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� � 摘 � 要: � 在单级多比特增量�总和调制器中 ,量化器的规模是与其比特数成指数增长的, 当比特数增加时, 量化

器会很快变得难以实现.本文提出了一种新结构:降噪环路( Noise�Reducing Loop) , 能够利用较少比特的量化器获得较

多比特量化器的效果, 在获得高信噪比的同时,大大地减小了电路规模. 在此基础上应用动态量化 ( Dynamic Quantiza�
tion)算法, 可以使调制器在很宽的工作范围内具有较高的性能.
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Noise�Reducing Loop in Multi�bit ��� Modulator

WANG Zheng�hong,LING Xie�ting
( ASIC & Systems State Key Lab. , Fudan University, Shanghai 200433, China )

Abstract: � In a single�stage multi�bit ��� modulator, the implementation of themulti�bit quantizer is often size and power con�
suming . When the bits of the quantizer increase, the scale of the circuit increases exponentially and soon becomes practically impracti�

cable. In this paper, a new architecture, Noise�Reducing Loop, is proposed. It employs a quantizer with only a few bits and achieves

much better performance that can only be achieved by using a huge quantizer in the conventional structure. Accompanied with the Dy�

namic Quantization algorithm, the modulator can trace the change of the input signal and achieve the near optimal performance adap�
tively.
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1 � 引言
� � 在各种结构的增量�总和调制器当中, 单级多比特结构具

有很多优点:拓扑结构简单; 在相对低的过采样率下可以获得

较高的信噪比;有利于消除 idling tone; 在开关电容实现中明

显降低对运放某些特性如压摆率的要求等等.然而, 由于量化

器的规模,包括面积、功耗,通常是和其比特数成指数关系,所

以当比特数增加时很快就变得难以实现. 目前已有的报道中

多比特量化器的比特数一般为 2~ 4 比特.为了降低实现多比

特量化器所付出的代价, 人们已经提出了如两步量化[ 1]等方

案,但改进仍然有限. 如两步量化仍然需要两个 M 比特的量

化器来实现 2M 比特的量化效果, 同时还需要额外的数模转

换器[1] .

本文提出了一种新结构 Noise�Reducing Loop ( NRL ) , 并结

合动态量化( DQ )的概念, 在附加很少的硬件条件下, 用单个

较少比特的量化器获得较多比特量化器的量化效果, 大大地

提高了调制器的信噪比. 本文的第二部分将对多比特量化器

做简要的分析和说明,给出必要的概念以利于进一步的陈述;

第三部分详细介绍了降噪环路 NRL 的结构并进行了定量分

析;第四部分引入动态量化概念, 给出了具体算法和性能估

计; 数值模拟结果将在第五部分给出;第六部分对本文的主要

思想进行了总结.

2 � 多比特量化器

2�1� 多比特量化器的分析

描述一个均匀量化的量化器一般需要两个参数: 量化间

隔和量化阶数. 图 1给出了一个 2 比特均匀量化的量化器, 量

化间隔为 �,量化阶数为4.在不过载的条件下, 量化噪声由量

化间隔 �决定. 通常,人们近似地认为量化噪声为在( - �/ 2,

�/ 2)中均匀分布的白噪声, 这时噪声功率可表示为[ 2] :

e2rms= �
2/ 12 (1)

当量化间隔 � 一定时, 量化器的输入范围由量化阶数 M 决

定, Vmax= ( M- 1)�.由此可以看出, 要想降低量化噪声, 必须

减小量化间隔 �, 但为了保证原有的输入幅度, 付出的代价是

更多的量化阶数, 而量化阶数通常正比于实现该量化器所需

要的硬件规模.

2�2� 多比特量化器的实现

多比特增量�总和调制器中的量化器通常采用 Flash 结

构[ 2] , 如图 2所示. 可以看到,若量化器比特数为 3, 则量化阶
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图 1 � 2比特量化器 � � � � � � � 图 2 � 3比特Flash量化器

数为 23= 8,而比较器的个数等于量化阶数, 是与量化器比特

数成指数关系的, 因此实际应用在增量�总和调制器中的
Flash 量化器一般都少于 5比特.

另外, Flash 结构的量化器的量化间隔是由参考电压经过

电阻分压产生,所以可以通过改变参考电压方便地调整量化

间隔 �,这也是动态量化( DQ)算法实现的物理基础.

3 � 降噪环路

3�1 � 原理

通过前面的分析可以看到,虽然减小量化间隔可以减小

量化噪声,但在量化阶数不变的条件下, 输入信号的幅度必须

相应减小以避免过载.因此在一般情况下, 要想通过缩小量化

间隔来降低量化噪声,必须增加硬件实现更多的量化阶数来

保证输入信号的最大幅度.如前所述, 若采用 Flash 结构, 硬件

规模将随量化器的比特数成指数增长.

为了解决这个矛盾,我们提出了降噪环路 NRL, 其基本结

构如图 3所示: 通过减小量化器(图 3 中的 ADC)的输入信号

幅度,使在一定的量化阶数下能够使用更小的量化间隔 ,从而

降低量化噪声.并且在后面的讨论中可以看到, 实现 NRL 所

付出的代价仅仅是少量的数字电路和一个要求不高的 DAC

(甚至可以省去) .

图3 中H 1 , H 2 的选择应满足以下两个原则: ( 1)NRL的存

在应不影响原有系统的基本特性,包括稳定性、噪声调制特性

等等. ( 2) NRL 应使量化器的输入信号幅度明显小于未使用

NRL时量化器的输入信号幅度.

首先,为了保证不影响原系统的基本特性, H 1、H 2 的选取

应使NRL 的传递函数满足

HDA ( z )= D( z ) / A ( z )  1

即

H 1 ( z )

1+ H 1( z ) H 2( z )
= 1

由此可以推出

H 2( z )= 1-
1

H 1( z )
(2)

其次,

H BA( z ) =
B( z )
A ( z )

=
1

1+ H 1( z ) H 2( z )
=

1
H 1( z )

(3)

A 点信号在进入量化器之前其主要功率应受到衰减, 即由 A

到B 的传递函数H BA应衰减主要功率所在的频段 .由图 3可以

得到, A 点信号可以表示为

SA( z ) =
L ( z )

1+ L( z )
U( z ) -

L( z )
1+ L ( z )

eo( z ) (4)

式中 eo为将 NRL视为一个等效的多比特量化器时它所引入

的量化噪声. 在多比特量化的情况下,前一项的功率往往远大

于后一项, 故衰减频段应在信号所在的频段. 可以选择低通形

式的传递函数

H 1=
1

1- z - 1

n

(5)

并由式( 2)得

H 2= 1- (1- z - 1) n

使用以上传递函数的 NRL不仅衰减效果良好,而且数字实现

也简单方便.

根据式(5) , 我们可以估计出信噪比的改善. 通过简单推

导, 由图 3( b )可以得到 ei 到输出点D 的传递函数为H eD( z ) =

1/ (1+ L ( z ) ) ,这与传统形式的调制器的噪声传递函数相同.

因此信噪比的改善为:

SNR imp (dB)= 10log
Pecon
PeNRL

(dB)

式中 Pecon和 PeNRL分别为传统结构下和使用 NRL 结构的量化

噪声功率. 若采用均匀分布白噪声假设[ 2] , 量化器的量化阶数

相同, 则上式可化为

SNR impr (dB) = 10log
�2
com

12

�2NRL
12

= 20log
�con
�NRL

= 20log
V refcon
VrefNRL

( dB) (6)

由于 Vref往往正比于最大输入电压 Vmax, 而对带宽有限的信

号而言, 可以近似认为 Vmax正比于最大输入功率 Pmax.不妨设

Vref= Vmax= � Pmax (7)

式中 �为与信号类型相关的系数. 设 Pmax为调制器的最大输

入功率, 则传统结构和 NRL结构的调制器中量化器的 Vref应

分别为

Vref
con
= � Pmax A ,

以及 � � Vref
NRL

= �! Pmax B, (8)

式中的下标 A 和 B 分别代表A 点和 B 点. 若设 H BAmax ( f )为

H BA( f )中的最大值, 则有

Vref
NRL

= �! Pmax B  �!| H BA max( f ) | Pmax A

则

SNR impr= 20log
Vref

con

Vref
NRL

! 20log
1

| H BA max( f ) |
+ 20log

�
�!

(9)

对于单频正弦输入(频率为H BAmax所在频率) ,上式取等号且 �

= �!.若以式( 5)给出的公式为例,取

Vref
NRL

= Vref
con
| HBA max| = Vr ef

com

 
OSR

这时有

SNR impr= n∀20log 1
| 2sin f 0/ f s |

= n∀20log OSR
 

(10)

式中 OSR = f s / 2f 0 为过采样率, n= 1, 2#. 从式( 10)中可以看
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图 3 � 降噪环路NRL(图中虚线框内部分)

( a )结构框图; ( b)线性等效模型

到,当 n 取得很大时, 应该可以获得很高的信噪比改善. 然而

在下一部分的讨论中可以看到,通常 n 只取 1或者 2.

3�2 � 进一步的讨论

前一部分讨论了降低量化噪声的原理与方法, 这里我们

将进一步讨论NRL 的跟踪性能, NRL的各个模块的非理想特

性对性能的影响以及调制器阶数、H1 的阶数对系统性能的影

响.

事实上, 我们可以将 NRL 看成一个信号跟踪模块, 当量

化器的量化阶数有限时, NRL也只能跟踪有限斜率的信号.以

H 1= (1- z
- 1
)
- 1
为例, 设量化器的参考电压为 Vref , 量化阶数

为 M,则量化间隔 � 为 Vref / ( M- 1) , NRL 最大输出斜率为 K

= ( M- 1)�= Vref . 而当输入最高频率为 f 0 的带限信号时, 其

最大斜率为 Kmax= A2 f 0 / f s= A / OSR, A 为输入信号幅度.若

要使 NRL能够跟踪信号的变化, 则需 Vref > A / OSR. 否则将

导致量化器过载,整个系统也会不稳定.

� 图 4 � 包含非理想模块的NRL的线性等

效模型个系统也会不稳定

对于 NRL 中量

化器、DAC 的非理想

特性, 图 4 给出了其

线性等效模型. ed 1、

ed2分别是两个 DAC

的非线性误差. 此时,

不难得出输出信号中

的噪声项为

e( z )=
1

1+ L
( ei+ ed1 )-

L
1+ L

ed 2

很明显, NRL 中的 DAC1 的非线性噪声会受到整个环路的调

制,因此对系统的影响很小. 因此如果 H 2 用模拟电路实现比

实现 DAC1 更经济的话, 我们可以省去 NRL 内的 DAC1. 例如

当H 1= (1- z
- 1) - 1 , H 2= z

- 1时, 利用模拟电路对 DAC2 的输

出延时一拍非常简单.这时实现 NRL 所需要的硬件仅仅是一

个数字积分器和一个模拟延迟, 而调制器的信噪比却大大地

提高了.当然, 与所有其他多比特反馈的 � � 调制器一样, 使
用NRL 的调制器同样需要高线性度的反馈 DAC2, 这可以采

用动态单元匹配技术[ 3~ 5]或者数字校正技术[5]加以解决, 这

里不再详述.

另外, 在前面的讨论中,我们都假设信号功率远大于噪声

功率. 然而在实际应用中, 我们往往使用 2�3 比特, 甚至单比
特的量化器, 则当调制器阶数以及 H 1 的阶数比较高时噪声

对 NRL的影响就不容忽视了. 不难证明, e i 到B 点的传递函

数为

H eB= - L
1+ L

+
1- 1/ H 1

1+ L
= - 1-

1
H 1 (1+ L )

(11)

当调制器阶数以及 H 1的阶数比较高时, H eB在高频处的

增益将会很大, 如当调制器阶数为 3, 即 1/ ( 1+ L ) = (1 -

z - 1) 3, H 1 取 1/ (1- z - 1 ) 2 时, | H eB | 在 z = - 1 处的增益将达

到 31,则输入量化器中的信号幅度将不再由信号决定, 而受

噪声影响很大. 若此时采用 5 比特以下的量化器,调制器将不

再稳定. 通常,当调制器阶数小于 3, 量化器比特数大于 1 比

特, H 1 取 1/ ( 1- z - 1) n , n= 1, 2 时, 调制器都是稳定的 .当调

制器阶数大于等于 3 时, 可以应用类似于高价单比特调制器

的噪声传递函数, 降低噪声在高频处的增益, 则使用 1/ ( 1-

z
- 1
)
2
作为 H 1时, 调制器也能稳定工作.

4 � 动态量化

4�1� 动态量化的基本概念
在前一部分的讨论中我们已经看到,若想保证调制器正

常工作, 必须有 Vref ! A / OSR . 因此若采用固定的 Vref , 则必

须保证在极端工作条件下调制器仍能正常工作, 而这往往是

一种很大的浪费, 因为在大多数情况下并不需要这么大的

Vref来保证稳定 .针对这个问题, 我们引入了动态量化的概念,

根据已有的量化值对下一时刻可能的最大幅度进行预测, 自

适应地调节量化器的量化间隔, 保证了系统的稳定性, 同时获

得最优的信噪比.

4�2� 动态量化(DQ)算法

在本节中, 我们提出了一种简单有效的自适应算法, 能够

在很宽的工作范围之内获得较好的结果.由于增量- 总和调

制器的过采样特性, 我们感兴趣的信号被限制在较窄的频带

内, 因此其相邻时刻间的变化不大,利用前一时刻的信号可以

较好地预测下一时刻的值. 基于这个思想, 我们给出了如下算

法:

设 Vref ( n)和 Q( n)分别为 n 时刻的参考电压和量化器输

出, 则预测算法为:

若 Q( n) < QL ,则Vref ( n+ 1)= a( Vref ( n) ,

Vref ( n+ 1)> Vmin

若 QL  Q( n) < QH ,则 Vref ( n+ 1) = Vref ( n) ,

若 Q( n) ! QH ,则Vref ( n+ 1)= b∀ Vref ( n) ,
Vref ( n+ 1)< Vmax

式中, 0 QL  QH  M- 1, 0< a< 1, b> 1.通常为了数字实现

方便, 取 a= 0�5, b= 2. 不难看出, 整个算法所需要存储的量

只有 Vref ( n) .

图 5 给出了实现 Vref调节的电路实例,包括一个简单的电

阻分压网络, 一个驱动器和一些开关, 以及相应的控制逻辑.

通过前面的分析不难看出, 实现动态量化的 NRL 所需要的硬

件也十分经济、简单.
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4�3 � 性能估计

在本节中,我们将对前面提出的算法进行分析, 并给出性

能估计公式.为了利于问题的简化, 我们首先做两个假设.

假设 1� 在正常工作时, 该算法给出的 Vref ( n)能对输入

VB( n)较好地跟踪, 即近似的有, Vref ∃VB, 不妨设 Vref= !VB

假设 2� 量化噪声是与输入无关且均匀分布在( - � ( n) /
2, �( n) / 2)中的白噪声.

由假设 1可以得到量化间隔 �( n)的表达式.

�( n) =
Vref ( n)

M- 1
=
!VB( n)

M- 1
(12)

式中 M 为量化器的量化阶数. 由假设 2 知量化噪声 e( n)是

均匀分布在(- �( n) / 2, �( n) / 2)中的白噪声. 如果将 �( n)视

为 e( n)可变的幅度系数,则 e( n)可以写为两部分的乘积.

e( n)= �( n)∀e0( n) (13)

式中 e0 ( n) 是均匀分布在 ( - 1/ 2, 1/ 2) 中的白噪声. 结合式

( 12) ,上式可进一步写为

e( n)  !
M- 1

VB( n)∀e0( n) (14)

由于 e0 ( n)是与 VB ( n)无关的白噪声,不难证明, e( n)也是白

噪声.其功率 Pe 为

� � � Pe = E [ e2( n) ] = !2

( M- 1)
2 E[ V

2
B( n) ] E[ e

2
0 ( n) ]

=
!2

( M- 1) 2
∀ 1
12
∀PV

B
(15)

而传统结构的量化噪声功率 Pecon为

Pecon=
1

( M- 1) 2
∀
Vref

2

12
(16)

因此信噪比的改善为

SNR impr (dB) = 10log
Pecom
Pe

= 10log
Vref

2

!2PV
B

(17)

若采用归一化的电压,令 Vref = 1,上式化为

SNR impr ( dB) = 10log
1

!
2
P!V

B

(18)

若以式( 5)给出的公式为例, 输入归一化幅度为 A , 频率为 f 0

的正弦波,则由式(3) , (4)可得

P!V
B
=
A 2

2
| H ( f 0) |

2=
 2nA 2

2
∀

2f 0
f s

2 n

(19)

则信噪比的改善为

SNRimpr ( dB)= 10log
2

!2 2nA 2 OSR
2n (20)

式中的 !是与算法相关的量,在模拟中按下式估计

!=
1

E [ VB / Vref ]
(21)

由式(18) , 式(20)可以看到,信噪比的改善是与输入信号

幅度的平方成反比的.因此,若其他条件不变, 当改变输入信

号幅度时, 调制器输出的信噪比却并不发生变化, 而在传统结

构中, 调制器输出信噪比是随着输入信号幅度的减小而降低

的. 在实际应用当中, 动态量化器的 Vref 不可能无限减小下

去,在这种情况下, 在 Vref没达到最小值之前, 调制器输出的

信噪比保持不变. 而当 Vref已经达到最小值时,调制器输出信

噪比将随输入信号的减小而降低.

5 � 模拟结果

5�1� 参考电压固定的 NRL结构

表 1 列出了不同过采样率下不同结构的 NRL 中量化器

参考电压 Vref的取值和相应的输出信噪比. 调制器阶数为 2;

量化器为 5level的 ADC ,最大输出为 % 1; H 1、H 2 采用式( 5)给

出的形式, n 分别取 1 和 2; 输入信号为峰�峰值= % 0�821 的

正弦信号

当 H 1= (1- z
- 1) - 1时, 可以看到, 过采样率每提高一倍,

Vref就可以降低一倍, 这也意味着量化间隔缩小到原来的一

半, 即等效比特数多了 1比特. 这与式(10)是一致的. 然而, 当

H 1= ( 1- z
- 1) - 2时, 只有在过采样率不大于 16时模拟结果与

式(10)一致, 即每提高一倍采样率, 等效比特数多 2 比特. 当

过采样率大于 16 时,由于NRL 的衰减作用使得量化器的输入

中与输入信号对应的那部分功率变得很小, 这时噪声功率逐

渐占据了主导地位, 因此与式 (10)产生了偏差. 但是即便如

此, NRL结构对信噪比的改善也是十分明显的, 可以看到, 当

采用 5level的量化器, n= 2 时, 在 16 倍过采样率的条件下就

可以获得高达 22dB的信噪比改善. 如果采用传统结构,达到

相同的信噪比需要使用 65level的量化器, 它的硬件规模要远

远大于实现 NRL结构所需要付出的代价.

� �

图 5 � 动态量化的Flash量化器

�

�

� � � � � � �

图 6 � 信噪比改善与 OSR的关

� � 系曲线. & - + - ∋理论值;

� � & - ∀- ∋模拟结果

� � �

图 7 � 调制器输出信噪比与 OSR的关系曲线.

� � & - + - ∋传统结构; & - o- ∋NRL结构,

� � n= 1; & - ∀- ∋NRL 结构, n= 2
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5�2 � 应用 DQ算法的 NRL结构

模拟条件: 2 阶调制器, 9level量化器, 输入过采样率为 32

的正弦波. DQ 算法中 QL = Qmax/ 4, QH = Qmax, a = 0�5, b= 2.

在 DQ算法中, 为了把注意力集中在 NRL 的性能改善上, 我们

没有对 Vref min做限制, 但在实际实现中, DAC2 的规模以及

Flash ADC 中比较器的非理想限制将决定最小的量化间隔,即

Vref应存在一个最小值. 改变过采样率以及 NRL 中 H 1、H 2 的

阶数,图 6 给出了数值模拟与理论估计式(10)的比较结果.在

n= 1 时, 二者吻合得很好, n = 2 时有一定偏差, 但大致趋势

是一致的.模拟结果表明, 采用 NRL 结构并结合 DQ 算法, 单

级多比特增量�总和调制器可以以很小的硬件代价获得很高

的信噪比改善.

表 1 �

过采样率 OSR 4 8 16 32 64 128

H 1 取

(1- z - 1) - 1

SNR( dB) 20�7 37�0 60�4 79�1 101 125

Vref / V0 1/ 2 1/ 2 1/4 1/ 8 1/16 1/ 32

H 1 取

(1- z - 1) - 2

SNR( dB) 13�6 42�3 68�2 92�3 115 137

Vref / V0 1 1/ 4 1/ 16 1/ 32 1/64 1/128

传统结构

调制器

SNR( dB) 13.6 32.2 46. 1 64. 7 79. 1 91. 1

Vref / V0 1 1 1 1 1 1

6 � 结论

� � 在前面的几章中我们对降噪环路 NRL 以及动态量化 DQ

算法进行了讨论、分析和模拟验证. 总的来说,这种结构和算

法主要有以下几个特点:

(1)降噪环路 NRL 改变了以往的多比特量化器的概念,

不再需要很多的量化阶数来保证足够的输入信号幅度, 因此

量化器的规模可以大大缩减,而信噪比可以保持不变甚至提

高.虽然这时量化器的输出也很小, 但与传统结构不同的是,

量化器的输出不再直接作为调制器的输出, 而是通过一定处

理,如积分, 再输出,这样就保证了输出的幅度, 实现了对输入

信号的跟踪.

(2)实现NRL 虽然也需要增加一些模块, 但如前所述, 增

加的模块都是非常简单,易于实现的: 数字部分中, H 1 可以采

用积分器形式,这样所需要的硬件只是累加器. H 2 也仅需要

进行加法操作. 在模拟部分中, 如果 H 2 用数字电路实现, 则

需要一个 DAC. 通常情况下, H 2 可以用很简单的模拟电路实

现, 这时这个 DAC 就可以省去了. 这样, 利用 NRL结构, 只需

很少的硬件就能获得以往需要庞大的量化器才能达到的性

能, 节省了面积,降低了功耗.

(3)DQ 算法的采用扩展了 NRL 的工作范围, 使调制器能

自适应地调节量化器的参考电压, 在各种工作条件下都能取

得较好的性能.

总之, NRL结构以及 DQ 算法降低了实现单级多比特增

量�总和调制器的硬件要求,提高了它的性能, 将有力地推动
该领域内工作的进展.
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