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摘 要：为满足数字 X 射线系统中光电二极管阵列读出电路对平均性能优越的模数转换

器（analog-to-digital converter， ADC）的要求，设计一款高精度流水线逐次逼近混合型模数转

换器 . 采用带有预放大级的增益增强型放大器结构，实现了高能效运放设计 . 使用最低有效位

（least significant bit， LSB）平均抗噪声方法，简化第二级比较器结构，有效降低了系统功耗 . 运
用基于延迟锁相环（delay-locked loop， DLL）反馈环路实现比较器时钟自调节，提高了异步时

序鲁棒性 . 基于 0.18 μm EPI BCD 工艺完成对 ADC电路设计、版图绘制和后仿真验证 . 在 5.0 V
供电电压、5 MS/s采样率的条件下，有效位数 ENOB为 15.61 bit，信噪失真比 SNDR为 95.73 dB，

非杂散动态范围SFDR为110.72 dB.
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High-precision Pipelined-successive Approximation Register Hybrid 
Analog-to-digital Converter Design
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Abstract：To meet the requirements of the readout circuit of the photodiode array in the digital X-ray system 
for an analog-to-digital converter （ADC） with superior average performance， a high-precision pipelined-
successive approximation register analog-to-digital converter is designed. It features a gain-enhanced amplifier 
structure with a pre-amplification stage to realize the high efficiency amplifier. The use of the least significant      
bit （LSB） averaging noise-resistant method simplifies the structure of the second-stage comparator， effectively 
reducing overall system power consumption. The self-adjusted comparator clock is also realized using a feedback 
loop based on a delay-locked loop （DLL）， enhancing asynchronous timing robustness. The ADC circuit design， 
layout， and post-simulation verification were completed using the 0.18 μm EPI BCD process. Under 5.0 V supply 
voltage and 5 MS/s sampling rate conditions， the ADC achieves an ENOB of 15.61 bits， an SNDR of 95.73 dB， and 
an SFDR of 110.72 dB.
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X射线因其波长极短、能量很大、穿透性很强的

特点被广泛应用在医疗、工业探测、航天探索等领

域［1］.近年来，为解决传统 X 射线胶片患者暴露面积

大、图像信号弱、患者吞吐量低的问题，数字 X 射线

图像采集系统快速发展 .数字 X 射线图像采集系统

中光电二极管阵列的列级像素单元共用一个 ADC，

同时 X 射线穿过软组织数目指数减少，对 ADC 的精

度和速度提出了高要求［2］.由于光电二极管阵列同时

使用多个ADC，为避免各列之间出现伪影，要求ADC
具有良好的线性度 .由此，对应用于数字X射线图像

采集系统的综合性能优越的 ADC 需求越来越迫切 .
传统流水线型ADC为了提高速度，其电路规模扩大，

功耗急剧提高；而传统的逐次逼近型 ADC虽规模更

小，功耗更低，但其工作原理使其速度受限［3-4］. 综合

两种结构模数转换器优势互补的特性，近年来国内

外研究者提出了在控制功耗的前提下提升ADC精度和

速 度 指 标 的 高 精 度 流 水 线 逐 次 逼 近 混 合 型

（pipelined-successive approximation register，Pipelined 
SAR）ADC 结构，但该结构仍存在一些问题：1）为了

降低子级 ADC比较器噪声需要使用低噪声比较器，

从而使其功耗提高 . 现有的取代低噪声比较器的方

案因引入残差放大器而使其设计难度提高［5］. 2）在

使用闭环运放的ADC设计方案中，为实现高性能，运

放会使功耗提高 . 3）为降低时钟抖动，ADC采用异步

时序控制，在子级逐次逼近混合型ADC中，为保证电

容阵列数模转换器（capacitive array digital-to-analog 
converter，CDAC）建立时间，提升了比较器时钟的设

计难度，提高了系统对异步时序鲁棒性的要求 .
针对上述问题，本文设计了一种综合性能优越

的 Pipelined SAR ADC， 使用最低有效位（least sig⁃
nificant bit，LSB）平均抗噪声方法［6］提高系统对第二

级比较器噪声容限，简化了第二级比较器结构 . 使用

带有预放大级的增益增强型运放［2］，在限制功耗的

前提下提高运放的速度 . 为解决异步比较器时钟设

计困难问题，提出基于延迟锁相环（delay-locked 
loop，DLL）反馈环路的比较器时钟自调节方案，提高

了异步时序鲁棒性 . 通过后仿真验证了ADC性能的

优越性 .

1   Pipelined SAR ADC整体架构

本文设计的 Pipelined SAR ADC整体架构如图 1
所示 . 基于 0.18 μm EPI BCD 工艺设计，联合考虑

ADC 线性度、噪声及功耗，采用两级“8+9”的整体架

构，异步时序逻辑控制，第一级 8 bit量化结果与第二

图1   Pipelined SAR ADC整体架构

Fig.1   Overall architecture of Pipelined SAR ADC
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级 9 bit量化结果通过数字校正单元输出 16 bit量化

结果 . ADC主要包括CDAC、比较器、SAR逻辑电路、

余差放大器、异步时钟产生电路、失配校准控制逻辑

电路等模块 .采用带有预放大级的增益增强型套筒

式共源共栅结构的余差放大器实现 32 倍的级间增

益，在控制功耗的同时提高余差放大器的速度 . 为降

低失调和噪声，第一级比较器采用带有两级预放大

器的全差分比较器结构 . 利用 LSB 平均抗噪声方法

提高系统对第二级比较器噪声的容限，从而简化第

二级比较器的结构，使用带有一级预放大器的全差

分比较器结构，降低功耗 . 此外，在第二级使用基于

DLL 的反馈环路实现比较器时钟的自调节，缓解

DAC 建立时间设计的复杂性，提高异步时序的鲁棒

性 .余差放大器在第一级转换后的空闲时间对余差

放大，第二级在余差放大器的采样时间转换 .
1.1   CDAC设计

本文采用基于共模电平的开关切换方案，如图 2
所示 . 在采样阶段，电容阵列正负端上极板连接共模

电平 VCM，电容阵列正端（P端）下极板连接差分输入

信号 VIP，电容阵列负端（N 端）下极板连接差分输入

信号VIN. 计算采样阶段电容阵列总电荷为：

ì
í
î

ïï

ïï

Qp = ( )V IP - VCM × 256C1

Qn = ( )V IN - VCM × 256C1
（1）

式中：C1为第一级单位电容；QP 为 P 端电容上电荷；

QN 为N端电容上电荷 .
采样阶段结束后，电容阵列正负端上极板先与

共模电平VCM断开，电容阵列正负端下极板连接共模

电平VCM. 计算采样阶段结束后电容阵列总电荷：

ì
í
î

ïï

ïï

QP = ( )VCM - VTOP_P × 256C1

QN = ( )VCM - VTOP_N × 256C1
（2）

式中：VTOP_P为电容阵列正端（P端）上极板电压；VTOP_N
为电容阵列负端（N端）上极板电压 .

根据电荷守恒：

{VTOP_P = 2VCM - V IP
VTOP_N = 2VCM - V IN

（3）
采样阶段结束后，如果 VTOP_P<VTOP_N，比较器结果

为 0，在比较器第 1 次比较结束后，电容阵列正端（P
端）最高位电容下极板切换至基准电平VREFN（本设计

中为 0），电容阵列负端（N 端）最高位电容下极板切

换至基准电平 VREFP（本设计中为 5.0 V），电容阵列其

余电容下极板连接共模电平VCM. 计算第一次逼近电

容阵列总电荷：

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï
ïï
ï

ï

QP = ( )VCM - VTOP_P × 128C1 +
          ( )0 - VTOP_P × 128C1

QN = ( )VCM - VTOP_N × 128C1 +
          ( )VREFP - VTOP_N × 128C1

（4）

根据电荷守恒：

ì

í

î

ïïïï

ï
ïï
ï

VTOP_P = 3
2 VCM - V IP

VTOP_N = 3
2 VCM - V IN + 1

2 VREFP
（5）

电容阵列上极板电压如图 3 中 VTOP_P和 VTOP_N所

示 . 其中，CK_SAMP 表示采样时钟，CK_COMP 表示

比较器时钟 . 重复上述逐次逼近过程，第一级获得    
8 bit量化结果，第二级获得 9 bit量化结果 . 由图 2可

知，第二级采样阶段用缩放电容与电容阵列采样，量

化阶段只使用电容阵列采样，使得第二级量化范围

缩小至 1/4，以此降低对余差放大器的闭环增益和输

出摆幅的要求 .（a）第一级电容阵列

（b）第二级电容阵列

图2   电容阵列结构

Fig.2   Capacitor array structure
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与传统的单调开关切换方案［7］相比，基于 VCM的

开关切换方案能耗更低，转换过程中比较器输入共

模维持不变，且在切换前复位至共模电平利于缩短

切换时间，提高响应速度 .
因为第一级CDAC的电容失配决定了整个ADC

系统的积分非线性（integral nonlinearity，INL）指标，

为保证 ADC 的线性度，第一级 CDAC 选择单段式结

构，单位电容为 30 fF. 第二级 CDAC 的电容失配对

ADC 线性度影响小，为降低规模及余差放大器的负

载电容，第二级选择两段式结构，单位电容为17 fF.
1.2   失配误差校准

电容阵列的失配误差会影响 ADC的线性度，进

而降低ADC的有效位数 . 为达到 16 bit的量化精度，

必须进行失配误差校准，本设计针对第一级 8 bit电
容进行前台校准 .

所设计的前台校准算法流程图如图 4 所示 . 由
校准使能信号 CAL_EN 控制 ADC 是否进入校准模

式，CAL_EN 信号为 1时进入校准模式，否则 ADC 处

于正常工作模式 . 以第一级最高位电容的校准过程

为例，校准模式下采样阶段正端（P端）校准位电容下

极板连接 VREFP，其他位电容下极板连接 VCM；负端（N
端）校准位电容下极板连接VREFN，其他位电容下极板

连接VCM. 计算电容阵列总电荷为：

ì
í
î

ïï

ïï

QP = ( )VREFP - VCM × ( )C8 + ΔC8

QN = ( )VREFN - VCM × ( )C8 + ΔC8
（6）

式中：C8为第一级最高位电容值；ΔC8为第一级最高

位电容的失配误差 .

校准模式下量化阶段，低位电容下极板连接

VCM，电容阵列上极板电压按照比较器结果逐次逼

近，将校准位电容的失配误差量化 . 计算电容阵列总

电荷为：

ì
í
î

ïï

ïï

QP = ( )VCM - VTOP_P + VOS × ( )2C8 + ΔC8

QN = ( )VCM - VTOP_N × ( )2C8 + ΔC8
（7）

式中：VOS为失调误差 . 根据电荷守恒，计算最高位量

化实际权重 .

图3   基于VCM的开关切换方案的DAC输出

Fig.3   DAC output based on VCM switching scheme

图4   前台校准算法流程图

Fig.4   Flowchart of the foreground calibration algorithm
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ΔVTOP = C8 + ΔC82C8 + ΔC8
(VREFN - VREFP + VOS ) （8）

变换极性，调换VREFN和VREFP电压值再次校准，两

次校准结果相减取平均，实现用低于校准位的电容

阵列对校准位电容失配的量化，同时消去失调误差

的影响 . 从低到高位电容依次校准后，得到实际电容

阵列的权重 .
1.3   LSB平均抗噪声方法

比较器噪声是限制 SAR ADC 实现高精度的重

要因素，传统降低比较器噪声的方法功耗高［5］. LSB
平均抗噪声方法是针对采样后转换阶段的比较器噪

声通过取多次比较结果平均的方法优化比较器的决

策以降低转换阶段的噪声有效值［2］，以达到在保证

ADC 精度的条件下提高比较器噪声容限、简化比较

器结构的目的 .
LSB平均抗噪声方法效果如图 5所示 .LSB平均

抗噪声方法只在一定的噪声阈值内起作用，对于过

高的比较器噪声，LSB 的比较器输出结果都是错误

的；对于过低的比较器噪声，LSB的比较器输出结果

都是正确的 . 这两种情况下 LSB 平均抗噪声方法都

无效 .

利用MATLAB软件对LSB平均抗噪声方法在不

同比较器噪声水平下的效果进行建模仿真 . 针对比

较 器 噪 声 水 平 为 0.0LSB～0.8LSB 的 情 况 ，通 过

MATLAB 模型分别对平均次数M为 1~8 次仿真，得

到ADC信噪比，结果如图 6所示 . 在相同比较器噪声

水平下，平均次数越高，ADC 信噪比越高，在大约 
0.3LSB 的比较器噪声水平下，LSB 平均抗噪声方法

的效果最好 .
在 0.3 LSB比较器噪声水平下，对不同平均次数

LSB 平均抗噪声方法的效果进行建模仿真， 结果如

图 7所示，随着 LSB平均次数上升，ADC信噪比单调

上升，但是在 LSB 平均次数大于 4次后，提升 LSB 平

均次数对提升ADC信噪比的影响变小 . 同时，每增加

1次 LSB 平均次数要牺牲比较器时钟对应的量化时

间，所以选择4次平均来实现LSB平均抗噪声方法 .
通过ADC MATLAB模型对使用LSB平均抗噪声

方法前后ADC输出频谱图进行仿真，如图 8所示，使

用该方法前后 ADC 有效位数分别为 14.85 bit 和
15.66 bit. 可见使用该方法可以降低 ADC 频谱图的

底噪，有效弱化比较器噪声对ADC性能的影响 .
联合考虑 LSB 平均抗噪声方法，Pipelined SAR 

ADC时钟分配如图9所示 . 考虑ADC采样率为5 MS/s，
采样周期为 200 ns，分配第一级采样时间 50 ns，转换

时间150 ns，转换时间的前100 ns比较器完成8 bit比
较；余差放大器在第一级采样时间和比较器工作时

间共 150 ns 的时间内采样，在第一级转换时间内第

一级比较器工作后剩余的 50 ns时间内放大；第二级

在余差放大器放大的 50 ns时间内采样，在余差放大

图5   LSB平均抗噪声方法效果

Fig.5   Effectiveness of LSB averaging noise-resistant method

图6   不同比较器噪声水平LSB平均抗噪声方法效果

Fig.6   Effectiveness of LSB averaging noise-resistance method 
under various comparator noise levels

图7   0.3LSB比较器噪声水平下ADC信噪比

随LSB平均次数的变化曲线

Fig.7   The SNR of the ADC with different LSB averaging counts 
at 0.3LSB comparator noise level
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器采样的 150 ns内完成转换，转换时间适应比较器 9
次比较与LSB平均抗噪声方法引入的4次冗余比较 .

2   具体电路设计

2.1   带预放大级余差放大器

余差放大器是 Pipelined SAR ADC 的关键模块，

为实现 ADC 16 bit精度、5 MS/s采样率的设计指标，

选择带预放大级的套筒式增益增强型运算放大器结

构［2］. 如图 10所示，预放大级在小幅提升直流增益的

同时引入远离主极点的次极点，将运放的幅频曲线

向上平移，提升运放的闭环带宽，同时使用推挽式输

入结构提升运放速度 . 对比传统套筒式运放，实现相

同闭环带宽的条件下，本文运放的功耗降低了 20%. 
运算放大器与第一级电容阵列共 256倍单位电容构

成的采样电容和 8倍单位电容构成的反馈电容共同

组成余差放大器模块 .

在 3.7 pF负载电容，温度为-40~85 ℃，电源电压

浮动±5%，FF、TT、SS工艺角下对运放进行交流工艺

电压温度（process voltage temperature，PVT）仿真，余

差放大器 PVT仿真结果如图 11所示 . 由图 11可知，

最差情况下，运放也可以达到直流增益 112.6 dB，   
32倍闭环增益下闭环带宽 41.678 MHz，32倍闭环增

益处最差相位裕度 63°，且最差增益带宽和最差相位

裕度不同时出现，运放设计符合系统指标要求 .
2.2   比较器的设计

比较器的失调和速度影响 ADC的精度和速度，

是 ADC 电路的重要模块之一 . 为实现第一级 13 mV

（a）余差放大器PVT仿真直流增益

（a）采用LSB平均抗噪声方法前

（b）采用LSB平均抗噪声方法后

图8   采用LSB平均抗噪声方法前后ADC输出频谱图

Fig.8   ADC output spectra with LSB averaging noise-resistant 
method on and off

图9   Pipelined SAR ADC时钟分配

Fig.9   Clock distribution for Pipelined SAR ADC

图10   带预放大级的增益增强型放大器

Fig.10   Gain-enhanced amplifier with pre-amplification stage
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的比较器失调要求，第一级比较器采用两级预放大

加 Latch 的结构［8］，如图 12 所示，比较器最后一级的

输入失调被两级预放大级的增益衰减，比较器的失

调主要由第一级预放大的失调决定，通过提高输入

管尺寸来提高第一级增益以减小失调，同时两级预

放大结构可有效抑制回踢噪声，降低比较器噪声 . 由
于ADC第二级使用了前文介绍的LSB平均抗噪声方

法，比较器噪声容限提高，第二级选择一级预放大加

Latch 结构，简化了比较器结构，降低了比较器的

功耗 .

为验证第一级比较器满足ADC对失调电压的需

求，对首级比较器失调电压进行 200 个点的蒙特卡

洛仿真，仿真结果如图 13所示，由仿真结果可知，第

一级比较器失调电压分布为-6.6~6.6 mV，满足失调

电压要求 .
2.3   异步时钟与SAR逻辑控制

传统同步 SAR ADC 外接时钟为 ADC 采样率   

10倍及以上，导致时钟抖动明显，且高速时钟加大了

片内时钟接收电路的设计难度［9］. 本文 ADC 采用异

步逻辑控制电路，保证芯片外接时钟与 ADC采样率

一致，大大降低了外接时钟频率和片内时钟接收电

路的设计难度 .
异步比较器时钟产生电路和 SAR 逻辑电路如 

图 14所示 . 在采样时钟为高电平时，D触发器复位，

当采样时钟的反相时钟 CKB_SAMP 为高电平时，因

TRIG<8∶0>信号被复位至 0，经过负脉冲发生器

（negative pulse generator，NPG）和与门后，比较器时

钟为高电平，比较器工作后产生比较结果，正负端结

果经过异或门产生的 VALID 信号一定为高，由移位

寄存器和数据锁存器构成的 SAR 逻辑电路开始工

作，产生时钟控制信号TRIG<8：0>，同时锁存比较器

输出结果O<8：0>. TRIG<8：0>信号依次为高后，经过

负脉冲发生器和与门后，比较器时钟信号CK_COMP
被置为低电平，比较器被复位，VALID信号被复位为

低电平，SAR 逻辑电路与异步时钟电路联合产生信

号如图 15所示，其中 r<8：0>信号为 TRIG<8：0>信号

经过负脉冲发生器产生的负脉冲信号 .
2.4   基于DLL反馈环路的比较器时钟自调节

2.3节介绍的异步 SAR逻辑控制中，电容阵列上

极板电压的建立时间由负脉冲发生器中的延时单元

（b）余差放大器PVT仿真闭环带宽

图11   余差放大器PVT仿真结果

Fig.11   Residue amplifier PVT simulation results

图12   第一级比较器结构

Fig.12   First-stage comparator structure

图13   第一级比较器失调蒙特卡洛仿真

Fig.13   Monte Carlo simulation of first-stage 
comparator mismatch
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决定，所设计的延时单元延时要保证电容阵列上极

板电压建立误差在 ADC 精度 16 bit 的要求之内 . 由
于第二级使用 1.3节介绍的LSB平均抗噪声方法，在

采样时钟低电平的时间里要完成 12次转换，对延时

单元延时的设计难度较大，为保证各工艺角下的

ADC 精度，设计了基于 DLL 反馈环路的比较器时钟

自调节控制电路，异步 SAR 逻辑与比较器时钟信号

如图 15 所示 . 自调节环路包含鉴相器（phase dis⁃
criminator， PD）、电荷泵（charge pump， CP）、低通滤

波器（low pass filter， LPF）和压控延时线（voltage con⁃
trol delay line， VCDL）［10-12］ ，实现了比较器时钟的自

调节，降低了延时设计难度，可以避免由于非理想因

素导致设计延时偏移造成的 CDAC 建立不完全或

ADC位数缺失问题，提高了ADC第二级异步 SAR逻

辑控制电路的鲁棒性 .
如图 16 所示，采样时钟 CK_SAMP 和最低位转

换控制信号TRIG<0>输入鉴相器，根据CK_SAMP和

TRIG<0>上升沿的前后关系，鉴相器生成电荷泵的

控制信号 UP和 DN，其中 UP信号控制电容充电，DN
信号控制电容放电，由此产生负脉冲发生器中压控

延时单元的控制电压（control voltage，CV），经过该反

馈环路的调节，最终比较器时钟CK_COMP合理地分

配在采样时钟低电平时间内 .

由于工艺引入的非理想因素导致初始状态下压

控延时单元的延时过大，如图17所示，有多个比较器

时钟周期落于采样时钟高电平时间内，导致TRIG<0>
信号未与正确的采样时钟上升沿被鉴相器识别导致

DLL反馈环路进入正反馈而失效 . 为解决这个问题，

为 DLL 反馈环路设计了保护措施，如图 18 所示 . 如
果有上述情况发生，鉴相器输入会变为采样时钟和

自身延时后的信号，强制压控延时单元延时降低，

DLL 控制比较器时钟回调，直到 DLL 反馈环路进入

正常的负反馈模式 . 基于 DLL的比较器时钟自调节

环路功能仿真结果如图19所示 .

图14   异步SAR逻辑电路

Fig.14   Asynchronous SAR logic circuit
图16   基于DLL的反馈环路

Fig.16   Feedback loop based on DLL

图15   异步SAR逻辑与比较器时钟信号

Fig.15   Asynchronous SAR logic and comparator clock signal

图18   针对失效机制的保护措施

Fig.18   Protection measures against failure mechanisms

图17   由于工艺引入延时过大导致的失效机制

Fig.17   Failure mechanism caused by excessive 
process-induced delays
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3   后仿真结果

本文所设计的 16 bit Pipelined SAR ADC 由两级

多位 SAR ADC 及余差放大器组成，电路设计、版图

和后仿真验证基于 0.18 μm EPI BCD 工艺 . 图 20 为

Pipelined SAR ADC 版图 . 通过后仿真验证 Pipelined 
SAR ADC的功能正常 .

在 5.0 V 供电电压、5 MS/s 采样率的条件下对

ADC 的动态性能进行后仿真 . 在输入信号频率为

83.008 kHz 时，本文设计的 ADC 的动态性能指标仿

真结果如图21所示.由图21可知，非杂散动态范围SFDR
为110.72 dB，信噪失真比 SNDR为95.73 dB，总谐波失

真THD为-109.43 dB，有效位数ENOB为15.61 bit.

在 FF、TT、SS 工艺角下分别对 ADC 的动态性能

进行仿真验证，仿真结果如表1所示，在FF工艺角下，

ADC动态性能最差，但仍能保证 SFDR为 106.64 dB，
SNDR 为 93.74 dB，THD 为 -106.55 dB，ENOB 为

15.28 bit，保证优越的动态性能 . 在 SS 工艺角下，

ADC动态性能最好，原因是在 SS工艺角下所设计的

运放相位裕度更优，稳定性更优，有利于降低系统的

非线性失真 . 由于未进行流片测试，为保证本文所设

计的 ADC 芯片在不同工作环境下的可靠性，针对

ADC 的动态性能进行了 PVT 仿真，电压浮动与温度

变化极限值状态下ADC动态性能如表2所示 . 由表2
可知，在温度为-40~85 ℃，供电电压浮动为±10%的

仿真条件下，ADC 能保证最低 ENOB 为 15.52 bit， 
SNDR 为 95.05 dB， SFDR 为 106.89 dB. 由此可知，

ADC在供电电压和环境温度变化时能保证优越的动

态性能 .
对相关文献提出 Pipelined SAR ADC 的性能进

行总结并与本文设计进行对比，如表 3所示 . 对比主

要能体现ADC综合性能的指标（品质因数FoMs）. 由

图19   基于DLL的比较器时钟自调节环路功能仿真

Fig.19   Simulation of the comparator clock self-adjustment loop 
functionality based on DLL

图21   Pipelined SAR ADC动态性能

Fig.21   Dynamic performance of Pipelined SAR ADC

图20   Pipelined SAR ADC 版图

Fig.20   Layout of Pipelined SAR ADC
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表 3 可知，与参考文献相比，本文设计的 Pipelined 
SAR ADC 在 ENOB、SNDR、SFDR 等表征 ADC 精度

和线性度的指标上普遍表现突出，本文设计的 ADC
的 FoMs 指标为 171.8 dB. 综上所述，本文使用的

LSB平均抗噪声方法以及所设计的高能效运放能在

有效控制功耗的前提下提高 ADC 精度，从而提升

ADC品质因数 . 本文设计有着优越的精度指标和综

合性能 .

4   结 论

本文设计了一款适应数字X射线系统中光电二

极管阵列读出电路对后端 ADC 要求的高精度 Pipe⁃
lined SAR ADC. 通过采用基于 DLL反馈环路的比较

器时钟自调节方案，降低系统延时设计难度，提升异

步 SAR逻辑鲁棒性；采用LSB平均抗噪声方法，简化

第二级比较器结构；采用带有预放大级的增益增强

型运放，提升ADC速度 . 后仿真结果显示，本文设计

的 Pipelined SAR ADC 在 5 MS/s 的采样率下有很好

的动态性能，具有优越的信噪失真比及非杂散动态

范围 .
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