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摘要 

Σ-Δ模数转换器是从脉宽调制器类积分型 ADC 演变而来的，其模拟部分相对容易实现、数字部

分则比较灵活。随着技术的发展，Σ-Δ ADC 基本原理已结合不同量化器形成了有意义的变种。本应

用札记回顾了与 Σ-Δ ADC 相关的重要概念与拓展：过采样、（量化）噪声整形、（量化）噪声调制、

数值化、滤波抽取，以及残量累积和局部精细量化（Zoom）等变种和改进。 
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以 1 作为量化门限时，0.7 被量化为 0；无论多少次采样 0.7 保持被量化为 0。只有 1 这一个量

化台阶的 Σ-Δ 型 ADC 经过反复量化可以得到 0.7；Σ-Δ 量化的基本原理是从多次量化中抽取其统计

分布中心，结合其它量化方案可以加快误差收敛速度和提高量化分辨率。关于 Σ-Δ型 ADC 的文献最

早出现于 1962 年[1]，早期的原理讨论淹没在了深化研究之下。本札记试图钩沉这些早期原理讨论，

为理解 Σ-Δ型 ADC 做入门铺垫。 

1 Σ-Δ ADC 概述 

图 1 是介绍 Σ-Δ型 ADC 工作原理时常见的顶层框图，图中将 Σ-Δ型 ADC 表达为 Σ-Δ调制器和

数值抽取滤波器两个环节。该图表达了 Σ-Δ型 ADC 的两个关键特征，其一是有一个调制过程在一个

时间段内使调制量与模拟输入相互作用，其二是以 k×fs 的过采样速率获取速率为 fs 量化输出。采

样孔径 1指量化输出反映的模拟输入片段的整体效果。就 Σ-Δ型 ADC 而言，对调制状态流采样需要

持续时间、滤波器需要状态建立时间，表现为采样孔径大、输出延迟大。采样孔径的大小和输出延

迟表现为量化过程的幅频特性和瞬态响应特性。 

Σ-Δ
调制器

数值化及
抽取滤波模拟输入

调制器输出状态流

调制量流
N位数据
采样率fs

过采样率k×fs

 

图 1 Σ-Δ型 ADC 顶层框图 

图 1 是概念性框图，图 2 则是具体以脉宽调制器为 Σ-Δ 调制器的 Σ-Δ 型 ADC 的功能框图，方

便更具体地说明其各个局部的功能。该电路中调制器的状态流为脉宽调制器的占空比信号，调制量

流是受占空比信号控制的、相对于中间值电压 VCOM的±VREF偏移电压。VX的范围限制在 VCOM±VREF

范围内。 

+ ×1 ∫ 
模拟输入

VX

加减计
数器+/-

抽取和
滤波

输出数据流DX
采样率fs

VCOM+VREF

VCOM-VREF

VCOM+VTH

VCOM-VTH
占空比计时
时钟clk

过采样时钟k×fs

Sync

Σ-Δ调制器 数值化和抽取滤波

减法器 积分器
双门限
比较器

调制器状态流

调制量流

图 2 具体基于脉宽调制器的 Σ-Δ型 ADC 的功能框图 

当调制量流为 VCOM-VREF 时，减法器输出为正，积分器输出逐渐增大。直到积分器的输出超过

上阈值 VCOM+VTH，双门限比较器输出翻转、将调制量流输出切换为 VCOM+VREF。由于 VX 幅度在

                                                        
1采样孔径指采样保持电路产生的时间窗口，用于捕获特定时间的信号幅度进行量化。无采样保持电路时存在一个等

效的采样孔径，即量化结果反映的是在一个时间片内不同时间上按一定加权信号的幅度。 
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VCOM±VREF范围内，上述切换后积分器输出逐渐变低。积分器输出变低最后会超出下阈值VCOM-VTH，

双门限比较器输出翻转、将调制量流输出切换为 VCOM-VREF方波幅度流。当 VX=VCOM 时，调制器状

态流输出占空比 D=1:1；当 VX 与 VCOM 不同时，占空比 D 反映 VX 偏离 VCOM 的程度，即 D=0.5 + 

(VX-VCOM)/(2×VREF)。或者，在中心值为 0 时，VX=2×(D-0.5)×VREF，即 VX决定了占空比偏离 1:1

的程度。调制器的状态流是对积分器输出的量化结果，该结果影响调制量流，但不是对 VX 的量化。

VX 通过调制器反映为调制器状态流的占空比，这个占空比由图中加减计数器读取，计数器的值为

VX的量化值。在一个周期内占空比计数器的量化误差反映为调制器状态翻转时间与计时时钟 clk 对

齐的偏差，即可能存在一个时钟周期的偏差。重复多个周期，总计数时间不断增大，这一个周期的

量化误差占比不断减小。这种通过多个周期不断累积获得精确占空比的过程即抽取 2过程。由于 VX

是变化的，过长的累积过程会掩盖掉 VX 的变化，上述累积需要利用具备一定时间常数的数值滤波器

实现，即抽取和滤波是同时由滤波单元实现的。 

上述原理介绍中没有提及图 2中 Sync 信号的功能，该功能与 Σ-Δ型ADC 设计方案的演化相关。

图 2 电路是典型的早期雏形积分型 ADC；如果 Δ代表差值、Σ代表积分，则此雏形电路应为 Δ-Σ型

ADC（部分文献[1]仍采用 Δ-Σ的命名）。Sync 信号的引入取代了早期 Σ-Δ型 ADC 方案中的加扰电路

（dither），利用它在积分环节引入了一个残差，亦可用 Δ 表达。引入 Sync 信号后，该类型的 ADC

则名副其实地称为 Σ-Δ型 ADC 了。上述残差与加扰电路的功能一致，用来保证量化误差能在一定范

围的量化台阶内均匀分布。这个保证量化误差均匀分布的功能即（量化）误差调制，将在下文 2.3

中进行详细讨论。 

Σ-Δ型ADC本质上或者底层原理是利用多次采样取平均将量化误差对消。无论是图 1还是图 2，

用来分析量化噪声的调制如何改善信噪比都太过具象，通常利用图 3 所示的一般模型做理论分析。

该模型中，带有量化噪声的量化结果被送回到输入与输入模拟量相减合并到下次量化中；如果每次

量化作为一个迭代周期，则每次迭代量化误差的极性是翻转的。如果量化误差是完全随机的，即出

现正随机误差和负随机误差的几率一致，则经过充分迭代后，量化误差反复加减后会趋于零。图 3

中输入到 ADC 的是 VH，但 ADC 的输出并不是 VH，而是根据一段时间内 VH的变化得到的 VX量化

值 DX；对 VX 的量化过程是从对 VH量化提取得到的。直观的解释是重复对 VX做多次采样取其平均

值，有正有负的量化误差被平均过程减小了。 

                                                        
2抽取对应英文的 Decimation，其原意是大屠杀、灭绝的意思，借指在这类 ADC 需要从大量的采样提取少量统计特征，

大量原始数据被放弃。这个过程是由滤波环节实现的，并没有一个专门挑拣淘汰原始数据的过程。 



应用札记 ANC202404001 

 
 

4 2025.3-REV.C 

H(s)=1/s ADC
+
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输出数据流
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输入模拟量
Vx
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图 3 分析 Σ-Δ型 ADC 中量化噪声改善影响的一般结构框图 

Σ-Δ型 ADC 的三个关键特征分别是，过采样过程将量化噪声推到高频、在大量数据中抽取出量

化值及滤波、以及保证量化噪声的平稳和均匀分布。 

2 过采样量化噪声整形和量化噪声调制 

借助于奈奎斯特采样的分析方法从信息提取角度可以导出过采样过程如何提高量化精度的一般

性解释。首先，仍需要假设量化噪声是平稳和均布的，以及过采样数据处理过程不引起信息损失，

即仅考虑过采样时的量化误差。以下将解释如何从信息提取的角度评估量化噪声与 ADC 位长的关系

以及将量化噪声调制在量化台阶内的实施例。 

2.1 量化噪声与 ADC 的分辨率 

数值d对应的量化台阶

值d+1对应的量化台阶

量化台阶宽q
这个范围内的模拟
量均被量化为d

Q Q+q Q

模拟量Q
+q/2噪声

模拟量Q
-q/2噪声

数值d

数值d+1

 

图 4 理解量化台阶和量化噪声的示意图 

参考图 4 左图，不局限于 Σ-Δ型 ADC，量化台阶指对应相邻两个量化值的模拟量范围，在这个

范围内模拟输入都被量化为同一个数值，即图中的 d。记 d 临界变化的模拟量是 Q，相邻数值 d+1

临界变化对应模拟量为 Q+q，则数值增量 1 对应的模拟量增量 q 即量化台阶。对于线性量化过程，

这个台阶即最小量化权值位 LSB（less-significant bit）对应的模拟量范围。这种将模拟量量化为数值

时，因数值表达的不连续性导致的误差即量化误差。将量化误差看作噪声影响时其效果相当于在模

拟量上叠加了幅度在-q~0 范围内的噪声。考虑这个噪声是均匀分布的，则平均值为-q/2，即图 4 左

图所表达的量化误差从统计结果看同时引起统计零点出现-q/2 的漂移。这个漂移可在数字域或模拟

域移除，从而可以将量化噪声反映为如图 4 右图所示的-q/2~+q/2 的噪声，即量化结果 d 对应较 Q 低

的实际输入量叠加了同相噪声或较 Q 高的实际输入叠加了反相噪声。此时在-q/2~q/2 范围均布的噪

声的均值为 0（在-q/2~0 范围内均值为-q/4，在 0~q/2 范围内均值为 q/4），方差密度或噪声密度为

σ=1
q ∫ (A)2d(A) = q2

12
q/2
−q/2 ，式中 A 为幅度，σ为能量或方差。有限次量化时，n 次量化噪声平均幅度在
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正和负两个部分分别为正和负(q/4)/(n1/2)3。相对于单次量化时在两侧的均值 q/4，随着量化次数的增

加，均值以 1/n1/2 速度缩小。由于噪声能量总是正值，量化次数不改变平均到每次的噪声能量，而只

是改变其短期统计偏差与长期统计偏差的偏离程度。 

长期且平稳时，信号能量密度与噪声能量密度为 1:1 的相对关系用来表述一个信息表达系统的

极限能力；量化系统极限有效动态范围以信号/量化噪声比 SINAD 表达为 10×lg(Ps/Pn)（dB），其中

Ps 为信号能量密度，Pn 为噪声能量密度。对于 N 位 ADC，其不失真地采样一个正弦信号的幅度为

2N×q/2，其能量为 22 × N×q2/8，前述极限有效动态范围为 10× lg[(22 × N×q2/8)/(q2/12)]，即

SINAD=1.76+6.02×N。由此可看出，位长 N 与信噪比的正比关系。从另一个角度看 SINAD 的表达，

如果一个量化系统在原始采集到的数据基础上的后续处理过程中数字表达不受位长限制，降低 Pn 可

获得更高的 SINAD。即，如果平均过程可以降低量化噪声平均幅度，则可借助平均过程获得更高的

SINAD。 

2.2 过采样量化噪声整形与 ADC 的分辨率 

2.1 中已说明重复 n 次采样和量化时平稳和均布的量化噪声以 1/n1/2的比例减小，以及如果处理

过程不受位长影响，量化噪声的减小相当于有效位长增加。将其中 SINAD 的公式改写为

N=(SINAD-1.76)/6.02=[10lg(Ps/Pn)-1.76]/6.02，带入 n 增加时量化噪声幅度减小 1/n1/2 的比例关系后，

得到 n 每增加一倍，等效位数增加 0.5 位的关系 4。需要注意，此处的量化噪声能量并不是多次量化

的平均量化噪声能量，而是从平均量化噪声幅度折算得到的等效值。多次采样取平均只是多种数据

处理方式之一，从量化噪声能量变化的角度可导出过采样改善 ADC 分辨率的一般性关系。 

当以 fs 为采样速率对模拟信号采样时，如图 5 所示，带宽为 fa 的模拟信号及其镜像部分经采样

后被搬移到以 fs 频率的两侧。奈奎斯特采样定律指出最低限度地识别信号频谱的极限情况出现在

fs=2×fa 时；当 fs＜2×fa 时，fa 频谱中高于 fs/2 的部分出现交错，致使该部分的功率高于实际信号

功率，从而导致误判。在临界情况下，即 fs=2×fa 时，采样过程将量化噪声调制到了带宽为 fs 的采

样频谱中，这时量化噪声的影响最大。 

                                                        
3 功率 P 和幅度 A 之间关系式为 P=A2/2,单次量化时两侧均值为 q/4，噪声总功率不变情况下，n 次量化后功率为

(q/4)2/2n=A12/2，A12=(q/4)2/n，A1=(q/4)/(n1/2)，A1 为 n 次量化后两侧噪声平均幅度。 
4n 增加时量化噪声幅度 A1 减小 1/n1/2 比例为 A1=A/n1/2，量化噪声功率 Pn1=A12/2=A2/2n=Pn/n，在输入信号功率不变

的情况下，N1=[10lg(Ps/Pn1)-1.76]/6.02=[10lg(nPs/Pn)-1.76]/6.02=10lgn/6.02+[10lg(Ps/Pn1)-1.76]/6.02=10lgn/6.02+N，

∆N=N1-N=10lgn/6.02，采样次数 n 增加一倍为 2n，相当于等效位数增加 0.5 位。 
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fs0

fa

镜像频谱

fa fa

采样频谱信号频谱

临界频谱带宽fs=2×fa

量化噪声频谱带宽fs

 

图 5 采样对模拟信号频谱的搬移 

量化噪声可能出现的最高频率即采样频率 fs，作为白噪声时在 0 频率到 fs 间均布。当信号带宽

小于 fs 时，则只有 fa/fs 比例的量化噪声被调制入采样频谱。记 fa/fs=1/n，则量化噪声可以调制到采

样频谱中的部分为 1/n。将这个关系带入公式 N=[10lg(Ps/Pn)-1.76]/6.02 中，即得到只有部分量化噪

声进入采样频谱时 ADC 分辨率改善的一般关系 5。 

H(s)=1/s ADC
+

-

DAC

DxVx

0dB 0dB 0dB

fs

0dB
0dB

采样量化噪声带宽Fs

提取过程低通带宽Fx

0dB

量化噪声在频谱Fx
中被抑制的示意

0dB输入信号带宽 输出信号带宽

反馈信号带宽

积分器低通频谱

VH

f/(f+1)

 

图 6 增加了频谱示意的抽象结构框图 

图 6 在图 3 所示的抽象结构基础上增加了信号带宽和传递函数带宽的示意，明确了以积分器作

为简洁的模拟低通滤波器限制量化噪声频谱的一般性特征，没有明确 ADC 的形式和 DAC 的形式及

其反馈延时关系。分析上图，传递方程为 DX = (VX-DX)×H(s) + qN，在低频范围不考虑相移影响，

上述方程可简化为 DX = (VX-DX)/f + qN，可推导出 DX = VX/(f + 1) + qN×f/(f + 1)，该导出式显现对于

极点为零的积分器型滤波器，当 f 接近零时，量化噪声的影响也接近零。由此可见，对量化噪声的

抑制是由滤波器 H(s)、对 VH量化和从中提取对窄带的 VX 量化结果的（滤波）过程中实现的。 

以上即量化噪声整形的一般性概念，利用过采样使量化噪声分布在很大带宽内，然后只保留有

限带宽内的量化噪声，从而取得比过量化量化器高的有效位长。过采样和量化噪声整形的概念并不

局限于低通方式，也包括对高频窄带信号（相对于带通带宽的）过采样和利用带通滤波实现噪声整

形的情形。 

2.3 量化噪声调制 

量化噪声调制是使量化噪声呈现白噪声或者接近白噪声的过程。量化器本身不能保证多次量化

过程中量化噪声是均匀分布的。例如当模拟量在一个量化台阶内保持稳定时，无论是多少次采样所

                                                        
5 量化噪声可以调制到采样频谱中的部分越少，ADC 分辨率越高。 
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采集的数据是个确定值，则无论如何抽取和滤波，都不会改变量化噪声的幅度，从而无法提高有效

位长。图 3 中利用 DAC 将量化结果反馈到前端与输入信号相减的过程在每次迭代时翻转量化误差极

性可以加快量化误差的收敛速度，但仍不能使处于一个量化台阶中的稳定输入引起不同输出，因此

也无法使量化误差均布。 

Σ-Δ型ADC的早期设计中曾使用主动加入扰动的方式使多次量化的结果在若干位间以输入模拟

量为中心对称分布。利用加入扰动的产品实例可见 MAX110/111[2]（ADI 公司产品），其利用一个扰

动产生单元（dither generator）产生一个对称分布的准白噪声使对稳定输入信号的量化结果出现在不

同编码上；量化结果的统计分布中心即加扰后的模拟信号的中心，而该统计中心位置精度由统计样

本规模决定、不受量化器精度限制。后期设计中很少使用加扰，但加扰方案中由多个量化台阶上的

样本数决定统计分布中心的精髓得以延续；利用取多个台阶的平均值改善台阶幅度偏差。 
实际模拟信号中心

被扰动后的信号分布
量化结果表现出与扰动信号

一致的统计分布

 
图 7 利用加扰使多次量化结果以输入量为中心分布的示意 

图 2 中的 Sync 信号利用比较器翻转时间与一个稳定的计数时钟的偏差来产生一个残量（即文献

[3]第 16、17 页提到的线性时间变量）。这个残量的幅度在一个 Sync 时钟间隔内均匀分布，完全符合

Σ-Δ 型 ADC 的需要。带有同步信号的比较器，即锁存比较器，在 Sync 信号前沿瞬时将输入接入一

个双稳态触发器；无论输入幅度差是多少，这个双稳态触发器一定会产生唯一的逻辑状态，是一种

高增益比较器。锁存比较器只在 Sync 信号前沿瞬时检查获取输入幅度信息。如果过阈值的临界状态

出现在两个 Sync 信号前沿之间，临界时间与比较器输出之间出现延时；在这段延时期间积分器保持

原来的状态，输出在过阈值后继续变化。 

锁存时钟

量化台阶 残量r 翻转时间被时钟调制
的积分器输出

翻转时间不被时钟调制时
的积分器输出上翻转阈值

tdtd-1

实际过阈值时间tx

d
d-1

 

图 8 翻转时间被时钟调制产生残量的示意 

图 8 说明了上述延时如何产生在一个量化台阶内随机均布的残量，以及这个残量带入下一个积

分过程的情形。如图所示，以过上翻转阈值为例，实际过阈值时间发生在 tx时刻，但直到 td时刻锁

存比较器才检查积分器输出。从过阈值到锁存比较器输出翻转、改变积分器的变化方向，积分器输
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出仍沿着之前的方向变化并产生了一个与 td-tx时间有关的残量 r。这个残量 r 使得积分器在下一个方

向上的变化的起点偏离了量化台阶的端点，是对其计时过程的扰动。考虑 tx与时钟无关，同时在 td-1~td

的时间范围内积分器输出的变化不大，则残量 r 在一个量化台阶内均布。对于经常采用的一位量化

器而言，残量 r 是积分器输出超出上下翻转阈值的部分。对于图 2 所示脉宽计数结构的电路来讲，

残量 r 则是均匀分布在 d-1 和 d 之间的随机扰动。除扰动加入方式不同外，图 2 电路与产品实例

MAX110/111 一样，单次量化器是多位精度的脉宽计时器；这个单次量化器的分辨率或位数对应积

分器一个完整充放周期的计时。 

Σ-Δ型 ADC 的关键特征是在单次采样量化后的数据处理，这是一种广义的积分过程，即需要某

种方式让多次量化的结果关联起来；这种情况下单次量化被称为预量化，后续的处理仍被称作抽取

和滤波过程。其中单次量化器则不局限于积分变换器，例如可以采用基于电荷平衡的逐次逼近型的

SAR ADC。电荷平衡 SAR ADC 可借助其权电容将上次变换所剩余的残量带入下次变换采样中，实

现量化噪声调制[4]。 

量化噪声调制过程同时作用到其它类型由量化器引入的低频噪声。部分残量由量化器的低频噪

声引起，这部分没有计算到积分时间内的残量在下一个方向的积分过程中以反向的形式导致积分的

起点向延长积分时间的方向移动。在接续的两个积分过程中，量化器引入的噪声分别表现为正和负

的影响，相当于利用以积分时间为周期的±1 极性对称方波进行了调制。考虑其作用的一致性，进

一步的讨论中不必区分量化噪声和其它类型由量化器引入的噪声。 

Σ-Δ 调制器中切换参考极性时的开关过程造成其特有的丢码现象，即在零的某一侧的某些码不

会出现。两个方向变化时的开关过程向积分器注入干扰相当于偏正、偏负的零输入间存在交越失真。

如果该交越失真的幅度范围超过量化台阶，则对应该范围的码缺失。4.2 小节末尾介绍了消除这个丢

码的方法之一。 

2.4 改善量化噪声抑制收敛速度以及阶数的概念 

利用快速预量化可直观和直接地改善收敛速度，大多改进出现在积分调制器和抽取滤波部分（自

从 1962 年这个分类被提出后，大量研究和产品实践都是围绕调制器和抽取滤波展开的[1]）。本小节

试图提供有助于理解这些创造的一般概念，而不是尝试概述。 

将图 3 表达为以固定节拍迭代的离散过程，见图 9。类似地，图 9 只是表达数据提取部分是对

之前输入的量化、仅将量化误差反向后送回积分的概念，而忽略了其具体实现的复杂性。这个过程

的 z 域表达为 D(z) =z-1×X(z) + (1 – z-1)×Q(z)；其中从 X(z)到 D(z)以 1:1 增益传递，Q(z)为量化误差

序列，z-1 代表一个延迟节拍，(1 – z-1)为积分器（与 1/s 或 f/(f + 1)对应的）在零频率上的陷波函数。
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其收敛速度慢表现在由 f/(f+1)反映的关系上，只有当 fs>> fa 时才能对量化误差的有效抑制。 

z-1
+

-
X[nTs]

q[nTs]

D[nTs]+
+

+
+ 延迟

离散积分器：当前值与前次值相加

仅将前次量化误差q[(n-1)Ts]返回  
图 9 以离散过程表达的 Σ-Δ型 ADC 的结构 

直观的改善办法是尝试堆叠调制器积分节，使传递函数与积分器相关的部分连续延迟-相乘的关

系表达为 D(z) =z-1×X(z) + (1 – z-1)L×Q(z)；其中 L 为级联次数。以三阶级联为例，相应的传递模型如

图 10 所示；其中系数 a1~a3表示在累积延时-积分时的传递增益需要控制。这个级联次数 L 即所谓 Σ-Δ

调制器的阶数。(1 – z-1)L被称为量化噪声整形函数，图 11 是其在 0~0.5fs 频率范围的模值。 

+

-
a1×z-1/(1-z-1) a2×z-1/(1-z-1) a3×z-1/(1-z-1)

+

-
+

-
ADCX(z) D(z)

 

图 10 对量化误差做三阶级联积分的模型 
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无整形

 

图 11 整形函数(1-z-1)L在 0~0.5fs 频率范围的模值 

(1 – z-1)L的模值为[2×sin(π×f/fs)]L，是 2×fs 的周期函数。其在零频率附近的斜率变化与 L 阶幂

函数一致，使得 L 增大时在低频部分残余的量化噪声快速下降。每增加一次级联相应增加一个延时

单位，同时在较高频率上的传递增益快速增加（在 f = fs/2 处增益为 2L）。使用高阶结构时需要插入

滤波器控制传递增益或者采用高位长的预量化器来减小量化噪声的相对幅度以防止出现自激。 

3 抽取和滤波 

过采样产生的大量数据需要在第一时间压缩和提取有效部分，以便减小后续需要处理的数据量。

这部分处理即抽取（decimation）或退过采样（down-sample）。具体实施均采用对一段时间内采集的
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数据连续加和获取平均值的方式来实现。连续加和即离散积分的过程，不需要中间数据寄存器即可

完成。如果一个时间片完成后再启动下一个时间片，则只有完成一次整时间片的加和才能看到数据

的变化，处理延时长并且对变化不能快速响应。普遍利用滑动平均（moving average or sliding average）

在平均样本数和快速响应间折中。M 阶的滑动平均需要存储 M 个中间数据，每输入一个新数据同时

放弃一个最老的数据，然后以新的 M 个数求取平均值。滑动平均仅需要加减操作和桶形结构先入先

出寄存器组即可实现。当过采样比较大时可能需要采样分片加和级联多次滑动平均的方式减少电路

规模，这时的每个处理节称为分段预采样。分段预采样的离散转移关系为y[n] = 1
M
∑ x[n − i]M−1
i=0 ，传

输函数 z 域表达为(1-z-M)/[M×(1-z-1)]。当 M 为 1 对应分片加和的情况，幅频响应为 SINC 函数；M

阶滑动平均相当于按 M 次倍频嵌套相乘多次 SINC 函数，可以改善最低频的 SINC 在低频部分的平

坦度和陷波频率点附近的衰减速度。这种多次嵌套 SINC 的幅频图上可见在最大滑动区间对应的频

率处出现一连串陷波频率点，因其曲线形状也被称为梳状滤波器[1]。 

经过梳状滤波器后数据流速率得以降低，而后接入滤波器可以减小滤波电路的规模。对于窄带

应用的输入频率相对于实际需要的带宽仍然可能过高，还是需要利用级联方式将滤波器分节实现，

以便减小电路规模。 

4 变种和改进 

使量化噪声均布，然后利用过采样和抽取过程减小量化噪声的基本原理配合多种类型 ADC 实现

折中的性能改善。以下介绍常见的局部放大（Zoom）Σ-Δ 型 ADC 和基于电荷平衡的残量继承电容

DAC SAR 预量化 Σ-Δ型 ADC，以及工程实践中对 Σ-Δ型 ADC 的改进。 

4.1 局部放大（Zoom）Σ-Δ型 ADC 

利用其它高速或中速 ADC，例如采用 SAR ADC，快速预量化输入模拟量后，将预量化结果快

速带入抽取和滤波逻辑，以预量化值为起点可以加快向更精确量化结果的收敛速度。如果只是用来

预置收敛过程的起点，Σ-Δ调制器的输出摆幅不变，调制器部分的时间预算不会降低。 

将预量化结果利用 DAC 还原为模拟量，将输入减掉还原模拟量得到一个差值，将此差值送入一

个 Σ-Δ 型 ADC 则可以使 Σ-Δ 调制器只作用在差值所对应的局部。此实现方式的 ADC 即局部放大

（Zoom）Σ-Δ型 ADC，原理图见图 12。 

SAR ADC

DAC

+ -
Σ-Δ ADC

合成为完整值

对差值部分精细量化

DxVx

 

图 12 局部放大（Zoom）Σ-Δ型 ADC 的原理 
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局部放大型 ADC 适合要求对局部做高精度解析的应用，例如在大尺度测量时获取以节距为参考

的定位，以及测量围绕某个中心值的弛豫过程。在这些应用中节距或者中心值的精度要求与围绕节

距和中心值的变化的精细要求不同，需要局部放大和量化。从动态范围角度看，局部放大的获益局

限于其 Σ-Δ ADC 所处理的局部；全局的量化特性受预量化 ADC 和还原 DAC 的制约。局部放大型

ADC 可以快速输出预量化值，用于节距定位，也能以慢速 Σ-Δ型 ADC 的方式获得精细解析结果。 

4.2 残量继承电容 DAC SAR 预量化 Σ-Δ型 ADC[4][5][6] 

利用电荷平衡型的电容 DAC 做 SAR 型 ADC 时，完成逐次逼近的节拍后、权电容阵列上会残留

一个或正或负的电压。这个电压对应一个电荷残量，如果将这个残量带入下次量化，则相当于实现

了量化噪声调制。相对于图 2 所示或产品例 MAX110/111 的脉宽计数预量化和量化噪声调制，残量

继承可以快速实现残量调制和预量化，其整体电路结构也比前述局部放大型的结构紧凑。在这种结

构方案中，预量化和残量调制是同一个过程的两个结果，是最快的噪声调制方式。对一次预量化而

言，残量在一个量化台阶内是均布的；从多次量化间逐次继承来看，该残量的累积影响了下次变换

结果，即在 SAR ADC 结果中包含了一个积分 ADC 作用。当除量化噪声外的其它噪声影响不大时，

积分型量化变换的分辨率与积分时间成正比。以过采样倍数 n 来表达，残量继承预量化对位长改善

能力在 n1/2~n 之间，高于单纯以随机噪声所做的测算。 

参考图 12 所示的原理，SAR 量化结束后的残量即该次采样与该次量化还原值之间的差值。与

局部放大型（Zoom）相比，每次量化的还原值可能是不同的（因量化噪声之外的扰动）。这导致预

量化结果的变动，使预量化的微分非线性影响进入差值。这个影响同样会经过抽取滤波过程被均化

和减小。进一步地，如果有意随机地提前结束逐次逼近，可将残值扩大到多个位，进而利用抽取滤

波在多个位之间均化其微分非线性的影响。 

4.3 利用斩波减小失调电压和 1/f 噪声 

为了便于说明 Σ-Δ型 ADC 的基本特征，文中的示意图（即图 2、图 3、图 6、图 9、图 10 和图

12）均是将参考基准斩波后与信号相加的方案；这时信号路径上加法器和积分器的失调和 1/f 噪声像

信号一样被带入量化结果。如果采取对偶方案，即对输入信号斩波而不对基准斩波，斩波器之后部

分的失调和 1/f 噪声经过采样过程调制到高频，从而可以利用抽取滤波过程加以抑制。基准幅度对应

最大信号幅度，不断翻转信号取代不断翻转基准可获得更大收益。对极高分辨率应用进一步开发了

对输入信号和基准均做斩波的改进。假设不翻转时的失调和 1/f 噪声以+∆V 带入量化值，则反转后

以-∆V 带入量化值，对两次量化的值求平均时带入的二者得以对消。对信号的翻转不影响残值带入

下次量化时的噪声调制效应。以图 2 电路为例，调整为信号斩波方式后，除将加减计数器调整为求
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均值电路外，其余电路一致。 

4.4 采用电容采样和开关电容放大器/积分量化器 

采用开关电容对信号放大或者做积分量化可以避免量化部分电阻网络内在的噪声影响和降低信

号源内阻影响 6。基于电容的设计有利于工艺选择和设计，是 Σ-Δ型 ADC 产品的主要实现方式。 

4.5 输入路径和量化器差分化 

无论信号的最初形态是否为差分，差分化可扩大量化器的动态范围和改善积分非线性。更为直

接的是，差分化与信号斩波结构一致，是提高分辨率的必然选择。与在其它 ADC 结构中差分化导致

量化器电路规模倍增不同，Σ-Δ 型 ADC 结构中差分化的电路规模并不会显著增加。综合上述原因，

差分化也已成为 Σ-Δ型 ADC 产品的典型方案。 

4.6 引入不同滤波器改变抽取方式 

在本文第 3 节介绍了在一定窗口时间内做滑动平均滤波和分阶做滑动平均滤波的概念，其中分

阶方式可以大幅度地减少对过采样数据的缓冲规模，同时改善与最长窗口时间对应的通带内的响应

平坦度。利用将最短滑动窗口的数据预置到后续各阶作为初始值可以加快向高分辨率终值的收敛速

度，或者利用高模拟带宽采样和精确定时能力对高频窄带信号做直接恢复，例如对正交调制的高频

载波以低于载波频率、高于载波带宽的采样速率获取数据流后可直接在滤波节以不同窗口时间扫描

计算正弦波内积、获取各频率分量的状态。广义上看，Σ-Δ 型 ADC 具备一般数值处理系统的结构，

或者说用于提高量化精度是数值处理系统的一个特定应用。利用不同的滤波器可以获取幅度、相位

和时间关系等所有信号参数，只要利用了噪声调制和抽取，均可以归类为一种对Σ-Δ型ADC的改进。 
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