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基于 RFC型运放的低功耗高精度 

Sigma Delta调制器 

赵毅强 1, 2，严 强 1, 2，杜 君 1, 2，李 尧 1, 2 

(1. 天津大学微电子学院，天津 300072；2. 天津市成像与感知微电子技术重点实验室，天津 300072) 

摘 要：模数转换器(ADC)是物联网(IoT)传感节点的核心组件．由于电池供电与微弱信号检测等应用条件，要求

ADC 兼具高精度与低功耗特性．为满足 IoT 传感节点对低频信号的高精度量化需求，设计一款高精度、低功耗的离

散时间 sigma delta 调制器．调制器采用 3 阶单比特量化架构，在过采样率为 500 的条件下，理论可实现 169.3 dB 量

化噪声信噪比．针对运放在高频时钟下的快速建立导致的静态功耗浪费问题，第 1 级积分器采用电流回收型折叠共

源共栅(RFC)运放．该结构通过动态电流调度机制，在积分阶段从电源汲取较大电流以满足信号建立需求，而在非

积分阶段消耗较少偏置电流，有效降低了持续工作下的平均功耗．相比传统折叠共源共栅(FC)结构，在相同带宽与

摆率性能下，其静态偏置电流仅为后者的 38%．基于对运放建立过程中的信号完整性分析，提出了一种时序优化方

案．该方案通过延长积分相时间，放宽了对运放的带宽与摆率要求，进一步实现调制器静态偏置电流的降低．该调

制器基于 0.18 µm CMOS 工艺设计，在 1.8 V 电源电压下，平均功耗 408.3 µW．调制器版图面积为 520 µm×

860 µm．后仿真结果表明，在 1.831 kHz 输入信号条件下，调制器输出比特流的信噪失真比可达 117.3 dB，有效位

数为 19.19 bit，品质因数达 184.2 dB，适用于无人值守低功耗传感系统、便携式检测设备等场景． 

关键词：sigma delta 调制器；低采样热噪声；电流回收型折叠共源共栅运放；相位时间调节 

中图分类号：TN79+2       文献标志码：A       文章编号：0493-2137(2026)10-1109-10 

 

A Low-Power High-Precision Sigma-Delta Modulator Based on  

an RFC-Type Operational Amplifier 

Zhao Yiqiang
1, 2，Yan Qiang

1, 2，Du Jun
1, 2，Li Yao

1, 2
 

(1. School of Microelectronics，Tianjin University，Tianjin 300072，China； 

2. Tianjin Key Laboratory of Imaging and Sensing Microelectronic Technology，Tianjin 300072，China) 

Abstract：An analog-to-digital converter(ADC)is a core component in internet of things(IoT) sensing nodes. Bat-

tery-powered operation and weak signal detection require the ADC to provide high precision and low power consump-

tion. To meet the demand for high-precision quantization of low-frequency signals，a discrete-time sigma-delta modu-

lator was designed. The modulator employed a third-order single-bit architecture，theoretically achieving a 169.3 dB 

signal-to-quantization-noise ratio at an oversampling ratio of 500. To reduce static power waste caused by rapid opera-

tional amplifier settling under high-frequency clocking，a recycling folded cascode(RFC)operational amplifier was 

used in the first integrator. This structure incorporated a dynamic current-scheduling mechanism that draws higher 

current from the power supply during the integration phase to meet settling requirements，while maintaining a lower 

static bias during the nonintegration phase，thereby significantly reducing average power consumption in continuous

operation. Compared with a conventional folded cascode(FC)amplifier of equivalent bandwidth and slew rate，the 

RFC amplifier consumes only 38% of the static bias current. A timing optimization scheme based on signal integrity

analysis of the operational amplifier’s settling behavior was proposed. By extending the integration phase duration，
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the scheme relaxed the operational amplifier’s bandwidth and slew rate requirements，and further reduced the modu-

lator’s static bias current. Implemented in a 0.18 µm complementary metal-oxide semiconductor(CMOS) process，

the modulator operated under a 1.8 V supply voltage with an average power consumption of 408.3 µW. The modulator 

layout occupied an area of 520 µm×860 µm. Post-simulation results showed that，for a 1.831 kHz input signal，the 

modulator achieves a signal-to-noise-and-distortion ratio of 117.3 dB，corresponding to an effective number of bits of 

19.19，with a figure of merit of 184.2 dB，demonstrating its suitability for unattended low-power sensing systems 

and portable detection devices. 

Keywords：sigma delta modulator；low sampling thermal noise；recycling folded cascode(RFC) operational ampli-

fier；phase-time regulation 

 

超低功耗混合信号集成电路是无线物联网

(internet of things，IoT)传感系统的关键组件．基于电

池或能量采集的物联网传感节点需要对微弱信号进

行高精度检测，这要求模数转换器(analog-to-digital 

converter，ADC)兼具高能效与高分辨率特性．这类

应用带宽集中在 5 kHz 以内，如智能穿戴设备中的距

离检测传感器[1]、工业系统中的缺陷检测传感器[2]、

医疗领域的可穿戴生物传感器等[3]．传感器节点的能

源受限特性使得能效优化成为系统设计的关键考量. 

Sigma delta ADC 凭借其过采样与噪声整形特

性，在低频高精度应用场景中具备优势，能够满足大

多数物联网应用对精度与带宽的需求[4]．然而，由于

该架构对高频采样的依赖，其在低功耗实现方面存在

一定瓶颈：开关电容积分器的积分相与非积分相对运

放性能的要求不同[5]，运放需要较大偏置以满足积分

相的信号建立需求，在非积分相将产生静态功耗的浪

费．因此，sigma delta 调制器的低功耗技术是该架构

的重要研究方向，如 Chae 等[6]提出将反相器替换运

放进行积分信号建立，提高了跨导电流的利用效率；

Kanemoto 等[7]提出运放共享技术，使两级积分器共用

一个运放以节省电路与功耗开销；Chen 等[8]采用动

态偏置技术，在不同工作阶段下为运放配置不同偏置

电流以降低平均功耗．尽管已存在多种 sigma delta 

ADC 低功耗设计技术，但这些技术仍存在一定的局

限，如反相(INV)运放架构对工艺参数偏差与电荷注

入误差的高敏感性，限制了其在高精度系统中的应

用；运放共享技术通常节省次级积分器的功耗开销，

但次级积分器并非系统功耗的主要来源，故功耗优化

空间有限；动态偏置技术虽在高功耗系统中节能效果

良好，但在低功耗系统中，偏置电流切换的控制难度

较大，易影响运放的建立精度与稳定性． 

本文设计了一款面向物联网传感节点的低功耗

高精度 sigma delta调制器．首先，针对积分器两相阶

段对运放性能需求的差异，首级积分器定制化设计电

流回收型运放，减少了传统结构运放在非积分相的静

态功耗浪费，较基于反相器的运放结构，避免了工艺

敏感性，更适用于高精度设计；然后，针对高负载容

值下的运放建立需求，提出一种时序优化策略，增大

积分相时间，缓解了对运放的严苛信号建立需求．相

较于运放共享、动态偏置等技术，该方案无需引入额

外时钟、不改变积分器开关连接关系，在不增加电路

复杂度的情况下实现了调制器静态偏置的降低．本

设计在考虑工艺稳定性与电路鲁棒性要求的前提下，

选用当前较为成熟的 0.18 µm CMOS 工艺完成电路

设计与版图实现，在 1.8 V 工作电压下，后仿真验证

以 408.3 µW 功耗实现了对 2 kHz 带宽信号的

19.19 bit精度量化． 

1 调制器行为级建模与非理想因素分析 

1.1 调制器行为级建模 

本文采用图 1 所示 3 阶单环单比特量化前馈式

积分器级联(cascade of integrators with feed-forward，

CIFF)拓扑架构. 根据 sigma delta调制器量化噪声理

论模型[9]，量化噪声信噪比 RQ 与阶数 L、过采样率

M、量化位数 B满足 

   2 1 2

Q 2

3 2 1
10lg (2 1)

2

L B

L

L
R M

++⎡ ⎤= −⎢ ⎥π⎣ ⎦
 (1)

 

当 L＝3、B＝1、M＝500 时，式(1)计算出的量化

噪声信噪比被限制为 169.3 dB(对应 27.30 bit 有效 

位数)． 

采用 MATLAB SD Toolbox 工具箱进行稳定性

优化，约束条件包括：阶数 L＝3、过采样率 M＝500、

量化电平数为 2(B＝1)、积分器输出摆幅为 0.5，综合

得到拓扑系数为 

   1 1 2 3

1 2 3 4

0.3, 0.7, 0.25

2.60, 1.35, 0.84, 1

c b c c

a a a b

= = = =⎧
⎨ = = = =⎩

 (2)

式中：a1、a2、a3 为积分器输出对加法器的增益系数；

c1、c2、c3为积分器增益；b1、b4为信号馈入增益，使用

该拓扑系数进行 Simulink 建模，采用 1.831 kHz 频 
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图 1 Sigma delta调制器信号流图 

Fig.1 Signal flow diagram of sigma-delta modulator 

率、±0.4 V 摆幅的差分正弦波作为输入信号，满足相

干采样条件与系统稳定性条件．在 8.192 ms 仿真时

长下，通过 16 384 点快速傅里叶变换(fast Fourier 

transform，FFT)分析(Hamming 窗)，得到系统有效位

数为 21.10 bit(图 2)，且各级积分器无过载现象，验

证了该拓扑在高过采样率下满足高精度设计要求． 

后级积分器(第 2、第 3 级)及加法器噪声分别经

历 1 阶、2 阶和 3 阶噪声整形，而第 1 级积分器噪声

未经整形直接叠加至输入信号．根据式(1)，调制器

阶数 L 每增加 1 阶，动态范围提升约 20lg M dB．次

积分器的噪声容限(有效值)较第 1 级积分器提升 20

余倍，因此在后续的噪声与信号完整性分析中重点分

析第 1级积分器贡献． 

 

图 2 Simulink建模结果 

Fig.2 Results of Simulink modeling  

1.2 采样热噪声分析 

在开关电容积分器的各噪声来源中，采样热噪声

占据主要贡献[10]．单周期内总采样热噪声有效值为 

   
n,total

s

1
2
kT

v
C M

=  (3)

 

式中：
s

C 为采样电容；k为玻耳兹曼常数；T 为温度；

1/M 为过采样对白噪声的稀释作用；因子 2 代表采样

相φ1 与积分相φ2 对信号与反馈电平的采样(图 3)分

别产生的同等功率噪声的加算． 

对于满量程差分输入 VPP＝ 1.8 V(有效值 约

0.636 V)，由采样热噪声所限制的理论信噪比见表

1．结合 Simulink 建模结果，取第 1 级积分器采样电

容 CS(1)为 12 pF，积分电容 CI(1)为 40 pF，以实现 0.3

的积分增益，并保留大于 0.5 bit的热噪声余量． 

 

       （a）φ1           （b）φ2 

图 3 两相采样热噪声来源示意 

Fig.3 Schematic of two-phase sampling thermal noise 

source 

表 1 热噪声限制下有效位数受采样电容的影响 

Tab.1 Effect of sampling capacitance on effective number 

of bits under thermal noise-limitation 

 

采样电

容/pF 

热噪声 

有效值/µV

热噪声信 

噪比/dB 

有效位数 

(理论)/bit 

有效位数 

(建模)/bit 

1 4.07 103.9 16.97 16.84 

5 1.82 110.9 18.13 17.92 

10 1.29 113.9 18.63 18.52 

20 0.91 116.9 19.12 18.87 

 

1.3 信号建立完整性分析 

分析开关电容积分器两相时钟中运放的信号建

立行为示意如图 4 所示． 

 

       （a）φ1           （b）φ2 

图 4 调制器两相行为示意 

Fig.4 Schematic of two-phase operation of modulator 

在采样相位φ1 中，运放负载电容从 CI(i)增加为

CI(i)＋CS(i＋1)＋Ca(i)，i＝1，2，…．此相位内，运放仅需

维持前一相位积分结果，无动态建立需求． 

在积分相位φ2 中，采样电容 CS(i)右极板接入

CI(i)，运放驱动电荷转移并建立新的积分电平．时间

2

tφ 内，信号建立精度 P 与运放带宽 fBW、摆率 VSR满

足约束关系[11]
 

   

( )

( )
2

2

BW

S

SR

ln 1/

2

ln 1/

P
f

t

V P
V

t

φ

φ

⎧ >⎪ π⎪
⎨
⎪ >
⎪
⎩

 (4)

 

其中积分台阶最大值 VS＝0.39 V(单端)，由第 1级增



    

·1112·                         天津大学学报(自然科学与工程技术版)                       第 59 卷 第 10 期 

 

  

益系数 0.3与最大输入摆幅 1.3 V(含反馈电平 0.9 V)

计算得出． 

通过 Simulink 建模验证得出，当第 1 级积分器

运放的带宽大于 2 MHz、摆率大于 5 V/µs 时，调制器

有效位数保持在 20.00 bit 以上，结合式(4)计算出建

立精度为 3%．随着φ2 相位时间占比增大，有效建立

时间由 250 ns 延长至 400 ns(表 2)，运放的带宽与摆

率需求随之线性降低． 

需要注意的是，次级积分器在φ1相位的负载容值

的相对变化较大(ΔC/CI(2)＝160% )，φ1 相位持续时间

过短将引起电荷泄漏误差．折中考量后选择采样相

与积分相的时间比例
1

tφ ∶
2

tφ ＝3∶7(
2

tφ ＝350 ns)作

为最优比例，理论可使运放的带宽 /摆率需求降低

40%． 

表 2 运放最小带宽/摆率与 t
2

φ 相位时间的关系 

Tab.2  Relationship between minimum bandwidth/slew 

rate of operational amplifier and t
2

φ  phase time 

 

φ1∶φ2 
2

tφ /ns 最小带宽/MHz 最小摆率/(V/µs)

5∶5 250 2.232 5.47 

4∶6 300 1.860 4.56 

3∶7 350 1.595 3.91 

2∶8 400 1.395 3.42 

2 电路实现 

调制器整体电路如图 5 所示，模拟信号从差分端

口 VIP与 VIN进入，经过 3级积分器与加法器电路，输

入锁存比较器，得到调制器输出 VDAC．两相不交叠开

关 S1、S1D、S2以及 S2D 时序如图 5 右侧所示．本设计

采用 3 阶单环单比特量化 CIFF 架构，过采样率为

500，理论量化噪声信噪比超过 21.00 bit，为其他噪声

与非理想效应留有裕度． 

第 1 级积分器设置 12 pF 采样电容以抑制其采

样热噪声及电荷注入误差．拓扑系数通过电容器件

的比值实现：第 1 级积分器采样、积分电容分别为

12 pF 和 40 pF；第 2、3 级积分器积分电容均为 1 pF，

采样电容分别为 700 fF 和 250 fF；无源加法器的权重

电容分别为 Ca(0)＝1.00 pF、Ca(1)＝2.60 pF、Ca(2)＝

1.35 pF、Ca(3)＝840.00 fF． 

主要电路模块设计如下． 

(1) 开关电容积分器采用两相非敏感开关电容

结构[12]，通过控制敏感节点开关断开顺序，消除对敏

感节点的电荷注入误差．第 1 级反馈复用 CS(1)电容

实现信号减法运算(φ2 相位将 CS(1)左极板切换至

VREFP/VREFN)． 

(2) 进行积分器功耗分级设计，第 1级积分器采

用电流回收型运放以实现更低的平均功耗，第 2、3

级积分器用标准折叠共源共栅运放并以较低电流进

行偏置． 

(3) 考虑到单比特量化的天然线性度，采用无源

加法器以降低电路复杂度． 

(4) 通过提升φ2相位占比，在时钟频率不变情况

下放宽运放的带宽与摆率需求，进一步节省功耗． 

 

图 5 调制器整体原理 

Fig.5 Overall principle of the modulator 

2.1 电流回收型折叠共源共栅运放 

2.1.1 基本原理 

因第 1级积分器的积分电容容值较大，其运放需

在大负载条件下完成积分信号的建立．为此，本文采

用一种电流回收型折叠共源共栅(recycling folded 

cascode，RFC)运放．如图 6 所示，该结构通过重构传

统 FC 运放中的电流路径[13]，根据信号建立阶段动态

调整从电源汲取的电流大小，从而在保持高性能建立 
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图 6 电流回收型运放电路直流点 

Fig.6 DC point of RFC operational amplifier circuit 

的同时，降低持续工作状态下的平均功耗．  

在小信号输入下，晶体管 M1b-M4b-M4a-M2a 构

成推挽结构，电流镜 M4b-M4a 以增益 K 放大另一差

分路径的电流变化，并将其反相叠加至本支路，使得

差分增益提升至原本的(1＋K)倍(见图 7)．通过节点

R 的 KCL 分析得出，由输入小信号电压
in
v 引起的

VOP节点的小信号电流
out
i 为 

   ( )
out M4a M2a m in

0.5 1i i i K g v= − = +  (5)
 

式中：
M4a
i 和

M2a
i 分别为流过 M4a 和 M2a管的小信号

电流；
m

g 为输入级晶体管的跨导． 

式(5)表明 RFC 运放的等效跨导提升至传统 FC

运放的 0.5(K＋1)倍．当 K＝3 时，该结构在与 FC 拓

扑相同的静态电流(4IB，IB 为单位偏置电流)偏置下

实现跨导翻倍． 

 

图 7 RFC运放小信号行为示意 

Fig.7  Schematic of small-signal behavior of RFC opera-

tional amplifier 

在大信号瞬态响应中，正输入阶跃导致 M1a、

M1b 管截止．由于电流镜 M4b-M4a 截止，M2a 无对

地节点的直流通路(图 8 瞬态行为 1)，2IB 偏置电流

完全注入 M2b 支路．对 L、R(图 8)两节点的 KCL分 

析得，流过管 M5 与 M6 的大信号电流
M5
I 与

M6
I 分 

别为 

   M5 M3a M1a B B

M6 M4a M2a

2 0 2

0 0 0

I I I KI KI

I I I

= − = − =⎧
⎨ = − = − =⎩

 (6)

 

左、右 输出节点的下拉电流由直流偏置值 

0.5(K－1)IB分别变为 2KIB与 0．由于下拉电流的变

化幅度不同，引发正、负节点摆率的不对称．共模反

馈(common-mode-feedback，CMFB)电路将调整负载

管 M9 和 M10 的偏置电流由 0.5(K–1)IB调至 KIB，

从而保持摆率的对称(图 8 瞬态行为 2)． 

 

图 8 RFC运放大信号行为示意 

Fig.8 Schematic of large-signal behavior of RFC opera-

tional amplifier 

  在共模反馈电路的作用下，
OP

V 节点摆率
SR,OP

V 与

ON
V 节点摆率

SR,ON
V 保持对称，即对称的正、负摆率分

别为 

   

B B

SR,OP

L L

B B B

SR,ON

L L

0

2

KI KI
V

C C

KI KI KI
V

C C

−⎧ = =⎪
⎪
⎨ −⎪ = = −
⎪⎩

 (7)

 

式中
L

C 为运放输出节点的电容． 

表 3 总结了关键参数的理论改进效果．性能对

比表明，当 K＝3 时，RFC 运放与 FC 运放有相同的

静态电流，而 RFC 运放理论上有着 2 倍于 FC 运放 

表 3 RFC与 FC运放的拓扑参数 

Tab.3 Topological parameters of RFC and FC opera-

tional amplifiers 

 

运放拓扑 静态电流 等效跨导 小信号增益 摆率

FC 4IB gm gmrout IB/CL

RFC(K＝3) 4IB 2gm 2gmrout 3IB/CL

RFC(K 为

任意值) 
(K＋1)IB 0.5(K＋1)gm 0.5(K＋1)gmrout KIB/CL

 注：
out
r 为小信号输出阻抗． 
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的小信号增益以及 3 倍于 FC运放的大信号摆率． 

2.1.2 实现效果 

本设计针对 RFC 运放在大信号路径中的电流变

化不对称问题，采用开关电容共模反馈结构(图 9)以

实现高环路增益与良好的稳定性．该方案复用调制

器的两相时钟，无需额外时钟生成模块． 

 

图 9 开关电容共模反馈电路 

Fig.9 Switched-capacitor common-mode feedback circuit 

在 RFC 运放设计中，电流镜增益系数 K 的选择

需在动态特性与系统稳定性间进行折中．从电流利

用率角度分析，将摆率
SR

V 除以静态电流
static
I 表征单

位电流对摆率的贡献，即 

   SR

SR

static L

1

1

V K

I K C
η = =

+
 (8)

 

式(8)表明 K 值的增加有助于提升电流利用

率．然而受共模反馈环路有限调节能力的约束，过大

的 K 值将无法保证摆率的对称性，差分信号建立时

间受限于较低摆率值．基于以上考虑，本设计选择 

K＝7的参数实现 RFC运放(表 4)． 

表 4 不同 K 值下 RFC仿真参数 

Tab.4 RFC simulation parameters with different values of K 

电流镜

增益 K 

低频增 

益/dB 

单位增益 

带宽/MHz 

正摆率/ 

(V/µs) 

负摆率/ 

(V/µs) 

静态电

流/µA 

3 66.7 1.49 2.28 –2.35 78 

5 69.8 2.28 4.02 –4.06 121 

7 72.4 3.00 5.61 –5.65 165 

9 74.5 3.88 7.00 –7.10 206 

 

设计两种不同规格的 FC 运放，与上文中的 RFC

运放进行指标对比(见表 5)可知 40 pF 负载条件下，

RFC 运放对比相同功耗规格的 FC 运放(FC-1)展现

出 2.3 倍的带宽提升与近 3 倍的摆率提升．在 RFC

与 FC-2 高性能对比组中，RFC 运放以 FC-2 运放近

38%的静态偏置实现了相近的带宽与更高的摆率． 

表 5 RFC与 FC运放的仿真参数 

Tab.5  Simulation parameters of RFC and FC operational

amplifiers 

 

运放 

拓扑 

低频增 

益/dB 

静态电 

流/µA 

单位增益 

带宽/MHz 

摆率/ 

(V/µs) 

FC-1 66.2 170 1.31 1.90 

FC-2 69.4 434 3.08 4.53 

FC-3 72.4 165 3.00 5.63 

 

为验证 RFC 运放的性能提升效果，将 FC-2 与

RFC 运放分别配置为单位增益的开关电容积分器，

电路结构参考图 5中次级积分器，采样与积分电容均

为 40 pF，输入(0.9±0.5) V 阶跃信号进行对比，结果

如图 10 所示． 

(1) 瞬态输出电压显示：RFC 运放在 520 ns 内

即可完成满摆幅信号建立，相较同等静态偏置条件下

的 FC 拓扑的 994 ns建立时间，建立速度提 47%． 

(2) 瞬态电源电流显示：RFC 运放在大信号建

立阶段，其从电源中汲取的电流
DD

V
I 会显著上升至

290 µA 左右，稳态维持阶段则衰减至 165 µA 附

近．FC运放则缺乏动态调控能力． 

实验结果表明，RFC 运放摆率与带宽的提升源

于其电流动态调度特性，该特性使得 RFC 运放避免

了传统结构因固定偏置造成的功耗冗余，在相同平均

功耗下实现更快的信号建立． 

 

（a）RFC与 FC运放输出电压建立对比 

 

（b）RFC与 FC运放输出瞬态电源电流对比 

图 10 RFC与 FC运放信号建立瞬态波形 

Fig.10 Settling transient waveforms of RFC and FC op-

erational amplifiers 

2.2 时序优化策略及其实现效果 

图 10 中 RFC 的运放电流曲线与动态偏置技术

下的运放电流曲线(图 11(a)相似，运放在大信号建

立阶段消耗的电流 Islew，显著高于小信号稳定阶段电

流 Isettle以及采样相位电流 Isample．通过增加φ2相位的

占空比，可从时序设计层面进一步降低运放的偏置电

流(图 11(b))，即延长其有效建立时间，从而放松对

带宽与摆率的要求，使运放在更小偏置下仍能保持信

号建立精度．根据第 1.3 节的分析，选取
1

tφ ﹕

2

tφ ＝ 

3﹕7为最优时序比例． 

  为验证该时序优化的效果，将两种功耗规格的

RFC运放(RFC-1，静态电流 165 µA，带宽 3.00 MHz，

摆率 5.63 V/µs；RFC-2，静态电流 117 µA，带宽

2.23 MHz，摆率 3.94 V/µs)分别配置为第 1 级开关电

容积分器并施加(0.9±1.3) V 周期性差分脉冲，信号 
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（a）动态偏置技术示意 

 

（b）时序优化技术示意 

图 11  动态偏置与时序优化技术中运放瞬态电流对比 

Fig.11  Comparison of operational amplifier transient 

currents in dynamic bias and timing optimization

techniques 

建立完整性对比如下. 

(1) 在相位时间比
1

tφ ﹕

2

tφ ＝5﹕5 的时序下，

RFC-2 运放摆率受限时间为 190 ns，占
2

tφ 的 76%，建

立误差达 3.12 mV，难以完成输出信号的建立；而 

RFC-1 运放则能完成精度优于 3%的建立，建立误差

为 1.85 mV． 

(2) 在相位时间比
1

tφ ﹕

2

tφ ＝3﹕7 的时序下，

RFC-2 运放建立误差减少至 1.82 mV，较原时序减少

了 42%． 

调制器整体仿真中(图 12)，对于两种时序下的

调制器输出频谱，可得出如下情况． 

(1) 在相位时间比
1

tφ ﹕

2

tφ ＝5﹕5 的时序下，使

用 RFC-1 运放的调制器，信噪失真比为 120.7 dB，有

效位数为 19.76 bit；使用 RFC-2 运放的调制器，信噪

失真比为 106.5 dB，有效位数为 17.40 bit．因运放

RFC-1 的信号建立速度不足，调制器噪底下降约

15 dB，有效位数下降幅度超过 2.00 bit． 

(2) 在相位时间比
1

tφ ﹕

2

tφ ＝3﹕7 的时序下，使

用 RFC-1 运放的调制器，信噪失真比为 129.7 dB，有

效位数为 22.26 bit；使用 RFC-2 运放的调制器，信噪

失真比为 122.8 dB，有效位数为 21.11 bit．性能与功

耗不同的两种运放，均能满足信号建立需求，实现目 

 

（a）
1

tφ ﹕

2

tφ ＝5﹕5 

 

（b）
1

tφ ﹕

2

tφ ＝3﹕7 

图 12 不同相位时间比的调制器频谱 

Fig.12 Modulator spectra under different phase time ratios 

标精度． 

  实验结果表明，通过增大
2

φ 相位时间的方式，能

够有效提升信号建立精度．对于指定精度的信号建

立而言，这一时序优化方案可允许使用更低功耗的运

放，节省约 29%的静态电流． 

3 调制器整体仿真结果 

本设计基于 180 nm 工艺、1.8 V 电源电压与

2 MHz 时钟频率，通过引入 RFC 拓扑结构并优化调

制器时序，实现低功耗设计目标．前仿真结果表明，

RFC结构和调制器时序优化分别实现了 473.6 µW 和

67.1 µW 的功耗节省．系统总功耗为 397.2 µW，为未

优化方案(937.9 µW)的 42.4% (图 13)． 

 

图 13 两种技术对功耗的优化效果 

Fig.13 Optimization effects of two techniques on power 

consumption 

对由调制器和数字抽取滤波器组成的 sigma delta 
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ADC 进行仿真，输入频率 1.831 kHz、摆幅±0.4 V 差

分正弦波，其输入、输出瞬态响应如图 14 所示．数字

滤波器基于 Verilog 实现，通带截止频率为 2 kHz，

3 kHz 处的阻带衰减超过-100 dB．该滤波器对调制

器输出的 2 MHz 比特流进行 64 倍降采样，最终输出

频率为 31.25 kHz的二进制量化信号． 

 

（a）输入正弦波 

 

（b）调制器输出码流 

 

（c）数字滤波器输出(经理想 DA转换) 

图 14 调制器与数字抽取滤波器输入、输出瞬态响应 

Fig.14  Transient response of modulator and digital deci-

mation filter input-output 

仿真结果表明(图 15)，在调制器信号带宽(0～

2 kHz)内信噪失真比计算值为 123.1 dB，有效位数为

20.16 bit．由于 CMOS 开关未采用栅压自举结构，采

样本身引入了非线性误差，故调制器频谱中位于

5.49 kHz 处的 3次谐波有着约-90.0 dB的幅值．经数

字抽取滤波后，0～2 kHz 范围内的信号频谱被完整

保留，而 2 kHz 以上的带外分量被有效抑制，3 次谐

波也被衰减至接近噪声基底．ADC 输出在采样频带

(0～15.625 kHz)内，频谱计算得到信噪失真比为

121.0 dB，有效位数为 19.81 bit． 

 

图 15 调制器与数字抽取滤波器输出频谱 

Fig.15  Output spectra of modulator and digital decima-

tion filter 

为验证系统在电路噪声影响下的性能以及在工

艺偏差下的稳定性，结合瞬态噪声仿真与工艺角仿真

(见表 6)．5 次不同随机种子的瞬态噪声仿真结果表

明，系统平均信噪失真比为 105.4 dB，有效位数为

18.07 bit．在各器件工艺角中，mos_ss与 mim_ss分别

代表了 MOS 器件与 MIM 器件的最坏工艺角情

况．其中 mos_ss 代表更低的载流子迁移率(运放带宽

与摆率劣化)，而 mim_ss 代表 MIM 电容的容值正偏

(更大的运放负载)．在 mos_ss＋mim_ss 的组合中，

运放具有最恶劣的负载条件，此工艺角组合中系统具

有最低精度，有效位数为 18.00 bit．另外，在±0.1 V

电源电压变化与[-40 ℃，125 ]℃ 温区内，系统精度分

别为 19.66 bit(1.7 V)、20.02 bit(1.9 V)、20.42 bit(-40 

℃)以及 19.23 bit(125 ℃)，表现出对电源与温度变化

的鲁棒性． 

表 6 调制器随机噪声仿真与工艺角仿真结果 

Tab.6 Simulation results of modulator random noise and 

process corners  
 

随机噪

声种子

不同随机噪声仿真

的有效位数/bit 
工艺角 

不同工艺角下仿真

的有效位数/bit 

1 17.82 tt 20.16 

2 18.38 mos_ss 18.58 

3 18.04 mos_fnsp 20.05 

4 18.09 mos_ff 19.93 

5 18.00 mos_snfp 19.89 

平均值 18.07 mim_ss 18.51 

  mim_ff 19.56 

  mos_ss＋mim_ss 18.00 

 

基于 SMIC 180 nm 1P6M 工艺完成版图设计如

图 16 所示．为抑制热噪声而配置的 12 pF 第 1 级采

样电容与 40 pF 积分电容导致首级积分器占据超

70%的版图面积，差分信号路径采用对称布局布线策

略，以提升差分信号匹配性．前、后仿真频谱对比如

图 17 所示，前仿真信噪失真比为 123.1 dB，有效位数

为 20.16 bit，3 次谐波为-93.5 dB；后仿真信噪失真比 

 

图 16 调制器整体版图 

Fig.16 Full layout of modulator 
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图 17 前、后仿真频谱对比 

Fig.17  Comparision between pre- and post-simulation

spectra 

为 117.3 dB，有效位数为 19.19 bit，3 次谐波为-90.2 

dB. 后仿真较前仿真有效位数下降不到 1.00 bit，表

明版图设计的可靠性良好． 

后仿真功耗分布如图 18 所示，尽管对运放采用

了功耗优化策略，其功耗仍占据系统总功耗的较大比

例，其中第 1 级积分器功耗占比达 60.0%．这一结果

进一步表明运放功耗优化设计的重要性．调制器 

 

图 18 后仿真功耗分布 

Fig.18 Power consumption distribution of post-simulation 

后仿真总功耗为 408.3 μW，计算得到品质因数达

184.2 dB． 

表 7
[14-19]汇总了近年来离散时间调制器的相关

研究，并列举了关键指标．在与现有工作的对比中，

本设计采用 3阶单比特架构，避免了高阶架构带来的

稳定性风险及高电源电压需求[14,18]，同时也防止低阶

架构对超高过采样率的依赖[15]，在信号带宽与噪声

整形效果之间实现平衡． 

  本设计第 1级运放采用电流回收型结构，在电流

利用效率方面优于传统的折叠结构[16]．虽然文献[16]

的系统功耗更低，但其信号带宽仅为本文的 1/8，有

效位数相对较小，并且其基于 65 nm 先进制程与

1.2 V 低电源电压，具有工艺优势．此外，基于反相器

的运放结构[17]虽易于实现极低功耗，但其对工艺参

数误差与电荷注入误差的敏感性，增加了高精度系统

的设计难度．文献[17]通过先进架构实现了等效 3 阶

5.00 bit 的噪声整形性能，从而提升了系统精度．本设

计在采用传统离散时间调制器架构以及带有静态功

耗运放的前提下，仍实现了较高的精度，且品质因数

不亚于采用先进架构或先进工艺的研究工作． 

  在其他功耗优化技术中，文献[18]采用运放共享

策略，4 级积分器共同一个运放，实现了约 30%的系

统功耗降低；文献[19]通过动态偏置技术，在采样相

与积分相分别为运放配置不同的偏置电流，达到了约

25%的总静态电流节省．二者基于各自架构实现了不

同程度的能效优化．而本文在 RFC 运放结构与非对

称积分相/采样相时序策略的协同优化下，实现了约

58%的系统功耗节省，且综合精度、信号带宽与功耗

的品质因数指标优于相关工作，有效验证了本文所提

出的功耗优化设计技术的可行性与优势． 

表 7 同类调制器性能对比 

Tab.7 Performance comparison of similar modulators 

文献来源 
调制器 

架构 

工艺/ 

nm 

电源 

电压/V 

采样电 

容/pF 
运放拓扑

信号带

宽/kHz

采样频

率/MHz

过采

样率

信噪失

真比/dB

有效位 

数/bit 
功耗/µW 

版图面

积/mm2

品质因

数/dB

文献[14]* 4阶单比特 180 3.3 — RFC 21.00 0.256 2 128 109.3 17.86 2 475.0 1.440 0 172.6

文献[15]* 2阶单比特 065 1.2 4.0 Diff-AMP 21.00 4.000 2 000 109.2 17.85 2 165.0 — 178.0

文献[16] 3阶 4比特 180 3.3 4.0 GE-FC 20.25 0.064 2 128 108.9 17.80 2 379.5 1.870 0 167.1

文献[17] 2阶 Zoom 180 1.8 9.3 INV 23.90 4.000 2 512 108.7 17.76 2 227.2 0.340 0 181.0

文献[18]* 4阶单比特 180 5.0 — RFC 25.00 2.560 2 256 104.0 16.96 2 290.0 0.218 0 167.3

文献[19] 3阶单比特 180 1.8 0.7 DB-INV 25.00 5.000 2 100 084.0 13.66 2 067.0 0.093 9 172.8

本文* 3阶单比特 180 1.8 12.00 RFC 22.00 2.000 2 500 117.3 19.19 2 408.3 0.450 0 184.2

注：带*文献中仅给出仿真结果；品质因数一律采用以信噪失真比为精度指标进行计算；功耗、品质因数仅考虑模拟调制器(不包含数字电

路)；采样电容、运放拓扑均指第 1级积分器． 

4 结 语 

本文基于 0.18 µm CMOS工艺，设计了一款面向

物联网传感节点的低功耗高精度 sigma delta 调制

器，采用 3 阶单比特量化架构，以较低的电路复杂度

实现了对 2 kHz带宽信号的高精度量化．针对传统运

放在非积分相的静态功耗浪费问题，本文采用电流回

收型运放代替折叠共源共栅运放，提高了电流利用效
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率，降低了平均功耗；同时采用一种延长积分相位占

比的时序策略，放宽了对运放的带宽与摆率需求，进

一步降低调制器静态偏置．后仿真结果表明，调制器

以 408.3 μW 功耗实现了 19.19 bit 的量化精度，品质

因数值达 184.2 dB． 
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