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摘要：设计了一个应用于１８位高端音频模数转换器（犃犇犆）的三阶低功耗ΣΔ调制器．调制器采用２１级联结构，通过优化

调制器系数来提高其动态范围，并减小调制器输出频谱中的杂波．电路设计中采用栅源自举技术实现输入信号采样开关，

有效提高了采样电路的线性度；提出一种高能效的犃／犃犅类跨导放大器，在仅消耗０８犿犃电流的情况下，达到１００犞／μ狊以

上的压摆率．针对各级积分器不同的采样电容，逐级对跨导放大器进行进一步功耗优化．调制器在中芯国际０１８μ犿混合

信号犆犕犗犛工艺中流片，芯片核心面积为１１犿犿×１０犿犿．测试结果表明在２２０５犽犎狕带宽内，信噪失真比和动态范围分

别达到９１犱犅和９４犱犅．在３３犞电源电压下，调制器功耗为６８犿犠，适合于高性能、低功耗音频模数转换器应用．
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１　引言

高端音频系统需要高分辨率和高线性度的模数转

换器（犃犇犆）．基于ΣΔ调制的模数转换器利用过采样和

噪声整形技术，大大简化了模拟电路的设计，以复杂的

数字电路换取相对简单的模拟电路，从而能够以较低的

成本来取得极高的分辨率（１６位以上），非常适合于高

端音频应用［１～３］．从制造工艺来说，ΣΔ犃犇犆 与标准

犆犕犗犛工艺兼容，很容易与数字系统集成在一起，从而

获得最为优化的速度、分辨率、集成度、成本的折衷，符

合目前集成电路设计中犛犗犆的发展趋势
［４］．此外，由于

ΣΔ犃犇犆中模拟电路的复杂度降低，因此ΣΔ调制是高

分辨率模数转换的一种低功耗实现方法［５］．

本文实现了一种应用于１８位音频模数转换器的高

分辨率、高线性度２１级联ΣΔ调制器．通过结构和电路

两个方面进行性能和功耗的优化设计，在２２０５犽犎狕带

宽内，调制器达到９１犱犅的信噪失真比和９４犱犅的动态

范围．首先采用行为仿真工具优化调制器系数，一方面

提高调制器输入信号的过载幅度，从而实现更大的动态

范围，另一方面降低调制器输入与量化噪声的相关性，

减小输出频谱中杂波（狊狆犲犮狋狉狌犿狋狅狀犲狊）功率．对于同样

的动态范围，提高调制器输入信号的过载幅度，允许使

用相对较小的采样电容，从而降低了调制器的功耗．电

路设计中，对于线性度要求极高的输入信号采样电路，

采用一种新颖的栅源自举开关电路，实现了恒定的过驱

动电压，有效地减小了采样信号的失真．还提出一种高

能效的犃／犃犅类跨导放大器，在仅消耗０８犿犃电流的

情况下，达到１００犞／μ狊以上的压摆率．针对各级积分器

不同的采样电容，逐级对跨导放大器进行进一步功耗优

化．ΣΔ调制器电路在中芯国际０１８μ犿犆犕犗犛混合信

号工艺中进行了流片，在３３犞电源电压下，芯片工作

电流仅为２１犿犃，实现了低功耗的设计目标．

２　调制器结构设计与优化

在高分辨率音频ΣΔ调制器设计中，模拟电路的噪

声是限制分辨率的主要因素［５］．为了提高调制器的动态

范围，应该尽量增大输入信号的过载水平．级联结构调

制器能够实现大的输入范围，而不会出现稳定性问题，

然而，与单环结构相比，级联结构对于元件的匹配精度

要求较高．文献［６］通过仿真和解析模型证明了２１级

联三阶调制结构对于积分器泄漏和失配相对不敏感，适

合在标准犆犕犗犛工艺下实现．

对于图１所示的２１级联调制器结构，调整调制器

系数犫，β和λ能够实现量化噪声和输入过载范围的折

衷［７］．由于过采样率每增加一倍，调制器的量化噪声降

图１　２１级联调制器结构

犉犻犵．１　２１犮犪狊犮犪犱犲犱犿狅犱狌犾犪狋狅狉犪狉犮犺犻狋犲犮狋狌狉犲
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图２　二阶调制器的频谱杂波

犉犻犵．２　犛狆犲犮狋狉狌犿狋狅狀犲狊犻狀犪狊犲犮狅狀犱狅狉犱犲狉犿狅犱狌犾犪狋狅狉

低２１犱犅，因此，对于三阶音频设计，电路热噪声通常是

限制调制器性能的主要因素．选择调制器系数，通过增

大输入过载范围来提高调制器的动态范围．传统的二阶

调制器中反馈系数犫＝２，然而通过行为仿真发现第一

级调制器输出频谱中存在明显的杂波，如图２所示．人

耳对于非白噪声非常敏感，因此在音频应用中，这是我

们不希望看到的．而犫＝２５时，在输入为零时，杂波明

显降低，而且整体相对比较平坦，如图２．因此，考虑到

调制器的频谱杂波特性，调制器系数犫＝２５是更为优

化的选择．

为了防止第二级调制器过载，需要限制第二级调制

器输入信号犡２ 的幅度，最简单的方法就是减小误差增

益因子β．当然这并不是没有代价的，β每减小一倍，调

制器的动态范围相应降低６犱犅
［５］．因此，系数β的选择

需要在第二级调制器过载与动态范围的降低之间进行

折衷．采用不同的β值，信噪失真比与输入信号功率的

关系如图３所示．如果系数β大于０５，第二级调制器的

输入信号超过了其动态范围，因此输入过载电平出现明

显的降低．对于小于０５的系数β，第一级调制器比第二

级先发生过载，此时第一级调制器的输入过载范围限制

了级联调制器的动态范围，因此，输入过载范围不会随β
的减小出现明显的增加．β从０５下降到０２５，输入信

号过载范围增加３犱犅，而量化噪声增加６犱犅，从而调制

器动态范围降低３犱犅；然而，如果电路噪声限制了调制

器的噪底，那么调制器的动态范围将增加３犱犅．当误差

增益因子β小于０２５时，调制器动态范围将明显减小，

因此，本设计中增益误差因子优化值β为０２５．

图３　信噪失真比与误差增益因子β关系

犉犻犵．３　犛犻犵狀犪犾狋狅狀狅犻狊犲狉犪狋犻狅狏犲狉狊狌狊犲狉狉狅狉犵犪犻狀β

图４　不同调制器系数量化噪底与输入信号的相关性

犉犻犵．４　犛犖犇犚狏犲狉狊狌狊犻狀狆狌狋狆狅狑犲狉狊犺狅狑犻狀犵狊犻犵狀犪犾犱犲狆犲狀犱犲狀犮犲犻狀

狀狅犻狊犲犳犾狅狅狉

改变误差混合因子λ能够改变第二级调制器输入

信号的分布，从而影响第二级调制器的过载．因此，系数

λ会影响级联调制器的最大信噪失真比和输入过载范

围．文献［６］通过解析模型和行为仿真工具证明了对于

２１级联结构，λ＝２时输入信号过载范围最大．２１级联

调制器系数满足β＝０２５，λ＝２时，输入过载范围达到

－１犱犅犉犛（相对于满幅输入范围）．然而，进一步的仿真

发现，对于系数β＝０２５，λ＝２，级联调制器的量化噪底

明显地表现出与输入信号的相关性，如图４所示，在调

制器输入信号幅度为－７０犱犅时，信噪失真比出现下降．

作为对比，对于系数β＝０２５，λ＝１，量化噪声几乎与调

制器输入信号功率无关，代价是输入过载范围降低为

－１３犱犅犉犛（一个很小的动态范围损失）．因此２１级联

调制器的原型采用系数：犫＝２．５，β＝０．２５，λ＝１．

３　调制器实现

调制器采用开关电容电路实现，第一级调制器如图

５所示．电路采用全差分结构来抑制不希望的共模信

号，比如衬底和电源噪声以及时钟馈通．输入端增加电

容犆犅１和犆犅２的目的是将封装管脚和键合线引入到某个

差分输入端的干扰也同时耦合到另外一个输入端上，使

其成为调制器的共模输入，然后利用全差分电路将其抑

制掉．采用两相时钟控制开关，狆１为采样相位，狆２为积

分相位，设计狆１犪和狆２犪的下降沿稍超前于狆１和狆２，

以抑制与输入信号相关的沟道电荷注入效应．

电路中对于不同的信号采用了３种开关电路．输入

信号采样精度将直接影响调制器的输出精度，尤其是对

１５０２
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图５　第一级调制器电路实现

犉犻犵．５　犉犻狉狊狋狊狋犪犵犲犿狅犱狌犾犪狋狅狉犻犿狆犾犲犿犲狀狋犪狋犻狅狀

于较大输入信号时．因此输入采样电路采用一种新颖的

自举开关，实现全摆幅的输入信号的高精度采样；第二

个积分器输入信号的采样误差由于经过了一阶噪声整

形，因此只需要采用犆犕犗犛互补开关就能够满足精度

要求；由于反馈参考电压只有两个电平，所以采用

犆犕犗犛互补开关能够实现可靠导通；连接到运放输入端

的开关，需要根据输入共模电压的幅度来确定开关电路

形式，对于狆犕犗犛器件作为输入差分对的跨导放大器，

可以采用较小的共模输入电压，因此只需要采用简单的

狀犕犗犛开关．

３．１　自举采样开关

标准犆犕犗犛工艺中通常采用犆犕犗犛互补开关作为

采样开关，但是当输入信号摆幅增大时，犆犕犗犛互补开

关已经无法满足采样线性度的要求．因此本文设计了一

种栅源自举（犫狅狅狋狊狋狉犪狆狆犻狀犵）
［８，９］采样开关，图６是这种

自举开关的晶体管级实现电路，时钟用来控制开关

犕犖犛犠导通或者截止．在截止相位（为低电平），犕犖

图６　自举采样开关实现电路

犉犻犵．６　犅狅狅狋狊狋狉犪狆狆犲犱狊犪犿狆犾犻狀犵狊狑犻狋犮犺犮犻狉犮狌犻狋

犛犠 的栅极通过犕犖犜５和犕犖５放电至地电位，同时，电

容犆狅犳犳狊犲狋通过 犕犘４和 犕犖３充电到电源电压犞犇犇，这个

电容在导通相位时相当于一个电池，在电容充电期间

犕犖１和 犕犘２将电容与开关 犕犖犛犠 隔离开．当变为

高电平时，犕犖６犛将 犕犘２的栅压拉低，允许“电池电容”

的电荷流到 犕犖犛犠 的栅上，从而使 犕犖犛犠 和 犕犖１导

通，犕犖１使 犕犖犛犠 的栅电压 犞犌，犕犖犛犠＝犐狀狆狌狋＋犞犇犇，

保证在任何输入的情况下 犕犖犛犠 的栅源电压差都为恒

定的值犞犇犇．犕犖犜５和 犕犖６在功能上是冗余的，目的

是提高电路的可靠性．犕犖犜５降低了＝０时 犕犖５的漏

源电压差犞犇犛和栅漏电压差犞犌犇，增加犕犖犜５的沟道长

度来提高它的穿通电压．器件 犕犖６保证了 犕犘２的栅源

电压差不会超过 犞犇犇．因此这个电路保证了开关 犕犖

犛犠 的导通电阻与输入信号无关，提高了开关的线性

度，同时限制所有器件的栅源电压差不超过犞犇犇，保证

电路的可靠性．通过对比仿真发现，这种自举采样开关

能够使采样信号的谐波失真比 犆犕犗犛互补开关降低

５０犱犅以上，有效弥补了电路线性度不足的问题．

３．２　跨导放大器

积分器中的跨导放大器（犗犜犃）的性能对于调制器

的影响非常大，尤其是对于级联结构的调制器．而且，调

制器中大多数静态功耗消耗在跨导放大器中，因此，在

低功耗设计中，运放的功耗优化是最为重要的．图７是

跨导放大器的核心电路，采用一个简单的差分对作为第

一级，有源电流镜作为第二级．输出级的上拉和下拉支

路都参与驱动输出负载，构成推挽结构．除了较低的输

入参考噪声，采用狆犕犗犛作为输入差分对可以使放大器

输入共模电压犞犮犿犻较低，连接到犞犮犿犻的开关可以用较小

的狀犕犗犛器件实现．而且，在狀阱工艺中采用狆犕犗犛输

２５０２
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图７　跨导放大器电路

犉犻犵．７　犗犜犃犮犻狉犮狌犻狋

入差分对，能够将 犕１和 犕２的源端连接在狀阱端，提

高电路的电源抑制比．采用狆犕犗犛输入差分对的一个重

要不足是降低了放大器的增益．图７所示的跨导放大器

的第一级采用电流比率来实现增益，如果狀犕犗犛器件

犕４和 犕１６比例为１∶狀，狆犕犗犛器件 犕８和 犕１０也是

同样的比例，那么可以计算得到跨导放大器的直流增益

犃犞０为

犃犞０ ＝２狀犵犿狉狅狌狋 （１）

其中　狉狅狌狋为跨导放大器的输出电阻；犵犿 为输入差分对

的跨导．增益中的２倍是由于输出级的推挽特性．输出

级采用共源共栅结构增大放大器的输出电阻，从而进一

步提高放大器的直流增益．

图５所示调制器中第一个积分器在积分相位时，如

图８（犪）所示，跨导放大器需要在不到犜犛／２的时间内

（考虑到时钟的不交叠时间）建立到需要的精度，其中

犜犛为采样周期．积分器的建立特性主要由跨导放大器

的单位增益带宽和压摆率决定，对于积分器增益较小的

情况，必须充分考虑放大器的有限压摆率．但是压摆率

的要求限制了运放的最小尾电流犐犛犛，在低功耗设计中，

充分利用这个电流很重要．图７所示结构输出级的上拉

和下拉支路都参与驱动输出负载，能够有效提高放大器

的压摆率，计算得到输出差分压摆率为

犛犚＝
２狀犐犛犛
犆犔犲犳犳

（２）

其中　犐犛犛为跨导放大器的尾电流；犆犔犲犳犳为跨导放大器的

有效负载．可见，对于同样的尾电流，图７所示的跨导放

大器的压摆率是经典折叠共源共栅放大器的２狀倍，从

而能够降低静态电流和功耗．对于图８（犪）所示的反馈

结构，计算得到跨导放大器有效负载为

犆犔犲犳犳＝犆犔１＋（１－犉）犆犐１ （３）

其中负载电容犆犔１包括放大器的输出寄生电容和积分

电容的底板寄生电容，反馈因子犉为

犉＝
犆犐１

犆犐１＋犆犛１＋犆狆１
（４）

其中　犆狆１为放大器输入端寄生电容．

在线性建立过程中，需要考虑跨导放大器的单位增

益带宽和相位裕度．这里需要特别注意的是，由于跨导

放大器的主极点为输出极点（负载电容提供补偿），而第

二主极点为电流镜引入的极点．虽然增大电流镜的比例

狀能够提高放大器的直流增益和压摆率，但是增大狀会

减小运放的相位裕度，因此为了保证足够的相位裕度，

电流镜像因子狀不能取得很大，设计中狀＝１６．仿真得

到在积分相位跨导放大器在最差工艺角下能够达到

７２２犕犎狕单位增益带宽和６９１６°相位裕度．另外，这里

必须考虑在采样相位时跨导放大器的相位裕度，如图８

（犫）．由于采样相位跨导放大器的反馈因子近似为１，相

应的等效负载电容为

犆犔犲犳犳＝犆犔１＋犆犛２＋犆犛３＋犆狆１ （５）

因此，除了热噪声和匹配度的要求，第二个积分器的采

样电容还要满足第一个积分器补偿电容的要求．对于第

二个和第三个积分器，设计过程与第一个积分器类似，

但是由于其非理想性引入的误差分别经过二阶和三阶

噪声整形，因此，设计中有意地降低其性能指标，相应可

以减小调制器的功耗．调制器中３个积分器中跨导放大

器的尾电流分别为０７９，０４５和０２４犿犃．

３．３　比较器

调制器中的两个１位量化器采用比较器实现．因为

第一级比较器和第二级比较器的非理想性误差分别经

过了二阶和三阶噪声整形的抑制，调制器整体性能对于

比较器的失调和延迟性能并不敏感，所以采用图９所示

简单的动态比较器来实现１位模数转换．动态比较器的

优势在于速度快，功耗低．时钟信号犆犓为低时，比较器

图８　第一个积分器　（犪）积分相位；（犫）采样相位

犉犻犵．８　犉犻狉狊狋犻狀狋犲犵狉犪狋狅狉犻狀犻狀狋犲犵狉犪狋犻狅狀狆犺犪狊犲（犪）犪狀犱狊犪犿狆犾犻狀犵

狆犺犪狊犲（犫）

３５０２
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图９　动态锁存比较器

犉犻犵．９　犃犱狔狀犪犿犻犮犾犪狋犮犺犮狅犿狆犪狉犪狋狅狉

输出犛和犚被复位到低电平；当时钟信号犆犓变高时，

交叉耦合晶体管 犕３，犕４，犕７和 犕８形成正反馈环路，

将输入差分信号放大到“满轨”输出．增加开关管 犕５和

犕６用来减小回程噪声对输入信号的影响．动态锁存器

输出存储在一个犆犕犗犛或非门实现的犛犚锁存器中．

犛犚锁存器输出经过反相器缓冲，驱动连接在负参考电

压的狀犕犗犛开关和连接在正参考电压的狆犕犗犛开关．

仿真得到比较器失调小于１０犿犞，延时小于２狀狊，远远高

于应用要求．

４　芯片测试

经过芯片系统设计，前端电路设计，后端版图实现，

最终完成了完整的ΣΔ调制器电路．芯片在中芯国际

０１８μ犿犆犕犗犛混合信号工艺中进行了流片，电容采用

金属绝缘层金属（犕犐犕）结构．芯片版图照片如图１０

所示，电 路 核 心 部 分 面 积 为 １１犿犿２ （１１犿犿 ×

１０犿犿）．

利用逻辑分析仪犜犔犃６２１捕获调制器输出信号，将

数据传送到工作站上进行信号处理，为了抑制频谱泄

漏，使傅立叶变换的结果更加接近于实际情况，首先对

数据加高阶凯塞窗（犓犪犻狊犲狉）处理．图１１为测试得到的

图１０　调制器芯片照片

犉犻犵．１０　犕犻犮狉狅犵狉犪狆犺狅犳狋犺犲犿狅犱狌犾犪狋狅狉犮犺犻狆

图１１　调制器输出频谱

犉犻犵．１１　犗狌狋狆狌狋狊狆犲犮狋狉狌犿犳狅狉－３犱犅犉犛１４１９犽犎狕犻狀狆狌狋

调制器基带输出频谱，输入信号为１４１９犽犎狕，－３犱犅犉犛

正弦信号（参考电压为２犞，因此０犱犅犉犛对应信号峰峰

值为４犞）．从图中可以看出，调制器基带频谱的噪底非

常平坦，证明了芯片噪声为电路本身的热噪声，而且频

谱中没有明显的杂波．对于－３犱犅犉犛输入信号，调制器

输出的信噪比达到９１犱犅，实现了低噪声的设计目标．在

输入信号功率较大（－３犱犅犉犛）时，调制器基带内最大谐

波功率（三次谐波）仍然低于－１００犱犅犉犛，总谐波失真

（定义为输出频谱中所有基波信号的谐波功率之和与输

入基波功率的比值）低于－９５犱犅，达到了优异的低失真

性能，非常适合于高保真的音频系统应用．在较小的输

入幅度下测试得到的调制器输出频谱中谐波失真明显

减小，淹没在热噪声中．

测试得到不同输入信号幅度下调制器输出的信噪

比和 信 噪 失 真 比，如 图 １２ 所 示．在 输 入 信 号 为

－１８犱犅犉犛时，调制器输出得到最大信噪失真比９１犱犅

和最大信噪比９３犱犅．由于信号发生器的限制，输入信号

在－６３犱犅以下部分对测试曲线进行了延长，得到调制

器输出频谱噪底为－９５犱犅．在输入信号达到－１１犱犅犉犛

时，调制器过载，因此调制器的动态范围为９４犱犅．证明

了２１级联结构ΣΔ调制器能够实现很大的输入信号范

围，满足系统大动态范围的要求．此外，采用栅源自举采

样开关设计，使得ΣΔ调制器的线性度得到明显改善．

从图１２中可以看到，输入信号低于－６犱犅犉犛的范围内，

信噪比与信噪失真比基本相等．表１对测试得到的调制

器性能进行了总结．在３３犞电源电压下，整个ΣΔ调制

器的工作电流仅为２１犿犃，实现了低功耗的设计目标．

图１２　测试信噪比和信噪失真比与输入信号功率关系

犉犻犵．１２　犕犲犪狊狌狉犲犱犛犖犚犪狀犱犛犖犇犚狏犲狉狊狌狊犻狀狆狌狋狊犻犵狀犪犾狆狅狑犲狉

４５０２
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表１　调制器性能总结

犜犪犫犾犲１　犕狅犱狌犾犪狋狅狉狆犲狉犳狅狉犿犪狀犮犲狊狌犿犿犪狉狔

电源电压 ３．３犞

功耗 ６．８犿犠

过采样率 １２８

信号带宽 ２２．０５犽犎狕

时钟频率 ５．６４４８犕犎狕

最大信噪失真比 ９１犱犅

最大信噪比 ９３犱犅

动态范围 ９４犱犅

工艺 ０１８μ犿标准犆犕犗犛

表２表示与近几年国内测试成功的 ΣΔ 调制

器［１０～１３］进行的比较，由于应用于不同场合，精度和速度

要求不同，因此采用综合指标犉犗犕（犳犻犵狌狉犲狅犳犿犲狉犻狋）来

进行衡量．综合指标犉犗犕定义为

犉犗犕＝４犽犜×
２犛犖犚

／６．０２犅犠

犘
（６）

其中　犘为调制器的总功耗；犅犠 为信号带宽；犛犖犚为

调制器达到的信噪比．综合指标犉犗犕 表征了ΣΔ调制

器的功率效率．从表２可以看到，本设计能够在很低的

功耗下达到高性能，综合指标处于国内领先水平．此外，

从表２中的最后一列可以看到，在接近的功耗综合指标

下，本设计实现了非常优异的低失真性能，信噪失真比

指标具有明显的优势，非常适合于高端音频领域的

应用．

表２　国内ΣΔ调制器性能对比

犜犪犫犾犲２　犘犲狉犳狅狉犿犪狀犮犲犮狅犿狆犪狉犻狊狅狀狅犳ΣΔ犿狅犱狌犾犪狋狅狉

工艺／μ犿 芯片面积／犿犿２ 电压／功耗（犞／犿犠） 带宽／犽犎狕 信噪比／犱犅 犉犗犕／１０－９ 信噪失真比／犱犅

文献［１０］ ０．５ ９．８４ ５／９０ ２１．８ ９６ ０．２５ ８０

文献［１１］ ０１８ ２．１６ １．８／１６．７ ２５０ ７６ １．５６ ７３

文献［１２］ ０１８ ２．６８ １．８／９８ ９６ ８３ ２．２２ ８３

文献［１３］ ０６ １．８ ５／１５ ２００ ７４ １．１０ ７２

本文 ０．１８ １．１ ３．３／６８ ２２．０５ ９３ ２．４９ ９１

５　结论

通过调制器结构和电路模块设计两个方面进行性

能和功耗优化，成功地在中芯国际０１８μ犿 混合信号

犆犕犗犛工艺下实现了一种高性能、低功耗的ΣΔ调制

器．测试结果表明芯片能够在音频带宽内达到９４犱犅的

动态范围、９３犱犅的信噪比和９１犱犅的信噪失真比，功耗

仅为６８犿犠，适合于高性能、低功耗音频模数转换器应

用．
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