就是VCM，而V1和

V2之差的一半就是VDM。

测量CM噪声和DM噪声

T型功率合成器是一种无源器件，可将两个输入信号合成为一个

端口输出。0°合成器在输出端口产生输入信号的矢量和，而180°
合成器产生输入信号的矢量差1。因此，0°合成器可用于产生

VCM，180°合成器产生VDM。

图2所示的两个合成器ZFSC-2-1W+(0°)和ZFSCJ-2-1+(180°)来自

Mini-Circuits，用于测量1 MHz至108 MHz的VCM和VDM。对于这些器

件，频率低于1 MHz时测量误差会增大。对于较低频率的测量，

应使用其他合成器，例如ZMSC-2-1+ (0°)和ZMSCJ-2-2 (180°)。

180° Combiner 0° Combiner  
图2. 0°和180°合成器。

https://www.analog.com/cn/products/ltc7818.html
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图4. 用于测量CM噪声和DM噪声的测试设置。

测试设置如图3所示。功率合成器已添加到标准CE测试设置

中。LISN针对电源线和返回线的输出分别连接到合成器的输入端

口1和输入端口2。0°合成器的输出电压为VS_CM = V1 + V2；180°合

成器的输出电压为V S_DM = V1 – V2。

合成器 的输出信号VS_CM和VS_DM必须在测试接收器中处理，以产

生VCM和VDM。首先，功率合成器已指定接收器中补偿的插入损

耗。其次，由于VCM = 0.5 VS_CM且VDM = 0.5 VS_DM，因此测试接收器

从接收到的信号中再减去6 dBμV。补偿这两个因素之后，在测

试接收器中读出测得的CM噪声和DM噪声。 

CM噪声和DM噪声测量的实验验证

使用一个装有双降压转换器的标准演示板来验证此方法。演示

板的开关频率为2.2 MHz，VIN = 12 V，VOUT1 = 3.3 V，IOUT1 = 10 A，VOUT2 

= 5 V，IOUT2 = 10 A。图4显示了EMI室中的测试设置。

图5和图6显示了测试结果。在图5中，较高EMI曲线表示使用标

准CISPR 25设置测得的总电压法CE，而较低辐射曲线表示添加0°
合成器后测得的分离CM噪声。在图6中，较高辐射曲线表示总

CE，而较低EMI曲线表示添加180°合成器后测得的分离DM噪声。

这些测试结果符合理论分析，表明DM噪声在较低频率范围内占

主导地位，而CM噪声在较高频率范围内占主导地位。

Frequency (MHz)

0.1 1 10 108
–40

–30

–20

–10

0

10

20

30

40

50

60

A
m

pl
itu

de
 (d

Bµ
V)

Conducted EMI Performance
(CISPR 25 with Class 5 Average Limits)

Class 5 Average Limit
CM Emission
Total Emission

 
图5. 测得的CM噪声与总噪声的关系。  
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图6. 测得的DM噪声与总噪声的关系 。
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图3. 用于测量(a) VCM和(b) VDM的实验装置。
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调整后的演示板符合CISPR 25 Class 5标准

根据测量结果，在30 MHz至108 MHz范围，总辐射噪声超过了

CISPR 25 Class 5的限值。通过分离CM和DM噪声测量，发现此范

围内的高传导辐射似乎是由CM噪声引起的。添加或增强DM EMI

滤波器或以其他方式降低输入纹波几乎没有意义，因为这些抑

制技术不会降低该范围内引发问题的CM噪声。

因此，该演示板展示了专门解决CM噪声的办法。CM噪声的来

源之一是开关电路中的高dV/dt信号。通过增加栅极电阻来降

低dV/dt，可以降低该噪声电平。如前所述，CM噪声通过杂散

电容CSTRAY穿过LISN。CSTRAY越小，在LISN中检测到的CM噪声就越

低。为了减小CSTRAY，应减少此演示板上开关节点的覆铜面积。

此外，转换器输入端添加了一个CM EMI滤波器，以获得高CM阻

抗，从而降低进入LISN的CM噪声。通过实施这些办法，30 MHz至

108 MHz范围的噪声得以充分降低，从而符合CISPR 25 Class 5标

准，如图7所示。
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图7. 总噪声得到改善。

结论

本文介绍了一种用于测量和分离总传导辐射中的CM噪声和DM噪

声的实用方法，并通过测试结果进行了验证。如果设计人员能

够分离CM和DM噪声，便可实施专门针对CM或DM的减轻解决方

案来有效抑制噪声。总之，这种方法有助于快速找到EMI故障的

根本原因，节省EMI设计的时间。

参考文献 
“AN-10-006：了解功率分路器”。Mini-Circuits，2015年4月。

https://www.minicircuits.com/app/AN10-006.pdf
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非常见问题第185期：
从传感器到ADC的危途：
工程师应如何做？
Hooman Hashemi，产品应用工程师

问题：

有没有一个模块能让我直接将微小的传感器输出信号转换为

ADC输入电压？

答案：

有的，ADI公司最新仪表放大器系列可以一举完成如下任务：抑

制共模信号，放大差模信号，将电压转换为符合要求的ADC输入

电压，并且保护ADC免受过压影响！

在无数的工业、汽车、仪器仪表和众多其他应用中，普遍存

在一项挑战，就是如何将微小的传感器信号正确连接到ADC，

以实现数字化和数据采集。传感器信号通常很微弱，可能有

很高噪声，看上去像是一个非常高的阻抗源，位于大共模(CM)

电压之上。这些都是ADC输入所不乐见的。本文将介绍最新集

成解决方案，可以彻底解决工程师提出的超出当前能力范围

的问题。本文还会详细介绍设计步骤，以便配置一个完整的

传感器接口仪表放大器来驱动ADC输入。

V+

R1 R2

R3 R4

ADC
The Big

Unknown

 
图1. 从传感器到达ADC的挑战。 

什么适合传感器及为何有问题？

这个问题的简短答案是仪表放大器。传感器适合连接的对象是

仪表放大器。

仪表放大器具有高精度(低失调)和低噪声特性，不会破坏小输

入信号。其差分输入适合于许多传感器信号(如应变计、压力

传感器等)，并且能够抑制任何存在的共模信号，仅留下我们

感兴趣的原始小电压，而不会留下不需要的共模信号。仪表放

大器具有很大的输入阻抗，不会给传感器带来负载，确保脆弱

的信号不受信号处理的影响。此外，仪表放大器通常使用单

个外部电阻即可提供很大的增益和可选增益范围，因而非常灵

活，可让目标小信号适应远高于信号路径噪声电平的电压和

ADC模拟输入。仪表放大器是针对精密性能而设计的，内部进

行了调整，能够在很宽的工作温度范围内保持其性能，并且不

受电源电压变化的影响。仪表放大器还具有极低的增益误差，

这也有助于其维持精度，并限制摆幅变化所造成的测量或信号

误差。
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ADC输入乐见什么？

驱动ADC输入可不是那么容易。前端的内部电容(图2中的CDAC)开

关操作会引起电荷注入，这使得传输高线性度的稳定信号以供

ADC量化成为一项艰巨的任务。驱动ADC输入的驱动器必须能够

处理这些大的电荷注入，并在下一个转换周期之前迅速稳定下

来。此外，根据ADC分辨率(位数)，驱动器的噪声和失真不应成

为限制因素。

VREF

CDAC

REXT

CEXT

Driver

tCONV

tACQ

Kick

 
图2. ADC输入驱动具有挑战性。

要达到上述要求绝非易事，特别是对于低功耗驱动器而言。另

外，由于半导体工艺的现代化，ADC工作电源电压日渐下降。

这种趋势的不良副作用之一是，ADC输入变得更容易受输入过

压的影响，并可能造成伤害或损坏。这就需要有外部电路来防

范这种过压。此类外部电路不仅不能将任何可测量噪声加入信

号，而且不应限制带宽或引起任何形式的失真。另外还非常希

望整个电路能快速反应，并能从过压事件中迅速地恢复。

偏移输入信号以符合ADC模拟输入电压范围也存在挑战。为执

行此任务而添加的任何电路元件都必须遵守前面列出的所有限

制条件(即低失真、低噪声、足够的带宽等)。 

问题：如果仪表放大器能够直接驱动ADC就
好了！

市面上的所有仪表放大器都存在一些缺点，因此需要更多电

路元件才能完成从物理世界(传感器)到数字世界(ADC)的路径。

传统上，仪表放大器不是驱动ADC的首选电路元件(某些ADC比

其他ADC更精密)。仪表放大器所做的事情已经够多了，希望它

做得更多似乎不公平！

克服ADC驱动器的谐波失真(HD)是一项困难的挑战。下面是ADC

驱动器必须满足或超过的失真性能的表达式，其是ADC分辨率

的函数：

(1)SINAD = 6.02 × ENOB + 1.76 dB

SINAD：SNR + 失真

ENOB：有效位数

因此，对于16位ENOB，SINAD≥98 dB

当前市场上的仪表放大器通常不是为驱动ADC输入而设计的。

造成这种情况的最常见原因是这些器件缺乏高分辨率ADC所需

的线性度。线性度或谐波失真(也称为THD，即总谐波失真)是最

有可能的限制因素，仪表放大器因此而无法直接驱动ADC。当

复杂波形被数字化后，一旦其被失真项干扰，信号便无法与此

类干扰区分开来，数据采集将被破坏！驱动器还应能够从之前

解释的ADC输入电荷注入瞬态中快速稳定下来。

改进当前解决方案

现在，新的仪表放大器系列不仅能够完成仪表放大器传统上

所做的所有事情，而且能非常好地直接驱动ADC并保护ADC输

入！LT6372-1(支持0 dB到60 dB的增益)和LT6372-0.2(支持–14 dB

到+46 dB的增益/衰减)可以帮助完成精密传感器接口的任务，

直接驱动ADC输入。

使用诸如LT6372系列的高精度、低噪声仪表放大器来直接驱

动ADC模拟输入具有明显的优势，无需再增加一个放大或缓冲

级。其中的一些好处包括：减少元件数量，降低功耗和成本，

缩小电路板面积，提供高CMR、出色的直流精度、低1/f噪声，

通过单个元件选择增益。

许多被选作ADC驱动器的高速运算放大器可能没有LT6372系列

所具有的低1/f噪声特性，原因是后者采用专有工艺制造。此

外，可能需要添加额外的缓冲和增益级以放大微小的传感器信

号。采用仪表放大器直接驱动ADC时，放大器级或基准电压源

都没有与之相当的额外噪声源或直流偏移项。

R_GAIN

ADC_REF

Ultrahigh ZIN 
Minimal Offset Current 

Trimmed/Low Offset Voltage

Gain_Force+

Gain_Force+

Gain_Sense+

Gain_Sense-
To the ADC Analog Input

This Input Limits the Driver Output
Swing in the Positive Direction

This Input Limits the Driver Output
Swing in the Negative Direction

This Input Shifts the Driver 
CM Output Voltage to Match 
the ADC REF Voltage

Force/Sense Inputs for 
Kelvin Sensing Across 
Gain Setting Resistor

ClampLO

ClampHI

 图3. 理想的传感器放大器/ADC驱动器。

https://www.analog.com/cn/products/lt6372-1.html
https://www.analog.com/cn/products/lt6372-0.2.html
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LT6372-1和LT6372-0.2具有极高的输入阻抗，可以与传感器或类

似信号输入接口，并提供大增益(LT6372-1)或衰减(LT6372-0.2)而

不会引起负载效应，同时其低失真和低噪声可确保精确转换而

不会降低性能，支持16位和更低分辨率ADC以高达150 kSPS的

速率运行。图4显示了在给定增益设置下每个器件可以实现的

带宽。 

LT6372-1失真与频率的关系参见图5，应确保失真项不会影响

ADC在最高目标频率的THD性能。以ADC LTC2367-16为例，其

SINAD规格为94.7 dB。为确保驱动器不是主要因素，图5显示

LT6372-1是小于约5kHz频率的合适选择。 

LT6372-1用作ADC驱动器的精妙之处

除前面提到的优点之外，LT6372系列的分离基准电压架构(在图

6中显示为分开的RF1和RF2引脚)允许以将信号直接有效地平移

到ADC FS电压范围内，而无需使用额外的基准电压源和其他外

部电路来达到相同目的，从而降低成本和复杂性。对于大多数

ADC，REF2(此处显示与VOCM直流电压相连)将与ADC VREF电压相连，

这将确保ADC模拟输入中间电平为VREF/2。
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图4. LT6372-1和LT6372-0.2在各种增益下的频率响应。

图5. LT6372-1 THD与频率的关系。
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LT6372系列的内置输出箝位(CLHI和CLLO)确保ADC的敏感输入不

会受到正向或负向瞬变的破坏或可能的损害。该系列支持无

失真的输出摆幅达到箝位电压，并能够快速响应和恢复，从

而在可能的瞬变触发任一箝位之后保护ADC并使之迅速恢复正

常工作。

有些SAR ADC的模拟输入给放大器驱动带来了具挑战性的负载。

放大器需要有低噪声和快速建立特性，并具备高直流精度，以

将干扰信号的扰动保持在一个LSB或更小。更高的采样速率和

更高阶的ADC对放大器的要求也更高。图7显示了典型SAR ADC

的输入。

图7所示的开关位置对应于采样或采集模式，在该模式下，模

拟输入连接到采样电容CDAC，然后在下一工作阶段开始转换。

在此阶段开始之前，开关S2已将CDAC电压放电至0 V或其他偏置

点，例如FS/2。在采样周期开始时，S1闭合且S2断开，VSH和

模拟输入的电压差导致瞬态电流流动，使得CDAC可以充电达到

模拟输入电压。对于较高采样速率的ADC，该电流可能高达50 

mA。电容CEXT有助于缓解该电流阶跃引起的放大器输出电压的

阶跃变化，但放大器仍会受到其干扰，需要在采集周期结束之

前及时建立。电阻REXT将驱动器与CEXT隔开，并且在驱动大电容

时还能降低其对稳定性的影响。关于REXT和CEXT值的选择，需要

权衡这种电流注入造成的更大隔离与以这种方式形成的低通滤

波器所导致的建立时间性能下降。此滤波器也有助于减小带外

噪声并改善SNR，不过这不是其主要功能。

ADC前端RC元件值设计

选择REXT和CEXT的值时要考虑很多因素。以下是影响FFT或其他方

式测得的ADC动态响应的因素总结：

 X CEXT：充当输入电荷反冲的电荷桶，使电压阶跃最小，从而

改善建立时间。

 ■ 太大：可能会影响放大器稳定性，并可能将LPF滚降频率

降得太低而无法让信号通过。

 ■ 太小：ADC输入的电荷反冲太大，无法及时建立。

 X REXT：在放大器输出和CEXT之间提供隔离，以确保稳定性。 

 ■ 太大：可能会使建立时间常数过长。当计入ADC输入非

线性阻抗时，也可能导致THD升高1。可能会增加IR压降

误差。

 ■ 太小：由于CEXT，放大器可能变得不稳定或其正向路径建

立可能会受到影响。

图6. LT6372分离基准电压用于将信号移至ADC模拟输入信号范围内。

图7. 采集/采样模式下的SAR ADC输入。
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下面是设计REXT和CEXT值的一些设计步骤，以LT2367-16 ADC为例，

其由LT6372-1驱动，最大输入频率f IN为2kHz，采样速率为150 
kSPS(下面某些公式的完整推导参见参考文献1)：

选择足够大的CEXT充当电荷桶，最大程度减少电荷反冲：
(2)CEXT > 100 × CDAC

其中：

CDAC：ADC输入电容 = 45 pF (LTC2367-16)

→ CEXT = 10 nF(选定值)

使用下式计算ADC输入电压阶跃VSTEP：

(3)VSTEP = 
VREF × CDAC
CEXT + CDAC

其中：

VREF = 5 V (LTC2367-16)

CDAC：ADC输入电容 = 45 pF (LTC2367-16)

CEXT = 10 nF(之前)

           → VSTEP = 22 mV(计算值)

注意：此V STEP函数假定C DAC在每个采样周期结束时都放电至

地，LTC2367-16也是如此。参考文献1中的VSTEP公式使用了不同

的假设，因为它是针对ADC架构的，CDAC电压对于每个样本保持

不变。

假设阶跃输入以指数方式建立，计算需要多少个输入
REXT×CEXT时间常数NTC才能建立：

(4)NTC = LN 
VSTEP

Vhalf_lsb

其中：

VSTEP：之前计算的ADC输入电压阶跃

VHALF_LSB：LSB/2，单位为伏特。对于5 V FS和16位，其为38μV (= 
5 V/217)

            → NTC = 6.4 个时间常数

计算时间常数τ：

(5)τ ≤ 
tACQ
NTC

其中：

tACQ：ADC采集时间；tACQ = tCYC – tHOLD

假设采样率为150 kSPS：

tCYC = 6.67 μs (= 1/150 kHz)

tHOLD = 0.54 μs (LTC2367-16)

因此：tACQ = 6.13μs

            → τ ≤ 0.96 µs

在已知τ和CEXT的情况下，可以计算REXT：
(6)REXT ≤ τ/CEXT

            → REXT ≤ 96 Ω

现在我们有了外部RC值，所选ADC可以适当地建立。如果计算出

的REXT过高，可以增加CEXT并重新计算REXT以减小其值，反之亦然。

图8显示了CEXT的选定值和对应的REXT值，用以简化本例工作条件

下的计算任务。
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图8. ADC正确建立对应的外部输入RC关系。

使用前面的步骤找到合适的REXT和CEXT起始值。应执行基准测试

和评估，并根据需要优化这些值，同时牢记此类变动对性能的

影响。

总结

本文介绍了一个新的仪表放大器系列，它能帮助连通传感器与

数据采集器件。本文详细探讨了这些器件的特性，并通过一个

实际例子说明了如何设计ADC前端元件以确保驱动器与ADC的组

合能够提供预期的分辨率。 
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直流电能计量应用
Luca Martini，系统工程师

为什么直流电能计量很重要？

21世纪，世界各国政府都在制定行动计划，以应对长期复杂

的减少CO2排放的挑战。CO2排放已证实是造成气候变化严重后

果的原因，同时对新型高效能源转换技术和改进电池化学组

成的需求也在迅速增长。

包括可再生和不可再生能源在内，仅去年一年，世界人口

就消耗了近18万亿千瓦时，而这一需求还在继续增长；事实

上，在过去的15年里，消耗了超过一半的现有能源。

为此，我们的电网和发电机还在不断地增长；如今，对更高

效、更环保的能源的需求与日俱增。由于更容易使用，早期的

电网开发人员使用交流电(ac)向世界供电，但在许多地区，直

流电(dc)可显著提高效率。

在基于宽带隙半导体(例如GaN和SiC器件)的高效经济型功率转

换技术发展的推动下，许多应用现在都看到了转换为直流电

能的好处。因此，精确的直流电能计量变得越来越重要，特

别是涉及到电能计费的地方。本文将讨论直流计量在电动汽

车充电站、可再生能源发电、服务器场、微电网和点对点能

源共享方面的发展机会，并介绍一种直流电表设计。

直流电能计量应用

电动汽车直流充电站

预计到2018年1，插电式电动汽车(EV)的复合年均增长率为+70%，

并且预计2017至2024年将以+25%的复合年均增长率增长。2充

电站市场从2018至2023年将以41.8%的复合年均增长率增长。3

然而，为了加速减少私人交通造成的二氧化碳排放，电动汽车

需求成为汽车市场的首选。

近年来，人们在提高电池容量和使用寿命方面做了大量工作，

但同时必须提供广泛的电动汽车充电网络，这样才能无需担心

行驶里程或充电时间问题，从容实现长途旅行。许多能源供应

商和私营企业都在部署高达150 kW的快速充电器，并且每个充

电桩功率高达500 kW的超快充电器也引发了公众的兴趣。考虑

到局部充电峰值功率高达兆瓦的超快充电站和相关的快速充电

能源溢价率，电动汽车充电将成为一个巨大的电能交换市场，

随之需要进行准确的电能计费。 

目前，标准电动汽车充电器在交流侧计量，缺点是无法测量交

流-直流转换过程中损失的电能，因此，对最终客户来说，计

费不准确。自2019年以来，新的欧盟法规要求能源供应商只能

向客户收取传输到电动汽车的电能费用，使得电源转换和分配

损失都由能源供应商来承担。

虽然先进的SiC电动汽车转换器可达到97%以上的效率，但快速和

超快充电器直接连接到汽车电池时，电能以直流方式传输，在这

种情况下，显然需要在直流侧实现准确计费。除了涉及电动汽车

充电计量公共利益外，私人和住宅点对点电动汽车充电计划可能

对于直流侧进行精确的电能计费具有更大的激励作用。
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直流配电—微电网

什么是微电网？从本质上讲，微电网是更小版本的公用电力

系统。因此，需要安全、可靠、高效的电源。医院、军事基

地都可能使用微电网，微电网甚至会作为公用系统的一部

分，其中可再生能源发电、燃料发电机和储能共同作用形成

一个可靠的能源分配系统。

楼宇建筑中也会使用微电网。随着可再生能源发电机的广泛

使用，建筑物甚至可以自行供电，屋顶太阳能电池板和小型

风力涡轮机产生的电能足够使用，独立运行但仍提供公共电

网支持。

此外，建筑物多达50%的电力负载是直流电。目前，每台电子

设备都必须将交流电转换为直流电，在这个过程中会损失高

达20%的电能，与传统交流配电相比，估计总能耗可节省多达

28%。4

在部署直流电的建筑物中，可以通过将交流电一次转换为直

流电，并将直流电直接馈入所需设备(如LED灯和电脑)来降低

能耗。

随着大家对直流微电网日益关注，对标准化的需求也在增加。  

IEC 62053-41是一个即将推出的标准，将规定住宅直流系统和封

闭式电表(类似于直流电能计量的等效交流计量)的要求和标称

水平。

截止2017年5，直流微电网领域价值约为70亿美元，并且随着新

兴直流配电的发展趋势将会进一步增长。

直流供电数据中心

数据中心运营商正在积极考虑使用不同的技术和解决方案来提

高设施的电力效率，因为电力是其最大的成本之一。

数据中心运营商看到了直流配电的相关好处，不仅可减少交流

和直流之间需要进行的最少转换次数，而且与可再生能源的整

合也更轻松、更高效。转换级数的减少按下式估计：

 X 节能5%至25%：提高传输和转换效率，并减少热量产生

 X 双倍可靠性和可用性

 X 占地面积减少33%

图1. 未来电动汽车充电站的直流电能计量。

图2. 可持续微电网基础设施的直流电能计量。
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配电总线电压范围高达380 VDC左右，由于许多运营商开始采用

按用电量向托管客户收费的测量方法，因此精确的直流电能计

量越来越倍受关注。

向托管客户收取电费的两种常用方式：

 X 每次(每个出口固定费用)

 X 消耗的电能(计量出口—对所消耗的每千瓦时收取电费)

为了鼓励提高电源效率，计量输出方法越来越受欢迎，客户定

价涉及以下几部分：

经常性费用 = 空间费用 +(IT设备抄表 × PUE)

 X 空间费用：固定，包括安全保障和所有建筑物运营成本

 X IT设备抄表：IT设备消耗的千瓦时数乘以电能成本

 X 电源使用效率(PUE)：考虑IT背后基础设施的效率，例如散热

冷却

一个典型的现代机架会消耗高达40 kW的直流电。因此，需要使

用计费级直流电表来监测高达100 A的电流。

精密直流电能计量挑战

20世纪初，传统交流电表完全是机电式。使用电压和电流线圈

的组合在旋转铝盘中感应涡流。铝盘上产生的转矩与电压和电

流线圈产生的磁通量的乘积成正比。最后，在铝盘上添加一个

破碎磁铁，使转速与负载消耗的实际功率成正比。此时，只需

计算一段时间内的旋转次数即可计量耗电量。

现代交流电表则更复杂，也更准确，并可防止窃电。现在，先

进的智能电表甚至可以监测其绝对精度，并且安装在现场时可

全天候检测是否存在窃电迹象。ADI公司的ADE9153B 计量IC就具

有此功能，它采用mSure®

技术。

图3. 与传统交流配电相比，数据中心直流供电需要的组件更少，损耗也更低。

图4. 直流供电数据中心的可再生能源整合。
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无论是现代电表、传统电表、交流电表还是直流电表，都是根

据其每千瓦时脉冲常数和百分比等级精度进行分类的。每千瓦

时脉冲数表示电能更新率，即分辨率。等级精度表示电能的最

大计量误差。

与老式机械电表类似，给定时间间隔内的电能也是通过计算

这些脉冲数进行计量；脉冲频率越高，瞬时功率也越高，反

之亦然。

直流电表架构

直流电表的基本架构如图5所示。要测量负载所消耗的功率(P 

= V × I)，至少需要一个电流传感器和一个电压传感器。当低

电压侧为地电位时，流过电表的电流通常在高电压侧测量，

以便尽量减少未计量漏电的风险，但电流也可在低电压侧测

量，如果设计架构需要，也可以在两侧测量。通常使用测量

和比较负载两侧电流的技术，使电表具有故障和窃电检测能

力。但是，在测量两侧的电流时，至少需要隔离一个电流传

感器，以便处理导体间的高电位。

 
 
 
 
 
 

电压测量

电压通常用电阻分压器来测量，其中使用阶梯电阻将电位以一

定比例降低到与系统ADC输入兼容的电平。

由于输入信号的幅度很大，使用标准组件可轻松实现精确的电

压测量。但是，必须注意所选组件的温度系数和电压系数，以

确保在整个温度范围内具有所需的精度。

如前所述，用于电动汽车充电站等应用的直流电表有时需要

专门对传输到车辆的电能计费。为了满足测量要求，电动汽

车充电器的直流电表可能需要有多个电压通道，使电表也能

在车辆的入口点检测电压(4线测量)。采用4线配置的直流电能

计量方式，就可以将充电桩和电缆的所有电阻损耗从总电能

账单中扣除。
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直流电能计量的电流测量

电流可通过直接连接测量，也可通过感应电荷载体流动所产生的

磁场来间接测量。下一节将讨论最常用的直流电流测量传感器。

分流电阻

直接连接电流检测是一种成熟可靠的交流和直流电流测量方

法。电流流过一个已知阻值的分流电阻。根据欧姆定律(V = R 

× I)，分流电阻两端的压降与流经电阻的电流成正比，将压降放

大和进行数字化处理，就可以精确地得出电路中的电流。

分流电阻检测是适合测量mA至kA电流的准确高效的低成本方

法，理论上具有无限的带宽。但是，这种方法有一些缺点。

当电流流过电阻时，产生的焦耳热与电流的平方成比例。这不

仅会造成效率损失，而且自热效应还会影响分流电阻值，从而

导致精度下降。为了限制自热效应，可使用低值电阻。但是，

使用小电阻时，通过传感元件的电压也很小，有时会与系统的

直流偏移相当。在这些情况下，要在动态范围的低端实现所需

精度并不容易。可使用具有超低直流偏移和超低温漂的先进模

拟前端，来克服低值分流电阻的限制。但是，由于运算放大器

具有恒定增益-带宽乘积，高增益将会限制可用带宽。

低值电流检测分流器通常由特定的金属合金制成，如锰铜或镍

铬，这些金属合金可以抵消其各成分的反向温度漂移，从而导

致总漂移约为数十ppm/°C。

直接连接直流测量中的另一个误差因素是热电动势 (EMF)现

象，也称为塞贝克效应。在塞贝克效应这种现象中，在形成

结的至少两个不同电导体或半导体之间的温差会在两者之间

产生电位差。塞贝克效应是一种众所周知的现象，广泛用于

检测热电偶的温度。

在4线连接的分流器中，焦耳热会在电阻合金元件的中心形

成，与铜传感导线一起传播，铜传感导线可能连接到PCB(或其

他介质)，也可能有不同的温度。

传感电路将形成不同材料的对称分布；因此，将大致抵消正

负极传感导线上的结电势。但是，热容量的任何差异，如连

接到更大铜块(接地层)的负极传感导线，会导致温度分布不匹

配，从而产生由热电动势效应引起的测量误差。

因此，必须注意分流器的连接和所产生热量的分布情况。 

磁场感应—间接电流测量 
开环霍尔效应

传感器由一个高磁导率环构成，感应电流导线通过该环。这会

将被测导体周围的磁力线集中到一个霍尔效应传感器上，该传

感器插在磁芯的横截面内。该传感器的输出经过预先处理，通

常有不同的配置可供选择。最常见的有：0 V至5 V、4 mA至20 

mA或数字接口。以相对低成本提供隔离和高电流范围的同时，

绝对精度通常不低于1%。

闭环霍尔效应

由电流放大器驱动的磁通磁芯上的多匝次级绕组提供负反馈，

以实现总磁通量为零的情况。通过测量补偿电流，线性度得到

了提高，不存在磁芯磁滞，总体上具有出色的温漂，并且精度

比开环解决方案更高。典型误差范围下降到0.5%，但是额外的

补偿电路使传感器成本更高，有时带宽也受到限制。

磁通门

是一个复杂的开环或闭环系统，通过监测有意饱和磁芯的磁通

量变化来测量电流。线圈绕在高磁导率铁磁芯上，磁芯由对称

方波电压驱动的二次线圈有意饱和。每当磁芯接近正负饱和

时，线圈的电感就会崩溃，其电流变化率也会增加。线圈的电

流波形保持对称，除非外加一个外部磁场，这样波形就会变得

不对称。通过测量这种不对称性的大小，就可以估算出外部

磁场的强度，以及由此产生的电流。它可以提供良好的温度稳

定性和0.1%的精度。但是，传感器中复杂的电子器件使其成为

一种昂贵的解决方案，其价格比其他隔离式解决方案高10倍。 
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图6. 由温度梯度引起的分流器中的热电动势。
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图8. 闭环电流传感器的工作原理示例。

直流电能计量：要求和标准化

虽然与现有交流计量标准生态系统相比，直流电能计量的标准化

似乎不难实现，但行业利益相关者仍在讨论不同应用的要求，这

就需要更多的时间来敲定直流计量的具体细节。

IEC正在制定IEC 62053-41，以定义精度等级为0.5%和1%的有功

电能直流静电电表的具体要求。

该标准提出了一个标称电压和电流的范围，并对电表的电压

和电流通道的最大功耗进行了限制。此外，与交流计量要求

一样，定义了动态范围内的具体精度，以及空载条件下的电

流阈值。

草案中对系统带宽没有具体要求，但要求成功完成快速负载变

化测试，并对系统最小带宽定义了隐含要求。

电动汽车充电应用中的直流计量有时符合德国标准VDE-AR-E 2418

或旧铁路标准EN 50463-2。根据EN 50463-2，对每个传感器都指

定了精度，组合电能误差是电压、电流和计算误差的正交和： 
 
 

表1. 根据EN 50463-2标准确定的最大电流误差百分比

电流范围 0.2R级 0.5R级 1R级

1% 至 5% IN 1% 2.5% 5%

5% 至 10% IN 0.4% 1% 1.5%

10% 至 120% IN 0.2% 0.5% 1%

表2. 根据EN 50463-2标准确定的最大电压误差百分比

电压范围 0.2R级 0.5R级 1R级

<66% VN 0.4% 1% 2%

66% 至 130% VN 0.2% 0.5% 1%

结语：符合概念验证标准的直流电表

ADI公司是精密传感技术的行业领导者，为精密电流和电压测

量提供完整信号链，以满足严格的标准要求。下一节将介绍

符合即将推出的专用标准IEC 62053-41要求的直流电表的概念

验证。

考虑到微电网和数据中心计费级直流电能计量的空间，我们

可以假设表3中所示的需求。

表3. 直流电表规格—概念验证

额定值 标称值 动态范围
测量

(最大范围)

电压 ±400 VDC 100:1 ±600 V

电流 ±80 A 100:1 ±240 A 

精度
1% 至 5% INOM 1%

5% 至 120% INOM 0.5%

温度 –25°C 至 +55°C –40°C 至 
+70°C 储存

电表常数 1000 imp/kWh

电压和电流带宽 2.5 kHz

使用低值和低电动势分流器可以实现准确的低成本电流检测(<1 

μVEMF/°C)。采用低值分流电阻对于减少自热效应并使功率电平低

于标准要求的限值至关重要。

商用75 μΩ分流器将会使功耗保持在0.5 W以下。

(1)є =   є2 + є2 + є2
V I calc

Amp

Magnetic Core

Current 
Flow

Magnetic Sensing Element

VOUT

+V

−V

图7. 基于通量集中器和磁性传感器的开环电流传感器。
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但是，在75 μΩ分流器上，80 A标称电流的1%会产生60 μV的小信

号，需要使用在亚微伏的失调漂移性能范围内的信号链。

ADA4528的最大失调电压为2.5 μV，最大失调电压漂移为0.015 

μV/°C，非常适合为小分流信号提供超低漂移、100 V/V放大。

因此，同步采样、24位ADC AD7779可直接连接到放大级，具

有5 nV/°C输入参考失调漂移量。

通过直接与AD7779 ADC输入端相连的1000:1比率的电阻电位分

压器，可以精确测量高直流电压。

最后，利用微控制器实现简单的逐样本、中断驱动计量功

能，其中对于每个ADC样本，中断例程为：

 X 读取电压和电流样本

 X 计算瞬时功率(P = I × V)

 X 在电能累加器中累加瞬时功率

 X 检查电能累加器是否超过电能阈值以产生电能脉冲，并清除

电能累加寄存器

此外，除了计量功能，微控制器还支持系统级接口，如

RS-485、LCD显示和按钮。

图9. 直流电表系统架构。

图10. 概念验证—原型制作。
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CTSD ADC—第1部分：
如何改进精密ADC信号链
设计
Abhilasha Kawle，高级模拟设计工程师 
Wasim Shaikh，应用工程师

摘要
精密信号链设计人员面临着满足中等带宽应用中噪声性能要
求的挑战，最后往往要在噪声性能和精度之间做出权衡。缩
短上市时间并在第一时间完成正确的设计则进一步增加了压
力。持续时间Σ-∆ (CTSD) ADC本身具有架构优势，简化了信
号链设计，从而缩减了解决方案尺寸，有助于客户缩短终端
产品的上市时间。为了说明CTSD ADC本身的架构优势及其如
何适用于各种精密中等带宽应用，我们将深入分析信号链设
计，让设计人员了解CTSD技术的关键优势，并探索AD4134 精
密ADC易于设计的特性。

简介

在许多数字处理应用和算法中，在过去的20年里，日益要求所

有转换器技术都具有更高的分辨率和精度。通过使用外部数字

控制器，借助平均和优化的滤波方案等软件技术可提取并提供

更精确的结果，从而提高ADC受限的分辨率/精度。为了减少数

字微控制器或DSP的大量后处理工作，设计人员可使用高性能精

密ADC。这将减少数字方面的优化时间，也可以考虑使用成本较

低的微控制器或DSP。精密ADC的应用和市场很广泛：

 X 工业仪器仪表：振动分析、温度/压力/应力/流量测量、动态

信号分析、声学分析

#

Voltage Gas

Current

Precision
Signal
Chains

Humidity

Temperature

Acoustic

EEG/ECG Optical

Ph

Strain Load

Vibration

Flow

Pressure

Force

图1. 精密ADC信号链示例。

https://www.analog.com/cn/products/ad4134.html


《模拟对话》第55卷，第1期 37

 X 医疗仪器仪表：电生理学、血液分析、心电图(EKG/ECG)

 X 防务应用：声纳、遥测

 X 测试和测量：音频测试、硬件循环、电能质量分析

由ADC处理的模拟输入信号可以是带有电压、电流输出的传感

器信号，也可以是带宽范围从直流到几百kHz的反馈控制环路

信号。ADC数字输出格式和速率取决于以下数字控制器所需的

应用和后处理。一般而言，信号链设计人员遵循奈奎斯特采样

准则，将数字控制器的ADC输出数据速率(ODR)设置为至少是输

入频率的两倍。大多数ADC允许基于相关信号频带灵活地调整

输出数据速率。

对于目前可用的ADC，在ADC可与输入信号交互前涉及到几个信

号调理阶段。具有严格要求的信号调理电路需要围绕特定和单

独的ADC技术进行设计和定制，确保能够实现ADC数据手册的性

能。选择ADC后，信号链设计人员的工作并没有结束。通常需要

花费大量时间和精力来设计外设并进行调整。ADI公司的设计仿

真工具和模型库可为设计人员提供技术支持，帮助他们应对设

计挑战。

新方法：利用CTSD架构简化设计之旅 
CTSD架构主要用于音频和高速ADC，现在针对精密应用量身定

制，可实现高精度，同时利用其独特信号链简化特性。利用此

架构可以减轻设计外设的工作量。图2显示了如何通过使用这种

新的解决方案来实现高通道密度，将当前ADC信号链简化并缩减

56%，图中只是其中的一小部分。

为了说明CTSD ADC技术如何简化信号链设计，本文重点介绍一

般应用的现有信号链中涉及的一些关键挑战，并演示了CTSD 

ADC如何缓解这些挑战。 

因此，我们首先介绍现有信号链中涉及的几个设计步骤，第一个

任务是选择适合目标应用的正确ADC。

第1步：选择ADC

除了应用所需的最终数字输出的分辨率和精度外，从广泛的

可用范围中选择合适的ADC时，信号带宽、ODR、信号类型和

要处理的范围也是重要考虑因素。一般而言，在大多数应用

中，数字控制器要求使用算法来处理输入信号的幅度、相位

或频率。

为了准确地测量前面的任何一个因素，需要尽量减小数字化过

程中增加的误差。表1中详细列出了主要误差及其相应的测量术

语，数据转换基本指南中提供了进一步详细说明。

表1. ADC误差和性能指标 

ADC误差 数据手册中的相关测量

1 热和量化噪声 信噪比(SNR)、动态范围(DR)

2 失真 总谐波失真(THD)、交调失真(IMD)

3 干扰
串扰、混叠抑制、电源电压抑制比

(PSRR)、共模抑制比(CMRR)

4 幅度和相位误差
目标频率下的增益误差、

幅度和相位下降

5
从ADC输入到最终数字

输出的延迟
延迟、建立时间

表1中的性能指标与信号幅度和频率有关，通常称为交流性能

参数。

对于直流或近直流应用，如处理50 Hz至60 Hz输入信号的功率

计量，必须考虑偏置、增益、INL和闪烁噪声等ADC误差。这些

直流性能参数也需要针对应用预期用途具有一定的温度稳

定性。 

ADI提供各种行业领先的高性能ADC，以满足多个应用的系统需

求，例如基于精度、速度或有限功耗预算的应用。仅比较两组

ADC规格不足以正确选择ADC。还必须考虑整体系统性能和设计

挑战，这才是选择ADC技术或架构的关键所在。传统上首选两

大类ADC架构。常用的是逐次逼近寄存器(SAR) ADC，其遵循简单

的奈奎斯特准则。它指出，如果以其频率的两倍采样，可重构

信号。SAR ADC的优势在于出色的直流性能、小尺寸、低延迟以

及通过ODR进行功耗调节。

第二种技术选项是离散时间Σ-∆ (DTSD) ADC，其工作原理是样

本数目越大，丢失的信息就越少。因此，采样频率远高于规

定的奈奎斯特频率，这种方案称为过采样。此架构还有一个

优势是，由于采样而增加的误差可在目标频带内最小化。因

此，DTSD ADC兼具出色的直流和交流性能，但延迟较高。 

CTSD-ADC: 552mm2

DTSD-ADC: 1708mm2

68% Area Saving

图2. 具有ADI易于使用的新CTSD ADC的小尺寸解决方案。

https://www.analog.com/media/en/technical-documentation/technical-articles/ADI-data-conversion.pdf
https://www.analog.com/media/en/training-seminars/tutorials/MT-021.pdf
https://www.analog.com/cn/design-center/interactive-design-tools/sigma-delta-adc-tutorial.html
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图3展示了SAR和DTSD ADC的典型模拟输入带宽，以及一些不同

速度和分辨率的常用产品选择。也可使用精密快速搜索功能帮

助您选择ADC。

此外，现在还有一种新型精密ADC可用。这些ADC基于DTSD 

ADC，与DTSD ADC性能相当，但在简化整个信号链设计过程方面

具有独特的优势。这个全新的ADC系列可以解决现有信号链后

续几个设计步骤中比较突出的挑战。 

第2步：输入与ADC接口

由ADC处理其输出的传感器可能具有非常高的灵敏度。设计人

员必须清楚地知道传感器将与之接口的ADC输入结构，确保

ADC误差不会影响实际传感器信号或使其失真。

在传统SAR、DTSD ADC中，输入结构称为开关电容采样保持电

路，如图4所示。在每个采样时钟边缘，当采样开关改变其ON/

OFF状态时，需要支持有限电流需求，以便将保持电容充放电

至一个新的采样输入值。此电流需要通过输入源提供，在我们

讨论的示例中，这个输入源是传感器。此外，开关本身有一些

片内寄生电容，会将一些电荷注入电源，称为电荷注入反冲。

由此增加的误差源也需要由传感器吸收，以免对传感器信号造

成不利影响。

大多数传感器无法提供这种电流幅度，表明它们不能直接驱动

开关电路。在另一种情况下，即使传感器能够支持这些电流需

求，传感器的有限阻抗也会在ADC输入端增加误差。电荷注入

电流与输入成函数关系，此电流将会在传感器阻抗上引起与输

入相关的压降。如图4a所示，ADC的输入错误。在传感器和ADC

之间放置一个驱动放大器可以解决这些问题，如图4b所示。

现在我们需要为此放大器设定标准。首先，放大器应支持充

电电流并能够吸收电荷注入反冲。其次，该放大器的输出需

要在采样边缘的末端完全稳定，使得对ADC输入采样时不会增

加误差。这意味着放大器应能提供瞬时电流阶跃，映射为具

有高压摆率，并对这些瞬态事件提供快速建立响应，映射为

具有高带宽。随着ADC的采样频率和分辨率的增加，能否满足

这些需求变得至关重要。

设计人员，特别是处理中等带宽应用的设计人员所面临的一大

挑战是为ADC确定合适的放大器。如前所述，ADI提供了一组仿

真模型和精密ADC驱动器工具来简化此步骤，但对于设计人员

来说，这是实现ADC数据手册性能的额外设计步骤。一些新时

代的SAR和DTSD ADC通过使用新颖的采样技术来完全降低瞬态电

流需求，或采用集成放大器应对这一挑战。但这两种解决方案

都限制了信号带宽的范围或削弱了ADC的性能。

CTSD ADC的优势：CTSD ADC通过为易于驱动的电阻输入而非开关

电容输入提供新的选项，来解决这个问题。这表明对高带宽、大

压摆率的放大器没有硬性要求。如果传感器可直接驱动此阻性负

载，则可直接与CTSD ADC接口；否则可在传感器和CTSD ADC之间

连接任何低带宽、低噪声放大器。
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图3. 精密ADC架构定位。 
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图4. (a)开关电容电荷注入反冲到传感器，(b)使用输入缓冲器隔离反冲效应。
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第三步：基准电压源与ADC接口

与基准电压源接口涉及的挑战与输入接口类似。传统ADC的基

准电压源输入也是开关电容。在每个采样时钟边缘，基准电压

源需要对内部电容充电，因此需要具有良好建立时间的大开关

电流。

可用的基准电压源IC不支持大开关电流需求，并且带宽有限。

第二个接口挑战是来自这些基准电压源的噪声比ADC的噪声大。

为了滤除这种噪声，使用了一阶RC电路。一方面，我们限制基

准电压源的带宽以减少噪声，另一方面，我们需要快速建立时

间。这是两个需要同时满足的相反要求。因此，使用低噪声缓

冲器来驱动ADC基准引脚，如图5b所示。此缓冲器的压摆率和带

宽基于ADC的采样频率和分辨率来决定。

同样，与我们的精密输入驱动器工具一样，ADI也提供针对ADC

仿真和选择正确的基准电压源缓冲区的工具。与输入一样，一

些新时代的SAR和DTSD ADC也提供集成基准电压源缓冲区选项，

但具有性能和带宽限制。

CTSD ADC的优势：使用CTSD ADC可完全跳过此设计步骤，因为

它为驱动阻性负载提供一种新的简便选项，而不需要此类高带

宽、大压摆率的缓冲器。具有低通滤波器的基准电压源IC可直

接与基准引脚接口。 

第四步：使信号链不受干扰影响

对连续信号进行采样和数字化处理会导致信息丢失，这称为量

化噪声。采样频率和位数决定了ADC架构的性能限制。解决基

准电压源和输入的性能和接口挑战之后，下一个难题是解决高

频(HF)干扰源/噪声折叠到目标低频带宽的问题。这称为混叠或

折回。这些进入目标带宽的高频或带外干扰源的反射图像导致

信噪比(SNR)降低。根据采样准则，采样频率周围的任何信号音

都会在带内折回，如图6所示，在目标频带内产生不必要的信息

或错误。有关混叠的更多详细信息参见教程MT-002: 奈奎斯特准

则对数据采样系统设计有何意义。

(a) (b)

Sample/Hold

ADC
CoreIN

REF

MCLK

MCLK
Period

Settling
Time

Sample Hold

Charge Injection
Current

REF IC
Sample/Hold

ADC
CoreIN

REF

MCLK

图5. (a)开关电容电荷注入反冲到基准电压源IC (b)使用基准电压源缓冲区隔离反冲效应。

图6. 由于采样使带外干扰源混叠/折回进入目标频带。

finterferer ffS – finterferer

fS/2

Aliasing of Interferers into
Frequency Band of Interest|H(f)|

fSfbw_interest

https://www.analog.com/media/en/training-seminars/tutorials/MT-002.pdf
https://www.analog.com/media/en/training-seminars/tutorials/MT-002.pdf
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缓解折回效应的一种解决方案是使用一种称为抗混叠滤波器

(AAF)的低通滤波器来衰减不必要的干扰源幅度，这样当衰减后

的干扰源折回带内时，可以保持所需的信噪比。该低通滤波器

通常集成有驱动器放大器，如图7所示。

设计此放大器时，最大的挑战是在快速建立和低通滤波要求之

间寻求平衡。另一个挑战是该解决方案需要针对每个应用需求

进行微调，这就对各个应用采用单个平台设计造成了限制。ADI

有很多抗混叠滤波器工具设计，可帮助设计人员克服此挑战。 

CTSD ADC的优势：这种抗扰性可由CTSD ADC本身具有的混叠抑

制特性解决，这是CTSD ADC独有的特性。采用这种技术的ADC

不需要AAF。因此，我们有望直接将CTSD ADC轻松地连接到传感

器，向这个目标又近了一步。

第五步：选择ADC时钟频率和输出数据速率

接下来，我们来讨论两种传统ADC类型的时钟要求。DTSD是过

采样的ADC，这是指ADC以高于奈奎斯特采样速率进行采样的

ADC。但是，将ADC过采样数据直接提供给外部数字控制器，大

量的冗余信息会使其过载。在过采样系统中，核心ADC输出使

用片内数字滤波器进行抽取，使最终ADC数字输出的数据速率

更低，通常是信号频率的两倍。

对于DTSD ADC，设计人员需要计划为核心ADC提供高频采样时

钟，并设定所需的输出数据速率。ADC将在这个所需的ODR和

ODR时钟上提供最终数字输出。数字控制器使用此ODR时钟输

入数据。

 

接下来，我们解决SAR1ADC的时钟要求，通常遵循奈奎斯特准

则。这里，ADC的采样时钟由数字控制器提供，时钟也充当

ODR。但是，由于需要有效地控制采样保持时序才能获得ADC的

出色性能，因此该时钟的时序灵活性较低，这也表明数字输出

时序需要尽可能与这些要求保持一致。

(a) (b)

2 × fin

Dig Out

ODR/
MCLK

Digital
 Controller

Digital
 Controller

MCLK

Dig Out

ODR

2 × fin

OSR × fin

DTSD
ADC

SAR
ADC

图8. (a) DTSD ADC和(b) SAR ADC的时钟要求。

了解这两种架构的时钟要求后，可以看到ODR耦合到ADC的采

样时钟，这在ODR可以动态漂移或改变或需要调谐为模拟输入

信号频率的许多系统中都是一个限制因素。

CTSD1ADC的优势：CTSD1ADC可与新型异步采样速率转换器

(ASRC)耦合，能够以任何所需的ODR对核心ADC进行重新采

样。ASRC还使设计人员能够将ODR精确地设置为任意频率，并

突破了将ODR限制为采样频率倍数的旧限制。ODR的频率和时序

要求现在完全属于数字接口的功能范围，并且与ADC采样频率

无关。该特性为信号链设计人员简化了数字隔离设计。

图7. 使用抗混叠滤波器缓解对带内性能造成的混叠效应。
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第六步：与外部数字控制器接口 

传统上，ADC与数字控制器通信有两种类型的数据接口模式。

一种类型将ADC用作主机，提供数字/ODR时钟，并决定数字控制

器的时钟边缘，以便输入ADC数据。另一种类型为托管模式(接

收器模式)，其中数字控制器是主机，提供ODR时钟，并决定输

入ADC数据的时钟边缘。

从第5步开始，如果设计人员选择DTSD ADC，该ADC将提供ODR

时钟，因此充当后接的数字控 制器的主机。如果选择了SAR 

ADC，则数字控制器需要提供ODR时钟，这意味着SAR ADC将始

终配置为托管外设。因此，存在明显的限制：一旦选择ADC架

构，数字接口就限制为主机模式或托管模式。目前，无论ADC

架构如何，都无法灵活地选择接口。

CTSD ADC的优势：与CTSD ADC结合的新型ASRC使设计人员能

够独立配置ADC数据接口模式。这为一些应用开启了全新的机

会，在这些应用中，无论ADC架构如何，都可在适合数字控制

器应用的任何模式中配置高性能ADC。

将器件连接起来

图9显示了传统信号链的构建模块，其模拟前端(AFE)包含一个

ADC输入驱动器、一个混叠抑制滤波器和一个可通过CTSD ADC极

大简化的基准电压源缓冲区。图10a显示了一个采用DTSD ADC的

示例信号链，该信号链需要大量的设计工作来微调和确定ADC

的数据手册性能。为了简化客户流程，ADI提供了参考设计，可

针对这些ADC的各种应用重新使用或重新调整。

图10b显示了具有CTSD1ADC及其简化模拟输入前端(AFE)的信号

链，因为其ADC核心在输入和基准电压源端没有开关电容采样

器。开关采样器移至ADC核心的后一级，使信号输入和基准电

压源输入为纯阻性。由此得出了几乎无采样混叠的ADC，使其

自成其类。此外，这类ADC的信号转换函数模拟抗混叠滤波

器响应，这意味着它本身就能衰减噪声干扰源。利用CTSD技

术，ADC可简化为一个简单的即插即用组件。

总之，CTSD ADC简化了信号链设计，同时实现了与传统ADC信

号链具有相同性能水平的系统解决方案，并具有以下优势：

 X 提供了具有出色通道间相位匹配的无混叠、低延迟信号链

 X 简化了模拟前端，无需选择并微调高带宽输入和基准电压源

驱动缓冲区的额外步骤，可实现更高的通道密度

 X 打破了ODR与采样时钟成函数关系的障碍

 X 独立控制与外部数字控制器的接口

 X 提高了信号链可靠性评级，这是外设组件减少带来的好处

 X 减小了尺寸，BOM减少56%，为客户缩短了产品上市时间

本系列的下一篇文章将探讨CTSD ADC和ASRC如何帮助简化信号

链设计。本系列接下来的几篇文章将更详细地介绍CTSD ADC和

ASRC的概念，重点说明信号链的优势，最后介绍如何利用新产

品AD4134的特性。敬请持续关注，进一步了解有助于简化设计

的突破性CTSD和ASRC技术的更多信息！
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Dig Out

ODR
Output for DTSD ADC

Input for SAR ADC

Dig Out

ODR
Flexible: Input or Output

CTSD ADC
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图9. 分别采用传统精密ADC与CTSD ADC的信号链构建模块。
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图10. 使用(a) DTSD技术与(b) CTSD技术的示例信号链。
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使用半自动化工具改进电
源设计—实现快速高效设
计的五个步骤
Frederik Dostal，电源管理高级现场应用工程师

简介

由于没有典型的应用，设计正确的电源既重要又复杂。虽然

尚未完全实现电源设计的自动化，但目前已存在一系列半自

动化工具。本文通过电源设计过程的五个关键步骤详细介绍

如何使用半自动化设计工具。这些工具对于电源设计工程师

新手和专家都很有价值。

电源设计第1步：创建电源架构

创建合适的电源架构是电源设计的决定性步骤。此步骤通过增

加所需电压轨的数量而变得更加复杂。此时决定是否需要创建

中间电路电压以及创建多少。图1所示为电源的典型方框图。

左侧显示工业应用的24 V电源电压。此电压现在必须转换为

5 V、3.3 V、1.8 V、1.2 V和0.9 V，并提供相应的电流。生成单个

电压的最佳方法是什么？要从24 V转换为5 V，最好选择经典的

降压开关转换器。但是，如何生成其他电压呢？从已创建的5 V

生成3.3 V合理吗，或者我们是否应直接从24 V转换为3.3 V？回答

这些问题需要进一步分析。由于电源的一个重要特性是转换效

率，在选择架构时尽可能保持高效率非常重要。

Input Voltage
24 V

?

?

?

Output Voltage
5 V

3.3 V

0.9 V

1.2 V

1.8 V

Switching 
Regulator 1

Switching 
Regulator 2

图1. 创建电源架构。

如果中间电压(如图1示例中的5 V)用于生成其他电压，则用于

3.3 V的电能必须已经通过了两个转换级。每个转换级都只能实

现有限的效率。例如，假设每个转换级的转换效率为90%，则

已通过两个转换级的3.3 V电能的效率仅为81% (0.9 × 0.9 = 0.81)。

系统能否承受这样低的效率？这取决于该3.3 V供电轨所需的电

流。如果只需要几mA的电流，则效率低可能根本不是问题。但

是，对于更高的电流，这种较低的效率可能对整体系统效率的

影响更大，因此是一个很大的劣势。

然而，从上述考虑来看，并不能由此得出结论：直接一步从较

高的电源电压转换为较低的输出电压始终更好。可处理较高输

入电压的电压转换器通常更昂贵，当输入电压和输出电压之间

的压差很大时，效率也会降低。

在电源设计中，可以使用LTpowerPlanner®

等架构工具来寻找最佳

架构。此工具可从ADI公司免费获取，它属于LTpowerCAD®

开发环

境的一部分，可以安装在您的计算机上。利用LTpowerPlanner工

具，可快速轻松地评估不同的电源架构。

确定最终规格

确定最终规格在电源设计中极其重要。所有其他开发步骤都取

决于这个规格。通常，在电子系统的其余部分设计完成之前，

电源的精度要求是未知的。这通常会给电源设计开发又增加了

一层时间限制。规格在开发阶段后期也经常会发生改变。例

如，如果在最终编程设计时发现FPGA需要额外的功率，则必须

降低DSP的电压以节省能量，或者必须避免原定的1 MHz开关频

率，因为它会耦合到信号路径中。这种更改会对架构产生非常

严重的影响，特别是对电源电路设计。

规格通常在早期阶段采用。此规格应设计得尽可能灵活，这样

更改起来会相对容易。在这一方面，选择多功能集成电路很有

帮助，使用开发工具尤其有用。这样可以在短时间内重新计算

电源。通过这种方式，可更轻松，最重要的是可更快速地完成

规格更改。

规格包括可用能源、输入电压、最大输入电流以及要生成的

电压和电流。其他考虑因素包括尺寸、财务预算、散热、EMC
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要求(包括传导和辐射行为)、预期负载瞬态、电源电压变化和

安全性。

LTpowerPlanner作为优化辅助工具

LTpowerPlanner提供创建电源系统架构所需的所有必要功能。它

操作非常简单，因此可以快速进行概念开发。 

先定义输入能源，再添加单个负载或用电设备。然后添加单个

DC-DC转换器模块。可以是开关稳压器或低压差(LDO)线性稳压

器。所有组件均可指定自己的名称。存储预期转换效率用于计

算整体效率。

使用LTpowerPlanner有两大优势。首先，通过简单的架构计算，可

以确定对整体效率有利的各个转换级的配置。图2所示为相同电

压轨的两个不同架构。底部架构的整体效率略高于顶部架构。不

进行详细计算的话，这一点并不明显。而使用LTpowerPlanner时，

立即会显现这种差异。

LTpowerPlanner的第二个优势是提供条理清晰的文档。图形用

户界面可提供清晰的架构草图，这一可视化工具在与同事讨

论和记录开发工作时会非常有用。文档可以存储为纸质拷贝

或数字文件。

电源设计第2步：为每个DC-DC转换器选择集成
电路

如今在设计电源时，都使用集成电路而非具有很多独立组件的

分立电路。市场上有许多不同的开关稳压器IC和线性稳压器。

它们都针对某一种特定的特性进行优化。有趣的是，所有集

成电路都各不相同，并且只有在极少数情况下才可以互换。因

此，选择集成电路是非常重要的一步。一旦选定了集成电路，

在后续设计过程中，该电路的特性固定不变。如果后面发现其

他IC更适合，则需要重新开始整合新的IC。这种开发工作可能非

常耗时，但使用设计工具可以减轻一些工作量。

使用工具对于有效选择集成电路至关重要。在 analog.com 上进行

参数搜索就可以使用这种工具。在LTpowerCAD中搜索组件的效率

甚至更高。图3所示为搜索窗口。

要使用此搜索工具，只需输入一些规格。例如，可输入输入电

压、输出电压和所需的负载电流。根据这些规格，LTpowerCAD

生成建议解决方案列表。输入额外条件可进一步缩小搜索范

围。例如，在“Optional Features”类别中，可从使能引脚或电气

隔离等特性中进行选择，查找合适的DC-DC转换器。

电源设计第3步：单个DC-DC转换器的电路设计

第3步是电路设计。需要为所选的开关稳压器IC选择外部无源元

件。在此步骤中对电路进行优化。这通常需要仔细研究数据手

册，并进行所有必需的计算。使用综合设计工具LTpowerCAD可

极大地简化电源设计的这一步骤，并可进一步优化结果。

LTpowerCAD作为强大的计算工具

LTpowerCAD由ADI公司开发，旨在简化电路设计。它不是仿真

工具，而是计算工具。它可以根据输入的规格，在很短的时

间内提供有关优化的外部元件的建议。可优化转换效率。也

可计算控制环路的传递函数。这有助于轻松地有效控制带宽

和稳定性。

在LTpowerCAD中打开开关稳压器IC后，主屏幕将会显示具有所

有必需外部元件的典型电路。图4显示了以LTC3310S 为例的主

屏幕。此降压开关稳压器的输出电流高达10 A，开关频率高达

5 MHz。

图2. 两个均具有效率计算功能的竞争架构。

https://www.analog.com/cn/index.html
https://www.analog.com/cn/products/ltc3310s.html
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屏幕上的黄色字段显示计算值或指定值。用户可使用蓝色字段

配置设置。

选择外部元件

LTpowerCAD基于详细的外部元件模型，而不只是理想值计算，

因此能够可靠地仿真实际电路的行为。Ltpower包括一个大型数

据库，其中包含多个制造商的集成电路模型。例如，电容的等

效串联电阻(ESR)和线圈的磁芯损耗都会考虑在内。要选择外部

元件，可点击图4所示的蓝色外部元件。将打开一个新窗口，显

示一长串可能适用的元件。例如，图5所示为推荐的输出电容列

表。此示例显示了来自不同制造商的88种不同电容。也可退出

推荐元件列表并选择Show all(显示全部)选项，从4660多种电容

中进行选择。

此列表还在不断扩大和更新。尽管LTpowerCAD是一个离线工

具，不需要连接互联网，但定期更新软件(使用更新功能)将确

保集成开关稳压器IC和外部元件数据库始终保持最新。

检查转换效率

选择最优外部元件后，可使用Loss Estimate & Break Down(损耗

估计和分解)按钮检查开关稳压器的转换效率。

然后会显示效率和损耗的精确图表。此外，还可基于外壳的

热阻计算IC中达到的结温。图6所示为转换效率和热行为的计

算页面。

对电路响应满意后，可进行下一组计算。如果效率不理想，可

更改开关稳压器的开关频率(见图6左侧)，或更改所选的外部线

圈。然后会重新计算效率，直至获得满意的结果。

图3. 使用LTpowerCAD搜索合适的开关稳压器IC。

图4. LTpowerCAD电源计算工具。
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图6. 电路的效率计算和热响应。

图7. 在LTpowerCAD中设置控制环路。

图5. LTC3310S不同输出电容的列表框。
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优化控制带宽并检查稳定性

选择外部元件并计算效率后，控制环路得到优化。必须通过环

路设置确保电路可靠稳定，在提供高带宽时不会出现振荡甚至

不稳定的情况，也就是说，能够对输入电压变化做出响应，

特别是对负载瞬态做出响应。在LTpowerCAD中，可通过Loop 
Comp.& Load Transient(环路补偿和负载瞬态)选项卡考虑稳定性

因素。除了波特图和负载瞬态后的输出电压响应曲线外，还有

许多设置选项。

Use Suggested Compensation(使用建议补偿)按钮最重要。在

这种情况下，可使用优化补偿，用户无需深入了解控制工程即

可调整任何参数。图7显示设置控制环路时的LTpowerCAD屏幕。

在LTpowerCAD中执行稳定性计算是此架构的一个亮点。计算在

频域中执行，速度很快，比时域仿真快得多。因此，可以在试

验基础上更改参数，并在几秒钟内提供更新的波特图。而时域

仿真通常需要很多分钟甚至数小时。

检查EMC响应并添加滤波器

根据规格，在开关稳压器的输入或输出端可能需要额外的滤波

器。尤其是缺乏经验的电源开发人员将会面临巨大挑战。他们

需要解决以下问题：必须如何选择滤波器元件，才能确保输出

端有一定的电压纹波？是否需要输入滤波器，如果需要，必须

如何设计该滤波器，才能使传导辐射低于一定的EMC限制？在

这方面，在任何情况下都不允许滤波器和开关稳压器之间的交

互导致不稳定。

图8所示为Input EMI Filter Design，这是LTpowerCAD中的一个子工

具。可从优化外部无源元件的第一个页面访问此工具。启动此

滤波器设计工具将显示使用无源IC和EMC图的滤波器设计。该图

绘制了具有或没有输入滤波器的情况下的传导干扰，并且都在

各种EMC规范(如CISPR 25、CISPR 22或MIL-STD-461G)的适当限制范

围内。

频域中的滤波器特性和滤波器阻抗也可在输入传导EMC响应的

图示旁边以图形方式显示。这对于确保滤波器的总谐波失真不

会太高，以及滤波器阻抗与开关稳压器阻抗相匹配是很重要

的。阻抗匹配问题会导致滤波器和电压转换器之间不稳定。

LTpowerCAD中会考虑这些具体因素，不需要深入了解这些知

识。使用Use Suggested Values(使用建议值)按钮，可自动提供滤

波器设计。

当然，LTpowerCAD也支持在开关稳压器的输出端使用滤波器。此

滤波器通常用于输出电压只允许有非常低的输出电压纹波的应

用。要在输出电压路径中添加滤波器，可单击Loop Comp.& Load 

Transient(环路补偿和负载瞬态)页面上的LC滤波器图标。单击此图

标后，将通过新窗口显示一个滤波器，如图9所示。可在此处轻

松选择该滤波器的参数。反馈环路既可连接在此附加滤波器的前

面，也可连接在其后面。在这里，尽管输出电压具有很好的直流

精度，但在所有工作模式下都能保证电路的稳定响应。

图9. 在开关控制器的输出端选择LC滤波器以减少电压纹波。

图8. LTpowerCAD中用于最大限度地减少开关稳压器输入端传导干扰的滤波器设计工具。
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电源设计第4步：在时域中仿真电路

使用LTpowerCAD完成电路设计后，接下来的仿真极其重要。通

常在时域中进行仿真。根据时间检查各个信号。也可在印刷电

路板上测试不同电路的交互。还可将寄生效应集成到仿真中。

这样，仿真结果变得非常准确，但仿真时间更长。

一般而言，仿真适合在实施真实硬件之前收集额外的信息。了

解电路仿真的电位和限值很重要。仅通过仿真可能无法找到最

优电路。在仿真过程中，可修改参数并重新启动仿真。但是，

如果用户不是电路设计专家，则很难确定正确的参数，再进行

优化。因此，仿真用户未必始终清楚电路是否已经达到了最佳

状态。LTpowerCAD等计算工具更适合达成此目的。

使用LTspice仿真电源

ADI公司的LTspice®

是一款功能强大的电路仿真程序。它易于

使用，具有扩展的用户支持网络、优化选项，并可提供优质

可靠的仿真结果，因而在全球范围内被硬件开发人员广泛使

用。此外，LTspice是免费的，并可轻松安装在个人计算机上。

LTspice基于SPICE程序，该程序诞生于加州大学伯克利分校的

电气工程与计算机科学系。SPICE是集成电路仿真程序的首字

母缩写。该程序的许多商业版本都是可用的。虽然最初基于伯

克利分校的SPICE，但LTspice在电路的收敛性和仿真速度方面进

行了相当大的改进。LTspice的其他功能包括电路图编辑器和波

形查看器。这两种工具的操作都很直观，即使对初学者也是如

此。这些功能也为经验丰富的用户提供了很大的灵活性。

LTspice设计简单，易于使用。该程序可在 analog.com 上下载，

其中的大型数据库包含ADI公司几乎所有电源IC的仿真模型以

及外部无源元件。如前所述，LTspice安装后即可离线使用。但

是，定期更新可确保加载开关稳压器和外部元件的最新模型。

要启动初始仿真，可在analog.com上的电源产品文件夹中选择

一个LTspice电路(例如，LT8650S评估板)。这些通常是适合可用

评估板的电路。在analog.com上的特定产品文件夹中，双击相关

LTspice链接，LTspice将在您的PC上本地启动完整电路。其中包

括运行仿真所需的所有外部元件和预设。然后，单击图10所示

的运行程序图标以启动仿真。 

仿真后，可使用波形查看器访问电路的所有电压和电流。图11

显示了电路上升时输出电压和输入电压的典型示意图。

SPICE仿真主要适用于详细了解电源电路，这样在构建硬件时就

不会出现意外。也可使用LTspice更改和优化电路。此外，还可仿

真开关稳压器与印刷电路板上其他电路部件的交互。这对发现

相互依赖关系特别有用。例如，一次可同时仿真多个开关稳压

器。这会延长仿真时间，但也可以检查某些交互作用。

最后，LTspice是目前IC开发人员所使用的功能极其强大且可靠

的工具。ADI公司的很多IC都是借助此工具开发出来的。

电源设计第5步：硬件测试

虽然自动化工具在电源设计中很有用，但下一步是执行基本硬

件评估。开关稳压器以非常高的速率开关电流。由于电路(特别

是印刷电路板布局)的寄生效应，这些开关电流引起的电压偏置

会产生辐射。可使用LTspice对此类效应进行仿真。但是，要做

到这一点，需要有关寄生特性的精确信息。大多数情况下无法

获取这些信息。您必须做出许多假设，这些假设会降低仿真结

果的值。因此，必须完成全面硬件评估。

印刷电路板布局—重要元件

印刷电路板布局通常称为一种元件。它很重要，例如，它无法

像试验板一样，通过跳线来操作开关稳压器进行测试。主要是

因为开关电流的路径中的寄生电感会导致电压偏置，从而无法

这样操作。有些电路也可能因电压过高而损坏。

LTspice支持创建最佳印刷电路板布局。开关稳压器IC数据手册

通常提供有关参考印刷电路板布局的信息。对于大多数应用，

可使用这个建议的布局。

在指定温度范围内评估硬件

在电源设计过程中，可通过转换效率来确定开关稳压器IC是否

在允许的温度范围内工作。但是，在预期的温度限制下测试

硬件很重要。开关稳压器IC甚至外部元件的额定值在允许的温

度范围内会发生变化。在使用LTspice进行仿真的过程中，可以

轻松地考虑这些温度影响。但是，这样的仿真与给定参数一

样好。如果这些参数具有实际值，LTspice就可以执行蒙特卡罗

分析，从而得到想要的结果。在很多情况下，通过物理测试

评估硬件仍更具实用性。

EMI和EMC考量

在系统设计的后期阶段，硬件必须通过电磁干扰和兼容性(EMI

和EMC)测试。虽然这些测试必须使用真实硬件进行，但仿真和

计算工具对于收集见解信息非常有用。可以在硬件测试之前

评估不同的方案。当然，涉及的有些寄生因素通常不会在仿真

中建模，但可以获取与这些测试参数相关的一般性能趋势。此

外，从这类仿真中获得的数据可提供必要的见解，以便在初始

EMC测试未通过的情况下，快速对硬件进行修改。由于EMC测

试成本高、时间长，在早期设计阶段使用LTspice或LTpowerCAD

等软件有助于在测试前获得更准确的结果，从而加快整个电源

设计过程并降低成本。

https://www.analog.com/cn/index.html
https://www.analog.com/cn/products/lt8650s.html
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总结

适用于电源设计的工具已变得非常复杂且强大，足以满足复杂

系统的需求。LTpowerCAD和LTspice是具有简单易用界面的高性

能工具。因此，这些工具对于任何专业水平的设计人员都会大

有帮助。不管是经验丰富的开发人员，还是经验不足的新手都

可以使用这些程序进行日常电源开发。

仿真功能的发展程度令人震惊。使用适当的工具可以帮助您更

快地构建先进可靠的电源。

ADI的免费电源工具

点击以下链接获取：

 X 优化帮助LTpowerPlanner

 X 计算工具LTpowerCAD

 X 仿真工具LTspice

图10. 使用LTspice生成的LTC3310S仿真电路。

图11. 使用LTspice得到的LTC3310S电路仿真结果。
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非常见问题第186期： 
添加灵活的限流功能
Frederik Dostal，现场应用工程师 

问题：
我可以根据负载轻松而精确地进行限流吗？  

答案：

可以使用限流IC进行限流。

在一些电源管理应用中，需要精确地限制电流。无论是要保护

电源(例如，中间电路电压需要过载保护以便能够可靠地为其他

系统部件提供电能)，还是在故障情况下保护可能由于过流而造

成损坏的负载，都需要精确地限制电流。

在寻找合适的DC-DC负载点稳压器来满足此要求时，我们发现市

面上具有可调限流功能的电压转换器很少见。可调限流功能在采

用外部电源开关的控制器设计中更加常见，而所有的集成解决

方案很少提供此类功能。而且，可调限流功能的精度通常不是很

高。以外，DC-DC转换器IC中的电流限制器一般只限制电源的电

感电流，不会限制输入或输出电流。此类集成式限流功能只是

设计用来在故障条件下保护开关稳压器本身不受损。限流值高于

额定最大输出电流，有时候精度相对较低，这足以保护开关稳压

器，但是通常不足以用作可调电流限制器。

DC-to-DC Converter
ADP2370
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图1. 需要对流入/流出开关稳压器的电流进行限制的系统。

要灵活地解决此问题，可以通过一个附加组件(例如LTC7003)

来添加可调的限流功能。精度可达到15%左右，具体因应用而

异。LTC7003是一款高端N沟道MOSFET静态开关驱动器。因其

具有可调限流功能和电流监控功能，所以非常适合为常见的

DC-DC转换器添加限流功能。图2所示为使用LTC7003电流限制

器来监控ADP2370的输出电流。ADP2370是一款降压型DC-DC转

换器。
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图2. 通过LTC7003驱动器组件添加的限流功能。

一般来说，高端电流检测放大器也可用于通过电源路径中的电

流检测电阻测量小压降。它们可以非常准确地测量电流。但

是，对于其中大部分，两个电流检测连接之间的允许电压差都

非常小。如果电源可能因为负载而发生短路，那么在使用这种

通用的电流检测放大器时，检测电阻上的电压可能很快就会超

出允许范围。在这种情况下，最好选择获准在电源中使用的解

决方案，例如LTC7003。根据设计，LTC7003允许SENS输入端出

现较大电压差。当电流达到设置的阈值时，LTC7003还支持通

过可选的N沟道MOSFET Q1来中断电源路径。图3所示为带有外

https://www.analog.com/cn/products/ltc7003.html
https://www.analog.com/cn/products/adp2370.html
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部N沟道MOSFET的LTC7003解决方案在电流达到设置的阈值时中

断电源路径。

LTC7003

GNDTIMER INP

VCC

FAULT
OVLO
RUN
VIN

SENS+ SENS– TGUP
TGDN

TS

BST

ISET

IMON

VCCUV

VOUTVIN Q1

To the Resistive Divider 
of a DC-to-DC Converter

Optional

图3. 使用LTC7003来限流的电路。

通过IMON输出，可提供与流经检测电阻的电流成比例的电压。

此电压是就系统接地而言，相当于检测电阻上的电压乘以20

倍。电压值在0 V至1.5 V之间。此电压可以与附加的外部运算

放大器搭配使用，以馈入至开关稳压器的反馈电路。这样一

来，DC-DC转换器的输出电压可以根据LTC7003检测到的电流

电平成比例降低。图3的灰色部分电路中显示了此选项。

凭借其有意义的功能，LTC7003非常适合在大量不同的系统中用

于监测、限制和断开电源线路。

作者简介

Frederik Dostal曾就读于德国埃尔兰根大学微电子学专业。他于2001年开始工作，涉足电源管理业务，

曾担任各种应用工程师职位，并在亚利桑那州凤凰城工作了4年，负责开关模式电源。他于2009年加

入ADI公司，并在慕尼黑ADI公司担任电源管理现场应用工程师。联系方式： frederik.dostal@analog.com.
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提高迟滞，实现平稳的
欠压和过压闭锁
高级应用工程师，Pinkesh Sachdev 

电阻分压器可将高电压衰减至低压电路能够承受的电平，且低

压电路不会出现过载或损坏。在功率路径控制电路中，电阻分

压器有助于设置电源欠压和过压闭锁阈值。这种电源电压验证

电路常见于汽车系统、便携式电池供电仪器仪表以及数据处理

和通信板中。

欠压闭锁(UVLO)可防止下游电子系统在异常低的电源电压下工

作，避免导致系统故障。例如，当电源电压低于规格要求时，

数字系统可能性能不稳定，甚至死机。当电源为可充电电池

时，欠压闭锁可防止电池因深度放电而受损。过压闭锁(OVLO)

可保护系统免受极高电源电压的影响。由于欠压和过压阈值取

决于系统的有效工作范围，因此电阻分压器可用于通过相同的

控制电路设置自定义阈值。为了能够在存在电源噪声或电阻的

情况下实现平稳无颤振闭锁功能，需要利用阈值迟滞。在讨论

了简单的UVLO/OVLO电路后，本文将介绍一些添加阈值迟滞的简

单方法，当默认值不足时，有必要添加阈值迟滞。

欠压和过压闭锁电路

图1所示为欠压闭锁电路(目前无迟滞)。它有一个比较器，其负

输入端具有正基准电压(VT)。比较器控制一个电源开关，用于打

开或闭合电源输入和下游电子系统之间的路径。比较器的正输

入连接至电阻分压器。如果电源接通，并从0 V开始上升，比较

器输出起初较低，电源开关保持关闭状态。当比较器正输入达

到VT时，比较器输出断路。此时，底部电阻中的电流为VT/RB。如

果比较器无任何输入偏置电流，该电流会流入RT。因此，当比

较器断路时，电源电压为VT + RT × VT/RB = VT × (RB + RT)/RB。这就是

通过电阻分压器设置的电源UVLO阈值。例如，如果VT为1 V，且RT 

= 10 × RB，则UVLO阈值为11 V。低于该阈值时，比较器输出低电

平，将打开电源开关；高于该UVLO阈值时，开关闭合，电源为

系统上电。通过更改RB和RT的比值就可以轻松调整阈值。绝对电

阻值由预计的分压器偏置电流设定(本文稍后将详细介绍)。要设

置OVLO阈值，只需交换比较器的两个输入(例如，图2中的下方比

较器)，这样高电平输入就会迫使比较器输出低电平，并打开开

关。

RB VT

RT

Power
Supply

Resistive
Divider

Comparator

Power 
Switch 
Control

System

UV UVLO = VT ×
RB + RT

RB

图1. 采用电阻分压器、比较器和电源开关的电源欠压闭锁电路。

电源开关也可通过N沟道或P沟道电源MOSFET来实现，不过这

部分内容不是本文讨论的重点。之前的讨论假设N沟道MOSFET

开关在栅极电压为低电平(例如：0 V)时打开(高电阻)。为了

完全闭合 (低电阻 )N沟道MOSFET，栅极电压必须比电源电压

至少高出MOSFET阈值电压，这需要使用电荷泵。保护控制器

(LTC4365、LTC4367和LTC4368)集成了比较器和电荷泵，可驱动N沟

道MOSFET，同时静态功耗较低。P沟道MOSFET不需要使用电荷

泵，但栅极电压极性相反；也就是说，低电压闭合开关，而高

电压打开P沟道MOSFET开关。

https://www.analog.com/cn/products/ltc4365.html
https://www.analog.com/cn/products/ltc4367.html
https://www.analog.com/cn/products/ltc4368.html
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再来看电阻分压器：与使用两个单独的2电阻串相比，3电阻串

可设置欠压和过压闭锁阈值(图2)，同时一个分压器无需提供偏

置电流。UVLO阈值为：VT × (RB + RM + RT)/(RB + RM)，而OVLO阈值

为：VT × (RB + RM + RT)/RB。AND栅极将两个比较器的输出合并，然

后连接至电源开关。因此，当输入电压介于欠压和过压阈值之

间时，电源开关闭合，为系统供电；否则，开关打开，断开系

统供电。如果不需要考虑分压器功耗，则采用单独的欠压和过

压分压器，分别独立调整阈值会更灵活。

RM

RB

VT

RT

Power
Supply

System

UV

OV

UVLO = VT ×
RB + RM + RT

RB + RM

OVLO = VT ×
RB + RM + RT

RB

图2. 采用单个电阻分压器的欠压和过压闭锁电路。

具有迟滞功能的欠压和过压闭锁电路

在图1中，如果电源电压上升缓慢并且有噪声，或者如果电源

本身具有电阻(如电池中的电阻)，导致电压随负载电流下降，

那么当比较器输入超过其UVLO阈值时，比较器的输出将在高电

平和低电平之间反复切换。这是因为，比较器的正输入因输入

噪声或负载电流通过电源电阻导致的压降而反复高于和低于VT

阈值。对于电池供电电路，这可能会导致永无休止的振荡。使

用具有迟滞功能的比较器可消除这种颤振，从而使开关切换更

顺畅。如图3所示，迟滞比较器针会对上升(例如：VT + 100 mV)

和下降输入(例如：VT – 100 mV)提供不同的阈值。比较器迟滞会

随RB和RT放大，使电源电平为200 mV × (RB + RT)/RB。如果电源输

入的噪声或压降低于该迟滞，就可以消除颤振。如果比较器不

存在迟滞或迟滞较低，则有许多方法可以增加或提高迟滞。所

有这些方法均在分压器接头处采用正反馈，例如：当比较器断

路时，正在上升的比较器输入电平会更高。为简单起见，以下

等式假设比较器本身没有迟滞。

RB RH

VT

RT

Power
Supply

System

Power
Switch

Falling Rising
Thresholds

0

Switch
Open

Switch
Closed

Hysteresis

Input
Supply

Co
m
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ra
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r O
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tUV

图3. 通过在分压器接头与电源开关输出之间连接一个电阻来增加欠压
闭锁阈值迟滞。

分压器与输出之间的电阻(图3)：
在分压器接头(比较器的正输入)与电源开关输出之间增加一个

电阻(RH)。当电源电压从0 V开始上升时，比较器的正输入低于

VT，比较器输出低电平，电源开关保持关闭状态。假设由于系

统负载，开关输出为0 V。因此，将RH与RB并联，用于计算输入

阈值。上升输入欠压阈值为VT × ((RB || RH) + RT)/(RB || RH)，其中：RB 
|| RH = RB × RH/(RB + RH)。高于此阈值时，开关打开，接通系统电

源。为了计算下降输入欠压阈值，由于开关闭合，RH与RT并

联，下降输入欠压阈值为：VT × (RB + (RT || RH))/RB，其中 RT || RH = 
RT × RH/(RT + RH)。如果比较器本身存在一定迟滞，则使用上一个

等式中的上升或下降比较器阈值代替VT。回想一下图1中的示

例，VT = 1 V且RT = 10 × RB，如果不存在比较器迟滞或RH，则上升

和下降阈值为11 V。如图3所示，增加RH = 100 × RB，则上升输入

阈值为11.1 V，下降阈值为10.09 V；也就是说，迟滞为1.01 V。该

方法对OVLO无效，因为输入电平上升会关闭电源开关，从而导

致RH将比较器输入电平拉低(这样会再次打开开关)而不是拉高。

连接开关电阻(图4):

增加迟滞的另一个方法就是连接可以改变底部电阻有效值的开

关电阻。开关电阻可以并联(图4a)，也可以串联(图4b)。我们来

看看图4a：当VIN为低电平(比如说为0 V)时，比较器的输出(UV或

OV节点)为高电平，从而打开N沟道MOSFET M1，并将RH与RB并联

连接。假设M1的导通电阻与RH相比可以忽略不计，或可以包含

在RH的值中。上升输入阈值与图3中的相同：VT × ((RB || RH) + RT)/(RB || 
RH)。一旦VIN高于该阈值，比较器输出就会变为低电平，从而关

闭M1，并断开RH与分压器的连接。因此，下降输入阈值与图

1中的相同：VT × (RB + RT)/RB。继续我们的示例，VT = 1 V, RT = 10 × RB

且RH = 100 × RB，上升输入阈值为11.1 V，下降阈值为11 V；也就是

说，RH产生了100 mV的迟滞。该方法和下述方法均可用于欠压

或过压闭锁，因为其用途取决于比较器输出打开电源开关的方

式(未显示)。

(a) (b)

RB RH or 

UV or OV

M1

IH

RT
VT

VIN

RB

RH

UV or OV

M1

RT
VT

VIN

图4.使用开关(a)分流电阻或电流和(b)串联电阻增加欠压或过压闭锁阈值
迟滞。

图4b的配置可得出上升输入阈值为：VT × (RB + RT)/RB，下降输入阈

值为：VT × (RB + RH + RT)/(RB + RH)。图4中的RH =  RB/10，因此上升输入阈

值为11 V，下降阈值为10.091 V，也就是说，迟滞为909 mV。这

表明，图4b配置需要一个更小的RH才能产生更大的迟滞。
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连接电流源(图4a): 

图4a的电阻RH可以使用电流源IH代替。该方法适用于LTC4417和

LTC4418优先级控制器。当VIN为低电平时，比较器的高电平输出

使能IH。输入阈值上升时，比较器的负输入为VT。因此，RT中的

电流为IH + VT/RB，得出的上升阈值为：VT + (IH + VT/RB) × RT = VT × (RB 

+ RT)/RB。一旦VIN高于该阈值，比较器的低电平输出就会关闭IH。

因此，下降阈值与图1中的相同：VT × (RB + RT)/RB，且输入阈值迟

滞为：IH × RT。

电阻分压器偏置电流

之前的等式假设比较器输入端的输入偏置电流为0，而示例只

考虑了电阻比，而未考虑绝对值。比较器输入同时具有输入

失调电压(VOS)、参考误差(也可以与VOS合并)，以及输入偏置电

流或漏电流(ILK)。如果分压器偏置电流(图1跳变点处的VT/RB)明

显大于输入漏电流，则零泄漏假设成立。例如，如果分压器

电流是输入漏电流的100倍时，漏电流引起的输入阈值误差将

保持在1%以下。另一种方法是比较漏电流引起的阈值误差与

失调电压引起的阈值误差。考虑比较器的非理想因素，图1输

入欠压阈值等式变为：(VT ± VOS) × (RB + RT)/RB ± ILK × RT(类似于之

前的迟滞电流等式)，可重写为： (VT ± VOS ± ILK × RB × RT/(RB + RT)) 

× (RB + RT)/RB。输入漏电流表现为比较器阈值电压误差，通过选

择适当的电阻，可以尽可能降低该误差(相对于失调电压)，也

就是，ILK × (RB || RT) < VOS。

举个例子，LTC4367欠压和过压保护控制器UV和OV引脚的最大

漏电流为±10 nA，而UV/OV引脚比较器的500 mV阈值失调电压为

±7.5 mV(500 mV的±1.5%)。根据预算，±3 mV(500 mV的±0.6%，或

小于7.5 mV失调电压的一半)漏电流产生的阈值误差为：RB || RT < 

3 mV/10 nA = 300 kΩ。要使用0.5 V比较器阈值设置11 V输入欠压阈

值，则要求：RT = RB × 10.5 V/0.5 V = 21 × RB。因此，RB || RT = 21 × 

RB/22 < 300 kΩ，则RB < 315.7 kΩ。对于RB来说，最接近1%的标准

值为309 kΩ，得出的RT为6.49 MΩ。跳变点处的分压器偏置电流

为0.5 V/309 kΩ = 1.62 µA，是10 nA漏电流的162倍。为了在不增加

比较器输入漏电流导致的阈值误差的情况下尽可能降低分压器

电流，这种分析至关重要。

结论

在基于比较器的相同控制电路中，利用电阻分压器可轻松调整

电源欠压和过压闭锁阈值。电源噪声或电阻需要阈值迟滞，以

防止电源超过阈值时出现电源开关打开和关闭颤振。本文介绍

了实现欠压和过压闭锁迟滞的一些不同方法。基本原理是比较

器断路时，在分压器接头处会产生一些正反馈。增加或提高保

护控制器IC迟滞时，有些方法取决于比较器输出或IC输出引脚

的类似信号的可用性。选择电阻值时，应注意避免使比较器的

输入漏电流成为阈值误差的主要来源。通过电子数据表提供所

有相关等式(包括本文中介绍的等式)，可供下载。
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Pinkesh Sachdev是ADI公司电源系统管理高级应用工程师。他拥有印度理工学院(印度孟买)电气工程学士学
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CTSD精密ADC — 第2部分：
为信号链设计人员介绍
CTSD架构
Abhilasha Kawle，模拟设计经理 

本文将采用一种与传统方法不同的方式介绍连续时间Σ-∆ (CTSD) 

ADC技术，以便信号链设计人员了解这种简单易用的新型精密

ADC技术，将其想像成一个连接了某些已知组件的简单系统。

在第1部分，我们主要介绍了现有信号链设计的关键挑战，利用

精密CTSD ADC，在实现高精度的同时还可保持连续时间信号完

整性，从而可以显著简化这些设计。现在的问题是CTSD架构背

后是什么使其能够实现这些优势？ 

采用传统方法解释CTSD技术概念时，都是先理解离散时间∑-∆ 
(DTSD)调制器环路的基本原理 ，然后用等效的连续时间元件来

替换离散时间环路元件。虽然通过这种方法可以深入了解∑-∆功

能，但我们的目标是更直观地了解精密CTSD ADC内在优势的背

后原因。首先，我们将概述一种逐步构建CTSD调制器环路的方

法，首先采用常见的闭环反相放大器配置，然后与ADC和DAC组

合在一起。最后，我们将评估所构建电路的基本∑-∆功能。

第1步：回顾闭环反相放大器配置

CTSD ADC的一个关键优势是它提供一个易于驱动的连续电阻输

入，而非传统的前置开关电容采样器。反相放大器电路具有类

似的输入阻抗概念，我们将其用作构建CTSD调制器环路的起始

模块。

闭环运算放大器配置一直是以高保真度复制模拟输入的首选方

法，图1所示为其中一种常见的运算放大器配置，称为反相放大

器配置。1衡量保真度的一个指标是输出与输入增益的比值，采

用∑-∆术语表示，也称为信号传递函数(STF)。确定影响STF的参数

需要进行电路分析。 

RIN

Rf

VIN
Vn

IIN

Ifb

VOUT

图1. 采用反相放大器配置的闭环运算放大器。

为了巩固我们的数学知识，我们来回顾一下著名VOUT ⁄VIN的由

来。首先，我们假设运算放大器A的开环增益无穷大。根据这

一假设，运算放大器的负输入Vn将处于地电位。在这里应用基

尔霍夫定律

(1)IIN = , Ifb = –
VIN
RIN

VOUT
Rf

将其映射到VOUT和VIN，我们得到增益或STF为

(2)STF = = –
VOUT
VIN

Rf
RIN

接下来，我们放弃不切实际的无限增益假设，在运算放大器的

有限增益A下重新推导STF，则STF如下式所示

(3)STF 1 + + A×= –
A

Rf
RIN

Rf
RIN

在这里，教科书通常会描述每个参数RIN、Rf和A的灵敏度。在本

示例中，我们继续构建CTSD环路。

第2步：将离散部件引入放大器

我们的ADC信号链需要数字版本的VIN。下一步，我们要在此电路

中引入数字部件。我们没有按传统方式直接在输入信号端放置

一个采样ADC，而是尝试其他方法，在放大器输出之后放置一个

典型ADC器件来获取数字信号数据。但是，ADC的输出不能直接

用作反馈，因为它必须是模拟电压。因此，我们需要在ADC之后

放置一个电压数模转换器(DAC)，如图2所示。

https://www.analog.com/cn/analog-dialogue/articles/ctsd-adcs-part-1.html
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RIN

Rf

VIN
Vn

IIN

Ifb

VOUT

VOUT_INT DOUTADC

VOUTDAC

VREFP

MCLK

VREFP

ADCA DAC

VREFM VREFM

图2. 在反相放大器配置中引入ADC和DAC。

采用ADC和DAC后，VOUT仍能表示VIN，但由于增加了数字部件，因

此存在量化误差。所以，从VIN到VOUT的信号流没有变化。这里要

注意的一点是，为了使环路功能相对于0 V保持对称，并简化数

学推导，我们这样选择ADC和DAC的基准电压，如下所示

(4)VREFP = VREF ⁄2, and VREFM = –VREF ⁄2

第3步：引入模拟累加器 — 积分器

图2中的闭环配置是否稳定？ADC和DAC均为在采样时钟MCLK下

工作的离散元件。设计无延迟ADC或DAC一直是转换器专家无法

实现的梦想。由于这些环路元件采用时序控制，通常在一个时

钟沿进行输入采样，在另一个时钟沿进行处理。因此，ADC和

DAC组合输出VOUT(即图2中的反馈 )需要延迟1个时钟周期后才

可用。

这种反馈延迟对稳定性有影响吗？我们来看看VIN是如何传输

的。为简化起见，我们假设VIN = 1，RIN = 1，Rf = 1，运算放大器A

的增益为100。在第一个时钟周期，输入电压为1，DAC输出反馈

VOUT或VOUTDAC为0，并且在下一个时钟沿前不可用。当我们跟踪放

大器和ADC的输入和输出反馈之间的误差时，可以看到输出一直

呈指数增长，这在技术上称为失控问题。

表1. 时钟沿采样

VIN
VOUT = 
VOUTDAC

Vn =  
(VOUT + VIN) ⁄2 

VOUT_INT =  
– A × (Vn)

DOUTADC

第一个采样沿 1 0 0.5 –50 –50
第二个采样沿 1 –50 ~–25 ~2500 2500
第三个采样沿 1 2500 ~1250 ~–12,500 –12,500

这是因为ADC输入对放大器获得的瞬时误差产生的影响；也就

是说，甚至在获得反馈之前，就能确定ADC会产生这种影响，

而这是我们不希望的。如果ADC影响累积的平均误差数据，使

得由于1个时钟周期延迟反馈导致的误差达到平均值，系统的

输出将受限。 

积分器是平均累加器的等效模拟器件。环路增益仍然很高，但

仅在低频下很高，或者说在目标频率带宽下很高。这确保ADC不

会出现任何可能导致失控情况的瞬时误差。因此，现在将环路

中的放大器改为积分器后接ADC和DAC，如图3a所示。

第4步：简化反馈电阻

这里的目标元件是DOUTADC，我们来重新布局环路元件，重点是将

DOUTADC作为系统的输出，如图3b所示。接下来，我们来考虑DAC

和Rf路径的简化。为此，我们先深入了解一下DAC。DAC的作用

是将DIN数字信号转换为与基准电压成比例的等效模拟电流或电

压。为了进一步扩大基准电压源连续性的优势，我们考虑采用

一个基于梯形电阻的通用DAC架构，该电阻对于基准电压源没有

开关负载。我们来看测温电阻DAC，2根据等式5，它将DIN转换为

DAC电流。

(5)IDAC = ×
VREF

Rf

DIN
2N

其中VREF = VREFP – VREFM，即DAC的总基准电压。

DIN = 测温代码中的数字输入

Rf = 反馈电阻；拆分为每个单位元件

N = 位数

RIN

Rf

VIN
Vn

IIN

Ifb

VOUT
VOUT_INT

DOUTADC

VOUTDAC

VREFP

MCLK

VREFP

ADC DAC

VREFM VREFM

C RIN

Rf

C
VIN

Vn

IIN

Ifb

DOUTDAC
VOUT_INT

DOUTADC

VREFP

ADC

VREFM

MCLK

VREFP

DAC

VREFM

VOUTDAC

(a) (b)

AA
MCLK

图3. (a) 将积分器引入环路。(b) 重新布局环路，重点将DOUTADC作为输出。
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Din VOUTDAC

VREFP

DAC

VREFM

Rf

VOUTDAC

IDAC

VREFM

Rf × 2NRf × 2NRf × 2N

Rf × 2NRf × 2NRf × 2N

DO DL DN

DO DL DN

VREFP

图4. 通用测温电阻DAC。

为了获得电压输出，使用跨阻配置的运算放大器进行 I至V转

换，3 如图4所示。因此，

(6)VOUTDAC = IDAC × Rf 

回到图3b的离散环路，此VOUTDAC再次通过反相放大器的反馈电阻

被转换回电流Ifb，即信号流为IDAC → VOUTDA C → Ifb。通过数学式表

示为：

(7)Ifb = IDAC=
VOUTDAC

Rf

从上面的信号流和公式可以看出，将VOUTDAC转换为Ifb是一个冗余

步骤，可以绕过。删除冗余元件，并且为了简单起见，将(VREFP 

– VREFM)表示为VREF，我们来重新绘制环路，如图5所示。

RIN C
VIN

Vn

IIN

IDAC

DOUTDAC
VOUT_INT

Vref

ADCA

MCLK

MCLK

VREF

RIN C
VIN

Vn

IIN

Ifb

IDAC

DOUTDAC
VOUT_INT

VOUT

VREFP

VREFM

ADCA

MCLK

MCLK

VREFP
Rf

VREFM

A
Rf

图5. 删除冗余I至V转换部分和反馈电阻。

瞧！我们构建了一个一阶Σ-∆环路！将所有已知元件即反相放

大器、ADC和DAC接在一起。 

第5步：了解过采样

至此我们掌握了CTSD环路的构建，但尚未认识到这个特殊环

路的独特之处。首先来了解过采样。ADC数据仅在有足够的采

样和数字化数据点来提取或解读模拟信号信息时才有用。奈奎

斯特准则建议，为了忠实地重构输入信号，ADC的采样频率至

少应该是信号频率的两倍。如果我们在这个最低要求基础上继

续增加更多的数据点，将会进一步减少解读误差。遵循这一思

路，在∑-∆中选择的采样频率要比建议的奈奎斯特频率高得多，

这称为过采样。过采样4将总噪声分散到更高的频率范围，有助

于减少目标频带中的量化噪声，如图6所示。 

fBW_INTEREST

2 × fBW_INTEREST

fs/2 fs
f

|NSDQe(f)|

Qe Noise Decreases
with Oversampling

图6. 奈奎斯特采样和过采样之间的噪声谱密度比较。

第6步：了解噪声整形

当∑-∆专家使用噪声传递函数(NTF)或噪声整形等术语时，信号链

设计人员不应该感到迷茫，4我们的下一步将帮助他们直观地了

解∑-∆转换器特有的这些术语。我们来回顾一下简单的反相放大

器配置以及放大器输出端产生的误差Qe，如图7所示。

RIN

Rf

Qe

VIN
Vn

IIN

Ifb

VOUT

图7. 反相放大器配置中产生误差。
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此误差在输出端的贡献因素可量化为

(8)VOUT
1 +

=
Qe

A

1 + Rf
RIN

从数学公式可以看出，误差Qe由放大器的开环增益衰减，这再

次表明了闭环的优势。

这种对闭环优势的理解可以延伸到CTSD环路中ADC的量化误差

Qe，此误差是由于积分器输出端连续信号的数字化引起的，如

图8所示。

RIN C
VIN

Vn

IIN

IDAC

DOUTDAC
VOUT_INT

VREF

ADC

R-DAC

A

MCLK

MCLK

VREF

Qe

图8. ∑-∆环路中产生量化误差Qe。

我们现在可以直观地得出结论，此Qe可通过积分器衰减。积分

器TF为|HINTEG (f)|= 1/|s × RC| = 1/2πfRC，其相应的频域表示如图9所

示。其曲线等同于在低频下具有高增益的低通滤波器曲线，增

益随频率的增加呈线性减小。相应地，Qe的衰减变化与高通滤

波器的表现类似。 

此衰减因数的数学表示是噪声传递函数。让我们暂时忽略ADC

中的采样器和DAC中的开关。NTF即VOUTADC ⁄ Qe可通过与反相放大

器配置一样的方式来评估，其在频域中的变化曲线与高通滤波

器曲线类似，如图10所示。

(9)NTF_int = =
VOUTADC

Qe

sRf C
(1 + sRf C)

在目标频带中，量化噪声被完全衰减并推至“与我们无关”的

高频。这就是所谓的噪声整形。

f

|NTF(f)|db

0

fBW_INTEREST fs/2

图10. 没有采样器时的噪声传递函数—具有高通滤波器曲线。

由于环路中有采样器，量化噪声整形类比保持不变。不同的

是，NTF频率响应将在每个fS倍数处复制图像，如图10所示，从

而在采样频率的每个整数倍处产生陷波。

f

|NTF(f)|db

0

fBW_INTEREST

fs/2 fs

图11. CTSD ADC的噪声传递函数。

∑-∆架构的独特之处在于，它将一个积分器和一个DAC环路放置

在一个原始ADC(例如，4位ADC)周围，通过过采样和噪声整形大

幅减少目标频率带宽中的量化噪声，使这个原始ADC变成一个16

位或24位精密ADC。 

这些一阶CTSD ADC的基本原理现在可以扩展到任意阶的调制器

环路。采样频率、原始ADC规格和环路阶数是受ADC性能要求驱

动的主要设计决策因素。

R

C

Vn

A

fs/2 f

|HINTEG(f)|

fsfBW_INTEREST

图9. 积分器传递函数。
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第7步：利用数字滤波器完成CTSD调制器
一般来讲，在ADC信号链中，数字化数据由外部数字控制器进行

后处理，以提取任何信号信息。我们现在知道，在∑-∆架构中，

将对信号进行过采样。如果将此过采样数字数据直接提供给外

部控制器，就需要处理大量冗余数据。这会导致数字控制器设

计中的功率和电路板空间成本开销过大。因此，在数据提供给

数字控制器之前，在不影响性能的情况下，应有效地降低数据

采样。此过程称为抽取，由数字抽取滤波器完成。图11所示为

具有片内数字抽取滤波器的典型CTSD调制器。

f

|PSDQe(f)|

fs/2

Qe in Signal BW 
Drastically Reduced

Noise Shaped Quantization
Noise Filtered by Digital Filter

fBW_INTEREST 2 × fBW_INTEREST

Rin C
VIN DOUTDAC

DOUT

VREF

ADC

R-DAC
MCLK

MCLK

VREF

(b)

(a)

Qe

Digital
Filter

图12. (a) 从模拟输入到数字输出的CTSD ADC调制器环路的方框图。(b) 
调制器输出端和数字滤波器输出端的输入信号的频谱表示。

图12b所示为带内模拟输入信号的频率响应。在调制器的输出

端，我们看到对量化噪声进行噪声整形后，目标频带中的量化噪

声大幅降低。数字滤波器有助于衰减超出此目标频率带宽的整形

后噪声，这样最终的数字输出DOUT将处于奈奎斯特采样速率。

第8步：了解CTSD ADC的时钟灵敏度
现在，我们知道CTSD ADC如何保持输入信号的连续完整性，这

大大简化了信号链的设计。此架构也有一些限制，主要是处理

采样时钟MCLK。CTSD调制器环路的工作原理是累积IIN和IDAC之间

的误差电流。此积分值中的任何误差都会导致环路中的ADC对此

误差进行采样，并在输出中反映出来。对于我们的一阶积分器

环路，在恒定IIN和IDAC的Ts采样时间段的积分值表示为

(10)δVoutinteg = ×
TS
RC (IIN – IDAC)

对于0输入，会影响此积分误差的参数包括

 X MCLK频率：如等式10所示，如果MCLK频率缩放，控制积分

斜率的RC系数也需要重新调整以得到相同的积分值。这意味

着CTSD调制器针对固定的MCLK时钟频率进行调谐，无法支持

变化的MCLK。

 X MCLK抖动：DAC代码以及IDAC会改变每个时钟时间段Ts。如果

IDAC时间段随机改变，平均积分值就会不断变化，如图13所
示。因此，采样时钟时间段中以抖动形式出现的任何误差都

会影响调制器环路的性能。

Vinteg

–Vinteg

–IDAC

TS

δVout integ

IDAC

v(t)

t

t

图13. CTSD调制器的时钟灵敏度。

出于上述原因，CTSD ADC对MCLK的频率和抖动敏感。5但是，ADI

已经找到了解决这些误差问题的方法。例如，生成精确的低抖

动MCLK并在系统中传送到ADC的挑战，可以通过在ADC附近使用

一个低成本的本地晶体振荡器来解决。固定采样频率周围的误

差问题已通过使用创新的异步采样速率转换(ASRC)解决，该转

换无需考虑固定采样MCLK，可以为数字控制器提供独立可变的

数字输出数据速率。本系列后续文章将详细介绍更多相关

信息。
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第9步：瞧！一切准备就绪，可以向伙伴们解释
CTSD概念了！

第1部分强调了CTSD ADC的某些信号链优势，而第2部分重点介绍

从第1步到第6步使用闭环运算放大器配置概念构建调制器环路

的见解。图11a也有助于我们看清这些优势。

CTSD ADC的输入阻抗等同于反相放大器的输入阻抗，它是电阻

性的，且易于驱动。通过使用创新技术，使得调制器环路的DAC

所使用的基准电压源也成为电阻性。ADC的采样器位于积分器之

后，并非直接放在输入端，从而可实现对目标频带之外干扰源

的固有混叠抑制。在本系列接下来的几篇文章中，我们将深入

探讨这些优势及其对信号链的影响。在下一篇文章中，我们将

首先介绍最独特的优势：固有混叠抑制。敬请关注第3部分，了

解固有混叠抑制及其使用一组新的测量和性能参数实现量化的

详细信息，这些参数首次通过基于CTSD架构的AD4134引入。
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优化信号链的电源系统 — 
第1部分：多少电源噪声可
以接受？ 
Patrick Errgy Pasaquian，高级应用工程师；  
Pablo Perez, Jr.高级应用工程师

简介

从5G到工业应用，随着收集、传送和存储的数据越来越多，也

在不断扩大模拟信号处理器件的性能极限，有些甚至达到每秒

千兆采样。由于创新的步伐从未放缓，下一代电子解决方案将

使解决方案体积进一步缩少，电源效率持续提高，并对噪声性

能提出更高的要求。 

人们可能认为应当最大限度地减少或隔离各电源域(模拟、数

字、串行数字和数字输入输出(I/O))中产生的噪声，以实现出

色的动态性能，但追求绝对最小噪声可能会使研究的收益递

减。设计人员如何知道电源的噪声性能是否足够？首先要量

化器件的灵敏度，使电源频谱输出与该电源域要求匹配。知

识就是力量：通过避免过度设计来节约设计时间，对设计会

有很大的帮助。 

本文概述如何量化信号处理链中负载的电源噪声灵敏度以及

如何计算最大可接受电源噪声。还会讨论测量设置。最后，

我们将讨论一些满足电源域灵敏度和现实电源噪声需求的策

略。本系列的后续文章将深入详细探讨如何优化ADC、DAC和

RF收发器的配电网络(PDN)。

了解并量化信号处理负载对电源噪声的灵敏度

电源优化的第一步是研究分析模拟信号处理器件对电源噪声的

真正灵敏度。其中包括了解电源噪声对关键动态性能规格的影

响，以及电源噪声灵敏度的表征 — 即，电源调制比(PSMR)和电

源抑制比(PSRR)。

PSMR和PSRR表明是否具有良好的电源抑制特性，但仅凭它们

并不足以确定纹波应有多低。本文介绍如何利用PSMR和PSRR

确定纹波容限阈值或最大允许电源噪声。只有确定与电源频

谱输出相匹配的阈值才可能实现优化电源系统设计。如果确

保电源噪声低于其最大规格值，则优化电源不会降低每个模

拟信号处理器件的动态性能。

电源噪声对模拟信号处理器件的影响

应了解电源噪声对模拟信号处理器件的影响。这些影响可通过

三个测量参数进行量化：

 X 无杂散动态范围(SFDR)

 X 信噪比(SNR)

 X 相位噪声(PN)

了解电源噪声对这些参数的影响是优化电源噪声规格的第

一步。

无杂散动态范围(SFDR)
电源噪声可耦合到任何模拟信号处理系统的载波信号中。电源

噪声的影响取决于其相对于频域中载波信号的强度。一种测量

方法是SFDR，它代表能与大干扰信号区分开来的最小信号 — 

具体来讲，就是载波信号的幅度与最高杂散信号幅度的比值，

不管它在频谱的哪个位置，都得出下式：

SFDR = 20 × log 
Carrier Signal
Spurious Signal (1)

 

SFDR = 无杂散动态范围(dB)

载波信号 = 载波信号幅度的均方根值(峰值或满量程)

杂散信号 = 频谱中最高杂散幅度的均方根值

载波信号
杂散信号
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SFDR可以相对于满量程(dBFS)或载波信号(dBc)来指定。电源纹

波耦合到载波信号可产生干扰杂散信号，这会降低SFDR。图1

比较了采用干净电源和噪声电源供电两种情况下，AD9208高速

ADC的SFDR性能。在这种情况下，当1 MHz电源纹波作为调制杂

散出现在ADC的快速傅立叶变换(FFT)频谱输出的载波频率附近

时，电源噪声会使SFDR降低约10 dB。

信噪比(SNR)

SFDR取决于频谱中的最高杂散，而SNR则取决于频谱内的总噪

声。SNR限制模拟信号处理系统识别低振幅信号的能力，并且

理论上受系统中转换器分辨率的限制。SNR在数学上定义为载

波信号电平与所有噪声频谱分量(前五次谐波和直流除外)之和

的比值，其中：

SNR = 20 × log 
Carrier Signal
Spectral Noise (2)

SNR = 信噪比(dB)

载波信号 = 载波信号的均方根值(峰值或满量程)

频谱噪声 = 除前五次谐波之外的所有噪声频谱分量的均方根和

噪声电源通过在载波信号中耦合并在输出频谱中添加噪声频谱

分量，可降低SNR。如图2所示，当11MHz电源纹波在FFT输出频

谱中产生频谱噪声分量时，AD9208高速ADC的SNR从56.81dBFS降

低到51.7 dBFS。

相位噪声(PN)

相位噪声是衡量信号频率稳定性的参数。理想情况下，振荡器

应能够在一定时间段内产生一组特定的稳定频率。但是在现实

世界中，信号中总是存在一些小的干扰幅度和相位波动。这些

相位波动或抖动分布在频谱中的信号两侧。

相位噪声可采用多种方式定义。在本文中，相位噪声定义为

单边带(SSB)相位噪声，这是一种常用定义，其使用载波信号

偏移频率的功率密度与载波信号总功率的比值，其中：

SSB PN = 10 × log 
Sideband Power Density

Carrier Power (3)
 

 
 
SSB PN = 单边带相位噪声(dBc/Hz)

边带功率密度 = 载波信号偏移频率下每1 Hz带宽的 噪声功率(W/Hz)

图1. 使用(a)干净电源和(b)噪声电源两种情况下，AD9208高速ADC的SFDR。
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图2. 使用(a)干净电源和(b)噪声电源两种情况下，AD9208高速ADC的SNR。
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载波功率 = 总载波功率(W)

对于模拟信号处理器件，通过时钟电源电压耦合到器件时钟中

的电压噪声会产生相位噪声，进而影响内部本振(LO)的频率稳定

性。这扩大了频谱中LO频率的范围，增加了与载波相对应的偏

移频率下的功率密度，从而增加了相位噪声。

图3比较了由两个不同电源供电时ADRV9009收发器的相位噪声

性能。图3a显示两个电源的噪声频谱，图3b显示产生的相位噪

声。两个电源都基于采用展频(SSFM)的LTM8063 µModule®

稳压

器。SSFM的优势在于，通过将基频分布在一定范围内，可改

善转换器的基波开关频率及其谐波的噪声性能。从图3a中可以

看出这一点 — 注意在1 MHz及其谐波处具有相对较宽的噪声峰

值。需要权衡考量的一点是，SSFM的三角波调制频率会产生低

于100 kHz的噪声 — 注意峰值从2 kHz左右开始。

备用电源添加一个低通滤波器以抑制高于1 MHz的噪声，添加一

个ADP1764低压差(LDO)后置稳压器以减少整体本底噪声，特别

是低于10 kHz的噪声(主要是SSFM产生的噪声)。由于额外滤波，

整体电源噪声获得改善，从而增强了10 kHz偏移频率以下的相

位噪声性能，如图3b所示。

模拟信号处理器件的电源噪声灵敏度

负载对电源纹波的灵敏度可以通过两个参数来量化：

 X 电源抑制比(PSRR)

 X 电源调制比(PSMR)

电源抑制比(PSRR)

PSRR表示器件在一定频率范围内衰减电源引脚噪声的能力。

通常，有两种类型的PSRR：静态 (直流 ) PSRR和动态 (交流 )

PSRR。直流PSRR用于衡量直流电源电压变化引起的输出失调

变化。这一点几乎无需关注，因为电源系统应该会为负载提供

稳定调节的直流电压。另一方面，交流PSRR表示器件在一定

频率范围内抑制直流电源中交流信号的能力。 

交流PSRR通过在器件的电源引脚注入正弦波信号，并观察在注

入频率下出现在数据转换器/收发器输出频谱本底噪声上的误

差杂散来确定(图4)。交流PSRR定义为测得的注入信号幅度与输

出频谱上相应的误差杂散幅度之比，其中：

ACPSRR(dB) = 20 log 
Injected Ripple

Error Spur (4)

误差杂散 = 注入纹波引起的输出频谱中的杂散幅度

注入纹波 = 在输入电源引脚处耦合并测量的正弦波幅度
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图4. 电源纹波引起的模拟信号处理器件输出频谱中的误差杂散。

图5所示为典型PSRR设置的方框图。以AD9213 10 GSPS高速ADC

为例，在1.0 V模拟电源轨上有源耦合1 MHz、13.3 mV峰峰值正弦

波。在ADC的–108 dBFS FFT频谱本底噪声之上出现相应的1 MHz

数字化杂散。1 MHz数字化杂散为–81 dBFS，对应的峰峰值电压

为124.8 μV，参考1.4 V峰峰值的模拟输入满量程范围。使用公式

4计算1 MHz的交流PSRR，得到1 MHz的交流PSRR为40.5 dB。图6显

示了AD9213 1.0 V AVDD轨的交流PSRR。

图3. (a) 输出噪声量有显著差异的两个不同电源。(b) 分别由这两个电源供电时，ADRV9009产生的相位噪声性能。
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图6. 1.0 V AVDD轨的AD9213高速ADC交流PSRR。

电源调制比(PSMR)

PSMR对模拟信号处理器件的影响与PSRR不同。PSMR表示使用

RF载波信号进行调制时，器件对电源噪声的灵敏度。这种效

应可以看作是施加于器件的载波频率周围的调制杂散，表现

为载波边带。

电源调制通过使用线路注入器/耦合电路将输入纹波信号与干

净的直流电压相结合来实现。电源纹波作为正弦波信号从信

号发生器注入电源引脚。调制到RF载波的正弦波产生边带杂

散，其偏移频率等于正弦波频率。杂散水平受正弦波幅度和

器件灵敏度的影响。简化的PSMR测试设置与PSRR的相同，如

图5所示，但输出主要显示载波频率及其边带杂散，如图7所

示。PSMR定义为电源注入纹波幅度与载波周围调制边带杂散

幅度的比值，其中：

PSMR(dB) = 20 log 
Injected Ripple
Modulated Spur (5)

 

 
调制杂散 = 注入纹波引起的载波频率边带杂散幅度

注入纹波 = 在输入电源引脚处耦合并测量的正弦波幅度

Modulated Sideband Spurs

10 MHz 10 MHz

图7. 电源纹波引起的载波信号中的调制边带杂散。

假设AD9175 12.6 GSPS高速DAC在100 MHz载波下工作，在1.0 V 

AVDD轨上有源耦合约3.05 mV峰峰值的10 MHz电源纹波。载波信

号的边带中出现相应的24.6 μV峰峰值调制杂散，偏移频率等于

约10 MHz的电源纹波频率。使用公式5计算10 MHz的PSMR，得

到41.9 dB。图8显示通道DAC0在各种载波频率下的AD9175 1.0V 

AVDD轨PSMR。
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图8. 1.0 V AVDD轨(通道DAC0)的AD9175高速DAC PSMR。
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确定最大允许电源纹波

PSMR可与受电器件的基准阈值相结合，用于确定模拟信号处理

器件的每个电源域的最大允许电压纹波。基准阈值本身可以是

几个值之一，代表器件可容忍而不会显著影响其动态性能的允

许杂散电平(由电源纹波引起)。此杂散电平可以是无杂散动态范

围(SFDR)，最低有效位(LSB)的百分比或输出频谱本底噪声。公式

6显示最大允许输入纹波(VR_MAX)与PSMR和各器件测得的本底噪声

呈函数关系，其中：

VR_MAX =                     × Threshold10 (6)
PSMR

20

VR_MAX = 在输出频谱本底噪声中产生杂散之前各个电源轨上的

最大允许电压纹波

PSMR = 目标电源轨的噪声灵敏度(dB)

阈值 = 预定义的基准阈值(本文中为输出频谱本底噪声)

例如，AD9175的输出频谱本底噪声约为1 μV峰峰值。1800 MHz

载波在10 MHz纹波下的PSMR约为20.9 dB。使用公式6，器件电

源引脚中可容忍而不会降低其动态性能的最大允许纹波为11.1 

μV峰峰值。

图9显示LT8650S降压型Silent Switcher® 稳压器(带和不带输出LC滤

波器)的频谱输出和AD9175 1.0 V AVDD轨的最大允许纹波的组合

结果。稳压器频谱输出包含基波开关频率及其谐波处的杂散。

直接为AD9175供电的LT8650S产生超过最大允许阈值的基频，导

致在输出频谱中产生调制边带杂散，如图10所示。只需添加一

个LC滤波器就可以将开关杂散降至最大允许纹波以下，如图11

所示。
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图9. LT8650S在1.0 V AVDD轨上的电源频谱输出和最大允许电压纹波
的关系。

图10. AD9175 DAC0在1800 MHz载波频率下的输出频谱(使用LT8650S 
DC-DC Silent Switcher转换器直接输出到AVDD轨)。

图11. AD9175 DAC0在1800 MHz载波频率下的输出频谱(使用带LC滤波
器电源的LT8650S)。

结论

高速模拟信号处理器件出色的动态性能很容易被电源噪声削

弱。为了避免系统性能下降，必须充分了解信号链对电源噪

声的灵敏度。这可通过设定最大允许纹波来确定，最大允许

纹波对于配电网络(PDN)设计至关重要。知道最大允许纹波阈

值后，就可以采用各种方法来设计优化电源。如果最大允许

纹波具有良好的裕度，则PDN不会降低高速模拟信号处理器件

的动态性能。
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非常见问题第187期：  
如何选择合适的电路保护
Diarmúid Carey，应用工程师 

问题：
有什么有源电路保护方案可以取代TVS二极管和保险丝？    

答案：
可以试试浪涌抑制器。

摘要
所有行业的制造商都在不断推动提升高端性能，同时试图在
此类创新与成熟可靠的解决方案之间达成平衡。设计人员面
临着平衡设计复杂性、可靠性和成本这一困难任务。以一个
电子保护子系统为例，受其特性限制，无法进行创新。这些
系统保护敏感且成本高昂的下游电子器件(FPGA、ASIC和微处
理器)，这些器件都要求保证零故障。 

许多传统的可靠保护解决方案(例如二极管、保险丝和TVS器
件)能够保持待保护状态，但它们通常低效、体积庞大且需要
维护。为了解决这些不足，有源智能保护IC应运而生，它们
能够达到传统方法的保护要求，而且从有些方面来看，它们
更加可靠。但是器件种类繁多，所以，设计人员面临的最困

难的问题就是选择合适的解决方案。 

为了帮助设计人员缩小选择范围，本文对传统保护方法和

ADI保护产品系列进行比较，以展示这些产品和建议应用的

特性。

简介

随着所有行业中电子器件的使用数量不断增加，且成本高昂的

FPGA和处理器的处理功能不断扩展，人们越来越要求对这些在

严苛环境中运行的器件提供保护。此外，还需要它们体积小

巧、可靠性高，能够快速响应过压和过流浪涌事件。本文探讨

了许多应用面临的挑战，以及为何需要保护，比较了传统的保

护方法和更新的可替代解决方案，后者具有更高的精度、可靠

性和设计灵活性。

为何考虑使用电压和电流保护器件？

汽车、工业、通信和航空电子系统需经受一系列电源浪涌，例

如图1所示的这些。在这些市场中，许多行业规范都对瞬态事件

进行了定义。例如，ISO 7637-2和ISO 16750-2规范定义了汽车瞬

态，详细概述了预期瞬变，以及确保持续验证这些瞬变的测试

步骤。

浪涌事件的类型和所含能量会因电子器件的使用区域而异；电

路可能遭受过压、过流、反向电压和反向电流等情况。最后，

如果要直接经受图1所示的这些瞬变条件，许多电路都无法维

持，更不用说独立运行，所以设计人员必须考虑所有输入情

况，并采取可以保护电路不受电压和电流浪涌影响的机制。

https://www.iso.org/standard/50925.html
https://www.iso.org/standard/46044.html
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设计挑战

有很多不同原因会引发电子系统中出现瞬变电压和电流，但有

些电子环境比其他环境更容易发生瞬变事件。众所周知，汽

车、工业和通信环境中的应用会经受有潜在危害的事件，对下

游电子器件造成严重损坏，但浪涌事件并不只是在这些环境下

发生。其他可能需要浪涌保护电路的情况包括：需要高压或大

电流电源的应用、采用热插拔电源连接的应用，或者包含电机

或可能受到雷击感应瞬变影响的系统。高压事件持续的时间不

等，从几微秒到几百毫秒都有可能，所以必须采用灵活可靠的

保护机制来确保下游成本高昂的电子器件的使用寿命。

例如，当交流发电机(为电池充电)与电池暂时断开时，会发生

汽车负载突降。发生这种断开后，交流发电机提供的满负荷

充电电流会传输至电源轨，使电源轨电压在数百毫秒内攀升

到极高(>100 V)水平。 

有多种原因可能导致通信应用发生浪涌，从热插拔通信卡到

可能受到雷电影响的户外装置，涉及多种应用。大型设施中

使用的长电缆也可能产生感应电压尖峰。

最终，设计人员必须充分了解器件的使用环境，并满足既有

的规范要求，这有助于他们综合考虑所有故障类型以采用最

佳的保护机制，使其可靠且不会产生干扰，但允许下游电子

器件能够在安全电压范围内运行，且保证最低中断。

传统保护电路

在需要考虑如此多种不同类型的电子问题的情况下，电子工程

师应如何保护敏感的下游电子器件？

传统保护方法基于多个器件提供保护，而不是基于一个，例

如，采用瞬变电压抑制器(TVS)提供过压保护，采用线路保险丝

提供过流保护，采用串联二极管提供反向电池/电源保护，以

及混合使用电容和电感来过滤更低的电能尖峰。虽然离散配置

可以满足既定的规范要求(保护下游电路)，但它实施起来很麻

烦，需要进行多次选择来确定合适的滤波规格。 

IN TVS_DIODE Capacitor

ICD

Fuse

OUT
Load

V

图2. 传统保护器件。

我们来仔细了解一下这些器件，弄清楚这种实施方法的优点和

缺点。

TVS—瞬变电压抑制器

这是一种相对简单的器件，可以保护下游电路不受电源上的高

压尖峰影响。它们可以分为几种不同的类型，具有广泛的特性

(表1按响应时间从最短到最长的顺序排列)。

表1. 不同瞬变电压抑制器件的响应时间

瞬变电压抑制器件 响应时间

TVS二极管 ~1 ps

金属氧化物压敏电阻(MOV) ~1 ns

雪崩二极管/齐纳二极管 <1 µs

气体放电管(GDT) <5 µs

虽然它们的结构和特性各异，但使用方式是相似的：当电压超

过器件阈值时，分流多余的电流。TVS可以在极短时间内将输出

电压固定在额定水平。例如，TVS二极管的响应时间可以低至皮

秒，GDT的响应时间则可能有几微秒，但可以处理更大的浪涌。

Car
Engine

Alternator

6-Diode
Rectifier

DC Output

Load

Load Dump PulseCold Crank Reverse
Polarity

AC Ripple
Transients

12 V
Battery

–+

Parasitic
Inductance

Parasitic
Inductance

3 V
5 V

12 V
400 ms

15 ms
60 s

Reversed Voltage Superimposed 
Alternating Voltage

Load DumpStarting Profile

12 V

–14 V

Sweep Frequency 
50 Hz to 25 kHz

Logarithmically over 60 s

16 V

35 V (Suppressed)

79 V to 101 V

图1. 一些更严格的ISO 16750-2测试的概述。
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图3显示了用于保护下游电路的TVS二极管的简单配置。在正常

工作条件下，TVS具有高阻抗，输入电压会直接传输至输出。

当输入端出现过压时，TVS开始导电，并将多余的电能分流到

接地(GND)，从而箝位下游负载电压。电源轨电压升高到典型

操作值以上，但被箝位到保证下游电路可以安全运行的值。

虽然TVS器件在抑制极高电压偏移方面很有效，但在遭受持续过

压时，也不能避免损坏，因此需要定期监测或更换。另一个担

心是TVS可能短路，导致输入电源断开。此外，根据涉及的电能

大小，它们的尺寸可能需要很大才能满足裕量要求，导致解决

方案的尺寸相应增大。即使TVS的尺寸正确，下游电路也必须要

能够处理箝位电压，对下游的电压额定要求也随之增高。 

Clamped
Transient

Protected
Load

Transient
Voltage

+

Transient
Current TVS

–

图3. 用传统的TVS解决方案保护电压浪涌。

线路保险丝

过流保护可以使用常见的线路保险丝实现，其熔断额定值高于

标称值，例如，比最大额定电流高20%(百分比取决于电路类型

以及预期的典型操作负载)。当然，保险丝最大的问题是一旦烧

断就必须更换。保险丝设计相当简单，但维护相对复杂，特别

是在难以接触的位置，所以后期还是会耗费时间和成本。使用

备用保险丝(例如可复位保险丝)可以减少维护要求，它会在高于

标称电流的电流流经器件时，利用正温度系数打开电路(电流增

高之后会令温度增高，导致电阻急剧升高)。

除维护问题外，保险丝最大的问题之一是其反应时间，根据所

选保险丝的类型，反应时间可能有很大差异。我们可以使用快

速熔断保险丝，但熔断时间(打开电路的时间)仍然可能需要几百

微秒到毫秒，所以电路设计人员必须考虑这些时间段内释放的

电能大小，保证下游电子器件不被损坏。

串联二极管

在某些环境中，电路可能断开，然后重新连接—例如，在电池

供电环境中。在这种情况下，电源重新连接时不能保证极性是

正确的。我们可以通过在电路的正极供电线上增加一个串联二

极管来实现极性保护。虽然这种简单的增加可以有效防止反向

极性，但串联二极管的压降会导致相应的功率损耗。在电流相

对较低的电路中，这种取舍很小，但对于许多现代化的高电流

电轨，则需要采用另一种解决方案。图4是对图3的更新，显示

利用TVS和增加的串联二极管来防止出现反向极性连接。 

Clamping Voltage

Protected
Load

+ Polarity Protection Diode

Load 
Dump
TVS

GND

图4. 增加串联二极管可以防止反向极性连接，但在大电流系统中，二极
管的压降可能是一大问题。

使用电感和电容的滤波器

目前所讨论的无源解决方案都是通过限制幅度，但通常只能捕

捉更大的幅度，会放过更小的一些尖峰。这些较小的瞬变仍然

会对下游电路造成损坏，因此需要使用额外的无源滤波器来平

缓尖峰。这可以通过使用离散电感和电容来实现，通过调整它

们的尺寸，让它们衰减超出频率范围的电压。在设计之前，需

要对滤波器设计进行测试和测量，确定它们的尺寸和频率，然

后才能正确确定滤波器的尺寸。这种方法的缺点在于，需要

考虑物料成本和面积要求(元器件的板面积和成本要达到多少

才能达到滤波水平)，以及是否需要过度设计(确定元器件的公

差，以能够在随时间和温度变化时提供补偿)。

使用浪涌抑制器提供有源保护

要克服所述的无源保护解决方案面临的挑战和存在的缺点，

方法之一是转为使用浪涌抑制器IC。浪涌抑制器采用易于使用

的控制器IC和串联N通道MOSFET，因此无需使用繁杂的分流电

路(TVS器件、保险丝、电感和电容)。因为只需确定少数几个元

器件的尺寸和让它们通过质量认证，所以浪涌抑制器控制器

可以极大地简化系统设计。  

浪涌抑制器持续监测输入电压和电流。在额定工作条件下，控

制器驱动N通道MOSFET通路器件的栅极完全开启，提供一条从

输入到输出的低阻抗路径。在发生过压或浪涌时(阈值由输出端

的反馈网络给出)，IC调节N通道MOSFET的栅极，将MOSFET的输

出电压箝位到电阻分压器设定的电平。

图5显示了浪涌抑制器配置的简化示意图，以及标称12 V电源轨

上出现100 V输入浪涌时的结果。在浪涌发生期间，浪涌抑制器

电路的输出被箝位到27 V。一些浪涌抑制器也使用串联感应电阻

(图5中的断路器)来监测过流情况，并调整N通道MOSFET的栅极，

以限制输出负载端的电流。
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图5. 浪涌抑制器配置的详细示意图。

根据对过压事件的响应，可以将浪涌抑制器分为四大类：

 X 线性浪涌抑制器

 X 栅极箝位

 X 开关浪涌抑制器

 X 输出断开保护控制器

浪涌抑制器应基于应用进行选择，所以，我们来比较一下它们

的操作和优点。

浪涌抑制器类型：线性

线性浪涌抑制器驱动串联MOSFET的方式和线性稳压器比较类

似，是将输出电压限制在预先设置的安全值，并耗散MOSFET中

的多余能量。为了保护MOSFET，该器件通过采用电容故障定时

器来限制在高耗散区花费的时间。  

VOUT
VIN

4 V to 80 V

VCC FB
LT4363

Timer

图6. LT4363线性浪涌抑制器。

浪涌抑制器类型：栅极箝位

栅极箝位浪涌抑制器利用内部或外部箝位(例如，31.5 V或50 V内

部箝位，或可调的外部箝位)将栅极引脚的电压限制到这个电压

值，然后，由MOSFET的阈值电压决定输出电压限值。例如，在

使用内部31.5 V栅极箝位，且MOSFET阈值电压为5 V时，输出电

压限制为26.5 V。或者，外部栅极箝位允许更广泛的电压选择范

围。栅极箝位浪涌抑制器的示例如图7所示。

VOUT
VIN

4 V to 72 V

VCC

Clamp Select

FAULT
LTC4380

Timer

图7. LTC4380栅极箝位浪涌抑制器。 

浪涌抑制器类型：开关

对于更高功率的应用，开关浪涌抑制器是一个很好的选择。与

线性和栅极箝位浪涌抑制器一样，开关浪涌抑制器在正常操作

条件下可以充分增强调整FET，以在输入和输出之间提供一个低

阻路径(最小化功率损耗)。开关浪涌抑制器和线性或栅极箝位浪

涌抑制器之间的主要区别出现在检测到浪涌事件时。在浪涌事

件中，开关浪涌抑制器是通过开关外部MOSFET(比较类似于开关

DC-DC转换器)，将输出调节到箝位电压。 

VOUT
VIN

3.5 V to 60 V

VFB

TMR

SS

Run LTC7860

图8. LTC7860开关浪涌抑制器。

保护控制器：输出断开

保护控制器不是真正的浪涌抑制器，但它确实能停止浪涌。和

浪涌抑制器一样，保护控制器监测过压和过流条件，但它不

会箝位或调节输出，而是通过立即断开输出来保护下游电子器

件。这种简单保护电路的布局紧凑，非常适合由电池供电的便

携式应用。LTC4368保护控制器的简化示意图，以及它对过压事

件的响应如图9所示。保护控制器有许多版本。

https://www.analog.com/en/products/lt4363.html#
https://www.analog.com/cn/products/ltc4380.html
https://www.analog.com/cn/products/ltc7860.html
https://www.analog.com/cn/products/ltc4368.html
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图9. LTC4368保护控制器。

保护控制器会监测输入电压，确保电压保持在OV/UV引脚的电阻

分压器所配置的电压范围内，当输入电压超过这个范围时，利

用背对背MOSFET断开输出，如图9所示。背对背MOSFET也可用

于防止反向输入。输出端的感应电阻通过持续监测正向电流来

实现过流保护，但不需要基于计时器的穿越操作。

浪涌抑制器特性

为了给您的应用选择最合适的浪涌抑制器，您需要知道有哪些

可用特性，以及它们可以帮助解决哪些挑战。您可以在参数表

中查找这些器件。

断开与穿越

一些应用要求在检测到浪涌事件时断开输出和输入的连接。在

这种情况下，需要断开过压连接。如果您需要输出在浪涌事件

发生时保持正常运行，从而最大限度减少下游电子设备的停机

时间，则需要浪涌抑制器在发生浪涌时进行穿越。在这种情况

下，使用线性或开关浪涌抑制器可以实现这一功能(前提是，对

于拓扑和所选的FET，功率电平是合理的)。

故障定时器

实施穿越时，需要对MOSFET提供保护，以防它受到持续浪涌影

响。为了确保留在FET的安全工作区(SOA)内，可以使用定时器。

定时器本质上是一个接地电容。发生过压时，内部电流源开始

为这个外部电容充电。电容达到一定的阈值电压时，数字故障

引脚拉低，表明受时间延长的过压影响，调整管将很快关闭。

如果定时器引脚电压继续上升到二级阈值，栅极引脚将拉低，

以关闭MOSFET。 

定时器电压的变化率随通过MOSFET的电压而变化，也就是

说，电压越大，时间越短，电压越小，时间越长。这个有用

特性使器件能够平稳度过短时过压事件，允许下游元器件保

持运行，同时保护MOSFET不因持续时间更长的过压事件出现

损坏。有些器件具有重试功能，使器件能在冷却之后再次打

开输出。

过流保护

许多浪涌抑制器都能够监测电流和保护器件不受过流事件影

响。这是通过监测串联感应电阻上的压降并作出适当响应来实

现的。也可以通过监测和控制浪涌电流来保护MOSFET。其响应

可能与过压情况类似，这是因为如果电路能够接受这种功率电

平，那么它要么通过闩锁断开，要么通过穿越事件来断开。

反向输入保护

浪涌抑制器具有广泛的操作能力 (能够承受某些器件上高达

60 V的地下电压)，所以能够提供反向输入保护。图10显示了提

供反向电流保护的背对背MOSFET配置。在正常运行期间，Q2和

Q1由栅极引脚开启，Q3不产生任何影响。但是，出现反向电压

连接时，Q3开启，将Q2的栅极下拉至负输入并隔离Q1，以保护

输出。

也可以通过可靠的器件引脚保护来实现反向输出电压保护，根

据所选的器件，可以承受高达20 V的接地电压。
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0.1 µF
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10 mΩ

Q1
IRLR2908

Q2
IRLR2908VIN

12 V

VOUT
12 V, 3 A
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at 16 V

LT4363DE-2

GND TMR
9 12

OUT
2

SNS
3

VCC
5

FB
1

D1*
SMAJ58CA

R2
4.99 kΩ

R1
57.6 kΩ

GATE
4

R3
10 Ω

R4
10 Ω

R7
10 kΩ

Q3
2N3904

D2
1N4148

*Diodes Inc.

SHDN
6

UV
8

OV
7

FLT

ENOUT

10

11

C1
47 nF

R5
1 MΩ

图10. LT4363反向输入保护电路。

对于需要宽输入电压范围的应用，可以使用浮动拓扑浪涌抑制

器。发生浪涌事件时，浪涌抑制器IC会监控整个浪涌电压，由

内部晶体管技术限制IC的电压范围。使用浮动浪涌抑制器(例如

LTC4366)时，IC浮动刚好低于输出电压，为其提供更广泛的工作

电压范围。电源回流线中包含一个电阻(VSS)，允许IC随电源电压

浮动。如此，由外部元器件和MOSFET的电压功能设置输入电压

限值。图11显示的应用电路可以在保护后端负载时，使用极高

的直流电源正常运行。 

https://www.analog.com/cn/parametricsearch/11394#/
https://www.analog.com/cn/products/ltc4366.html


《模拟对话》第55卷，第1期72

VOUT
0.5 A
(200 V Clamp)

C1
47 µF

RFB1
12.4 kΩ

VIN
160 V (Rectified 110 V AC)

100 V to 800 V

DANGER! Lethal Voltages Present

LTC4366-2

GateVDD Out

FBSD

VSSTimer Base

RIN
4.64 MΩ

RG
10 Ω

CG
2 nF

M1
IXTH12N100L

R1
470 kΩ

R2
100 kΩ

SD

RSS
412 kΩ

CT
3.3 nF

Q1
BF722

RFB2
2 MΩ

图11. LTC4366高压浮动拓扑。 

为我的应用选择正确的器件

由于浪涌抑制器本身采用可靠设计，所以能从很多方面简化保

护电路的设计。数据手册已显示许多可能的应用，在确定元器

件尺寸时，能够提供很大帮助。最困难的部分可能是选择最合

适的器件。您可以遵循以下几个步骤来缩小范围：

 X 访问ADI的保护器件系列参数表。

 X 选择输入电压范围。

 X 选择通道数量。

 X 筛选功能，缩小可行选项的范围。

和所有产品选型一样，在查找正确的器件前，您需要了解您的

系统要求，这点非常重要。一些重要的考虑因素包括：预期的

电源电压和下游电子器件的电压容限(在决定箝位电压时非常重

要)，以及对设计而言非常重要的一些特性。

以下是一些经过筛选的参数表示例，供大家参考。大家可以访

问网站，在网站上进一步更改这些参数表，可以添加一些其他

参数。

 X 高压浪涌抑制器器件请参见这里。

 X 具有过压断开功能的保护控制器请参见这里。

结论

无论采用哪种类型的浪涌抑制器，基于IC的有源浪涌抑制器设

计都无需使用繁杂的TVS二极管，或使用大尺寸电感和电容来

进行滤波。所以，解决方案的整体面积更小，体积也更小巧。

相比TVS，其输出电压箝位精度可能高出1%至2%。如此可以防

止过度设计，且能够选择公差更严格的下游器件。

ADI提供的系统保护器件系列让设计人员能够采用可靠、灵活

且小巧的解决方案为下游器件提供保护，尤其是对于工业、汽

车、航空航天和通信设计中可能面临严苛的过压和过流事件的

器件。
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