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一种双 ADC 垂直同步采样结构及其误差校正∗

卫洋斌,李　 浩,孙晓平,曹佳伟,王志刚

(电子科技大学自动化工程学院　 成都　 611731)

摘　 要:航空航天、机械、声学、装备制造等领域对检测仪表的观测动态指标要求极高,甚至超出现有商用高分辨力数模转换器

件的极限,因此,本文拟建立一种双 ADC 垂直同步采样的机制,通过数据流拼合的方式达到总动态范围扩展的目的。 在双 ADC
硬件平台中,针对不同采样支路差异化所导致的量化数据延时误差,提出了一种基于拉格朗日插值 Farrow 结构滤波器的误差

校正方法。 仿真及硬件实验表明,本文提出的双 ADC 垂直同步采样架构将实验对象的动态范围提高了 13. 318
 

dB,同时本文提

出的误差校正方法可以有效降低垂直同步采样通道之间的延时误差,进而使双 ADC 的动态范围扩展具备实用价值。
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Abstract:The
 

aerospace,
 

mechanical,
 

acoustic,
 

and
 

equipment
 

manufacturing
 

industries
 

demand
 

extremely
 

high
 

observation
 

dynamic
 

indicators
 

for
 

detection
 

instruments,
 

which
 

even
 

exceed
 

the
 

limits
 

of
 

existing
 

commercially
 

available
 

high-resolution
 

analog-to-digital
 

converter
 

devices.
 

In
 

this
 

article,
 

a
 

dual-ADC
 

vertical
 

synchronous
 

sampling
 

mechanism
 

is
 

proposed
 

to
 

extend
 

the
 

total
 

dynamic
 

range
 

through
 

data
 

stream
 

splicing.
 

A
 

data
 

correction
 

method
 

based
 

on
 

the
 

Lagrange
 

interpolation
 

Farrow
 

structure
 

filter
 

is
 

introduced
 

to
 

address
 

the
 

quantization
 

data
 

delay
 

error
 

introduced
 

by
 

hardware
 

differences
 

between
 

the
 

acquisition
 

ADC
 

branches.
 

Simulation
 

and
 

hardware
 

experiments
 

show
 

that
 

the
 

proposed
 

dual
 

ADC
 

vertical
 

synchronous
 

sampling
 

architecture
 

increases
 

the
 

dynamic
 

range
 

of
 

the
 

experimental
 

object
 

by
 

13. 318
 

dB.
 

Meanwhile,
 

the
 

proposed
 

error
 

correction
 

method
 

can
 

effectively
 

reduce
 

the
 

delay
 

error
 

between
 

vertical
 

synchronous
 

sampling
 

channels.
 

Therefore,
 

the
 

dual
 

ADC
 

dynamic
 

range
 

expansion
 

has
 

the
 

practical
 

value.
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0　 引　 　 言

　 　 在国防与航空航天、装备制造、机械和水声等众多领

域,对被检测信号,如机场噪声信号、旋转机械、振动信号

和水声信号实施精确测量是尤为重要[1-2] 。 这些场景的

模拟信号不仅随时间而动态变化,而且往往具有极高的

幅值动态变化范围,例如对水声信号的观测通常需要

120
 

dB 以上的观测能力。 如何将其按照测试需求准确地

进行调理、采集、分析和处理,是动态信号测试领域的主

要对象之一。
动态范围指标体现了系统能够测量或观测模拟信号

幅值变化的最大范围,反映了测试系统本身对噪声、谐波

的抑制能力。 通常一个采集系统的动态范围取决于模数

转换器 ADC 的有效分辨位数( effective
 

numbers
 

of
 

bits,
ENOB),超出单片模拟数字转换器 ( analog

 

to
 

digital
 

converter,ADC)测量范围的信号无法被系统测试。 例如,
目前一般商用的具有 24 位垂直分辨率的 ADC 器件,理
论的动态范围可达 144

 

dB,但考虑偏移、增益、量化、时
钟、孔径等误差的条件下,一般最大范围仅有 114

 

dB,大
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致相当于 19 位 ENOB。 另一方面,由于受半导体制程及

校正处理等技术限制,ADC 器件的关键的分辨率与采样

率指标呈反向相关的技术趋势,即分辨率位数提升则其

采样率下降[3] 。 例如目前已有的 24 位 ADC 器件的采样

率一般可达 500
 

kSa / s 左右,而 32 位 ADC 器件,如 TI 公

司推出的
 

ADS1262 最高采样率为 38
 

kSa / s;国产山海半

导体推出的 SHC6686 为 32 位 ADC 芯片,动态范围可达

130
 

dB,但采样率为 4
 

kSa / s,这对于通常需要 100
 

kHz 分

析带宽的动态信号观测与分析任务还远远不够。
所以限于可获得器件指标的约束,在需要大带宽、大

动态测试系统设计中,常采用多 ADC 的采集通道结构来

突破速度和动态范围的瓶颈。 丹麦 BRUEL
 

KJAER 公司

提出了一种在模拟通道中使用双片 ADC 垂直同步采样

再经数据重组或拼接的技术来拓展动态范围[4] 。 北京东

方振动和噪声技术研究所也提出了类似的利用两个

-Δ 型 ADC 来拓展动态范围的技术[5] 。 从这 2 个公司

后续生产的产品性能来看,双 ADC 动态范围拓展技术能

够在一定程度上提高单 ADC 采集通道的动态范围。
由于存在模拟通道、ADC 器件失配而引起的增益误

差、偏置误差和时间误差,采集系统的无杂散动态范围会

受到影响,从而无法完成高精度的信号重建。 偏置和增

益误差的主要来源包括不同 ADC 芯片实际存在的误差,
以及各 ADC 之前的信号调理电路理论设计与实际实现

之间存在容差;二者可以通过迭代算法完成误差校正,关
于其算法细节本文不做讨论。 针对延时误差,本文基于

Farrow 结构和 Lagrange 插值方法,设计了一种应用于多

ADC 垂直同步采样通道延时误差的校正方法,该方法可

对模拟通道、ADC 采样延时误差进行有效校正,使后续

的数据重建拼接更加准确,达到动态范围扩展的目的。
本文首先给出了理论推导,然后根据理论展开设计,最后

通过仿真及硬件实现,分析了此方法的可行性。

1　 双 ADC 垂直同步采样误差分析

1. 1　 双 ADC 垂直同步采样架构

　 　 本文采用双 ADC 垂直同步采样架构对测试系统动

态范围进行扩展,其结构如图 1 所示。
双 ADC 垂直同步采集方案将信号根据幅值大小划

分为常规信号与特殊信号。 常规信号是指幅值在 ADC
的线性工作区内的信号;特殊信号是指受当前量程下的

通道调理影响,占用常规信号支路的 ADC 有效位数少,
可能被噪声淹没从而无法被系统观测到的小信号。 本设

计采用额外一条采样支路,将常规支路 ADC 难以分辨的

小信号放大,在不使用硬件开关切换量程的条件下增加

系统对小信号的观测能力,提升系统的动态范围。 动态

范围扩展示意如图 2 所示。

图 1　 双 ADC 信号采集方案示意图

Fig. 1　 The
 

dual-ADC
 

signal
 

acquisition
 

architecture

图 2　 动态范围扩展示意图

Fig. 2　 Dynamic
 

range
 

extension
 

architecture

其中, VREF 是 ADC 测量参考电压, N 为 ADC 位数,
Gain 为两信号采集支路的增益差,则两 ADC 数据拼合后

的信号采集范围为 V in ∈
VREF

2N ,VREF × Gainé

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú , 从而数据

拼接过后的采集范围为:

DR = 20lg
V in

 

max

V in
 

min

= 20lg
VREF × Gain
VREF / 2

N( ) =

20lg22 + 20lg(Gain) = 6. 02N + 20lg(Gain) (1)
但此时特殊采样通道的满幅输入范围受到了限制。

在满足指标要求的前提下,常规信号支路可以保证调理

通道整体的量程上限,特殊通道可完成各量程下极端信

号的调理,可以提升系统对小信号的观测能力。 理想情

况下,在 ADC 前每 2 倍增益相当于测量分辨率增加 1
位[6] 。 若目标动态范围为 120

 

dB,单片 ADC 具有 100
 

dB
的动态范围,假设采样通道间调理具有 20

 

dB 的增益差,
在理想情况下,仅需要两个 ADC 即可完成从 100

 

dB 到

120
 

dB 动态范围的扩展。
1. 2　 垂直同步采样架构的误差分析

　 　 1)增益误差与偏置误差

增益误差是指在把常规信号支路和特殊信号支路的

偏置都调整到 0 电平后,两支路的理论增益比与实际增

益比之间的差值;偏置误差是指常规信号通道和特殊信

号通道将偏置调整至相同电平时,两个支路实际偏置之
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间的差值。 偏置和增益误差的主要来源都是各 ADC 之

前的信号调理电路理论设计与实际实现之间存在容差。
由于垂直同步采样得到两路增益不同的信号,在进行信

号整合重构之前需完成增益和偏置误差的校正,否则重

构波形会存在失真。
假设常规支路与特殊支路存在增益与偏置上的不

同, X1 和 X2 分别代表特殊支路和常规支路的采样值,A、
B分别为两支路的增益比和偏移补偿系数,则 2 支路采样

值在理想情况下的关系为:
X1 = AX2 + B (2)
其中, A、B 分别可以通过迭代算法设定数据的运算

精度,进而不断逼近客观存在的实际数值[7] ,最后得到满

足精度要求的近似值来实现误差校正的目的。
设 D 为迭代速度,对于单极性信号,增益比和偏移补

偿系数的第 n + 1 次迭代分别可以通过下面公式进行迭

代运算:
A(n + 1) = A(n) +

　
X1(n) + A(n)·X2(n) - B(n)

2X2(n)
- A(n)( )·D

B(n + 1) = B(n) +

　
X1(n) - A(n)·X2(n) + B(n)

2
- B(n)( )·D

ì

î

í

ï
ï
ïï

ï
ï
ïï

(3)
通过迭代运算让 A 与 B 的值不断逼近真实的增益比

与偏置误差。 在实际情况中由于数据受到随机噪声的影

响,A与B的值不是一个固定不变的常值。 它会围绕某个

值波动,可以通过设置 D 的值来调节迭代速度,迭代过程

中,距离真值越近,公式中括号内的值就越接近于0;可将

X1( i) - [A( i)·X2( i) + B( i)] 作为判断精度是否达到

要求的依据,达到精度要求后可以终止迭代运算。
对于有正负之分的双极性信号而言,迭代过程需引

入几个辅助计算参数。 特殊支路的正向最大值作为正基

值 XP,负向最大值 XN 作负基值、正幅度辅助值 P、负幅度

辅助值 N。 P 与 N 为迭代过程中两个辅助值用来迭代收

敛时计算出 A 与 B 的值。 P 与 N 的迭代公式为:
P(n + 1) = P(n) + [X1(n) + (XP -

　 X2(n))·A(n) + B(n) - P(n)]·D
N(n + 1) = N(n) + [X1(n) + (XN -

　 X2(n))·A(n) + B(n) - N(n)]·D

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï

(4)

根据 P与 N的迭代公式求解方程得到 A与 B的计算

公式为:

A = P - N
XP - XN

B =
XP·N - XN·P

2(XP - XN)

ì

î

í

ï
ïï

ï
ï

(5)

通过迭代算法原理可以对偏置和增益误差进行有效

校正,其具体实现流程本文不做细节探讨。
2)延时误差

延时误差是指实际采样时钟信号与理想采样时钟信

号的时间差导致采样的时间非均匀;对于垂直同步采样

系统而言,主要是各个 ADC 同步采样时钟之间的差值,
主要是由器件的不匹配和时钟电路的布线造成的,也可

能是由电源信号干扰造成的影响。 延时误差在时域上会

造成采样数据的幅值畸变;频域上相当于对被采集信号

进行了不需要的相位调制,造成信号频谱增宽,或是造成

寄生谱峰,导致采样波形的非线性失真。
图 3 展现了由于模拟通道导致信号延迟所带来的时

间误差。 其中 A 点为常规信号支路采样点,B 点为特殊

信号支路理论采样点,C 点为延时信号实际采样点,D 点

为延时信号上的等效理论采样点。 由于 A 点和 B 点幅

值相差固定增益(Gain)倍,但由于存在延时导致实际采

样点 C 幅值小于 B,进行数据拼接后会造成信号垂直方

向的非均匀,产生多余的频谱,使动态范围的扩展不

理想。

图 3　 模拟信号延迟导致延时误差

Fig. 3　 Delay
 

error
 

caused
 

by
 

analog
 

signal
 

delay

通过前文分析可以得到,直接通过时域计算的方式

获得垂直采样系统中通道间的延时误差较为困难,所以

本文采用频域计算的方式得到该误差。
在测量时,通过使用标准信号源在两通道中同时输

入标准频点的信号,此时两通道信号具有相同的相位;标
准频点信号分别经过两通道采集后,利用该频点 FFT 的

数据得到对应的相位,通过计算两通道数据在同一频点

的相位差就可以对两通道的延时误差进行估计[8] 。 图 4
为通道间延时误差测量方法示意图。

根据信号时频域关系,令两通道之间的相位差为

Δφ,输入的标准信号频率为 f0,系统采样率为 fs,则当前

频点的延时 ΔTk 可以表示为:

ΔTk =
fs
f0

Δφ (6)
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图 4　 通道间延时误差测量方法示意

Fig. 4　 Diagram
 

of
 

measurement
 

method
 

for
 

inter
 

channel
 

delay
 

error

针对由上述方法获得的延时误差,可通过滤波器对

其进行有效校正。 采集数据经过迭代算法校正完成通道

间的偏置和增益误差后,假设系统以常规信号支路为参

考,则特殊信号支路存在时间非均匀误差 ΔTk,特殊信号

支路的输入信号为 x( t - ΔTk)。 设输入信号 x( t) 的傅里

叶变换为 X( jΩ),特殊信号支路数据经采样间隔为 Ts 采

样过后,序列的数字频谱可以表示为:

Y(jΩ) = 1
Ts

∑
+∞

n = -∞
X j Ω - n 2π

Ts
( )é

ë
êê

ù

û
úú e

-j Ω-n2π
Ts

( ) ΔTk
(7)

设输入为幅值为 M,角频率为 Ω0 的正弦信号,则其

傅里叶变换为:

X(jΩ) = Mπ
j

[δ(Ω - Ω0) - δ(Ω + Ω0)] (8)

结合式(6)和(7),特殊信号支路中输出信号的傅里

叶变换可以表示为:

Y(jΩ) = 1
Ts

∑
+∞

n = -∞
{ Mπ

j
[δ(Ω - Ω0 - nΩs) -

δ(Ω + Ω0 - nΩs)] } e
-jω0Δtk (9)

其中, Ωs = 2π / Ts;ω0 = Ω0Ts 为数字角频率;Δtk =
ΔTk / Ts 为相对时间误差。 由式(9) 可知,若是要从非均

匀信号恢复均匀采样频谱,需对常规信号支路使用全通

滤波器 e
-jω0Δtk 校正时间误差 ΔTk, 使得两支路的延时相

同,数据拼合后才能良好的重建信号。
1. 3　 垂直同步采样的信号拼合重构

　 　 垂直同步采样方案的采样结果为两 ADC 支路采集

的两路数据,由于经过两条支路的调理使其具有不同的

增益,被同一款 ADC 采集的两路数据具有了不同的量化

精度。 以 24
 

bit 的 ADC 为例,低 5
 

bit 数据被噪声影响为

Noise-bits;高 19
 

bit 若非空即为有效数据 Useful-bits,若
为空则是空数据位 Empty-bits。 其中 Useful-bits 为有效

位数,这部分信号幅值能准确代表真实的信号幅值,可将

其还原为真实电压。
由于常规信号支路和特殊信号支路的增益不同,导

致相同 ADC 采样结果的量化精度 LSB 不同,理论上两倍

增益差可增加一位分辨率。 特殊支路使小信号具有更大

的幅值,占有更多 Useful-bits,减少了 Empty-bits;而常规

支路信号占有的 Useful-bits 较少。 本文通过对两 ADC 量

程进行幅度划分[9] ,在不同的幅度区域中分别选取两

ADC 支路的数据进行拼合重构,充分利用特殊支路更多

的 Useful-bits 数据实现动态范围的扩展。 图 5 为幅度区

域划分示意图。

图 5　 幅度区域划分示意图

Fig. 5　 Diagram
 

of
 

amplitude
 

region
 

division

如图 5 所示信号在整个量程内被分为了 a、b、c3 个

幅值区域。 在数据拼合时,区域 a 内使用特殊信号支路

采集的数据,区域 c 内使用常规通道采集的数据,而区域

b 内使用两支路数据平均的结果,3 个区域的分界点都在

高增益通道量程 FS1 内。 根据信号输入幅值的不同进行

数据的切换,可使通道具备同时采集大信号和微小信号

的能力并在单量程下提高小信号的信噪比[10] 。
如图 6 所示,CX1 表示常规支路信号经过增益、偏置

和延时误差校正的量化精度一致化处理过后的数据。 如

果两支路的增益比系数为 A1, 则其有效位数相差

log2A1
 bits。 需将常规支路的量化精度与高增益通道下

更为精确的量化精度进行统一,即乘以两支路间的增益

比系数 A1,使有效信号的高位对齐,让两通道的各个 bit
信号都处于同一量化精度下。 量化精度一致化会导致噪

声信号位数不同,对于特殊信号支路只有 5 位噪声信号,
而常规信号支路的噪声位宽 Noise-bits 则是扩展到了

5+log2A1,特殊信号支路的整个数据位宽为[23 ∶ 0],常规

信号支路的整个数据位宽为[23+log2A1:log2A1]。

图 6　 量化精度一致化示意图

Fig. 6　 Diagram
 

of
 

uniform
 

quantization

测量 小 信 号 时 特 殊 信 号 支 路 的 有 效 位 数 为

X2[22 ∶ 5],相比于常规支路有更多的有效位数,在单量
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程下可以提高小信号的信噪比。 根据实际的增益比系数

A1,常规信号支路采样值 X1 经过量化精度一致化后占有

的有效位数为 Y[23+log2A1:log2A1 ],特殊信号支路采样

值 X2 占有的位数为 Y[23 ∶ 0],最终数据 Y 的低位使用

X2 的数据,高位使用 X1 的数据保证量程上限,拼合示意

方式如图 7 所示。

图 7　 数据拼合示意图

Fig. 7　 Diagram
 

of
 

data
 

splicing

2　 垂直同步采样系统误差校正

2. 1　 全通滤波器延时原理

　 　 根据式(9) 可知,只需求得各信号支路的 Δtk,就可

以利用理想频率响应为 e
-jω0Δtk 的全通滤波器实现对误差

的校正。 根据非整周期延时滤波器理论可知:
假设输入信号是一个带限的基带信号,一个固定延

时可被近似的看为具有统一幅度和固定延时的一个理想

D 离散时间的具有线性相位的全通滤波器,相应的单位

脉冲响应如式(10)所示。

HID = Y( z)
X( z)

= z -dX( z)
X( z)

= z -dhID =

1
2π∫π

-π
H id(e jω)e jωndω = 1

2π∫π

-π
e -jωde jωndω =

sinc(n - D),
 

- ∞ < n < ∞ (10)
理想情况下的非整周期延时滤波器的单位脉冲响应

是无限长且非因果的,不能在 FPGA 中实现。 因此需要

设计一个 N 阶的有限长 FIR 滤波器对理想非整周期延时

进行近似估计,并使频域均方误差最小,频域均方误差如

式(11)所示。

E = ∑
M

i = 1
[ H(e jωi) - HID(e jωi) ] 2 (11)

其中, ω i 代表各个离散的频点,由式(11)达到最小

作为近似准则,可以得到其系统函数如式(12)所示。

Hd( z) = ∑
N

n = 0
hd(n) z -n (12)

2. 2　 Farrow 滤波器设计

　 　 Farrow 结构的全通滤波器相较于直接形式的 FIR 全

通滤波器具有延时可调的优势[11] ,表达式为:

hd(n) ≈ ∑
p

m = 0
cm(n)dm,n = 0,1,2,…,N (13)

其结构如图 8 所示。

图 8　 Farrow 滤波器结构

Fig. 8　 Farrow
 

filter
 

structure

这种结构可以预先求得小数时延滤波器的系数,再
将每个滤波器的系数用多项式逼近,将 N 阶的滤波器分

解为 N 个 p + 1 阶的子滤波器[12-15] 。 本设计根据最大平

坦度的要求选择基于 Lagrange 插值的方法来获得滤波器

系数,它可以使频域均方误差 E 在某个着重探讨的频率

点 ω i 上最大程度的达到平坦,这样在频率附近的系统函

数对理想传递函数的逼近程度最好。 其中 Cm( z) 是

Farrow 中各个逼近滤波器的系数, d 表示分数延时。 此

时滤波器的系统函数表达式为:

Hd( z) ≈ ∑
N

n = 0
∑

p

m = 0
cm(n)dmz -n =

∑
p

m = 0
∑

N

n = 0
cm(n) z -n[ ] dm = ∑

p

m = 0
Cm( z)dm (14)

2. 3　 Farrow 滤波器实现

　 　 根据前文介绍的 Farrow 滤波器结构进行相应的滤波

器逻辑设计,本文采用了 7 阶 Farrow 滤波器进行延时校

正,其运算的流程如图 9 所示。

图 9　 Farrow 滤波器 FPGA 运算框图

Fig. 9　 Farrow
 

filter
 

FPGA
 

operation
 

diagram

首先将输入数据按时钟延时,得到相差一个时钟节

拍的 8 路数据。 接着将 8 路数据与 7 阶 Farrow 滤波器的
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各个系数相乘,由于部分滤波器系数为 0,最终得到

54 个相乘后的数据,将相乘后的数据按照 Farrow 结构分

组相加得到 8 路 FIR 滤波数据输出,再将 8 路输出与相

应的小数延时进行 7 次乘加运算得到最终的小数延时滤

波结果,最终滤波数据输出与滤波输入有 41 拍的延迟。

滤波器系数与小数延时的量化位数定为 18
 

bit 有符

号数,其中 17
 

bit 表示滤波器系数的小数部分,最高位表

示符号位,精度相当于小数点后 5 位,量化时将系数与小

数延时扩大 217 即可,量化后的 Farrow 滤波器系数如表 1
所示。

表 1　 7 阶 Farrow 滤波器量化系数

Table
 

1　 Quantization
 

coefficients
 

for
 

a
 

seventh-order
 

Farrow
 

filter

0 1 2 3 4 5 6 7 8

1 -26 184 -184 -904 1
 

455 734 -1
 

245 0

2 183 -1
 

088 -367 10
 

918 -12
 

924 -9
 

830 13
 

107 0

3 -550 2
 

726 4
 

915 -35
 

494 8
 

742 98
 

304 -78
 

643 0

4 904 3
 

644 -12
 

740 50
 

974 44
 

604 -178
 

402 -32
 

768 131
 

072

5 -904 2
 

726 15
 

480 -35
 

494 -80
 

098 98
 

304 131
 

072 0

6 550 -1
 

087 -9
 

830 10
 

918 48
 

601 -9
 

830 -39
 

321 0

7 -183 184 3
 

093 -904 -11
 

652 734 8
 

742 0

8 26 0 -367 0 1
 

271 0 -931 0

　 　 图 9 中滤波器系数分别对应表 1 中的每一行的 8 个

滤波器系数。 乘法运算过后,将各个数据重新组合按列

相加后得到 8 路 FIR 滤波输出,将其截位至 32
 

bit 进行

后续运算,在进行分组相加时数据经过了最多 8 次的相

加,为了防止数据溢出增加 3
 

bit 的防溢出位数。 完成分

组相加后将数据再截位至 32
 

bit 继续进行数据的小数延

时乘加运算。 由于 Farrow 滤波器不改变信号幅值,因此

将最终的滤波结果截位至与输入相同的 24
 

bit。

3　 校正仿真及验证

3. 1　 仿真验证

　 　 由于 Farrow 滤波器的带宽和群延时特性和阶数相

关,滤波器的阶数越高其带宽越高,群延时特性越好。 但

阶数越高的滤波器,在 FPGA 中实现所耗费的资源越多。
所以,基于实现、通带幅度平坦度与群延时特性的综合考

虑,本文选取了 7 阶 Farrow 滤波器进行相位校正的

MATLAB 实验仿真。 仿真生成两路频率 12. 8
 

kHz 采样,
由采样率的关系分析得到产生 0. 5 个点的小数时延的相

移为 0. 076 699 。 使用两个 Farrow 滤波器分别对两路数

据做延时,其中一路滤波器可以设置微小延时起补偿作

用,选取信号归一化幅值±0. 5 处作为拼接的阈值,对数

据进行拼接。
图 10(a)实线为输入信号,虚线为有延时误差信号经

过拼合后的输出,圈中标明了由于延时误差导致数据拼合

后产生垂直非线性的发生点,可以看出由于延时误差的存

在,输出信号时域波形产生了明显的失真。 图 10(b)中实

　 　 　 　

图 10　 校正时域对比图

Fig. 10　 Time-domain
 

comparison
 

diagram
 

during
 

correction
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线表示标准正弦信号用于对比, 圈线表示了经 过

Lagrange 插值设计的滤波器延时校正并经过数据拼合后

的输出,由图可看出两者重合,表示校正滤波将延时误差

进行了良好的修正,使得波形畸变得以改善。
为进一步验证该方法对数据拼合的校正情况,输入

了两路幅值相同,信噪比为 100
 

dB 的正弦信号,其频率

为 12. 8
 

kHz。 将校正数据与理想相差信号在 1 / 2 幅值处

进行拼合,小于 1 / 2 幅值数据使用理想相位差数据,大于

1 / 2 幅值使用校正数据,同时也使用未经校正的数据拼

合作为对比,得到的拼合后的频谱如图 11 所示。

图 11　 校正频域对比图

Fig. 11　 Frequency-domain
 

comparison
 

diagram
 

during
 

correction

图 11 中实线表示经过校正后的数据输出,虚线表示

未经过校正的数据输出。 通过对比可以发现,由于延时

误差的存在,导致输出信号中产生了大量的误差频谱,其
大部分幅值处于 - 70

 

dB 左右, 尖峰处幅值最高位

-29. 96
 

dB。 经延时误差校正过后,底噪下降至-100
 

dB
左右,校正过后误差频谱明显得到消除,延时误差校正效

果显著。
3. 2　 实验验证

　 　 本实验基于双 ADC 垂直同步采集架构的动态信号

分析仪( DSA) 设计。 该 DSA 采用两片量化位数为 24
的商用 ADC 器件,其中单片 ADC 实际信噪比可以达到

110
 

dB,采样率为 524. 288
 

kSPS,通过动态范围扩展可

以达到 120
 

dB。 结合动态信号分析仪具有的频谱分析

功能,上位机可以测量信号在某一频点的相位差,根据

测得的相位差来对两片 ADC 的延时进行估计得出滤波

器系数。
测试时首先单独使用常规支路分别测量大信号和小

信号的动态范围得到单个 ADC 的动态范围,然后采用双

ADC 采样模式对小信号进行测量,最后将两个信号进行

对比判断动态范围是否得到扩展。
对常规通道采样信号进行频谱分析。 在常规通道

9
 

dBVrms 档位下,利用音频分析仪 APx500 输出幅值 1
 

Vpk

( -3
 

dBVrms ),频率为 4
 

096
 

Hz 的正弦信号。 为了更好的

分析信号的底噪,使用了 64 次 RMS 平均,利用了 RMS
平均展示信号统计特性的优势。 以图 12 为例进行说明:
1) 将 测 试 平 台 的 FFT 分 析 带 宽 调 节 至 全 带 宽

102. 4
 

kHz,谱线数为 3
 

200 线;2) 设置常规信号支路在

全带宽分析模式和 9
 

dBVrms 档位下;3)由图 12 可知,直
接采集数据的噪底为- 98. 428

 

dBVpk,最大输入信号为

9
 

dBVrms ( 相应为 12. 727 9
 

dBVpk ), 所以该档位具有

12. 727 9+98. 428 = 111. 155
 

dB 的动态范围。

图 12　 常规增益动态范围测试

Fig. 12　 Conventional
 

gain
 

dynamic
 

range
 

test

在使用常规增益通道进行小信号测量时,保持通道档

位不变,信号源输出幅值 10
 

mVpk ( - 43
 

dBVrms ),频率为

4
 

096
 

Hz 的正弦信号。 此时在相同的通道配置下进行小

信号测试,如图 13 所示,此时采集得到的信号底噪与大信

号测试相比几乎未发生变化为-98. 428
 

dBVpk,而信号幅值

减小为-39. 828
 

dBVpk 信号幅值与底噪间差值为 58. 6
 

dB。

图 13　 常规增益通道小信号测试

Fig. 13　 Conventional
 

gain
 

channel
 

small
 

signal
 

test

保持通道档位不变,使用仪器高动态模式通过特殊

信号支路扩展小信号的动态范围。 信号源输出幅值

10
 

mVpk( -43
 

dBVrms ),频率为 4
 

096
 

Hz 的正弦信号。 保
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持其他配置不变,使用仪器的双通道采集模式,如图 14
所示,此时采集得到的信号底噪下降为-110. 59

 

dBVpk,
测量得信号幅值为-39. 823

 

dBVpk,幅值与底噪间的差值

相比常规增益通道测量提升为 70. 767
 

dB,针对小信号此

时底噪相对于常规信号支路降低了 12. 162
 

dB,提升了系

统对小信号的测试能力。

图 14　 高动态模式 9
 

dBVrms 档位测量小信号

Fig. 14　 Measurement
 

of
 

small
 

signals
 

in
 

high-dynamic
 

mode
 

with
 

a
 

range
 

of
 

9
 

dBVrms

在仪器的该档位下,系统可输入的最大信号幅值为

4
 

Vpk(9
 

dBVrms ),而系统测试 10
 

mVpk( -43
 

dBVrms )时的

底噪 RMS 均值为 - 110. 59
 

dBVpk。 如图 14 所示, 在

9
 

dBVrms 档位下动态信号分析仪测试信号的动态范围为

123. 318
 

dB。 相较于单片 ADC 的 110
 

dB 动态范围,本文

提出的双 ADC 垂直同步采集系统经过延时校正后动态

范围扩展了 13. 318
 

dB。

4　 结　 　 论

　 　 为克服由于双 ADC 架构采集通道对采集数据造成

的延时误差,达到对单片 ADC 进行扩展动态范围的目

的,本文设计了一种基于 Farrow 滤波器的小数延时误差

的校正方法,利用
 

Farrow
 

结构滤波器的校正简便性、较
高可行性、可

 

FPGA
 

实现等优点,使得经过校正的信号无

杂散动态范围得到提高。 通过仿真实验进行验证,结果

表明,该方法能够对双 ADC 垂直同步采集系统数据的延

时误差进行补偿,同时也保证了滤波器在延时通带内幅

度的平坦度和群延时的平坦度,对单 ADC 的动态范围的

扩展有良好的作用。 通过实验平台验证,该方法对 DSA
中垂直同步采集通道延时误差校正有良好效果,对动态

范围的扩展有良好的效果。 虽然本文所述的延时校正方

法存在着一些不足,但是本文为垂直同步采集系统的延

时校正提供了一种快速便捷且高效的方法,对信号采集

系统的动态范围扩展具有重要的意义。
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