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摘要 

流水线型模数转换器被广泛地应用于图像处理、通信基站、数字视频和快速

以太网等领域。而对于应用越来越广泛的手持移动终端而言，低功耗对于产品电

池的使用寿命起着至关重要的作用。同时随着人们对音质、画质等感官体验的要

求越来越高，以及更为细致的数据信息量要求，高精度也成了模数转换器系统设

计中一个极为重要的方面。通常实现低功耗的方法往往会产生各种误差从而导致

精度降低，同样实现高精度又往往需要以增加功耗为代价，因此如何同时实现高

精度和低功耗成为了研究的热点和难点。 

论文主要研究了应用于数字视频领域的流水线型模数转换器的低功耗及高

精度实现方法。从采用级间运放共享技术来降低功耗为切入点，首先分析了传统

运放共享结构中影响电路精度的因素。其次为了消除这些因素的影响，提出了新

的电路结构和设计技术，从而达到了同时实现高精度和低功耗的目的。搭建了流

水线模数转换器 Matlab 模型，引入了各种非理想因素参与行为级仿真，建立了

系统级的设计框架。最后完成了整个流水线模数转换器的电路设计、版图布局和

芯片测试等全部流程。 

主要研究成果和工作有以下几个方面： 

1) 从降低运放功耗入手，选择功耗最低的单级套筒式运放，同时采用级间

运放共享和逐级缩减等技术，实现低功耗设计。 

2) 详细分析了传统级间运放共享结构中存在的记忆效应、级间信号串扰以

及共享开关引入的电荷注入和时钟馈通等各种影响电路精度的因素。为

了消除这些因素的影响，提出了一种新的双输入开关内置运放共享结构

的 MDAC 电路。 

3) 提出采用两组输入差分对管的结构，共享运放的两流水级各使用一组，

每组差分对管在保持时段交替参与运放工作，而在采样时段则交替的连

接到共模输入电压进行复位，从而完全消除记忆效应，并且不需要额外

的复位时间。 

4) 提出将运放共享开关嵌入在运放内部，有效消除了级间信号串扰通路；

因此，开关产生的电荷注入和时钟馈通效应也不会对信号建立精度造成

影响；同时消除了传统结构中采用外置开关所引入的寄生电阻对运放失

调的影响。内置的共享开关仅消耗约 30mV 的电压裕度，不会影响运放

的输出摆幅。 

5) 提出采用双相交叠时钟来控制运放共享开关，解决了采用传统非交叠时

钟导致的大信号建立恶化的问题。通过采用与被偏置电路一致的结构，
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改进了宽摆幅运放偏置电路，与系统中各运放都能获得更好的匹配。 

6) 从传递函数的角度建立了流水线型模数转换器的 Matlab 系统级模型，

并引入了诸如电容失配、噪声、运放单位增益带宽、运放压摆率、时钟

抖动以及比较器失调等非理想因素影响，从而指导电路设计。模型仿真

结果与流片结果契合。 

7) 在 SMIC 0.18-µm、1.8V 电源电压、单层多晶硅六层金属的标准 CMOS

工艺下完成了一款 10 bit 80 MSps 的流水线型模数转换器的电路设计、

版图布局、仿真验证以及芯片测试等工作。 

采用这种新型双输入开关内置运放共享的 MDAC 结构可以在不增加额外时

钟、功耗、面积的条件下，消除多种制约 MDAC 精度的误差来源，从而有效提

高系统精度。 

此外，基于双输入开关内置运放的良好隔离特性，对电路进行进一步的优化

和改进，令采样保持电路与第一级 MDAC 共享运放，从而完全避免运放功耗的

额外消耗，继续显著降低系统功耗。 

流片测试结果显示，本论文设计的 10-bit 80 MSps模数转换器有效位(ENOB)

可以达到 9.69 bit，无杂散动态范围(SFDR)可以达到 76 dB，并且在整个奈奎斯

特带宽内都保持着 9.62bit 以上的 ENOB。当输入信号超过奈奎斯特频率，甚至

接近采样频率时，ENOB 仍可以达到超过 9.47 bit 的精度。此外，当采样频率提

高到 100MSps 时，仍可以达到超过 9.1 bit 的有效位。芯片核心功耗为 28mW，

性能系数(FOM)为 0.42pJ/step。其中 ENOB 和 SFDR 两项指标优于近几年收录

在 JSSC、ISSCC 和 CICC 等国际顶级期刊会议上相同分辨率流水线模数转换器

的研究成果，FOM 达到了这些研究成果中的较高水平，能够实现低功耗高精度

的数字视频及 SOC 嵌入式应用。 

 

 

关键词：流水线模数转换器，低功耗，高精度，采样保持电路，运放共享，双输

入，开关内置，MDAC，栅压自举开关，底极板采样，数字校正，Matlab 模型 

中图分类号：TN432 
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Abstract 

Pipelined analog-to-digital converter (ADC) is widely used in the systems 

of image signal processing, base stations and digital video, fast Ethernet, ect. 

For hand-held mobile terminals, low power devices play a vital role for the life 

of the battery. At the same time, as people demanding of sensory experiences 

such as sound, picture quality have become increasingly and the requirement 

of more detailed information, design has become a very important aspect. Low 

power consump- tion usually tends to reduce the accuracy while high accuracy 

is often needed to increase the cost of power. Thus, how to achieve high 

accuracy and low power consumption simultaneously has become a hot 

research spot.  

This work focuses on the high accuracy and low-power pipelined ADC for 

digital video system. The opamp-sharing technology is used to achieve low 

power consumption at the cost of the resolution reduction, since the 

conventional opamp-sharing ADC has some serious problems. To get rid of 

these problems, an new architechture of MDAC was proposed to improve the 

system accuracy. A Matlab model of pipelined ADC which guide the actual 

circuit design is structured, variety of non-ideal factors are involved in the 

behavioral simulation. By using this MDAC, this work presents the transistor 

level of pipelined ADC. Finally, layout and chip testing are described. 

The specific research contributions of this work include: 

1) Starting from reducing the power consumption of the opamp , 

telescopic opamp was selected for its lowest power consumption. More 

methods such as opamp-sharing between successive stage and stage-scaling 

-down were adopted to achieve low-power design. 

2) To get rid of the problems of memory effect, successive stage crosstalk, 

charge injection and clock feedthrough, a switch-embedded MDAC with dual 

NMOS differential input pairs current-reuse OTA is proposed. 

3) The dual NMOS differential input pairs was proposed to eliminate the 

memory effect. Since both input pairs are reset to a common-mode input 

voltage alternately, the memory effect is completely eliminated without any 

additional clock phase. 

4) By embedding the opamp-sharing switches into OTA, the effect of the 

inter-stage crosstalk path, charge injection, clock feedthrough and the offset 

introduced by parasitic resistance of opamp-sharing switches ware eliminated 

and does not affect the signal settling accuracy. The embedded switches only 

consumed about 30mV of votage margin, so not affect the opamp's output 
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swing. 

5) The two-phase non-overlapping clock is always used in a pipelined 

ADC but is not suitable for controlling the opamp-sharing switches in the 

proposed OTA. To achieving a well matching, a optimized stable high-swing 

bias circuit is employed for the OTA. 

6) Based on the signal transfer function, A Matlab model of pipelined ADC 

is structured to guide the circuit design. By involved the effect of many 

non-ideal factors such as mismatch, noise, GBW, slew rate, jitter and offset, 

this model is reasonable according the silicon results. 

7) In the SMIC 0.18-μm, 1.8V supply voltage, single-poly six-metal 

standard CMOS process, the circuit and layout design, simulation and chip 

testing of a 10 bit 80MSps pipelined ADC are completed. 

By using the proposed switch-embedded opamp-sharing MDAC based on 

a dual NMOS input pairs current-reuse opamp, an improved accuracy is 

achieved without any additional power and area consumption and clock phase. 

Further more, built on the good isolation characteristic of the dual-input 

switch-emmbeded opamp, a new circuit structure of opamp-sharing between 

S/H circuit and the first MDAC stage was proposed to significantly reduce 

power consumption by avoiding the extra power consumption of opamp. 

The ADC achieves a peak ENOB of 9.69 bit and a peak SFDR of 76 dB, 

while maintaining more than 9.6 ENOB for the full Nyquist input bandwidth. 

When input frequency is close to sample rate, the ADC still maintains 9.47 

ENOB. When sample rate rises to 100MHz, there is still 9.1 ENOB. The chip 

consumes 28mW an FOM achieves 0.42 pJ/ step. The measured SNDR and 

SFDR are better than other recently published works of 10-bit pipelined ADCs 

on JSSC, ISSCC and CICC, and FOM has achieved a higher level. This work 

can be used in low power consumption and high accuracy digital video system 

an embedded in applications of SOC. 

 

Key words: pipelined ADC, low power, high accuracy, S/H, opamp-sharing, 

dual-input, switch-emmbedded, MDAC, gate voltage bootstrapped switch, 

bottom plate sampling, digital calibration, Matlab model 

CLC Number: TN432 
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 第一章 前言 

 

1.1 论文研究背景和动机 

模数转换器，顾名思义，是用来将模拟信号转化为数字信号。作为真实世界

与数字世界的纽带，模数转换器在很多现代数字处理系统等领域都有着不可替代

的作用。 

众所周知，自然界真实的信号都是以模拟的形态存在的，包括听到的声音、

看到的画面和感受到的触觉温度等等，甚至在数字领域，受到储存或传输条件的

限制，一些数字信号也会呈现出模拟的形态，比如硬盘里数据的读取、远距离信

号的传输等等。模数转换器正是将这些模拟信号转化为数字信号的接口，从而使

这些模拟信号可以在数字世界里得到记录和处理。 

以数字高清电视系统为例，对于高清视频的要求是当在与屏幕一定距离所看

到的画面应当达到与真实情景相同的色彩和清晰度。以隔行扫描 16:9 高宽比的

高清数字电视 1920×1035i 格式为例。系统具有 60 Hz 的场频。数字采取双通道

数据处理，其中一个数字数据流输入 74.25 MHz 采样的数字化亮度信号(Y)，因

此需要一路 10 位分辨率采样频率 80MHz 左右的模数转换器来表示此视频信

息；另一个通道传输时分多路复用的 CB 和 CR 信号，也同样需要用到 10 位分

辨率 74.25 MHz 采样的模数转换器。 

在各种模数转换器系统架构中，流水线型模数转换器由于其分段转换、流水

作业的结构特点，在实现较高分辨精度的模数转换时仍然能保持较高的速度和较

低的功耗，适合于系统集成，主流转换率可以达到 200MSps 以上，分辨率可以

达到 8~14 bit。因此对于数字视频领域所要求的精度和采样频率而言，流水线型

模数转换器无疑是最佳的选择。并且，流水线结构的模数转换器具有很高的设计

自由度和灵活性，在实现速度、功耗和面积等指标间折衷优化等课题上有着广泛

的研究空间。 

如今，对于功能越来越丰富的手持移动终端而言，由于受到重量限制，仅能

通过有限的电池提供能量，所以迫切需要低功耗的芯片设计。此外，功耗的增加

会引起芯片发热，从而降低电路的可靠性和使用寿命。芯片升温将引发硅片连线

故障、封装故障、电学参数漂移、电迁移等一系列的故障机制。功耗的急剧增加，

还需要昂贵的封装以及热沉布置，提高了芯片的成本，还会因为冷却设备而增加

额外开支。对面向商用的产品而言，降低了产品的市场竞争力。同时人们对数字
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媒体音质、画质等体验的要求越来越高，而且对采集和研究自然界信号更为细致

的数据信息量要求，高精度也成了模数转换器系统设计中一个很重要的方面。 

1.2 国内外研究现状 

近几年来，各种实现低功耗和高精度的方法不断被提出。其中降低功耗的方

法主要有时分复用技术、运放共享技术、伪差分运放结构、最佳每级精度分配、

级间按比例缩小、单元模块共享复用以及降低单元模块功耗等等[1-38]。其中 

Nagaraj 在 1997 年提出的级间运放共享技术成为目前降低功耗最常用和最有效

的方法[2]。这种方法利用每个流水线级仅在半个周期使用运放的特性，在两级流

水线级中(通常是相邻两级)共同使用一个运放，使系统中运放的数量减小了一

半。由于运放的功耗占整个系统的绝大部分，从而可以降低接近 50%的系统功

耗。 

而实现高精度的方法主要有元件匹配校准、相关双采样、底极板采样、栅压

自举开关、电容交换、误差平均等[39-47]。其中 Lewis 在 1992 年提出的每级

1.5bit 的数字校正算法[39]通过增加少量比较器等电路的代价，可以在很大程度

上消除比较器失调的影响，从而极大地提高模数转换器的精度。 

相对于数字校正算法不会增加很多功耗来说，级间运放共享技术却会很大程

度上影响电路的精度。因为在传统的运放共享结构中，存在着由于运放输入管无

法复位所导致的记忆效应，以及由运放共享开关的寄生电容导致的级间信号串扰

通路，此外运放共享开关还引入了电荷注入和时钟馈通效应，这些问题很大程度

上影响了系统精度。 

为了克服传统运放共享结构中存在的上述问题，文献[48]中提出了一种增加

隔离开关的方法，通过增加两组隔离开关将运放共享开关的寄生电容接到地，因

此隔断了级间串扰通路。但是添加的开关增大了电荷注入与时钟馈通效应以及串

联电阻，而且采用这个方法并没有解决记忆效应。 

文献[49]中采用了一种电流复用技术。在文中设计的套筒式运放中，当

NMOS 工作时，PMOS 作为负载的同时接到一个固定电压，同样当 PMOS 工作

时，NMOS 接到一个固定电压。这样一来，由于两对输入管分别交替连接固定

电压进行复位，输入管再进行下一次保持操作时，寄生的电荷是一个与输入信号

无关的量，降低了对建立精度的影响。但是由于 PMOS 的跨导相对较小，因此

在相同电流下，采用 PMOS 输入的运放性能要降低很多，不能被相邻两级共享，

仅能一、四级共享一个运放，二、三级共享一个运放。因此，采用电流共享的方

法虽然可以消除记忆效应和一定的级间干扰，但是采用 PMOS 做输入管，实际

上也大大降低了对电流的利用效率，而且由于需要对输入信号电平进行转换，增

加了设计复杂度。 
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文献[50]采用了一种串联式双 NMOS 输入差分对的方法。这种方法较前一

种比起来，各级都采用了 NMOS 作为运放的输入管，从而可以提高电流的利用

效率，同时也通过双输入交替工作和复位至共模电压来解决了记忆效应等问题。

但是由于两对输入管是上下串联，需要接到各自不同的共模电压，因此在电路中

需要产生两组复位电平；同时，两个串联的输入管还会降低运放的输出摆幅，使

其难以应用于低功耗的套筒式运放；此外，当开关闭合时，其寄生电阻会降低运

放的增益和单位增益带宽。 

上述几种方法以一定的功耗和电路复杂度为代价，在一定程度上改善了传统

运放共享结构中存在的影响电路精度的因素。因此，如何完全高效地解决记忆效

应、级间串扰、电荷注入和时钟馈通等问题仍然是需要进一步研究和解决的课题。 

1.3 论文研究的主要工作 

本论文首先从降低系统整体功耗入手，采用了级间运放共享技术来减小运放

数量，再从减小运放功耗的角度选择了能效比最高的增益自举套筒式运放结构。

之后，本文详细分析了采用传统运放共享技术所存在的记忆效应、级间串扰通路

以及和运放共享开关引入的电荷注入和时钟馈通等问题，指出其降低了系统的精

度的原因。 

其次，为了消除这些因素对系统精度的影响，提出一种新型适用于运放共享

的双输入开关内置余量增益放大电路(MDAC)，有效地提高了电路的性能。同时

通过对开关内置的双输入 MDAC 电路的分析，提出采用双相交叠时钟来控制运

放共享开关，解决了采用传统非交叠时钟导致的大信号建立恶化等问题。优化了

宽摆幅运放偏置电路，使其与运放获得更好的匹配。 

此外，本论文还分析了流水线模数转换器中各种非理想因素对系统的影响，

从真实电路中信号传递和量化的角度，建立了流水线模数转换器的 Matlab 模型，

并引入了诸如电容失配、噪声、运放单位增益带宽、运放压摆率、时钟抖动以及

比较器失调等绝大多数的非理想因素，从而指导电路设计，模型仿真与流片测试

结果相当契合。 

本论文在 SMIC 0.18-µm、1.8V 电源电压、单层多晶硅六层金属的标准

CMOS 工艺下，设计实现了一款分辨率为 10bit 采速率为 80MSps 的高精度、低

功耗流水线型模数转换器。在电路设计过程中，本论文也把许多相关的研究论文

作为设计时的参考[51-68]。通过将芯片测试结果与国内外研究的对比，本设计中

的流水线模数转换器在近几年发表的文献中处于较高水平。 

最后，为了进一步降低系统功耗，采用了使采样保持电路与第一级 MDAC

共享运放的方法，设计了一款 11bit 的流水线模数转换器。由于采样保持电路和

第一级 MDAC 均对运放功耗有着最高的要求，因此这两者共享运放可以很大程
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度上进一步降低系统功耗。同时由于双输入开关内置运放具有良好的级间隔离特

性，可以确保采样保持电路精度不受到共享运放的影响。 

1.4 论文的组织结构 

论文总共分为七章。在本章之后的第二章中，介绍了模数转换器的分类以及

评价指标和测试方法。第三章分别从高精度和低功耗的角度进行分析，介绍了实

现高精度和低功耗所采用的技术方法；分析了各种非理想因素对模数转换器性能

的影响，并在设计的一个 Matlab 行为级模型中得到了体现。在第四章中，首先

分析了传统运放共享电路中存在的记忆效应、级间信号串扰通路以及共享开关的

电荷注入和时钟馈通等问题对电路精度的影响。之后介绍了前人针对这些问题提

出的一些解决方案，并分析了这些方案中存在的不足。为了更好地解决上述问题，

提出了一种双输入开关内置运放共享的 MDAC 电路，有效地消除了记忆效应、

级间信号串扰通路，同时解决了共享开关电荷注入和时钟馈通等问题对电路精度

的影响，实现了提高电路性能的目的。第五章则根据提出的新型 MDAC 结构，

完成了一款 10bit 80MSps 流水线型模数转换器的电路设计和版图布局，给出了

仿真方法和结果。在第六章中，首先制定测试方案，设计测试电路板并搭建了测

试平台。之后对论文设计的模数转换器进行测试，给出了测试结果，并将之与国

内外近期发表在 JSSC、ISSCC 和 CICC 等国际顶级期刊和会议的一些高水平研

究成果进行了对比。此外，根据双输入开关内置运放的良好级间隔离特性，提出

了一种使采样保持电路与第一级 MDAC 共享运放的方法，在保证系统精度的条

件下进一步降低系统功耗。最后，在第七章中对论文进行了总结，给出了结论，

并对未来的研究工作进行了分析和展望。 
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 第二章 模数转换器概述 

 

本章首先介绍了模数转换器的基本原理。然后，给出评价模数转换器性能各

个指标参数的说明和计算方法，分析了模数转换器的测试原理和方法。最后，对

常见的各种模数转换器类型进行了简单的介绍和对比。 

2.1 理想的模数转换器 

一个理想的模数转换器对信号的处理包括两个过程：一个是定时，一个是定

量，如图 2.1 所示。定时的工作一般被称为采样保持，此操作将输入的模拟信

号，以一定的时间间隔进行采集，并把采集好的信号保持一定的时间，供后续定

量处理；而定量的操作通常是由与一个已知的量进行比较来完成，实现的方法可

以是电压比较、电流比较、电荷比较以及时间比较等等。 

 

图 2.1  模数转换器的功能 

分辨率(Resolution)是衡量一个模数转换器进行定量操作的能力，以比特位

(bit)来表示，一个 N-bit 的 ADC，具有可以分辨输入信号变化为 1LSB(Least 

Significant Bit)的能力，其中 1 LSB=VFS/2N，VFS为满幅输入信号。图 2.2 就是

一个理想 3-bit 模数转换器的量化特性，输入信号以横坐标表示，而数字输出以

二进制的形式用纵坐标表示。可以看到，输入信号每变化一个 LSB，会使得数

字输出码改变一位，因此 LSB 也被称为量化步长，表示在这个步长内所有的模

拟输入信号都对应同一个数字输出。 
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图 2.2  理想 3bit ADC 量化特性 

2.2 模数转换器相关指标和参数 

在实际电路中，由于各种非理想因素的存在，导致了各种各样的误差，因此

不可能设计出完全理想的模数转换器。而且不同的应用领域对模数转换器有着不

同的要求，在设计和应用模数转换器之前首先需要做的就是了解衡量模数转换器

性能效率等规格的指标和参数，使得设计的模数转换器的各项性能可以满足如数

字视频和音频等应用的数字信号处理的系统需求。 

2.2.1 静态参数 

(a) 积分非线性和微分非线性 

积分非线性 (Integral Nonlinearity，INL)是传输函数偏离理想直线的一种量

度标准，而微分非线性(Differential Nonlinearity，DNL)则是各码偏离理想值的步

长偏差，通常在评价模数转换器性能时则取其绝对值的最大值，以 LSB 为单位。

如图 2.3 所示，虚折线为理想量化曲线，实折线为非理想量化曲线。 

INL 与 DNL 的关系为 

 
1

i k

k i
i

INL DNL




    (2.1) 
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图 2.3  3bit ADC 非线性特性 

(b) 单调性和失码 

模数转换器的单调性是指在增大(或减小)输入值时，输出代码总是保持恒定

或增加(恒定或减小)。若输入值从一定值提高到另一值时，输出代码反而降低，

则系统就不是单调的。在应用中与实际的系统中时，系统会错误地认为已通过目

标点，并随即开始回转，而且系统会始终保持局部极小值，并且不可能到达所需

的目标点。 

而失码则表示模数转换器的输出永远不能取得某一个或几个数字码，对于一

些系统(比如闭环控制系统正在搜索某个位置)来说，这些误差可能是灾难性的。

在失码的情形下，该系统将会无休止地一直搜索某个点。对模数转换器通常都会

要求单调且没有失码，因此 DNL 需要小于 0.5 LSB。 

2.2.2 动态参数 

动态参数是指在频域中测量得到的参数。通常要得到动态参数需要在频域中

通过对测试输出的数字码进行快速傅立叶变换(FFT)来测量和计算。衡量动态参

数的主要指标有信噪比、信号与噪声谐波比、总谐波失真、无杂散动态范围和有

效位。 
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(a) 信噪比 (Signal-to-Noise Ratio，SNR) 

SNR 是 ADC 输出端信号能量与总噪声的能量之比，有 

 10lg
Signal Power

SNR
Total Noise Power

 
  

 
 (2.2) 

由于量化存在一定的分辨率，所以 SNR 存在一个上限，为信号功率与量化噪声

的比值，其中量化噪声(rms)为 

 [ ]
12 2 12
LSB REF

N

A A
A rms  


 (2.3) 

其中 N 为 ADC 分辨率。 

根据上式，可以得到模数转换器 SNR 的上限为 

 

2

max

2 2
10lg

2 12

3
20lg(2 )

2
6.02 1.76 ( )

REF
N

REF

N

A
SNR

A

N dB

 
   

 



 

 (2.4) 

以 10 位模数转换器为例，其所能达到的最高 SNR 为 61.96 dB。 

(b) 信号与噪声谐波比 (Signal-to-Noise and Distortion Ratio，SINAD) 

SINAD(也写作 SNDR)是 ADC 输出端信号功率与噪声、谐波功率和之比。

SINAD 也就是信号能量和其余所有非信号能量的功率之比，因此是衡量一个

ADC 精度最重要的指标。 

 10lg
Signal Power

SINAD
Noise Distortion Power

 
   

 (2.5) 

(c) 无杂散动态范围 (Spurious-Free Dynamic Range，SFDR) 

SFDR 是信号的能量与最大的谐波或者杂波能量的比值，有 

 10lg
arg

Signal Power
SFDR

L est Spurious Power

 
  

 
 (2.6) 

可以看到，SFDR 实际上表示的是 ADC 的动态范围。 

(d) 总谐波失真 (Total Harmonic Distortion，THD) 

THD 是指在 ADC 输出信号频谱中，总谐波能量与信号能量的比值。有 
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 10lg
Total Harmonic Distortion Power

THD
Signal Power

 
  

 
 (2.7) 

计算式为 

 
2 2 2

2[ ] 3[ ] [ ]

[ ]

20lg
HD rms HD rms HDN rms

in rms

A A A
THD

A

   
 
 
 


 (2.8) 

(e) 有效位 (Effective Number of Bits，ENOB) 

ENOB 表示有效位，由于与分辨率具有相同的单位，因此可以直观地表示

ADC 所能达到的有效精度，有 

 , 1.76

6.02
dB FSSINAD dB

ENOB


  (2.9) 

其中 SINADdB,FS是满幅信号输入下得到的值。 

2.2.3 性能系数 

在实际应用中，模数转换器有着不同的精度、转换速度和功耗，为了在各种

不同 ADC 中进行比较，可以通过性能系数(Figure-of-merit，FOM)来定义，最被

广泛采用的性能系数定义为 

 
2ENOB

s

P
FOM

f


  (2.10) 

其中 P 为功耗，ENOB 是有效位，而 fs是最大采样频率。FOM 的单位是 pJ/step。

FOM 越小表示模数转换器的性能越好。 

2.3 模数转换器测试原理 

ADC 的测试有各种不同的方法[1-5]，为了得到一种普遍被接受的测试方法，

IEEE组织制定了一系列有关模数转换器的测试标准，如 IEEE STD 1057和 IEEE 

1241 等。下面对模数转换器的测试原理进行分析。 

2.3.1 动态参数测试 

由于现实中产生的所有信号中，正弦波所能达到的信号纯度是最高的，因此

对于 ADC 而言，可以采用正弦波作为信号的输入。通常采用的测试平台架构如

图 2.4 所示。 
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图 2.4  ADC 测试平台 

信号发生器产生正弦波，经过带通滤波器后输入进待测 ADC，同时时钟信

号也可以由信号发生器得到。其数字输出通过逻辑分析仪进行采样并且保存，之

后对保存的结果进行 FFT 分析，根据 FFT 分析的结果，便可以得到 SINAD、

SFDR、THD 和 SNR 等各种动态特性。FFT 分析和动态特性的计算通常由电脑

程序来完成。 

值得注意的是，根据快速傅里叶变换的性质，需要仔细地设置输入信号的频

率以避免发生频谱泄露，因此需要根据 ADC 采样频率和采样点的个数来设置输

入信号，输入信号应当满足式(2.11)的要求，其中 N 为采样的点数，M 一般为一

个小于 N/2 的质数。若是在欠采样条件下，M 则应当大于 N/2。 

 in

s

f M

f N
  (2.11) 

信号的幅度为应当接近满幅，但是通常为了防止信号过载，也可以略小于满

幅，如-1dB FS。 

2.3.2 静态参数测试 

静态参数的仿真可以用斜波，考察从+VR 到-VR 线性变化的输入信号对应的

数字码输出。一般在 1LSB 量程应当取到 10 到 20 个数字码。而在实际测试中

可以采用“码密度法”，即采用经过适当滤波的正弦波输入信号，采集足够长时

间的数字输出，考察各个码出现的次数，再将各个码值出现的次数进行统计并绘

制图表。 

在理论上，先采用三角波来进行分析。以分辨率为 10bit 为例，当输入略微

过载的三角波时，由于信号过载，需要略去全 0 和全 1 的码值即 0 和 1023，统

计出 1 到 1022 各码出现的总次数 MT，同时得到各码理论上应当出现的次数 hT
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＝MT/1022，再统计出各个码值出现的次数 hi(i 为 1 到 1022)。输出码直方图如

图 2.5 所示。 

 

图 2.5  线性斜波输入下直方图测试 

此时，各码的 DNL 可以根据下式得到 

 1i
i

T

h
DNL

h
   (2.12) 

同时可以得到 INL 为 

 
1

n

n i
i

INL DNL


   (2.13) 

得到的 INL 和 DNL 特性如图 2.6 所示。 

由于实际中产生理想的三角波较为困难，所以在实际中一般采用经过适当滤

波的正弦波来代替。但是采用正弦波的码密度分布呈现为 U 形，如图 2.7 所示。

此时每个码的出现次数则由式(2.14)决定。 

 
   1 1

1 1
2 1 21

sin sin
2 2

N N
FS FS

n N N

V n V n
p

A A

 
 

      
     
        

 
 (2.14) 

由于各码出现的次数不同，所以要对码值加上 pn的权重，即 

 ,n Theoretical n Th p M  (2.15) 
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图 2.6  DNL 和 INL 示意 

 

 

图 2.7  正弦波输入下码密度测试 



第二章 模数转换器概述 

 17

从而有 

 , 1n Actual
n

n T

h
DNL

p M
   (2.16) 

为了得到精确的结果，有几点需要注意：第一，输入的正弦波频率不应是采

样频率的亚谐波；第二，正弦波的幅值可以稍微过载；第三，需要仔细调节正弦

波的偏移以消除电路的直流偏移，从而获得对称的码输出；最后，正弦波的幅值

可以根据直方图结果，由下式计算得到 

 

0 2 1

sin
2N

FS

T

T

V
A

M
M h h






 

 
   

 (2.17) 

此幅值可以代入式(2.14)计算得到各码出现次数。 

此外，这种方法还可以测试 ADC 的等效输入噪声。为此，可以把输入接适

当电阻，再加直流电压，记录一定量的输出码。这样，等效输出噪声就会表现为

以对应码附近一定范围内的码值输出。假设噪声是高斯分布的，则可以根据峰峰

噪声输出码直方图得到等效均方根噪声，如图 2.8 所示。 

 

图 2.8  采用直方图法测试 ADC 噪声 

按照上述方法，通过逻辑分析仪采集到一定数量的输出码后，可以用 Matlab

程序进行处理，直接得到结果。 

2.4 模数转换器的分类 

第一款单片集成的模数转换器产生于 20 世纪 70 年代，当时基本上是以全

并行快闪(Flash)结构[6-11]和折叠型结构[12-20]为主。进入 80 年代之后，在低

速高分辨率 ADC 中，逐次逼近型结构模数转换器 (SAR，Successive 
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Approximation Routine)[21-23]以其较低的功耗和较高的精度得到了广泛的应

用。随着微电子工艺技术的飞速发展，更先进的工艺得到了广泛的使用，从 90

年代至今，流水线结构 [24-28]和∑-Δ过采样结构[29-34]的模数转换器在市场上

称为了主流，同时也是研究的热点。 

表 2.1 列出了各种常见的模数转换器结构速度、分辨率和功耗的对比以及

各自的应用领域。 

表 2.1  常用数模转换器对比 

结构 转换速度 分辨率 功耗 典型应用 

快闪式 (Flash) 250M~6G Hz ≤8bit 高 通信、雷达、高速数据读取 

折叠式 (Folded) 50M~500M Hz ≤10bit 高 数据通信等 

流水线 (Pipeline) 1M~200M Hz 8~14bit 中等 数据通信，视频等 

逐次逼近型(SAR) 50k~20M Hz 10~16bit 低 音频、自动控制、仪表等 

过采样型 (Σ-Δ) 20k~20M Hz ≥16bit 中等 音频、通信、精密测试等 

 

其中，流水线型模数转换器具有分段转换、流水作业的特点，可以在较高的

速度、较低的功耗和较小的面积下实现较高分辨精度，同时便于系统集成。目前

流水线模数转换器的转换速率可以达到 200 MSps 以上，分辨率可以达到 14 bit。

对于数字视频领域所要求的精度和采样频率而言，流水线型模数转换器无疑是最

佳的选择。并且，Pipeline 结构本身具有很高的设计自由度和灵活性，在实现精

度、功耗、速度和面积等指标间的折衷优化等课题上有着广泛的研究空间。 
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 第三章 流水线 ADC 关键技术分析 

本章从介绍流水线模数转换器原理入手，介绍了实现高精度和低功耗所采用

的技术方法。其次，对影响模数转换器性能的各种非理想因素进行细致分析，为

低功耗高精度设计提供了指导思路。最后，设计了流水线模数转换器的 Matlab

系统级模型，并在模型中引入各种非理想因素，给出了模型的仿真结果。 

3.1 流水线模数转换器 

图 3.1 是一个典型的流水线模数转换器的结构。首先是通过一个采样保持

电路对输入的模拟信号进行采样，并保持这个信号传递给第一级。第一级首先经

子模数转换器量化得到 B bits 的数字输出，同时也将这个信号放大 2B-1倍，再根

据量化结果对信号进行加法、减法或维持不变等处理后输出给下一级，依此类推。

最后信号由最后第 N 级输出到一个 Flash ADC，产生最后的数字码，所有各级

的数字输出经过适当的延时对准，传递给数字校正电路。而数字校正电路对这些

数字信号进行逻辑运算，从而得到最终的数字量化结果。其中每一个流水级被称

为余量增益放大电路(MDAC)，是流水线模数转换器中的关键模块。 

 

图 3.1  流水线模数转换器结构 

通常对于模数转换器的设计而言，精度、速度和功耗是最基本的出发点。精

度和速度这两个指标可以直观地反映一款模数转换器对于信号的处理能力和处

理效率，而功耗则反映了模数转换器对于能量的利用效率。这三个指标决定了模

数转换器的应用场合。 

虽然对于模数转换器的要求总是希望有更高的精度和更快的速度以及更低
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的功耗，但实际上，速度和分辨率都是和功耗相互制约的。提高了其中一个指标

往往会以牺牲另外两个指标为代价。在此，再把第 2.2 节中性能系数列出如下 

 
2ENOB

s

P
FOM

f


  (3.1) 

可以看到当速度一定时，为达到同样的性能系数，精度提高 0.5 bit 和功耗减少

40%的效果是一样的。因此提高精度其实就是降低功耗，所以在低功耗模数转换

器的设计过程中，首先应当采用各种方法来降低功耗，然后在低功耗的基础上，

分析电路存在的影响系统精度的问题，从提高精度的方向入手，进一步提高电路

的整体性能。 

模数转换器的性能通常认为主要是受到工艺的限制，比如匹配性和本征频

率。但是若不考虑工艺水平，仅仅从纯物理的角度来看，模数转换器也受到各种

各样的限制。在信号频率比较低的时候，热噪声限制了所能获得的信噪比；而在

较高的频率下，采样的信号也会由于时钟信号的抖动(jitter)产生不同程度的误差；

而在更高频率，比如几十 GHz 级别时，比较器再生开关效应等不确定性则成了

限制信噪比的主要因素；而在更遥远的将来，频率达到极高的程度时，其限制因

素则会主要有海森堡测不准原理来决定了。 

 

为了提高模数转换器的精度和降低功耗，人们进行了大量的研究工作。其中，

对于提高精度而言，最成功的莫过于 Lewis 在 1992 年提出的每级 1.5bit 的数字

校正算法[1]；而就降低功耗来说，最有效的则是级间运放共享技术[2]，下面的

章节会分别进行介绍和详细分析。 

3.2 高精度设计 

对于流水线型模数转换器来说最重要的操作有两个：一个是信号的精确传

递，另一个是信号的准确量化，因此实现高精度的技术和方法其出发点也正基于

这两个方面[1-9]。 

从信号的传递上来考虑，除了合理选择电容以实现匹配要求之外，较为常用

的做法有三种： 

1) 使用采样保持电路。采样保持电路的功能是将连续变化的模拟信号通过

一定时间间隔的采样，转化为离散的模拟信号，再将信号保持一定的时

间供后级量化和传递。这样一来，每一级量化单元接收到的实际上已经

不是一个变化的信号，而是一个确定的信号，对确定的信号的传递和量

化就相对来说容易很多了。值得注意的是，由于每一级 MDAC 都存在

采样的功能，因此出于降低功耗的角度考虑，往往会省去前端专用的采

样保持电路[3]，但是这往往对第一级 MDAC 的版图布局有很高的要求，
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从而以牺牲一定的精度为代价。 

2) 底极板采样技术[9]。由于控制对输入信号采样的 MOS 开关并不是一个

理想的开关，它自身所具有的物理特性会导致沟道电荷注入和时钟馈通

效应等。因此可以在采样电容的底极板与地之间增加采用略有超前的时

钟控制的另一个开关，使得在采样结束时先于采样开关断开。由于此时

底极板上的电荷失去泄放回路，因此保持恒定，不受采样开关沟道电荷

注入和时钟馈通的影响。底极板采样开关本身也会产生电荷注入，从理

论上来说，如果能保证开关两端完全对称，那么电荷注入也会是完全对

称。 

3) 采用栅压自举开关[5-7]。输入采样开关的导通电阻是一个与信号相关的

量，输入信号的变化会引入非线性误差和相移误差，从而制约了电路的

带宽与信噪比，也限制了信号的输入范围。而栅压自举开关是通过自举

电路在开关导通的时候，保持开关的栅源电压为一个恒定且较高的电

压，从而不受输入信号变化的影响，保证良好的线性度。在亚采样模数

转换器中，甚至起到了决定整个电路性能的作用。 

 

3.2.1 数字校正算法分析 

从量化的角度来说，误差来源主要是比较器的失调，但是比较器的失调由于

工艺和物理的限制是无法完全消除的。因此，Lewis 在 1992 年提出了每级 1.5bit

的数字校正算法，通过增加少量比较器等电路的代价可以很大程度上消除比较器

失调的影响，从而极大地提高模数转换器的精度。 

以图 3.1 所示结构的 10-bit 的流水线型模数转换器为例，一到八级用 MDAC

实现，其中每个 MDAC 包括一个 1.5 bit 子模数转换器(subADC)，这个子模数转

换器中有两个比较器，用于对上一级的输出结果进行量化，并输出相应的数字码，

同时对数字码进行处理，控制子数模转换器(subDAC)。而最后一级是一个含有

三个比较器的 2-bit Flash ADC，用于对最后一级(第八级)MDAC 的输出进行量

化，并输出相应的数字码。 

首先设 ADC 输入信号为-VR 到+VR，即满幅为 VFS，有 VFS＝2VR。来看第

一级，令第一级中的两个比较器阈值分别为-1/4VR和 1/4VR，不考虑比较器失调

的情况下，第一级的量化可以用下面的式来表示，其中 Bin 表示二进制，Dec 表

示十进制。 
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 (3.2) 

接着，根据第一级子模数转换器的量化结果，对输入信号进行加减法的操作，

同时对余量放大一倍，从而得到第一级的输出也就是第二级的输入，为 

  ,1 12 1r in RV V d V    (3.3) 

这里的 d1 采用十进制，取值为 0、1、2。分别控制下级做减法、不做运算

或做加法。即当 d1=0 时，下级需要加上 VR；当 d1=2 时，下级需要减去 VR；当

d1=1 时，则不做运算。 

依次类推，可以得到以后的每一级量化和余量的表达式分别为 
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 (3.5) 

同样，在式(3.5)中 di 也采用十进制。在式(3.4)和式(3.5)中，当 i=1 时，就

成了第一级的情况，此时 Vr,0就是 Vin，即采样保持电路的输出信号。 

到了最后一级，即 2bit Flash ADC 中，则有三个比较器，在此，取比较器

阈值分别为-1/2VR、0、1/2VR，则其对应的输入输出为 
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 (3.6) 

此时 9 组量化结果均已得到，为了方便下文分析，仍需要表示余量 Vr,9。为
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此，采取的方法是根据第 9 级的数字输出，得到其对应的模拟值，再用输入信号

与此模拟值的差来表示本级的余量。即 

 9
,9 ,8

2

2r r R

d
V V V


   (3.7) 

注意到，此时 0<Vr,9<1/2VR。 

根据每一级输出的粗量化值错位相加，即可得到最终的量化结果，如图 3.2

所示，其中 di,1表示第 i 级二进制输出的高位，di,0表示第 i 级二进制输出的低位。 
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






 

图 3.2  错位相加操作示意 

如果将结果转化成十进制，可以表示为 

 
9 8

9 8 1 0

8 7
1 2 9

2 2 2

2 2

B b b b b

d d d

    

   




 (3.8) 

下面来证明这种算法的正确性，首先列出 10bit ADC 的标准量化关系，如式

(3.9)所示，其中 Vin为输入信号，D 为其量化后的数字输出。 

 10
9 9

1
1 1 , ( 0,1,2, ,2 1)

2 2R in R

n n
V V V D n n

             
   

  (3.9) 

从图 3.3 中可以更清晰地看出这一关系，图中横轴为输入信号，纵轴为数

字输出结果，以 10 进制表示。值得注意的是，每个量化区间为 1 LSB。 

证明的思路是对比任一信号在标准量化关系中与在数字校正算法中的数字

输出。若两数字输出相同，即可证明此算法是正确的。 

首先设任意输入值 Vin，将 Vin代入式(3.3)、式(3.5)和式(3.7)，并将 Vin用每

级输出的数字 di和最后一级余量 Vr,9以及 VR来表示，可以得到 

 
8 7

1 2 8 9
,98 9

2 2 21
1

2 2in r R

d d d d
V V V

    
   

 


 (3.10) 
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图 3.3  标准 10bit 量化曲线 

 

如前所述，对于最后一级输出的余量 Vr,9有 

 ,9

1
0

2r RV V   (3.11) 

考虑到 VFS＝2VR，则有 

 ,98 9

1 1
0

2 2r RV V   (3.12) 

将式(3.10)代入式(3.9)，可以得到 

 8 7
1 2 92 2D n d d d B       (3.13) 

从而可以证明，采用此数字校正算法获得的结果，和式(3.9)所代表的标准量

化编码完全吻合。 
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3.2.2 子模数转换器失调误差校正 

之所以要采用这种数字校正算法，由于比较器的设计中，失调是一个无法克

服的问题。由于制造过程中的工艺偏差，比较器失调往往只能尽量减小而不能完

全消除，而且减小失调往往需要较为复杂的电路和很大的面积来实现。这种数字

校正算法可以以增加较少功耗为代价换取对子模数转换器较大失调误差的容忍，

在不考虑其他误差影响时，如果子模数转换电路中比较器的失调 δ 在 1/2 VR之

内，通过这种算法，可以完全消除比较器失调对 ADC 的影响。这样一来，面积

小、无静态功耗功耗、结构简单的比较器就可以很容易地满足失调在 1/2 VR 之

内地要求。 

为了分析校正算法的作用，首先假设一个子模数转换电路中两个比较器的失

调分别是 δ1 和 δ2，其量化阈值则变成了 1/4VR+δ1 和-1/4VR+δ2。为了直观地

解释这个问题，可以观察图 3.4。图中横座标为第 i 级输入的信号，而纵座标为

余量增益后第 i+1 级输入的信号，在两个座标轴上都标注了相应区间所对应的数

字输出。其中粗线表示没有失调时的情况，其对应的数字输出码写在图下方；而

细线表示存在失调时的情况，其对应的数字输出用斜体写在图上方。出于方便分

析考虑，先假设第 i+1 级量化参考电压为理想值。 

可以看到，当比较器存在失调 δ时，阈值线(图中垂直的虚线)也随之在 X 轴

上产生 δ大小的偏移。观察其对应的数字输出码可以知道，当偏移的基准线落在

“次级校正”的区间内时，若在第 i 级产生了误码，则会在第 i+1 级的时候被完

全消除，这时比较器失调所对应的范围为 

 
,0

,1

3
0

8
3

0
8

R i

i R

V

V





  

 
 (3.14) 

而当基准线落在“传递校正”范围内时，则第 i 级的误差没有在第 i+1 级完全消

除，而是继续往下一级传递，即在第 i+1 级产生 1 或者-1 的数字输出误差，及-VR

或 VR的余量误差。依此类推，当输入信号传递到最后一级时，由于最后一级用

两个比较器来完成最后一位的输入校正数字，所以可以抵消前面所传递下来的所

有失调误差，若最后一级量化器也存在失调，则只会在数据的最低位产生误差。

这时比较器失调所对应的范围为 

 
,0

,1

1 3

2 8
3 1

8 2

R i R

R i R

V V

V V





   

 
 (3.15) 
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图 3.4  数字校正原理示意 

此外，当基准线落在上述两个区域之外的部分，则会产生 2 bit 的误差，从

而无法得到校正，但只要比较器设计合理，一般均可以完全满足失调小于 1/2 VR。 

值得注意的是，最后一级 2bit Flash ADC 中的比较器失调是无法校正的，

所以对于其比较器的电路设计和版图均应当仔细，尽量减小其失调。但由于其仅

影响最低位的误差，也不会对电路精度造成较大的影响。 

 

上述分析也可以得出每级 1.5 位流水线 ADC 的一个重要的特点，即 DAC 的

失调不会引入非线性误差，因此它具有固有的高线性度。而其他结构的流水线

ADC 如每级 2.5-bit、3.5-bit 等则不具备这种特性。 
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为了说明这个问题，首先将 DAC 的余量关系式表示如式(3.16) 

  , , 1 , 1

1
2 2

2
i

r i r i DAC r i R

d
V V V V V 

     
 

 (3.16) 

在理想情况下，ADC 的量程是-VR～VR，而 VDAC的三个取值分别为-1/2VR、

0、1/2VR，比较器的参考电压是-1/4VR和 1/4VR。如果 VDAC存在失调 ε，则其三

个取值分别为-1/2VR-ε、0、1/2VR+ε(在全差分结构中，比较器的参考电压和 DAC

的参考电压关于原点对称)，此时，若设 VR'＝VR+2ε，并设新量程为－VR'～VR'，

则在新量程下，正确的量化参考电平应是-1/4VR-1/2ε和 1/4VR+1/2ε。可见，DAC

的失调转变成了新量程下比较器参考电压的失调。根据上文的分析，在新量程下，

只要满足关系式 

  '1 1
2

2 2R RV V     (3.17) 

就可以保证量化后的数字输出达到要求的精度。 

3.2.3 底极板采样技术 

在高速高精度模数转换器中，采样保持电路被广泛采用，其作用是使得第一

级 MDAC 中传递的信号与 subADC 量化的信号最大程度上保持一致。最简单的

采样保持电路可以由一个 NMOS 开关和一个电容构成，如图 3.5 所示。在采样

阶段，ck 为高电平，开关导通，电容上的电压跟随输入信号而变化；而在保持

阶段，ck 为低电平，开关关断，电容上的电压不再变化，保持前一刻的输入信

号。 

 

图 3.5  简单的采样保持电路 

但是由于 NMOS 并不是一个理想的开关，它自身所具有的物理特性会导致

沟道电荷注入和时钟馈通效应等，从而对这个简单的电路产生不利的影响，如图 

3.6 所示。 
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图 3.6  沟道电荷注入和时钟馈通效应 

这两种主要误差来源，可以通过一种称为“底极板采样”的方法来消除。底

极板采样技术的原理如图 3.7 所示。电容的上极板与信号相连，底极板连接到

输出，在电容的底极板与地之间增加了另一个开关 M2，用一个比 ck 略有所超

前的时钟 ck’来控制。当采样的过程即将结束时，ck’先变为低电平，M2 首先关

断，随后 ck 变为低电平，M1 再断开。在这一过程中，由于底极板与地之间的

通路首先被关断，底极板上的电荷因此失去泄放通路，从而保持恒定。此后当

M1 关断时，沟道电荷泄放和时钟跳变仅能对上极板产生影响，从而可以很好地

抑制这两种误差。 

 

图 3.7  底极板采样技术 

当然，在 M2 关断的时候，也会对电容的底极板产生电荷注入和时钟馈通影

响，但 M2 的源漏接的是固定电压，仅会造成一个直流偏移，与输入信号无关，

不会产生非线性的误差。 

3.3 低功耗设计 

由于运放消耗了模数流水线型模数转换器中绝大部分的功耗，目前用于流水
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线结构的低功耗设计主要都是以降低运放功耗为出发点的，主要有两种思路： 

而另一种思路则是利用了流水线结构每级都用半个周期来采样，半个周期进

行信号保持和量化的特点，如图 3.8 所示。这样的工作方式使得运放仅在进行

信号保持的半个周期内才是真正有效工作的，而在采样的半个周期里实际处于闲

置状态，白白消耗了能量。而时分复用技术[4]和运放共享技术等的出发点正是基

于此。时分复用技术采用了双通道的 ADC，运放在两个通道之间分时复用，结

合不同的采样设计，还能作为一个速度翻倍的单通道 ADC 使用。然而这种技术

会导致两个通道之间的不匹配，这个缺点会很大地影响模数转换器的性能，因而

需要采取各种技术来克服这一缺点。而运放共享技术则是在两级流水线结构中

(通常是相邻两级)共同使用一个运放，成为目前降低功耗最常用最有效方法。 

一种思路是采用各种技术来降低对运放建立精度的要求，从而降低运放的功

耗。代表性的方法有逐级递减技术、伪差分结构、相关双采样技术等等[4,8]，其

中的逐级递减技术是最简单有效的，从而得到了广泛采用，这是由流水线的原理

所决定的，由于流水线结构依次将每级的余量放大再进行量化，这样一来，对于

逐级误差的容忍程度也随之按比例增大。这样，运放的负载电容可以由于匹配要

求放宽而逐级减小，同时运放有限的增益和带宽所导致的建立精度要求也会逐级

放宽，这两种原因都会导致运放的功耗也随之按一定比例逐级递减，从而有效地

利用能量，达到减小功耗的目的。 

 

 

图 3.8  流水线操作时序示意 



高精度、低功耗流水线型模数转换器的研究与设计 

 32

3.3.1 级间运放共享 

具体实现相邻两级采用运放共享的电路结构如图 3.9 所示，两级之间通过

运放共享开关轮流使用运放进行保持操作，各个开关的时钟控制信号分别如图中

所标示。为了方便说明，把第一级称为 S-A，把第二级称为 S-B，当 Φ2 为高电

平时，Φ1 为低电平时，S-A 进行保持操作，其输出 VoutA=VinB，其中 VoutA为 S-A

输出的余量放大信号，并作为 S-B 的输入信号 VinB。而当半个周期后，Φ1 为高

电平时，Φ2 为低电平时，这时，运放为 S-B 信号的保持进行工作，将本级的余

量增益信号输出，并作为后续一级的输入信号。对运放共享开关的控制上则采用

双相非交叠时钟，以确保 Φ1 和 Φ2 控制的时钟信号不会同时导通，造成电容的

电荷泄露。这样一来，每相邻的两级可以共用一个运放，从而降低了接近一半的

运放功耗，有效地降低了整个系统的功耗。 

 

图 3.9  相邻两级之间运放共享结构示意 

3.3.2 逐级递减 

由于各级流水线都对余量信号放大后再进行量化，因此存在等效输入误差逐

级减小的现象。以图 3.1 中的流水线结构为例，采样保持电路和各级 MDAC 的

误差都会对整个 ADC 的误差产生贡献，设采样保持电路的增益为 1，且误差等

效到信号输入端为 eSH，各级 MDAC 的增益为 Gi，且误差等效到本级输入端为

ei (i＝1,2,3,4,……)，再假设这些误差均是彼此独立，则最坏情况下，ADC 的等

效输入误差为 
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       (3.18) 

可以看到，由于各级的分辨率依次减小，所要求的电容匹配精度也随之逐级

减小，因而电容值也逐级减小，这样一来，各级 MDAC 中运放的负载也同时按

比例缩小，由于单级运放的负载和功耗通常为正比，所以运放功耗也可以按比例

缩小。而且由于负载减小，不但对运放的速度要求逐级降低，对于运放的增益要

求也逐渐降低，从而进一步降低功耗。 

若使得每级等效到 ADC 输入的噪声相同的话，理论上对于每级 1.5bit 结构，

缩小因子应当为 0.5。但是如果按照 0.5 的比例缩小，那么在最后几级中会出现

几 fF 甚至更小的电容，这显然是不合理的，因为采用如此小的电容会增大与寄

生电容匹配的难度，因此这个比例因子往往需要根据噪声和匹配等要求进行折中

后确定，并且减小到一定程度之后在随后的流水级中不再继续减小。 

3.4 非理想因素分析 

3.4.1 电容误差 

在 ADC 设计中，电容的误差是需要首先考虑的。电容对电路的影响主要有

噪声和匹配两个方面。 

由于作为采样开关的 MOS 管具有导通电阻，从而会产生热噪声，其功率谱

密度为 

 2 4ndv kTRdf  (3.19) 

其中，k 是波耳兹曼常数，其值为 1.38×10-23 J/K，T 为温度，单位为 K，室

温下取 300K，R 是采样开关的导通电阻。导通电阻和采样电容构成了一个低通

滤波器，噪声也被刺滤波器进行滤波，因此，通过电阻噪声频谱密度被低通滤波

函数相除积分得到电容上的均方根噪声为 

 
 

2
2

0

1
4

1 2
n

s

kT
V kTR df

CRCf



 
  (3.20) 

可以看到，这个值与电阻的大小无关，因为大的电阻噪声虽然会变大，但是

带宽会减小，其积分值不变。因此，若要降输入噪声，只要增大电容就可以了。

由式(3.20)可知，电容取 1pF 时噪声约为 6.4 x10-5 Vrms。对于噪声的要求一般是

要远小于量化噪声。 

而匹配存在两种情况，一种是受工艺的限制，实际的电容和所要求的理想电

容之间总会有误差，这个误差是由工艺参数所决定的，在半导体制造工艺中，需
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要根据给出的精度范围，决定所采用的电容尺寸，从而将误差控制在可接受的范

围内。 

假设误差均在 CS上，其误差为 ΔC，单位为 F/F，则有 

 1s

f

C
C

C
    (3.21) 

从而对余量误差产生影响，有 
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 (3.22) 

当 Vin 在－VR/4 或－VR/4 时，得到最大的余量误差为 
3

4 RCV ，而对于一

个每级 1.5bit 的 ADC 来说，各级误差对整个 ADC 的影响逐级下降一半，所以，

要保证差分非线性不大于 0.5LSB，则要有 

 
2

R
N ii

V
V   (3.23) 

其中 i 表示第 i 级，当 i＝0 时则为采样保持电路模块。若仅考虑电容匹配带

来的误差时，各级精度必须满足 

 
3

4 2
R

i R N i

V
C V    (3.24) 

值得注意的是，在晶圆代工厂给出的工艺参数中，电容匹配误差往往表示为 

 /Sigma Slope Area  (3.25) 

其中 Sigma 为匹配误差，单位为%，Slope 是与工艺有关的参数，单位为

%×μm2，比如对于 SMIC 0.18-μm 工艺中的 MIM 电容，其值为 64.6 %×μm2，

Area 是芯片面积，单位为 μm2。此时电容失配定义为 

  
1 2

1 2 / 2

C C
Sigma

C C




  (3.26) 

这与上文分析中采用的失配定义略有差异，但差异不大，从而不影响对电容

取值的分析结果。 

另一种匹配要求则是采样电容同其他寄生电容之间的匹配，因为寄生电容也

会参与采样保持电荷的转移过程，因而寄生电容上储存的电荷与信号相关，会增
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加电路的非线性，所以一般要求采样电容远远大于寄生电容。电路里的寄生电容

主要是各管的寄生电容，其值根据管子的宽长比不同，大约在十几到几百 fF 之

间。 

从以上分析可以看到，对于电容误差的选择需要兼顾满足噪声和失配的要

求。目前，由于工艺条件的限制，一般流水线中前几级满足工艺匹配要求的电容，

其噪声已经远远小于量化噪声，因此其工艺匹配是影响电容取值的最主要因素，

一般满足了工艺匹配的要求，也就能满足其他方面的要求。同时，若单考虑工艺

匹配的要求，随着对电容失配要求的逐级递减，到后面几级的时候，所需要的电

容值已经很小，此时噪声和与寄生电容的匹配便会成为影响精度的主要因素，所

以实际采样电容不可能是按照一半逐级减小，而是按照根据匹配和噪声共同的要

求按照一定的比例逐渐减小。此外，电容的选取还和形状有较大关系，一般应尽

量接近正方形，可以有最大的面积周长比，从而提高工艺精度。国内外许多研究

人员提出了各种各样的技术来克服电容不匹配对电路的影响[10-18]。 

3.4.2 运放增益误差 

在采样保持电路和 MDAC 中，运放的有限增益会对采样的精度有直接的影

响。在采样保持电路中，根据电荷守恒原理，输入输出的关系为 

 
1

1s
out in

f

C
V V

C Af
   
 

 (3.27) 

其中
f

f s p

C
f

C C C


  ，为电路的反馈系数，Cp为运放输入端总的寄生电容。

为了满足精度指标，增益误差需要满足一定的精度要求，如 

 1
0

1 1

1 2NA 
  (3.28) 

其中 β为反馈因子，是采样电容和保持电容的比值，N 为位数。综合考虑功

耗、芯片面积等原因，在采样保持电路中 β 一般取 0.8~1.2，而在 MDAC 中需

要根据每级的分辨率来决定。 

3.4.3 信号建立精度 

对于运放而言，还要求足够的压摆率(SR)和单位增益带宽(GBW)，使电路在

有限的时间(一般为半个时钟周期)内，将采样得到的信号在保持阶段建立到给定

的精度，这个时间由模数转换器的速度要求决定，而精度则由分辨率决定，对于

通常采用的双相非交叠的时序而言，实际上用于放大保持的时间还要小于半个周
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期。 

为了预估设计指标，通常假设在保持过程中开始时由 SR 决定，之后由 GBW

决定，有 

 , , ,set tol set SR set GBWT T T   (3.29) 

其中 Tset,tol是总的建立时间，而 Tset,SR 和 Tset,GBW分别是由 SR 和 GBW 决定的

建立时间，一般 Tset,SR和 Tset,GBW 可以按照一定的比例（如 3:5）来进行预估性

计算。 

对于采样保持电路的运放而言，由于每周期有半个周期信号归零，其最大信

号是由零到 VREF，而对于 MDAC 中的运放，则最大信号变化是在+VREF和-VREF

之间变换。以套筒式运放为例，信号在 SR 过程的最大建立时间由下面两式分别

表示 

采样保持： ,
ref

set SR

V
T

SR
  (3.30) 

MDAC： ,

2 ref
set SR

V
T

SR
  (3.31) 

则对于采样保持电路而言，运放的 SR 应当满足 

 
,

REF

L set SR

VI
SR

C T
   (3.32) 

同时对于 MDAC 而言，则有 

 
,

2 REF

L set SR

VI
SR

C T
   (3.33) 

而由 GBW 决定的建立时间为 

  ,

2
1 ln2set GBW

u

T N


   (3.34) 

所以运放的 GBW 应当满足 

  
,

2 2
1 ln2

2dsat L set GBW

I
GBW N

V C T
    (3.35) 

SR 和 GBW 的要求应当同时满足。但是值得注意的是，建立精度未必越高

越好，这是因为对于各种结构的运放而言，GBW 和 SR 一般都和电流成正比，

见式(3.33)和式(3.35)。所以如果对建立时间要求过于严格，通常都需要通过增

加运放的工作电流来实现，这样反而造成功耗的浪费。尤其对于低功耗设计而言，

选取适当的指标以达到性能与功耗的合理平衡是需要着重考虑的。 



第三章 流水线 ADC 关键技术分析 

 37

3.4.4 流水线级误差分析 

一个理想流水线级的传递函数为 

 1

1

2
j n

B
out in j R

j

V V m V






   (3.36) 

参考之前的分析，若考虑电容失配、运放失调、运放有限增益和寄生电容、

运放有限建立时间、参考电压误差，则 MDAC 中这些确定性误差(不考虑运放共

享误差)均表示在式(3.37)中[19]，有  
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(3.37) 

 

其中 B 为每级 B bit 结构；Vin是输入信号；mj为子模数转换器控制系数，依输

入不同取-1,0,1；n＝2B-1-1 为单位电容的个数；Δj是采样电容与反馈电容失配差

值，ε为实际 VR与理想 VR的比值；VR则是参考电压；而 A0、ffb、ω-3dB和 ts分

别为运放的直流增益、闭环反馈系数、-3dB 带宽和建立时间。 

由式(3.37)可以看到，表达式为三项的乘积，第一项中前两个为理想值，接

着两个为电容误差，最后一个为运放 Offset；乘积项中第二项为有限增益误差；

最后一项为有限 GBW 的误差。而对于这些种种误差的改进和消除技术，都是

ADC 领域研究的热点问题。 

3.4.5 时钟抖动 

除了上文介绍到的系统误差之外，时钟抖动(Jitter)的影响在高速高精度模数

转换器中也是需要着重考虑的，如图 3.10 所示，时钟抖动会使采样得到的信号

偏离理想值，从而引入误差。 

因为时钟抖动恶化的信噪比为 

 20lg(2 )jitter in rmsSNR f t    (3.38) 
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图 3.10  采样时钟抖动造成的误差 

其中 Δtrms 为时钟抖动，将这个信噪比折合为等效分辨率，再经过计算可以得到

对于时钟抖动的要求为 

 
0.13

2rms N
in

t
f

   (3.39) 

可以看到，输入信号频率每增加一倍，时钟抖动就应当减小一半；而分辨率

每增加一位，时钟抖动也应当减小一半。在不同的信噪比和输入信号频率条件下

对钟抖动的要求如图 3.11 所示。 

 

图 3.11  不同精度和输入信号频率下对时钟抖动的要求 
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3.5 Matlab 行为级模型 

如前所述，模数转换器的设计中存在着许多需要考虑的设计因素，这些因素

往往彼此之间也存在着各种各样的影响，从而对于电路设计有很大的挑战。忽视

其中任何一个因素都有可能导致整个工作功败垂成。因此，很有必要在行为级层

面上，搭建流水线模数转换器的模型，从而更深刻地理解电路和系统。同时，通

过观察各种非理想因素对行为级模型的影响，指导具体的电路设计工作。 

本论文采用 Matlab 软件首先搭建了一个理想的 10bit 流水线模数转换器行

为级模型，模型中采用了每级 1.5-bit 数字校正的结构，如图 3.12 所示。 

 

 

图 3.12  流水线模数转换器行为级模型 
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从图中可以看到，模型中模数转换器由一个采样保持电路和八级 MDAC 电

路以及一个 2-bit Flash ADC 构成了流水线模数转换器的信号传递和量化主体。

左下方可以设置差分形式的输入信号，信号可以设置为正弦波或者是斜波。各级

的量化结果被送到寄存器中，经过一定的延时被送入数字校正模块，为了方便对

得到的数字输出结果进行观察和处理，这个数字校正模块除了完成错位相加的操

作之外，还同时将二进制码转换成了十进制输出。当设置输入信号为满幅正弦波

时的结果如图 3.13 所示。其中输入信号经过一定比例放大和延时，用来和输出

直观地对比。 

 

图 3.13  输入信号与量化结果 

此外，量化的结果还可以直接进行 FFT 运算，得到频谱分析曲线，同时保

存为文本文件和 Matlab 的工作空间内，用于进行后续的处理。 

完成理想的行为级模型搭建后，需要在模型中添加各种非理想因素。首先是

采样保持电路，其模型结构如图 3.14 所示。其中引入了时钟抖动、采样电容噪

声、运放噪声、增益误差等非理想因素，这些非理想因素都是结合实际电路来进

行设置的。如电容噪声就是按照 kT/C 来计算的，仿真中，只要填入电容的值，

就可以自动计算出噪声，而电容失配造成的增益误差也是根据反馈电容与采样电

容之间的比值得到的。 

 

图 3.14  采样保持电路模型 
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图 3.14 中采样模块(Sample)用时钟触发控制来实现对信号的采样，而后面

保持模块(Hole)则是对采样得到的信号在充分考虑了压摆率、增益、单位增益带

宽乃至负载等条件对信号建立的影响下，通过精确计算的传递函数来对信号进行

处理，从而也为将来电路中运放的设计提供指导和参考。 

图 3.15 就是采样保持模块的参数设置对话框，可以看到，运放的增益、单

位增益带、反馈因子、采样电容、运放压摆率、采样时间都可以很方便地根据不

同的情况进行配置。在设计电路之前，可以根据此模型，预估各个电路模块的设

计参数，而在电路设计完成后，也可以根据得到的仿真结果，代入此模型中，用

以检验电路设计。 

 

 

图 3.15  采样保持模型参数设置 
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而 MDAC 除了进行和采样保持电路中一样的信号传递工作之外，由于具有

量化操作，因此增加了对应的设计。如图 3.16 所示，模型的信号传递结构与采

样保持电路模型基本一致，如增益仍由采样电容与反馈电容的比值来决定。此外

还含有子模数转换器和子数模转换器来实现对信号量化和对余量进行加减法操

作。 

 

图 3.16  MDAC 电路模型 

子模数转换器的模型也一并列出如图 3.17 所示，其中比较器的阈值也是可

以调节的，同时增加了比较器失调的设置。 

 

图 3.17  子模数转换器模型 

图 3.18 是 MDAC 模块的参数设置对话框，可以看到除了运放的增益、单

位增益带、反馈因子、采样电容、运放压摆率和采样时间等参数之外，两个比较

器的失调以及电容的工艺误差也都可以根据不同的情况进行配置。 
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图 3.18  MDAC 模型参数设置 

最后，通过对非理想参数的分析和计算，之后又通过在实际电路设计中的情

况和仿真结果，确定了模型中各个参数的设置，在此条件下进行仿真，得到的

FFT 频谱分析结果如图 3.19 所示。结果显示，在采样时钟频率为 80 MHz，输

入信号为 37.5MHz 的条件下，整个流水线模数转换器可以实现 9.63 bit 的有效

位。 
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图 3.19  模型 FFT 分析结果 
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 第四章 双输入开关内置运放共享 MDAC 

级间运放共享是实现低功耗最有效的方法之一，然而传统的级间运放共享

MDAC 结构中存在着几个主要影响系统精度的问题。本章首先详细的分析了这

些问题，之后介绍了前人为解决这些问题提出的一些方法，分析了这些方法的优

势和不足。最后，本论文提出了一种双输入开关内置运放共享 MDAC 电路，在

不增加功耗、面积和额外复位时钟信号的条件下，有效消除了上述问题，从而实

现在低功耗的基础上提高电路精度的目的。 

4.1 传统运放共享结构存在的问题 

4.1.1 记忆效应 

由于运放的输入管存在寄生电容，如图 4.1 所示。当上一次保持操作完成

之后，会在输入管的寄生电容上残留有电荷，切换到下一次时，残留的电荷会参

与本次信号的保持，从而产生误差，而且这个误差与信号相关，没有办法通过差

分结构进行消除，从而降低了精度，被称为记忆效应[1-4]。为了便于分析，将时

钟 Φ1 和 Φ2 重绘并标注了时刻，但实际上仍是非交叠的。 

 

 

图 4.1  记忆效应分析示意图 
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理想情况下，图中 Vx点的电压由于虚地，这时，两级的传递函数为 

 1 2 1
1

2 1 2

[ ] [ ]in in subDACB

C C C
V n V n V

C C C

  
     

 (4.1) 

 

 3 4 3
2 1

4 3 4

[ ] [ ]in in subDACB

C C C
V n V n V

C C C 

  
      

 (4.2) 

而由于运放的有限增益 A，有 

 out
x

V
V

A
   (4.3) 

在 t0时刻，运放的输出为 

 1 0( )out inV V t  (4.4) 

因此有 

 1 0( )in
x

V t
V

A
   (4.5) 

其中 A 为运放的增益，此时，运放由 S-A 切换至 S-B，有 

 2 1( )out inV V t  (4.6) 

而其中由于寄生电容 Cp引入的电荷为 

 1 0( )p in
p

C V t
Q

A
   (4.7) 

综合以上算式，根据电荷守恒定理，有 

 

4 2 1 3 4 1 0 3 1

3 4 2 1 1 0

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

in in subDACB

p in p in

C V t C C V t C V t

C C C V t C V t

A A

 

 

  

 
 

 (4.8) 

式中 VsubDACB 是 S-B 中子模数转换器的输出电压，整理上式可以计算得到 S-B

的传递函数为 

 
3 4 3

2 1
4 4 3 3 4

/
[ ] [ ]

( ) / /
p

in in subDACB
p p

C C C A C
V n V n V

C C C C A C C C A 

   
           

 (4.9) 

其中 Vin+i的下脚标表示第 i 次的余量信号传递，而方括号里的 n 为表示处理的是

第 n 个周期时的输入信号。 



第四章 双输入开关内置运放共享 MDAC 

 49

当运放由 S-B 切换至 S-A，参考前文的分析，此时寄生电容 Cp引入的电荷

为 

 2 0( )p in
p

C V t
Q

A
   (4.10) 

因此，同样根据电荷守恒有 

 

2 1 2 1 2 1 1 2

1 2 1 2 2 1

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

in in subDACA

p in p in

C V t C C V t CV t

C C C V t C V t

A A



 

  

 
 

 (4.11) 

式中 VsubDACA 是 S-A 中子模数转换器的输出电压，整理上式同样可以计算得到

S-A 的传递函数为 

 

1 2 1
1

2 1 2 1 2

2
2 1 2

[ ] [ ]
( ) /

/
[ 1]

( ) /

in in subDACB
p

p
in

p

C C C
V n V n V

C C C C A C C

C A
V n

C C C C A





  
        

 
  

 (4.12) 

结合式(4.9)和式(4.12)可以看到，由于运放的输入管在两级之间不断切换，输入

管寄生电容的存在会导致与上次操作有关的建立误差，对于偶数级来说，这个记

忆效应增大了本级的误差，但是对于奇数级来说(S-A)，这个误差和上一组输入

信号有关，表现出与之前操作有关的记忆效应。为了消除这个误差，往往会增加

额外的复位时钟，在一定时间内使输入管连接到一个固定电平进行复位，但是这

样会缩短运放的有效建立时间，降低了整个系统的转换速度，同时会增加控制电

路的复杂度，从而降低模数转换器的效率[2]。 

4.1.2 级间串扰 

除了记忆效应之外，运放共享开关存在的寄生电容会使得两级之间存在一个

信号串扰通路[5]，如图 4.2 所示。当前级在采样的时候，后级正在保持，这时，

任何在前级输入端变化的信号，比如前级输入端的保持信号，或者是比较器的回

馈噪声等等都会通过寄生通道传递到运放的输入而影响后级保持信号的准确度。

同样，当前级在保持，后级在采样时，任何在 Vout变动的信号，也通过反向的寄

生电容串扰通路影响到前级的精度。 

寄生电容级间串扰通路的存在，还使得必须要对各个开关的时钟信号以及比

较器控制信号的时序进行严格的控制和优化，不单共享运放的两级之间，所有各

级 MDAC 时钟之间的同步和延迟也要仔细考察，从而避免非预期的信号跳变对

信号传递精度的影响。 
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图 4.2  运放共享的 MDAC 中开关寄生电容串扰通路示意 

4.1.3 运放共享开关的电荷注入和时钟馈通 

在传统的运放共享结构中，由于运放共享开关往往是由 NMOS 构成，这个

开关由于寄生电容的存在会产生电荷注入和时钟馈通等效应[6,7]，图 4.3 表示了

第一级运放共享开关的寄生效应，包括导致电荷注入的沟道寄生电容和导致时钟

馈通效应的栅源、栅漏寄生电容。 

在开关关闭时刻，MOS 管栅氧和沟道界面尚未存在反型层，因而无积累电

荷。当开关导通的时候，MOS 管栅氧和沟道界面会产生反型层，积累一定的电

荷。这些积累的电荷是通过源极和漏极向两端抽取得到的，其中一端从运放的输

入抽取，不会产生误差，而另一边端则会从采样电容底极板上抽取，导致电容上

的电压产生误差。这个现象被称为沟道电荷注入效应。 

下面来具体分析沟道电荷注入效应对电路的影响。在 Φ2 刚变成高电平的时

刻，由于开关刚刚导通，C1底极板上的电压为 VsubDACA-Vin。假设在最坏的情况

下，沟道电荷全都从采样电容 C1的底极板瞬间抽取，对于 NMOS 开关，其反型

层从电容底极板抽取的电荷为 

 ( )ox ck subDACA in THQ WLC V V V V     (4.13) 
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图 4.3  运放共享开关电荷注入和时钟馈通效应示意图 

其中，W 和 L 分别为 MOS 管栅的宽度和长度，Cox 为寄生的栅电容，Vck

为时钟高电平的电压，Vin是输入电压，VTH是 MOS 管的阈值电压。以第一级为

例，有 

 2 1 2 1( ) ( )out ox ck subDACA in TH in subDACAC V WLC V V V V C C V CV        (4.14) 

从而有 

 1 2 1

2 2

( ) ( )in subDACA ox ck subDACA in TH
out

C C V CV WLC V V V V
V

C C

    
   (4.15) 

可以看到，输出产生了一个
2

( )ox ck subDACA in THWLC V V V V

C

  
的误差，这个误

差是一个和输入信号有关的量，从而会导致非线性。要减小这个误差，在工艺一

定的情况下，只能增大电容或减小开关管尺寸。但是增大电容会导致运放功耗增

加，减小开关尺寸会导致较大的串联寄生电阻。 

其次，由于 MOS 固有的栅源和栅漏寄生电容，会将时钟信号跳变耦合到采

样电容上，这个误差称为时钟馈通效应，它与输入电压无关，表现为固定的失调。 

此外，共享开关引入了串联寄生电阻，这个寄生电阻和运放的输入电容一起，

会构成一个低通的滤波器，影响电路的建立特性, 寄生电阻还会导致运放产生失

调。为了减小开关的寄生电阻，可以把开关的尺寸取的较大一些，但大尺寸的开

关会增大由电荷注入和时钟馈通导致的误差。 

综上所述，虽然级间运放共享可以很有效的降低系统功耗，但是也引入了记
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忆效应、级间串扰、电荷输入和时钟馈通等问题。这些问题会导致整个流水线模

数转换器的精度下降，从而削弱了采用级间运放共享结构取得的功耗降低的优

势。 

4.2 前人的解决方案 

4.2.1 增加隔离开关 

文献[5]中提出了一种增加两组隔离开关的方法来解决级间信号串扰通路的

问题，如图 4.4 所示，虚线框中就是增加的两组隔离开关。当 Φ1p 为高电平时，

寄生电容 Cp1 的右侧被接到地，因此隔断了寄生通路。类似的，当 Φ2p 为高电

平时，寄生电容 Cp2被接到地，因此也隔断了寄生通路。但是添加的开关增大了

串联寄生电阻，同时有可能会增大失调电压。虽然通过增大尺寸开关可以减小这

个电阻，然而大尺寸开关会增大时钟馈通和电荷注入效应。此外这种方法也没有

解决记忆效应。 

 

图 4.4  增加隔离开关降低运放共享级间干扰[5] 

4.2.2 运放电流复用 

文献[8]中采用了一种电流复用技术，文中设计了一个运放，如图 4.5 所示。

当 NMOS 工作时，PMOS 作为负载，同时接到一个固定电压。同理，当 PMOS

工作时，NMOS 接到一个固定电压。 

这样一来，由于两对输入管分别交替使用，在接固定电压的时候其实是一个 
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图 4.5  电流复用技术运放示意图[8] 

 

图 4.6  采用电流复用运放共享的流水线结构[8] 

复位的过程，因此，输入管再进行下一次保持操作时，寄生的电荷是一个与输入

信号无关的量，降低了对建立的影响。但是由于 PMOS 的跨导相对较小，因此，

在相同电流下，采用 PMOS 输入的运放性能要降低很多，不能被相邻两级共享，

仅能适用与整个 ADC 的最后两级，因此文中不得不采用了如图 4.6 所示的共享

结构。 

因此，采用这种方法虽然可以消除记忆效应和一定的级间干扰，但是由于需
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要对输入信号电平进行转换，增加了设计复杂度，而且采用 PMOS 做输入管，

实际上也大大降低了对电流的利用效率。 

4.2.3 串联双输入差分对运放 

文献[9]采用了一种串联式双 NMOS 输入差分对运放的方法来解决这个问题，

其运放的结构如图 4.7 所示。 

 

 

图 4.7  采用串联双输入的运放结构[9] 

这种方法较前一种比起来，各级都采用了 NMOS 作为运放的输入管，从而可

以提高电流的利用效率，同时也通过双输入交替工作和复位至共模电压来解决了

记忆效应等问题。但是由图可以知道，由于不工作时的上下串联的两对输入管需

要接到各自不同的共模电压，因此在电路中就要增加至两组共模电压；同时，两

个串联的输入管还会降低运放的输出摆幅，尤其是对于低功耗的套筒式运放更为

致命；此外，当运放工作在第二级也就是 Φ2 为高电平时，开关 S1 闭合，其寄

生电阻会降低运放的增益和 GBW。假设用作输入的两对 NMOS 管有相同的尺

寸，而开关的寄生电容为 Rs，则有 

 
3,4

2
3,41 2
m

m
m s

g
g

g R 


 (4.16) 

这样一来，就必须要仔细地设计开关的尺寸，来减小寄生电阻，从而获得满足要

求的运放性能。 
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4.3 双输入开关内置运放共享 MDAC 

4.3.1 双输入开关内置运放共享 MDAC 的结构和原理 

为了解决上述问题，同时能够在不增加额外功耗的条件下提高电路的精度，

本论文中提出了一种新型的运放共享 MDAC 结构[10]。这种新型结构采用了双输

入差分对共享开关内置的结构，如图 4.8 所示。由图可以看到，这种结构采用

了双输入差分对的运放，同时将传统的运放外的共享开关内置到运放当中，通过

切换运放中的共享开关来分别在共享运放的两级之间切换使用。MDAC 中的开

关和运放中内置的开关时序由图 4.9 给出，可以看到这种结构没有增加额外的

复位时钟。 
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图 4.8  采用双输入对运放共享的 MDAC 结构示意图 

 

图 4.9  MDAC 中开关控制信号时序 
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接下来从运放入手，详细分析此运放共享的 MDAC。运放结构如图 4.10 所

示，出于低功耗的要求，本设计采用的是各种运放结构中最低功耗的单级套筒式

运放，通过增益自举电路来提高增益。特别的是，针对运放共享的要求，本结构

中采用双输入差分对的配置，图中 M1 与 M2、M3 与 M4 分别是两组输入对管，

分别连接 Vinp,a、Vinn,a 和 Vinp,b、Vinn,b 输入信号。输入管分别与各自的控制开关

串联，来切换两组输入对的工作状态。当 Φ1Dn 为高电平时，开关 M5 与 M6 导

通，M1 与 M2 作为运放的输入管处于工作状态；而当 Φ2Dn 为高电平时，开关

M7 与 M8 导通，M3 与 M4 作为运放的输入管处于工作状态。 

 
VDD

Vb1

Vb4

Vinn,aVinp,b Vinp,a Vinn,b

Φ2DnΦ1Dn Φ1DnΦ2Dn

M1 M2M3 M4
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Voutn Voutp

CL
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图 4.10  双输入套筒式运放 

将运放代入图 4.8 来分析 MDAC 的工作情况。当 Φ1 为高电平时，Vinp,a与

Vinn,a都被连接至共模输入电压 Vicm进行复位。当 Φ1D 为高电平时，连接 C1a和

C2a的采样开关导通，开始对输入信号采样，这时运放工作在 S-B 的保持模式；

在采样过程结束时，Φ1 先于 Φ1D 变为低电平，实现底极板采样，在底极板采

样断开之后，采样电容上的电荷就固定了，不再受输入信号的影响，而此时由于

Φ1D 仍为高电平，输入信号依然处于保持状态，此时子模数转换器(图中 S-A 级

的 subADC)开始进行量化操作，比较器在 Φ1D 变为低电平之前完成比较，将结

果传递给数字校正电路，同时根据比较结果，进行逻辑运算，来决定子数模转换

器的输出。此后，由于 Φ1Dn 与 Φ2Dn 同时处于高电平，运放的两对输入管同

时工作，但是电流只有在单独工作时的一半，但是仍处于饱和区。当 Φ2D 为高
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电平时，信号传递通路才被打开，这时，M3 与 M4 由于电流被截断，停止工作，

Vinp,a与 Vinn,a成为唯一有效的输入对管，运放工作在 S-A 的保持模式下。 

由以上的分析可以看到，采用这种新型双输入开关内置的 MDAC 可以在不

增加额外的复位时钟，不增加任何功耗，同时也几乎没有增加额外面积(仅仅是

两个输入管的面积，与整个版图相比可与忽略不计)的条件下，消除了多种制约

MDAC 精度的误差来源，从而有效提高系统精度，具体表现在： 

1) 由于两对输入管的栅极被交替地连接到共模输入电压进行复位，因此，

记忆效应被完全消除，并且不需要额外的复位时钟。 

2) 由于运放共享开关被内置到了运放的内部，而不是直接连接在运放的输

入与电容之间，这样一来，级间寄生电容的串扰通路也被有效消除了。 

3) 同样由于运放共享开关没有直接连接在输入和电容之间，开关导通和关

断时的电荷注入和时钟馈通效应不会对运放的寄生电容和采样电容造

成影响，从而不会影响信号的建立精度。 

4) 采用此结构还可以有效抑制比较器的回馈噪声。比较器的回馈噪声对本

级来讲可以通过底极板采样开关来消除，但是却可以通过串扰通路对邻

级造成影响。通常为了抑制比较器的回馈噪声，会采用带预放大运放电

路的结构，但是预放大运放会产生一定的静态功耗。由于采用此结构消

除了比较器回馈噪声到邻级的通路，因此可以选择无静态功耗的动态比

较器来进一步降低功耗。 

5) 由于运放共享开关被内置到了运放的内部，消除了传统结构中采用外置

开关所带来的寄生电容和寄生电阻对运放失调和建立特性的影响。 

6) 内置共享开关的寄生电阻与信号无关，通过合理设置开关尺寸，仅仅表

现为一个固定寄生电阻，从而不会对运放的增益和带宽产生任何不利影

响。 

7) 内置的共享开关仅仅消耗约 30mV 左右的电压裕度，也不会影响运放的

输出摆幅。 

需要指出的是，这种结构还可以很方便地移植到其他类型的流水线模数转换

器，比如多通道 ADC、分时复用 ADC 或是每级多 bit 的流水级结构等等，同样

也可以很好地解决以上这些类型 ADC 中存在的同样问题。 

值得注意的是，在本设计中根据按比例缩减的原则，出于留有一定的裕量的

考虑，对前四级 MDAC 的电容按照 0.7 的因子进行逐级缩减，之后的四级则不

再继续缩减。 

4.3.2 运放共享开关控制时序 

需要指出的是，本论文中的运放共享开关采用的是双相交叠时钟控制，而非
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传统的双相非交叠时钟。因为如果 MDAC 主运放输入通路选择控制信号不采用

双输入交叠时钟而是采用非交叠的时钟的话，在输入信号大于一定幅值时，信号

的建立会出现“过冲”现象，从而使得信号建立到所需精度的时间大大加长，如

图 4.11 所示。图中的两条曲线分别是输入信号为 2 Vpp时和 1 Vpp时的建立特性

曲线。 

 

 

 

图 4.11  不同信号幅值下 MDAC 建立特性 

究其原因，是由于运放在双相非交叠时钟控制下，当两相时钟均为低电平时，

主运放下半通路截止，而上半部分电流源仍在工作，如图 4.12 所示。这就使电

流没有对地的泄放通路，转而对负载电容输入电流进行充电，这样一来，电容上

的电荷堆积会导致两差分负载电容电压同时抬高，因而在输入信号摆幅较大时导

致差分输出端电压较高的一侧对应的输出节点电压高于设计的最大值，此时输出

节点以上的 PMOS 管漏源电压 Vds会小于过驱动电压 Vdsat，从而使管子进入线

性区。当运放开关打开时，管子就需要从线性区出来，因此大信号建立时间会相

应增加，而差分输出端电压较低的一侧可能还来不及进入线性区(因为双相非交

叠的时间较短)，因此导致差分信号两端建立不同步，出现“过冲”的现象。因

此，采用双相交叠时钟则由于在任何时刻都保留有对地的电流通路，因而可以很

好地解决这个问题。 

值得注意的是，传统的采用双相非交叠时钟是为了避免采样和保持阶段开关

同时导通引起的电荷泄露，然而在此结构下采用双相交叠时钟控制的运放共享开

关由于没有直接连接在电容与运放输入之间，没有电荷泄放通路，因而不会对信

号的传递和量化产生不利的影响。一方面，就建立而言，运放在 Φ1D 或 Φ2D  
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图 4.12  开关全部关闭时运放的工作状态 

变为高电平之前虽然两对输入管都处于打开状态，但是由于其他的信号通路开关

仍旧没有打开，所以实际上保持操作还没有进行，直到信号通路打开，其中一组

输入管关断，这时运放才开始建立。由于输入管在交叠时间的状态依然处于饱和

区，实际上会减少运放由线性区出来所耗费的时间从而加快了建立速度。另一方

面，就量化而言，由于比较操作是在 Φ1 与 Φ1D(以及 Φ2 与 Φ2D)之间就已经完

成了，所以双输入对同时导通也不会对量化造成任何影响。 

4.3.3 运放偏置电路 

由于此运放增加了两对开关管，因此对偏置电路进行了优化，如图 4.13 所

示。偏置电路主体采用了宽摆幅设计[11]，然而用来偏置主运放的支路中增加了

与开关管相匹配的管子 NM19，并把其栅极接电源电压，从而达到偏置电路与被

偏置结构的完全匹配。 
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图 4.13  MDAC 中双输入对运放采用的偏置电路 

4.3.4 共模反馈电路 

出于均衡共享运放的两级 MDAC 负载和更好的建立特性考虑，运放中采用

如图 4.14 所示的开关电容共模反馈电路(SC-CMFB)[12]。这样一来，在运放的

复用期间，每相时钟内均有共模反馈作用，使得运放的共模电压在每半个周期都

会进行稳定，同时负载也得到有效均衡。 

Voutp

Vfb

Voutn

Vocm

Vfbi

Vocm

CM1

CM2 CM4

CM3

ck1 ck2
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图 4.14  MDAC 中负载均衡 SC-CMFB 
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4.4 电路仿真 

为了评估 MDAC 的性能，需要对 MDAC 中信号的建立情况进行考察。为此，

在共享运放的一、二级 MDAC 输入端施加不同幅度的信号，观察其输出信号在

给定时间的建立精度。下表就是 MDAC 中第一级和第二级输出的建立特性，值

得注意的是第二级与第一级输出之间有加减法操作。表格第一列为第一级的输

出，也就是第二级的输入，第二列为第二级输出，第三列为根据式(3.7)计算得到

的理想输出结果，第四列为理想值和实际值的误差。 

表 4.1  MDAC 建立特性仿真 

vin (mV) vout (mV) 理想 vout (mV) 误差(mV) 

-799.60 -799.00 -799.20 0.2 

-607.00 -413.90 -414.00 0.1 

-351.11 97.75 97.78 0.03 

-95.17 -190.30 -190.34 0.04 

32.80 65.58 65.60 0.02 

288.73 -222.48 -222.54 0.06 

608.80 417.54 417.60 0.06 

799.87 799.60 799.74 0.14 

 

由上表可以看到，各种输入信号幅度下，建立误差均小于 0.2mV，对于 1.6Vpp

的输入信号幅度而言，等效到 ADC 输入可以实现小于 1/8 LSB 的建立精度，这

也是采用双输入的结构的优势，通过对仿真结果的对比，相对于传统的 MDAC

结构，本文中提出的双输入开关内置结构的 MDAC 可以有效将相同时间内的建

立精度误差由 0.5%左右降低到 0.03%以下。 
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 第五章  ADC 设计和仿真 

结合上一章的分析，本章根据提出的新型 MDAC 电路，采用每级 1.5bit 带

数字校正的流水线模数转换器的结构，在 SMIC 0.18-µm、1.8V 电源电压、单层

多晶硅六层金属的标准 CMOS 工艺下完成了整个流水线模数转换器电路设计和

版图布局，给出了仿真方法和结果。 

5.1 流水线模数转换器结构 

本论文的目标是研究和设计高精度、低功耗的流水线模数转换器，根据第三

章对低功耗和高精度设计的分析，采用第四章中提出的双输入开关内置运放共享

的 MDAC，最终选择每级 1.5bit 带数字校正的流水线模数转换器结构，如图 5.1

所示。 
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图 5.1  每级 1.5bit 带数字校正运放共享的流水线模数转换器结构 

在此结构中，差分信号首先经采样保持电路(S/H)采样并保持某一时刻的信

号，再经含有两个比较器的子模数转换器量化得到 2bit 数字输出，然后将数字输

出送给数字校正模块，同时将模拟信号传递给第一级 MDAC。第一级 MDAC 首

先将输入信号放大两倍，再根据前级的量化结果对信号进行加法、减法或维持不

变等处理，然后同样令输出信号经子数转换器量化得到两位数字码输出，然后将

数字输出送给数字校正模块，同时将模拟信号传递给第二级 MDAC，依此类推。

最后信号由第八级 MDAC 输出到采用了三个比较器的 2bit Flash ADC，经过量
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化产生最后两位数字码，传递给数字校正电路。而数字校正电路在接收到这 9

对数字码后，经过同步处理，将其错位相加，得到最终的 10bit 数字输出。在电

路设计过程中，本论文也把许多相关领域的研究论文作为设计时的参考[1-28]。 

5.2 采样保持电路设计 

采样保持的功能是将连续的模拟信号通过一定时间间隔的采样，转化为离散

的模拟信号，再将信号保持一定的时间供后级量化和传递，采样保持电路是确保

后继模块均是对同一时刻的信号值进行转换最终得到可信数字信号的关键。由于

模拟信号首先通过采样保持电路进行精确采样，供后继电路进行量化处理，所以

采样保持电路的精度和速度决定了整个模数转换器的最高精度和速度，是整个模

数转换器设计的重点。 

5.2.1 采样保持电路结构 

常用的采样保持电路的结构有两种：一种是电容翻转结构，另一种是电荷再

分布结构，如图 5.2 所示。 

Vin

Vout

Csck

ck

ck

X

Vin

Vout

Csck

ck

X

Cf

ck

 

(a)电容翻转结构       (b)电荷再分布结构 

图 5.2  采样保持电路结构 

电容翻转式结构反馈因子大，可以获得更快的建立速度，而且没有电容匹配

的问题，但是这种结构需要运放输入共模电压和输出共模电压相等，不能很好地

抑制共模电压的漂移。 

而电荷再分布结构中，由于反馈电容 Cf 隔离了输入与输出的共模电压，从

而可以很好地抑制信号的共模漂移。其输出端的共模电压可以通过设定电压调

节。不过这种电容存在着电容匹配的问题。在图 5.2 中，两种结构示意中都是

单端输入，而在实际高精度应用中通常都采用全差分结构。采用全差分结构可以

很好地消除直流偏移和偶次谐波失真，抑制衬底噪声。 

本论文选择全差分电荷再分布结构，如图 5.3 所示，每个开关旁边标注了
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其控制时钟。 

在电路中，用到了 6 路时钟信号：Φ1、Φ1D、Φ1Dn、Φ2、Φ2D 和 Φ2Dn，

其时序如图 5.4 所示。其中 Φ1 和 Φ2 是双相不交叠时钟，以避免两个开关同时

导通所造成的电荷泄漏。Φ1D 和 Φ2D 分别比 Φ1 和 Φ2 略微延时，用来实现底

极板采样，Φ1Dn 和 Φ2Dn 分别是 Φ1D 和 Φ2D 的反相时钟。采样阶段，时钟 Φ2

和 Φ2D 导通，信号通过开关施加在采样电容 CS，以电荷的形式保持在采样电容

上。 

Φ2

Φ2D

Φ2Φ1D Φ1Dn

Φ2

Φ2D

Φ2D

Φ2D

vin

CF

CL
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图 5.3  全差分电荷再分布结构的采样保持电路 

 

图 5.4  双相非交叠时钟组示意 

在采样阶段即将结束的时候，Φ2 控制的连接两个采样电容底极板的开关先

于 Φ2D 控制的连接信号和采样电容的开关断开，在连接两个采样电容底极板的

开关断开以后，运放的正负两个输入端的结点完全处于开路的状态，所以这两个
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结点上储存的电荷差值就不会再改变。但实际上，这个开关断开时的电荷注入仍

会对电容底极板电荷造成误差。从理论上讲，只要运放的正负两端完全对称，对

两端的电荷注入误差应当相等。但实际上由于运放的输入端 Vin+和 Vin-并不一定

能够完全相等，因此在瞬态过程中运放的正负端仍然会存在电压差。到了保持阶

段，电压差会从采样电容 Cs上转移到保持电容 Cf上，也即转移到 Vout的差值上，

造成误差，实际上也表现为一种记忆效应。因此，连接两个采样电容底极板的开

关管是造成电荷注入误差的主要元件，所以在版图上要尽量对称，而且宽长比要

小，但是这样又会增大寄生电容，因此需要仔细设计。 

保持阶段，Φ1D 为高电平，同时运放的短接开关全部断开，通过电荷的重

新分配，将输入信号通过保持电容 Cf 转移到输出端，再差分电压输出达到稳定

值以后，保持过程结束。若选择 Cs＝Cf，则采样保持电路的增益为 1。 

由于运放在采样的时候处在开环状态，所以运放的两个输出端也通过开关进

行短路，并且被同时接到了共模输出电压 Vocm，否则的话，在采样过程中，运

放的两个输入端虽然被短路到共模输入电平，但是由于开关具有一定的电阻，所

以正负输入端会有一定的电压差，在运放的开环情况下，该电压差被放大，会使

得运放的差分输出电压很大，以致于运放进入线性区。在运放开始保持阶段的时

候，如果必须先从线性区出来的话，就会使得总的建立时间大大增加。 

值得注意的是，这个运放的输出短接开关，在本设计中被设计为与 Φ1D 反

相的 Φ1Dn 来控制，而不是通常所采用的 Φ2D。这是因为短暂的非交叠时间内，

上述问题依然存在，由于运放的极高的开环增益，影响依然较大，因此，通过设

置与闭环工作同步的反相时钟来使得电路不会受到运放短暂开环工作的影响。 

综上所述，在采样阶段，运放的输入端和共模输入电压 Vicm直接连接，运放

不工作，由采样电容 Cs上面的电压差跟踪输入电压 vin。在保持阶段，运放处于

负反馈的工作状态，而且假设运放的增益足够高，那么其输入端为虚短的状态。

在本论文中，取 Cs＝Cf，设运放稳定以后的输入端电压为 vx，而 vy是保持阶段

Cs底极板的电压，根据电荷守恒定律，有 
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 (5.1) 

同时，由于全差分运放的共模反馈的存在，可以保证电路保持时的输出共模

电压为 Vicm，即 vout++vout-＝2Vocm，则有 
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 (5.2) 
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根据上面的等式可知，通过设置 Vocm和 Vicm的值，可以调整运放输入端的

稳定工作电压。其次，信号的输入共模电压不影响运放的工作状态。这正说明本

电路的最大优点就是可以抑制输入信号的共模漂移，从而避免了输入信号共模电

压的变化对电路产生影响，可靠性强。 

5.2.2 运放设计 

5.2.2.1 增益自举的单级套筒式运放 

针对低功耗设计，本论文在采样保持电路中采用增益自举的单级套筒运放。

结构套筒式运放在所有的运放结构中具有最小的功耗和最大的带宽，然而由于套

筒式运放所得到的增益不能满足系统要求，因此还需要通过增加两个增益自举的

辅助运放来提升整个运放的增益。带增益自举的套筒式运放整体结构如图 5.5

所示，其中 A1 和 A2 是增益自举辅助放大器，结构分别表示在主运放两边。 
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图 5.5  增益自举套筒式运放结构示意图 

先来分析主运放。套筒式运放由于输出节点上面有两个管子，下面有三个管

子，所以设计难点在于得到尽可能大的输出摆幅，在确保每个管子都工作在饱和

区的前提下，其最大输出摆幅可以表示为 

 arg2( 5 3 )swing DD dsat m inV V V V    (5.3) 

假设每个管子的过驱动电压 Vdsat为 150mV，再留 50mV 的裕量，这样就可

以得到 Vswing=2 Vpp的输出摆幅。出于稳定性和设计裕量的考虑，本论文中将输

出点的变化范围取在 0.6V~1.4V 的电压区间，再将共模点设在 1 V 位置，实现

了 1.6Vpp的输出摆幅，能够满足绝大多数的系统应用。 

由于采用了增益自举结构，所以主运放的增益并不需要很大，而重要的是运
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放的压摆率和单位增益带宽需要满足建立时间的要求，对于单极点运放而言，压

摆率和单位增益带宽都和运放的电流成正比，因此也和功耗成正比，在设计中需

要仔细进行折中考虑。 

再来看噪声，由于 M3～M6 的源端阻抗很小，其对噪声的影响可以忽略，而

M9 和 M10 在电路平衡时对两条支路来说噪声是共模的，也可以忽略，即使在不

平衡时，其贡献也还是可以忽略的。所以在此仅考虑 M1、M2 和 M7、M8 的输

入等效噪声，为 

 7
2

1 1

8 1
2 2.4

3
m

ieq
m m

g
dv kT nV Hz

g g

 
    

 
 (5.4) 

然而在采样保持电路里，采样电容的噪声为主要的噪声源，当采样电容为 1pF

时，等效输入噪声约为 64 μVRMS，远大于运放的噪声。 

值得注意的是，运放的次级点最好是 GBW 的 4 倍以上。由于电路中的 PMOS

管流过的电流是恒定的，不在信号的通路上，所以它们不贡献极点。因此此电路

仅含有一个非主极点，位于 M3 和 M4 的源端。非主极点的值为 

 3

3 1 3

m
nd

gs gd bs

g
p

C C C


   (5.5) 

其中 Cgs3 为 M3 的栅源电容，Cgd1 为 M1 的栅漏电容，Cbs3 为 M3 的源到衬

底的寄生电容。如果忽略掉电容后两项的贡献，那么次极点的位置就是 M3 的

本征频率 fT，当管子工作在饱和区时，此值可以表示为 

  2

3

4
n

T GS Tf V V
L




   (5.6) 

增益自举是通过增加输出阻抗来增加整个运放的增益大小。其中辅助放大器

A1 和 A2 采用标准的折叠套筒结构，主要是出于对输入速度和输入输出电压指

标的要求。对于两个增益自举辅助运放来说，其负载很小，分别为主运放的 M3、

M4 和 M5、M6 管寄生电容，根据管子尺寸的不同，其值大约在 10~102 fF 数量

级，而且输入信号的摆幅也很小，同时也不需要非常高的增益，对其的设计较为

简单。可以看到，辅助放大器中有第三个输入端(Vnc及 Vnp)，用来设定主运放电

路中 M1、M2 和 M7、M8 的漏端电压值，并作为反馈回路，稳定折叠级联 OTA
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的共模输出值。由于 A2 用于驱动 N 管栅电容负载，其负载会比驱动 P 管栅电容

负载的 A1 有所减小，因此可以分别仔细调节两辅助运放的各自的电流，从而降

低功耗。 

5.2.2.2 偏置电路 

为了实现较高的运放输出摆幅，而且同时能够偏置主运放和辅助运放，所采

用的偏置电路如图 5.6 所示[11]，此偏置电路可以提供包括主运放和辅助运放在

内所需要的所有偏置电压，其思路在于：采用与被偏置运放结构(见图 5.5)相同

的电路来进行精确的偏置，同时通过 Vnc、Vpc 来设置自举电路共模输入电压。

偏置电路还可以提供主运放的共模输入电压 Vicm。为了获得较大的输出摆幅，图

中 NM1~NM4 与 PM1~PM4 采用了传统的 cascode 高摆幅偏置电路结构，其中

利用 NM12 管产生的 Vs来设置 NM15 和 NM18 的漏源电压，使其刚刚处于饱和

区，避免消耗额外的电压裕度。 

 

 

图 5.6  偏置电路[11] 
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5.2.2.3 开关电容共模负反馈 

由于电路是全差分结构，需要有共模反馈电路来确定其共模输出电平。与连

续时间共模负反馈电路相比，开关电容共模负反馈(SC-CMFB)电路对于输入的

最大差分信号没有限制，不会引入寄生极点，具有很高的动态范围和较高的线性

度。在采样保持电路中，不需要增加额外的时钟就可以方便地采用开关电容共模

负反馈电路[24]，而且由于运放仅在半个周期工作，可以相对 MDAC 中的共模反

馈电路减少两个电容。 

 

图 5.7  开关电容共模反馈电路 

图 5.7 是 SC-CMFB 的电路，该电路是基于电荷分配原理得到的。C1和 C2

大小相等，用来保持共模输出电压与运放反馈偏置电压 Vfb 的差值，C3 和 C4 大

小相等，在每次 ck2 为高电平的时候储存 Vocm与 Vfbi差值的初始电压，然后 ck2

关断，ck1 打开的时候将储存的电荷分配给 C1和 C2，有 

        1 2 3 4out fb out fb ocm fbi ocm fbiv V C v V C C V V C V V         (5.7) 

如果使得 Vfbi 上加的偏置电压和 Vfb 上的电压相同或者非常接近，也就达到

了控制共模输出电压的目的。在电路运行几个周期后，共模反馈电路就可以达到

稳定值，略有轻微摆动。因此，C3和 C4的取值可以比 C1和 C2小一些，这样每

次调节的幅度不会太大，减小对输出的扰动，还可以减小共模反馈电路给运放带

来的额外负载。 

5.2.2.4 运放仿真 

通过前文的分析和设计，需要通过对运放各种性能仿真，来评估其是否达到

了设计要求。运放的仿真结果如下表所示。 
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表 5.1  采样保持电路运放仿真结果 

参数 仿真结果 

A0 90.66 dB 

GBW 1.028 GHz 

PM 82.9 degree 

SR 412 V/μs 

Tsettling 4.3 ns  (Δ=0.01%) 

THD 
-105.6 dB@1M input 

-73.7 dB@50M input 

Power Consumption 7.8 mW 

 

各个参数仿真曲线分别如图 5.8、图 5.9 和图 5.10 所示。其中图 5.8 是运

放频率特性，包括单位增益带宽和相位裕度的仿真结果；图 5.9 是分别在 1MHz、

8MHz、25MHz 和 50MHz 的输入信号下运放的非线性，用总谐波失真(THD)来

表示；图 5.10 为运放在输入为满幅时的建立曲线，x 轴为建立时间，y 轴为输

出电压。两个点分别表示建立到满足系统要求所需精度以及最终精度的建立时

间。从上述仿真结果可以看到，运放的设计完全满足 10bit 80MSps 的设计要求。 

 

图 5.8  采样保持运放频响特性 
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图 5.9  运放线性度 

 

图 5.10  运放建立时间 
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5.2.3 开关设计 

无论是在采样保持电路还是在 MDAC 中都需要用到许多开关。根据设计要

求，不同位置的开关应当满足不同的要求，因而需要选择不同的结构。以图 5.3

中的采样保持电路开关为例，根据开关结构不同，有 NMOS 开关、CMOS 开关

和栅压自举开关；根据功能不同，有采样开关、底极板采样开关、反馈开关和短

接开关等等，下面分别介绍。 

5.2.3.1 NMOS 开关 

NMOS 开关如图 5.11 所示，栅极接时钟信号，当高电平时开关打开，低电

平时开关闭合。这种开关结构简单，对称性好，可以用来当做底极板采样开关、

设置输入共模电压开关和短接开关等等。 

 

图 5.11  NMOS 开关 

NMOS 开关的导通电阻由下式给出 
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( )
on

ox G in T
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
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   (5.8) 

开关电容 

 
2

3GS oxC WLC  (5.9) 

由上式可见，导通电阻的大小与输入信号有关。因此，一方面输入信号经过

开关以后，幅度有少量的衰减，这个衰减不但是由于导通电阻本身所引起，而且

还因为导通电阻和输出端的电容构成了一个低通滤波器，信号经过该滤波器后其

幅度根据其频率得到相应地衰减，并出现相移；另一方面，由于导通电阻的大小

与输入信号有关，从而使输出信号出现了非线性失真。可以看到，为了获得更低

的导通电阻，可以采取加大管子宽长比的方法，但是这样一来，寄生电容也会随

之增加。此外 NMOS 开关的关断电阻不是无穷大，如果用作采样开关，则保持

电容上的电荷会通过这个有限关断电阻泄漏一部分。不过这个效应可以通过底极

板采样的方法，结合合理的时钟控制时序得到消除或减小。此外，从式(5.8)还可

以看出，开关的导通电阻还受到 NMOS 管阈值电压的影响。如果 NMOS 管的衬



高精度、低功耗流水线型模数转换器的研究与设计 

 74

底接到地(或电势最低点)，衬底偏置电压将随着 NMOS 管的源极电压变化，也

就是随着输入信号变化，从而导致开关电阻的变化，显然，这种变化是非线性的，

致使开关电阻呈现非线性，给输出信号引入了非线性失真。 

5.2.3.2 CMOS 开关 

CMOS 开关的结构如图 5.12 所示，它具有结构简单、导通电阻小、动态范

围大等优点。电路中保持电路的导通开关，输出共模电压设置开关和 MDAC 中

的采样开关等都采用这种结构，因为后级的余量增益电路采样的是前级的保持输

出，带宽要求不高。 

 

图 5.12  CMOS 开关 

对于 CMOS 开关，其等效电阻可以表示为 
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 (5.10) 

 

可以看到，理论上可以通过合理设置 NMOS 和 PMOS 管的宽长比，使得

       
   

n ox p ox
n p

W W
C C

L L
的话，则 CMOS 开关的导通电阻就与输入信号无关，

从而可以获得良好的线性度。 

但是以上的分析仅仅考虑了基本模型参数，在实际电路中，CMOS 开关还

受到各种高阶模型参数的影响。为此，设置 NMOS 尺寸为固定值，扫描 PMOS

的沟道宽度，施加固定电压，由仿真结果可以得到在 PMOS 与 NMOS 的沟道长

度一样的情况下，沟道宽度约为 3.3:1 的时候，CMOS 开关具有最好的对称性。 
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5.2.3.3 栅压自举开关 

输入采样开关的非线性导通电阻会引入非线性误差和相移误差，从而制约了

电路的带宽与信噪比，也限制了信号的输入范围。采用栅压自举开关可以减小非

线性误差，提高信号的输入范围。 

栅压自举开关是通过自举电路在开关导通的时候，提供给 MOS 开关一个恒

定的栅源电压，其大小为接近电源电压或者更高，且不受输入信号变化的影响。

原理如图 5.13 所示，首先在保持阶段对电容充电至 VDD，然后在采样阶段将电

容从电源断开，连至 MOS 管的栅源两端，使得栅源电压 VGS 保持在 VDD，从

而克服了信号的影响。 

值得注意的是 MOS 开关的导通电阻和采样电容实际上是构成了低通滤波

器，在设计时要根据输入信号的带宽确定 MOS 管的导通电阻。一般 L 应当取最

小值以减小寄生电容，从而在设计电路中可以适当选取 W 的值满足设计要求。 

 

图 5.13  栅压自举开关原理示意图 

(a) 传统栅压自举开关 

传统的电路实现如图 5.14 所示。电路中，C1、C2、M1、M2 产生一个低

电平为 VDD、高电平为 2VDD 的时钟，控制 M3 的导通，使得 C3 在 M3 导通时

可以充电至 VDD。 

当 ck 为低电平的时候，M10 导通，M11 的栅极通过串接的 M7 和 M10 连

接到地，开关断开。同时 M3 和 M6 导通，C3 两端的电压充电至 VDD，起电荷

储存的功能，M8 和 M9 在 C3 充电的时候对开关 M11 进行隔离。 
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图 5.14  栅压自举电路 

当 ck 为高电平的时候，M5 将 M8 的栅压拉低，使得 M10、M3、M6 断开，

M8 和 M9 导通，这样 C3 保持的电压加到 M11 的栅源两端，即 VGS=VDD，不

受输入信号的影响。此外，为了克服寄生电容的影响，应当减小 M11 的导通电

阻。 

M7 和 M12 是基于可靠性的考虑而加入的。M7 的 L 可以取的稍大，增加放

电通路的电阻，防止 M10 由于漏源电压过大而击穿。而 M12 是在 M11 导通的

时候避免 M8 的栅源电压超过 VDD。 

对于电容的选取，考虑到面积因素，希望尽可能小，但是要保证电容的大小

足够将负载充电到需要的值，要有足够大的值，从而克服寄生电容和 M11 栅电

容的影响。C3 的典型值是 0.5 pF 到 1.8 pF，是其他寄生电容总和的 6 倍以上。

而且 C1 和 C2 要取足够大的值，分别使得 M3 和 M1 的栅电压可以被提升到接

近 2VDD，使其工作。电容的取值不影响负载端上升和下降的时间。 

M3 和 M6 要采用较大的管子，而 M8 和 M9 对负载端的上升时间有很大影

响，需要选择较大的宽长比以得到较短的上升时间。M7 和 M10 则与下降时间有

关。 

(b) 改进的栅压自举开关 

图 5.14 中的栅压自举开关中有三个电容，面积较大。因此在设计中，采用

改进的单电容栅压自举开关，原理和传统的栅压自举开关基本是一样的，其电路

如图 5.15 所示。 

其仿真结果如图 5.16 所示，可以看到，栅压随输入信号变化而等量改变，

所以采样开关导通时，栅源电压基本保持不变，不受输入信号的影响。 
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图 5.15  单电容栅压自举开关 

 

图 5.16  栅压跟随信号的波形 

(c) 底极板采样栅压自举开关 

根据前文中的分析，接在运放差分输入两端的开关为底极板采样开关，在采

样周期快要结束时，底极板采样开关首先断开，如图 3.7 中 M2 的作用。这个开

关需要有很高的线性度，从而锁定采样电容上底极板的电荷不随输入信号改变，

同时也不受时钟馈通的影响。但是如果采用图 5.15 中的栅压自举开关则会导致

在开关闭合时，开关管寄生电容向差分输入两端注入的电荷不同，因而难以被差
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分结构所消除。因此，可以采用图 5.17 中的电路来改进这一影响[11]。  

 

图 5.17  应用于底极板采样的栅压自举开关 

5.2.4 采样保持电路仿真 

衡量采样保持电路的指标和 ADC 基本一样，如 SNR，THD 等等。而为了

仿真这些性能指标，则需要通过对采样保持电路或 ADC 输出的数据进行快速傅

立叶变换(FFT)后经过一定计算后得到。 

值得注意的是，在仿真和测试采样保持电路时，对于输入信号的选择要符合

一定要求，需要满足 

 in

s

f M

f N
  (5.11) 

其中 N 为采样的点数，M 一般为一个小于 N/2 的质数。 

在 80MHz 采样频率下，令输入信号为 10 MHz 时仿真结果如图 5.18 所示。

由于电路仿真中不存在电容失配等一些非理想因素，SINAD 达到了较高的水平。

尽管如此，从仿真结果仍可以看到，由于运放良好的性能设计，同时对于采样开

关和其他开关的设置也较为合理，因此采样保持电路的性能可以达到设计要求。 
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图 5.18  采样保持电路 FFT 仿真结果 

5.3 比较器 

由前文 3.2 节的分析可以知道，由于采用了数字校正算法，所允许的比较器

失调可以很大。因此出于低功耗的设计的目的，本论文在子模数转换器中采用无

静态功耗的动态比较器，如图 5.19 所示。当 Vlatch 信号为高时，比较器开始工

作，由于输入管的漏端为电源电压，因此这时输入管 M1~M4 被偏置在饱和区，

比较器的阈值电压由 M1~M4 管子的宽长比来设定。 

这种结构的比较器具有无静态功耗、比较速度快、失调电压小等优点，但缺

点是比较器输出点的跳变可以通过输入管的寄生电容耦合到输入信号，回馈噪声

很大。通常为了解决这样问题往往要增加一个前置预放大的运放来隔离这个反馈

噪声通路，但是运放的引入会产生静态功耗。因此，在本设计中，比较器的时钟

选择在下一级底极板采样开关已经断开之后，而运放还保持本级输出信号的时段

进行比较，也就是在 Φ1 和 Φ1D 以及 Φ2 和 Φ2D 下降沿之间进行比较，从而不

会影响本级信号的传递。而且由于采用了开关内置的运放，其回馈噪声也不会对

相邻的 MDAC 产生影响。 

在实际电路设计过程中，由于寄生效应的影响，阈值电压不可能精确为设计

值，但由于数字校正的作用，只要大致在所需要的阈值附近即可。 
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图 5.19  比较器结构 

5.4 时钟生成电路 

如前所述，ADC 使用的是基本时钟是双相非交叠时钟及其反相时钟，采样

保持电路中的时钟产生电路如下图所示。 

 

图 5.20  时钟产生电路 

在 MDAC 中的时序上还要考虑到比较器比较的时刻，应当是在本级保持阶

段最后，同时又是下级底极板采样开关关断之后才进行比较，以避免比较器抽取
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电流，影响下级采样信号的精准。需要注意的是，控制 MDAC 中开关的时钟信

号要与比较器输出所控制的参考电压开关的时钟信号保持同步，因此还需要有延

时模块来对各个时钟进行同步校准。时钟产生电路如图 5.20 所示，图中未包含

同步校准的延时模块。为了保证各项时钟与其反相时时钟的同步，在各反相时钟

前增加了延时对准单元。此外，控制相邻两级子模数转换器中比较器的两路 latch

信号则分别由 Φ1n 和 Φ2n 再接适当延时模块来产生。最后，为了实际应用考虑

增加了 Power Down 开关，当 PD 为高电平时，所有输出均不再跳变，从而节省

由时钟控制的数字电路部分功耗。 

由于时钟信号是双相非交叠时钟，然而非交叠部分时长增加，则电路对信号

的建立时长就会相应减少，因此要求更快的建立速度，从而消耗额外的功耗；但

若非交叠时间不足，则有可能无法满足底极板采样和量化操作的时间差要求，从

而造成电路性能下降。因此，需要根据电路正常工作的需要进行仔细的权衡以得

到最优的时钟分配。 

此外，各相时钟信号输出管的驱动能力也是需要考虑的，应该根据被驱动开

关栅电容的大小进行估算，尽量减小由于驱动能力不够所带来的延时，避免不同

步现象的发生。 

5.5 数字校正电路 

每级 1.5bit 的数字校正电路结构相对较为简单，只需将各级输出数字信号通

过 D 触发器进行同步，再通过加法器错位相加即可。 

 

图 5.21  数字校正模块示意图 

此外，二进制数也有不同的编码方式，在本设计中设置了 TWOS 开关，以
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增加对后级数字极点电路的兼容性。当 TWOS 开关为低电平时，采用的是自然

二进制码输出；当 TWOS 开关为高电平，可以将输出码转化为含符号的二进制

反码。两种编码方式和其对应的十进制数如表 5.2 所示。 

表 5.2  ADC 输出编码格式 

自然二进制 对应十进制 二进制反码 对应十进制 

0000 0 1000 -8
0001 1 1001 -7
0010 2 1010 -6
0011 3 1011 -5
0100 4 1100 -4
0101 5 1101 -3
0110 6 1110 -2
0111 7 1111 -1
1000 8 0000 0
1001 9 0001 1
1010 10 0010 2
1011 11 0011 3
1100 12 0100 4
1101 13 0101 5
1110 14 0110 6
1111 15 0111 7

5.6 参考电压电流产生电路 

除上述介绍的各个模块之外，电路中还设计了带隙基准源以及参考电压和偏

置电流产生电路。本设计中参考电压的驱动 buffer 电路中采用了电流镜式运放，

因为电流镜运放可以提供很大的摆幅和较低的输入阻抗。同时，为了在低功耗参

考电压产生电路下仍旧可以保证电路中参考电压的稳定，设计为接片外电容，以

减少因为驱动过大的负载和比较器抽取电流对参考电压的影响。 

5.7 整体 ADC 仿真 

首先考察各级的输出保持信号的建立过程，其中采样保持电路的输出曲线如

图 5.22 所示。仿真结果表明，无论是采样保持电路还是各级 MDAC，其建立到

足够精度的时间都在 6ns 之内，可以满足 80MSps 下高精度的要求。 

其次，为了考察 ADC 的静态特性，在输入加从 VR～-VR的斜波信号，设置

采样频率使得每个周期输入的模拟信号改变 1 LSB。这样根据数字输出，可以考

察 ADC 有没有失码和错码的现象。仿真结果如图 5.23 所示，由于页面显示范

围有限，只截取一部分表示。可以看到，从 1023 开始，每个输出码都会很均匀

地出现，在整个波形上都没有出现失码错码现象。其中波形中毛刺是二进制码转

化为十进制时采用的算法电路产生的，与电路无关。 
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图 5.22  采样保持电路建立曲线 

 

 

图 5.23  ADC 量化台阶 

接下来需要考察 ADC 的动态特性。设置输入信号为 8MHz 左右的正弦波，

在采样频率为 80MHz 的情况下进行一定时间的瞬态仿真，保存数字输出，之后

进行 FFT 分析，结果如图 5.24 所示。 

 



高精度、低功耗流水线型模数转换器的研究与设计 

 84

 

图 5.24  80MSps 下 ADC 动态特性 FFT 仿真结果 

继续提高采样频率，在 100MHz 的采样频率下进行动态特性分析，如图 5.25

所示，可以看到电路依然可以达到较好的动态特性。 

 

图 5.25  100 MSps 下 ADC 动态特性 FFT 仿真结果 

在整个电路实现中，出于实际应用考虑，增加了待机信号(Power Down)，

当 Power Down 设置有效时，电路中绝大多数模块电流被关断，从而达到控制
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功耗的目的，整个芯片的设计功耗为 32mW，待机模式下电流小于 100μA。 

5.8 ADC 版图设计 

为了保证流片结果与电路仿真结果一致，对版图设计提出了很高的要求，由

于版图设计原因引入的误差会进一步影响电路的性能，本章介绍了流水线模数转

换器的版图设计原则和方法[29,30]，通过对关键电路版图的仔细设计，在 SMIC 

0.18-µm、1.8V 电源电压、单层多晶硅六层金属的标准 CMOS 工艺下完成了整

个系统版图的设计工作。 

5.8.1 版图基本原则 

良好的版图布局一般应当遵循以下几点设计规则： 

(a) 奇、偶层金属分别走水平、垂直连线 

由于在原理图设计中，为了方便查看和修改，往往会采取对连线命名的方法。

也就是说即使两条或多条线之间没有实际连接，但只要它们的电气名称是相同

的，那就表示这些线是互相连通的，因此连线可以做得非常美观。但在版图设计

中，所有的连线都是真正的物理连接，任何在原理图通过命名方式连接的线，在

版图中都必须确实可靠地连接上。这就为版图布局带来了很大的挑战，因此，多

层布线也就应运而生。在版图设计中，首先需要明确的是，除非有特殊要求或情

况，要尽量采取奇数层金属水平走线、偶数层金属垂直走线(或偶数层金属水平

走线、奇数层金属垂直走线)的方法，从而提高布线便捷度和连通率。 

(b) 网格式布线保证连线间距 

在版图设计中，由于受到工艺限制，各种有源区、金属、通孔等物理区域之

间不可避免地会存在尺寸和间距等限制，为此，可以通过查阅工艺手册，本着留

有一定余量的原则，确定一个或几个针对不同对象的网格设置，布线和元件仅在

格点或格点之间连线上。因为网格间距易于观察和控制，根据网格布线，可以很

大程度上提高布局布线的可靠性和可读性。 

(c) 良好的匹配 

匹配是模拟电路设计中最为重要的因素，优异的性能必须要依靠良好的匹配

来完成。在版图设计中，匹配也是极为重要的，除了电路级的匹配之外，依靠一

些良好的匹配技术，可以尽量减小由于工艺所带来的不确定性因素。除了使需要

匹配的元件尽可能近地同向摆放之外，包括偏置电路与运放的匹配、差分输入管
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对之间的指型匹配、电容间的共质心匹配等等也都是很好的选择。 

(d) 分析电流密度保证 IR 压降 

版图中所对应的是芯片上真实的物理存在，因此，各种非理想因素尤其是连

线所能承受的电流密度和电阻，则会相当程度上影响电路的工作状态。不像数字

电路，在模拟电路中信号线中较大电流是随处可见的，这时就不能仅仅用最小的

线宽来进行布线，而需要仔细地了解和分析每条连线上所承载的电流，同时根据

工艺文件中连线所能承受的安全的电流密度来决定线宽，否则，当电流密度过大，

会引起发热、电迁移等各种失效状态。此外，当连线过长时，电阻也相应较大，

因而导致在连线上出现了 IR 压降。因此，在保证适当电流密度的情况下，还要

使得在连线上的压降尽可能小，一般要小于 10mV，甚至更低。 

(e) 寄生参数。 

在实际物理电路中，寄生电容、寄生电阻、寄生电感等寄生参数无处不在，

为此，必须要在设计版图之前就要有所预见，仔细分析电路中寄生效应影响较大

的节点和通路；在版图设计过程中也应当根据出现的情况，尽力避免或减小寄生

效应不利的影响；版图完成后要及时通过后仿结果修正版图，以达到性能要求。 

(f) 电源和地尽可能粗，采用多层金属 

由于电源线和地线是所有电路的命脉，也是影响电路性能的重要因素，因此，

如果可能的话，尽量加粗电源线和地线。采用多层金属，并用大片通孔良好连接

也是很好的方法。 

(g) 避免在电路上面走线 

正如上面提到的寄生参数，永远都无法准确预计在电路上面走线会对电路产

生怎样的影响，因此，要尽量避免在电路上面走线。 

(h) 哑元(dummy) 

为了避免在边缘的器件因过度刻蚀而造成与中心器件的不匹配，可以有意的

在器件周围增加一些虚设器件，也叫哑元，使得所有需要良好匹配的元件都在中

间，避免过度刻蚀和周围环境不同引起的失配。 

(i) 隔离噪声 

数模混合电路遇到的很大的问题就是数字电路产生的噪声会影响到模拟电

路的性能。为此，可以用一大圈接地的衬底接触把每个数字和模拟模块分别包围
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起来，使得噪声不能逸出和进入其他模块。 

5.8.2 各模块版图布局和设计 

对于 ADC 而言，在同一块芯片上既有模拟电路，又有数字电路，还有时钟

电路，所以在版图设计方面最重要的隔离就是电源之间的隔离，本设计采用了四

组电源，分别是模拟电源、数字电源、时钟电源和保护环电源。此外，模拟和数

字及时钟各个模块电路的之间也需要良好的隔离。以采样保持电路为例，如图 

5.26 所示 

 

图 5.26  采样保持电路版图 
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可以明显看到，整个电路被大范围地分成四个区域，区域之间由接地的 P

阱和接电源的 N 阱(guard-ring)进行隔离。上部是模拟电路部分，包括运放、偏

置和共模反馈电路。运放的差分连线中一端刻意进行了绕线以匹配另一端的走线

长度，获得良好的差分传输特性；中部是电容和开关，其中电容也被一圈保护环

包围，因为金属与地之间的寄生电容不能消除，因此这个寄生电容也要达到很高

程度的匹配，保护环就是保证电容下面的衬底有一个干净的电位，避免受到衬底

噪声的影响。包括栅压自举开关和普通 CMOS 开关等电路则在模拟电路保护环

和电容保护环之间；而下部的左边是栅压自举开关的电容，右面则是时钟产生电

路。 

其中，出于高匹配的设计要求，运放的输入管被设计成共质心的插指结构，

如图 5.27 所示。可以看到，运放的两个输入管被分成了上下两个部分，每个部

分都由 M1 和 M2 通过插指的结构设计，每个部分的左右两端还增加了哑元管以

获得更好的边缘匹配。上下两个部分共质心对称，输入线分别由两侧引出，这样 

一来，就可以实现输入差分对管的完全对称。 

 

 

图 5.27  运放输入管版图 

版图上相互靠近的同类型的MOS管也都采用隔离环进行衬底接地或衬底接

电源，一方面是降低彼此之间由于衬底噪声和衬底压降带来的误差；另一方面，

也是为了使管子周围的环境近似，实现良好的匹配。 

在 MDAC 中，由于没有了栅压自举开关，同时又增加了比较器等数字电路，

因此版图的下部为数字电路和时钟产生电路等。比较器之所以也在这个区域里，

是因为比较器在比较的瞬间抽取电流很大，会对模拟信号造成一定的干扰，其版

图如图 5.28 所示。 

可以看到，版图中数字电路和模拟电路的距离较大，这是为了避免数字电路

对模拟电路的干扰，同时保证版图良好的可读性。 

为了更好地匹配采样电容和保持电容，本设计中采用了如图 5.29 所示的布

局，将每个电容分成相等的四个正方形，蛇形排列。这样的同质心结构不仅能够

在工艺上得到良好的匹配，同时也有着相同的寄生电容。 

电路的其他部分，也都遵循一开始提到的各种设计原则，通过仔细地考虑进

行合理的布局和摆放。其中，电源线设计得比较粗，并采用多层金属走线。 
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图 5.28  第 1/2 级 MDAC 布局 

 

图 5.29  采样电容和保持电容的布局 
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5.8.3 ADC 整体版图布局 

最终芯片版图如图 5.30 所示，可以明显地看到电路分为六个部分：从左到

右依次为 bandgap 和参考电压产生电路、采样保持电路、第一二级 MDAC、第

三四级 MDAC、第五六级 MDAC 和第七八级 MDAC。右下角为 2bit Flash ADC

和数字校正电路。 

 

图 5.30  芯片布局 

此外，由于在电路设计时就对各种设计参数如电容的取值、运放的带宽和增

益等留有了一定的裕量，因此为了验证电路实际所能实现的精度，在上述 10bit 

ADC 的基础上，不更改各级电容的取值，仅在第七、八级 MDAC 与 2bit Flash 

ADC 之间增加了与第七、八级 MDAC 同样的第九、十级 MDAC，从而得到了一

个 12bit 的 ADC，作为测试时的参照，其核心功耗为 31 mW。 
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 第六章  流片测试与电路改进 

本章设计了测试模数转换器的测试方案，并进行了电路板设计，搭建了测试

平台。对本论文设计流片的模数转换器进行了动态特性和静待特性测试，给出了

测试结果和分析。测试结果证明了本论文提出的设计思路具有良好的可行性。因

此为了进一步降低功耗，提出了一种采样保持电路与第一级 MDAC 共享运放结

构的 ADC，完成了其电路和版图设计，给出了仿真结果。 

6.1 测试方案 

本论文设计中 ADC 测试方案示意如图 6.1 所示。 
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图 6.1  ADC 测试方案示意图 

具体到信号的输入如图 6.2 所示。图中，信号发生器接板外滤波器到板上

SMA 头进 balun，balun 将单端输入转成差分信号输出，直流共模电平通过外接

电压给出。差分信号在进 ADC 芯片之前，可以接一个很小的电容到地，这是因

为采样保持电路中信号进入 ADC 后首先通过的是采样开关，采样开关在通断切

换时会发生电荷注入，产生毛刺，从而影响信号。接小电容则可以吸收采样开关

的寄生电荷。R3 和 R4 则是用来匹配芯片的输入阻抗，需要根据芯片的开关电

阻以及导线电阻和电容在一定频率下的等效电阻来确定。 
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图 6.2  信号输入示意 

由于电路输入端接的是开关电容电路，因此其输入阻抗是动态的，与采样频

率有关。输入阻抗可以根据式(6.1)来计算 

 
1

in
s s

Z
f C


  (6.1) 

其中，Cs是采样电容，fs是采样频率。 

6.2 PCB 设计 

在 PCB 设计中，需要注意的就是模拟和数字时钟的分离，最好采用四层板，

顶层和底层为信号线，中间两层分别为电源和地。简化的话可以采用两层板，顶

层走信号线和电源线，底层为少量信号线以及地覆铜平面。在测试板上，模拟电

源和数字以及时钟电源分别由独立的 LDO 芯片供电，每组电源在进入芯片的时

候都在离芯片较近的地方增加了退耦电容，以获得更好的电源质量。输入信号线

尽量做到差分对称，同时到芯片的距离尽可能地短一些。而时钟实际上采用了两

种方案：一种是如图 6.1 所示的，将信号发生器产生的正弦波输入板上的比较

器，通过与固定电压的比较，产生方波信号，作为时钟输入至芯片；另一种则是

直接采用晶振提供时钟。对于比较器和晶振都要满足一定的 jitter 要求，减小其

误差对系统的影响。图 6.3 为所设计的模数转换器测试 PCB 板。 
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图 6.3  模数转换器测试 PCB 板照片 

 

芯片采用COB(Chip on Board)封装，上图PCB板中央滴胶的部分就是芯片，

没有滴胶时的照片如图 6.4 所示。 

 

 

图 6.4  未滴胶时芯片的绑定照片 
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6.3 测试平台 

在实际的 ADC 的测试中，除了前面提到的信号发生器、逻辑分析仪等测试

仪器以外，还需要电源、示波器等其他设备。本论文中采用的逻辑分析仪是泰克

公司的 TLA715，信号发生器是安捷伦公司的 E8257D。其他的设备也均满足测

试要求。 

 

图 6.5  测试平台照片 

此外，由于信号发生器产生的正弦波的纯度不能达到系统的要求，为了得到

接近理想的输入信号，还需要对信号发生器的输出进行滤波，因此测试中还需要

不同频率下的带通或低通滤波器。图中连接在 PCB 和信号线之间的就是滤波器。 

6.4 测试结果 

依照前文分析的测试原理，搭建测试平台对本论文所设计的 10-bit 80 MSps

模数转换器进行测试，每次动态参数测试结果取 131072 个点，设置输入信号为

满足式(2.11)的非相干信号频率。 

图 6.6 和图 6.7 分别是 80 MSps 采样频率下，低频下和接近奈奎斯特频率

下的动态特性测试结果。可以看到，本论文实现的 ADC 的有效位可以达到 9.69 

bit，SFDR 可以达到 76 dB，实现了非常低的噪声和非常高的线性度性能。 
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图 6.6  输入信号为 8MHz 时的 FFT 结果 
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图 6.7  输入信号为 39.5MHz 时的 FFT 结果 

通过对比图 6.7 和图 3.19 可以看到，Matlab 模型的仿真结果和测试的结果

一致，这表示本论文设计的 Matlab 模型与测试结果还是相当契合的。 
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而图 6.8 和图 6.9 分别是微分非线性(DNL)和积分非线性(INL)的测试结果。

可以看到 DNL 和 INL 分别小于 0.37 LSB 和 0.87LSB。 
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图 6.8  DNL 测试结果 
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图 6.9  INL 测试结果 

在 80MSps 的采样频率下，设置不同输入信号频率，考察其动态特性随输入

信号频率的变化，结果如图 6.10 和图 6.11 所示。可以看到，本论文设计的模

数转换器不但在低输入信号频率下可以实现很高的精度，而且在整个奈奎斯特带

宽内都保持着 9.62bit 以上的 ENOB。当输入信号超过奈奎斯特频率，甚至接近

采样频率时，ENOB 仍可以达到超过 9.47 bit 的精度。 
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图 6.10  SFDR 与 SNR 在不同输入信号频率下的变化 
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图 6.11  ENOB 在不同输入信号频率下的变化 

通过以上测试结果还可以看到，测试结果中 fin=39.5 MHz 的 SFDR 指标高

于 fin=8 MHz，这有可能是所采用的滤波器性能的原因。由于本 ADC 采用了差分

结构，二次谐波远远小于三次谐波，因此 SFDR 主要是由三次谐波决定的，三

次谐波的产生主要有两个方面：一个是电路产生的，包括从测试板和芯片内部的

各种因素；另一个就是输入信号的纯度。为此，信号进测试板之前需要串联滤波

器以求获得更好的质量，通过对滤波器的测试，发现所采用的 40MHz 的带通滤

波器的带外抑制和自身的信号非线性都优于 8MHz 的带通滤波器。图 6.10 中各

个频点的测试结果，是因为仅有这些频点的滤波器，而且这些滤波器型号也分低

通与带通、国产与进口，所以各频点的 SFDR 值会有一些不规律的情况出现。

除了滤波器的原因之外，在输入信号接近 80MHz 时(测试时为 79.5MHz)，此时

信号的线性度就片内而言主要是受到最前端包含栅压自举开关的采样电路的影

响，通过对栅压自举开关进行了仔细的设计，使其在较高输入信号频率的条件下

仍有很好的线性度。根据采样定理，此时反而看到的是一个很低频的信号

(0.5MHz)，因此 SFDR 会有所上升。 

接下来，在 8MHz 的输入信号频率下，设置不同采样频率，考察其动态特性

随采样频率的变化，结果如图 6.12 和图 6.13 所示。当采样频率提高到 100MSps

时，本设计的流水线模数转换器仍可以达到超过 9.1 bit 的有效位。此时，模数

转换器的精度主要是受到了运放建立时间不足的限制。由于本结构可以抑制共模

输入电压的变化，因此考察不同共模输入电压时电路的动态特性，结果如图 6.14

所示。可以看到，在共模输入电压在 0.6V 和 1.4V 之间变化时，动态特性的变化

很小。 



高精度、低功耗流水线型模数转换器的研究与设计 

 100

20 40 60 80 100
55

60

65

70

75

80

Sample Frequency (MHz)

dB

SFDR

SNR

 

图 6.12  SFDR 与 SNR 在不同采样频率下的变化 

 

图 6.13  ENOB 在不同采样频率下的变化 
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图 6.14  SINAD 随共模输入电压的变化 
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芯片照片如图 6.15 所示，可以看到，整个芯片的有效面积为 1.4mm2，其

中不含 bandgap 和参考电压电路的核心面积为 1.1 mm2，芯片在 80MSps 的采

样率下，总功耗为 32.4mW，核心功耗为 28mW，将测试结果带入 FOM 的计算

式 

 
2ENOB

s

P
FOM

f


  (6.2) 

可以得到芯片的 FOM 为 0.42pJ/step。 

 

图 6.15  芯片照片 

芯片各项性能指标的总结如表 6.1 所示。 

表 6.1  芯片性能总结 

0.18-μm CMOS

9.69 bit @ 8 MHz Input

Resolution

Conversion Rate

Input Range

SFDR

Supply Voltage

Peak DNL

10 bit

ENOB 9.63 bit @ 39.5 MHz Input

80 MS/s

9.64 bit @ 60 MHz Input

1.6 Vpp,diff

Power 32.4 mW (Core: 28 mW)

76.0 dB @ 39.5 MHz Input

Peak INL +0.53/-0.87 LSB

1.8 V

Active Area 1.4 mm2 (Core: 1.1 mm2)

+0.37/-0.23 LSB

FOM 0.42 pJ/step

Technology
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将本设计的流水线模数转换器的测试结果与近年来发表在 ISSCC 和 JSSC

以及 CICC 等国际期刊杂志上相同分辨率 ADC 的研究成果进行对比[1-4]，其中

包含了第四章中介绍的三种前人提出的方法，为了方便在不同采样频率的 ADC

之间进行对比，通过把横坐标取为输入信号频率与采样频率的比值来进行了归一

化，比较结果如图 6.16 所示。从对比结果可以看到，本论文设计的 ADC 精度

在整个奈奎斯特带宽均高于其他文献，而性能系数也处于较高的水平。 

 

This work

[1]

[4]

[2]

[3]

finput /fsample

0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0
54
55
56
57
58
59
60
61

 

 

图 6.16  本论文设计的 ADC 与国际研究水平的对比 

 

此外，还对作为参照的 12bit ADC 进行了测试，测试结果显示，电路可以实

现 10.22 bit 的有效位，其 FOM 为 0.325 pJ/step。此外，若分别取其高 11 位、

高 10 位和高 9 位的数字输出得到的有效位分别为 10.06 bit、9.65 bit 和 8.89 bit。

其中取高 10 位时的有效位与 10bit ADC 的测试结果相当。这说明在设计中，根

据电容匹配的要求所选择的电容值具有一定裕量，同时对于电容版图进行的设计

较为仔细，提高了电容的匹配精度，同时对于电路的误差源控制也较为严格，因

此具有实现更高精度的能力。 
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6.5 电路改进 

在上述 10-bit 流水线模数转换器中，出于验证所提出的新型运放共享

MDAC 的目的，在低功耗方面主要考虑了 MDAC 之间的运放共享和逐级缩减等

方法，并没有涉及到采样保持电路的功耗优化。 

采样保持电路的作用是使得第一级 MDAC 中传递的信号与 subADC 量化的

信号最大程度上保持一致。因此采样保持电路需要处理信号精度要求最高，直接

影响整个电路的精度，从而导致采样保持电路往往要消耗很大的功耗，占用较大

的面积[5]。而且为了避免其他电路对采样保持电路的影响，一般均令采样保持电

路单独使用一个运放。但实际上，采样保持电路也存在着仅半个周期工作的特点，

因此在采样操作时运放处于无效工作状态，从而浪费了一半的功耗。 

由于 MDAC 实际上也具有采样保持的功能，为了进一步降低系统功耗，比

较常用的方法是省去采样保持电路，然而这样虽然可以很大程度上进一步降低功

耗和面积，因而导致需要 MDAC 与 Sub-ADC 直接对连续变化的输入信号进行

处理，由于两者之间难以精确同步，因此会导致转换误差大到不可接受。 

匹配两个通道之间时间常数的方法可以减小这个误差[6]，但是这种匹配需要

非常精确的版图和走线，对时钟驱动和信号通路带宽等都有极高的要求，而且考

虑到包括工艺参数、寄生效应、温度和电压变化等各种因素，以至于在高速高精

度 ADC 性能要求下几乎无法实现。另一方面，匹配要求还限制了 MDAC 与

Sub-ADC 具有类似的采样网络，因而也限制了比较器结构。 

测试结果显示，本论文提出的运放共享 MDAC 电路可以确实有效的隔离相

邻两级之间的互扰，消除记忆效应、电荷注入和时钟馈通等因素的影响，从而很

大程度上提高电路精度。因此可以利用这种良好的隔离性，令采样保持电路与第

一级 MDAC 电路共享一个双输入的运放。而且由于采样保持电路和第一级

MDAC 均消耗的运放功耗最大，因此可以节省相当可观的功耗。由于同时避免

了因省去采样保持电路所带来的对版图匹配过高的要求。采样保持电路与第一级

MDAC 运放共享结构如图 6.17 所示。 

系统中其余的电路皆仍旧采用前文中的双输入运放共享结构，即第二、三级，

第四、五级，第六、七级和第八、九级各两两复用一个运放，加上最后一级 2-bit 

Flash ADC，这样就构成了一个所有运放均被共享的 11bit 流水线型 ADC，如图 

6.18 所示。 
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图 6.17  采样保持电路与第一级 MDAC 运放共享结构示意图 
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图 6.18  全运放共享的 11bit 流水线 ADC 结构示意图 

 

基于此结构，设计了一款 11bit 40MSps 的流水线模数转换器，其结构如图 

6.18 所示。由于在之前 10bit 模数转换器的设计中，对于功耗留有了较大的裕量，

因此在本次改进中，首先根据 11bit 的精度要求，重新优化了各级电容的取值；

其次根据建立精度要求结合仿真结果对各级运放进行了仔细的设计，使得在保证

高精度的前提下进一步降低功耗。最终整个 11bit 模数转换器的核心电路(不包括

参考电压产生电路)所需电流为 7 mA，功耗仅为 12.6 mW。 
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图 6.19  满摆幅下各级输出结果 

由于对 ADC 整个系统后仿所消耗的服务器资源和时间都非常巨大，因此以

现有的服务器条件无法进行后仿，仅列出前仿结果。图 6.19 是输入为满摆幅下

采样保持电路和各级 MDAC 的输出结果，标记的点中 M0 到 M9 分别是采样保

持电路到第九级 MDAC 在输入为-VFS时的建立值，而 M10 到 M19 分别是采样

保持电路到第九级 MDAC 在输入为 VFS时的建立值，可以看到各级 MDAC 等效

到输入的建立误差均小于 1/8 LSB。 

其次，为了进一步考察电路特性，输入首先在+VFS 和-VFS 之间突然切换，

从而考察电路在输入摆幅最大跳变时的建立特性，然后分别选取+VFS、0 和-VFS

附近渐变的输入信号，以考察电路在进行加减法操作时的信号传递精度。仿真结

果如图 6.20 所示，在满幅切换时，均可以得到 0 和 2047 的输出码，在输入信

号渐变时，输出均无失码错码现象。 

 

图 6.20  ADC 建立特性仿真结果 
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最后，设置输入为接近满幅的正弦波，以考察其动态特性。仿真结果如图 

6.21 所示。 

 

图 6.21  11bitADC 动态特性仿真结果 

根据仿真结果，这种改进的 11bit 模数转换器的 FOM 仅为 0.15 pJ/step，

但实际上考虑到各种误差来源，实际测试结果并不能达到仿真值。因此以 12bit 

ADC测试中取高11bit时的实际测试结果为预估值，即有效位为10 bit，此时FOM

可达到 0.29pJ/step，相比于 10bit 的 ADC 降低了 31%。实际上，由于本次改进

设计中对电路的精度要求更为严格，因此预期能够得到更好的流片测试结果。 

在版图设计方面，主要优化了数字电路和时钟电路等，使其面积更加紧凑，

而模拟与数字仍保持较远距离同时采用保护环隔离。芯片版图如图 6.22 所示，

核心面积仅为 0.4mm2，相比于 10bit ADC 减小了约 63%。 

 

图 6.22  改进的 11bit ADC 版图 
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 第七章 总结与展望 

随着日益增长的数字机顶盒、数字高清电视和液晶平板电视的迅猛发展，作

为数字视频接收器中的关键模块，流水线型模数转换器成为非常重要的角色。目

前，为了增加手持移动终端电池的使用寿命和对真实世界和信号传输中的模拟量

尽可能真实还原的要求，低功耗和高精度成为整个系统中两个关键的设计目标。 

通常低功耗设计和高精度设计是一种此消彼长的过程。由评价模数转换器的

性能系数可以看到，在速度和性能系数一定的条件下，精度每提高 0.5 bit 就相

当于减少 40%的功耗。因此，精度的提高从另一个侧面来说就是降低功耗。所

以在高精度低功耗电路的设计过程中，应当首先采用各种方法来降低功耗，然后

在这个较低功耗的基础上，分析并解决电路存在的各种影响精度问题，从而提高

电路的整体性能。 

7.1 总结 

论文基于上述思路，主要研究了应用于数字视频领域的流水线型模数转换器

的低功耗及高精度实现，通过详细分析流水线模数转换器中用来实现降低功耗和

提高精度的方法，在此基础上搭建了流水线模数转换器 Matlab 模型，并添加了

各种非理想因素参与行为级仿真，从而指导实际电路设计。论文中采用运放共享

等多种方法来降低功耗，然后在这个较低功耗的基础上分析了影响精度的各种问

题，提出了新的结构来解决这些问题，从而实现高性能的模数转换器。最后在

SMIC 0.18-µm、1.8V 电源电压、单层多晶硅六层金属的标准 CMOS 工艺下完

成了整个流水线模数转换器电路设计、版图布局、仿真以及测试等工作。 

本论文主要的创新技术和研究成果有以下几个方面： 

1) 采用了级间运放共享技术，在显著降低系统功耗的同时，针对传统级间

运放共享结构，详细分析了其中存在的记忆效应、级间信号串扰通路以

及共享开关引入的电荷注入和时钟馈通等各种影响电路精度的因素。介

绍了前人为了解决上述问题提出的技术和方法，并分析了这些方法的优

势和不足。为了消除这些因素的影响，本论文提出了一种新的双输入开

关内置运放共享结构的 MDAC 电路。 

2) 采用两组输入差分对管的结构，共享运放的两流水级各使用一组，每组

差分对管在保持时段交替参与运放工作，而在采样时段则交替的连接到

共模输入电压进行复位，从而完全消除记忆效应，并且不需要额外的时

钟相位。 
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3) 提出将运放共享开关嵌入在运放内部，有效地消除了级间信号串扰通

路；开关产生的电荷注入和时钟馈通效应不会对信号建立精度造成影

响；此外也消除了传统结构中采用外置开关所引入的寄生电阻对运放失

调的影响。内置的共享开关仅仅消耗约 30mV 的电压裕度，也不会影响

运放的输出摆幅。 

4) 提出采用双相交叠时钟来控制运放共享开关，解决了采用传统非交叠时

钟导致的大信号建立恶化的问题。通过采用与被偏置电路一致的结构，

改进了宽摆幅运放偏置电路，与系统中各个运放都能获得更好的匹配。 

5) 从传递函数的角度建立了流水线 ADC 的 Matlab 系统级模型，并引入了

诸如电容失配、噪声、运放单位增益带宽、运放压摆率、时钟抖动以及

比较器失调等非理想因素影响的设置，从而指导电路设计。模型仿真结

果与流片结果契合。 

6) 本设计综合采用了逐级递减、栅压自举开关、底极板采样等方法，进一

步降低系统功耗，提高系统精度。 

7) 由于本设计采用了单级套筒式的运放，结构简单清晰，可以很容易地通

过按比例改变运放中 MOS 管的宽长比和电流来设定 ADC 的转换速率，

方便修改为适应不同采样速率的要求。 

8) 在 SMIC 0.18-µm、1.8V 电源电压、单层多晶硅六层金属的标准 CMOS

工艺下完成了一款 10 bit 80 MSps 的流水线型模数转换器的电路设计、

版图布局、仿真验证以及芯片测试等工作。 

9) 利用双输入开关内置运放良好的级间隔离特性，在保证电路精度的条件

下，对电路进行了改进，令采样保持电路与第一级 MDAC 共享运放，

设计了一款 11bit 的 ADC，其中所有运放均实现共享，从而在保证电路

精度的条件下进一步降低系统功耗。 

 

论文中第四章对其中的创新技术进行了详细的分析和描述。采用这种新型双

输入开关内置运放共享的 MDAC 结构可以在不增加额外功耗、面积、时钟的条

件下，消除多种制约 MDAC 精度的误差来源，从而有效提高系统精度。 

芯片测试结果显示，本论文设计的 10-bit 模数转换器在 80 MSps 的采样率

下有效位(ENOB)可以达到 9.69 bit，无杂散动态范围(SFDR)可以达到 76 dB，

并且在整个奈奎斯特带宽内都保持着 9.62bit 以上的 ENOB。当输入信号超过奈

奎斯特频率，甚至接近采样频率时，ENOB 仍可以达到超过 9.47 bit 的精度。此

外，当采样频率提高到 100MSps 时，本设计的流水线模数转换器仍可以保持 9.1 

bit 的有效位。芯片核心功耗为 28mW，性能系数(FOM)为 0.42pJ/step。其中

ENOB 和 SFDR 两项指标优于近几年收录在 JSSC、ISSCC 和 CICC 等国际核

心期刊会议上相同分辨率流水线模数转换器的研究成果，FOM 达到了这些研究
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成果中的较高水平，能够实现低功耗高精度的数字视频及 SOC 嵌入式等应用。 

7.2 未来工作展望 

对设计的 11bit ADC 进行流片及测试。 

利用本论文中共享运放的良好独立性，设计采样保持电路运放共享的双通道

ADC，其中运放分别在两通道的采样保持电路中复用，除了节省功耗之外，还可

直接应用于需要同时处理 I/Q 两路信号的视频系统。 

由于本论文中对于设计参数留有一定的裕量，比如逐级缩减因子为 0.7，对

电容失配也是按照工艺厂商给出的最坏值计算得到的。因此，可以进一步优化各

级功耗，从而提高能量利用效率，实现更佳的性能系数。 
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