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摘　 要:提出和验证了一个两级高位模数转换器新架构ꎮ 该架构用剩余电压放大器连接两级ꎮ 与传统结构不同的是:此剩余

电压放大器使用了改进的新型自动归零技术ꎬ并且在第二级中ꎬ两个单端数模转换器代替一个差分数模转换器ꎮ 第一级采样

量化时ꎬ剩余电压放大器短路ꎬ将自身噪声失配电压放大ꎬ并保存在其中一个单端数模转换器中ꎮ 第一级量化完毕ꎬ放大器将

剩余电压和其噪声失配电压一起放大并保存在另一个单端数模转换器中ꎮ 第二级量化时ꎬ两个单端数模转换器上的失配电

压及低频噪声会互相抵消ꎮ 基于该技术ꎬ利用 １８０ ｎｍ 工艺ꎬ实现了 ５００ ｋＨｚ 采样频率的 １６ 位数模转换器ꎮ 在放大器输入等

效噪声( ｒｍｓ)为 ８９ μＶ 情况下ꎬ利用 ５６０ μＡ 电流ꎬ实现了 ９３.７ ｄＢ 的 ＳＮＤＲꎮ
关键词:模数转换器ꎻ逐次逼近型ꎻ自动归零技术ꎻ剩余电压放大器ꎻ伪差分数模转换器

中图分类号:ＴＮ７９２　 　 　 　 文献标识码:Ａ　 　 　 　 文章编号:１００５－９４９０(２０２３)０１－００２２－０７

　 　 经过几十年发展和遴选ꎬＳｉｇｍａ￣Ｄｅｌｔａ 架构、逐
次逼近( Ｓｕｃｃｅｓｓｉｖｅ Ａｐｐｒｏｘｉｍａｔｉｏｎ ＲｅｇｉｓｔｅｒꎬＳＡＲ)架

构、流水线架构、快闪式(Ｆｌａｓｈ)架构是模数转换器

最为普遍的架构ꎮ 每种架构都有自身特点ꎬ各有所

长ꎬ应用在不同领域ꎮ 本文探索在应用实时性较强

领域的高精度模数转换器ꎮ 例如ꎬ在电力监测调度

应用场景中ꎬ由于变频等技术广泛应用ꎬ需要宽频率

高精度转换器以得到实时精确用电监测效果ꎮ
Ｓｉｇｍａ￣ｄｅｌｔａ 架构和 ＳＡＲ 架构比其他架构更适

合高精度模数转换器ꎮ 因为ꎬＦｌａｓｈ 架构比较器数量

与位数之间有指数关系ꎬ这导致 Ｆｌａｓｈ 架构的高精

度转换器硬件成本太高ꎮ 传统流水线架构每级产生

１~３ 位数字输出ꎬ级间剩余电压放大和传输需要高

精度放大器ꎮ 这些放大器为了满足精度要求会消耗

较大功耗ꎬ所以ꎬ用流水线架构实现高精度模数转换

器的效率不高ꎮ 但是ꎬ流水线技术作为一种增加信

号吞吐量的加速技术ꎬ一样可以应用在高精度模数

转换器中提高转换速度和精度[１－６]ꎮ
对于高精度模数转换器ꎬ ＳＡＲ 架构比 Ｓｉｇｍａ￣

Ｄｅｌｔａ 架构有更低功耗和更高能量效率ꎮ 因为传统

Ｓｉｇｍａ￣Ｄｅｌｔａ 架构需要放大器以实现积分器ꎬ这些放

大器为满足精度要求必然消耗很大功耗ꎮ 虽然近年
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基于无源器件的电荷分享等技术可以实现积分效

果ꎬ但是ꎬ很难实现很高精度[７]ꎮ
同时ꎬＳＡＲ 架构可以保证模拟输入信号和数字

输出信号具有一一对应关系ꎬ而 Ｓｉｇｍａ￣Ｄｅｌｔａ 架构破

坏了这种一一对应关系的ꎮ 在 Ｓｉｇｍａ￣Ｄｅｌｔａ 架构中ꎬ
一个数字输出往往包含了很多个模拟输入信号的信

息ꎮ 虽然近年出现的增量型 ( Ｉｎｃｒｅｍｅｎｔａｌ) Ｓｉｇｍａ￣
Ｄｅｌｔａ 架构可以实现一段模拟输入和一个数字输出

的对应ꎬ但是ꎬ这种新型架构速度往往比较低[８]ꎮ
虽然流水线严格意义上没有破坏输入输出一一对应

的关系ꎬ但是ꎬ流水线会需要较大功耗ꎮ 由于以上原

因ꎬＳｉｇｍａ￣Ｄｅｌｔａ 架构和流水线架构难以使用在有实

时性和低功耗需求的应用中ꎮ
逐次逼近模数转换器具有低功耗、适用于低电

压、适合小尺寸半导体制造工艺等特点ꎮ 但是ꎬ传统

逐次逼近模数转换器是依赖同一个数模转换器从最

高位到最低位顺序依次产生ꎮ 并且ꎬ每一位都要占

用一个时钟周期ꎮ 比如一个十位的逐次逼近型模数

转换器就需要十个时钟周期完成转换ꎮ 这个依次量

化过程大大延缓了转换过程ꎮ 这导致在相当一段时

间里ꎬ逐次逼近型架构往往应用在中低速中低精度

转换器上ꎮ 近年来ꎬ新技术发展使得逐次逼近型架

构逐步应用在高速和高精度领域ꎮ 比如ꎬ基于异步

数字电路的逻辑控制技术[９－１０]ꎬ时间交织的并行架

构和时间校准技术ꎬ以及多级流水线技术ꎮ 这些极

大提高了信号吞吐量ꎬ提高了转换速度ꎮ
逐次逼近转换器精度受失配和噪声两大因素影

响ꎮ 在电容失配方面ꎬ最近出现各种校准技术、抖动

(Ｄｉｔｈｅｒ)技术、动态元素匹配(Ｄｙｎａｍｉｃ Ｅｌｅｍｅｎｔ Ｍａｔｃ￣
ｈｉｎｇꎬＤＥＭ)技术缓解了电容匹配所带来的问题ꎮ 在

比较器或者放大器失配方面ꎬ数字校准和一次性校准

都在某种层度上缓解了失配电压问题ꎬ但是ꎬ不能解

决失配电压随着条件变化和噪声带来的更细致精度

问题ꎮ 在噪声方面ꎬ来自于放大器、比较器、电容、基
准电压等电路的噪声限制了电路的噪声特性ꎮ

本文针对放大器失配电压问题和噪声问题ꎬ创
造性地使用自动归零技术ꎬ在二级逐步逼近架构中

对第二级模数转换器做了结构创新ꎬ通过两次采样

放大器失配噪声并且互相抵消的办法ꎬ减少了放大

器失配噪声对整个转换器的影响ꎬ提高了精度ꎬ实现

了一个 １６ 位的模数转换器ꎮ

１　 １６ 位模数转换器架构

１.１　 传统高精度模数转换器架构

传统逐次逼近架构包括采样开关、电容式数模

转换器、比较器和数字控制电路ꎮ 如图 １ 所示ꎬ如果

没有冗余ꎬ１６ 位模数转换器需要电容权重为二进制

的 １６ 位差分数模转换器(ＤＡＣ)ꎮ 当下ꎬ设计技术

和制造工艺的进步可以制造出电容值为 １ ｆＦ 的单

位电容ꎮ 那么ꎬ最大单个电容值可以达到 ３２ ｐＦꎮ
该电容会带来很多问题ꎮ 比如ꎬ模数转换器输入电

容太大导致难以被驱动ꎻ电容阵列上级板寄生电容

远大于单位电容导致精度下降ꎻ最大电容和最小电

容的巨大差距给电容校准也带来问题ꎮ

图 １　 传统逐次逼近模数转换器结构示意图

一个避免使用巨大单个电容的方法是使用带有

桥电容的电容阵列ꎮ 图 ２ 所示为带有桥电容的逐次

逼近式模数转换器结构ꎬ一个二进制权重的巨大电

容阵列分为两个小电容阵列ꎬ两个电容阵列之间用

桥电容相连ꎮ 由于桥电容可以降低其中一个电容阵

列的等效权重ꎬ这样不需要在所有电容绝对值之间

保持二进制的等比关系ꎬ只需要在每个电容阵列内

部保持二进制的等比关系ꎬ如此避免了使用单个超

大电容ꎮ 但是ꎬ这种带有桥电容的电容阵列精度受

桥电容绝对值影响很大ꎬ并且ꎬ桥电容下级板寄生电

容会影响电容阵列的精度ꎮ 这些都给精度和电容校

准算法带来很大挑战ꎮ 所以ꎬ最近高精度逐位逼近

模数转换器往往采用了两级架构[１１－１５]ꎮ

图 ２　 带有桥电容的逐次逼近转换器结构示意图

１.２　 传统二级 １６ 位模数转换器架构

图 ３ 所示为传统二级 １６ 位模数转换器结构ꎬ二
级结构包括两个数模转换器ꎬ两个数模转换器之间

使用一个放大器连接ꎮ 如果考虑两个数模转换器之

间的精度均衡ꎬ１６ 位数模转换器可以分为两个 ８ 位

３２
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数模转换器ꎮ 如果考虑两级工作时间均衡ꎬ便于实

现两级的流水线操作ꎬ第一级可以比第二级实现较

少的位数ꎮ 因为第一级比第二级多了一个放大转移

剩余电压的操作ꎮ

图 ３　 传统二级 １６ 位模数转换器结构示意图

在两级架构中ꎬ放大器决定着整个转换器精度

和速度ꎮ 在剩余电压放大转移过程中ꎬ放大器的输

入等效噪声和失配电压直接叠加在第一级数模转换

器上ꎬ与输入信号具有同样权重ꎮ 为了保证放大器

不影响转换器精度ꎬ放大器失配电压和噪声必须要

远高于精度要求ꎮ 像电容热噪声一样ꎬ放大器噪声

也会叠加在转换器总噪声上ꎮ 放大器失配电压影响

比较复杂一点ꎮ 如果放大器失配电压是固定的ꎬ则
只会叠加在剩余电压上一起被放大ꎬ导致放大器输

出电压增大ꎬ这只会带来整个转换器的直流失配ꎮ
如果放大器失配电压不固定ꎬ而是随着输入信号温

度等因素变化ꎬ则会导致谐波或者噪声产生ꎮ

图 ４　 带有自动归零技术的二级 １６ 位模数转换器

２　 自动归零技术及其在转换器创新应用

图 ４ 所示为带有自动归零技术的二级 １６ 位模

数转换器ꎬ与传统二级模数转换器类似ꎬ此类高精度

模拟数字转换器使用了两级模拟数字转换器ꎮ 第一

级模拟数字转换器通过采样开关连接正负端输入信

号ꎮ 第一级模数转换器量化后的剩余电压被放大器

放大转移到第二级模数转换器ꎮ

２.１　 改进型模数转换器结构

与传统二级模数转换器相比ꎬ改进型架构的主

要区别在第二级模数转换器中ꎮ 第一ꎬ第二级模数

转换器中的数模转换器不是真正差分数模转换器ꎬ
而是由两个单端数模转换器构成的伪差分数模转换

器ꎮ 因为这个数模转换器不是一次性接受一个差分

信号ꎬ而是分两次接受两个单端信号ꎮ 第二ꎬ放大器

由双端输出改为单端输出ꎮ 放大器后增加两个选择

开关ꎬ用于选择将放大器的两次放大(第一次放大

噪声失配电压ꎬ第二次放大剩余电压和噪声失配电

压)电压输出至两个不同的单端数模转换器ꎮ 在开

关信号(Ｓ＿ＭＩＳ)为高的情况下ꎬ放大器输入端短路ꎬ
自身失配噪声电压被放大之后ꎬ输出在数模转换器

２１ 上ꎮ 在信号开关信号(Ｓ＿ＳＩＧ)为高的情况下ꎬ放
大器输入端与第一级中的差分数模转换器接通ꎬ自
身噪声电压和剩余电压被放大之后ꎬ输出在数模转

换器 ２２ 上ꎮ 因为放大器噪声失配电压被放大转移

两次ꎬ在理想情况下ꎬ数模转换器 ２１ 和数模转换器

２２ 含有几乎等量失配电压和噪声ꎬ所以ꎬ在之后第

二级量化过程中ꎬ两个数模转换器上放大器失配电

压和噪声会互相抵消ꎬ从而不影响整个模数转换器

的精度ꎮ

图 ５　 改进型模数转换器的时序控制图

２.２　 改进型模数转换器时序控制

如图 ５ 所示ꎬ为了配合两级模数转换器和放大

器的工作ꎬ一个完整量化周期被分为了三个段时间ꎮ
在第一段时间ꎬ第一级模数转换器采样和初步量化

输入信号ꎮ 放大器只是放大失配电压ꎬ并把放大的

失配电压储存在数模转换器 ２１ 上ꎮ 此时ꎬＳ＿ＳＩＧ ＝
０ꎬＳ＿ＭＩＳ ＝ １ꎬ第一级和放大器是分开隔离的ꎻ放大

器输入短路ꎬ接到共模电压ꎮ 放大器输出和第二级

中数模转换器 ２１ 连接ꎮ
在第二段时间ꎬＳ＿ＳＩＧ ＝ １ꎬＳ＿ＭＩＳ ＝ ０ꎬ第一级数

模转换器和放大器输入端连接在一起ꎻ放大器输出

和第二级的数模转换器 ２２ 连接ꎮ 此时ꎬ第一级模数

转换器完成量化ꎬ并保持剩余电压ꎮ 放大器不区分

剩余电压和失配电压ꎬ把两者一起放大ꎬ并把结果储
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存在第二级中数模转换器 ２２ꎮ
第三段时间里ꎬＳ＿ＳＩＧ ＝ ０ꎬＳ＿ＭＩＳ ＝ ０ꎬ放大器和

第二级的两个数模转换器分开ꎮ 此时ꎬ第二级模数

转换器继续量化被放大的剩余电压ꎮ 第一级和放大

器处在无工作状态ꎬ可以被休眠以节省功耗ꎮ 如果

这无工作状态被充分使用ꎬ第一级和放大器可以继

续处理下一个采样信号ꎬ实现流水线技术ꎮ

３　 关键电路模块设计

与传统逐次逼近型相比ꎬ这个改进型转换器除

了包括数模转换器、比较器、数字控制之外ꎬ还包括

一个关键模块ꎬ放大器ꎮ 本文中的电路创新专注在

放大器和第二级模数转换器部分ꎮ

图 ６　 第一级中数模转换器示意图

３.１　 第一级中的数模转换器

第一级数模转换器采用上级板采样ꎬ设计比较

简单ꎬ减小数字控制电路设计难度ꎬ简化了采样开关

设计ꎬ减小了输入信号版图走线难度ꎬ也减小了两个

关键信号ꎬ采样时钟信号和输入信号之间互相干扰

的可能性ꎮ 之前也有类似上极板采样设计实现了

１６ 位模数转换器[１５]ꎮ 如图 ６ 所示ꎬ差分信号对称

输入到一个差分数模转换器的采样开关ꎬ该采样开

关由开关信号(Ｓ－ＳＡＭ)控制ꎮ 除了最小单位电容

(Ｃ０)下级板一直偏置在参考电压(ＶＲＥＦＰ)上以外ꎬ
其他电容(Ｃ１􀆺ＣＭ－２ꎬＣＭ－１)下级板都接了一组开关

(ＳＷ)ꎮ 这组开关在三组控制信号(Ｓ＿ＬＯꎬＳ＿ＨＩꎬＳ＿
ＳＡＭ) 作用下ꎬ 将下级板分别接到正参考电压

(ＶＲＥＦＰ )、 负 参 考 电 压 ( ＶＲＥＦＮ ) 和 共 模 电 压

(ＶＤＣ)ꎮ 这个额外共模电压一方面简化了数字控

制电路ꎬ还易于控制数模转换器的输入共模电压与

输出共模电压的变化ꎮ 同时ꎬ因为上下电容阵列都

以相同方式接到这个共模电压ꎬ这个共模电压不会

影响整个转换器的精度ꎮ
数模转换器的开关翻转策略可以简单使用传统

方式ꎬ以保持共模不变ꎬ且控制比较方便ꎮ 为了实现

一定程度冗余ꎬ所有数模转换器并没有使用传统二

进制电容阵列ꎬ而是使用了拆分最大电容的方法ꎮ
除此之外ꎬ数模转换器还使用了校准技术ꎬ重新计算

第一级数模转换器的权重ꎮ 同时ꎬ第一级还采用了

Ｄｉｔｈｅｒ 技术把谐波打散ꎬ以增加一定量噪声为代价ꎬ
减小最大谐波和增加 ＳＦＤＲꎮ

图 ７　 第二级中数模转换器示意图

３.２　 第二级中的数模转换器

如图 ７ 所示ꎬ与第一级中数模转换器类似ꎬ第二

级数模转换器也包括两个电容阵列ꎬ利用上极板采

样ꎬ其下级板控制开关含有三个开关ꎮ 两者工作模

式和控制有很大不同ꎮ 第一ꎬ在采样阶段ꎬ第二级数

模转换器的两个电容阵列作为两个单端电容阵列使

用ꎬ在开关信号 Ｓ＿ＭＩＳ 和 Ｓ＿ＳＩＧ 控制下ꎬ先后分别

采样放大器输出ꎮ 在量化阶段ꎬ这两个单端电容阵

列组成一个电容型差分数模转换器以除去寄生电容

影响和提高量化精度ꎮ 第二ꎬ第二级数模转换器使

用了单调翻转策略ꎮ 一方面这种策略控制简单ꎬ符
合这种非差分输入信号的量化ꎻ另一方面这种翻转

策略可能带来的量化误差在等效到整个模数转换器

过程时ꎬ会除以放大器增益ꎬ其等效误差很小ꎮ
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３.３　 级联放大器

放大器自动归零动作和第一级模数转换器量化

动作同时发生ꎬ所以ꎬ不能使用模数转换器中的采样

电容实现电容式反馈放大器来将剩余电压放大ꎮ 如

图 ８ 所示ꎬ本设计采用了带有前置单位增益缓冲器

的电阻反馈放大器来放大剩余电压ꎮ 为了配合第二

级的伪差分数模转换器工作ꎬ这个电阻反馈放大器

具有双端输入和单端输出ꎻ其前置单位增益缓冲器

使用了简单源极跟随器来实现ꎮ 放大器(Ａｍｐｌｉｆｉｅｒꎬ
ＡＭＰ)使用高增益的二级放大器ꎬ第一级提供了大

部分增益ꎬ并生成了第一个主极点ꎬ第二级提供增益

较小ꎬ主要起驱动反馈电阻的作用ꎮ 这些放大器和

缓冲器电路使用了传统电路ꎬ又不属于转换器核心

部分ꎬ由于篇幅限制ꎬ不在这里赘述ꎮ

图 ８　 级联放大器架构

４　 版图设计和结果分析

本设计利用了 １８０ ｎｍ ＣＭＯＳ 工艺实现ꎮ 在这

个工艺中ꎬ电源电压为 ３.３ Ｖꎬ参考电压为 ２.５ Ｖꎬ差
分输入信号的峰峰值是 ５ Ｖꎮ 如图 ９ 所示ꎬ版图核

心所占面积是 ４８０ μｍ×２ ０００ μｍꎮ 长条形版图布局

是为了实现多个信号通道时ꎬ方便并行排列ꎬ减小多

个信号通道的版图面积ꎬ简化多通道输入输出信号

的走线ꎮ

图 ９　 自动归零技术的二级转换器版图

图 １０ 所示为输入信号量化后的频谱图ꎬ横坐标

为频率(Ｆｒｅｑｕｅｎｃｙ)ꎬ纵坐标为幅度(Ａｍｐｌｉｔｕｄｅ)ꎬ验
证自动归零技术有效性以及对转换器整体精度影

响ꎬ仿真对比了打开和关闭自动归零技术的两种情

况ꎮ 所作仿真是瞬态仿真ꎬ只打开或者关闭放大器

的瞬态噪声ꎮ 并且ꎬ将蒙特卡洛(Ｍｏｎｔｅ￣Ｃａｒｌｏ)仿真

中得到的失配电压加在放大器输入端以近似实际放

大器实际失配情况ꎬ所有数模转换器中的电容阵列

失配标准差(Ｓｉｇｍａ)为 １％ꎮ 在单独针对放大器的

噪声仿真中ꎬ输入信号频率是 ２４１ ｋＨｚꎬ采样频率是

５００ ｋＨｚꎮ 从图可以看出:在关闭自动归零技术情况

下ꎬ 信 噪 失 真 比 ( Ｓｉｇｎａｌ￣ｔｏ￣Ｎｏｉｓｅ￣Ｄｉｓｔｏｒｔｉｏｎ￣Ｒａｔｉｏꎬ
ＳＮＤＲ)是 ９２. ０ ｄＢꎻ在打开自动归零技术情况下ꎬ
ＳＮＤＲ 提升到 ９３.７ ｄＢꎮ 比较可以看出ꎬ这个技术不

仅解决了放大器失配电压问题ꎬ还将 ＳＮＤＲ 提升

１.７ ｄＢꎮ

图 １０　 输入信号量化后的频谱图

图 １１　 部分数字码的静态仿真结果

同时ꎬ在类似仿真设置中对转换器做了静态测

试ꎬ如图 １１ 所示ꎬ用来比较这个技术创新对差分非

线性(ＤＮＬ)和积分非线性( ＩＮＬ)的影响ꎮ 由于仿真

速度比较慢ꎬ只仿真了 ５ ０００ 个点ꎮ 为了保证每个

量化 台 阶 有 足 够 点 数ꎬ 输 入 信 号 范 围 限 制 为
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[－０.０２５ꎬ０.０２５]ꎬ共有 ６６５ 个量化台阶ꎮ 而且ꎬ这个

量化范围包括了 ０ 点ꎬ这是逐次逼近转换器中最大

值静态误差可能发生的位置ꎮ 从图 １１ 可以看出ꎬ这
个技术对转换器静态误差影响不大ꎬ在两种情况下ꎬ
ＤＮＬ 在[ －０.７４ꎬ０. ７１] ＬＳＢ 范围内ꎬ ＩＮＬ 在[ －０.５５ꎬ
０.５５]ＬＳＢ 范围内ꎮ

５　 结论和展望

本文创造性地将自动归零技术应用在二级逐次

逼近转换器架构中ꎮ 本设计将放大器失配电压和低

频噪声进行两次放大ꎬ将放大结果储存在第二级中

的伪差分数模转换器中ꎬ并在第二级量化过程中互

相抵消ꎮ 如此减少放大器失配电压和噪声对转换器

的负面影响ꎬ提升电路设计的鲁棒性ꎮ 在没有明显

增加硬件和功耗成本情况下ꎬ增加了模数转换器

精度ꎮ
因为针对低速信号采集的应用场景ꎬ整体设计

中的两级模数转换器并没有同时量化ꎮ 但是ꎬ这种

两级结构为流水线运行奠定了架构基础ꎮ 接下来设

计将继续探索这个带有自动归零技术的二级架构在

高速方面应用ꎬ结合流水线技术提高量化信号速度ꎮ
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胡　 毅(１９８２—)ꎬ男ꎬ硕士ꎬ高级工程

师ꎮ 从事集成电路中模拟、射频电路的

设计和开发工作ꎮ 在集成电路设计方

向发表论文近 ２０ 篇ꎬ在审或已授权专

利 ３０ 余项ꎬｈｕｙｉ１＠ ｓｇｉｔｇ.ｓｇｃｃ.ｃｏｍ.ｃｎꎻ

侯佳力(１９８９—)ꎬ男ꎬ硕士ꎬ工程师ꎮ 从

事模拟电路设计工作ꎬｈｏｕｊｉａｌｉ ＠ ｓｇｉｔｇ.
ｓｇｃｃ.ｃｏｍ.ｃｎꎻ

胡伟波(１９８２—)ꎬ男ꎬ博士ꎮ 在哈工大、
北大和美国德州理工大学获得本科、硕
士和博士ꎮ 在美国高通公司工作期间ꎬ
作为主要研发人员设计音频和高精度转

换器芯片ꎬ累计总销量过亿颗ꎮ ２０１７ 年

离开工业界回到学术界ꎬ在南开大学组

建集成电路和系统课题组ꎮ 在芯片设计

和智能系统方面发表了近 ４０ 篇文章ꎬ在
审或已授权中外专利 ２０ 多项ꎬ兼职多个公司的技术顾问ꎬ
ｗｅｉｂｏｈｕ１９８２＠ １２６.ｃｏｍꎮ

李振国(１９７９—)ꎬ男ꎬ硕士ꎬ工程师ꎮ 从

事无线局域网芯片、数据转换器芯片、数
字电视射频前端、音频编解码电路等研

发工作ꎮ 在模拟集成电路设计方向发表

论文 ４ 篇ꎬ在审或已授权专利 １０ 余项ꎬ
ｌｉｚｈｅｎｇｕｏ１＠ ｓｇｉｔｇ.ｓｇｃｃ.ｃｏｍ.ｃｎꎻ

薛明艺(１９９９—)ꎬ女ꎬ硕士研究生ꎬ主要

研究 方 向: 数 模 混 合 电 路 与 系 统ꎬ
ｍｉｎｇｙｉｘｕｅ＠ ｈｏｔｍａｉｌ.ｃｏｍꎻ
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