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摘要 

I 

 

摘要 

近年来，随着集成电路产业的迅速发展，模数转换器(Analog-Digital Convertor)

的性能需求不断提高，高精度、高速、低功耗的需求日益增加。逐次逼近型 ADC

由于结构简单、低功耗的特点，被广泛运用于中低精度的场景中。但在高精度的场

景中，由于 SAR ADC 通常使用电容阵列构成数模转换器(DAC, Digital- Analog 

Convertor)模块，电容失配导致的系统非线性误差难以避免。因此，在高精度 SAR 

ADC 上部署电容失配的校准模块至关重要。本文研究了当下常见的电容失配数字

校准算法，并最终在基于 0.18μm 的 16 位 SAR ADC 上部署了基于扰动注入的 LMS

数字前台校准算法进行验证。 

论文首先对低位电容校准高位的数字前台校准算法和基于抖动(扰动)注入的

数字前台与后台校准算法搭建行为级建模，在 MATLAB 中对包含电容失配等非理

想因素的 16 位的 SAR ADC 进行校准，比较各校准算法在不同比较器噪声下的校

准效果，补充了不同校准算法间横向比较方面研究的空缺。为了更真实地反映实际

的校准效果和观察硬件上的开销，将两种校准模块部署在 FPGA 上进行测试，最

终发现基于扰动注入的校准算法在校准效果上具有显著的优势，但是硬件开销更

大。 

论文在 0.18μm 工艺的 16 位 SAR ADC 上验证了基于扰动注入的校准算法，对

扰动注入和校准控制的各电路模块进行了设计与仿真。最终人为向 CDAC 引入 3%

的电容失配，通过校准算法，可以使得 SAR ADC 的 ENOB 从 9.97bits 提升至

15.67bits。 

 

关键词：模数转换器，逐次逼近，数字校准算法，最小均方算法 
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ABSTRACT 

In recent years, with the rapid development of the integrated circuit industry, the 

performance requirements for Analog-to-Digital Converters (ADC) have been 

continuously increasing, demands for high precision, high speed, and low power 

consumption are continuously growing. The Successive Approximation Register (SAR) 

ADC is widely used in medium-to-low precision applications because of its simple 

structure and low power consumption. However, in high-precision scenarios, since SAR 

ADCs typically adopt capacitor arrays to form the Digital-to-Analog Converter (DAC) 

module, nonlinear errors caused by capacitor mismatch are impossible to avoid. Therefore, 

deploying a capacitor mismatch calibration strategy in high-precision SAR ADC is 

necessary. This paper deploys a capacitor mismatch calibration algorithm on a 16-bit SAR 

ADC based on TSMC 0.18μm process to verify the calibration effect. 

This paper investigates three common digital calibration algorithms for capacitor 

mismatch, including: a foreground digital calibration algorithm that uses lower bits to 

calibrate higher-bits, the foreground and background calibration algorithms based on 

dither injection. This study calibrates a 16-bit SAR ADC in MATLAB, incorporating non-

ideal factors such as capacitor mismatch, and compares the effectiveness of these 

calibration algorithms under different levels of comparator noise, filling a research gap in 

this area. To more realistically evaluate the calibration performance and assess the 

hardware overhead of calibration module, two calibration modules are implemented and 

tested on an FPGA. The results demonstrate that the dither injection-based calibration 

algorithm exhibits significant advantages in calibration effectiveness, although the 

hardware overhead is substantial. 

After completing the design and simulation of various circuit modules for dither 

injection and calibration control, the paper validates a dither injection-based calibration 

algorithm on a 16-bit SAR ADC based on 0.18μm process. After intentionally introducing 

a 3% capacitor mismatch into the CDAC, the calibration algorithm improves the SAR 

ADC's ENOB from 9.97 bits to 15.67 bits. 

 

Keywords: Analog-to-digital converter, Successive Approximation Register, digital 

calibration, least mean square calibration algorithm 
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1 绪论 

1.1 课题背景 

数模转换器(Analog-Digital Convertor, ADC)是模拟系统和数字系统之间的交互

桥梁，通过一系列操作将各种模拟信号转换为数字信号，在各领域均有广泛的应用。

近年来，随着 CMOS 工艺的不断进步和通信领域的迅速发展，低功耗、高速、高

精度的 ADC 成为了当今的研究热点。针对于不同的应用场景，各式各样的 ADC

架构被提出。 

按照采样频率划分，ADC架构可以划分为奈奎斯特采样ADC和过采样ADC。

其中，奈奎斯特采样 ADC 指采样频率大于两倍输入信号频率的 ADC(依据奈奎斯

特采样定律)， 包含逐次逼近型 ADC(Successive Approximation Register, SAR ADC)，

流水线 ADC(Pipeline ADC)。而过采样 ADC 则是指通过过采样原理，对输入信号

多次采样，以牺牲带宽为代价提高精度的 ADC，包含 delta-sigma ADC。除此之外，

目前也发展出混合架构的 ADC，如噪声整形(noise shaping)SAR ADC，pipeline SAR 

ADC 等等。另外，也可以根据具体的性能指标把 ADC 细分，如以积分型 ADC 为

代表的中低速 ADC 和以时间交织 ADC 为代表的高速 ADC。 

Flash ADC 是典型的高速 ADC，通常具备高速、低转换位数的特点。由于其

具有可以在单周期内完成全部位转换的特点，其速度在所有ADC架构中是最快的，

在不使用时间交织技术(time-interleaved)的条件下也可达 10GSps 以上。其通常使用

分压电阻网络的形式提供参考电压，其面积和功耗会随着分辨率的提升而指数型

增长，且在 CMOS 工艺中匹配性较低，故其可达到的分辨率较低。故 Flash ADC

常用于高速、低功耗的场景下，如雷达、通信等。需要提到的是，在高精度 ADC

中会使用 Flash ADC 作为 Coarse ADC 辅助主 ADC，以提高转换速度或辅助校准。 

Pipeline ADC 通过多级低精度较低速的 ADC 并行工作，实现采样速度和分辨

率的平衡，体现了流水线并行工作的思想。由于其多级并行工作的结构，需要高增

益、高精度的级间运算放大器，同时在高精度的场景下，对级间增益误差要求很高，

故一般需要引入相对应的校准电路。除此之外，由于其流水线结构，一般会由输入

与输出的延时问题，不适用于一些工业控制环路中的应用。 

delta-sigma ADC 是一种过采样 ADC，通过过采样技术，将量化噪声和其他噪
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声整形到高频部分，再进行数字抽取滤波器，提取低频的数字信号，以实现超过其

量化器的精度。其特点为以远高于奈奎斯特 ADC 采样速度，换取较高的有效位数

(可达 20bits 以上)。 

传统的 SAR ADC 基于二进制搜索算法，通过多个时钟周期逐次逼近采样信号

以得到数字码输出，一般使用电容型数模转换器 (Capacitive Digital-Analog 

Converter, CDAC)实现逐次逼近。SAR ADC 具有结构简单、功耗低的特点，通常运

用在中低速和中高精度的场景中，在 12bits 以下的应用中有较好的性能。随着对

SAR ADC 的研究，引入了噪声整形技术、时间交织技术和 pipeline SAR 架构，SAR 

ADC 也应用于高速、高精度的场景。 

SAR ADC 具有结构简单、低功耗的特点，被广泛应用于小面积、低能耗的场

景。近年，随着许多提高精度的技术被提出，SAR ADC 也可应用于高精度的场景，

但通常需要引入相关的校准技术。在精度要求较高的情况下，SAR ADC 的电容阵

列的失配带来的非线性误差成为制约其有效位数的主要因素。具体而言，CDAC 中

电容阵列中位电容的失配和寄生电容改变了电容的实际权重，使其偏离了设计权

重。并且由于高精度 SAR ADC 位数高，其电容阵列通常使用分段式电容结构，以

降低总电容，此时桥接电容的失配会导致低段电容权重误差。因此，为了提高 SAR 

ADC 的有效位数，保证系统的线性度，通常使用校准算法对电容阵列的权重进行

校准，以得到电容的实际权重。校准算法可以分为模拟校准和数字校准，模拟校准

通常需要引入额外的 DAC 对电容权重进行校准，而数字校准则主要对 ADC 的输

出数字码进行算法处理，通常具有更小的模拟电路开销。此外，按照是否在 ADC

工作的期间同步进行校准，可以分为前台校准(ADC 工作前完成校准)和后台校准

(ADC 工作的同时进行校准)。本文的主要研究方向是针对于高精度 SAR ADC 电容

失配的数字校准算法。 

1.2  国内外研究现状 

近年来，高精度的 SAR ADC 有效位数从 12bits 至 24bits，同时也有较好的能

耗优势。在工业界，Ti、ADI、Maxim 等公司的产品代表了行业的领先水平。如 ADI

的AD4030-24，为使用了过采样的 SAR ADC，采样率为 2MSps，精度达到了 24bits，

SNR 为 108.4dB，且功耗仅为 30mW。TI 的 ADS8681 采样率为 1MSps，精度为
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16bit，SNR 为 90.5dB，功耗为 42mW。Maxim 的 MAX11905，采样率 1.6MSps，

精度为 20bits，整体功耗仅为 9mW。 

在学术界，也有很多对于高精度低功耗 SAR ADC 的研究，并且针对于电容失

配提出了相应的校准算法。1984 年，美国加州大学的 H. S. Lee 和 D. Hodges 等人

提出了针对电容失配的首批校准方法：自校准技术[1]。在 DAC 模块中，除了正常

量化使用的主 DAC 外还引入了一个校准 DAC 模块。当系统工作在校准状态时，

根据设计的校准算法通过数字逻辑控制电容开关，测量电容的失配造成的误差电

压，并利用校准 ADC 模块将误差信息转换为数字码存储在寄存器中，由此完成校

准。在后续的正常转换阶段中，在量化的过程中读取寄存器中存储的误差信息并在

数字域进行码字叠加。由于需要引入额外的校准 ADC，校准的模拟开销较大。 

近年来，有一条使用最小均方误差(Least Mean Square, LMS)算法进行校准的

技术路线。其原理为用 ADC 对相同的输入信号进行两次转换，将两次转换结果相

减得到差值数据，通过 M 次的转换得到 M 个差值数据，构建矩阵并求解权重误差

矩阵。通过求解权重误差矩阵即可得到权重误差信息，从而在数字域进行补偿。对

于权重误差矩阵，最直接的求解方法就是通过矩阵相乘的方式得到权重误差矩阵，

但直接求解矩阵的数字开销过大，故使用 LMS 算法对真实权重进行拟合。目前，

常见的数字校准方式包含基于分裂式 ADC(Split ADC)的 LMS 校准算法和基于模

拟扰动注入的 LMS 校准算法。 

2005 年 John McNeil 等提出一种 Split ADC 结构[2]，并提出了针对该结构的数

字后台校正算法，主要思路是在一个周期内利用两个子 ADC 对同一个信号进行量

化，对两个 ADC 的输出求差值后通过一个 LMS 算法回路持续校正，直到误差为

0，最后对两个 ADC 的输出求平均，再通过正则化得到最终结果。在 0.25um 工艺

下，运用校正算法的 16bits 1MS/S 的 ADC 达到 89dB 的 SNR，功耗达到 105mW。

但到 2011 年，他们团队才将该技术应用于 SAR ADC[3]，实现了 16 位 1Msps 的

SAR ADC，整体功耗为 76.6mW。需要注意的是，虽然电路结构包含两个子 ADC，

但每个子 ADC 的 CDAC 面积分别为单个 ADC 情况下的一半，只增加了数字逻辑

部分的面积和功耗。 

由于 LMS 算法的原理实际是根据构建非奇异性矩阵进行求解，这里对于传统

的 Split ADC 校正方式而言，由于对同一个输入信号用两个子 ADC 量化的方式，
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因此两个输出往往相差不是很大，矩阵迭代的算法收敛性就不是特别好。并且当两

个子 ADC 的电容失配相同时，两个输出的差值将始终为零，此时原始矩阵为奇异

矩阵，无法求得 ADC 实际权重，对 LMS 算法则表现为校正停止，但实际上两个

ADC 的权重均未被校正，通常的做法是在 Split ADC 中引入伪随机逻辑改变 CDAC

的工作状态。 

2010 年 W. Liu 等人提出了一种基于扰动的后台数字校正算法[4]，完成一次采

样后，对相同的采样分别附加+Δ 和-Δ 的偏移干扰，并使用两个周期分别进行两次

转换，得到两组不同的码值，再利用 LMS 算法对权重进行迭代，直到两组不同的

码值对应的模拟值的差值为 2Δ，则视为权重完成校准。使用该校准方法的 12bits 

45MS/s SAR ADC 最高达到了 71.1dB 的 SNDR，而功耗为 3mW。2017 年，西安电

子科技大学朱樟明组，实现了基于双注入的欠二进制高精度逐次逼近 ADC，在

0.18μm CMOS 工艺下实现了有效位数 14.46 bits 1MS/s 的 SAR ADC。 

2018 年，美国 ADI 公司的 H. Li[5]等人在 LMS 算法校准上进一步优化，改用

许多的电容簇(Cluster)替代一个巨大的电容阵列，每个电容簇使用 shuffling 模块以

实现校准矩阵的非奇异性,并用 Swap 信号横跨不同的电容簇，控制部分相同大小

的电容，在第一次转换时通过伪随机使得 Swap 信号置 1 或-1，在第二次转换时给

相反的信号，从而实现扰动注入。ADC 在 0.18um/0.5um 的 CMOS 工艺下实现，

使用 1.8V 和 5V 的电压，总面积为 4mm2, 实现了 1MSps，20bits 的 SAR ADC， 

SNDR 为 101.5dB，ADC 功耗为 12.9mW，校准电路的功耗为 6.8mW。 

2023 年，清华大学的 Jingpeng Zhou 等人在此基础上更进一步[6]，在架构上使

用了 Split ADC 结构，每个子 ADC 都为 18bits 的 pipeline-SAR ADC，通过使用

shuffling 模块添加了 6 位数字码的随机扰动，以提高 LMS 算法的收敛性。MATLAB

的行为级模型仿真显示有效位数达到了 16.5-bit，SDNR 达到 100.9dB，SFDR.达到

119.6 dB。对于 LMS 算法的收敛速度，该结构在约 250000 个样本点时完成收敛。 

同在 2023 年，Lei Qiu 组的 Zihao Du 等人使用与上文提到的 H. Li 团队类似

的结构，用 Swap 信号横跨不同的电容簇控制相同部分大小的电容，在第一次转换

时通过伪随机使得 Swap 信号置 1 或-1，在第二次转换时给相反的信号，从而实现

扰动注入[7]。但其中的 Swap2 信号有 75%的概率不执行，降低了电容簇 1,2 与电容

簇 3,4 的相关性，显著提高了 LMS 算法的收敛速度，约在第 3000 个样本点完成收
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敛，达到了 89dB 的 SNDR 和 103dB 的 SFDR，功耗为 11.6mW。作为对比，McNeill

组的 ADC 需要 200,000 个样本，W. Liu 组的需要 22,000 个样本，H. Li 组的需要

100,000 个样本。 

除了基于 LMS 算法的校准方法外，还有许多针对电容失配的校准算法。2013

年，Albert Hsu Ting Chang 等人提出了一种全新的基于码密度的后台校准算法，并

设计了一款 12bits 50MS/s 的 SAR ADC[8]。该算法的最大优势在于不需要特殊的校

准信号，也无需对电路进行额外的处理。 

2017 年，比利时微电子研究中心（IMEC）的 Ming Ding 等人提出了一种模拟

低功耗后台校准方法[9]。该方法考虑了电容失配的影响，利用 DAC 的冗余位特性，

使得不同的 DAC 码字转换可以得到相同的二进制码字。在检测到固定码字时，会

翻转到理论上等效的不同 DAC 码字，并根据两次比较的结果动态调整电容阵列。

通过不断修正校准阵列中的误差，该方法类似于一个自动动态修调（Trimming）过

程。最终，该方法在 40nm CMOS 工艺下实现了 6.4MS/s, 13bits ADC，达到 64.1dB

的 SNDR，功耗仅为 46μW。 

2018 年，ADI 公司的 Junhua Shen 等人采用了低位电容校准高位电容的校准

方法[10]，以减小电容失配和寄生电容对系统线性度的影响，并通过扰动信号的注

入提升 ADC 的线性度，同时利用 LSB repeat 比较技术降低比较器噪声的影响。 

虽然国内模拟 IC 的研究起步较晚，但随着国内高校与科研单位在相关领域的

不断科研与攻坚，在 ADC 领域的发表不断增多，部分研究也成功达到了国际顶级

会议与期刊的认可，但总体而言还是与国际顶级水平存在一定的差距。此外，受制

于先进制程的缺乏，工业界的 ADC 产品仍然与国际顶尖产品有一定的差距。总而

言之，国内 ADC 领域正在蓬勃发展，但仍然与国际顶尖水平存在一定的差距。 

对于近年来高精度 SAR ADC 的论文进行调研发现，由于电容阵列失配造成的

非线性问题和比较器的性能是制约系统精度的主要因素。随着 ADC 位数的提升，

电容阵列中的电容位数与大小不断提升，电容失配成为影响系统线性度的主要因

素。因此，在高精度 ADC 领域中，针对与电容失配的校准算法具有很高的研究意

义与实用价值。 
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1.3  本文的主要贡献 

本论文针对高精度 SAR ADC 的校准算法进行研究，搭建了两种常见数字校准

算法的行为级模型，并在 FPGA 上部署了校准模块，最终在 16bits 1MS/S 的 SAR 

ADC 上部署了基于模拟扰动注入的数字校准算法。首先针对于常用的 SAR ADC

架构进行了介绍与分析，介绍了高精度 SAR ADC 电容阵列的设计与 VCM_based

的开关切换策略，分析了影响 SAR ADC 精度的非理想因素，并介绍了几种常见的

校准算法。对于基于模拟扰动注入的数字校准算法，首先在 MATLAB 中搭建了

SAR ADC 的行为级模型，引入电容失配、比较器噪声与失调等非理想因素，分析

对于 ADC 精度的影响。在 SAR ADC 行为级模型中搭建了基于模拟扰动注入的数

字校准算法，通过大量仿真得到了该收敛算法的学习曲线(learning curve)，从而确

定了可以平衡校准速度与校准效果的收敛因子大小与扰动注入量。此外，在相同的

ADC 部署了低位校准高位的校准算法，在行为级比较了这两者校准算法在不同比

较器噪声下的校准效果。此外，将上述两种校准算法进一步部署在 FPGA 上，观察

相对于行为级校准模块的校准性能损耗，并比较了两种算法的硬件开销。 

完成两种算法的数字验证后，选用校准效果更好的基于扰动注入的 LMS 数字

算法，部署在 16bits 1MS/s 的 SAR ADC 电路上，进行前仿验证。在模拟端，重新

设计了 ADC 控制信号，新增校准使能信号，使 ADC 在校准模式和正常量化模式

中切换；CDAC 中增加了两位电容以插入模拟扰动，并根据校准算法重新设计了

CDAC 的控制信号。在数字端，由于数字校准无需将输出反馈模拟端，采用了片外

部署的方案，将校准模块部署 FPGA 上。最终人为向 SAR ADC 中的电路阵列引入

失配，将校准阶段生成的数字码传入部署在 FPGA 的校准模块进行校准。完成校

准后，ADC 输入 60.852kHz，98%量程的单频正弦波进行测试，数字码传入 FPGA，

与校准得到的新权重计算，得到校准后的数字码输出。 

本文的创新点如下： 

1. 通过构建行为级模型，在相同的条件下比较了两种常见的电容失配数字校

准算法，分析了在不同比较器噪声下的校准效果。除此之外，把两种校准模块分别

部署在 FPGA 上，验证校准效果并比较硬件开销。 

2. 在行为级模型上通过大量的分析与验证，得到了笔者所见最为全面的关于

模拟扰动注入的 LMS 校准算法的校准效果分析，包含收敛因子与模拟扰动注入量
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大小对收敛速度与校准效果的影响，模拟扰动的固定大小正反注入与随机化注入

策略的比较，也从算法层面分析了注入信号的随机化程度对收敛速度的影响。 

3. 在 FPGA 上成功部署了优化后的校准模块，减少了校准模块的额外模拟开

销。目前国内对该校准算法的实现大多停留于 MATLAB 行为级建模，本文更进一

步成功在硬件上部署并完成功能验证，并在基于 0.18μm 工艺的 16bits 1MS/s SAR 

ADC 上部署了校准辅助电路和相关时序控制电路，通过人为向 CDAC 引入电容

失配的方式，对整体 ADC 进行仿真，验证校准效果。 

1.4  论文结构安排 

本文分为五章，每一章的主要内容分别是： 

第一章：介绍高精度 SAR ADC 的研究方向的实用性与目前国内外的研究现

状，介绍了部分运用在 SAR ADC 上的校准算法，并在最后提出本文的研究内容与

创新点。 

第二章：概述了 ADC 的基本结构与性能指标，包含静态与动态参数，并引出

了 SAR ADC 基本结构。 

第三章：介绍了常用的高精度 SAR ADC 的 CDAC 设计，介绍了 Vcm_based

的开关切换策略和分段式电容阵列的结构。详细介绍了两种针对于电容失配的数

字校准算法，并分别搭建了行为级模型，在相同的测试条件下对校准效果进行了比

较；对于基于扰动注入的 LMS 数字校准，通过搭建的行为级建模仿真校准算法的

学习曲线，确定了合适的校准参数。 

第四章：本章首先将两种数字校准模块部署在 FPGA 上，比较校准效果和硬

件开销，选取了校准效果更好的一种校准算法进行电路级实现。介绍了使用的

16bits SAR ADC 的基本架构和校准电路的设计，并分析了模拟扰动注入对校准的

影响。最后使用部署在 FPGA 的基于模拟扰动注入的 LMS 校准模块，对人为引入

电容失配的 16bit SAR ADC 进行校准。 

第五章：对论文工作进行总结，概述得到的结果并分析工作中的不足与有待改

进的部分。 
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2 ADC 概述 

本章主要介绍 ADC 的基本结构与原理，简述了常用的 ADC 的静态参数和动

态参数，并介绍了几种常见的 ADC 结构。 

2.1  ADC 基本模块 

ADC 的定义是：将模拟输入量化为数字输出的转换器。常见的 ADC 结构包含

前置滤波器、采样电路、量化器和数字编码器，一般常见的“ADC 核”定义则主

要是指后三部分。在现实生活中，需要采集的模拟量包含音频、图片信息等，通常

使用传感器对这些信号进行采集，转换为电信号。由于这些模拟小信号易收到噪声

的干扰，通常需要经过滤波和放大后进入 ADC 核进行采样。 

 

图 2-1 ADC 基本结构[15] 

在高速或高精度领域，采样保持电路的设计也十分重要，由于输入的模拟信号

连续变化，采样保持电路可以在 ADC 的每个周期采样输入的模拟电平，并保持一

定的时间从而进行量化。通常使用传输门电路或自举开关作为采样保持电路。 

量化模块是 ADC 的核心模块，经过采样保持的电平输入比较器和参考电平进

行比较，根据比较的结果得到数字码值。简单而言，量化就是找到输入电平对应的

参考电平区间，并记录下来。越高的精度往往意味着更高的比较次数和越小的 LSB

电平，也对比较器的性能要求更高。 

根据不同的性能和应用要求，数字编码的设计也往往不同。最常见的编码即二

进制编码，根据性能的要求也有使用非二进制编码的设计。 

2.2  ADC 常见结构 

2.2.1 FLASH ADC 

FLASH ADC 是诞生时间最长的 ADC，结构相对简单。如图 2-2 所示，包含电

阻网络、比较器序列和数字编码锁存模块。首先通过电阻网络对输入的参考电压
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Vref 按照进行平均分压，得到 2N份，然后在不同的节点接入比较器，由此,比较器

序列的输入为二进制分布的电压序列，比较器的另一端接入输入电压。当进行一次

量化时，输入的电压在一个周期内进行 2N-1 次比较，由此在一个周期内完成了转

换。比较器的输出进行编码和锁存，最终得到数字码输出。 

FLASH ADC 由于在一个周期内可以完成所有位数的比较，可以做到很高的采

样率，因此常用于高速的场景。除此之外，由于结构简单，系统的误差主要为电阻

的失配和比较器的噪声，因此系统误差较小。但是当量化位数 N 增加时，由于

FLASH ADC 需要 2N 个单位电阻和 2N-1 个比较器进行量化，模拟开销呈指数倍上

升，因此 FLASH ADC 的分辨率通常较低。 

 

图 2-2 FLASH ADC 基本结构[12] 

2.2.2 SAR ADC 结构 

SAR ADC 即逐次比较模数转换器，相比于 FLASH ADC，其特点是通过多个

周期逐次比较得到量化结果，属于奈奎斯特 ADC，其结构包含采样保持电路、DAC、

比较器与 SAR 逻辑电路。 
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图 2-3 SAR ADC 结构 

如前文所述，采样保持电路每个周期对模拟输入进行采样并保持一定时间，以

传输固定的电平至后面的模块进行量化。DAC 的作用是提供参考电平并将其输入

比较器，与输入信号逐次比较比较得到数字码，并根据得到的比较结果决定下一位

量化时 CDAC 的输出。以二进制编码的 3 位 SAR ADC 为例，得到的数字码范围

是 000-111，首先 CDAC 生成 100 数字码对应的模拟量作为参考电平，传入比较器

与采样保持电路采样的电平比较，根据比较结果，将下次 CDAC 生成的参考电平

设定为 010 或 110，再进行比较，通过三次比较得到三位数字码。这就是逐次比较

的思想。常见的 SAR ADC 每个周期进行一次比较，但是在单通道（不使用时间交

织技术）的情况下，采样率超过 500MHz 的部分高速 SAR ADC 会通过增加比较器

和子 DAC 的方式实现每个周期多次判决。 

DAC 模块即生成参考电平的模块，每个周期根据上次的判决结果提供不同的

电平，在 SAR ADC 中通常使用电容阵列实现。随着 ADC 位数的增加，电容的数

量也需要增加，因此电容阵列的面积也不断增加，消耗的功耗限制了 ADC 的整体

能效表现。目前在高精度 SAR ADC 领域常用分段式电容阵列，通过桥接电容连接

多端电容，由此减小整体的电容面积，具体原理在章节 3.2 介绍。 

SAR 逻辑的作用是将比较结果锁存并反馈至 CDAC，根据控制时钟可以分为

异步 SAR 逻辑与同步 SAR 逻辑。传统的 SAR ADC 采用同步时钟逻辑控制内部的

采样和量化过程，而这需要远大于采样频率的高频时钟。以比较器模块为例，16bits

的 ADC 需要在每个周期进行至少 16 次比较，这意味着系统时钟频率需要大于 16

倍的采样频率。而异步时钟逻辑的系统时钟可以等于采样频率，在内部需要额外的

电路生成控制时序。因此，SAR ADC 系统提速的关键在于使用异步时钟。 

2.2.3 Pipeline ADC 

Pipeline ADC 采用流水线的思想，分级进行 ADC 的量化。对于一个 N bits 的
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pipeline ADC，当输入信号完成采样保持后，按照流水线的顺序从第一级移动至最

后一级，分级地进行量化。需要注意，这样的工作原理使得 Pipeline ADC 除第一

级外都需要配备残差放大器。 

 

图 2-4 Pipeline ADC 结构[12] 

以第 2 级为例，需要采样第 1 级量化后得到的残差信号 V1，进行量化得到第

二级的 k 位数字码，此时通过 DAC 将 k 位码值转换为模拟量，与 V1 相减得到第

二级的残差信号 V2，origin。将产生的残差信号通过残差放大器增大 2k 倍，得到传入

第 3 级的残差信号 V2。以此类推，直至最后一级完成了最低位的转换，整合每一

级的量化结果，得到最终的数字输出码。 

Pipeline ADC 采用的流水线的思想，特点在于每一级独立量化，因此采样速度

只由单级的采样速度决定。故 pipeline ADC 常用于高速的场景中，但通常级间需

要配备符合精度要求的残差放大器，且由于结构复杂，模拟电路的面积较大，不适

用于低功耗的场景。 

2.3  ADC 的性能指标 

常见的 ADC 性能指标包含静态参数和动态参数，用于分析 ADC 的性能，下

面将简单介绍部分参数的定义。 

2.3.1 静态参数 

1. 失调误差(offset) 

通常失调误差是由器件的失配和基准电压的误差造成的，使得 ADC 的实际输

出转移曲线和理想输出转移曲线出现了水平偏移，但不会对曲线的斜率产生影响。

实际输出转移曲线和理想输出转移曲线相比，水平方向的平移距离称为失调误差。 

2. 增益误差(Gain Error) 
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如上述，失调误差反应了实际输出曲线和理想曲线的水平偏移，而增益误差则

反应了两条曲线的斜率不同。其计算方法是，取实际输出曲线最高点（即满量程）

对应的模拟输入量与理输出曲线最高点对应的模拟输入量的差值对应的量化范围。 

3. 微分非线性(DNL)与积分非线性(INL) 

在理想情况下 ADC 的数字码相邻值对应的模拟量差值是相同的，即在图 2-

2(c)上每个台阶的宽度是一致的，大小为 1 个最小有效位(LSB)。但是在实际情况

下，每个台阶的宽度不一定是 1 LSB[11]。将实际相邻编码之间距离称为 DNL，单

位是 LSB。在 ADC 中要求 DNL 小于 1，否则会产生错误编码。 

积分非线性反应了ADC实际数字输出和输入的理想量化输出偏差最大的误差

值，该误差的绝对值即积分非线性，也体现了 DNL 的积分大小，单位也是 LSB。 

 

图 2-5 ADC 静态参数[12] (a)失调误差; (b)增益误差; (c)微分非线性; (d)积分非线性 

2.3.2 动态参数 

1. 信噪比(SNR) 

信噪比反映了 ADC 输出信号的交流主频的能量与采样带宽内噪声能量的比

值，不包含直流分量和谐波，单位为 dB。可以表示为： 

 20lg( )
signal

nosie

V
SNR

V
=  (2-1) 

2. 信噪失真比(SNDR) 
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信噪失真比反映了ADC输出信号的交流主频的能量与采样带宽内噪声能量的

比值(包含谐波分量)，相比信噪比多考虑了谐波失真，可表示为： 

 20lg( )
signal

nosie harmonic

V
SNDR

V V
=

+
 (2-2) 

3. 有效位数(ENOB) 

一般提到的 ADC 的位数包含设计的分辨率与有效位数，例如本文的 ADC 设

计位数为 16bits，但由于非理想因素无法达到设计位数，而有效位数则反应了 ADC

实际能达到的精度，可以通过 SNDR 进行计算： 

 
1.76

6.02

SNDR
ENOB

−
=  (2-3) 

4．无杂散动态范围(SFDR) 

无杂散动态范围反应了采样带宽内主频与最大杂波能量的比值，是反应 ADC

失真程度的重要性能指标。一般而言，最大杂波会出现在谐波上。 

 
_ max

20lg
signal

distortion

V
SFDR

V
=  (2-4) 

5. 总谐波失真(THD) 

总谐波失真用于衡量信号中谐波成分之和与主频能力的大小比值，反应了系统的

失真程度，一般只考虑第二次谐波到第十次谐波分量的影响[13]。 

6. 品质因素(FOM) 

品质因素用于综合评估ADC的性能，结合了速度、精度和功耗的多方面考虑。

品质因素越低，则 ADC 的综合性能越好。 

 
2ENOB

Power
FOM

fs
=


 (2-5) 

式(2-5)中 power 表示 ADC 在一个量化周期内的平均功耗，fs 代表采样频率。

品质因素的单位是 J/Conv，反应了 ADC 的能量效率。 

2.4  本章小结 

本章围绕着论文选题，简单介绍了 ADC 的架构、性能评判指标和常见结构的

ADC 的特点。其中 SAR ADC 具有结构简单、功耗低的特点，通常运用在中低速

和中高精度的场景中，而高精度 SAR ADC 需要部署针对电容失配的校准算法。 
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3 高精度 SAR ADC 的 CDAC 设计与校准技术 

在高精度 SAR ADC 中，针对 CDAC 中电容失配的校准和比较器的性能至关

重要，本章主要介绍了高精度 SAR ADC 中 CDAC 的常用技术。高精度的 SAR ADC

中 CDAC 的位电容的数量很大，而使用 Vcm_based 的开关切换策略可以减小每个

量化周期 CDAC 电容下级板电压切换的总功耗；在高精度的 SAR ADC 中 CDAC

的面积很大，通常会使用分段式电容阵列，以减小电容阵列的整体面积。了解高精

度 SAR ADC 的 CDAC 结构后，便可以针对性地部署对于 CDAC 中位电容失配的

校准算法。 

对于 CDAC 中电容失配的校准算法，本章介绍了三种较为常见的数字校准算

法，包含低位电容校准高位的数字前台算法，基于 Split ADC 结构的 LMS 校准算

法和基于扰动注入的 LMS 校准算法，并通过行为级建模验证和比较了两种校准算

法的校准效果。在行为级建模中，校准算法部署在一个 16bits 的 SAR ADC 上，采

用两段式的 CDAC 结构和 Vcm_based 的切换策略。在 CDAC 的高段和低段各有一

个冗余位，高段的冗余位采用二进制拆分重构的方式[16]，低段的冗余位用于辅助

低位校准高位的校准算法的实现。两个冗余位的引入降低了系统对 CDAC 建立时

间的要求[17]。 

3.1  低功耗 CDAC 切换策略 

DAC 在 ADC 中系统中至关重要，对系统性能的整体影响很大，对系统的功

耗、转换速度、线性度和噪声都有影响。由于 DAC 的功耗通常在 ADC 系统中占

最大的比重，通常采用电容式 DAC 以降低功耗，相比于电流舵和电阻式 DAC 无

需直流功耗[13]。 

在高精度 SAR ADC 中，由于分辨率的提高，CDAC 的面积有显著的增加，因

此通常会使用分段式 CDAC 以减小 CDAC 面积并降低功耗，但由于引入的桥接电

容也存在失配，系统的线性度也会收到一定影响。 

为了降低 CDAC 的功耗，合理的开关切换方式也至关重要。ADC 在转换与重

置准备下次转换的阶段都会消耗功耗，而合理高效的开关切换策略则可以降低

CDAC 的整体功耗。在本节简单介绍传统的 CDAC 切换策略和当下主流的

“Vcm_based”切换策略[15]。 
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3.1.1 传统 CDAC 切换策略 

传统的切换策略中，CDAC 的上级板在采样阶段接入 Vcm 共模电平，下极板

分别接入 Vip 和 Vin 输入信号进行采样，完成采样后，上极板与 Vcm 驱动相连的

开关断开，随后对下极板进行置位，准备进行 MSB 的比较。对于 P 端电容，MSB

接入 Vref 置 1，其余位均置 0；对于 N 端电容，MSB 接入 GND 置 0，其余位均置

1。一般取Vcm=1/2VDD=1/2Vref，故此时比较器正负端输入分别是Vref-Vip与Vref-

Vin。 

随后进行第一次比较，即对 Vref-Vip 与 Vref-Vin 进行比较，根据比较的结果

切换下一位的电容。若 Vip>Vin，则输出 MSB 为“1”，MSB-1 位 P 端置 1，N 端

置 0；若 Vip<Vin，则输出 MSB 为“0”，MSB-1 位 P 端置 0，N 端置 1。以此类

推，直到得到 LSB 位判决结果[14]。 

 

图 3-1 传统 CDAC 切换策略 (a)采样阶段切换策略; (b)完成采样进行电容切换，进行第

一次比较; (c)Vip>Vin，次高位电容进行切换; (d)Vip<Vin，次高位电容进行切换 

由此可以看出，这种传统的 CDAC 切换策略具有预置位-比较-置位的操作逻

辑。并且由于是对最高位进行预置位，预置位的功耗很大。 

3.1.2 Vcm_based 切换策略 

相比于传统 CDAC 切换策略预置位-比较-置位的操作逻辑，Vcm_based 采用
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先比较再置位的方式，由此 CDAC 减小了一半的总电容，因此功耗也大幅减小。 

 

图 3-2 Vcm_based CDAC 切换策略 (a)采样阶段切换策略； (b)完成采样进行电容切换，

进行第一次比较； (c)Vip>Vin，MSB 电容进行切换； (d)Vip<Vin，MSB 电容进行切换 

采样阶段与传统方式一致，上级板在采样阶段接入 Vcm 共模电平，下极板分

别接入 Vip 和 Vin 输入信号进行采样。完成采样后，P 端和 N 端的电容下级版均

接入 Vcm，进行第一次比较。 

 ,Vcm Vip Vp Vcm Vcm Vin Vn Vcm− = − − = −  (3-1) 

 ,Vp Vref Vip Vn Vref Vin= − = −  (3-2) 

根据电容重分配，计算得到比较器的正负输入为 Vref-Vip 与 Vref-Vin，进行第

一次比较，若 Vip>Vin，P 端 MSB 位电容置 1，N 端 MSB 位电容置 0，因此正负

端上极板电压输出分别增加和减小了 0.25Vref；反之，P 端 MSB 位电容置 0，N 端

MSB 位电容置 1。以此类推，直到得到 LSB 位判决结果[14]。 

Vcm_based 开关切换策略与传统方式相比，由于取消了预置位的操作，并且

MSB 位的判决结果由对称置位得到，电容减小到原来的一半，因此在相同共模电

平的情况下，由于置位操作产生的功耗更小。由于该开关切换策略具有 CDAC 面

积小，功耗相对较小的特点，近年来被广泛使用。 
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3.2  分段式电容阵列工作原理 

对于传统的 SAR ADC 电容阵列，CDAC 面积随着 ADC 位数的提升呈指数级

增长，即便使用了上述的 Vcm_based 开关切换策略，CDAC 的功耗依旧随系统精

度的提升而指数提升，限制了高精度 SAR ADC 的整体性能。因此，通常会使用分

段电容阵列技术以减小整体的 CDAC 面积，根据不同的性能指标要求和设计思路，

有二段、三段甚至四段的分段方式。此处以最常见的二段式分段电容为例，图中的

电容均为位电容，没有绘制高段和低段的 dummy 电容。 

图 3-3 分段式电容阵列结构 

对于纯二进分布的 CDAC，设总位数为 N 位，设高位段（称为 MSB 段）为 M

位，低位段（称为 LSB 端）为 L 位。两段间通过桥接电容 Cs 相连，根据电容串并

联公式，对 LSB 端的电容权重进行缩放，但需要保证整体的 DAC 权重仍然符合二

进制分布。如 MSB 端和 LSB 端使用相同的单位电容，则 N 位的分段式 CDAC 只

需要 2 2M L+ 个单位电容，而传统的 CDAC 则需要 2N 个单位电容。以 16bit 的全二

进制 CDAC 为例，若采用了 11+5 的分段策略，共需要 2,080 个单位电容作为位电

容，而不分段的 CDAC 则需要使用 65536 个单位电容作为位电容。因此，对 CDAC

分段的方式显著地减小了电容阵列的面积，并且减小了对电容匹配的需求，从而提

高了整体的功耗精度等性能参数。 

两段之间的线性度匹配十分重要，在图 3-3 中，点 1 电容和点 2 电容分别输入

幅 VR 的阶跃信号，对 CDAC 整体输出 Vo 的改变分别为： 
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 1
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Cu Ca C
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C C C C C

+
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+ +
 (3-3) 

 
1
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Mt a Lt a Lt

CaCu
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C C C C C

−

= 
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 (3-4) 

其中，CMt 与 CLt 分别为 MSB 段和 LSB 段的总电容，包含了位电容总和与

dummy 电容： 

 1(2 1)M

Mt dC Cu C= − +  (3-5) 

 2(2 1)L

Lt dC Cu C= − +  (3-6) 

为了保持正确的二进制权重分布，相邻的电容输入阶跃信号后，上级板的电压

跳变需要满足 2 倍关系，即： 

 1 22O OdV dV=  (3-7) 

 2L

LtCa C Ca+ =  (3-8) 

在 M，L 确定的情况下，我们总希望 Ca、Cdummy、CLt 由整数倍 Cu 构成，

以提高电容的匹配。通常的方法是首先确定 Ca/Cu=1，2，3…(若 MSB 段单位电容

是 LSB 段单位电容的 k 倍，取 Ca/Cu=k，k+1，k+2…)，由下式计算 CLt，从而确

定 LSB 段的 dummy 电容大小： 

 
2LtC L k Ca

Cu k Cu

−
=   (3-9) 

k 表示 MSB 段单位电容和 LSB 段的单位电容的比例，当同时满足

(2 1)LCLt Cu − 且 CLt 是 Cu 的整数倍时，Ca、CLt 电容的取值即完成了选择。 

3.3  电容权重数字校准算法 

如前所述，尽管抑制电容热噪声和减小比较器失调和量化噪声也不可忽视，但

随着精度的提升，电容阵列中的电容位数与大小不断提升，电容失配成为影响系统

线性度的主要因素。除此之外，在高精度 SAR ADC 中通常采用分段式电容阵列以

减小电容阵列的面积，但分段式电容阵列中的寄生电容同样会造成位电容的权重

失配。因此，在高精度的 SAR ADC 设计中，通常会配置电容权重的校准算法以确

保系统的线性度。从校准算法是否打断 ADC 的正常转换阶段，可以分为前台校准

与后台校准；从校准算法工作的电压域，可以分为模拟校准与数字校准，本文主要

讨论模拟开销更小的数字校准技术。 
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数字校准算法将量化后的数字所对应的权重值校准为实际权重。完成校准后，

ADC 在采样量化时不需要进行额外的操作，将量化结果直接作为数字输出，但输

出码值进行加权求和时，使用的校准后得到的数字权重，从而消除数模转化电路的

非线性以提高精度，这就是数字校准的核心。由于数字校准在数字域完成，且通常

不需要对模拟域进行反馈，在前台以及后台校准的选择上有很大的灵活性，并且在

算法层面上没有显著的区别，因此可以根据实际的情况与需求选择前台或后台校

准。 

3.3.1 低位电容校准高位电容 

使用低位电容校准高位电容的方式是一种数字前台校准，其核心思想为将低

位电容视为理想电容，用低位电容测量高位电容的真实权重并进行表示，从而得到

了更加接近于真实权重的高位电容权重。一般认为，低位电容相比于高位电容，对

系统线性度的影响更小，因此此处可以将低位电容视为理想权重，从而校准高位权

重。但也有研究提出[18]，由于低位电容包含失配信息，用于表示高位电容后会使得

整个 ADC 的权重和偏离设计目标，造成 ADC 的增益误差。 

图 3-4 低位电容校准高位电容 CDAC 结构[10] 

以 shen 团队使用的低位校准高位校准方案的 16 bit SAR ADC 为例进行介绍，

使用低位的 b0-b4 和 b4r 电容校准高位电容 b5-b15。其中，b4r 电容是一个与 b3 电

容大小相同的冗余位电容，作用是校准 b4。若没有引入 b4r，虽然仅仅凭借 b0-b3

最大可以表示 b4 的理想权重，但若 b4 的实际权重大于理想权重，b0-b3 则无法表

示大于理想权重的部分。因此，为了校准高段电容，低段需要引入一个冗余电容。 

以校准 b4 为例，介绍校准单个权重的流程。由于是使用低位校准高位，此时

b4 位以上的高位不进行判决。首先将 ADC 的输入接地，并且将 b4 位置 0，进行
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判决，得到 ADC 的数字码；然后将 b4 置 1 进行判决，得到 ADC 的数字码，将低

位电容的权重视为理想权重，计算 b4 位的权重： 

 
1

, 0 , 0

0

( )
i

i force j force j

j

w b w offset
−

=

= − +  (3-10) 

 
1

, 1 , 1

0

( )
i

i force j force j

j

w b w offset
−

=

= − +  (3-11) 

进行两次判决的目的是为了消除比较器的失调电压对校准造成的影响，将式

（3-10）与（3-11）相减，得到： 

 
1 1

, 0 , 1

0 0

( ( ) ( )) / 2
i i

i j force j j force j

j j

w b w b w
− −

= =

= −   (3-12) 

完成了 b4 的校准后，使用校准后的 b4 新权重校准 b5，直至校准至 MSB： 

 1 , 0 , 1

0 0

( ( ) ( )) / 2
i i

i j force j j force j

j j

w b w b w+

= =

= −   (3-13) 

在实际的应用中，除了比较器的失调电压，还需要考虑比较器噪声和 kT/C 引

起的量化噪声和比较器失调对校准效果的影响。由于校准电容中的相对低位电容

的权重较小，校准过程中比较器输入的电压较小，因此校准容易受到比较器的噪声

和失调干扰。因此通常会对权重进行多次校准，最后取平均值作为新的电容值，再

进行下一位的校准，如 Chun C. Lee 在 12bits 的 SAR ADC 上对高位的校准进行了

128 次，并最终取平均值作为新的权重[19]。这样的方法虽然提高了校准的效果，但

是增加了校准时间。近期也有研究提出，通过在 SAR ADC 中增加一个辅助比较器

(Auxiliary Comparator)，用于相对低位段的校准，以减少校准时间[20]。 

3.3.2 基于拆分式 ADC 结构的 LMS 校准算法原理 

McNeil 团队首先提出了运用拆分式 ADC(Split ADC)结构的校准方法，即将原

本的 ADC 改成两个完全相同的 ADC，但是每个 ADC 的模拟部分的面积和功耗缩

小到原 ADC 的一般，以避免增大模拟开销[21]。虽然每个 ADC 由于电容值的减小，

采样噪声会变为原 ADC 的两倍，但是最终在输出段对两个 ADC 的码字输出取平

均，使得 kT/C 噪声减半，恢复到原 ADC 水平。因此 Split ADC 结构没有增大模拟

部分的面积与开销，且没有增加系统的采样噪声。 
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图 3-5 Split ADC 结构 

由于原本的 ADC 被拆分为两个相互独立的 ADC，两个 ADC 的 CDAC 中分

别包含了不同的电容失配，故两个 ADC 具有不同的权重失配。因此，即使不考虑

量化噪声的影响，对相同的输入，两个 ADC 也会产生不同的量化码值 D1 与 D2。

将权重向量拆分为理想权重与权重误差，有： 

 
1, 1 , 1,

2, 2 , 2,

i ideal i i

i ideal i i

W W

W W





= +


= +
 (3-14) 

其中 W1ideal,i 和 W2ideal,i是满足理想二进制分布的理想权重， 1,i 和 2,i 是实际权

重相对理想权重的偏离值。由量化输出等于权重与数字码字相乘，得: 

 

1 1, 1 , 1, 1,

1 1

2 2, 2 , 2, 2,

1 1

N N
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i i

N N
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D b W b

D b W b
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

= =

= =


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

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 

 
 (3-15) 

其中的第一项是理想的量化输出，不包含 CDAC 中的电容权重失配信息，第

二项则是误差项，两个 ADC 系统分别包含不同的电容失配，故误差项不相同，两

者相减可得： 

 1 2 1, 1, 2, 2,

1 1

N N

i i i i

i i

D D D b b 
= =

 = − = −   (3-16) 

通过这个式子，我们得到了两个 ADC 的权重误差信息，这些误差信息将在后

续运用在校准循环中[21]。除此之外，由于∆D 中只包含了权重的误差信息，而并没

有包含输入信号的信息，由此可以提高校准的速度，减少算法迭代的次数。 

上面的式子只描述了从一次转换结果中提取误差信息的方式，但是在实际校

准中，为了估计权重的误差信息，需要通过多次转换提取误差信息。对上式拓展，

构建矩阵： 
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其中，K 是 ADC 的位数，N 是转换的次数，可以称为校准使用的样本数。∆

矩阵反应了每次转换计算得到的权重误差信息，R 矩阵则由两个 ADC 输出码值，

整个 R 矩阵只由 1，0，-1 构成。通过 ADC 的量化和计算，我们可以得到∆矩阵和

R 矩阵中的每一个元素，从而可以求解 err 列矩阵，得到两个 ADC 每一位的权重

误差。当选取 N=2K 时，R 矩阵即构成了方阵，由此可以通过对等式两边同时左乘

R 矩阵的逆矩阵的方式求解权重误差矩阵 err。但是在实际的电路和校准的设计中，

矩阵的计算过于复杂，需要很大的硬件开销，因此不会通过直接求解矩阵进行校准，

而是采用一种自适应滤波器的梯度下降算法：最小均方根算法，对权重进行迭代更

新以逼近权重的真实值，从而提高系统的线性度。 

自适应滤波器的模型如下： 

图 3-6 自适应滤波器[15] 

其中，最左边的 x 即滤波器系统的一组输入，w 是系统的权重系数，滤波器的

阶数是 p，输入信号和系统的输出是 y(n)，而理想的输出是 d(n)。以一次输入为例，

设 x 构成列矩阵 X，w 构成列矩阵 W[23]，系统的本次输出为： 

 T Ty X W W X= =  (3-18) 
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y 是一个标量，将理想输出和真实输出相减，可以得到： 

 T Td y d X W d W X = − = − = −  (3-19) 

 
2 2 2 T T Td dX W W XX W = − +  (3-20) 

 为误差信息，由此可以得到系统的均方误差(Mean Squared Error, MSE)： 

 2 2[ ] [ ] 2 [ ] [ ]T T TMSE E E d E dX W W E XX W = = = − +  (3-21) 

令 [ ], [ ]TP E dX R E XX= = ，此时的 R 为输入信号的自相关矩阵，可以得到： 

 2[ ] 2 T TE d P W W RW = − +  (3-22) 

由此可以认为，MSE 是权重向量 W 的二次函数。假设滤波器的阶数为 2，MSE

可以绘制为一个三维的曲面，其中 x y轴分别是两个权重的大小，而 z轴则是MSE。 

图 3-7 二阶自适应滤波器的均方误差曲面[24] 

对于更高阶数的滤波器，MSE 的曲面无法直观的绘制出来，但原理是一致的。

我们首先拥有包含权重的初始值的向量 W，当我们不断沿着 MSE 的负梯度改变权

重时，MSE 最终会收敛到曲面的最低点，此时系统的均方误差最小，这也是最小

均方误差（LMS）算法名称的来源。此时，权重向量的更新可以表示为： 

 1 ( )j j jW W + = + −  (3-23) 

MSE 的梯度表示如下： 

 

1

2

...

j

j

p

w

w
w

w








 
 
 
 

   = =  
 
 
 

  

 (3-24) 

但是在实际的应用中，无法得到 MSE 的准确梯度，只能得到 MSE 对于当前
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权重向量 W 该点的梯度，以此作为梯度的估计： 

 

2

ˆ 2
j

j j
w w

 


 
 = =

 
 (3-25) 

将式(3-25)代入，得到： 

 ˆ 2 2 ( )j j j jX
w


 


 = = −


 (3-26) 

由此，我们可以得到 LMS 算法的核心等式： 

 
1 (2 )j j j j

T

j j j

W W X

d X W

 



+ = +


= −

 (3-27) 

回归到 ADC 校准的问题上，ADC 的每一位权重即是自适应滤波器的权重的

初始值，X 为 ADC 的数字码输出，j 是迭代的次数，μ是迭代的步长，称为收敛因

子。迭代的步长决定了 LMS 算法的收敛速度，通常而言，选取较大的收敛因子会

加快权重的校准速度，即需要更少的 ADC 转换周期便可以完成校准，但是过大的

收敛因子会造成系统不稳定、收敛效果差等问题。因此需要在保证 LMS 算法收敛

的前提下选择尽可能大的收敛因子，在保证校准效果的基础下加快校准的速度。为

了方便校准的硬件实现，通常会将收敛因子选择为 2 的指数次方。 

当采用 Split ADC 结构时，同时对两个 ADC 进行校准，将权重代入 LMS 算法

中，有： 

 
1, 1, 1,

2, 2, 2,

( 1) ( )

( 1) ( )

i i i

i i i

W k W k Db

W k W k Db





+ = + 


+ = − 
 (3-28) 

使用 LMS 的校准算法计算简便，相比于矩阵的乘法并不需要复杂的乘除法运

算，在硬件的开销上具有显著的优势，因此常常被用于 ADC 的校准中。对于上式，

当两个通道的权重误差信息∆D=0，认为权重误差被消除；反之，权重误差信息∆D

不等于 0 时，则需要继续进行校准迭代，直至∆D=0。尽管在实际情况下，大部分

时候 LMS 算法无法真正的实现∆D=0，但是可以使得 MSE 沿权重向量的负梯度下

降至最低点附近，并维持在最低点附近上下跳变。此时，也认为 LMS 算法完成了

收敛。换言之，当误差值达到了所需的精度要求范围内，即可认为校准以及完成。

反映到 ADC 性能上，更新后的权重相比初值更加接近于真实值，系统的线性度显

著提升。由于这种数字校准方式不需要对模拟域进行反馈，校准既可以在前台进行，

也可以在后台进行。其优势在于使用较小的硬件开销即可对 CDAC 的电容失配实
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现优秀的校准效果。 

但是需要注意，与逆矩阵的求解类似，LMS 算法要求式（3-17）权重校准矩阵

R 为非奇异矩阵。这要求两个子 ADC 的权重失配不能完全一样，否则矩阵 R 为奇

异矩阵，∆D 在迭代的过程中始终等于 0，无法体现权重误差的信息，此时 LMS 算

法认为校准已经完成。为了保证校准矩阵 R 的非奇异性，通常会使用额外的电容

在 Split ADC 中引入伪随机逻辑（如 shuffler[21]，paired-swapping[7]），改变 CDAC

每次的工作的状态，使得每个 ADC 在面对相同的输入信号也会由于电容的失配产

生不同的量化输出。除此之外，还有引入（随机）微小扰动量的方法，在两个 ADC

的输入分别叠加不同大小的扰动，以确保得到不相等的量化输出[6]。 

3.3.3 基于扰动注入的数字校准算法原理 

基于模拟扰动注入的 LMS 校准算法是另外一种类似的数字校准算法，具有模

拟开销低、鲁棒性优秀和校准效果显著等优点。该算法同样使用 LMS 算法对电容

阵列中每一位的数字权重进行迭代。 

基于模拟扰动注入的 LMS 数字校准算法指在模拟域中通过相关电路引入微小

的扰动量，使得 SAR ADC 对同一个输入信号量化两次，由于扰动的引入，两次量

化得到了不同的输出码值。将两次量化结果的差代入 LMS 算法进行迭代，算法收

敛后得到 CDAC 中每一位电容实际的数字权重。 

ADC 在完成对输入 Vin 采样的模拟域引入扰动量 a 后进行量化。设 ADC 系

统的传输函数为 ( )Q x ，此时对输入 Vin 的量化为 ( )Q Vin a ，若 ( )Q a d = ，考

虑到线性系统传输函数的非相关性，有： 

 ( ) ( ) ( ) ( )Q Vin a Q Vin Q a Q Vin d =   =   (3-29) 

由此可得，引入扰动量 a 后，将量化结果减去扰动对应的量化输出项 d ，

就可以得到输入信号的量化结果。在理想情况下，CDAC 中每一位电容权重按照二

进制排列，ADC 在分别两次扰动注入后，对相同的输入信号进行量化，减去扰动

对应的量化输出项后会得到相同的输出结果，但是在电容存在失配的情况下，ADC

的输出特性曲线会由于电容失配而不再是一条直线。因此，在模拟域引入扰动量

a 后，转移曲线会向左或向右移动 a ，但在数字域减去扰动量化项 d 后，转

移曲线会进行垂直的平移。这两次平移会使得输出特性曲线产生一个窗口，由于窗
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口内模拟输入与数字码不再一一对应，ADC 的两次量化结果也将不再一致，因此

得到了 LMS 算法中需要的误差项。 

图 3-8 ADC 存在失配时的输出曲线图[4] 

下面介绍基于扰动注入的数字后台校准算法的流程。 

图 3-9 基于扰动注入的数字后台校准流程 

SAR ADC 完成输入信号的采样后，分别进行两次量化，通过向 CDAC 注入电

荷的方式，在这两次量化向 CDAC 引入 a+ 和 a− 的扰动，在电容阵列存在的失

配的情况下会得到两个不同的量化结果，两次量化结果的差值可以得到 LMS 校准

算法的误差项： 

 1 2( ) ( ) ( ) 2err n D n D n d= − −   (3-30) 

误差项 err 反应了电容失配的信息，通过 LMS 迭代公式使得误差项收敛至 0，

当电容权重向真实权重逼近时，误差项会向 0 逼近，在输出特性曲线上则表现为

非线性窗口逐渐缩小直至曲线回归线性。参照式(3-28)，基于扰动注入的 LMS 迭

代公式为： 

 ( 1) ( ) ( )( ( ) ( ))i i w i iw n w n u err n b n b n+ −+ = − −  (3-31) 

iw 是第 i 位电容的权重， wu 是迭代步长， ib + , ib −是插入正负扰动得到的数字

码，n 反应了迭代次数。通过该公式迭代对数字权重进行校准。需要注意，由于在

模拟域引入扰动通过使用额外的电容实现，而该电容同样存在失配，故同样需要对
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扰动进行校准： 

 ( 1) ( ) ( )d n d n u err n + =  +  (3-32) 

基于扰动注入的数字校准无需额外的子 ADC，只需要在 CDAC 中额外增加一

位电容进行扰动注入，模拟开销小且利于版图设计，并且可以根据实际情况选择前

台或后台校准。 

3.4  数字校准算法行为级建模 

3.4.1 基于扰动注入的数字前台校准 

首先比较基于扰动注入的 LMS 数字前台与后台校准算法，由于在校准算法层

面是一致的，可以选用相同的校准参数进行测试。对于前台校准模式，ADC 的工

作模式可以分为校准模式与转换模式。在校准模式下，由于 ADC 完成一次采样后

需要插入正负扰动进行两个周期的量化，因此采样率减半。每次完成插入正负扰动

的两个周期的量化后，使用 LMS 算法更新权重。当 LMS 算法完成收敛后，选取

最后一次迭代得到的权重作为新的权重，随后 ADC 切换到正常量化模式，不再插

入扰动。 

此处选择单次注入扰动大小等于 2048LSB，即在 MSB 段单端加入大小为 64

个单位电容的电容，进行扰动注入。LMS 算法的收敛速度与扰动注入的大小正相

关，但是过大的扰动注入量会使得后台校准模式下 ADC 的量程大幅减小。此处的

扰动大小选取考虑收敛速度和量程的折中，通过行为级建模仿真选取，具体的测试

在后续章节 4.4 详细介绍。 

固定了扰动注入的大小后，需要选取合适的收敛因子。为了便于硬件实现，收

敛因子通常会选取 2 的幂次。根据式(3-27)，收敛因子的大小决定了权重每次沿

MSE 的负梯度移动的步长，因此，选取较大的权重可以使得 MSE 更快地到达最低

点(参考图 3-7)。但是，过大的收敛因子会造成系统不稳定、收敛效果差等问题，

反应在 MSE 上，则体现为 MSE 在迭代后期反复在最低点的附近正负上下跳变，

但始终无法很好地接近最低点。通常为了兼顾收敛速度和校准效果，会在精度允许

范围内选取尽可能大的收敛因子。 

为了得到兼顾收敛速度和校准效果的收敛因子大小，搭建 ADC 架构与基于扰

动注入的数字校准算法的行为级模型。在 MATLAB 中以代码的形式模拟 ADC 的
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正常采样和量化的过程。设定参考电路 Vref=3.3V，主 ADC 电源电压 Vdd=3.3V， 

SAR ADC 每次转换产生 18 位数字码，包含两位冗余位。CDAC 采用分段式电容

阵列，单位电容 Cu 大小为 30fF，桥接电容 Ca=2Cu，，采用 Vcm_based 开关切换

策略，单端电容阵列的结构如下： 

 

图 3-10 CDAC 电容阵列 

其中低段的冗余位是基于低位权重校准高位的校准算法的必要冗余位，虽然

在基于扰动注入的 LMS 数字校准中并非必要，但为了更好地进行算法间校准效果

的比较，采用了一致的 CDAC。高段采用 MSB 拆分的方式实现冗余。Cdither 电容

的作用是实现扰动的注入。根据 3.2 节所述构建分段式电容阵列，Cd2 选取 15Cu，

Cd1 取 1Cu。采样阶段 LSB 端电容接入 Vcm，只有 MSB 段的位电容与 Cd1 参与

采样。 

引入非理想因素进行仿真，由 LSB 大小为 50μV，设定比较器失调电压偏移的

标准差 3μV，比较器噪声标准差 47μV，开启 kT/C 噪声，在不开启电容的失配和

寄生的情况下，输入 60.852kHz，98%量程的单频正弦波进行测试，对 ADC 输出

的进行 FFT，得到如下的频谱： 

 

图 3-11 校准前输出频谱(未开启电容失配) 

此时 ENOB 的主要制约因素为比较器的噪声。故即使电容的失配被完全校准，

系统也只能达到：ENOB=14.98bit，SFDR=121.11dB。 

在设定比较器失调电压偏移的标准差 3μV，比较器噪声标准差 47μV，开启
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kT/C 噪声的基础上，开启电容的失配，设定失配标准差 3%，设定 alfa 底板和 beta

顶板到地的归一化寄生电容为 2%。输入 60.852kHz，98%量程的单频正弦波进行

测试，对 ADC 输出的进行 FFT，得到如下的频谱： 

 

图 3-12 校准前输出频谱(开启电容失配) 

此时 ADC 的精度显著下降，反映了电容失配对 ADC 系统线性度的影响。 

使用 6.085kHz 的单频正弦波作为校准的输入样本，设置扰动注入的大小为

2048LSB，以收敛因子uw=2-16, 2-17, 2-18分别进行校准，完成校准后用输入60.852kHz，

98%量程的单频正弦波进行测试。进行 100 次校准仿真，取平均值绘图，横坐标为

校准使用的样本量，反应了迭代次数与收敛速度： 

图 3-13 LMS 算法 learning curve (a)ENOB 随迭代次数的变化； (b)SNDR 随迭代次数的变

化； (c)SFDR 随迭代次数的变化； (d)THD 随迭代次数的变化 
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从图 3-13 可以看出，校准算法对整体性能有很大的提升，显然 LMS 算法可以

将电容的权重迭代至相当接近实际权重的程度，极大地抑制电容失配对 ADC 系统

造成的非线性误差。实际上，ENOB 在三种收敛因子下均可以达到 14.8bits，SNDR

均可达到 91dB，SFDR>108dB。 

观察对于 ADC 的四个动态参数，可以发现在 0-20000 次迭代中提升的幅度最

大，其中 uw=2-16, 2-17在约 30000 次迭代处完成收敛，uw=2-18 时则需要 60000 次以

上的迭代。对于 SNDR，在 60000 次迭代时均可收敛到目标，且收敛速度与收敛因

子大小正相关；对于 SFDR，收敛因子越小收敛效果越好，且收敛速度与收敛因子

大小正相关。尽管 uw=2-18 时 SFDR 的校准效果更优秀，但综合校准效果和收敛速

度的考虑，最终选择收敛因子 uw 大小为 2-17。 

3.4.2 基于扰动注入的数字后台校准 

与前台校准相比，后台校准不再打断 ADC 的正常转换，故 ADC 需要不断的

注入正负扰动：每一次采样后都需要插入正负扰动进行两个周期的量化，故使用基

于扰动注入的 LMS 数字后台校准会造成 ADC 采样率减半。由于在需要不断的注

入扰动，ADC 的量程也受到影响。但对于该算法的前台校准，由于完成校准后不

再注入扰动，ADC 的量程不会收到扰动注入的影响，且采样率不变。 

但是，后台校准对完成一次采样后注入正负扰动的两个量化结果取平均值，作

为最终的输出： 

 ( ) ( )inD Q V Q+ += +   (3-33) 

 ( ) ( )inD Q V Q− −= +   (3-34) 

 ( ) / 2 ( )inD D D Q V+ −= + =  (3-35) 

两次量化的结果取平均值与 Split ADC 结构的 LMS 数字校准相似，同样会使

得量化噪声减半，因此，在比较器噪声较大的情况下，后台校准的效果会优于前台

校准。下面通过行为级仿真对此进行验证。 



3.高精度 SAR ADC 的 CDAC 设计与校准技术 

31 

 

由于基于扰动注入的数字后台校准和前台校准在 LMS 迭代算法层面上没有区

别，故收敛因子同样选用 uw=2-17，扰动大小为 2048LSB，此时，后台校准算法量

程受到扰动注入的影响，变为原量程的 93.75%。使用 60.852kHz，90%量程的单频

正弦波进行测试，设定比较器失调电压偏移的标准差 3μV，开启电容的失配，设定

失配标准差 3%，设定 alfa 底板和 beta 顶板到地的归一化寄生电容为 2%。在不同

比较器噪声下的测试结果如下： 

图 3-14 基于扰动注入的LMS算法：后台校准与前台校准比较 (a)比较器噪声标准差 0μV；

(b)比较器噪声标准差 0μV，开启 kT/C 噪声；(c)比较器噪声标准差 25μV，开启 kT/C 噪声；(d) 

比较器噪声标准差 50μV，开启 kT/C 噪声 

首先，在不开启热噪声的情况下，前台校准的效果优于后台校准，但随着量化

噪声的增大，经过后台和前台校准的 ADC 性能都逐渐下降，但后台校准的性能下

降更慢，因此在最终效果反超了前台校准，原因正是通过式(3-35)，对两次量化结

果取平均值，降低了量化噪声造成的影响。 

总而言之，关于基于扰动注入的 LMS 数字校准，后台校准相比前台校准具有

采样率减半、量程减小和低比较器噪声下校准效果略低的劣势，但在 ADC 系统包

含较大的量化噪声的情况下，后台校准的效果会优于前台校准。 

3.4.3 基于低位电容权重的数字校准 

考虑到基于低位电容权重的数字校准在近年中也被广泛运用于高精度 SAR 

ADC[10][25]，故使用相同的 16 位 SAR ADC 建模，部署该算法进行校准，为了后续

便于说明，使用更为常见的“低位校准高位”指代该校准算法。电容阵列如图 3-

10，将分段电容的 LSB 段的电容权重视为理想权重，对 MSB 段进行校准。如章
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3.3.1 所述，对于每一位电容，先置 0 得到低位的量化输出，再置 1 得到低位的量

化输出，将两次的输出相减得到新的电容权重。对于每一位的电容，进行 16 次校

准，最终取平均值作为新的电容权重，再进入下一位的校准。进行多次校准取平均

值的目的是减小量化噪声对校准效果的影响。由于 MSB 段有 11 位电容，因此校

准阶段共需要产生 352 组数字码。对比基于扰动注入的 LMS 数字校准，校准阶段

需要更少的转换周期，校准的速度更快。但是由于用低位的电容表示高位，对高位

电容的权重表示只能精确到 LSB 电容的权重，无法精准反应实际的电容权重。但

是使用 LMS 算法的数字校准(包含扰动注入和 Split ADC 结构)可以精确表示电容

权重到小数点后，因此，从算法层面上，使用 LMS 的数字校准效果会显著优秀于

低位权重校准高位的算法。 

除此之外，由于使用低位电容作为理想权重，但是实际情况下低位电容必然包

含失配，因此校准后的 CDAC 电容和会偏离理想值，造成作为电容阵列作为 DAC

输出的增益误差。这样的问题基于扰动注入的 LMS 数字校准算法同样存在[4][26]，

但 CDAC 的增益误差不会带来 ADC 系统的非线性误差，因此不会对电容权重失

配的校准效果产生影响。 

使用 60.852kHz，98%量程的单频正弦波进行测试，设定比较器失调电压偏移

的标准差 3μV，比较器噪声的标准差 47μV，开启电容的失配，设定失配标准差 3%，

设定 alfa 底板和 beta 顶板到地的归一化寄生电容为 2%，测试结果如下： 

 

图 3-15 低位校准高位校准效果 

校准前的 ADC 输出频谱与图 3-12 类似，ENOB 大约在 9-11bits 间波动，经过

校准，ENOB 达到 14.6bits，SNDR 达到 89.67dB，SFDR 达到 104.6dB。 
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3.4.4 三种数字校准模块的校准效果比较 

在不同的比较器噪声下，基于扰动注入的 LMS 数字后台校准的校准效果在理

论上优于前台校准，此外，低位校准高位的校准算法在理论上低于使用 LMS 算法

更新权重的算法。本文通过在相同的 16 位 SAR ADC 的行为级模型上部署上述三

种校准模块，比较在相同的非理想情况下的校准效果，填补了校准算法横向比较方

面的空缺。 

如章 3.4.2 所述，在比较器噪声标准差为 0 的情况下，基于扰动注入的 LMS 算

法的前台校准效果优于后台校准，但是随着比较器噪声的增大，后台校准的效果会

超过前台校准。此外，低位电容校准高位的前台数字校准由于对一位电容进行多次

校准，也在一定程度上减小了比较器噪声对校准的干扰。因此，论文将三种校准算

法部署在相同的 16 位 SAR ADC 行为级模型上，其 CDAC 结构如图 3-10 所示。设

定比较器失调电压偏移的标准差 3μV，开启电容的失配，设定失配标准差 3%，设

定 alfa 底板和 beta 顶板到地的归一化寄生电容为 2%。完成校准后，输入 90%量程

的单频正弦信号测试对于三种校准模块在不同比较器噪声的情况下的校准效果，

进行 100 次仿真，最终的动态参数取平均值进行绘图，得到图 3-16： 

图 3-16 三种校准模块的校准效果仿真 (a)ENOB 随迭代次数的变化；(b)SNDR 随迭代次

数的变化；(c)SFDR 随迭代次数的变化；(d)THD 随迭代次数的变化 
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在比较器噪声为 0 的情况下，基于扰动校准的数字前台与后台校准的校准效

果几乎一致，ENOB 均可以达到 15bit 以上，SNDR 大于 94dB，显著优于低位校准

高位的校准算法，且如 3-16(c)和(d)所示，其谐波失真也优于低位校准高位的算法。

但当比较器噪声达到 25μV(即 0.5LSB)时，基于扰动注入的数字前台校准受到量化

噪声影响严重，ENOB 跌至 14.37bit，SNDR 跌至 88.28dB，基本与低位校准高位

的算法持平，但基于扰动注入的数字后台校准效果显著最优，维持在

ENOB=15.27bit，SNDR=93.71dB。当比较器噪声继续增大，三者的校准效果都受到

影响，但基本维持上述趋势。关于 SFDR，几乎在所有比较器噪声的情况下，基于

扰动注入的 LMS 校准后台效果优于前台校准，再优于低位校准高位算法。 

3.5  本章小结 

本章首先介绍了高精度 SAR ADC 常用的 CDAC 技术，包含分段式电容阵列

结构和 VCM_based 的开关切换策略，并介绍了电容失配导致权重误差的概念。随

后，介绍了 3 种常用的数字校准算法，重点介绍了使用 LMS 算法校准的原理。之

后，在此基础上搭建了本文的 16bits SAR ADC 的行为级模型，并分别配置 2 种校

准算法。其中，对于基于扰动注入的 LMS 校准算法，分别搭建了前台与后台校准

的行为级模型，故总共包含 3 种校准模块的比较。 

首先，在 16bits SAR ADC 模型上部署基于扰动注入的 LMS 数字前台校准，

综合考虑校准效果和校准速度选取了合适的收敛因子。随后，向 CDAC 中引入 3%

的电容失配和 2%的寄生电容，比较三种校准模块在不同比较器噪声下的校准效果。

对 100 次仿真结构取平均，得到结论：1.无比较器噪声时，基于扰动注入后台校准

与前台校准一致，均优于低位校准高位；2.当比较器噪声标准差大于 0.5LSB 时，

基于扰动注入的后台校准优于前台校准和低位校准高位；3.当比较器噪声标准差大

于 0.5LSB 时，基于扰动注入的前台校准与低位校准高位的校准效果几乎一致。 
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4 16 位 SAR ADC 的校准设计与仿真结果 

本文在行为级模型的基础上更进一步，在 16 位的 SAR ADC 电路上实现了模

拟扰动的注入和相关时序控制电路的设计，实现了通过校准使能信号控制 ADC 在

校准和正常转换阶段间切换的功能。由此，ADC 既可以工作在前台校准模式也可

以工作在后台校准模式下。此外，将数字校准模块部署进一步在 FPGA 上，对 ADC

量化输出的数字码进行校准。最终给出 16 位 SAR ADC 的总体仿真结果与校准效

果分析。 

4.1  数字校准的 FPGA 硬件实现与测试 

在 3.4 节中，实现了基于扰动注入的 LMS 数字校准算法的行为级算法，为了

进一步地验证校准算法的可行度并分析硬件开销，将校准算法部署在 FPGA 上，

进行功能验证。 

对于使用 LMS 算法的数字校准算法，由于算法在数字端实现，绝大部分研究

不采用片上实现的方式。查阅国内相关硕士论文发现，一种使用 3 通道 Split ADC

结构，针对于 ADC 的三模冗余的抗辐射校正技术只进行了 MATLAB 的行为级验

证[12]；此外，一种 12 位 C2C+CBW 混合型 SAR ADC[14]在行为级验证了基于扰动

注入的 LMS 数字校准算法，但是在最终的前仿报告中没有引入电容失配，因此在

前仿中没有对校准功能进行验证；一种两步式的 16 位 SAR ADC[15]在前仿中验证

了基于数字扰动注入的 LMS 数字校准方法，但是并没有提及校准模块的实现方式，

其在不加瞬态噪声的情况下，可以将 SAR ADC 的 ENOB 校准至 15.78bits，在考虑

瞬态噪声的情况下只能达到 14.02bits，这是因为瞬态噪声限制了整个 ADC 可以实

现的精度。 

查阅期刊与会议发现，最早提出使用扰动注入辅助 LMS 算法的校准的 Liu 

Wenbo 团队只在软件端部署了校准算法，通过传入基于 0.13μm 工艺的 12bit SAR 

ADC 的数字码进行校准，他们的结果发表于 2011 年的 JSSC[4]；同年的 TCAS-I 上，

John A. McNeill 团队首次在 SAR ADC 部署了使用 Split ADC 结构的 LMS 数字校

准算法，校准模块部署在 MATLAB 中[2]；在 2018 年的 ISSCC 中，ADI 的团队提

出了一种使用 LMS 后台校准的 20bits 1MS/s SAR ADC, 校准模块部署在 FPGA 上，

在最终在 MATLAB 上评估[5]；在 2022 年的 JSSC 中，Zhang Qihui 团队提出了一
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种三阶噪声整形的 13bits SAR ADC，并在 FPGA 上部署了 LMS 校准算法[28]；清华

大学在 2023 年提出了使用 Split ADC 结构部署 LMS 校准算法的 18bits Pipelined 

SAR ADC，最后在 MATLAB 的行为级上部署了所提出的 ADC 和校准模块，没有

进行电路级别的验证[6]；2023 的 TCAS-II 中，Du Zihao 团队提出了一种优化过的

串行双转换的 LMS 数字校准，通过优化开关的切换提升了 LMS 算法的收敛速度，

最终将该前台校准方案部署在软件端，对 16 位 SAR ADC 进行校准[7]。 

在上述的文献中，没有团队采用片上部署的方式实现 LMS 算法数字校准，原

因在于数字校准优势就是便于在数字端部署，在 MATLAB 或 FPGA 中部署可以节

约大量的数字电路与版图的设计时间。本文最终选择与 2018 年的 ISSCC 中 ADI

团队相似的验证方法：在 FPGA 中部署数字校准模块并将校准后的数字码导入

MATLAB 对校准效果进行评估。 

4.1.1 基于扰动注入的数字前台校准的 FPGA 部署 

FPGA 的工程结构如图 4-1 所示： 

 

图 4-1 基于扰动注入的数字前台校准的 FPGA 工程模块 

ADC 的数字码导入 FPGA 后，存入 rom IP 核，这样的存储方式便于测试：既

可以测试 MATLAB 行为级模型的 ADC 的失配校准，又可以对电路级的 ADC 的失

配校准。 

LMS_cali 中是使用 LMS 算法校准 ADC 电路的代码实现。在重置(rst)阶段，

初始化了 ADC 的 18 位权重的初值，即权重的理想值。LMS 模块的输入是校准阶

段产生的数字码，在模块内进行权重的迭代，并最终输出完成迭代的权重。LMS 算

法的具体参数选择由行为级模型的仿真结果确定，仿真过程详见章节 3.4.1 和 4.4，

为了兼顾 LMS 算法的收敛速度和校准精度，在误差允许范围内选择了较大的收敛
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因子，即 u=2-17；由于在收敛因子和校准信号相同的情况下，LMS 算法的收敛速度

与扰动的注入大小呈正比，在行为级模型中和电路的设计中选择了较大的扰动注

入量，即单周期注入 2048LSB 大小的扰动。 

工程中使用了一个时钟分频器用于生成 4 个频率的时钟，这四个时钟的设计

与电路中的控制信号设计相对应，反映了正负扰动注入的时机。 

工程使用了 2 个 rom 记录数字码，其中，Din_dither 的作用是存储校准阶段产

生的数字码。根据图 3-13 的行为级仿真结果，当选择单周期注入扰动=2048LSB，

收敛因子 u=2-17 时，经过 65536 次迭代后 LMS 算法完成收敛，将最后一次迭代得

到的权重作为新的权重，即可改善系统的精度。由于每次迭代需要使用对正负扰动

注入后进行量化得到的两个数字码，设定 Din_dither 存储 131072 个数字码。

Din_aftercali 中则记录了 ADC 对满摆幅的、接近奈奎斯特频率的正弦波输入的 128

个量化点，用于测试校准效果。 

工程使用了 3 个 FPGA 上的用户按钮，其中一个按钮接入工程的 rst 信号作为

置位信号，一个按钮接入工程的校准使能信号 EN_Cali，一个按钮接入工程的转换

使能信号 EN_trans。这两个使能信号传入按键消抖模块，输出稳定的阶跃信号。 

ILA IP 核是 FPGA 的在线调试工具，用于抓取 FPGA 的内部信号，此处使用

ILA 抓取最终的输出信号与相关的触发信号。 

工程架构如图 4-2 所示。首先将 Din_dither rom 中的 131072 个数字码传入 LMS

模块进行校准，完成校准后，LMS 模块输出高电平的 FIN 信号标志着校准的完成，

输出校准后的 18 位权重。当检测到 FIN 和转换使能信号 EN_trans 同时为高时，取

出 Din_aftercali 的 128 位数字码，与校准得到的权重相乘得到 20 位输出 adout，导

入 MATLAB 进行 FFT，验证校准效果。 
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图 4-2 FPGA 工程架构 

使用的 FPGA 型号为 AX7020，为 ALINX 的 xc7z020clg400-2 芯片，有 400 个

IO 端口，53200 个 LUT 单元，106400 个 FF，140 个 Block RAMS，220 个 DSPS。

本工程的硬件开销如下： 

 

图 4-3 FPGA 硬件开销 

其中，LMS 算法主要调用了 DSP 单元进行累加等计算操作。BRAM 的开销主

要是 ILA 调试工具，并非由 LMS 算法调用。MMCM 被调用以产生内部时钟。工

程的功耗情况如图 4-4，其中，MMCM 单元被用于产生高频的时钟，消耗了大部

分的功耗。 
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图 4-4 FPGA 功耗分布 

4.1.2 低位校准高位的前台校准算法的 FPGA 硬件实现 

为了与基于扰动注入的 LMS 算法进行校准效果和硬件开销的比较，在 FPGA

上部署低位电容校准高位的数字前台校准。具体的算法在章节 3.4.3 已经进行介绍。

对于前述的 16 位 SAR ADC，将 LSB 段的电容视为理想电容，校准 MSB 段的 11

位电容的权重。对于每一位权重，根据式(3-10)和(3-11)，每次校准需要得到两组数

字码。除此之外，为了减小量化噪声对校准的影响，对每一位权重进行 16 次校准，

取平均值作为最终的权重。 

 

4-5 FPGA 工程设计 

大致的工程结构与基于扰动注入的数字前台校准模块类似，使用 rom 存储用

于校准的数字码与用于测试的数字码。此处使用了 cali_p 和 cali_n 两个 rom 分别

存储被校准位置 1 和置 0 时产生的数字码，简化了时序控制。test rom 中存储了

ADC 对满摆幅的、接近奈奎斯特频率的正弦波输入的量化点用于测试校准效果，

可以根据需求设定 128、1024 或更多点数。Calibration 模块是校准算法的实现，传
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入被校准位置 1 和置 0 得到的数字码，输出 16 次校准取平均值得到的新权重，并

将该权重运用于对下一位的校准中。同样使用 ILA 在线调试工具抓取最终的输出

adout；同样将 rst, EN_cali, EN_trans 三个控制信号与 FPGA 的用户按钮相连。具体

的工程架构框图如图 4-6。 

 

4-6 FPGA 工程架构 

为了与基于扰动注入的数字前台算法比较硬件开销，同样使用 ALINX 的

xc7z020clg400-2 芯片，本工程的硬件开销如图 4-7： 

 

图 4-7 FPGA 硬件开销 

首先，由于低位校准高位的校准算法只涉及简单的加减运算，并且不涉及高迭

代次数的累加计算，在算法层面比 LMS 算法简单许多。除此之外，LMS 算法由于

收敛因子选取大小为 2-17, 在进行权重校准时可以拟合到权重的小数位，事实上，
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在工程中使用了 q18.36 的定点数格式表示权重的信息，而使用低位校准高位时则

无法拟合到权重的小数位，因此计算时使用的数据位宽远小于 LMS 算法，综上，

低位校准高位的数字前台校准的硬件开销远小于基于扰动注入的 LMS 数字前台校

准算法。与之对应，如图 4-8 所示，在不考虑 LMS 校准中由于分频时钟调用的

MMCM带来的非算法功耗消耗，低位校准高位的功耗也远低于 LMS校准的功耗。 

 

图 4-8 FPGA 功耗分布 

4.1.3 FPGA 校准效果对比 

此处的 FPGA 校准效果的比较包含两个维度：基于扰动注入的数字前台校准

与低位校准高位的数字前台校准的对比；部署在 FPGA 上的校准效果和部署在

MATLAB 上的校准效果的对比。 

相比于章节 3.4.4，在 FPGA 上部署的校准算法能更加真实的反应实际校准效

果，不过由于在 FPGA 上，单次测试时间远高于 MATLAB 上的测试，无法做出如

图 3-15 的大量仿真结果绘图。此处选取的单个测试条件进行测试，比较 FPGA 上

的校准结果相对于 MATLAB 上的校准结果的损耗，由此，可以参考行为级上校准

模块的结论预估 FPGA 上校准模块在不同测试情况下的性能。 

4.1.3.1 基于扰动注入的数字校准模块 

测试流程如图 4-9，使用章节 3.4.1 介绍的 16 位 SAR ADC MATLAB 模型，设

置非理想因素如下：为单独验证电容权重的校准效果，不开启比较器的失调与噪声，

不开启 kT/C 噪声；开启电容的失配，设定失配标准差 3%，设定 alfa 底板和 beta
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顶板到地的归一化寄生电容为 2%。输入 60.852kHz，98%量程的单频正弦波进行

测试。 

图 4-9 FPGA 校准模块测试流程 

与行为级的校准模块不同，部署在 FPGA 上需要考虑输出的小数截断问题，

这也是 FPGA 上部署该校准模块相对于 MATLAB 的主要校准性能损耗。如前文所

述，使用 LMS 算法对权重进行拟合，可以精确到小数位，因此在工程内的 LMS 算

法模块用 q18.36 的定点数格式表示权重。在完成校准后，得到 q18.36 格式的新权

重，与测试的 128 组数字码加权相乘，得到用于 FFT 的“模拟”输出量 adout。若

不进行截取，则需要 adout 位宽大于 50，不具有实用价值。因此，通过对最终的输

出 adout 进行截取，可以得到 20 位以内的纯二进制码数字输出，在保证了 LMS 算

法的精度的同时，减小了输出的位宽。图 4-10 体现了对最终输出 adout 进行不同

位数的截取时，校准的效果。 

图 4-10 不同截取位数下的校准效果 (a)校准前；(b)MATLAB 校准结果；(c)54 位数字输

出；(d)20 位数字输出；(c)19 位数字输出；(d)18 位数字输出；(e)17 位数字输出；(e)16 位数

字输出 

首先，在对输出是不进行截取的时候，54 位的输出相对于 MATLAB 的算法实
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现，校准效果几乎没有损耗，这是因为在计算过程中，没有对校准后的权重进行截

取，只是对最终数字码与权重的加权相乘结果进行了截取。由于输出采用纯二进制

码，当输出位宽为 20 时，包含了 4 位小数，相对于 54 位宽输出的校准效果几乎

没有损耗。但当输出位宽为 16 时，输出不包含小数信息，因此 ENOB 下降至

15.31bits。在最终的应用中，选取 18 位或 17 位输出都可以取得较为理想的结果。 

4.1.3.2 低位校准高位的数字校准模块 

测试流程如图 4-11，使用相同的 16 位 SAR ADC MATLAB 模型，设置相同的

非理想因素如下：为单独验证电容权重的校准效果，不开启比较器的失调与噪声，

不开启 kT/C 噪声；开启电容的失配，设定失配标准差 3%，设定 alfa 底板和 beta

顶板到地的归一化寄生电容为 2%。输入 60.852kHz，98%量程的单频正弦波进行

测试。 

图 4-11 FPGA 校准模块测试流程 

测试流程与前文所述的类似，使用 ADC 模型生成校准码，导入 FPGA 进行校

准后，将校准得到的权重与测试的 128 组数字码加权相乘，得到用于 FFT 的输出

量 adout。测试结果如图 4-12，由于低位校准高位的算法无法拟合权重精确至小数

位，工程不涉及小数位的截取，因此相对于 MATLAB 的实现没有损耗。 

 

图 4-12 低位校准高位算法校准效果 (a)校准前；(b)MATLAB 校准结果；(c)FPGA 校准

结果 

4.1.3.3 结论 

综合上述的 FPGA 校准结果，我们可以得到以下结论： 

1.对于基于扰动注入的 LMS 数字前台校准算法，当选取保留 1-3 位的小数位
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输出时，FPGA 上的校准效果相比于 MATLAB 上的校准算法实现几乎没有损耗。 

2.对于低位校准高位的数字前台校准算法，FPGA 上的校准效果相比于

MATLAB 上的校准算法实现没有损耗。 

3.对于硬件开销，前者的由于算法的复杂度更高、中间数据的位宽更高，硬件

开销显著高于后者。 

由于两者的 FPGA 硬件实现的校准效果相比于 MATLAB 上的实现，都几乎没

有损失，参考章节 3.4.4 的仿真结果，对于两者的硬件实现，可以预估：当比较器

噪声为 0 时，基于扰动注入的 LMS 数字前台校准算法的校准效果显著高于后者；

但是随着比较器噪声的增加，两者的校准效果逐渐趋近，在比较器噪声标准差达到

0.5LSB 后，校准后得到 SNDR 指标几乎一样，但前者的 SFDR 指标更为优秀。 

考虑基于扰动注入的 LMS 数字后台校准算法，由于相比于前台校准在 FPGA

上的实现几乎没有区别，在算法上只是多了一个步骤：对两次量化的结果取平均值，

因此，参考章节 3.4.4 的仿真结果，可以预估：当比较器噪声为 0 时，基于扰动注

入的前台与后台校准的校准效果几乎一样，均优于低位校准高位。但是随着比较器

噪声的增加，基于扰动注入的后台校准显著优于其余两种校准算法，原理已在章节

3.4.4 中详细解释。 

综上，本章选取基于扰动注入的数字校准算法进行电路级实现。 

4.2  基于扰动注入的 16 位 SAR ADC 的整体电路设计 

首先介绍 ADC 电路的整体结构与原理，结构如图 4-1 所示，此电路包含一个

两段式 CDAC 阵列，其中包含 2 个冗余位与 2 个额外电容用于注入扰动。电路的

设计精度为 16bits，前台校准模式下采样率为 1MS/s，后台校准模式下采样率为

500KS/s 电源电压为 3.3V，由于冗余位的引入最终输出 18 位数字码。电容的切换

方式采用 Vcm_based 策略，电容的下极板接入参考电压 Vcm, Vref, GND 和输入信

号，上极板通过开关与 Vcm 相连。扰动电容的控制信号通过对主时钟进行分频后，

经过逻辑门生成。比较器包含用于电压预放大的前置运放和锁存器。电路采用异步

SAR 逻辑，通过上一位判决的结束信号控制比较器进入下一次判决。本论文的模

拟电路部分的主要工作为在原有的 16 位 SAR ADC 实现扰动的注入，为此修改了

CDAC 模块和 ADC 的整体时序控制。 
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图 4-13 16 位 SAR ADC 的整体架构与数字校准设计 

对于之前提出的基于扰动注入的数字校准算法，SAR ADC 在校准阶段的控制

时序则如图 4-14 所示。 

图 4-14 16 位 SAR ADC 校准阶段整体时序 

1.在校准阶段，每一个工作周期的长度是正常量化周期的两倍。数字逻辑产生

原采样率1/2频率的采样信号控制采样开关。此时，ADC的采样率减小到 500KS/s。 

2.完成采样后，进入第一个量化周期，此时通过扰动电容向 CDAC 进行正扰
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动的注入，随后开始进行量化。每次比较完成后，根据比较器的输出按照 Vcm_based

的开关切换策略决定下一位的开关切换，直至完成所有位的判决。 

3.完成第一次量化后，在 ADC 的原第二个采样周期不进行采样，采样开关不

进行闭合，采样电容中的电荷不释放。 

4.进入第二个量化周期，通过切换扰动电容下极板开关的方式向 CDAC 进行

负扰动的注入，随后开始进行量化。每次比较完成后，根据比较器的输出按照

Vcm_based 的开关切换策略决定下一位的开关切换，直至完成所有位的判决。 

重复上述的步骤，可以在数字输出端得到同一个输入信号的两次量化结果，在

数字端通过 LMS 算法对 SAR ADC 的权重进行校准，在完成了充分的迭代后，LMS

算法实现收敛，由此得到了对真实权重的拟合结果。若要进行后台校准，则需要使

ADC 一直工作在上述的校准阶段。由于后台校准对相同的 ADC 输入信号进行了

两次量化，对两次的量化输出求均值可以消除两次量化注入的正负扰动，并且降低

采样时 kT/C 噪声的影响与量化噪声的影响。 

4.3  CDAC 设计与校准电路设计 

包含扰动电容的 CDAC 具体结构如图 4-15： 

 

图 4-15 CDAC 结构 

如前文所述，在高精度 SAR ADC 的设计中通常使用分段式电容阵列以减小

CDAC 的面积，此处采用二分段的形式，高段包含 11 个位电容，大小为[496 256 

128 64 32 16 16 8 4 2 1]个单位电容，低段包含 6 个位电容，大小分别是[16 16 8 4 2 

1]个单位电容。桥接电容 Ca 的大小是 2 个单位电容，高段的 dummy 电容为 1，低

段的 dummy 电容为 15。两段选用相同的单位电容，大小为 30.0244fF。一次判决

产生 18 位数字码，包含两位冗余位。 

根据前文关于分段式 CDAC 的线性化设计介绍，两段相邻位数的跳变电压必

须满足二进制分布，即： 

 1 22O OdV dV=  (4-1) 
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由于高段的寄生电容不影响ADC系统的线性度，只会影响DAC的增益误差，

而 ADC 的增益误差只取决于参与采样的电容与接入参考电容之比，故通常会在高

段增加 Cd1=kCu，并令其参与采样(k 为高段和低段单位电容的比值)。如此，可以

使得低段电容不参与采样，降低 ADC 的输入电容。而低段 Cd2 的引入则是为了满

足上式，使两段相邻位数的跳变电压满足二倍关系。 

由于采用了分段式电容阵列，非理想因素对系统线性度的影响更加复杂。首先，

位电容的失配会带来电容权重偏离理想值，这是分段式与非分段式 CDAC 共同的

非线性影响因素。 

 

图 4-16 CDAC 寄生电容分析 

在 MSB 段的最低位和 LSB 段的最高位输入幅度为 Vref 的阶跃，得到的 DAC

输出改变量为： 

 
3 2

,

( )a p Lt p

O MSB

kCu C C C C
dV Vref

X

+ + +
=   (4-3) 
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 1 3 2 3 2( )( ) ( )( )Mt p a p Lt p a p Lt pX C C C C C C C C C C= + + + + + + +  (4-5) 

如前文所述，MSB 段最低位和 LSB 段的最高位的 Vo 输出改变量需要满足二

进制分布，由此可以计算权重误差： 
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为了满足两段的线性化设计，令 k(Ca+CLt)=2LCa，故有： 

 2 3 3
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 (4-7) 
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由此可知 MSB 段的 dummy 电容 Cd1 与寄生电容 Cp1 并不会对系统的线性度

造成影响。但是低段的寄生电容 Cp2 和桥接电容的寄生 Cp3 会对权重缩放因子造

成影响，故对低段的所有位的权重以相同的比例（缩放因子）偏离理想值，因而造

成两段间的权重失配。 

扰动的注入通过两个扰动电容实现。如图 4-2 的时序，ADC 工作在前台校准

模式时，首先完成一次采样，将采样得到的信号进行两次量化：第一次在采样的信

号 Vi 插入正扰动后进行量化，得到，第二次在采样的信号 Vi 插入负扰动后进行量

化，两次量化得到的数字码导入校准模块进行校准。 

为了在模拟域中加入扰动，在 CDAC 中正端与负端分别增加了一位电容。在

采样阶段，扰动电容的下极板接入 Vcm，不参与采样；在转换阶段，若需要引入

负扰动，P 端的扰动电容接入 Vref，N 端的扰动电容接入 GND；若需要引入正扰

动，P 端的扰动电容接入 GND，N 端的扰动电容接入 Vref。由此，实现了对相同

的输入信号进行正负扰动注入的功能。 

4.4  模拟扰动注入对校准效果的影响 

4.4.1 扰动注入大小 

扰动电容的大小直接影响到扰动注入量的大小，从而影响 LMS 算法的收敛速

度。在相同的收敛因子下，在上述 CDAC 的 MSB 段中插入大小为 64 个单位电容

和 32 个单位电容大小的扰动电容，在 MATLAB 行为级模型中进行数字校准，观

察扰动大小对 LMS 算法收敛速度的大小的影响，结果如图 4-17。在开启了 3%的

电容失配的情况下，可以观察到扰动大小越大，LMS 算法的收敛越快，这与 Liu 

Wenbo 组的仿真结果一致[4]。但是过大的扰动注入会显著地降低 ADC 在工作在后

台校准模式下的量程，因此，在本设计中以向 MSB 段中插入大小为 64 个单位电

容的方式注入模拟扰动，单次扰动注入的大小为 2048LSB。 
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图 4-17 不同扰动注入大小的校准效果仿真 (a)ENOB 随迭代次数的变化；(b)SNDR 随迭

代次数的变化；(c)SFDR 随迭代次数的变化；(d)THD 随迭代次数的变化 

4.4.2 扰动注入的随机性 

近年来，关于扰动注入的方式更为多样，如[15]采用了一种数字扰动注入的方

式，但是在模拟方面的开销更大，也有[5]使用一种随机化扰动注入的方式，但是，

单纯从校准效果方面考虑，提升并不明显，但是能用于校准的信号种类增多了。下

面将从 LMS 算法本身出发，讨论扰动的随机化注入对校准效果的影响。 

目前常见的使用 LMS 的数字校准方式包含：1.基于 Split ADC 的 LMS 校准算

法；2.基于模拟扰动的 LMS 校准算法。如前文所述，LMS 算法要求码矩阵是非奇

异矩阵，但传统的 Split ADC 结构在部署 LMS 校准算法上有两点劣势： 

1．由于对同一个输入信号用两个子 ADC 量化的方式，两个 ADC 的量化输出

差值较小，矩阵迭代的算法收敛性就不是特别好。 

2．当两个子 ADC 的电容失配相同时，ΔD 将始终为零，此时原始矩阵为奇异

矩阵，无法求得 ADC 实际权重，对 LMS 算法则表现为校正停止，但实际上两个

ADC 的权重均未被校正。 

如前文所述，针对当前存在的问题，大致有两种解决思路： 

1.在 Split ADC 中引入伪随机逻辑，改变 CDAC 的工作状态。 
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2.两次转换引入微小扰动量，保证了原始的校正矩阵的非奇异性。 

实际的电路中通常通过电容注入扰动，其中最基础的设计即在电容阵列的 P 端

和 N 端各加入一个扰动电容，通过电荷重分配注入扰动。在这种情况下，注入的

扰动的大小为固定值。在这种设计下，关于“随机化注入扰动”的讨论被限制在“是

否需要随机正负地注入扰动”。 

常见的扰动注入采用正反切的注入形式，即：第一次注入正扰动，第二次注入

负扰动，将两次量化结果相减，得到权重误差的信息，从而带入 LMS 算法进行迭

代： 

 ( 1) ( ) ( ) ( ( ) ( ))i i i iW n W n uw err n b n b n+ −+ = −   −  (4-8) 

带入 err，有： 

 ( 1) ( ) ( ( ) ( ) 2 ) ( ( ) ( ))i i i iW n W n uw D n D n d b n b n+ − + −+ = −  − −   −  (4-9) 

根据式 4-9，随机化地注入过程在算法上没有体现，故随机正负地注入扰动对

迭代过程没有影响，因此可以采用固定的扰动注入顺序实现校准。 

结束关于扰动注入顺序对校准效果的讨论，我们还需要探讨扰动注入量的大

小随机化对校准的影响，这必须回归 LMS 算法的原理。简单来说，用于校准的输

入信号的相关性越高，LMS 算法的收敛速度越慢。当 ADC 工作在前台校准模式

下，若输入的信号是单频的正弦信号，其收敛速度会慢于随机信号或带一定噪声的

正弦信号。这一点可以在使用了 Split ADC 或扰动注入的 LMS 数字校准算法的论

文的测试结果中体现： 

图 4-18 不同校准信号下的 LMS learning curve[2] 

图 4-18 为使用了 Split ADC 结构的 LMS 数字校准算法的误差与迭代次数的关

系图，反应了算法的收敛速度。该论文使用了直流信号、正弦信号和随机信号作为
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输入信号测试相关性对于 LMS 算法收敛速度的影响。这三个信号中，按照相关性

的高低排序为：直流、正弦信号和随机信号。在相同的转换次数下，使用随机信号

作为输入信号的算法误差 err 收敛最快，而正弦信号最慢，由此证明了：信号的相

关性与 LMS 算法的收敛速度呈负相关。 

具体而言，LMS 算法与输入信号的自相关矩阵 R=E[X(n)XT (n)]关系紧密，其

收敛速度由 R 的特征值（λ1,λ2,...,λN）决定，并且由最小的特征值 λmin 主导。 

由均方误差序列[27]： 

 
*

0( 4 ) ( 1)T k

k I F     + −  −  (4-10) 

右边的第二项反应了第 K 次迭代时当前值与收敛值的偏差。由此可知，收敛

速度与 μ 与 R 矩阵的特征值分布相关。通常在单频情况下，自相关矩阵 R 将具有

一个明显的主特征值(表示该频率成分的能量)和若干接近零的特征值(表示噪声或

其他频率成分的影响)。若输入为理想的单频正弦信号，则其主特征值会比较大，

反映了该频率成分的主导作用，故收敛速度慢。 

回归到扰动注入的讨论上，扰动随机大小的注入在本质上就是降低了输入信

号的相关性，因此能够更快地收敛，并且由于引入了随机化，可以对使用直流信号

校准。但是，若在模拟端实现随机大小的扰动注入，会造成更大的模拟开销，例如

CDAC 面积显著增大，数字控制信号也更为复杂。但是与固定大小扰动注入的校准

算法相比，随机大小的扰动注入的校准的主要优势为收敛速度，校准效果并没有显

著的区别。故本文采用了固定大小的扰动注入方案，并固定了正负扰动的注入顺序。 

4.5  前台与后台校准模式切换 

本文的模拟电路设计需要使 ADC 受控制信号控制，在前台校准工作模式下在

校准模式和正常工作模式下切换，并可以在前台校准和后台校准工作模式下切换。

具体的工作逻辑如下： 

前台校准模式： 

1. 采样率减半，完成一次采样后插入正负扰动进行两次量化，更新权重，不

断重复该过程直至 LMS 算法收敛。 

2. LMS 算法收敛后，回归正常的转换模式，取最后一次校准得到的权重作为

新的权重，校准数字输出。 
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后台校准模式： 

采样率减半，完成一次采样后插入正负扰动进行两次量化，更新权重，从而校

准数字输出，最终的输出取两次量化结果的平均值（消除扰动）: 

 1 1 _adout D weight current=   (4-11) 

 2 2 _adout D weight current=   (4-12) 

 1 2

2

adout adout
adout

+
=  (4-13) 

综合前台校准和后台校准模式，可以发现 ADC 共需要两个工作模式： 

1.扰动注入模式：时序如图 4-2 所示，完成一次采样后进行两个周期的量化，

第一次插入正扰动后量化，第二次加入负扰动后量化。 

2.正常量化模式：同正常的 SAR ADC 时序，一次采样后进行一次量化，不进

行扰动注入。 

对于本电路的设计，为了实现前台校准与后台校准的部署，通过控制信号

EN_cali使ADC可以在上述两种工作模式间切换，而算法的不同则体现在数字端。 

4.6  16 位 SAR ADC 整体仿真 

对本文的 16 位 1MS/s 的 SAR ADC 进行整体仿真测试，通过向 CDAC 中电容

人为引入失配的方式，验证基于扰动注入的 LMS 数字前台校准算法，校准模块部

署在 FPGA 上。在设计并验证了扰动注入的相关电路和校准的控制信号生成电路

后，对 16bits 1MSP/s 的 SAR ADC 进行整体仿真，仿真没有引入瞬态噪声。 

首先人为在 CDAC 中引入 3%的电容失配，输入满摆幅的 476.5625kHz 的正弦

信号，对输出信号进行 FFT 频谱分析。 
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图 4-19 16bits SAR ADC 加入 3%电容失配的前仿结果 

图 4-19 是 ADC 在 TT 下 FFT 频谱图。采样点数为 128，采样频率为 1MHz。，

此时有效位数为 9.97bits, SFDR=68.12dB, SNDR=61.79dB。 

 

图 4-20 16bits SAR ADC 的扰动注入 

对 ADC 的权重进行校准，输入为 0.8VDD, 4.765625kHz 的正弦波信号作为校

准信号。ADC 工作在校准模式下，每 2us 进行一次采样，分别插入正负扰动进行

2 次量化。如图 4-20，点 A 和点 B 是对相同输入信号的两次量化，由于扰动的注

入，两次的量化结果不相同。为节省仿真时间，使用 4658 个采样点拼接为 131072

个样本点，在 FPGA 上使用 LMS 算法对权重进行 65536 次迭代。最终，向 FPGA

导入 128 个采样点的数字码，使用校准后的权重重新编码，输出 18 位数字码，导

入 MATLAB 进行 FFT 分析。 
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图 4-21 16bits SAR ADC 的校准输出 

引入校准后，ADC 的性能显著提升，仿真性能从校准前的 9.97bits 提升至

15.67bits，提升了将近 6bits；SNDR 提升 35dB，达到 96.09dB；SFDR 提升 38dB，

达到 103.47dB。前仿结果验证了校准算法的必要性与有效性。 

4.7  本章小结 

本章首先搭建了低位校准高位的数字校准模块，比较了在 FPGA 上部署的校

准效果和硬件开销。尽管 LMS 算法的校准模块硬件开销较大，但模拟开销很小，

并且在校准效果上具有显著的优势，因此选取基于扰动注入的数字校准算法进行

电路级的实现。对 16bits 的 SAR ADC 的扰动注入和校准各模块进行了设计与仿

真，主要包含 CDAC 电容阵列和 ADC 的校准时序控制电路。针对于模拟扰动的注

入，分析了注入大小和注入的随机性对校准效果的影响，最终选取固定大小的扰动

注入方式，以较小的电路开销实现了优秀的校准效果。将基于 LMS 算法的数字校

准模块部署在 FPGA 上，最终人为向 16bits SAR ADC 的 CDAC 中引入 3%的电容

失配，对整体 ADC 进行仿真，验证校准的必要性与有效性。通过 FPGA 上部署的

校准模块，SAR ADC 的 ENOB 从 9.97bits 提升至 15.67bits，SAR ADC 的整体性能

得到了极大的提升。 
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5 结论 

5.1  论文总结 

论文对高精度 SAR ADC 的结构和校准算法进行了深入地研究。在高精度 SAR 

ADC 中，CDAC 中的电容失配是影响 ADC 性能的重要因素。本文介绍了在高精

度 SAR ADC 中常用的分段式电容阵列结构，分析了电容失配和寄生电容对权重误

差的影响，解释了针对电容失配的校准算法的必要性。为了在 16bits SAR ADC 上

部署数字校准，选取了两种数字校准方案，通过建模验证了校准可行性，并比较了

不同校准算法的校准效果，最终选择了校准效果更好的方案，部署在 FPGA 上。在

0.18μm 工艺的 16bits 1MS/s 的 SAR ADC 中设计了相应的校准电路和 ADC 的校准

时序控制模块，完成验证后进行整体仿真，验证校准效果。下面总结论文的具体工

作内容： 

1.本文对高精度 SAR ADC 的校准算法进行了调研，充分了解了近十年针对于

高精度 SAR ADC 权重失配的数字校准算法。 

2.研究了模数转换器的原理和架构，介绍了 ADC 的性能指标，并简单介绍了

3 种常见的奈奎斯特 ADC 结构，分析比较了不同 ADC 结构的特点和适用场景。 

3.介绍了高精度 SAR ADC 的 CDAC 重要技术，包含 Vcm_based 切换策略和

分段式电容阵列，解释电容失配和寄生电容造成的权重误差。随后介绍了 3 种数

字校准技术，其中详细解释了 LMS 算法的原理和在数字校准的应用。 

4.针对于使用的 16 位 SAR ADC 进行建模仿真，并部署了两种校准算法(三种

校准模块)进行验证。在完成功能验证后，比较三种校准模块的校准效果。不同校

准模块随量化噪声的增大，校准效果的退化速度不同，通过行为级模型仿真比较了

三种校准模块在不同热噪声下的校准效果，补充该方面研究的空缺。此外，通过行

为级建模的仿真结构确定了 LMS 校准算法的参数。 

5.总结了近年使用 LMS 数字校准的论文的校准模块实现方式，其中基本都通

过 FPGA 或 MATLAB 中实行。因此本文进一步在 FPGA 中部署了基于扰动注入的

LMS 前台校准模块和低位校准高位的前台校准模块，比较校准效果与硬件开销。

尽管 LMS 校准算法的硬件开销更大，但在低量化噪声的情况下，校准效果显著优

于低位校准高位，故选取前者对 16bits SAR ADC 电路进行校准。 
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6.对 16bits 的 SAR ADC 的扰动注入和校准各模块进行了设计与仿真。针对于

模拟扰动的注入，分析了注入大小和注入的随机性对校准效果的影响，最终选取固

定大小的扰动注入方式。设计并验证了校准电路后，人为向 16bits SAR ADC 的

CDAC 中引入 3%的电容失配，对整体 ADC 进行仿真，验证校准的必要性与有效

性。通过FPGA上部署的校准模块，SAR ADC的ENOB从9.97bits提升至15.67bits，

整体性能得到了极大的提升。 

5.2  后续展望 

本文通过在 16bits SAR ADC 中通过部署基于扰动注入的数字前台校准算法提

高了整体性能。由于时间和经验不足，本文在高精度 SAR ADC 校准方面还存在一

些不足与待完善的地方，包括： 

1.论文对高精度 SAR ADC 的主要研究为针对 CDAC 电容失配的数字校准，没

有对高精度 SAR ADC 的比较器进行相关研究。但在高精度 SAR ADC 设计中，比

较器性能也至关重要，比较器噪声不仅会影响 ADC 的整体性能，也会影响数字校

准模块的校准效果。 

2.论文对使用的 16bits SAR ADC 部署了两种数字校准方案，并进行了建模验

证和 FPGA 实现，但最终只选取了一种进行电路实现与验证。后续可以在电路级

实现另一种方案，进行校准效果的对比。 

3.本文对校准模块进行了建模和电路前仿，但未进行版图设计和后仿，因此该

校准方案有待进一步的实验验证。 
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