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摘　 要:利用 8 片 10
 

GSps 的模数转换器(ADC)芯片,
 

基于带宽交织采样架构设计并且实现了具有 80
 

GSps,
 

20
 

GHz 带宽的超

宽带实时数据采集系统。 对带宽交织采集系统中的子带分解、多子带间采集同步、交叠带以及全频带拼合等一系列问题展开了

研究,
 

并基于分治法的思想提出了相应的校准以及补偿方法,
 

补偿前后的时域以及频域分析对比证明了提出补偿方法的有效

性。 实验结果表明,
 

系统实现了具有 80
 

GSps 采样率、20
 

GHz 带宽指标,
 

其中有效位数(ENOB)以及无杂散动态范围( SFDR)
在 20

 

GHz 处可以达到 6
 

bit 以及 40
 

dB,
 

并给出了系统 ENOB 随频率变化的曲线,
 

采集系统上升时间为 22
 

ps,
 

实验数据表明系

统各项指标处于国内领先水平。
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Abstract:This
 

article
 

uses
 

eight
 

10
 

GSps
 

ADCs
 

to
 

design
 

an
 

ultra-wideband
 

high-speed
 

data
 

acquisition
 

(DAQ)
 

system
 

with
 

80
 

GSps
 

and
 

20
 

GHz
 

bandwidth
 

based
 

on
 

the
 

bandwidth-interleaved
 

(BI)
 

sampling
 

architecture
 

and
 

applies
 

it
 

to
 

a
 

real-time
 

digital
 

storage
 

oscilloscope
 

(DSO).
 

Research
 

is
 

implemented
 

on
 

sub-band
 

decomposition,
 

acquisition
 

synchronization
 

between
 

multiple
 

sub-bands,
 

overlapping
 

bands,
 

and
 

full-band
 

splicing.
 

Based
 

on
 

the
 

divide
 

and
 

conquer
 

method,
 

corresponding
 

calibration
 

and
 

compensation
 

methods
 

are
 

proposed.
 

The
 

comparative
 

analysis
 

is
 

conducted
 

within
 

both
 

the
 

time
 

and
 

frequency
 

domains,
 

prior
 

to
 

and
 

subsequent
 

to
 

the
 

implementation
 

of
 

the
 

compensation
 

technique,
 

and
 

substantiates
 

the
 

efficacy
 

of
 

the
 

proposed
 

method.
 

The
 

findings
 

from
 

the
 

experiment
 

show
 

that
 

the
 

DAQ
 

system
 

attains
 

a
 

sampling
 

rate
 

of
 

80
 

GSps
 

and
 

a
 

bandwidth
 

of
 

20
 

GHz.
 

The
 

system
 

ENOB
 

and
 

SFDR
 

could
 

reach
 

6
 

bits
 

and
 

40
 

dB
 

at
 

20
 

GHz,
 

and
 

the
 

changing
 

curve
 

of
 

ENOB
 

with
 

frequency
 

is
 

given.
 

The
 

rise
 

time
 

of
 

the
 

acquisition
 

system
 

is
 

22
 

ps.
 

Experimental
 

data
 

show
 

that
 

the
 

system’s
 

various
 

indicators
 

are
 

at
 

the
 

leading
 

domestic
 

level.
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0　 引　 　 言

　 　 数据采集(data
 

acquisition,
 

DAQ)系统是将模拟信号

转换为数字信号的关键,被广泛应用于雷达、通信以及电

子测试仪器等前沿科技领域,是电子系统中核心指标实

现的“先决条件”。 随着电子系统中传输信息量的爆炸

式增长,
 

导致电子信号逐渐呈现出超宽带的频谱特性。
这为以数字示波器为代表的电子测试仪器的 DAQ 系统

提出了超高速宽带的要求。 例如 PCIe
 

3. 0 一致性分析

需要示波器具有≥16
 

GHz 的 DAQ 带宽[1] ;高能物理爆

轰试验中,
 

需要带宽≥10
 

GHz 的示波器捕获瞬态变化的

粒子飞行轨迹[2] 。
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高速 DAQ 系统的实现依赖于模数转换器( analog
 

to
 

digital
 

converter,
 

ADC),
 

其直接决定了 DAQ 系统的的采

样率以及带宽。 发达国家利用其先进的集成电路工艺,
 

在 ADC 芯片指标上具有绝对的领先优势。 美国 Keysight
公司基于磷化铟 ( InP ) 工艺研发了具有 256

 

GSps,
 

110
 

GHz 带宽的 DAQ 系统,
 

并应用于其 Infiniium
 

UXR
系列数字示波器中,

 

是目前世界上采样率以及带宽最高

的示波器[3] 。 国内 ADC 起步较晚,
 

受限于集成电路工

艺的发展,
 

大多商用 ADC 集中在低速高精度 ADC,
 

然而

在高速 ADC 领域,
 

特别是 GSps 以上的指标全面落后于

发达国家,
 

目前国内最高指标的商用 ADC 芯片是苏州

讯芯微电子的 AAD08S010 G,
 

其采样率为 10
 

GSps,
 

带宽

为 5. 8
 

GHz,
 

与国外差距较大,
 

这也导致 DAQ 系统的发

展相对滞后,
 

进而限制了电子测试仪器发展,
 

目前国内

已公开的国产示波器产品中,
 

最高指标的为普源精电公

司的 DS80000 系列,
 

最高指标为 40
 

GSps,
 

13
 

GHz 带宽。
基于此现状,

 

如何在现有 ADC 芯片采样率以及带

宽指标基础上提升 DAQ 系统指标,
 

成为了 DAQ 系统研

究的重要发方向,
 

也是国产电子测试仪器摆脱 ADC 指

标现状,
 

快速追赶甚至超越发达国家电子测试仪器的破

局之路。
传统的时间交织( time

 

interleaved,
 

TI)采样架构,能
够有效地提升 DAQ 系统的的采样率指标,获得了广泛的

研究[4-6] ,
 

而该架构只能提升 DAQ 的采样率,无法提升

带宽,特别是随着并行路数的增多,导致其 ADC 容性负

载的加大,反而会降低 DAQ 系统的输入带宽[7] 。 2007
年 Pupalaikis[8] 提出带宽交织(bandwidth

 

interleaved,
 

BI)
采样架构,

 

利用 3 个 6
 

GHz 带宽的子带,通过频域交织

的方式实现了 18
 

GHz 的带宽。 该架构的研究重点在于

如何进行模拟信号的子带分解并且在数字后端消除由于

子带间模拟电路频响非一致性引入的各类频响误差,
 

从

而实 现 输 入 信 号 在 数 字 后 端 的 完 美 重 构 ( perfect
 

reconstruction,
 

PR)。 Lecroy 公司基 BI 架构将输入信号

带宽划分为 3 个频率子带,
 

并基于分治法的思想对模拟

前端的频响失配进行了补偿,
 

实现了输入信号的 PR,
 

并

应用于其 100
 

GHz 带宽的数字示波器。 Song 等[9] 将四阶

Butterworth 滤波器作为子带分解滤波器,
 

搭建了五子带

的 BI-DAQ 系统仿真平台,
 

并利用双共轭梯度算法针对

每个子带设计数字综合滤波器组,
 

完成了对子带分解滤

波器频响失配误差的补偿以及镜像的抑制,
 

实现了输入

信号的 PR。 Ma 等[10] 在频域完成了子带的恢复以及补

偿,
 

实现了 8
 

GHz 带宽的 DAQ 系统。 赵禹[11] 基于两子

带 BI 架构实现了具有 40
 

GSps 采样率、10
 

GHz 带宽的数

字示波器 DAQ 系统。
本文利用 8 片 10

 

GSps 采样率的 ADC,
 

首次搭建了

基于四子带 BI 架构的 DAQ 系统。 围绕该 BI-DAQ 系统

中的模拟与数字本振同步、子带间交叠带误差校准以及

通带频率响应误差校准展开了研究并提出了相应的解决

方法。 最终实现了具有 80
 

GSps 采样率,
 

20
 

GHz 带宽的

DAQ 系统,
 

并应用于实时数字示波器中。 实验结果表

明,
 

该 DAQ 系统实现了 80
 

GSps 的采样率以及 20
 

GHz
的模拟带宽,

 

在 20
 

GHz 时,
 

无杂散动态范围( spurious
 

free
 

dynamic
 

range,
 

SFDR) 可以达到 40
 

dB,
 

有效位数

(effective
 

number
 

of
 

bits,
 

ENOB)为 6
 

bit,
 

上升时间( rise
 

time,
 

RT)达到 22
 

ps。 在采样率以及带宽等核心指标上

领先于国内同类产品,
 

与国际上成熟产品指标达到相当

水平。

1　 总体方案

　 　 本文系统总体框架如图 1 所示,
 

基于带宽交织采样

的 20
 

GHz 超宽带实时数字示波器主要由模拟信号调理

与时钟、数据采集、数据处理以及控制与显示 4 个模块

组成。
输入的模拟信号经过模拟滤波器组分解为 4 个频率

子带(DC ~ 6
 

GHz,
 

6 ~ 10
 

GHz,
 

10 ~ 16
 

GHz 以及 16 ~ 20
 

GHz)。 其中,
 

高频子带(2 ~ 4 子带)经模拟下变频后的

信号与第 1 子带信号一同送入宽带信号调理通道阵列进

行信号的增益与偏置调节。 调理后的信号送入 4 个 ADC
采样阵列进行采样,

 

其中采样阵列由两片 10
 

GSps 采样

率的 ADC 通过时间交织的方式实现 20
 

GSps 的采样率。
为了保证多子带采样数据的正确拼合,

 

模拟本振与采样

钟信号进行了同源设计。 每个 ADC 采样阵列的采样数

据送往一片现场可编辑门阵列( field
 

programmable
 

gate
 

array,
 

FPGA)进行数据的接收。 各个子带接收后的数据

经数字上采样、数字上变频恢复至原始频带后送入双倍

速率随机存储器 ( double
 

data
 

rate
 

synchronous
 

dynamic
 

random
 

access
 

memory,
 

DDR
 

SDRAM)进行存储。 随后,
 

4
个频率子带的采样数据一同送入信号处理 FPGA,

 

经过

交叠带误差校正以及通带频响补偿等数字信号处理过

程,
 

实现输入信号的重构。 信号处理 FPGA 通过一片通

信 FPGA 与工控机( industrial
 

personal
 

computer,
 

IPC)进

行数据和控制指令的传输。 IPC 可以完成采集控制、数
学运算、波形分析以及参数测量等功能,

 

并且能够通过

多种接口与外部通信,
 

最终,
 

重构的信号通过 IPC 绘制

在示波器的显示屏上。

2　 BI-DAQ 系统数学模型

　 　 M 子带 BI-DAQ 系统的数学模型,如图 2 所示。
其中,

 

Ham
(jΩ) 为子带分解滤波器频响,

 

Haim
(jΩ) 为

抗镜像滤波器以及 ADC 采样保持器频响,
 

Fam
(e jω) 以及
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图 1　 基于 BI-DAQ 的超宽带实时数字示波器总体框架

Fig. 1　 General
 

framework
 

of
 

BIDAQ-based
 

real-time
 

digital
 

oscilloscope

图 2　 M 子带 BI-DAQ 系统数学模型

Fig. 2　 Mathematical
 

model
 

of
 

M
 

sub-band
 

BI-DAQ
 

system

Faim
(e jω) 分别表示数字后端抗混叠以及抗镜像滤波器频

响,则子带拼合后信号 y[n] 的频域表达式为:
Y(e jω) = X(e jω)T(e jω) + ε(e jω) (1)
其中:

T(e jω) = ∑
M-1

m = 0
Gm,0(e jω) (2)

式(2)为 BI 系统的传递函数。

ε(e jω) = ∑
M-1

k = 0
∑
M-1

m = 0
[X(e

j(ω+2ωlm
+kωT)

)E +
Im,k

(e jω) +

X(e
j(ω-2ωlm

+kωT)
)E -

Im,k
(e jω)] + ∑

M-1

k = 1
∑
M-1

m = 0
X(e j(ω+kωT) )Gm,k(e jω)

(3)
式(3)为数字上变频以及上采样过程中引入的各类杂散

误差。 其中:

Gm,k(e jω) =

Ha0
(e j(ω+kωT) )Hai0

(e j(ω+kωT) )Fa0
(e jω),　 m = 0

Ham
(ej(ω+kωT))[Haim

(e
j(ω+ωlm

+kωT)
)Fam

(e
j(ω+ωlm

)
)+

Haim
(e

j(ω-ωlm
+kωT)

)Fam
(e

j(ω-ωlm
)
)]Faim

(ejω),

m = 1,2,…,M - 1

ì

î

í

ï
ï
ï

ï
ï
ï

E +
Im,k

(e jω) = Ham
(e

j(ω+2ωlm
+kωT)

)Haim
(e

j(ω+ωlm
+kωT)

)

Fam
(e

j(ω+ωlm
)
)Faim

(e jω)

E -
Im,k

(e jω) = Ham
(e

j(ω-2ωlm
+kωT)

)

Haim
(e

j(ω-ωlm
+kωT)

)Fam
(e

j(ω-ωlm
)
)Faim

(e jω) (4)
根据滤波器组完美重构的理论,

 

BI 架构完美重构输

入信号的条件可以写为:
T(e jω) = e -jωd,ε(e jω) = 0 (5)

式中:d 为一常数,
 

即重构后信号是输入信号的延时。

3　 子带分解滤波器组设计

　 　 子带分解滤波组 Ham
(jΩ) 设计是 BI 架构的首要步

骤,
 

也是数字后端实现 PR 的重要前提。 一方面,
 

Ham
(jΩ) 通带幅频响应平坦度以及相频响应的线性度直

接决定了数字后端信号完美重构的难度;另一方面,
 

各
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个频率子带的划分包括本振的选择策略同样影响着数字

后端各类杂散误差的校正。 子带的划分以及本振频率的

选择主要考虑的是在 ADC 采集前端避免引入额外的杂

散分量,
 

包括混频镜像,
 

射频馈通以及采样可能引入的

混叠误差。

3. 1　 模拟混频镜像及采样混叠误差

　 　 定义子带分解滤波器的通带频率 f Lpass
m 以及 f Hpass

m 对

应子带分解滤波器的低侧以及高侧衰减- 6
 

dB 时的频

率,
 

f Lstop
m 以及 f Hstop

m 对应滤波器衰减 - Astop
 dB 的频率。 子

带分解滤波器通阻带频率如图 3 所示。

图 3　 子带分解滤波器组及本振示意图

Fig. 3　 Band
 

decomposition
 

filter
 

banks
 

and
 

local
 

oscillator

设 ADC 以及模拟信号调理通道带宽最小值为 f sub
BW ,

 

单个子带的采样率为 f sub
s ,

 

则子带 1(直采子带) 通带

f Hpass
0 以及阻带 f Hstop

0 满足 f Hpass
0 ≤ f sub

s / 2 并且 f Hstop
0 ≤ f sub

BW 。

高频子带(混频子带) 通带 fLpassm = fHpass
m-1 ,fHpass

m 以及阻带 fLstopm ,

fHstop
m ,

 

(m = 1,2,…,M - 1) 满足式(6)。

f Lpass
m - f LO

m ≤ f sub
BW ,

 

f Hpass
m - f LO

m ≤ f sub
BW

f Hpass
M-1 = fBW,

 

f Lstop
m - f LO

m ≤ f sub
s / 2

f Hstop
m - f LO

m ≤ f sub
s / 2

ì

î

í

ï
ï

ï
ï

(6)

式中: f m
LO 为第 m 子带的本振频率。 根据式(6) 可以推导

出第 m 子带本振取值范围为:

f LO
m ∈ [ f Lstop

m ,f Lpass
m + f sub

BW ], 低侧混频

f LO
m ∈ [ f Hpass

m - f sub
BW ,

 

f Lstop
m ], 高侧混频

(7)

3. 2　 混频器馈通

　 　 BI 架构中,
 

混频过程中引入的各类交调失真,
 

可以

采用双平衡混频器来降低交调失真,
 

然而 RF-IF 的馈通

问题,
 

却难以通过器件选型避免,
 

特别是对于 BI 架构的

第 2 子带,
 

其 RF 频带与 IF 频带距离较近,
 

RF-IF 馈通

可能直接进入中频参与数字后端的子带恢复过程,
 

引入

额外的误差。 同时,
 

为了避免 LO-IF 的馈通,
 

第 2 子带

通常采用高侧混频的方式,
 

即本振频率大于 RF 信号最

大频率,
 

第 2 子带馈通如图 4 所示。

图 4　 RF-IF 馈通示意图

Fig. 4　 Illustration
 

of
 

RF-IF
 

feedthrough

由图 4 可以看出,
 

合理的子带分解策略可以有效的

避开 RF-IF 馈通的影响,
 

即:

f LO
1 < f Lstop

1 + f Lpass
1 (8)

此时,
 

RF-IF 馈通将不再第 2 子带的中频信号发生重

叠。 综上,
 

式(6) ~ (8)共同组成了 BI 架构子带分解以及

本振频率选择的策略基本原则。 而图 3 中阻带衰减值 Astop

取决于系统 SFDR 性能指标的需求,
 

即 Astop ≥ SFDR。 基

于此,
 

本文的子带分解滤波器频响如图 5 所示。

图 5　 子带分解滤波器组频响

Fig. 5　 Frequency
 

response
 

of
 

decomposition
 

filter
 

banks

从图 5 可以看出,
 

本文采用的子带分解滤波器频响

通带波动<1
 

dB,
 

且子带之间的衰减 Astop > 60 dB,
 

2 ~ 4
子带本振频率分别为 11. 5、10. 5 以及 15. 5

 

GHz。

4　 子带恢复技术

　 　 经 ADC 采样量化后的信号,
 

需要进行数字上采样

以及数字混频处理,
 

将各个子带恢复至原始频带。 其

中,
 

数字上采样过程一方面是为了提升系统采样率,
 

另

一方面则是为了避免数字上变频过程产生的镜像分量发

生频谱混叠。 因此,
 

子带恢复的关键在于在不引入额外

误差的前提下,
 

将各个子带采样后的信号恢复至模拟下

变频前,
 

为后续各个子带的正确拼合以及校正提供

前提。
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BI 架构中,
 

数字上采样通过零值内插的方式配合多

相滤波器结构实现采样率的提升。 数字上变频则可以利

用 CORDIC 算法产生数字本振,
 

并通过数字乘法器实现

信号的数字上变频以及抗镜像滤波[11] 。 与此同时,
 

为了

不引入额外的相位误差,
 

滤波器选用具有线性相位的有

限脉冲响应(finite
 

impulse
 

response,
 

FIR)滤波器。
在 BI 架构中,

 

上采样以及上变频后的信号的频域

表达式为:

Wm(e jω) = 1
MTs

∑
M-1

k = 0
Xm(e j(ω+kωs) )Fam

(e jω),

　 m ∈ [0,M - 1]

Ym(e jω) = 1
2

[Wm(e j(ω+ωm) ) + Wm(e j(ω-ωm) )] ×

　 Faim
(e jω),　 m ∈ [1,M - 1]

(9)

在此过程中,
 

各个子带抗混叠滤波器 Fam
(e jω) 以及

抗镜像滤波器Faim
(e jω) 的通阻带设置直接决定了上采样

以及上变频过程中引入的杂散抑制程度。 根据式(9)引

入的镜像误差如图 6 所示。

图 6　 子带信号恢复过程中引入的镜像误差

Fig. 6　 Images
 

introduced
 

in
 

the
 

process
 

of
 

sub-band
 

recovery

由图 6 以及式(9)可知,
 

抗混叠滤波器 Fam
(e jω) 可

以使用低通滤波器滤除零值内插引入的镜像分量,
 

其通

阻带频率为:

ω
Fam
pass =

f Hpass
0 / fs × 2π,　 m = 0

( f LO
m - f Lpass

m ) / fs × 2π,

　 　 m ≠ 0 且 f LO
m > f Hstop

m

( f Hpass
m - f LO

m ) / fs × 2π,

　 　 m ≠ 0 且 f LO
m < f Lstop

m

ì

î

í

ï
ï
ï
ï

ï
ï
ïï

ω
Fam
stop =

π / M - f Hstop
0 / fs × 2π,　 m = 0

π / M - ( f LO
m - f Lstop

m ) / fs × 2π,

　 　 m ≠ 0 且 f LO
m > f Hstop

m

π / M - ( f Hstop
m - f LO

m ) / fs × 2π,

　 　 m ≠ 0 且 f LO
m < f Lstop

m

ì

î

í

ï
ï
ï
ï

ï
ï
ïï

(10)

抗镜像滤波器则采用带通滤波器,
 

其通阻带频

率为:

ω
Faim
Lpass

= f Lpass
m / fs × 2π, ω

Faim
Hpass

= f Hpass
m / fs × 2π

ω
Faim
Lstop

=
0, f LO

m > f Hstop
m

2 × f LO
m - f Lstop

m , f LO
m < f Lstop

m
{

ω
Faim
Hstop

=
2 × f LO

m - f Hstop
m , f LO

m > f Hstop
m

π, f LO
m < f Lstop

m
{

(11)

除了通阻带频率外,
 

Fam
(e jω) 以及 Faim

(e jω) 的通带

纹波 δp 以及阻带衰减 δs 也同样是子带恢复中重要的参数

指标。 为了尽可能的还原各个子带信号,
 

通常需要 δp 足
够小以保证不引入额外的幅度误差,

 

δs 需要足够大以消

除镜像误差,
 

并且与 ADC 量化位数相关[11] 。 然而较小

的 δp 以及较大的 δs 会导致滤波器系数急剧增加[12] , 进而

提升 BI 系统的实现复杂度。 对于示波器 8~12
 

bit 的 DAQ
系统而言,

 

通常设置 δs ≥ 80 dB 并且 δp ≤ 0. 1 dB。
参考文献[11]的研究,

 

本文的本振参数设置,
 

无需

增加额外的计数器进行模拟与数字本振的同步,
 

仅需完

成子带间固定相位差的校正即可。

5　 子带间交叠带拼合补偿

5. 1　 交叠带频率范围定义

　 　 由于模拟子带分解滤波器的滚降特性,
 

导致相邻子

带间必然存在频率的“交叠”,称之为交叠带,
 

如图 7 所

示。 位于交叠带内的信号将同时存在于相邻的频率子带

中,
 

而交叠带频带内的相邻子带的相位差将严重影响信

号经子带拼合后的幅度。

图 7　 BI 系统子带间交叠带

Fig. 7　 Overlapping
 

band
 

of
 

the
 

BI-DAQ
 

system

交叠带的含义为当相邻子带的幅度差相差超过

MDmax 时,
 

子带间相位差对交叠带拼合后幅频响应的影

响将小于 MFmax
[11] ,

 

以此为依据,
 

即可获得交叠带的频

率范围。
5. 2　 交叠带相位差估计

　 　 BI 架构中,
 

交叠带相位差的来源主要由两个部分,
 

一部分是模拟电路信号路径相频响应引入的与频率相关
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的相位延迟 Δφcircuit
m(m+1)( f);另外一部分则是数字上变频过

程中引入的与信号频率无关的模拟与数字本振之间的固

定相位差 ΔφLO
m(m+1)(式(12))。

Δφm(m+1)( f) = Δφcircuit
m(m+1)( f) + ΔφLO

m(m+1) (12)
由于子带分解滤波器,

 

特别是位于过渡带的非线

性相频响应,
 

导致 Δφm(m+1)( f) 同样呈现出非线性的

特性。
针对具有非线性特性的 Δφ12( f), 利用一系列等幅

度,
 

等频率间隔的单音正弦信号作为激励信号依次输入

至
 

BI-DAQ
 

系统中。 利用三参数正弦拟合算法[13] 分别对

y1[n] 以及 y2[n] 的相位 φ1( f) 以及 φ2( f) 进行估计,
 

并

求取二者之差以获得交叠带相位差 Δφ12( f)。
5. 3　 交叠带相位误差补偿

　 　 由式(12)可知,
 

交叠带的补偿主要分为与频率相关

的非线性相位延迟 Δφcircuit
12 ( f) 以及与频率无关的本振相

位偏移分量 ΔφLO
12 。 尽管全通滤波器可以补偿 Δφcircuit

12 ( f)
的非线性分量[14] ,

 

但一方面全通滤波器由于采用了迭代

的结构,
 

实现复杂度较高;另一方面其自身的非线性特

性同样会为交叠带以外的频带引入额外的非线性相位,
 

进而影响全通带的相频响应补偿。 因此,
 

本文采用线性

相位补偿的方法对式(12) 中的交叠带相位误差进行补

偿,
 

其结构如图 8 所示。

图 8　 BI 系统交叠带补偿架构

Fig. 8　 Compensation
 

of
 

Overlapping
 

in
 

the
 

BI-DAQ
 

system

根据交叠带的定义,
 

子带间相位差的影响将会随着

子带间幅频响应之差的增大而减小。 因此,
 

定义子带间

相位误差引入的交叠带相对幅频响应误差为:

Mrel( f) = 20 × lg
MT( f)

Mm( f) + Mm+1( f)
=

1 +
2 × MDm(m+1)( f)(cos Δφm(m+1)( f) - 1)

(1 + MDm(m+1)( f)) 2 (13)

由式(13)可知,
 

在子带间相位差 Δφm(m+1)( f) 固定

的情况下,
 

MDm(m+1)( f) 越小,
 

引入的相对幅度误差

Mrel( f) 越大。 因此,
 

定义加权函数如下:

Wolp
m(m+1)(ωn) = 1020× lg(MDm(m+1)(ωn)) / 1

 

000 (14)

此时,
 

图 8 中交叠带补偿结构的参数可以根据下式

进行估计:

min
δ̂dm(m+1),ΔφLOm(m+1)

∑
N-1

n = 0
Wolp

m(m+1)(ωn) Δφm(m+1)(ωn) -

(ωn δ̂
d
m(m+1) + ΔφLO

m(m+1) ) 2 (15)
对于本文提及的多子带交叠带补偿,

 

子带间补偿参

数存在相互影响的情况。 子带 0 和子带 1 之间补偿后,
 

子带 1 补偿后的信号变为:

Y1c(e jω) = Y1(e jω)e
-j(ωδ̂dm(m+1) +ΔφLO01 ) (16)

此时,
 

子带 1、2 之间的交叠带相位差变为:
Δφ′12(ω) = Δφ12(ω) + δ̂d01·ω + ΔφLO

01 (17)
因此,

 

计算子带 1、 2 间交 叠 带 补 偿 参 数 需 将

Δφ′12(ω) 代入式(15) 中,
 

以此类推 2、3 以及 3、4 子带相

位差 Δφ′23(ω) 和 Δφ′34(ω)。

6　 全频带频响补偿技术

　 　 交叠带的补偿在于降低甚至消除子带间相位差对于

全通带频响的影响,
 

BI 架构最终的目的在于实现信号的

完美重构。 根据式(5)实现 BI 系统完美重构即实现系统

的幅频和相频响应的补偿以及校正,
 

基于分治法的思

想,
 

本文采用的校正架构如图 9 所示。

图 9　 全频带频响补偿架构

Fig. 9　 Compensation
 

model
 

for
 

BI
 

system
 

with
 

full
 

band

其中,
 

Hcomp
mag (e jω) 以及 Hcomp

phase(e jω) 分别为幅频以及相

频响应补偿的滤波器。 基于分而治之的思想,
 

幅频响应

补偿滤波器 Hcomp
mag (e jω) 选用具有线性相位的 FIR 滤波器,

 

而相频响应补偿滤波器则选用基于无限脉冲响应

(infinite
 

impulse
 

response,
 

IIR)的全通滤波器。

6. 1　 全频带幅频 / 相频响应估计

　 　 1)幅频响应估计

由图 9 可以看出,
 

BI 系统完美重构的问题转换为了

两个数字滤波器的设计问题,
 

而滤波器设计的前提则是

实现系统频响的准确估计。 对于幅频响应而言,
 

正弦扫

频法是最为有效的手段,
 

通过输入等幅的单音扫频信号

配合三参数正弦拟合算法[13] 计算 BI 系统采集的单音信

号幅度为 A(e jωn), 则系统的幅频响应记作:

Hraw
mag(e jωn) = A(e jωn) / A(e jω0 ) (18)

式中: A(e jω0 ) 为定标频点的对应幅度。
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2)相频响应估计

根据式(5)中完美重构的条件,
 

相频响应的补偿关

键在于保证通带内的相位线性度,
 

即关注的是不同频点

之间的相对相位关系。 为此,
 

传统的单音信号无法满足

测试需求,
 

需要采用具有广谱特性的快沿信号作为系统

激励[15] 。
在此基础上,

 

需要引入一个参考系统(具有线性相

位),
 

例如更高带宽的数字示波器或取样示波器[11] ,
 

设

信号 的 相 频 为 φsig(ωn),
 

参 考 系 统 的 相 频 响 应 为

ϕref(ωn),
 

待测 BI 系统的相频响应为 ϕdut(ωn),
 

则:
ydut(ωn) = ϕdut(ωn) + φsig(ωn)
yref(ωn) = ϕref(ωn) + φsig(ωn)

(19)

式中: ydut(ωn) 以及 yref(ωn) 分别为 BI 系统以及参考系

统采集到快沿信号的 DFT 结果。 则 BI 系统的相频响应

失真可以表示为:
ϕ̂dut(ωn) = ϕref(ωn) - ϕdut(ωn) = yref(ωn) - ydut(ωn)

(20)
6. 2　 全频带幅频 / 相频响应补偿

　 　 1)幅频响应补偿

由图 9 以及式(18)可知,
 

幅频补偿是通过级联一个

幅频是系统幅频响应倒数的线性相位 FIR 滤波器,
 

即:
Fcomp

mag (ωn) = Hraw
mag(ωo) / Hraw

mag(ωn),　 ωn ≤ ωpass

(21)
设滤波器的系数为 hcomp

mag [n],
 

则 FIR 滤波器的幅频

响应可以表示为:
Fcomp

mag (ωn) = CT(ω n)h (22)
其中偶数阶滤波器表示为:

C(ω) = [1 cosω cos2ω …cos((N - 1)ω / 2) ]
h = [hcomp

mag ((N - 1) / 2),2hcomp
mag ((N + 1) / 2),…,

2hcomp
mag (N - 1)] T (23)

根据式(21) ~ (23)可知,
 

滤波器系数设计问题转换

为了线性系统求解问题,
 

此时可以采用 Krylov 子空间迭

代或梯度下降[16] 等算法进行滤波器的设计。
2)相频响应补偿

根据式(20)可知,
 

BI-DAQ
 

系统通带相频响应校正的目

的在于补偿频点之间的相位偏差,
 

使得 BI 系统的相频响应

满足式(5)中的线性相位条件,从而实现完美重构。
补偿滤波器的群延迟可以根据下式计算:

τ comp(ω n) =
ϕ̂dut(ω n) - ϕ̂dut(ω n-1)

ω n - ω n-1

- d (24)

式中:d 为任意常数。 数字全通滤波器( all
 

pass
 

filter,
 

APF)是补偿非线性相位的有效手段,其具有恒定的系统

增益,
 

适用于本文基于分治法的校正思路。 鉴于其对称

以及稳定的特点,
 

本文采用多个二阶节级联的方式实现

APF,
 

则全通滤波器的群时延与其单个二阶节极点 ξ p =

Ape
jθ p 的关系为[17] :

τ comp(ω) =

∑
P-1

p = 0

1-A2
p

1+A2
p -2Apcos(ω-θp)

+
1-A2

p

1+A2
p -2Apcos(ω+θp)

ù

û
ú
ú

é

ë
ê
ê (25)

式中:P 为二阶节的个数。
利用二阶节全通滤波器群时延在[ 0,π] 内积分为

2π 以及单峰特性,
 

将目标群时延划分成若干个积分为

2π 的区间。 在将目标群时延切割成 P 个 2π 区间后,
 

每

个二阶节的极点相角选择为每个 2π 区间的中心,
 

即

θ p = (ω +
p + ω -

p ) / 2,其中,
 

ω -
p

 、ω +
p 分别为第 p 个 2π 区间

的左右侧频带边缘。 极点的模长为 Ap = η p - η p
2 - 1 ,

其中,η p = (1 - βcos Δ

p) / (1 - β), Δ

p = (ω +
p - ω -

p ) / 2。
根据上述分析可知,

 

基于图解法的全通滤波器设计

方法仅需确认每个区间的边缘频率以及群时延形状参数

β,
 

β∈(0,1)。 根据经验,
 

β 在[ 0. 75,0. 9] 取值[18] 。 β
值的调节影响群延时形状的陡峭程度以及相邻区间的交

叠程度。 此外,可以通过增加额外的延迟值 Dextra 获取更

多的群延时区间,
 

即更多的二阶节级联个数,从而获得

更高的拟合精度。
然而,

 

图解法的精度往往较低,
 

难以满足项目需求。
因本文在图解法的基础上,

 

对全通滤波器极点进行进一

步的优化。 根据式(25) 将极点求解转化为下式的无约

束非线性优化问题:

Minimize　 E(U′)= 1
N∑

N-1

n = 0
∑
P-1

p = 0
τ′p(ωn) - τ comp(ωn)( )

2

(27)
式中:

U′ = [x0,x1,…,xP-1,θ 0,θ 2,…,θP-1]

τ′p(ω) =
1 - F(xp)

2

1 + F(xp)
2 - 2F(xp)cos(ω - θ p)

+

1 - F(xp)
2

1 + F(xp)
2 - 2F(xp)cos(ω + θ p)

(28)

其中, F(xp) = 1 / (1 + e
-xp),

 

此时 xp 和 θ p 取( - ∞ ,
+ ∞ ) 间的任意值,

 

设计出的全通滤波器均具有稳定

性。 本 文 采 用 LM ( Levenberg-Marquardt ) 算 法 作 为

式(27)的优化算法,该算法被认为是最为有效的非线性

优化算法之一,
 

具有迭代速度快,
 

稳定性高等特点[19] 。
经过 LM 优化后的零极点,根据零极点与传递函数

的关系,可以求出每个二阶节的系数,
 

从而得到设计出

的相频响应补偿滤波器 Fcomp
phase(e jω) 的系数。

7　 实验结果及分析

　 　 本文测试平台如图 10 所示,其中,
 

自研的 20
 

GHz
带宽数字示波器的总体框图如图 1 所示,

 

涉及到的测试

仪器包括 20
 

GHz 带宽射频信号源用于产生 100
 

MHz ~
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20
 

GHz 的单音扫频信号,
 

具有 9
 

ps 上升时间的任意波

形发生器、以及 33
 

GHz 的示波器用于采集参考信号以及

对比信号的恢复情况。

图 10　 自制 20
 

GHz、80
 

GSps 示波器及测试平台

Fig. 10　 Domestic
 

20
 

GHz,
 

80
 

GSps
 

oscilloscope
 

platform

7. 1　 通带幅频响应

　 　 利用射频源产生 100
 

MHz ~ 20
 

GHz,
 

100
 

MHz 间隔

的等幅度单音正弦扫频信号,
 

对本文 BI-DAQ 系统的幅

频响应进行测量,
 

测量以及补偿结果如图 11 所示。

图 11　 通带幅频响应补偿测试

Fig. 11　 Magnitude
 

frequency
 

response
 

compensation

从图 11 可以看出,
 

在使用幅频响应补偿前通带的

幅频响应波动达到了近 5
 

dB,
 

甚至超出了 3
 

dB 带宽的

限制,
 

而经过幅频响应滤波器补偿后的,
 

频响波动大幅

度降低。 随着补偿滤波器的阶数的增加,
 

补偿的精度也

随之增加,
 

当滤波器系数长度为 51 时,
 

幅频响应的波动

为 0. 5
 

dB,
 

符合设计要求。
7. 2　 上升时间测试

　 　 为了验证系统的完美重构情况,
 

快速上升的阶跃信

号由于其广谱特性,
 

是最直观衡量 DAQ 系统响应的测

试信号。 为此,
 

本文使用的任意波形发生器产生周期为

50
 

MHz,
 

上升时间为 9
 

ps 的快沿信号作为系统输入,
 

同

时,
 

用 33
 

GHz 带宽的实时示波器作为对比参考(开启示

波器的带宽限制功能,带宽限制为 20
 

GHz,与系统保持

一致),
 

补偿前后以及参考波形如图 12 所示。

图 12　 频响补偿前后快沿信号对比

Fig. 12　 Fast
 

edge
 

signal
 

comparison
 

before
 

and
 

after
 

frequency
 

response
 

compensation

从图 12 可以看出,
 

补偿前的快沿信号由于幅频响

应以及相频响应的非理想特性,
 

导致波形出现了较为严

重的失真。 而经过幅 / 相频响应补偿后的系统阶跃响应

不仅波形恢复了与参考信号一致的效果,
 

而且上升时间

(10% ~ 90% )也获得了大幅的提升,
 

从 124
 

ps 提升至了

22
 

ps,
 

实现了波形的“完美重构”。
7. 3　 系统动态指标测试

　 　 为了测试本文设计 DAQ 系统的动态指标,
 

利用正

弦扫频信号,
 

根据 IEEE 标准计算[11] 系统的 ENOB 以及

SFDR 指标如图 13 所示。

图 13　 数字示波器样机 SFDR 与 ENOB
Fig. 13　 SFDR

 

and
 

ENOB
 

of
 

digital
 

oscilloscope
 

prototype

由图 13 可见,
 

随着输入信号频率的增加,
 

系统的

SFDR 和 ENOB 指标会有所下降,
 

这是由于系统的动态

失真误差以及时钟抖动导致的,
 

尽管如此,
 

在满带宽的

情况下输入 20
 

GHz 的正弦信号,
 

系统的 SFDR 指标仍然

可以≥40
 

dB,
 

ENOB 可以达到 6
 

bit。
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7. 4　 与国外同类产品指标对比

　 　 为了进一步对比本文样机的性能,
 

本文将示波器的

结果与国外同类产品(20
 

GHz 带宽)的 SFDR,
 

ENOB 以

及上升时间指标进行了对比,
 

结果如表 1 所示。

表 1　 与国外同类产品对比

Table
 

1　 Compared
 

with
 

similar
 

foreign
 

products

示波器 RT / ps ENOB / bit SFDR / dB

Keysight
 

UXR0204B 22 6. 5 ≥46

Tektronix
 

DPO7204SX 22 5. 5 ≥40

Lecroy
 

820Zi-B 22 5. 4 -

本文 22 ≥6 ≥40

　 　 根据表 1 的对比可以看出,
 

在上升时间指标方面,
 

本文与国外同类产品的指标一致。 ENOB 指标方面,
 

本

文的示波器样机优于 Tektronix 和 Lecroy 的同类产品,
 

但

相较 Keysight 的产品低了 0. 5
 

bit,
 

而在 SFDR 指标方面,
 

样机与 Tektronix 的产品水平相当,
 

相较于 Keysight 的产

品低了 6
 

bit,
 

Lecroy 公司的示波器产品未见 SFDR 的公

开指标,
 

因此未做比对。 综上,
 

本文基于 BI 采样架构

DAQ 系统研制的数字示波器产品达到了与国外同类产

品相当的指标。

8　 结　 　 论

　 　 本文基于 BI 架构设计并实现了 80
 

GSps,
 

20
 

GHz 带

宽的超宽带 DAQ 系统。 围绕 BI 架构的子带分解策略、
子带恢复、交叠带校正以及通带的幅 / 相频响应补偿展开

了研究并提出了响应的解决算法。 该系统弥补了国内相

关技术的空白,
 

成功提升了数字示波器的采样率以及带

宽指标。 该系统的成功研制也标志着国内已经掌握了超

宽带 DAQ 系统的关键技术,
 

一旦 ADC 指标有所突破,该
架构可以成倍地提升 DAQ 系统的采样率以及带宽指标,
对于打破发达国家在超宽带 DAQ 系统以及相关领域对

我国的技术封锁以及垄断具有重要作用。
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