
㈣㈣㈣㈣l
Y141 3577

⑨驰未矢挚
硕士研究生学位论文

题目：金鱼叠堡动态范国堇二全童趣受垒垡．
设盐蔓A盟c实现

姓 名： 付洁

学 号： !Q§12垒≥墨一一一

院 系： 墼=!生量丝垫i堂堡．

专 韭： 电子与通信工程

研究方向： 集成电路设计

导 蛾
一堑荩塑 ，．

二O叭年六月

@#$%I1901070002ZX00*&^%



北京大学硕士研究生学位论文

96dB动态范围∑一△音频DAC设计

与AS IC实现

摘要

高精度数模转换器(DAC)在数字音频领域有着广泛的应用。目前，实现数模转

换高精度的主要方法是基于过抽样(over-sampling)的∑．△调制(delta—sigma

modulation)技术。对于DAC，过抽样和∑．△调制通过数字电路实现，可以比较容易

得达至lJl6bit、20bit甚至24bit的精度。同时，该技术也会带来模拟转换单元的失配

(mismatch)、数字调制在有限精度下的空闲音(idle tone)、时钟抖动的噪声调制效

应等问题。如何采用少的硬件资源达到所需的性能，一直都是∑．ADAC设计的重点。

本论文的设计目标是采用3．3V、0．35urn的标准CMOST艺实现一个动态范围达至U96dB

的音频DAC。

论文在介绍∑．△数模转换器基本原理的基础上，深入分析了当前主流的∑．△

DAC实现结构与方法。根据对转换精度需求和算法复杂度的评估，论文选取了64倍过

抽样、am单环路∑．△调制、7阶量化的系统结构，对滤波器、调制器的结构、系数、

内部运算处理精度以及编码方式作了全面优化，以减小电路面积。为提高数模转换器

的性能，论文选取部分DWA(partial DWA)方法来消除多比特模拟转换单元问的失配问

题；设计并优化了扰动(dither)产生电路，以达到消除空闲音的效果；分析了时钟抖动

对高频噪声的调制效应，采用了简单的电路结构来抑制该效应对系统性能的影响。

论文数字电路设计部分采用标准的半定制ASIC设计流程。前期算法研究采用

Simulink环境验证：对电路的验证采用仿真结果与Simulink模型输出相比较的方法，

并进行了整个DAC电路的数模混合仿真。

最终芯片测试结果表明，所设计的DAC动态范围可达至096dB，总谐波失真约为

．84dB，系统对时钟抖动表现出较低的敏感性。

关键词：数模转换器，过抽样，delta—sigma调制，噪声整形，mismatch shaping，data
weighted averaging，dither
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A 96 dB Dynamic Range∑-△Audio DAC

Design and ASIC

Abstraction

Implementation

Fu Jie(Electronics and Communication Engineering)

Directed by Prof．ZouYuexian and Dr．Tim Lu

High precision digital-to-analog convert has found its widespread application in digital

audio industry．By now，the delta-sigma modulation method based on over-sampling is the

main technique to achieve a hi曲precision digital—to analog conversion．For∑一△DACs，

the over-sampling and delta—sigma modulation implemented by digital circuits ale easy to

achieve 16，20 even 24 bits data resolution。But there still arc some unexpected effect

whichwill degrade the DAC performance badly，for example，the mismatch between 1 bit

DAC unit element in multi—bit∑一ADAC,the idle tones introduced by digital modulator,

the modulation effect of the clock jitter,etc．Additional circuits are developed to eliminate

these adverse effects．How to design a required∑一ADAC mebt the specification with

less hardware resource，it is always the∑-ADAC research and design key point．The aim

ofthis thesis is to implement a 96dB dynamic range audio DAC under standard 3．3V

0．35urn CMOS technology．

This thesis described the basic theory of the∑一△DAC at first，then elaborates and

analyzes the mainstream realization structure，designs and implements the requisite 96 dB

dynamic range audio DAC．Based on the conversion precision and estimation of the

algorithm complexity，this thesis selects the factor-of-64 over-sampling，3 order CRFB∑一

modulator，7 level quantization structure，carries out overall optimization including the

filter，modulator structure，coefficients，internal state and storage data finite precision，

coding method which greatly reduce the chip die size．To improve the DAC performance，

this thesis adopts the improved data··weighted·-average technique to eliminate the mismatch

between 1 bit DAC array unit element；Designs and optimizes the dithering circuit to

eliminate the idle tone introduced by the modulator；Analysis of the high frequency noise

modulation effect caused by the clock jitter，adopts a least area—saved circuit to suppress it．

III
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北京大学硕士研究生学位论文

Thedigital circuit design of the DAC follows the normal half-customization digital circuit

design flow．At first the system level algorithm is proposed and fully simulated by

SIMULINK model；When the RTLcoding is finished，it is simulated by comparing the

codes output with the SIMULINK model output(golden reference)when using the SalTle

stimulus．After that the codes are verified on FPGA,synthesized to gate level netlist，and

static timing analysis is carded output to ensure the timing convergence．At the end，the

di西tal circuit is CO—simulated with the analog circuit．

The ffmal chip testing result indicates the designed DAC call achieve 96 dB dynamic range，

the total harmonics distortion is about·84dB，the system manifest low sensitivity tO clock

jitter．

Key word：digital—to-analog converter,over sampling，delta—sigma modulation，noise

shaping，mismatch shaping，data-weighted—average，dither
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任何收存和保管本论文各种版本的单位和个人，未经本论文作者同意，不得将本

论文转借他人，亦不得随意复制、抄录、拍照或以任何方式传播。否则，引起有碍作
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@#$%I1901070002ZX00*&^%



北京大学硕士研究生学位论文

北京大学学位论文原创性声明和使用授权说明

原创性声明

本人郑重声明： 所呈交的学位论文，是本人在导师的指导下，独立进行研究工

作所取得的成果。除文中已经注明引用的内容外，本论文不含任何其他个人或集体已

经发表或撰写过的作品或成果。对本文的研究做出重要贡献的个人和集体，均已在文

中以明确方式标明。本声明的法律结果由本人承担。

论文作者签名：彳惑疟 日期：≯抛8年f月l f日N 。 ’

学位论文使用授权说明

(必须装订在提交学校图书馆的印刷本)

本人完全了解北京大学关于收集、保存、使用学位论文的规定，即：

· 按照学校要求提交学位论文的印刷本和电子版本；

·学校有权保存学位论文的印刷本和电子版，并提供目录检索与阅览服务，在

校园网上提供服务；

◆学校可以采用影印、缩印、数字化或其它复制手段保存论文；

·因某种特殊原因需要延迟发布学位论文电子版，授权学校口一年／口两年／口

三年以后，在校园网上全文发布。

(保密论文在解密后遵守此规定)

论文作者躲静翩躲
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1．1 引言

第1章． 绪论

随着半导体技术的迅速发展，数字系统已广泛应用于各学科领域及人们的日常生

活中。相对于模拟电路，数字电路采用更小更简单的电路结构，实现了更复杂、精确

和高速的系统，并具有更高的鲁棒性。

数字系统只能处理离散的数字信号，其输出也是数字的。在真实自然界中，各种

变量都是连续变化的模拟量。为实现数字系统对模拟量的控制、运算和处理，需要一

个模拟量与数字量之间相互转换的过程。这种过程，称之为数据转换；完成这种转换

的电路称为数据转换器。

数据转换器(data convener)按照输入输出可分为数模转换器(Digital to Analog

Converter)Ffl]模数转换器(Analog to Di#tM ConverteO。数据转换器在数字信号处理系

统中的典型应用如图1．1所示，其中实现数字信号到模拟信号转换的接口电路称为数

模转换器。

图1-1数据转换器的应用框图

近年来，在汽车类电子、消费类音视频、个人计算机等领域的推动下，数字多

媒体技术的取得了突飞猛进的发展。对数字多媒体技术中的数字音频系统而言，为获

得高保真的输出音质，需要数模转换器有很高的转换精度。现在主流的数字音频信号

精度已经达到了16位的，18位、20位，甚至24的音频信号也正在逐渐被采用。

DAC电路结构众多，按照电路中数模转换单元的采样率，DAC可以分为Nyquist

速率(Nyquist-rate)DAC和过抽样率(over sampling)DAC两大类。Nyquist速率DAC

一般由纯模拟电路实现，过抽样率DAC常采用数模电路相结合的方法。对于目前已有

的VLSI制造工艺，全模拟电路DAC所能达到的最大精度为12位，并会带来相当高的

功耗和电路复杂度【1】。为提高数模转换精度，降低电路功耗和复杂度，在需要高精
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度数据转换的领域常使用过抽样率DAC。过抽样率DAC基于过抽样和E．△调制技术

实现，!妻Inose在1962年提踺，采用这种结构的高精度DAC具有面积小、功耗低、转

换精度高，抗干扰能力强等优点，在数字音频处理和通信领域获得了广泛发展和应用。

1．2 课题背景

本论文的选题以实习公focaltech．systems的数字音效处理芯片项目FT2A00为

背景。该芯片对IIS接口输入的20位数字音频信号进行音效实时处理后，将数字音频

信号转换为模拟信号，输出给电视音箱进行播放。作为音频信号数据形式转换的接日

电路，数模转换器的性能决定了芯片的输出音质，它是整个芯片设计中非常重要的一

个环节。课题的西标是在3．3V O．35 la m的标准CMOSI艺下，实现一个能表现16位音

质、动态范围达至uj96dB的数模转换器。

1．3 论文主要工作

论文详细论述了一个能达至U96dB动态范围音频DAC的完整设计流程，具体内容

包括放理论分析、设计援格制定、算法设计到电潞设计和最终芯片测试结果。

1．4 论文组织结构

论文的正文部分由六个章节组成：

第一章是论文的绪论部分，主要说明该课题的背景及意义。

第二章论述了∑。ADAC的基本原理、系统架构和设诗考虑，并提如了本论文所

设计DAC的设计需求和基本系统参数。 ．

第三章详细论述了所设计DAC的算法设计部分，包括对具体仿真结果和有限字

长效应的分析。

第四章详细论述了所设计DAC的电路实现过程。

第五章介绍了最终芯片的测试结果。

第六章是关于论文的总结与对未来工作的展望。
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第2章． ∑．△数模转换器概述

2．1 数模转换相关基本原理【2】

2．1．1数字信号处理中的有限字长效应

大部分的离散时闻系统均可用常系数线性差分方程描述，其系数和信号变量具有

无限精度，可在．∞和+oo之间取任意值。然而，由于用来储存的数字寄存器存在有限

长度的限制，无论是用软件形式在通用计算机上还是用专用硬件形式实现系统，系统

参数和输入信号都只能在某一个特定范围内取离散值。量化过程决定了离散时间系统

由非线健差分方程描述。原则上凡乎不可能精确地分析和处理这些菲线性方程。但如

果量化量小于信号变量和滤波器常数的值，则可以应用基于统计模型的简单近似理论

得到离散化的效采，其结果可以用实验验证。

2．1。1。1二进制定点数字表示

在大多数数字计算机、专用数字信号处理器和专用集成电路实现的数字滤波算法

中，数字(帮信号变量)焉二遴制表示。在二进制表示形式中，数字使用符号0霹1

来表示，称为比特，其中，二进制点将数字的整数部分和小数部分分开。例如，十进

铡数11．625的=进穰表示力1011△101。这里使用△表示二进制点。二进麓点左边酌四

位1011形成整数部分，而位于二进制点右边的三位101代表数字的小数部分。通常，

二进铡数rl的十进制等效包含暑个整数位和b个小数链：鑫屏j aB．2．。aj鑫岔箱．j a-2．。a-b，。这

里，每一个位口f的值取1或者0．最左端1j4Jjj}3aB-1称为最商位(MSB)，而最右边的位a．b称为

最低位(毯B)。

数字的二进制可以用定点和浮点两种表示方法。与浮点表示相比，数据采用定点

表示时运算电路的复杂度相对较低，因此专用集成电路中一般采用定点表示的方法。

对定点表示，二进制的小数点被假定固定在特定的位置，而运算电路的硬件在实现算

数运算时考虑这个固定位置。只要对于两个数它们都在同一个位置，数字加法器的加

法运算独立于被加的两个数的二进制点的位置。另一方面，在计算两个二进制数的乘

积时，小数点的饶置就很难确定，除非它们是两个整数或者两个小数。因为在使用乘

法器电路计算两个整数的乘法的情况，结果也是一个整数。同样，两个小数的成绩得

@#$%I1901070002ZX00*&^%



北京大学硕士研究生学位论文 ∑．△数模转换器概述

到一个小数。因此，在数字信号处理中，定点数通常表示为小数。

在定点表示法中，用B位表示非负整数刁的范围，具体为：

0耋，17耋2口一1 (2．1)

类似地，也可以在定点表示法中用召位表示正小数刁的范围，具体为：

0耋玎耋1．2．曰 (2．2)

在任何一种情况中，刀的范围是固定的。如果刀～和刀砌分别代表曰位定点中所

表示的数的最大值和最小值，则可用引立表示的数的动态范围为R=刀嘲r刀小加，而该

表示的分辨率定义为 ．

’6=击 (2．3)

这里，万也就是所知的量化阶。

为了表示长度为b位的正小数和负小数，称之为符号位的附加放在寄存器最前的

位置，以表示这个数字的符号。对于正数，符号位为0，而对于负数，符号位为1。

定点数表示的负数有三种不同表示形式：原码、反码和补码形式。数字信号的二

进制运算中一般采用补码形式。在补码形式中，正小数的补码表示和原码形式中的表

示一致，而其负数的补码表示是将正小数的二进制的每一位取反，并在最低位加上1

来表示。

2．1．1．2量化过程

下面解释在数字滤波器实现的离散化过程中产生误差的各种原因。为简单起见，

考虑图2-1中由如下线性常系数差分方程定义的一阶无线冲激响应数字滤波器：

y[n】-缈陋-1】+x陬】 (2．4)
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北京大学硕士研究生学位论文 ￡．△数模转换器概述

图2-1一阶无限冲击响应数字滤波器

其中，y陋】秘陬】分别是输出和输入变量。描述该滤波器的传输函数为：

日(z)一五1≯t击 (2·5)

当在数字机器上实现时，滤波器系数a只能取某些离散值a，通常，只能近似为初

始设计值a。因此，实际采用的传输函数为：

疗(z)一j≮ (2．6)

式(2．6)可能和式(2．4)中期望的传输函数日∞不同。因此，实际的频率响应可能与

期望的频率响应有很大不同。这个系数量化问题类似于在模拟滤波器实现中出现的灵

敏度问题。

如果假定输入序歹她陋】是通过对模拟信号翰@抽样后得到的，则通过A，D抽样转换

器可将抽样和保持的瓶离散化。如果将A／D转换器的输出表示为xq[儿】，那么，式(2．
4)中所示数字滤波器的实际输入为：

xq[n】--x[n]+e■】 (2．7)

其中，em】是输入量化过程中产生的A，D转换误差。

算术运算的量化导致了另外一种误差。在式(2．5)中描述的简单数字滤波器情况

下，将口与信勖【，z-1】相乘产生乘法器输出Ⅵ，z]：

v[n】=缈m-1】 (2．8)

对v【乃】进行量化，以匹配存放乘积德寄存器。量化后的信号％印]可表示为：
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北京大学硕士研究生学位论文 ∑．△数模转换器概述

vq[n】=v[n】+％m】 (2．9)

其中e。防】是乘积量化过程产生的误差序列。这类舍入误差的性质有些类似于A∞

转换误差的性质。

由以上的分析可以看出，数字系统的有限字长效应会引入两种类型的误差，一种

是对信号的储存和重新量化过程中产生的误差，它们以量化噪声的形式存在于数字系

统中，是数字系统噪声的主要来源。另一种是对数字系统参数的量化而引入的误差，

它们会改变整个系统的频率响应，需要在算法设计阶段即考虑参数量化对系统性能的

影响。
●

’2．1．1．3量化噪声

量化噪声的存在是数据转换器实现高精度转换的核心障碍所在。在数据转换器

中，为了实现连续值和离散值之间的转换，每一个离散的量化值都对应一段连续的量

化区间。即在量化过程中，由于量化台阶数的限制，同一个量化台阶△内的任何模拟

量都对应了相同的量化结果。这说明，在信号进行转换时，即使转换器有完全理想的

．转换特性，转换过程中仍然会引入误差，这类误差被称为量化误差e，由这个误差而

引入的信号带宽内的噪声称为量化噪声。

量化台阶△l
▲

审

I

图2-2连续值和离散值的转换曲线

如果量化器有足够多的量化间隔；量化噪声在量化间隔上都是均匀分布以及输入
．6．
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信号不会超出量化器输入幅度等条件符合的情况下，量化噪声可以近似成一种与输入

无关的白噪声，即量化误差等于-+A／2范围内任何一个值的概率都是均等其均方根‰
为：

e。=(扩1['a州ne2埘佗一拄△2 (2．10)

假设信号采样频率为五，数据转换后的输出信号能量分布在o-f,／2频段内。由于

量化误差为白噪声，在o～fd2内任何频率上其能量都是相等的。量化噪声的能量谱密

度，∞可表示为：

以加而e／．／ipl5目2等 (2．11)

舍入和截尾是最常用的两种数据量化方式， 对数据执行Ⅳ+J位舍入量化的误差

P【以】为：

一122-'v<e[n]s122一Ⅳ (2．12)

而对数位Ⅳ+j位截尾量化的误差em】有：

一2州<e1]so (2．13)

由于假设中，噪声源均匀分布，因而得到舍入误差均值是：

me=0 (2．14)

方差是：

而截尾的均值是：

方差是：

z=署

2一Ⅳ

me一丁

(2．15)

(2．16)
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z=鲁 (2．17)

噪声的平均功率为噪声均值的平方加上方差，因此舍入操作引入的量化噪声功率

比截尾操作的略小。但是，舍入的计算复杂度要大于截尾，需要更多的逻辑判断和计

算。

为有效缩短设计周期，应在算法设计阶段即对系统的量化噪声进行评估。

2．1．2数模转换器概述

模拟信号数字处理的最后一步是将离散的数字量转换为连接变化的模拟量，实现

该功能的电路或器件称为数模转换电路，通常称为D／A转换器或DAC(Digital Analog

Converter)。

数可分为有权数和无权数，所谓有权数就是其每一位的数码有一个系数，‘如十进

制数的45中的4表示为4X10，而5为5×1，即4的系数为10，而5的系数为1，数模转换

从某种意义上讲就是把二进制的数转换为十进制的数。最原始的DAC电路由以下几部

分构成：参考电压源、求和运算放大器、权产生电路网络、寄存器和时钟基准产生电

路，寄存器的作用是将输人的数字信号寄存在其输出端，当其进行转换时输人的电压

变化不会引其输出的不稳定。时钟基准产生电路主要对应参考电压源，它保证输入数

字信号的相位特性在转换过程中不会混乱，时钟基准的抖动(jitter)会制造高频噪音。

图2．3中所示的简化框图可以解释最常用的D／A转换器的基本思路。为不失一般

性，图中论文假设数字抽样值为正并且用自然二进制码表示。这里，婚表示输入电流

值，如果第Z个二进制位al=O，则第Z个开关&打开，如果a户1，则开关闭合。于是D／A

转换器的输出％表示为

Ⅳ

K=∑2卜1口，K (2．18)
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鎏弱N位数模转换器妁摆鬻

二进制数据其权系数的产生，依靠的是电阻，CD格式是16bit，即16位。所以采

耀堇6只电阻，藏对应16位中的每一位。参考电压源依次经过每个电阻的逛流和输入数

据每位的电流进行加权求和即可得出模拟信号，这就是多比特DAC。

多比特是通过内部精密的电阻网络迸彳亍电位比较，并最终转换为模拟信号，好处

在于高的动态跟随能力和高的动态范围，但是电阻的精度决定了多比特转换器的精

度，要达蛰J24bit的转换精度，殿电阻的匹配精度要求高达0。000015，即便是理想的电

阻，其热噪音形成的阻值波动都会大于此值，多比特系统目前广泛采用的是R一21l

梯形电阻网络，对电阻的精度要求可以降低，但即便如此，理想状态的电阻达到的转

换精度也不会达到24bit，23bit已经是极限。多比特系统的优点在于设计简单，但受制

于电阻的精度，成本也高。

在数字信号处理应用中，有各种不同的秘A转换器【4】，如加权电阻秘A转换器、

梯状电阻D／A转换器、过抽样酬A转换器等。

2．2 ∑．△数模转换的基本原理与结构

与由纯模拟电路实现的多比特数模转换器相比，∑一△数模转换器将过抽样

(Over-sampling)和∑·△调制(Delta sigma modulation)技术相结合，在数模转换之

前对数字信号进行处理，使低精度斡数模转换电路就能表现凄高的数据分辨率【4】。

∑一△数模转换器主要由插值(Interpolator)、 ∑一△调制器(Delta Sigma
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Modulator)、内部DAC(internal DAC)和模拟重构滤波器(analog reconstruction filter)

组成。∑．△调制器(Delta‘Sigma Modulator))又称为噪声整型：器r(noise shaper)，内部

DAC(internal DAC)又称为DAC核(core DAC)，它可以是一位，也可以是多位。对于

多位内部DAC，还应加入失配整形(Mismatch Shaping)电路，来消除内部DAC单元间

的失配。其中，插值器，∑一△调制器和失配噪声整形电路是数字电路实现，内部DAC

和模拟重构滤波器则是模拟电路。

典型的∑．△数模转换器结构如图2—4所示，

教字输入

模拟电路

模拟输出

图2-4∑-△数模转换器系篓框图

其工作原理如下： ：

．

· 插值器(hlte印olator)通过插值滤波提高输入信号的抽样率。

抽样率为工的输入信号，在经过插值器后变为OSR倍帆(OSR为上抽样因子)。
在过抽样率下，量化噪声分布在更宽的频带范围内，更易于被调制器调制，与信号分

离。

· ∑一△调制器(noise shaper)对数模接口处的量化噪声进行调制，将它们搬移

到信号带外高频段。

调制之后的信号带内量化噪声大量减少，表现出更高的数据分辨率；大量量化噪

声位于信号频带外，更易于被模拟重构滤波器(analog reconstruction filter)滤除。

· 内部数模转换器：(core DAC)将数字信号转换为模拟信号。

·模拟重构滤波器滤除具有高通特性的量化噪声，得到重构后的音频信号。

以下各小节将详细论述各子模块的具体原理。
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2．2．1插值器简介

2．2．1．1过抽样技术【2】

根据奈奎斯特定理，对一个信号带宽粝的信号进行抽样，最低所需的抽样频率
是居=2f．，如果用以比此频率更高的速率来进行抽样，称之为过抽样(over sampling)。

过抽样方法是多抽样率数字信号处理的一个极好的应用，并日益被用于对高分

辨率数据转换器的设计。这一节将分析常规数字系统的量化噪声性能，并展示过过抽

样方法是如何减少信号带内噪声功率的。

为了说明过抽样方法的特性，论文考虑一个咖为抽样率的双极性b位数字信号，

它能表示的信号全尺度范围设为凰，因此，每个比特所能表示的最小间隔为
P ／

6一n么。。根据量化噪声的特性，假定它是一个功率谱在±6／2之间均匀分布的误差，

它的均方根量化噪声由下式给出：

， 62

《。西 (2．19)

功率值为口。的均方根噪声因此在频率。至lJfJ2之间有一个平坦的谱分布。每单位

带宽内的噪声功率，称为噪声密度，由下式给出：

ec,n-最舌 仁2。，

图2．5显示了在三个不同抽样率下的噪声密度图，图中阴影部分表示感兴趣的信

号所占的频段。
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㈤ P．崖占王粤
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图2-5不同抽样率下的量化噪声功率谱密度

从该图可以看出，在感兴趣的信号频段里，高抽样率情况下噪声的功率小于低

抽样率情况下噪声的功率。在感兴趣频段中的全部噪声，称为带内噪声功率，它由下

式给出：

‰一掣磊 ㈣
根据以上公式，论文来分析过抽样对数据精度的影响。对于一个以那奎斯特速率

抽样的夕位数据，正=2厶，．将这两个条件带入上式可得：

圪纽，= 堕么丛．上；堕』丛
12 2厶／2 12

当它与较高抽样率下的b位数据带内量化噪声相等时，有：

+墼1丝2上L／2：坠1堕2 (2．22)
·

～ ／

由此可得： 声=6+三l。g：(osR)

其中。sR=麦，被称为过抽样率(over sampling ratio)。
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2．2．1．2插值器原理分析

插值器将信号的抽样率从居提高至UOSR*L，它由上抽样和插值滤波实现。一个典

型插值器的结构如图2-6所示。

图2-6插值器的系统框图

考虑一个上抽样因子为OSR的上抽样器(OSR是正整数)，生成的输出序列托【以】

的抽样率是输入序歹此M的D．豫倍。上抽样运算实际上在输入序列—h陋】的两个连续样

本间插入OSR．j个等距的零值样本，输入输出对应关系如下：

删一{老拶L肛0’+僦±撇．．．． ㈣
为了使生成的高抽样率序列更有效，常常将上抽样插入的零值样本替换为一些

合适的非零值，这些值是用插值滤波器处理后得到的。

从频谱特性来看，经过上抽样以后输入和输出的关系为

五0)一x0锨) (2．24)

通过上抽样得到的序列x．O)的频谱如图2-7中b[N所示。从图中可以看出，OSR

倍的上抽样，会在基带上引入D．奴．j个额外的输入谱的镜像。由于缸陋】的相邻样本

之间插入了零值，上抽样以后，使得带限到低频部分的信号看来不像一个低通谱。在

经过低通滤波器后，吒0)@去TOSR．j个镜像，并且用有效的内插样值填充零样值。

经过低通滤波以后的信号频谱如图2．7中图C所示。
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Is(fl

A∥飞厨。
-f． 0 ‘

叫刚
／＼

、

A，，咫几∥A‘厂＼几，，厨。
-OSR·‘ (( -2f． ．‘ o ￡ 2f． (( OSR·‘7

彻经过上抽样之后的信号频谱

(c)经过上抽样和插值滤波器滤波之后的信号频谱

图2-7输入信号经过上抽样和插值滤波前后的频谱对比

。对∑．ADAC，插值器用来将信号的抽样率从居提高到傩足倍慨。经过上抽样后
的镜像信号频谱位于从五、蕊直N(OSR．1)宰五的频率附近。这些多余的镜像信号位于

入耳昕力范围(20Hz一--20KHz)之外，不会被人听到。但对整个系统而言，这部分带

外高频镜像信号具有非常大的能量，会严重影响调制器的稳定性：同时，模拟电路的

非线性特性会造成它们之间的互调，产生进入基带频率段的信号分量，影响DAC的性

能。插值器中的插值滤波器用来抑制这部分镜像信号，它是插值器设计的重点。经过

插值滤波之后，带外信号功率大幅减少，互调进入基带的高频噪声也会减少，这也有

助于降低对模拟重构滤波器阻带衰减幅度和线性度的要求。

’

1

由2．2．1．1节推导得出的公式卢=b+妻log，(OSR)可知，为达到与那奎斯特抽样相
Z

。

同的数据分辨率，过抽样率越高，所需要的数据位数越少。过抽样率每增加一倍，有

效分辨率增加0．5位。对于M=1024的过抽样率而言，6位的数据精度就已经相当于那

奎斯特抽样率下的16位的有效分辨率。但是，人们总是希望能够用更低的过抽样率和

更少的数据位数来表示相同的有效分辨率，△∑调制器的出现很好的解决了这个问

题，它通过噪声整形的作用，有效的改变了带内噪声的谱密度，使得在相同过抽样率
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的情况下达到更高的信噪比。

2．2．2 ∑．△调制(量化噪声整形)技术简介

2．2．2．1∑．／X调制原理分析

∑．△调制器有多种实现结构，出于简化理论分析的考虑，本节主要介绍一个典

型单环路∑一△调制器的噪声整形原理，关于不同结构更详细的讨论，将会在本文后

一小节中论述。

一个典型单环路一阶∑．△调制器的结构及其线性模型如图2．8所示

、 ／

r、 LI。，、。。I LI且，L阻I
yI 7之k／一

厂＼y，1仍玎衙r_]里m俯I
，

一 ～

图2-8单环路一阶∑-△调制器的结构及其线性模型111

由图2-8可以看出，对一个单环路一阶∑．△调制器，它的输入输出信号在时域

和频域之间的关系可以表示为：
‘

v(n))=；u(n-1)-1++e(n)-e(n-V(z U(z)z E(z)O-z一若 (2．25)
)； -l+ -1)

、 7

由上式可得单环路一阶∑．△调制器的信号传输函数STF亿)和噪声传输函数

NTF(z)分戳为：

STF(z)=_z～ (2．26)
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NTF(z1=1一z一1 (2 27)

从以上的分析可以发现，输出信号由两部分组成，第一部分足带有一个抽样周

期延叫的输入信号，它并没有改变输八信号的任何特性：另一部分是量化噪声的微分，

微分的效果足使噪声产生高通特性，原球均匀分布的量化噪声的大部分功率转移到了

高频部分。这样在过抽样率下，信号的带内噪声被更加有效的抑制，信号的有效分辨

率得到丁进一步的提高。

由推导得出的噪声传输函数，可以衙到被调制之后的噪卢功率谱密度为：

＆(，)；(2sin(，r归)2置(，)。这里，r=1以，是抽样样周期，最∞是量化噪声的单边功

率谱密度，过抽样及调制前后的功率谱密度对比如图2-9所示

图2-9∑．△调制前后的量化噪声功率谱

对躅gJ杠0和信号带宽，mZ阳3进行积分，可以得到带内的噪声功率。对于0sR>，l

的情况，带内噪声功率被近似表示为：

a孟=嘉
其中qZ一表示调制之前的量化噪卢功率

(2 28)

与期望相同，带内峨声将随着过抽样率的增加而降低。但是，这种降低相对较

慢；过抽样牢的翻倍仅仅能将带内噪声减小9dB，相当于l 5他的数据精度。为了在相

-16．

口*女焉㈣嚣㈣撒；||$H日#^n黧Ⅲ
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对较低的过抽样率下得到更高的数据分辨率，一种有效的改进方法是提高∑．△调制

的阶数。对于一化阶的∑．△调制系统，它的输入输出关系、噪声传输函数和带内噪
声功率列出如下：

V(z)一uQ弦。1+E(z)(1一z_1)‘ (2．29)

‰2一面磊2L萨2 (2．30)

由上式可以看出，通过增加过抽样率和增加量化阶数(减小P2。)，都可以降低

信号带内的噪声功率，提高系统的有效分辨率。

2．2．2．2 E．A调制环路结构综述圈

∑．△调制器，根据调制阶数，可以分为一阶调制和多阶调制；根据调制器结构，

可以分为单回路和多回路级联调制；根据信号反馈信号，可以分为MSB反馈型和误差

反馈型。

图2．10@YU t出了典型的一、三、五阶【6】【7】∑一△调制的结构框图，这里都采用

的MSB反馈信号，对于典型的误差反馈型∑．△调制框图，在图2．11中列出。

c)

．17-
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图2-IO单比特MSB反馈型壁化噪声调制结构框图嘲

对一酚b)三阶e)五除

X

X

Y

Y

。

璩辱

砖

图2-n单比特误差反馈型量化噪声调制绻构框图嘲

a)一阶b)带限制器的一阶c)二阶
．

对予∑一ADAC焉言，调制环路巾的滤波器都是采用数字方法实现，因此反馈信

号的类型并不会对整个调制环路产生影响，一般来说设计过程中比较倾向于选择MSB

反馈的方法。

不同于到目前为止论文所讨论的单环路∑．△调制，还有一种多环路级联

(multi—stage noise—Shaping)【l】的∑一a调制方法，毽它主要应箱在∑．AADC@，被

用来解决模拟电路在高调制阶下的不稳定问题，在这里论文不弭讨论，它的一个典型

框图如图2。王2所示
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图2-12 MESH结构调制框图圈

2．2．3多位DAC动态单元匹配(Dynamic Element Matching)

在E．ADAC电路中，内部DAC可以采用一位或多位DAC。一位DAC只有两个输

出值，因此是完全线性的，它的缺点是会带来大量带外量化噪声。E．ADACi为部大

多采用多位DAC。

多位DAC的结构如图2．13所示，它由一个数字编码器和Ⅳ个完全相同的一位

DAC单元组成，Ⅳ等于输入信号的量化阶数。编码器将输入的数字信号编码为一个|Ⅳ

位的数字序列，该序列的每一位去驱动相应的DAC单元。所有DAC单元输出值的总

和，就是该输入数字信号的模拟值。

X【n】

NUmt elements

Digital ，l卜：_———、、＼DAC煞Encoder

-I l— l。 l=
，
r

m (binary-to- ●

●

thermometer -hRi二√。Scrambler)

图2-13多位DAC的结构圈

传统的多位DAC采取温度计编码器，它的编码方式如下：

Vial

(2．31)
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其中』m】表示输入序列，儿表示编码序列的第≈位。

与一位DAC相比，多位DACe,J意着更低的带外量化噪声功率，有助于降低模拟

重构滤波器的设计要求。在实际电路中，由于制造工艺的局限件，一位DAC单元的输

出值都会偏离它的理论值，体现枉整个多位DAC上就是量化级之间的失配

(mismatch)。由于传统DAC采用了温度计编码的方式，对于每个固定的输入，被选

巾的DAc单元都是固定的，这会引入很大的信号带内噪声，影响数模转换系统的信号

与噪声加失真比(Signal to Noise plus Distortion Ration)。

动态单元匹配(DynamicElementMatching，DEM)技术f8]被用柬消除这种失配

噪声。DEM技术的原理及适用范围如『9]所述。使用DEM技术前后的DAC失配噪声频

谱对比如图2-14所示。DEM技术通过采用与传统多位DAC不同的编码方式，将被选

择的DAC单元随机化，使得大部分的火配噪声被搬移到信号带宽以外的高频频段，并

小于量化噪声。

圈2-14使用DEM前后内部DAC噪声功率谱的对比【4l

常用的DEM方法有加权数值平均(Data-wclgllted Averaging)[1][911111[12]、

独立阶平均(Individual LeveI Averaging)[13]、基于向量的失配整形(Vector-Based

Mismatch Shaping)[14]、树状结构的单元选择(Element SelectionUsingTree Structure)

【15][16]、DAc非线性数字校正(Digital Correction ofDAC nonlinearity)f17】【18】等多

干|i：方法。

与∑．△碉制一样，对币匹配曝卢的整型也可分为一阶或多阶。DWA方法吲其电

路复杂度较小，在埘必配嵘声的一阶调制巾获得了厂泛应用。对丁需要二阶必配调制
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的DAC，～般采用树状结构。

2．2．4电路非理想情况的影响及解决方法

在实际电路中，还常存在着一些菲理想情况，这些非理想情提会直接影响到所设

计DAC的性能。在设计初期就应该考虑它们对系统可能造成的影响。

2⋯2 4 l空闲音(idle tone)与扰动(dither)电路

在分析数字电路的量化噪声时，噪声的功率谱被假定为具有随机分布的特性；在

实际电路中，噪声功率可能集中在～个或者多个频率点上，这种噪声称为空闲音(idle

tone)。

与随机信号比较而言，人耳对具有周期性的信号更加敏感。低于噪声基底15dB

以内的盼空闲音都会被入耳察觉。在电路设计初裳，就需要考虑将可能产生的空阕音

抑制在可接受的范围内。

以下三种情况可能会导致空闲音的产生[19]-

·量纯信号的再量化

· 电路中信号的溢出

·系统中的极限环

给信号预留足够的数据位数就可避免信号溢出而导致的空闲音。而对于上述第

一、三种情况产生的空闲音，则需要加入扰动电路。关于扰动电路的设计，将在本论

文第三章详细叙述。

2．2．4．2时钟抖动【20】【21】与后滤波器(post filter)

时钟抖动是指时钟信号在发生电平翻转时，其实际翻转时刻的不确定性，嚣器电

平翻转时刻可能会落在一个时间段里的任何一个时间点上。时钟电路存在不可避免的

抖动现象，在音频接口IC中尤为明显。对∑．△数模转换器，在数模转换时大量的带

外量化噪声将会被这种时钟抖动调制回信号频带范围内，降低数模转换系统的

SNDR。高频段的噪声功率决定了∑一△数模转换器对时钟抖动的敏感性[221123]。

有两种方法可以减少这些高频噪声，一是增加量化阶数；二是提供更多的带外

@#$%I1901070002ZX00*&^%



j匕京大学硕士研究生学位论文 ∑．△数模转换器概述

滤波。实现带外滤波功能的滤波器被称为后滤波器。后滤波器既可以在数字域实现，

也可以在模拟域实现。

在优化系统级设计时，需要对这两种方法折衷考虑：增加量化阶和采用数字域

盼后滤波器都将增加一位DAC[掩数量，增热动态单元甄配电路的复杂度；模拟域的后

滤波器则对应着更复杂的模拟电路以及更多的功耗。

2．3 ∑。△音频DAC的性能衡量指标与设计约束

在进行具体设计之前，需要首先了解与DAC性能相关的指标，以及设计过程中各
l

参数之间的相互约束关系。

2．3．1音频DAC性能衡量指标

对于音频DAC，人们更加关注它在小信号输入下的性能。在实际的测试中，常

常以一60dB频率先1KHzf搀芷弦波捧必输入信号，测试所得的SNR相对于信号全摆幅的

数值(SNR+60)，称为该DAC的动态范围(dynamic range)。

衡量音频DAC性能盼另外一个重要指标是总谐波失真(total harmonics

distortion)，简称为THD。

2．3．2：设计约束分析

由以上分析可知，在设计∑．ADAC系统时，过抽样率、∑．△调制阶数、内部DAC

量化阶数、模拟重构滤波器的复杂度，这些因素之间彼此限制，相互制约：在达到相

同数据分辨率的提前下，可通过增加∑．△调制环路阶和增加量化阶的方法来降低过

抽样率，从而降低电路运行所需的最低系统时钟，减小芯片面积。这种做法的缺点是

过多的量化噪声集中在带内，增加系统对时钟抖动的敏感性，这对模拟煎构滤波器提

如了更加严格的设计要求；通过增加内部DAC位数可以有效减少总的量化噪声，这又

会导致DEM电路复杂度的增加。

根据具体的应用领域和设计要求，选择相对折衷的系统架构，是嚣．ADAC设

计中的重要考虑点之一。
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2．4 96riB动态范围∑．△音频DAC的设计概述

根据芯片系统要求，可得本论文所设计的DAC需达到的设计目标和设计中所应遵

循的基本原则，具体内容如下所述。

2．4．1设计要求及指标

本课题所设计的DAC应用于信号源是16位数据精度、数据速率为48KHz的单芯

片方案的数字音频系统。芯片内部音效处理模块的音频信号数据格式为20位，这对所

设计的音频DAC提出的要求有：

·接收20位的数字音频信号；

·超过96dB的动态范围(对应于16位的数据精度)；

·在面对相当大的时钟抖动时，有很强的鲁棒性；

·双通道(左右声道)(可扩展至三通道(左右声道和低音声道))输出

· 完全整合的DAC所有通道。不需要任何的外加电路或者滤波器；

· 标准的COMS工艺实现：
．

·精确的带内和带外频率响应。对于模拟电路中的滤波器，，可以放松对带外频

率响应准确度的要求，以降低模拟电路的功耗和复杂度；

·有限的带外噪声功率。带外噪声功率与系统的功耗相互制约：更低的带外噪

声功率对应着更高阻带衰减的模拟重构滤波器，这将增加模拟重构滤波器的

复杂度，从而增加系统的功耗。这是整个设计中需要折衷考虑的问题；

·模拟信号单端输出。

在实际应用中，本DAC可以支持32KHz、44．1KHz和48KHz=种数据速率的输入

信号。

拟设计的DAC设计指标如表格2．1所示

表格2-1音频DAC设计指标

PARAMETER I co怎器Ns JMlN l wP|MA×|UNIT
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Resolution 1 6 Bits

Analog voltage 3．0 3．3 3．6 V

Digital voltage 1．71 1．8 1．89 V

Power tbd mW

DC ACCURACY

Gain mismatch channeI to 土1 土5 ％0f

channeI FSR

Gain error ±2 ±1 0

DYNAMIC PERFORMANCE(fir =1kHz)

VOUT=0 dB _88 -78

THD+N VOUT=-60 ≈0
dB

Dynamic range EIAJ★， 86 96 dB

A-weighted

s|N ratio EIAJ★。 86 96

A-weighted

Channel separation 84 90

ANALOG OUTPUT

Input voltage ．65 Vp--p

Center voltage 1．65 V

Load impedance AC coupling 10 kQ

LPF frequency response -3 dB 250 kHZ

fiN=20 kHz -o．03 dB

DIGlTAL FIL-TER PERFORMANCE

Passband 0．444 HZ

fs

Stopband 0．556

fS

Passband ripple ±0．05 dB

Stopband attenuation -65

2．4．2设计基本原则

所有的芯片设计都遵循一个共同的目标：尽量少的硬件资源(电路面积)和尽．

量低的电路功耗。

对本论文所设计的芯片，它应用于电视系统中，功耗方面的要求相对较低，因此

设计的侧重点应是减少硬件资源，这是贯穿本设计的基本原则；芯片的功耗也是需要

尽量降低的。

∑．△DAC的主要电路都是信号处理模块。与控制逻辑相比，信号处理模块中的
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加法、乘法运算单元和延迟单元(数据存储单元)是影响电路面积的主要因素。减少

电路面积主要是减少它们对硬件资源的需求。这需要在满足设计指标的前提下，一方

面在进行算法设计时，制定最宽松的系统规格和选用电路复杂度最小的算法；另一方

面在进行电路实现时，采用合理的硬件架构，复用尽量多的硬件单元，减少不必要的

存储单元和控制逻辑。
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第3章． 16位音频∑．ADAC的算法设计与仿真

3．1 系统结构参数计算

∑．ADAC的关键设计参数是：过抽样率OSR，∑．A调制环路阶凯和调制器输
出量化阶数Ⅳ。这些参数的设置都取决于DAC所希望达到的动态范围。动态范围的瓶

颈是输入信号的精度和模拟电路带来的噪声，对于能还原出16位数据精度音频信号的

DAC来讲，数字电路带来的带内信号量化噪声比应远大于96dB。考虑调制环路设计

过程中噪声传输函数极点优化、冲击信号对系统的影响，数字电路部分的带内SNR需

要有充裕的余量，将理论值设定在116dB(96+20)左右是一个比较合理的值。它是

本设计参数选取的出发点。

过抽样率OSR，∑一A调制阶龇和量化阶黼带内卯识的关系如下【1】：
SNR．一3．M 2“丝墨．22^r

．2 石孔0．11

由鼢识≥116dB，可以得到满足条件的最小设计参数是；OSR=128,L=2,N=4124】

或D^豫=64工=3舻2。后一组参数对应着更低的过抽样率和更少量化阶的数模转换器。

并且没有明显增加调制电路的复杂度。本设计选取这一组参数设置。

在对∑．△调制器的输出信号进行量化时，噪声信号叠加在数据信号上，可能会

导致信号重新量化时的溢出(overflow)，导致调制器的不稳定和产生大量明显的空闲

音，损坏音频信号的听感。为避免溢出，最终量化时需要多增加一位保护位(guard bit)

来保存信号，这样使得DSM输出的总数据位数变为3位。对于用补码小数表示的范围

在±12_间的输入信号，输出维持在±1．5之间，量化阶为【-1．5，一1，一0．5，0，0．5，1，1．5】。

在实际电路中，还需要加入扰动电路和后滤波器，它们的电路结构相对简单，

对电路面积几乎没有影响。由于后滤波器位于∑．△调制器和内部DAC之间，它的输

出端产生的量化噪声不会进入∑．△调制环路，这将严重恶化整个系统的性能。为了

避免后滤波器输出被重新量化产生量化噪声，论文保存后滤波器输出信号的所有位

数，这会使内部DAC的输入数据位数增加到4位，量化阶变为【．3，．2．5，．2，

．1．5，．1，一0．5，0，0．5，1，1．5，2，2．5，3】共13个量化阶，多位DAC中1位．DAC单元的数目变

为12。

．’6．
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多位DAC需要选择合适的DEM算法来消除DAC单元之间的失配问题。本设计中

内部DAC-拳-元之瓣的失配被限制在芷常僮的0．2％以内，一阶的不匹配整型就足以使

它对数模转换器性能不造成的影响【161。

综上所述可得：所涉及DAC数字电路部分的基本参数力：64倍过抽样率，3阶∑

．△调制，12位内部DAC，～阶动态单元匹配技术。

3．2 插值滤波器的设计与仿真

3．2．1．设计要求

从之前的分橱可知，本论文对插值滤波器的设计要求如下：

·接收20位的数字音频信号输入。

●上抽样因子是64。

·滤波器蘧带为0N20KHz。这要求的滤波器翔一化信号带宽定义为O．4锚(即

对于采样率为44．1KHz的输入信号，信号带宽约为20KHz；此时对于48KHz

酶输入信号，信号带宽约为48K*0．4钳=21．320KHz)。需要注意的是，在本

论文随后的设计中，输入信号抽样率均假定为48KHz。 l

·插值器带内波纹应该保持在±0。05dB以内，以确保不影响音频信号听感。

·捶值器弓|入的总带内量化噪声应该低予信号源量化噪声至少15dB，即在

．116dB以下，以确保不降低整个系统的带内信噪比。

·考虑刭在音频DAC孛，镜像信号频谱位子音频信号频带以外，这部分频带范

．围内存在大量的噪声，插值滤波器需要将镜像信号的幅度衰减到噪声功率谱

密度之下。在一些低频率信号点可以略高于该值。

3。2。2有利于减少芯片面积的级联结构

插值器电路中包含大量的数据存储单元和运算逻辑，它对芯片面积的影响非常

大。插值器可戬采取立即上抽样到所需的过抽样率，并在这个时钟下进行插值滤波的

方法。这要求插值滤波器有非常陡峭和狭窄的过渡带，使所需FIR滤波器系数非常多，

对应于电路实现时的大量数据存储单位，大幅增加芯片面积；插值滤波器完全工作在

．27．
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高时钟之下，也会造成功耗的大幅度提升，和产生大量的数字电路噪声。为解决这一

系列闯题，本论文采用了多插值器级联豹方法【25珏26】，逐步提高信号的抽样率。

在级联结构中，硬件资源消耗较大的滤波运算被设计在数据速率较低的上抽样

级进行，以降低毫路复杂度。随着抽样率酶逐步提高，数字滤波器的复杂度应逐渐降

低。在∑．ADAC插值滤波器的设计中，常用的级联顺序是：FIR数字滤波器，半带数

字滤波器，SINC滤波器。

SINC滤波器又可称为CIC滤波器，常用在级联结构中数据速率最高的最后几级。

～阶SINC滤波器是最简单的FIR滤波器。
I

SINC滤波器的缺点是会给带内信号带来不同程度的衰减，幅度衰减补偿滤波器

(droop compensation FIR filter)用来补偿这种衰减[27】。衰减幅度补偿会使滤波器系

数大量增加，为减少电路消耗，它被安排在级联结构中信号速率最低的第一级。

对于半带滤波器，当输入信号带宽恒定时，数据抽样率越高，滤波器通带与阻

带之阕的过渡带(transition band)就越长，设计褥到的滤波器系数也越少；半带滤波器

有将近一半的滤波器系数为零，可以大量减少滤波运算量，降低电路复杂度。这些优

点使半带滤波器广泛应用予蒿抽样率转换系统中滤波器的中闻级。它同时也有自身恣

在的缺点，就是对于传统的FIR实现结构，半带滤波器对系数量化的影响相当敏感。

为解决这个超题，最近酶研究提出了很多不同于传统FIR滤波器的结构【281。不阏结

构之间的比较，将在随后的相关章节中详细论述。

本64倍过抽样插值器采取四级级联的结构。最后～级是一个上抽样因子为8的一

阶SINC滤波器，它由一阶抽样／保持电路实现，对前级8倍插值器的每个输出样本值重

复采样8次即可，不需要增加额外的硬件资源。设计的主要任务是前级的8倍插值器(X8

interpolator)。64倍插值器的完整结构如图3．1所示，图喊表示输入信号的抽样率。

广‘一⋯一⋯一⋯一’一’一
4麓

-：：：鲨：：：：厂]竺：=厂]=：：：：：rI X8 I
’

l nterpolator
’+⋯．⋯．⋯．⋯．一．．．1

圈3-1一个级联插傣器的实现框图
．28·

s4舅
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前级八倍插值器由三个两倍插值器级联而成。在进行具体设计时，需要先评估

SINC滤波器的特性，以确定第一级衰减补偿FIR滤波器的设计规格和随后两个半带滤

波器的设计目标。

需要注意的是，为了保证输入信号功率不会被衰减，一个咒倍的插值器所对应的插

值滤波器增益应该是，l。

3．2．2．1一阶SINC滤波器的设计与仿真

一阶S矾C滤波器是一个有2v-1个延迟单元(Ⅳ等于滤波器抽头数)的FIR滤波器，

它只是简单的计算输入序列的移动平均。对于输入序Nv(n)，它的输出可以表示为：·

⋯I凑∽n (3．2)

冲击响应为t

㈨。肜抑绷墨，一1)
【o D胁PM西e (3．3)

它在Z域中的传输函数和频率响应分别是：

(3．4)

(3．5)

在这里，sinc被定义Y9(sin(刀例吖万切，这是这种类型的滤波器被命名为S矾C滤

波器的原因。

在式(3．4)d?zd对应于上抽样以后较高的那个频率，Ⅳ是插值(上抽样)因子，它

等于输出输入信号的频率比。

在这个设计里面，SINC滤波器是整个64倍插值器的最后一级，它对应的上抽样

因子是8，B[JN=8，输入信号的抽样率从8f瓢提高到641觏，其频率响应曲线如图3-2

所示，图中横坐标中的频率根据输入信号的抽样瓤进行了归一化，即横轴中的数字8
对应于数值为瓯的频率点。

岳曙
=

耳．

幻

扩

＆

p

日

日
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1stOrdercIcf糖m·吖II由r目科脯

图3-2一阶八倍SINC插值器的幅频响应

从图3-2中可以看出，在零频率附近，滤波器的增益非常接近1：在8L、1雠，

一直N56L这些频率点，滤波器的增益几乎等于零，它很好的抑制了8倍上抽样中产生

的镜像信号。

SINC滤波器引入的最大带内衰减为0．045dB，如图3-3所示。它发生在最大信号

频率点(48木0．444=21．320KHz)。这个数值的数量级已经与所允许的信号带内波纹相

同，应该被补偿。

@#$%I1901070002ZX00*&^%
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图3-3 SINC滤波器在最大基带信号频率处的幅度衰减

图3．4是1阶SINC滤波器幅频响应曲线在踬处的细节图。从图中可以看出，在8

倍上抽样中产生的最低镜像信号频率点362．688(48*8．48*0．444)KHz的幅度衰减最

小，约为．24．5dB。对于一个64倍过抽样量化间隔为0．5的3阶∑．△调制器，它在

362．688KHz处的噪声增益约为3．68dB，信号的RMS增益约为．3．82dB，带内噪声功率谱

密度约为．35dB。考虑一个全摆幅输入的正弦信号，在这个最低镜像信号频率点处的

幅度约为．3．3．82—24．5=．31．2dB，双边带量化噪声功率谱密度在这一点的值约为．35

+3．68=．31．32 dB。在对镜像信号的抑制角度这一方面，一阶SINC滤波器已足够满足

设计要求。

SINC滤波器没有对输入信号进行量化和截短，不会引入量化噪声。

,alleot越lonhttmbw喊-T弹捌唰b州

图3-4 SINC滤波器在最低镜像信号频率点的幅度衰减

3．2．2．2 Droop补偿FIR滤波器设计与仿真

衰减补偿FIR滤波器是一个有Ⅳ．j个延迟单元(Ⅳ等于滤波器抽头数)的FIR滤波

器。它的输入输出序Nw(n)与v㈨之间的关系为：

w(，z)=t乏．ciV(，l—f) (3．6)
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其中口为滤波器的系数。

衰减补偿FIR滤波器位于整个级联插值滤波器的第一级，输入数据速率是蕊，它

的作用是抑制在2倍上抽样过程中引入的镜像信号频谱，这些镜像信号频谱位于后倍频

附近；同时它还需要补偿由最后一级SINC滤波器带来的带内衰减。

本论文采用Matlab中的Filter Design and Analysis Toolbox来设计这种滤波器，所

设计的滤波器抽头数为63，系数量化为16位，输出数据量化为19位(由输出信号量化

引入的带内量化噪声约为．122dB)。滤波器幅度一频率响应如图3．5所示。图3-6是其

带内补偿幅度和阻带衰减细节图，从图中可以看出，所设计的滤波器在带内带有较小

的波纹(0．02dB以内)，带内增益随着频率增高呈现增大的趋势，这可以有效补偿由

SINC滤波器引入的带内衰减；在第一个镜像信号的最低频率点26．668(48．48*0．444)

KHz处，阻带衰减约为．75dB，对镜像信号的最低衰减约为．70dB。

图3-5 Droop补偿FIR滤波器的幅频响应曲线
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图3-6 Droop补偿FIR滤波器带内补偿和阻带衰减

3．2．2．3半带滤波器设计与仿真

级联插值滤波器器的第二级和第三级都由半带滤波器组成，它们的作用是抑制

由上抽样引入的位于骐和瓴附近的镜像信号。滤波器输入数据的速率分别是瓠和趴。

为减小半带滤波器对系数量化的敏感性，近年来的研究提出了很多不同于直接

型的FIR滤波器结构，以减少或消除乘法运算【29】，这些方法同时会引入额外的数据

存储单元。在本论文的设计中，一个串行乘法器已足以完成所有的乘法操作，因此半

带滤波器仍然采用传统的FIR结构。

所设计的半带滤波器抽头数分别为11和7，系数均被量化为16位，输出数据均被

量化为18位，由此引入的带内量化噪声分别为．119dB和．122dB。它们的幅度．频率响

应曲线如图3—7和图3．8所示。
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图3．8半带滤波器2的幅度．频率响应

3．2．3插值器的有限字长效应分析

3．2．3．1量化噪声分析

由3．2．2节的分析可知，由插值器引入的总量化噪声为：

34．
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-122dB+(一119dB)+(一122dB)=10 1900”+10”+10”M目-一116dB

这也满足本论文的设计要求。

3．2．3．2有限字长下的幅频响应分析

所设计的64倍插值滤波器需要在信号频带内有平坦的幅度响应，通带波纹保持

在±o 05dB之内．将上抽样过程中引入的镜像信号幅度抑制在调制以后的量化噪声功

牢谱值以下。

信号通过插值器与调制器之后的频率响应，以及经过调制以后量化噪声功率谱

密度曲线如图3 9所示。关于调制器信号传输函数(SignalTransferFunction)和噪声

传输函数(NoiseTransferFunction)的详细讨论，将在本论文的3 3节进行。

图3-964倍插值器的频率响应曲线

从图中粗略可以看出，在‘，职和踮这些频率点，镜像信号的频谱幅度与量化噪声

的功牢谱密度值比较接近，这些频率点是需要仔细检查的地方。图3．10、图3．11、

图3．12是在这三个频率点处插值滤波器幅频响应的细节图。
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图3．10第一个镜像信号的最低频率点的信号幅度与噪声功率谱密度

图3．n第二个镜像信号的最低频率点的信号幅度与噪声功率谱密度
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图3．12第八个镜像信号的最低频率点的信号幅度与噪声功率谱密度

论文所关心的通带波纹如所图3-13示

图3．13“倍插值器的通带波纹

从对幅度．频率响应的仔细分析可以得知，所设计的滤波器具有以F特性

·整个信号传输函数的带内波纹保持在±o 03dB以内。

·在第一个镜像信号的最低频率点，插值滤波器对信号幅度的抑制大约足

37
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．65dB，它高于量化噪声功率谱密度大概30dB，如图3．10所示。

·在第二个镜像信号的最低频率点，插值滤波器对信号幅度的抑制大约是

．64dB，它十分接近量化噪声功率谱密度值，图3．11所示。

·在第四个镜像信号的最低频率点，插值滤波器对信号幅度抑制已经远低于量

化噪声功率谱密度值。

·在第八个镜像信号的最低频率点，插值滤波器对信号幅度的抑制大约是

．28．25dB，它十分接近量化噪声功率谱密度值，如图3．12所示。

由上可知，所设计的插值滤波器带内波纹完全满足设计要求；除第一个镜像信

号外，插值滤波器对镜像信号的幅度衰减也都满足要求；由于第一个镜像信号的频率

相对较低，它不会明显影响到DAC的性能。

3．3 ∑．△调制器的设计与仿真

本设计采用的是三阶单环路MSB反馈CRFB结构。

3．3．1噪声传输函数(Noise Transfer Function)的零极点优化分析

考虑一个单环路MSB反馈L阶∑-△调制，它的噪声传输函数M暇z)为：

t’

NTF(z)=1-zd广0．7)

它的全部零点位讹=1，全部极点位于z=0，这是一种便于理论分析的情况。在

实际设计中，噪声传输函数采用更为一般的形式，来改善调制器的性能，提高调制器

的稳定性。这种改进的噪声传输函数将零点分布在单位圆上，使它们覆盖到信号的整

个频带范围；同时将复极点分布在单位圆内信号频带的周围。被展宽的零点分布减少

了信号频带内的总噪声功率；极点被移向更靠近零点的位置，减少了噪声传输函数的

带外增益，提高了调制系统的稳定性。这种噪声传输函数零极点位置的改变称为零极

点的优化(zeros and poles optimization)。

广
对3阶∑_△调制器，将单一零点放在Dc，另外两个共轭零点放在±√詈厶(厶是信

号带宽)的频率点上，将提高DAC的带内信号量化噪声比大约8dB。
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在决定噪声传输函数的极点时，必须考虑到一些限制条件：

整个噪声传输函数日(厂)，必须满足可实现的条件日@)。1。

极点位置的选择必须至少基于调制环路稳定性的考虑。因为带外NrrF增益，环

路增益和由此导致的整个调制环路的稳定性，都在很大程度上取决于NTF极点的选择

进行NTF极点优化时必须保持信号传输函数的幅度相应在信号带宽内的平坦。

因为在进行NTF零点优化时，NTF极点对信号频带内NrF幅度响应的影响被认为是非

常小的：而且对于大部分调制结构来讲，STF和N喃相同的极点。
这些约束条件使得极点的选择必须在设计中折衷考虑多方面的因素。

图3．14是舭=3，0SR=64的∑．△调制器零极点优化前后噪声传输函数的对比。
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图3-14 L=3，0SR=64调制器零极点优化前后NTF对比

优化以后的信号传输函数，噪声传输函数和调制器系数如图3．15所示

为了简化调制器的结构，系数62，63，鲋被设置为0，采用CRFB结构使这种做法几乎

不会影响调制器的性能【1】。
’
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图3-15经过零极点优化的NTF，STF和调制器系数

最终得到的调制器STF、NTF幅频响应、带内噪声RMS增益、零极点坐标如图

3．16所示
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图3-16经过零极点优化后的STF、NTF和零极点位置
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3．3．2内部状态(internal states)的动态范围缩放(dynamic range scaling)

由前一节中论文设计了调制环路的系数，此时调制环路的内部状态(internal

states)并没有完全占据存储单元可达到的最大动态范围。为了将这些内部状态范围

限制在一个已知的值，需要进行动态范围缩放(dynamic range scaling)。动态范围缩

放适用于任何基于状态的线性系统(1inear system on a state-by．state basis)。图3．17

说明了一个内部状态值是怎么被缩施倍的，它只是简单的所有输入到这个内部状态
节点的分支值缩小后倍，由这个节点输出的所有分支被乘以k来补偿这种衰减。

7y
1 r x

一l

。卜匙 。厂、。_ 。l
，r

p—r 一＼ ／
，r
I=I —I

。N J L
。I

二忑。夕}x厥
，r

l

。卜吵。／八。rjl 。I

—p—r ，r＼y—I=l —I

。I,<／k j L 。l

图3．17缩放一个独立的滤波器内部状态，从工到x／k

这些内部状态由补码小数表示，论文将它们的值限制在±1之间。在进行这一步

系数缩放后，论文取不同幅度和频率的信号作为∑．△调制系统的输入，通过

SIMULINK模型仿真来观察这些内部状态的最大值，以确保它们接近并略小于用于存

储该状态的存储单元所能代表的最大值。

3．3．3 ∑．△调制器的有限字长效应分析

3．3．3．1系数量化分析

调制器运行在经过上抽样以后的系统时钟之下。为了减少运算复杂度，调制器

系数被量化为只有两位或者三位为1的数字表示，这称为系数的第二次缩放。经过这

一4l-
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次缩放以后，调制器中的乘法将可以通过不超过三次的加法操作完成，大大减少了所

需硬件资源。

调制器的原始系数，经过第一次缩放以后的系数值和经过第二次缩放以后的系

数如表格3．1所示

最终的NTF和S碱表格3-1所示
The pre-scale With b2．．bn omission

coefficients and rough scaling
Alter rescaling

a O．16186771 as 0．223840575 as2 0。21875． (8—1)／32

0．5790：}096 0．541986678 0．53125{ (16+1)132
0．75059006 0。433435677 0．4375： (1 6-2)／32

g 0．001 44557 gs 0。0023431 69 gs2 0．001465 112024+112048

b 0．16186771 bs 0．223840575 bs2 0．218751 (8-1)／32
0．57903096 0 ⋯⋯一-o■

0．75059006 0 0i

1 0 01

C 1 CS 0．676874642 cs2 0．65625 (1 6+4+1)／32
1 0．61 6928769 0．625； (16+4)／32
1 }1．731721904 1。78125(64+1—8)／32

表格3-1调制器的系数缩放前后对比

图3．18经过系数缩放的∑．△调制器STF和NTF幅频响应曲线

从图中可以看出，系数缩放使信号的带SNR减少7"ldB，在20KHz处的信号被衰

减0．002dB。这说明系数的缩放并没有明显影响调制器的性能。

3．323．2量化噪声分析

所设计的三阶调制器结构如图3．19所示

．42．
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图3．19 3阶∑．△调制结构图

图中的延迟单元是需要决定量化字长的地方，这三个延迟单元的数据位数记为
●

N1、N2和N3。为使他们引入的带内量化噪声不影响到整个调制环路的系统性能，该

噪声设置在．131dB(=．116．15)是一个比较合理的值。

∑．△调制器几乎对输入信号没有任何影响，为了方便计算，调制器中产生的量

化噪声被等效到输入端，它们加在调制器输出端的噪声等于这个等效值。

对于第一级积分器，位数为N1的量化引入的量化噪声等效到调制器的输入端，

其值为：

三．缨．土
b12 3 OSR

：它应该小于-131dB，由此可得加>19．64。在第一个积分器的延迟单元需要储存

20位有效数据。

对于第二级积分器处的量化噪声等效到调制器的输入端时，它相当于经过了一

阶调制，与它相关的输入噪声等效值为：

—L．缨．』二。
(blcl)2 3 30SR

当它小于．131dB时，N2>15．09，即第二个延迟单元需要存储16位有效数据。

同理，对第三级积分器的延迟单元，需要存储11位有效数据。

为验证这种有限字长的设置对调制器性能的影响，论文建立了∑．△调制器的双

精度和定点SIMULINK模型。对1KHz满摆幅正弦波输入，在双精度下，∑．△调制器

的输出信噪比约为117．3dB，在定点下的信噪比约为116．9dB，这说明量化字长的设置并

．43—
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没有对调制器输出信号的信噪比造成明显影响。

3．4 随机扰动(dither)电路的设计与仿真

本论文所设计的Dither电路由一个伪随机序列产生器(Pseudo Random Sequence

Generator)【30]实现，它的实现方框图如图3．20所示

图3-20 Dither产生器方框图

这个序列产生器将会产生一个周期序列，周期长度由延迟单元的长度决定。图

中的PRSG由19个延迟单元实现，由此产生的dither信号特征频率位于音频信号频带之

外。在这个dither信号加入到调制器的最终量化端之前，被一个传输函数为1彳1的一阶

高通滤波器滤波，经过调制以后的dither信号的传输函数为(1-zd)4，比调制器更高一

阶的噪声整型使加入的dither信号不会明显增加带内噪声功率。dither信号的功率由系

数POWER决定，为了有效消除调制环路产生的空闲音，POWER的值必须被合理的

设置。

图3．21对比了在是否采用dither电路时∑．△调制器输出信号频谱的对比，图中

为简化分析，输入设定为不同幅度值的DC信号。在实际分析时论文采用了大量不同

频率成分和不同幅度的信号。图中绿色频谱是没有dither的调制器的输出，红色频谱

是加入dither以后调制器的输出。从图中可以看到，幅度超过．120dB的空闲音都被抑

．44．
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制到．130dB以下

蘩}}。渊}
¨_ |“汹孵怒爨

；i i’灞霉i i；
图3-21有无dither时∑．△调制器输出信号频谱的对比

3．5 后滤波嚣：(post filter)的设计与仿真

对于所设计的系统，一阶低通就能达到所需要的滤波效果。它的Z域传输函数为

1+Z1，并在数字域实现。∑．△调制器的输出在经过后滤波前后的频睹对比如所示

@#$%I1901070002ZX00*&^%
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罔3-22∑-△调制器的输出经过后滤波器前后的频谱对比

需要注意的是．数7域的后滤波器输出的量化噪声不会被调制器调制。为了避

免产生量化噪声，输⋯数据的数据位全部被保留。这种方法带来的影响是输入到内部

多位DAC的数字信号变成13阶。

3．6 DWA算法分析与仿真

本节简单介绍了普通DWA方法的原理及缺点，并对它的改进结构进行丁分析和

比较，选择了适合丁本系统的DWA方法。

阁3．23中是对理想13阶DAC、带有0 2％失配的DAC但不采用DWA技术和采用

DWA技术的频谱对比。

目3．23理想DAC、0 2％失配DAC和带有DWA技术的02％失配DAC的频谱对比

46-
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图中输入信号是一个幅度为满摆幅，频率为1．25KHz的正弦波，从图中可以看出，

DAC单元之间的失配会带来大量的带内噪声，DWA技术有效的抑制了这一部分噪

声。，

普通DWA方法的缺点是，由于DWA内在的周期性，对一些特定的输入，它将产

生空闲音[31】【32】。近年来的研究针对这种空闲音提出了很多的改进方法[331。图3-24

是文献@[341的一副截图，它比较了在16倍过抽样、3阶∑．△调制、5位(31阶)量化、

多位DAC单元之问的失配为0．5％的∑．△DAC系统中，采用不同的DWA方法取得的最

大SNDR值，并建议选用伪DWA(Pseudo DWA)[35]的方法。

ACHIEVABLE PEAK SNDR USING VARIOUS DWA SCHEMEs IN A
THIRD-ORDER A∑MODULATOR WITH OSR=16．B=5 BITS,
AND j，=31 ELEMENTS．A RANDOM DAC．ELEMENT

MISMATCH OF 0_s％ls ASSUMED，tlNpLrr SJGNAL；
--2 dBFS AT|s／2048)

DAC Linearization Peak SNDR(dB)

IdeaI DAC 92．8

No D粉 60．4

DWA[25】 90．9

Pseudo DWA．珂Ⅲ2 128 89．9

Pseudo DWA。力1w2 64 89．1

P-DWA【12】 89．7

Bi-DWA【8】 85．8

RnDWA【28】 83．2

IDWAf261 82．O t¨td?

盛’P-。O。oA髂121黼等DW岫A箫，0篇0’a嘶nd：盘’P：黧Dj趔WA’(协 ．{f)pwIt幽'桦im，tmr=12^． ·却n●■do

-油”如霹64 dapm o卵l：-a1)dBFS罐厶Ia048．)

图3-24改进的DWA方法的比较

从图中的比较可以看出，使用Pseudo DWA的方法可以达到的最大SNDR值接近

于理想的多位DAC，并能有效消除传统DWA方法引入的空闲音。

另外一种实现简单、对失配噪声抑制效果好并能消除DWA空闲音的方法是部分

DWA(Partial DWA)[36][37]。

本论文将从对失配噪声和空闲音的抑制来比较这两种常用DWATi5i法的性能

当多位DAC的失配度为0．2％时，采用这两种方法的输出频谱与理想多位DAC的

输出频谱对比如图3．25所示
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图3-25 DA C输出频谱对比

从图3—25中可以看出，PartialDWA算法更好的抑制了火配噪声；从仿真数据来

看，理想DAC输出信号的sNDR是115dB，对失配度足0 2％的内部DAC．采用pariial

DWA算法输出信号的SNDR是113dB，采用Pseudo DWA算法则是105dB。由此可知，

Partial DWA算法更好的抑制了失配噪声。

DWA产生的空闲音是与输入信号的幅度和频率有关的。图3—26是在失配度是0 2

％时，采用普通DWA、Partial DWA和Pseudo DWA算法，DAC输m信号频谱的比较。

幽几1输入是不同幅度的直流信号，这更易于观察小『i]DWA算法对空闲音的影响。
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圈3．26关于空闲音抑制的频谱比较

从仿真结果来看，Pseudo和Partial DWA，都能有效的减少传统DWA方法产生的

空闲音。在对空闲音的抑制程度上，它们并没有明显的区别。

通过以上的比较，本论文选择TPartial DWA算法来调制失配噪声。

3．7 模拟重构滤波器的分析

声。

模拟重构滤波器实质上是一个一阶低通滤波器，它的作用是衰减过多的带外噪

对∑一ADAC，模拟重构滤波器不需要有很准确的幅频特性，也不需要很高的带

外衰减。因此，为减小电路面积和功耗，本论文选用了一阶无源RC滤波器。所设计

的滤波器3dB截止频率约在350KHz附近。
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第4章． 16位音频∑．ADAC的电路设计与实现

本论文在上一章中完成了对∑．ADAC的行为级算法设计，分析了有限字长效应

对系统造成的影响。本章将对电路设计与实现进行具体论述，其中主要讨论数字电路

部分，对模拟电路部分的实现做了简要介绍。

对数字电路，将算法转换成硬件电路，除了有限字长效应的影响之外，还需考

虑电路面积、功耗、电路运行速度等实际问题。在实际电路中，这几个因素互相制约，

往往无法使所有的方面都达到最优，需要针对具体的设计进行权衡。考虑到所设计的

芯片应用在电视系统中，对芯片的功耗要求相对较低，电路设计的侧重点是减小芯片

面积。 ’

进行数字电路实现之前，首先要对整个数字电路的硬件架构进行设计，对以功

能划分的算法级子模块进行拆分和重组(repartition)，得到适合于电路实现的基于电

路结构划分的电路级子模块；随后再对各个电路子模块进行具体的电路设计与实现。

这种方法，被称为自项WF(Top-Down)l拘设计方法。

本章第一节介绍在数字电路具体实现之前的硬件架构设计。为得到合理的硬件

结构，该节首先分析了系统中各子模块所需的电路类型、主要电路类型的结构与实现

方法；然后以此为依据，计算了各功能子模块的算术运算量，从复用硬件资源的角度

出发，对系统模块进行重新划分，以达到减小电路面积的目的。考虑到所设计的∑一

ADAC主要由信号处理模块组成，算术运算和存储单元是影响电路面积最主要的因

素，论文进行硬件资源复用时主要是对算术运算单元(加法器、乘法器)的复用。

本章第二节将介绍在硬件架构设计完成以后，对各子模块的电路架构设计。

本章第三节是关于电路设计具体流程的介绍。

本章第四节是对模拟电路实现的简单介绍。

第五节是芯片的最终版图布局。

4．1 数字电路硬件架构设计

所设计的∑．△DAC数字模块有：

DWA、扰动电路和后滤波器。

64倍插值滤波器、3阶∑．△调制器、Partial

．50．
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64倍插值滤波器、3阶∑．△调制器和后滤波器属于数字信号处理模块，电路的主

要操作是乘法、加法和延迟单元更新，它们将占据大量的电路面积，是电路设计的重

点。

Partial DwA和扰动电路主要由逻辑操作组成，电路实现相对简单。

4．L1 基本电路结构简析【38】

根据信号传输函数，这三个数字信号处理模块可以成两大类，FIR滤波器型和IIR

滤波器型；插值器和后滤波电路属于FIR滤波器型。在FIR滤波器型的电路中没有反馈
●

的数据信号，因此又被称为非递归型non．recursive)或者前馈(feed—forward)型电路。

∑．△调制器属于IIR滤波器型，它是递I归(recursive)型的电路。

图4．1是典型的FIR滤波器和IIR滤波器的结构。

a) FIR

图4-1典型的FIR和IIR数字滤波器的结构

．51-
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从图中可以看出，不管是FIR滤波器型，还是IIR滤波器型，电路中最主要的操

作是相乘．累加运算，如图4-2所示。根据信号输入速率和电路时钟频率的关系，这

种相乘．累加运算可以用串行的方法实现，也可以用并行的方法实现，本节第一小节

将分析这两种不同的实现方法。

图4-2相乘．累加单元的结构框图
；

本设计中的64插值器由多个插值器级联组成。与普通FIR滤波器不同，插值滤波
．

器一般采用多向分解的方法实现，本节的第二小节将介绍一个2倍插值单元的多向实

现。

当FIR滤波器具有对称的滤波器系数时，乘法的运算量将减少}半。系统中的插

值滤波器都设计为具有这种对称性，它的结构与特性将在本节第三小节介绍。

第四小节介绍了一种完全串行的乘法器电路结构。在数据速率较低(如音频信

号)的系统里，这种乘法以其面积小的特点，取得了广泛的应用。

4．1．1．1相乘．累加单元的并行与串行结构

根据电路中数据速率和电路时钟的关系，图4．2中的相乘．累加单元可以采用并

行的电路结构，也可以采用串行的电路结构，或者使用两者相结合的方法。

并行结构主要用在数据速率与系统时钟比较接近的电路模块中。并行电路结构

与图4．2中所示完全相同。电路中的每一次乘法或加法运算都由对应的乘法或者加法

器实现。这种结构的电路面积较大。由于大量的算术运算需要在一个周期内完成，在

．S2．
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数据速率较高的系统中，可能出现电路时序不收敛的问题，这时需要采用流水线(pipe

line)的结构，也会增加电路面积。并行结构的优点是电路采用较低的时钟，因此功耗

较低。

串行结构一般用在系统时钟是数据速率多倍的系统里，它的基本思路是将相同

的硬件资源在不同时间分配给不同晦算术运算。
l， i

相乘．累茄单元的串行结构如图4-3所示。

WlW2、Ⅳn cl C2 en

图4-3相乘．累加单元的串行结构

与并行结构对比可以看出，串行结构中所有的乘法和加法运算都对应着相同的

乘法器和加法器，控制信号在不同时间段为乘法器选择不同的输入，并将计算结果送

给累加器做累加。通过遍历乘法器的所有输入数据，来完成所需的相乘．累加操作。

在不使用流水线时，串行结构也需要所有的算术运算在一个数据周期内完成，

考虑一个有k次乘加操作的相乘．累加单元，系统时钟需要是数据速率的k倍。当系统

时钟低于这个值时，需要采用并行与串行结构相结合的方法。

串行结构通过复用硬件资源减少了算术运算单元的数量，这是有利于减小电路

面积的。在实际电路实现时，电路综合工具一般会根据综合要求从工艺库中选择满足

时序关系并且面积最小的算术单元，这样，对于实现相同功能的算术运算单元而言，

电路时钟较高时面积会变得较大。同时，串行电路会引入额外的控制逻辑，这也会增

加电路的面积。

．S3．
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与并行结构相比，由于电路时钟较高，串行结构的功耗会较大

在电路设计过程中，仔缨权衡楱乘一累麓单元的结搦。

4．1．1．2插值器的多相分解与电路实现

考虑任意一个具有z变化XQ)的序列忸m】}：

xo)一∑x[n]z”

将上面的砟】重写为

其中，

xo)。乏2砖墨z掰岗

(4．1)

p。零

x薰Q)一蔓磁囊p卅一Ex[Mn+惫】z“’og露s掰一1 (4．3)—‘0 一

子序列{酸M’成为父序YU{z坼】)的多相分量，丽又{瓿西n的z变换得到的函数

Xk(z)，称雠)的多相分量。子序列{款陋】}和原序列缸协】)之间的关系为
．

xk[n]=x[Mn+安】}Os露g掰-1 @．啦

式用矩阵形式可以写为：

’xo)：基z～ ⋯?一】

X00吖)

Xl(zM、》

x唛矗QM、)

多相分解在多抽样率结构上的解释，如图4．4所示

搿．5)
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xd-I---xlMnl

xdal--x[Mn+lI

xzlnl--xlMn+2l

x．[al---x[Mn+M-Il

图4_4序列工【露】的M支路多相分解的结构图解

将多相分解用在内插器中能节省相应的计算，得到高效的内插器。

2倍内插器的高效实现结构如图4．6所示。图中插值器输入序歹如印】的抽样率为

五，输出序列为ym】。传输函数为酢)的插值滤波器被分解为传输函数分别为奶俐和
飓G)的两个子滤波器。‘

图4．5 2倍插值器的多相分解结构

在电路实现时可以采用图4-6所示的方法，即对于每个输入样本，经过两个子滤

波器以后，得到两个输入样本值，以实现2倍插值的目的。
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图4-6两倍插值器的电路实现框图

4．1．1．3具有对称系统的FIR滤波器结构

它的结构如图4-7)标，这种滤波器的系数两两相互对称。

图4．7具有对称系数的FIR滤波器结构

采用这种FIR滤波器结构，一半的乘法运算量可以被加法代替。

4．1．1．4串行乘法器的电路结构【39】

目前的电路综合工具(如Synopsys公司的Design Complier)可以根据面积、速度

等约束条件直接由电路R1L代码中的乘法运算符综合出多种结构的乘法器。对于信号

速率极低的系统，比较有利的是串行累加结构，由于此结构无法直接使用综合工具产

生，需要人工设计。

假设一个乘数为4位的乘法，它的基本原理和实现结构如图4．8所示。在此例中，

．气6．
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无符号被乘数A、B为4位，乘积P为2x4t8位。

A3A244

B38281Bo

①

a3a2alao

b3b2blbo

C3C2C1C0

d3d2dido

p1p6psp 4P3P2PlPo

图4-8二进制乘法实现的基本流程图

对于有符号数补码相乘，可以先将补码转换成源码，利用无符号数乘法计算出结

．果，再根据乘数与被乘数的符号决定乘积符号，将乘积变为补码形式。

串行乘法器类似于[加]所讲到的软件乘法器，由加法器、逻辑控制单元和累加器

寄存器组成。其旨在通过寄存器暂存达到循环利用加法运算单元的目的，大大节省乘

法器的面积。其代价是降低了乘法器的速度，需要多个时钟周期才能完成一个乘法操
{

．

作。

图4-9串行乘法器结构与流程

图4-9中，Y寄存器为位寄存器，表示正在与被乘数X相乘的乘数Y的某一位。这

样，通过一个加法器、一个移位寄存器和相应的控制逻辑就可以简单地实现被乘数位
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数固定，乘数位数任意的乘法器。

对一个总共有Ⅳ次乘法，第f(1兰i兰N)次乘法的乘数为肘；位的系统，如果每

个时钟周期电路可以完成一个完整加法运算，则完成这些乘法运算所需的时钟周期数

￡至少为

L 2薹Mi (4．6)

4．1．2基于硬件资源复用的电路模块划分

论文需要首先计算系统中个功能模块的算术运算量，以从硬件资源复用的角度

对整个系统进行电路级的模块划分，。

对64倍插值器，最主要的算术运算是乘法，论文首先计算乘法的运算量：

对于第一级的衰减补偿FIR滤波器，它有63个系数。在进行算法设计时它被设计

为奇偶子滤波器系数都对称的形式，这将乘法运算量减少到一半，为16次。假设所有

的乘法由一个乘法器实现，这个乘法器最低的运行频率为：48K'16"2=1．536MHz。

对于第二级的半带滤波器，它有11个系数，其中_半的系数为0，中间系数为1。

当它被分解为奇偶子滤波器时，奇子滤波器总共有6个系数，其中每两个系数对称，

实际需要的乘法运算量为3；偶子滤波器总共有5个系数，其中四个为0，中间系数为1。

假设所有的乘法由一个乘法器实现，乘法器最低的运行频率为：96K'3=0．288MHz。

同理，对第三级的半带滤波器，由单乘法器实现时，所需乘法器的最低运行频

率为：192K'2=0．384MHz。

I阶SINC滤波器的实现并不需要任何的操作。

由以上的分析可以得知，所设计的64倍插值滤波器由一个乘法器实现时，乘法

器的最低运行频率应为：1．536+0．288+0．384=2．208MHz。

电路的系统时钟被设定为数据速率的1024倍，即48K*1024=49．152MHz。考虑到

49．152／2．208=21．80，一次乘法可以用21个系统时钟周期来完成，这个时间是相当充裕

的。为减少电路面积，论文采用串行乘法器，将滤波器系数设置为乘数。插值器的滤

波器系数全为16位的二迸制数，因此完成一次乘法需要16个系统时钟周期。为了便于

．58．
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控制逻辑对乘法器运算开始的控制和运算结束的确认，论文在串行乘法设计时，加入

了额外的2个时钟来进行握手协议。完成一次插值滤波器所需的乘法，将需要18个时

钟周期

为了使用串行乘法器完成整个插值滤波器操作，电路时钟最低应为

2．208"18=39．744MHz。当前电路的系统时钟完全满足要求。

对串行实现的插值滤波器，滤波器系数完全对称，每一次乘法运算中的被乘数，

都是两个延迟单元相加的结果，它的输出也将与当前累加寄存器的值做加法，所得值

用来更新累加寄存器。因此电路中每一次乘法运算都对应着两次加法运算。这些加法
●

运算由单加法器实现时，所需的最低系统时钟为4．416MHz，当前电路的系统时钟也

完全满足要求。

对于3阶∑．△调制器，主要由加法运算和逻辑控制单元组成。在调制器系数被量

化为免除乘法(multiplier-free)的数据表示后，调制器需要在每个数据周期计算27次

加法。考虑到调制器的输入数据速率是3．072MHz，电路时钟为49．152MHz，每个输入数

据只有16个时钟周期可以用来进行加法运算，论文采用两个加法器来实现这些加法操

作。

后滤波器传输函数为1+r1，需要进行一次加法操作，它可以和调制器电路合并

在一起，使用调制器电路中的加法器。

对于扰动电路和partial DwA模块，它们完全由逻辑电路组成。考虑到扰动电路

的信号输出到∑．△调制器，它与调制器电路合并在同一个电路模块里；partial DWA

模块成为独立的电路模块。

至此，论文得到重新划分以后的电路模块如图4．10所示：
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L⋯⋯————一一
图4-10电路模块划分

至此，∑一ADAC中的一个声道被划分为三个独立的电路模块：第一个电路模块

是插值器，电路单元包括一个乘法器、一个加法器、一些延迟线上的数据存储单元和

一些逻辑控制电路；第二个电路模块包括∑一△DAC调制器、扰动电路和后滤波器，

电路单元包括两个加法器、 些数据存储单元和一些逻辑控制电路；第三个电路子模

块对应于DEM模块，它是纯逻辑控制电路。

4．2 数字电路子模块的结构设计

经过第一节的分析，在电路实现时，一个E一△DAC声道被划分为三个独立的电

路模块。这一节讨恐这二个电路子模块的设计方法。设计的重点是图4-10@的电路

模块1和模块2。

4．2．1插值器模块的结构

插值电路首先对输入信号经过三级8倍插值，然后将得到的每个信号样本重复八

次，最终得§1]64倍插值后的信号。前三级级联插值的多向分解级联结构如图4-1l所

示，图r『】w，[nl表示第m级插值器的输出，—V删k]表示第m级捅值．N的ggn个子滤波器。
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x[n】

fs 8fs

1

酬

兰型L●■■■■■■■■■■■●一’一

w214n-3】

副
H21(z)

酬

w318一n-4】专￡

图4．n 8倍插值滤波器的信号流程图

8倍插值电路需要对每个输Ax[n]计算八个输出w318n一7】、w318n-6】、⋯、耽[跏】。

为串行计算所有的插值过程，论文把图4．11中的计算过程分成八条数据路径，

依次计算八个输出值。这八条数据路径分别为：wJ[2n一1】、W214／'1—3】、W3181lz一7b w214n一3】、

w318n-6】．wj[2n一1】、W214n一2】、耽[8，l-5】；W214n一2】、w318n-4】；wI【2，l】、w214n-1】、w3[Sn一3】；

w214n-1】、W318n一2】．w吐2，l】、w214n一1】、w318n一1】；耽【锄】、"[踟】。

为保证了输出数据有均匀的抽样间隔，每条数据路径的输出值被写入一个同步

FIFO[411，输出电路根据输出数据时钟从这个FIFO里面来读取和重复数据。

子滤波器由加．乘．累加操作组成，整个电路仅采用了一个加．乘．累加运算单元。

有限状态机[42】用来选择加法操作中的输入数据和乘法操作中的滤波器系数。在子滤

波器输出计算过程中，累加的中间结果存放在累加寄存器里，所有的累加操作完成以

后，累加寄存器中的数据被清零，并开始下一个子滤波器的运算。电路实现框图如图

4—12所示：

．61．
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4．2。2其它模块的结梅

图4．12插值器的电路结构框图

{电路模块2的电路结构与电路模块1相似：有限状态机用来选择加法器的输入，中

间结果被暂存在累加寄存器中。所有操作完成以后，数据延迟单元更新，开始计算下

一输入样本值所对应的输出值，在此不再累述。

电路模块3是纯逻辑控制电路。

4．3 数字电路具体设计流程

为缩短设计周期，提高设计效率，数字电路部分采用半定制的设计方法【43】．

数字部分的设计流程如图4．13所示：
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图4．13半定制数字电路设计流程

论文首先采Vefilog．HDL语言编写电路和仿真平台的RTI代码，将RTI代码仿

真结果与Matlab仿真结果做对比，验证代码的正确性。
一

在经过充分验证之后，Rn代码被综合成与工艺库有关的门级网表【44】。工艺库

论文采用VIS公司3．3V 0．35urn的标准CMOS U艺。

为确保门级网表和原R1叫弋码功能的一致性和电路时序的收敛性，论文对综合后

的电路门级网表进行了形式验证【45]和静态时序分析[46】。

之后，论文对门级网表进行布局布线和插入时钟树，并提取电路的寄生参数，
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进行最后的形式验证和时序分析。

本设计实际工作频率为49 152MHz，在设计过程中，论文将时钟设定为55MHz，

以保证留有一定的时钟裕度。

图4．14是对一个幅度为．20dB，频率为1 25KHz酐J正弦波经过数字模块的擐终门

级旧表代码和带有0 2％失配的内部DAC的行为级模型后的频谱分析。进行频谱分析

时需要注意的是，如果直接对输出信号进行傅立叶变换，信号中大量的高频噪声会嗣

为频率卷积折叠同信号带内，严重恶化带内信噪比[1]，影响仿真结果分析。在进行

傅立叶变化之前，必须先对信号样本加窗，harming窗已足以满足要求『11。这种做法

带来的影响是信弓能量会泄漏§情边的频率点上i471，如图中所示，信号频谱从单频

扩散到了三个频率点。仿真得到的数字电路输出信号信噪比约为109dB。

2D

o

20

40

∞

g舶

8佃
Ⅱ

120

‘146

1∞

1∞

。．“’
0
删 |||f ’””骊

型 j，疆 酬彬’

1口4 105 1F
F requency【H2I

图4．14输入幅度为-20dB，频率为1．25KI／z的正弦信号经过数字模块和带有02％失配的内

部DAC之后的频谱图

对DAC@的～个声道，综台后得到的电路单元面秘为889665 5nm2,其中插值器面

积为671702 5nm2，调制器面积为176662 5ilm2，DEM模块面积为41300nm2。可以看

出，插值器的面积约占整个通道的75％，它仍是影响电路面积的主要凶素。而在插值

器中，很大一部分单元面积是数据延迟器，约为467678 5 nm2，占整个插值器电路面

积的70％，在下一个版本的芯片中，沦文考虑用SRAM存储延时的数据，束减小电路

面秘对于论文所设计的串行乘法器，面积仅N41807 5nm2，是同类乘法器面积的1／3。
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@#$%I1901070002ZX00*&^%



北京大学硕±研究生学位论文 16位音顿∑．ADAC的电路设计与实现

4．4 模拟电路模块的设计

模拟电路模块包括1位DAc单元阵列和模拟重构滤波器。I位DAC单元由完全，

同的12个lbitDAC组成。

对于模拟电路的设计，论文首先采用Hspice进行电路的仿真，然后进行IayouI

进行DRc验证，并与数字部分一起进行混合仿真。

4．5 芯片版图布局

最终得到的芯片版图布局如图4-15所帚

圉4-15DAC的芯片版图布局

@#$%I1901070002ZX00*&^%



|匕京大学R±研究生学位*文 芯片测试5总结

5．1 测试方案

第5章． 芯片测试与总结

芯片测试环境如图5-1所示，图中左边是测试板，右边是待测芯片。仪器Audio

Precision提供符合12s148]时序的数字信号输入，同时负责对模拟输出信号进行性能

分析。

5．2 测试结论

图5-1芯片测试环境

图5—2是芯片的性能测试图，输入信号是精度为20位的满摆幅1KHz正弦波，采

样率是48Kltz。
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图$-2芯片性能涌试结果

对于20位的输入信号，测试得到DAc的动态范围约为96dB．THD约为．84dB．噪

底约为一I’。dB，完全符合设计指标。以此芯片进行性能测试得到信噪比最高可以达到

100dB以上。
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6．1 论文总结

第6章． 总结与展望

本论文主要研究了一个96dB动态范围∑一△音频DAC芯片的高性能低成本实现，

设计完成并成功留片。 ，

论文在综述国内外文献的基础上，首先深入分析了主流的E．ADAC实现结构与

方法，根据转换精度需求和算法复杂度评估，选取了64倍过抽样、3阶单回路∑．△调

制、7阶量化的系统结构；对滤波器、调制器的结构、系数、内部运算处理精度以及

编码方式作了全面优化，以减小电路面积。为了提高数模转换器的性能，论文选取了

部分DWA(Partial DWA)方法来消除多比特模拟转换单元间的失配问题；设计并优化了

扰动(dither)产生电路，达到了消除空闲音的效果；分析了时钟抖动对高频噪声的调制

效应，采用了简单的电路结构来抑制该效应对系统性能的影响。论文采用Simulinl澍

所提出的算法进行仿真验证和性能比较；在进行电路设计之前，论文对DAC电路结构

进行了仔细分析和规划，以减小芯片面积。按照标准半定制数字电路的设计流程进行

了数字电路部分的设计；并实现了整个DAC电路的数模混合仿真。

在芯片成品测试中，所设计的DAC听感良好。测试结果表明，所设计的DAC

动态范围可达到96dB，总谐波失真约为．84dB。性能已可与国际同类产品像媲美。目

前，芯片正在准备量产。

设计的不足之处在于芯片面积仍然较大，这是由于芯片中采用了大量DEE(约占

整个DAC数字电路部分的75％)造成的，如果采取SRAM代替这些DFF，芯片面积将会

大大减小，这是下一步完善芯片的主要考虑点。

6．2 未来工作展望

本人觉得未来工作的规划可分为以下三个方向：

第一，对本论文所设计的DAC芯片面积和功耗进行进一步的优化。计划的做法是

采用SRAM代替DFF对数据进行存储以减少电路面积，降低电路功耗。同时采用clock

gating的方法，避免寄存器的空翻，进一步降低电路功耗【49]。
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第二，考虑到消费者对音质要求的不断提高，下一步工作的重点是设计更高精度

的音频DAC。在更高精度的音频DAC系统中，时钟抖动、空闲音、模拟电路的非线性

等不利因素的影响将会更加突出，如何客服这些设计难点以达到设计指标将是后续工

作主要的研究方向。

第三，系统厂商对音频处理芯片提出了很多音效处理的要求，比如虚拟低音、3D

音效、均衡器、自动增益控制、环境噪声去除等。如何优化增加和算法实现这些音效

处理，使得音频芯片拥有更多的DSP运算能力和系统集成能力也是下一步一个非常重

要的研究方向。
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