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Введение 

При современном уровне развития цифровых 
технологий большинство радиоприемников и 
радиопередатчиков могут быть реализованы в 
цифровой форме. Разработчики таких цифровых 
радиоприемных устройств стараются расположить 
блок цифровой обработки как можно ближе к 
антенне. Фактически, размещение аналого-
цифрового предобразователя (АЦП) на выходе 
высокочастотной части и выполнение 
непосредственной дискретизации на радиочастоте 
или на промежуточной частоте может показаться 
привлекательным, однако в таком случае бывает 
сложно получить высокую чувствительность и 
избирательность.  

В радиоприемных устройствах нижняя граница 
динамического диапазона определяется чувстви-
тельностью, а верхняя – заданным уровнем комп-
рессии входного сигнала. В широкополосных 
приемниках динамический диапазон правильней 
определять как отношение полезного сигнала к 
величине максимального побочного канала 
приема. При работе АЦП в многосигнальном 
режиме по входу, верхнюю и нижнюю границу 
динамического диапазона наиболее корректно 
определять с учетом интермодуляционных состав-
ляющих. Однако, точки пересечения продуктов ин-

термодуляции второго и третьего порядка не опре-
делены (не предусмотрены) для АЦП. Для измере-
ния искажений преобразователей используются 
однотональные или многотональные характери-
стики динамического диапазона, свободного от 
гармоник (SFDR, от англ. Spurious-Free Dynamic 
Range). 

Увеличение разрешения АЦП может быть ис-
пользовано для увеличения отношения сиг-
нал/шум (SNR, от англ. Signal to-noise ratio), однако 
при этом динамический диапазон может и не улуч-
шиться. Порог чувствительности цифровых 
радиопремных устройств главным образом будет 
определяться тепловым шумом и шумом АЦП [1]. 

 
Определение коэффициента шума АЦП  

Как известно, АЦП имеет относительно высокий 
коэффициент шума (30–40 дБ) по сравнению с 
другими каскадами, поэтому ему должен 
предшествовать блок малошумящего усилителя. 

Если определить коэффициент шума АЦП по 
аналогии с определением коэффициента шума 
аналоговых устройств как: 

Кш АЦП =  1 +
Pш кв

Pш т

, 

где Рш т – располагаемая мощность тепловых шумов 

эквивалентного генератора; Pш кв – мощность шу-



ТРУДЫ УЧЕБНЫХ ЗАВЕДЕНИЙ СВЯЗИ                                           2018. Т. 4. № 2 

 

www.tuzs.sut.ru 62 

 

мов квантования в полосе пропускания ΔF, при раз-
виваемой мощности на стандартном сопротивле-
нии R0 = 50 Ом:  

Pш кв =  
𝑈ш кв

2

𝑅0

∙
2 ∙ Δ𝐹

𝐹д

, (1) 

тогда выражение для коэффициента шума АЦП в 
относительных единицах принимает вид: 

Кш АЦП =  1 +
𝑈𝑝𝑝

2

22𝑏 ∙ 𝐹д ∙ 6 ∙ 𝑅0 ∙ 𝑘 ∙ 𝑡0

 

или в децибелах: 

Кш АЦП =  10 ∙ log10 (1 +
𝑈𝑝𝑝

2

22𝑏 ∙ 𝐹д ∙ 6 ∙ 𝑅0 ∙ 𝑘 ∙ 𝑡0
)   дБ, (2) 

где k = 1.3810-23 Дж/K – постоянная Больцмана, 𝑡0 – 
температура окружающей среды, при которой 
находится эквивалентный генератор (полагаем 
𝑡0 = 293 K). 

Как и следовало ожидать, коэффициент шума за-
висит от разрядности АЦП (фактически эффектив-
ное число бит – ENOB, от англ. Effective number of 
bits), максимального размаха сигнала на его входе 
UPP, а также частоты дискретизации FД, поскольку, 
чем выше частота дискретизации, тем ниже спек-
тральная плотность шумов квантования в преде-
лах полосы пропускания ΔF. От полосы пропуска-
ния ΔF коэффициент шума АЦП не зависит, по-
скольку и шумы, создаваемые АЦП, и внешние теп-
ловые шумы оцениваются в одинаковой полосе. 

В качестве примера на рисунке 1 приведены гра-
фики зависимости коэффициента шума АЦП от его 
разрядности при нескольких значениях FД для 
UPP = 2,56 В. Видно, что при разрядности 16 и ча-
стоте дискретизации 150–200 МГц удается полу-
чить значения коэффициента шума АЦП приблизи-
тельно 10 дБ.  

 

Рис. 1. Зависимость коэффициента шума АЦП от его разряд-
ности и частоты дискретизации (UPP = 2,56 В) 

С учетом того, что эффективная разрядность 
АЦП ниже номинальной на 2–4 разряда, в случае ис-
пользования 16-разрядных АЦП при указанной ча-
стоте дискретизации можно ожидать получения 
реального значения коэффициента шума АЦП 

около Kш АЦП = (20–30) дБ, а в случае использования 
14-разрядных АЦП – можно ожидать приблизи-
тельно Kш АЦП = (30–40) дБ. Коэффициент шума АЦП, 
оцениваемый с помощью (2), является основным 
параметром, влияющим на выбор коэффициента 
передачи аналогового тракта. 

Шумы радиоприемного тракта с цифровой обра-
боткой складываются из шумов аналогового 
тракта и шумов АЦП. Для их количественной 
оценки удобно использовать коэффициент шума 
приемника. Его можно представит в виде суммы 
двух слагаемых, определяющих вклад шумов ана-
логового тракта и АЦП: 

Kш пр = Кш ан +
Кш АЦП−1

Кр ан
, (3) 

где Кш пр, Кш ан, Кш АЦП – значения коэффициента 
шума приемника, аналогового тракта и АЦП, соот-
ветственно; Кp ан – коэффициент передачи аналого-
вого тракта по мощности; все параметры, входящие 
в (3), должны быть оценены «в разах». 

Из (3) следует, что выбором высокого значения 
Кp ан можно минимизировать вклад шумов АЦП и 
приблизиться к минимальному значению коэффи-
циента шума приемника, ограниченного, в свою 
очередь, значением коэффициента шума аналого-
вого тракта: Kш пр ≈ Kш ан. Это достигается при: 

Кp ан ≫
Kш АЦП − 1

Кш ан

. 

Для снижения собственных шумов АЦП необхо-
димо: 

 увеличивать коэффициент усиления аналого-
вого тракта; 

 увеличивать частоту дискретизации с после-
дующей децимацией сигнала; 

 поддерживать амплитуду сигнала, подавае-
мого на вход АЦП к амплитуде, соответствующей 
полному размаху преобразования; 

 уменьшать величину паразитных интермоду-
ляционных составляющих на выходе АЦП. 

 
Технология передискретизации 

Технология передискретизации (oversampling) – 
это способ уменьшения шума квантования путем 
повышения частоты дискретизации в несколько 
раз. Обычно при осуществлении аналого-цифро-
вого преобразования на вход АЦП включают 
фильтр низкой частоты для защиты от наложения 
спектров, тогда спектральная плотность мощности 
будет определятся выражением: 

σ0
2 = ∫ 𝑒𝑟𝑚𝑠

2
𝑓𝑐

0

(𝑓)𝑑𝑓 = 𝑒𝑟𝑚𝑠
2 (

2𝑓𝑐

𝑓Д

) =
𝑒𝑟𝑚𝑠

2

𝑘
, (4) 

где erms – средняя мощность шума; fД – частота дис-
кретизации; fс – частота сигнала; k – коэффициент 
передискретизации. 
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Выражение (4) показывает, что можно снизить 
мощности шума на выходе АЦП за счет избыточной 
дискретизации (k), не повлияв на полезный сигнал.  

Коэффициент передискретизации k показывает, 
во сколько раз повышается частота дискретизации, 
и определяется выражением: 

𝑘 =
𝑓д

2 ∙ 𝑓𝑐

. 

При использовании передискретизации мощ-
ность шума распространяется в более широком 
диапазоне частот. Таким образом, эффективная 
плотность мощности шума в полосе полезного сиг-
нала оказывается ниже при более высокой частоте 
дискретизации. 

С другой стороны, при известной мощности 
шума можно рассчитать требуемую разрядность 
АЦП. Решая (4), получаем уравнение (5), которое 
показывает, как вычислить эффективное число бит 
при известной мощности шума и коэффициенте пе-
редискретизации: 

𝑏 =
1

2
log2(𝑈𝑝𝑝)

2
−

1

2
log2(σ0

2) −
1

2
log2(12) −

−
1

2
log2(𝑘). 

(5) 

Из (1) следует, что при каждом удвоении ча-
стоты дискретизации уровень мощности шума в 
полосе уменьшается на 3 дБ, и увеличивается раз-
решающая способность на 1/2 бит [2]. Таким обра-
зом, для получения каждого дополнительного бита 
эффективной разрядности требуется увеличение 
частоты дискретизации в 4 раза. 

В системе, где применяется передискретизация 
сигнала на коэффициент k, в тракте цифровой об-
работки сигнала (ЦОС) обычно происходит децима-
ция сигнала на тот же самый коэффициент k. Это 
приводит к снижению шумов квантования на коэф-
фициент k, что приводит к повышению отношения 
сигнал/шум на 10∙log10(k) (таблица 1). 

ТАБЛИЦА 1. Увеличение SNR и ENOB при передискретизации 

Коэффициент  
передискретизации 

k 
Увеличение SNR, дБ 

Увеличение ENOB, 
бит 

2 3 0,5 

4 6 1,0 

8 9 1,5 

16 12 2,0 

32 15 2,5 

64 18 3,0 

128 21 3,5 

256 24 4,0 

512 27 4,5 

1024 30 5,0 

2048 33 5,5 

4096 36 6,0 

Для дополнительного увеличения отношения 
сигнал/шум к сигналу на входе АЦП подмешивают 
треугольный сигнал. Если предположить, что мгно-
венное значение входного сигнала находится 
между q1 и q0 уровнями квантования, то на выходе 
АЦП оно будет преобразовано или в q1, или в q0. При 
добавлении треугольного сигнала, на выходе АЦП 
получается серия из N выборок сигнала, соответ-
ствующих q1 и q0. 

Усредняя значения q1 и q0 в течение заданного 
интервала N, можно определить положение мгно-
венного значения сигнала между двумя уровнями 
квантования. 

В связи с высокой частотой дискретизации изме-
нение входного сигнала можно рассматривать как 
относительно малое. На рисунке 2 [3] показан вход-
ной сигнал с уровнем 0,6 МЗР (младшего значащего 
разряда). 

При обычном аналого-цифровом преобразова-
нии входной сигнал был бы приведен к значению 1 
МЗР. При добавлении треугольного сигнала и пере-
дискретизации на выходе АЦП получается некото-
рое количество отсчетов с 0 и 1. 

При использовании передискретизации в 16 раз, 
получаем на выходе семь «0» и девять «1» отсчетов 
(рисунок 2). Это приводит к значению сигнала на 
выходе 9/16 = 0,563, что намного точнее, чем при 
обычном аналого-цифровом преобразовании. 

 

Рис. 2. Значения отсчетов сигнала на выходе при передис-
кретизации и усреднении 

В общем случае, применимо следующее уравне-
ние при передискретизации с добавлением тре-
угольного сигнала [3]:  

SNR = 20 ∙ 𝑙𝑜𝑔10 (
𝑘

2
) . 

Способ передискретизации с добавлением тре-
угольного сигнала (таблица 2) увеличивает отноше-
ние сигнал/шум примерно на 6 дБ или на один бит 
эффективной разрядности для каждого удвоения 
частоты дискретизации. Это в два раза лучше, чем 
при использовании обычной передискретизации. 

Тем не менее, этот метод требует, чтобы входной 
сигнал был не коррелирован с треугольным сигна-
лом. Если это не может быть обеспечено, то сигнал 



ТРУДЫ УЧЕБНЫХ ЗАВЕДЕНИЙ СВЯЗИ                                           2018. Т. 4. № 2 

 

www.tuzs.sut.ru 64 

 

не должен изменяться более чем на +/– 0,5 МЗР в 
течении периода дискретизации. 

ТАБЛИЦА 2. Увеличение SNR и ENOB при передискретиза-
ции и добавлении треугольного сигнала 

Коэффициент 
передискретизации 

k 
Увеличение SNR, дБ 

Увеличение ENOB, 
бит 

2 - 0 

4 6 1 

8 12 2 

16 18 3 

32 24 4 

64 30 5 

128 36 6 

256 42 7 

512 48 8 

1024 54 9 

2048 60 10 

4096 66 11 

 
Способы подмешивания псевдослучайного 
шума 

Как и в случае использования передискретиза-
ции, задача подмешивания псевдослучайного шума 
(дизера) состоит в декоррелляции отсчетов сиг-
нала на выходе АЦП [4].  

Аналого-цифровой преобразователь имеет два 
типа характерных искажений: статические и дина-
мические. Статическая нелинейность вызвана не-
линейностью передаточной функции АЦП и опре-
деляется через ошибки интегральной нелинейно-
сти (INL, от англ. Integral Non-Linearity) и диффе-
ренциальной нелинейности (DNL, от англ. Differen-
tial Non-Linearity). Динамическая нелинейность 
описывается такими параметрами как SINAD, от 
англ. Signal-to-noise and distortion ratio (отношение 
сигнал/шум и коэффициент искажения), SFDR. 

Добавление к входному сигналу широкополос-
ного шума с амплитудой, приблизительно равной 
половине младшего значащего разряда, позволяет 
улучшить SFDR аналого-цифрового преобразования 
при определенных условиях. Однако, увеличение 
среднеквадратического уровня шума в широкой по-
лосе приводит к соответствующему ухудшению SNR.  

Другим способом, особенно в широкополосных 
приемниках, является внесение узкополосного 
шума вне полосы информационного сигнала. 
Обычно вблизи нулевой частоты компоненты сиг-
нала отсутствуют, поэтому данную низкочастот-
ную область можно занять вносимым шумом. Еще 
одно возможное расположение спектра вносимого 
шума – вблизи частоты fд/2. Поскольку вносимый 
шум занимает гораздо меньшую полосу чем сигнал, 
ухудшение отношения сигнал/шум будет весьма 
незначительным по сравнению со случаем подме-
шивания шума в широкой полосе.  

Существует два вида дизера. Во-первых, псевдо-
случайный шум может быть сгенерирован псевдо-
случайным цифровым генератором чисел в блоке 
ЦОС. Далее этот шум подается на цифро-аналого-
вый преобразователь (ЦАП) и подмешивается к 
входному сигналу АЦП. На выходе АЦП псевдослу-
чайный шум вычитается из сигнала, в результате 
чего не происходит ухудшения SNR. 

Другой метод используется для создания узко-
полосного невычитаемого дизера. Для того, чтобы 
подмешиваемый шум не вносил искажений в при-
нимаемый сигнал, его нужно устанавливать на гра-
ницах зоны Найквиста, а именно вблизи нулевой 
частоты и частоты Найквиста. Как правило эти две 
зоны не используются в приемнике по различным 
причинам. 

Побочные продукты могут быть также удалены 
из сигнала, при выполнении условия [5]:  

Pш лт > P𝐹𝑆 АЦП − 6.02 ∙ 𝑏, 

где Pш лт – мощность шумов аналогового тракта (до 
АЦП); PFS АЦП – мощность сигнала, соответствующая 
полному размаху АЦП; b – разрядность АЦП. 

На рисунке 3а показан спектр сигнала на выходе 
АЦП при отсутствии дизера, а на рисунке 3б – 
спектр сигнала при подмешивании шума в область 
нулевой частоты [4]. 

 
а) 

 
б) 

Рис. 3 Спектр сигнала на выходе АЦП AD9042 при:  
а) отсутствии дизера; б) наличии дизера. 
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Как видно из рисунка 3, при использовании ди-
зера происходит увеличение динамического диапа-
зона, свободного от гармоник на 22 дБ, при ухудше-
нии отношения сигнал/шум – на 5 дБ. 

Как показано в [4], отношение сигнала/шум при 
использовании дизера определяется выражением: 

SNR = 20 ∙ log10
√(2π ∙ 𝑓𝑐 ∙ 𝑡𝑗) + (

1 + ε

2𝑏
)

2

+ (
𝑈ш

2𝑏
)

2

, 

где fc – частота сигнала на входе АЦП; tj – средне-
квадратическое значение уровня шума, вызван-
ного джиттером; ε – усредненная DNL; Uш – средне-
квадратичное значение теплового шума. 

Таким образом, добавление дизера увеличивает 
спектральную плотность шума и, следовательно, 
влияет на SNR. Так, выигрыш на 10 дБ в SFDR может 
уменьшить SNR на 3 дБ. В таблице 3 показаны дина-
мические параметры (суммарный коэффициент 
гармонических искажений (THD, от англ. Total 
Harmonic Distorsions), SFDR, SNR) микросхемы АЦП 
AT84AS008 при использовании частоты дискретиза-
ции 1,7 ГГц и подаче на ее вход гармонического сиг-
нала с частотой 710 МГц, с использованием дизера и 
без него.  

ТАБЛИЦА 3. Динамические параметры АЦП при использо-
вании дизера и без него 

Параметр 

Мощность 
входного 
сигнала, 

дБм 

Без дизера, 
дБн 

С дизером 
(уровень 

–17 дБм), дБн 
Разница, дБ 

SFDR 
–5 57 63 6 

–20 44 52 8 

SNR 
–5 49 46,8 –2,2 

–20 34 31 –3 

THD 
–5 52 59,5 7,5 

–20 41 50 9 

Компромисс между выигрышем в SFDR и неболь-
шой потерей в SNR может быть найден за счет оп-
тимизации добавляемого уровня дизерa. Для АЦП 
уровень подмешиваемого шума обычно вычисля-
ется с учетом уровня INL. Чтобы компенсировать 
интегральную нелинейность, ширина полосы шу-
мового сигнала должна быть тем шире, чем больше 
INL, но при этом необходимо избежать резкого сни-
жения SNR. 

В [6] рассмотрено и проанализировано не-
сколько типов дизера и показано, что дизер с нор-
мальным распределением приводит к лучшим ре-
зультатам, при условии, что дисперсия шума σd 
равна шагу квантования. 

Экспериментальные результаты в [7] показы-
вают, что эффективное число битов для 12-разряд-
ного АЦП может быть увеличено до 16 бит с ис-
пользованием невычитаемого стохастического 
равномерного дизера в диапазоне [–Δ, Δ] и 

N = 16384, а для вычитаемого дизера эффективное 
число битов для 12-разрядного АЦП может быть 
увеличено и еще больше. 

 
Методы посткоррекции 

Еще одним способом улучшения характеристик 
АЦП являются методы посткоррекции, где коррек-
ция сигнала осуществляется в блоке ЦОС, позволяя 
компенсировать ошибки в сигнале на выходе АЦП. 
Обзор методов компенсации ошибки приведены в 
[8]. Методы посткоррекции основаны на построе-
нии модели АЦП. Обзор состояния дел в современ-
ных методах моделирования и моделей можно 
найти в [9]. Как правило, модель АЦП строится с по-
мощью высокопроизводительных измерительных 
установок, после чего разрабатывается алгоритм 
посткоррекции. В литературе большинство из 
предлагаемых методов моделирования АЦП опи-
сывают статические свойства преобразователя. 
Методы посткоррекции на основе статической мо-
дели используют таблицы поиска (LUT), то есть, на 
выходе АЦП отсчеты сигнала переназначаются с 
помощью таблицы поиска таким образом, что неко-
торые характеристики АЦП улучшаются [10]. Ме-
тоды посткоррекции на основе LUT показали, что 
возможно улучшить такие параметры АЦП как: 
SFDR, THD, SINAD. Однако, это требует огромных 
вычислительных ресурсов и большого объема па-
мяти для хранения отсчетов сигналов. Как пока-
зано в [11, 12], посткоррекция на основе LUT без 
учета динамики АЦП ограниченна в полосе пропус-
кания. Характеристики и тестирование динамиче-
ских эффектов АЦП имеют важное значение для 
функционирования систем с широкой полосой про-
пускания и высоким динамическим диапазоном. На 
рисунке 4 представлена обобщенная структурная 
схема метода посткоррекции на основе LUT [13], ко-
торая используется для построения различных ал-
горитмов. При этом построение алгоритмов воз-
можно при учете нижеприведенных принципов. 

1) Схема индексирования определяет, как ин-
декс таблицы I формируется из последовательно-
сти отсчетов сигнала на выходе АЦП x(n). Суще-
ствует несколько схем индексирования: статиче-
ская, схема пространства состояний и фазовый ме-
тод коррекции. 

2) Осуществление коррекции сигнала или его за-
мена. Таблица LUT может быть использована для 
хранения корректирующих значений, которые мо-
гут быть добавлены к сигналу на выходе АЦП 
𝑠̂(𝑛) = 𝑥(𝑛) + 𝑒𝐼 , или замены: 𝑠̂(𝑛) = 𝑒𝐼 . 

3) Осуществление выбора опорного сигнала. Ка-
либровка LUT является непростой задачей, как, 
впрочем, и выбор эталонного сигнала. Выбор эта-
лонного сигнала дает различные варианты получе-
ния опорного сигнала SREF(n), который необходим 
для калибровки LUT. Опорный сигнал, подаваемый 
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на АЦП на стадии тестирования, в идеальном слу-
чае должен иметь бесконечное разрешение. На 
практике же получается, что опорный сигнал оце-
нивается с некоторым приближением. Он получа-
ется путем включения дополнительных устройств, 
таких, как эталонный АЦП, на выходе которого про-
исходит сравнение сигнала с выходным сигналом 
тестируемого АЦП, или ЦАП, на вход которого пода-
ется цифровой сигнал калибровки, и этим сигна-
лом тестируется испытуемый АЦП. 

4) Осуществление выбора метода оценки. В 
[11,13–15] описаны различные способы получения 
таблицы значений из опорного сигнала. 

 
Рис. 4. Обобщенная структурная схема метода посткоррек-

ции на основе LUT 

На рисунке 5 представлена структурная схема 
метода посткоррекции на основе LUT [13]. 

 
Рис. 5. Структурная схема метода посткоррекции  

на основе LUT 

Cхема метода посткоррекции (рисунок 5) поз-
воляет осуществить коррекцию сигнала x(n) на вы-
ходе b-битного АЦП. Она имеет в своем составе блок 
связывания текущего значения отсчета сигнала на 
выходе АЦП x(n) с предыдущем значением x(n – 1). 
Однако, число отсчетов на входе блока связывания 
может быть больше двух (x(n – K)), позволяя тем 
самым увеличить точность оценки. 

На выходе блока содержится адрес I разряд-
ностью B = 2b. Полное адресное пространство 
имеет размер 2b бит, но может быть сокращено в 
блоке битовой маски до величины  бит. Тогда 
количество адресов на выходе блока битовой мас-
ки будет равно 𝐼 = 2β. Значение адреса подается в 
блок таблицы ошибок, которая содержит округ-
ленные значения ошибки, вызванной интег-

ральной нелинейностью 𝑒̃(𝑥, 𝑠) = [INL𝑄(𝑥, 𝑠)] и по-

лученной на стадии тестирования. 

В [16] была произведена оценка работы 
алгоритма. В качестве АЦП была взята микросхема 
Analog Devices AD876 и в таблице 4 представлены 
параметры сигнала на входе, и выходе блока 
посткоррекции. 

ТАБЛИЦА 4. Результат применения метода посткоррекции 

Параметр 
Значение до 

посткоррекции 
Значение после 
посткоррекции 

Разрядность 10 бит 10 бит 

SINAD 56 дБ 60,2 дБ 

ENOB 9 бит – 

THD –62 дБн –72 дБн 

SFDR 65 дБ 75 дБ 

 
Использование компандирования 

Еще один подход регулировки уровня сигнала 
перед АЦП возникает при выполнении задачи раз-
работки шлюзов, сбора данных сети городских дат-
чиков (измерение расхода воды и газа, управление 
парковкой и т.д.), которая связана с реализацией 
различных протоколов связи, поддерживаемых 
[17]. Как следствие, шлюз должен быть достаточно 
гибким в настройке, чтобы его можно было пере-
конфигурировать и обновлять, добавляя новые 
протоколы связи. Это легко реализуется при ис-
пользовании архитектуры программно-определяе-
мой радиосистемы [18], которая позволяет оциф-
ровать всю полосу одновременно, чтобы осуществ-
лять обработку сигнала в цифровом виде. При этом 
АЦП шлюза должен иметь возможность оцифровы-
вать сигналы, имеющие потенциально разные ха-
рактеристики. Следовательно, этот АЦП должен 
иметь достаточное разрешение для одновремен-
ной демодуляции нескольких сигналов, имеющих 
высокий динамический диапазон. Исследование, 
проведенное в [19], показало, что, учитывая усло-
вия и технологии распространения городских дат-
чиков, сигналы могут иметь динамический диапа-
зон более 100 дБ, требующий оцифровки с 21-бит-
ным разрешением, чтобы иметь возможность де-
модулировать каждый из них. Если разрешение 
АЦП ниже, слабый сигнал будет потерян в шуме 
квантования. Поскольку разрешение 21 бит не мо-
жет быть реализовано при оцифровке полосы про-
пускания 8 МГц современными АЦП [20], необхо-
димо найти другой способ оцифровки таких сигна-
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лов. Одним из способов решения этой проблемы яв-
ляется использование методов компандирования. 
В [17] изучается техника компандирования, пред-
ложенная в [21]. 

Для уменьшения требуемого разрешения при 
одновременной оцифровке нескольких сигналов с 
высоким динамическим диапазоном в [17] модели-
ровался алгоритм сжатия с кусочно-линейным, по-
стоянным коэффициентом усиления со смеще-
нием. Данный алгоритм позволяет уменьшить шум 
квантования при декодировании двух различных 
сигналов, находящихся на разных частотах и имею-
щих высокую разность амплитуд. Это позволяет 
уменьшить сложность АЦП для получения низкой 
битовой ошибки, полученной по слабому сигналу. 

В [17] предложены две реализации, основанные 
на каскадных или параллельных компараторах. 
Оба подхода были смоделированы с использова-
нием программного обеспечения Agilent ADS и под-
твердили их ожидаемые теоретические характери-
стики (таблица 5).  

ТАБЛИЦА 5. Величина Bit Error Rate (BER) в зависимости от 
метода компандирования 

Разряд-
ность АЦП 

Величина BER 

Параллельная 
архитектура 

Последователь-
ная 

архитектура 

Без компанди-
рования 

5 1.710-2 1.410-2 3.710-1 

8 1.210-3 1.310-3 8.610-3 

25 1.310-3 1.110-3 1.210-3 

Основным преимуществом каскадной архитек-
туры является ее низкая сложность, тогда как па-
раллельная архитектура позволяет повысить точ-
ность при наличии смещения по постоянному току, 

поскольку ошибка на одном компараторе не рас-
пространяется на другие. Однако, суммарный вы-
игрыш получается в каскадной архитектуре, по-
скольку насыщение компараторов происходит 
быстрее, что приводит к меньшей вероятности 
ошибки при оцифровке. 

Как видно из таблицы 5, обе реализации обеспе-
чивают хорошие результаты: при разрядности в 8 
бит обеспечивают одинаковые значения BER, сопо-
ставимые с 25-битной разрядностью АЦП; при раз-
рядности 5 бит использование компандирования 
обеспечивает существенный выигрыш. 

 
Заключение 

Использование высокой частоты дискретизации 
позволяет уменьшить уровень спектральной плот-
ности мощности шума в полосе пропускания на 
3 дБ при каждом удвоение частоты дискретизации. 
Подмешивание в сигнал псевдослучайного внепо-
лосного шума позволяет улучшить SFDR, но при 
этом SNR ухудшается. Так, за каждый выигрыш в 
SFDR на 10 дБ, SNR уменьшается на 3 дБ. Использо-
вания передискретизации вместе с внеполосным 
дизером позволяет компенсировать ухудшение 
SNR. Методы посткоррекции являются наиболее 
сложными по реализации из всех рассмотренных 
методов и приводят к результатам, схожим с ре-
зультатами использования дизера. Однако, при 
посткоррекции происходит увеличение как SFDR, 
так и SNR. Компанидирование дает существенный 
выигрыш только при использовании АЦП с низкой 
разрядностью (меньше 6). 

В дальнейшей работе планируется осуществить 
сравнительную оценку данных методов при ис-
пользовании одного типа АЦП и для одного кон-
кретного приложения. 
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