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摘　要：对于超宽带模拟信号，很难用单个模拟数字转换器（ＡＤＣ）直接进行采样。该文提出了一种新的并行调
制混合滤波器组结构用于实现超宽带模拟信号的采样，首先，将每一路宽带模拟输入信号进行余弦调制，并用

相同的低通模拟滤波器均匀分割输入信号的带宽；然后，采用相同的 ＡＤＣ将子带信号数字化；各路子带信号通
过上采样器后用数字综合滤波器综合得到原宽带模拟输入信号的数字重构。综合滤波器采用总体最小二乘准则

下的特征值滤波器设计方法得到。本文所提出的系统结构不需要使用高速的采样保持电路，降低了系统实现的

难度，并且设计的系统具有与其他混合滤波器组相近的重构性能。仿真结果表明了本方法的有效性。
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１　引言

近年来随着超大规模集成电路的普及和数字

计算机的广泛使用，数字信号处理技术得到了很大

的发展。越来越多的领域需要高速高精度模拟数

字转换器（ＡＤＣ）进行超宽带模拟信号的采样，如超
宽带雷达信号处理系统、无线通信软件无线电和直

接数字接收机等［１］。对于超宽带模拟信号，很难用

单个 ＡＤＣ直接进行采样。为了达到高速 Ａ／Ｄ转
换，基于广义采样理论的并行通道采样是一种有效

的方法［２］，人们提出了许多并行结构以用于实现高

速采样，如时间交织（ＴＩ）结构［３４］，正交镜像滤波器

组（ＱＭＦＢ）结构［５］，混合滤波器组（ＨＦＢ）结构［１，６７］，

频率变换混合结构等［８］。所有这些并行ＡＤＣ结构的
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主要思想都是利用多个通道将宽带模拟输入信号进

行分割，然后在每个通道利用低带宽（相对于总体系

统ＡＤＣ带宽）的 ＡＤＣ对分割后的信号进行采样量
化，最后将各子带信号结合得到原宽带模拟输入信号

的数字重构。这些结构的优点在于可利用一组并行、

高精度、低速率ＡＤＣ获得等效的较高采样率ＡＤＣ。
ＴＩ结构是被广泛研究的并行 ＡＤＣ结构之一。

理想的ＴＩ结构可以在很大程度上提高系统的采样
率，但此结构对通道 ＡＤＣ之间的增益和相位失配、
时钟失配非常敏感，极大地限制了系统的转换速度

和分辨率。并且ＴＩ结构需要高速采样保持电路，增
加了电路实现的难度。基于 ＱＭＦＢ的并行 ＡＤＣ结
构在一定程度上克服了 ＴＩ失配引入的缺点［５］。并

行ＱＭＦＢ结构先将模拟信号离散化后作为系统的
输入信号，再用基于开关电容的离散时间滤波器对

输入信号进行分解得到子带信号，然后经过下采样

器、量化器和上采样器处理后，数字综合滤波器将

其综合得到输出信号。然而此并行结构中仍然需

要高速采样保持电路。ＨＦＢＡＤＣ结构与 ＱＭＦＢ在
原理上相似，不同之处在于 ＨＦＢ输入为模拟信号，
分析滤波器采用模拟滤波器（未用开关电容电

路）［１０１２］。ＨＦＢ能够减小通道间转换器失配的影
响，极大提高了整个采样系统的分辨率。但是由于

ＨＦＢ没有将信号高频带部分转换到基带进行处理，
此结构中仍然需要高速采样保持电路；并且为分割

宽带输入信号，ＨＦＢ系统需要设计具有高中心频率
的带通滤波器，电路实现困难。文献［８］提出的频
域变换混合结构虽然利用正交基带变换技术将子

带信号转换到基带处理，解决了高速采样保持电路

带来的缺点，但此结构引入了正交失配误差，限制

了系统的分辨率。而且相对于ＴＩ、ＱＭＦＢ和ＨＦＢ结
构，在通道数相同的情况下此结构需要多一倍的

ＡＤＣ，增加了系统实现时的复杂程度。
本文提出了一种新的并行结构实现高速高精

度ＡＤＣ，称为并行调制混合滤波器组ＡＤＣ结构。文
献［９］提出了一种相似的结构，但是文献［９］中的调
制器对输入信号的调制方式仅适用于两通道情况，

而当通道数大于２时，如果采用文献［９］中的调制
方式对输入信号进行调制，则低通滤波器不能捕获

输入信号频谱的全部信息，因此系统将不能重构输

入信号。而本文提出的结构适用于任意 Ｍ通道的
情况（Ｍ≥２），仿真结果证实了本文方法的有效性。

２　调制混合滤波器组ＡＤＣ结构

２．１　结构描述
本文提出的并行混合滤波器组 ＡＤＣ结构是一

种调制结构，如图１所示。宽带模拟输入信号 ｘ（ｔ）
同时通过Ｍ个通道（Ｍ≥２），每个通道包含一个模
拟乘法器、低通模拟分析滤波器Ｈ（ｓ）、ＡＤＣ、上采样
器↑Ｍ和数字综合滤波器Ｆｍ（!），ｍ＝０，１，…，Ｍ－１，
最后由综合滤波器将各子带信号综合成最终的输

出信号ｙ（ｎ）。为简化表述，以第 ｍ个通道为例进
行说明。假定宽带模拟输入信号 ｘ（ｔ）的角频率频
谱Ｘ（ｊω）带限为［（－!／Ｔ），（!／Ｔ）］，其中 Ｔ是系统

"

的总体采样周期。如果用 １／Ｔ的采样率对信号 ｘ
（ｔ）进行采样，信号频谱无混叠。但是对于超宽带信
号，由于单个 ＡＤＣ的采样率很难达到１／Ｔ，因而无
法直接按１／Ｔ的速率进行采样。

图１　并行调制混合滤波器组ＡＤＣ结构

Ｆｉｇ．１　ＭｏｄｕｌａｔｅｄｈｙｂｒｉｄｆｉｌｔｅｒｂａｎｋｆｏｒＡＤＣ

信号ｘ（ｔ）先通过乘法器乘以 ｃｏｓωｍｔ进行调制
（所以称此系统为调制系统），调制后 Ｘ（ｊω）移动了

±ωｍ，即Ｘ
～

ｍ（ｊω）＝!［Ｘ（ｊω＋ｊωｍ）＋Ｘ（ｊω－ｊωｍ）］，其

中，ωｍ＝!ｍ／（ＭＴ），Ｘ
～

ｍ（ｊω）表示 ｘ
～
ｍ（ｔ）的频谱。低

通滤波器Ｈ（ｓ）的通带截止频率为

ωＨ＝!／（ＭＴ） （１）
处理过程相当于将输入信号频谱Ｘ（ｊω）均匀分

割成Ｍ段后，取出其中的第 ｍ段（此时讨论的是第
ｍ个通道）。忽略量化噪声的影响，ＡＤＣ的采样频
率取１／（ＭＴ）。ＡＤＣ采样后的信号通过上采样器和

６８１１
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需要设计的数字滤波器 Ｆｍ（!），Ｆｍ（!）要使得由
ＡＤＣ采样引入的信号失真和混叠误差最小化。因
此，系统总体的有效采样率将对应 Ｎｙｑｕｉｓｔ采样率。
因为该系统的分析滤波器是模拟滤波器而综合滤

波器是数字滤波器，所以称此系统为混合滤波器组

系统。

图２　两通道输入信号调制滤波示意图

Ｆｉｇ．２　Ｍｏｄｕｌａｔｉｎｇａｎｄｆｉｌｔｅｒｉｎｇｔｈｅｉｎｐｕｔ

ｓｉｇｎａｌｆｏｒｔｗｏｃｈａｎｎｅｌｃａｓｅ

图２给出了一个理想情况下两通道（Ｍ＝２）宽
带输入信号 ｘ（ｔ）被调制和低通滤波的示意图，ｘ
（ｔ）的频谱被均匀分割为４等份。从图２可以看出
ｘ（ｔ）经过第一路余弦调制器调制（因为 ω０＝０，所
以实际上未调制）和低通滤波后得到 １和 １′部分
的信息，如图２（ａ）所示。图中 Ｘ０（ｊω）表示输入信
号第一路经过调制和低通滤波后表示的频谱。

图２（ｂ）表示输入信号经过第二路的处理过程，信

号频谱Ｘ（ｊω）移动±!／２后经过低通滤波得到 Ｘ１０
（ｊω）＋Ｘ１１（ｊω）。因为两路子带信号的正频带部分
包含１和２的信息，负频带部分包含１′和２′的信
息，所以两路子带信号包含了 ｘ（ｔ）的全部信息，适
当设计综合滤波器组可以得到与 ｘ（ｔ）相对应的采
样输出 ｙ（ｎ）。

注意到文献［９］提出了一种相似的结构，［９］中
调制器的调制角频率为 ω～ｍ＝!ｍ／Ｔ，ｍ＝０，１。两通
道情况下文献［９］中结构输入信号频谱调制前后的
示意图如图３所示。可以看出当通道数大于２时，
用文献［９］中的调制方式调制输入信号后，低通滤
波器不能捕获输入信号频谱的全部信息，因此［９］
中系统将不能重构输入信号。所以文献［９］的系统
不适用于多通道的情况。

图３　文献［９］中两通道输入信号调制示意图

Ｆｉｇ．３　Ｍｏｄｕｌａｔｉｎｇｔｈｅｉｎｐｕｔｓｉｇｎａｌｆｏｒｔｗｏｃｈａｎｎｅｌｃａｓｅｉｎ［９］

综上所述，本文提出的系统有如下四个主要的

优点：（１）由于采样在输入信号调制和低通滤波之
后进行，即在宽带信号被分解转换为窄的子带基带

信号后，故采样保持电路可用等价的窄带基带处理

电路实现，解决了［１５］结构需要高速采样保持电
路的问题；（２）系统仅需要设计低通模拟滤波器，解
决了［１］结构需要设计具有高中心频率的带通滤波
器的难题；（３）系统所需的 ＡＤＣ数等于通道数，比
［８］结构需要的 ＡＤＣ数目减少一半，降低了系统实
现时的复杂程度；（４）系统调制器的调制角频率为
ωｍ＝!ｍ／（ＭＴ），与［９］的调制方式仅适用于两通道
的情况相比，本文的调制方式适用于任意有限通道

数的情况。

２．２　综合滤波器设计
图１中宽带模拟输入信号 ｘ（ｔ）经过调制、滤波

和ＡＤＣ采样后，得到的子带信号ｘｍ（ｎ），ｍ＝｛０，…，
Ｍ－１｝的频谱可写为：

７８１１
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ＭＴ＋ｊω



















ｍ
Ｈ
　

　
ｊωＭ－ｊ

２
!

ｎ





ＭＴ
，ｍ＝１，．．．，Ｍ











 －１

（２）

当ｍ＝０时，有 ωｍ＝!ｍ／（ＭＴ）＝０，说明第一路信号

未调制。此时做变量代换 ｍ－２ｎ→ｎ，代入（２）式

可得：

Ｘ０（ｅ
ｊωＴ）＝１ＭＴ∑

∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊωＭ－ｊ

２
!

ｎ





ＭＴ
Ｈ
　

　
ｊωＭ－ｊ

２
!

ｎ





ＭＴ

＝１ＭＴ∑
∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊωＭ－ｊ

２
!

ｎ
ＭＴ＋ｊω








ｍ Ｈ
　

　
ｊωＭ－ｊ

２
!

ｎ





ＭＴ

＝１ＭＴ∑
∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊωＭ－ｊ

２
!

ｎ
ＭＴ＋ｊ

!

ｍ





ＭＴ
Ｈ
　

　
ｊωＭ－ｊ

２
!

ｎ





ＭＴ

＝１ＭＴ∑
∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊωＭ＋ｊ

!

ｎ





ＭＴ
Ｈ
　

　
ｊωＭ＋ｊ

!

ｎ





ＭＴ

（３）
当ｍ＝１，．．．，Ｍ－１时，每一路信号都经过调制器调

制，由（２）式可得子带信号的频谱为：

Ｘｍ（ｅ
ｊωＴ）＝ !

ＭＴ∑
∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊωＭ－ｊ

２
!

ｎ
ＭＴ－ｊω








ｍ Ｈ
　

　
ｊωＭ－ｊ

２
!

ｎ










 ＭＴ

＋∑
∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊωＭ－ｊ

２
!

ｎ
ＭＴ＋ｊω








ｍ Ｈ
　

　
ｊωＭ－ｊ

２
!

ｎ










ＭＴ

（４）
对（４）式中的第一部分求和项做变量代换 ｍ＋２ｎ→
ｎ，第二部分求和项做变量代换ｍ－２ｎ→ｎ，有

Ｘｍ（ｅ
ｊωＴ）＝ !

ＭＴ
　

　
∑
∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊωＭ－ｊ

!

ｎ





ＭＴ
Ｈ
　

　
ｊωＭ－ｊ

!

ｎ
ＭＴ＋ｊω














ｍ

＋∑
∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊωＭ＋ｊ

!

ｎ





ＭＴ
Ｈ
　

　
ｊωＭ＋ｊ

!

ｎ
ＭＴ－ｊω














ｍ

＝!

ＭＴ∑
∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊωＭ＋ｊ

!

ｎ





ＭＴ
Ｈ
　

　
ｊωＭ＋ｊ

!

ｎ
ＭＴ＋ｊω














ｍ

＋∑
∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊωＭ＋ｊ

!

ｎ





ＭＴ
Ｈ
　

　
ｊωＭ＋ｊ

!

ｎ
ＭＴ－ｊω














ｍ

＝!

ＭＴ∑
∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊωＭ＋ｊ

!

ｎ





ＭＴ Ｈ
　

　
ｊωＭ＋ｊ

!

ｎ
ＭＴ－ｊω














ｍ

＋Ｈ
　

　
ｊωＭ＋ｊ

!

ｎ
ＭＴ＋ｊω














ｍ
（５）

从（３）式和（５）式可以看出上述变量代换是将
调制器对信号频谱的调制等价地转换到了对低通

滤波器频谱的调制。系统输出 ｙ（ｎ）的傅立叶变换
可表示为：

Ｙ（ｅｊωＴ）＝∑
Ｍ－１

ｍ＝０
Ｆｍ（ｅ

ｊωＴ）Ｘｍ（ｅ
ｊＭωＴ） （６）

将（３）式和（５）式代入（６）中可得

Ｙ（ｅｊωＴ）＝１ＭＴ∑
∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊω＋ｊ!ｎ







ＭＴ
Ｈ
　

　
ｊω＋ｊ!ｎ







ＭＴ
Ｆ０（ｅ

ｊωＴ）

＋!

ＭＴ∑
Ｍ－１

ｍ＝１
∑
∞

ｎ＝－∞
Ｘ
　

　
ｊω＋ｊ!ｎ







ＭＴ
· Ｈ
　

　
ｊω＋ｊ!ｎＭＴ－ｊω














ｍ

＋Ｈ
　

　
ｊω＋ｊ!ｎＭＴ＋ｊω














ｍ
Ｆｍ（ｅ

ｊωＴ） （７）

因为信号ｘ（ｔ）的频谱带限为［（－
!

／Ｔ），（
!

／Ｔ）］，所
以（７）式中关于ｎ的求和项可限制为 ｎ＝－（Ｍ－１），
…，Ｍ－１。为方便讨论，本文只考虑输入信号频谱在
［０，（

!

／Ｔ）］的范围，此时 ｎ＝０，１，…，Ｍ－１。理想的
综合滤波器Ｆｍ（ｅ

ｊωＴ），ｍ＝０，１，…，Ｍ－１，应使得系统
输出信号ｙ（ｎ）是输入信号 ｘ（ｔ）经过缩放、延迟和
经过Ｎｙｑｕｉｓｔ采样率采样所得到的信号，即满足：

　 Ｙ（ｅｊωＴ）＝∑
Ｍ－１

ｎ＝０
Ｘ
　

　
ｊω＋ｊ!ｎ







ＭＴ
Ｔｎ（ｅ

ｊωＴ）＝ｃｅ－ｊωＴｄＸ（ｊω）

（８）
其中
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Ｔｎ（ｅ
ｊωＴ）＝１ＭＴＨ

　

　
ｊω＋ｊ!ｎ







ＭＴ
Ｆ０（ｅ

ｊωＴ）

＋!

ＭＴ∑
Ｍ－１

ｍ＝１
Ｈ
　

　
ｊω＋ｊ!ｎＭＴ－ｊω








ｍ ＋Ｈ
　

　
ｊω＋ｊ!ｎＭＴ＋ｊω

















ｍ Ｆｍ（ｅ
ｊωＴ）

（９）
ｄ是正实数，为系统延迟；ｃ是非零常数；通常 Ｔ０（·）
称为失真函数，表示系统的增益和相位响应；Ｔｎ（·），
ｎ∈｛１，…，Ｍ－１｝称为混叠误差函数，表示系统产生
的混叠误差。

若要求系统能够完全重构，即（８）式满足时，则
要求：

Ｔ０（ｅ
ｊωＴ）＝ｃｅ－ｊωＴｄ，Ｔｎ（ｅ

ｊωＴ）＝０，ｎ∈｛１，…，Ｍ－１｝（１０）

假定综合滤波器是长度均为 Ｎ的有限长脉冲

响应（ＦＩＲ）滤波器。综合滤波器频率响应为：

Ｆｍ（ｅ
ｊω）＝∑

Ｎ－１

ｎ＝０
ｆｍ（ｎ）ｅ

－ｊｎω＝ｅ（ω）ｆｍ （１１）

其中ｅ（ω）＝［１，ｅ－ｊω，…，ｅ－ｊ（Ｎ－１）ω］，ｆｍ＝［ｆｍ（０），…，

ｆｍ（Ｎ－１）］
Ｔ是第 ｍ个综合滤波器的系数向量，上标

“Ｔ”表示向量或矩阵的转置。

为更清楚表明综合滤波器的求解过程，考虑系

统通道数只有２个的特殊情况，即Ｍ＝２。利用方程

（９）、（１０）和（１１）可得：

Ｈｃｅ（ω）ｆ＝ｔ（ω） （１２）

其中

Ｈｃｅ（ω）＝
Ｈ（ｊω）ｅ（ω） !

［Ｈ（ｊω－ｊ!／（２Ｔ））＋Ｈ（ｊω＋ｊ!／（２Ｔ））］ｅ（ω）
Ｈ（ｊω＋ｊ!／（２Ｔ））ｅ（ω） !

［Ｈ（ｊω）＋Ｈ（ｊω＋ｊ!／Ｔ）］ｅ（ω[ ]）

ｆ＝［ｆＴ０，ｆ
Ｔ
１］
Ｔ是综合滤波器组的系数向量，ｔ（ω）＝

［ｅ－ｊωＴｄ，０］Ｔ。此时，综合滤波器的设计问题可陈述
为：给定期望的响应 ｔ（ω），求解综合滤波器系数向
量ｆ，使得响应 Ｈｃｅ（ω）ｆ尽可能逼近 ｔ（ω），即使得
（１２）式成立。

在总体最小二乘误差准则下并行 ＡＤＣ综合滤
波器组系数向量可通过最小化下面的误差函数

得到：

Ｊ（ｆ）＝∫
!

０

‖ｔ（ω）－Ｈｃｅ（ω）ｆ‖
２

１＋ｆＨｆ
ｄω＝ｆ^

ＨＰｆ^

ｆ^Ｈｆ^
（１３）

其中：ｆ^＝［ｆＨ，－１］Ｈ，Ｐ是Ｈｅｒｍｉｔｉａｎ矩阵

Ｐ＝ Ａ ｂ
ｂＨ[ ]ｇ （１４）

Ａ＝∫
!

０
ＨＨｃｅ（ω）Ｈｃｅ（ω）ｄω，ｂ＝∫

!

０
ＨＨｃｅ（ω）ｔ（ω）ｄω，ｇ

＝∫
!

０
ｔＨ（ω）ｔ（ω）ｄω；上标“Ｈ”表示向量或矩阵的共轭

转置。

由于综合滤波器系数向量 ｆ是实数，且 Ｐ是
Ｈｅｒｍｉｔｉａｎ矩阵，因此（１３）式可化简为：

Ｊ（ｆ）＝ｆ^
ＴＲｅ（Ｐ）ｆ^
ｆ^Ｔｆ^

（１５）

符号Ｒｅ（·）表示复数值或复数向量的实部。此时综

合滤波器系数向量 ｆ的求解问题可写为如下的
形式：

ｍｉｎ
ｆ
Ｊ（ｆ）＝ｍｉｎ

ｆ

ｆ^ＴＲｅ（Ｐ）ｆ^
ｆ^Ｔｆ^

（１６）

问题（１６）是一个典型的 Ｒａｙｌｅｉｇｈ商的最小化问题。
因为Ｒｅ（Ｐ）是实对称正定矩阵，根据 Ｒａｙｌｅｉｇｈ原
理，问题（１６）的最优解为矩阵Ｒｅ（Ｐ）的最小特征值

对应的特征向量 ｆ^０。ｆ^０可归一化为 ｆ^０＝［ｆ
Ｔ
ｏｐｔ，－１］

Ｔ，

即可得到综合滤波器组的最优系数向量ｆｏｐｔ
［１３］。

３　仿真结果与分析

本节给出并行调制混合滤波器组 ＡＤＣ系统
Ｍａｔｌａｂ仿真实例。由于具有通带波纹和非常量群
延迟的模拟分析滤波器通常需要较高阶数的数字

综合滤波器。也就是说，当模拟分析滤波器和数

字综合滤波器阶数固定时，相比利用具有常量群

延迟和通带无波纹的分析滤波器设计调制 ＨＦＢ系
统，使用具有非常量的群延迟或者通带有波纹的

分析滤波器设计的调制 ＨＦＢ系统的重构性能会降
低［１］。因此，选取 ４阶巴特沃斯低通模拟滤波器
作为模拟分析滤波器，滤波器的通带截止频率由

（１）式确定。在仿真中，取系统总体采样周期 Ｔ＝
１ｓ，ＦＩＲ综合滤波器长度 Ｎ＝１２８，系统延迟 ｄ＝Ｎ／２
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＝６４，尺度因子 ｃ＝１／（ＭＴ）。
为了衡量设计的调制 ＡＤＣ系统的重构性能，

定义如下两个系统信号重构性能评价指标，失真

函数［１４］：

Ｒ（ω）＝
Ｔ０（ｅ

ｊωＴ）

ｃｅ－ｊωＴｄ
（１７）

总体混叠误差函数［１４］：

Ｔｔｏｔａｌ（ω）＝ ∑
Ｍ－１

ｎ＝１
Ｔｎ（ｅ

ｊωＴ）
槡

２ （１８）

对所设计的两通道（Ｍ＝２）调制 ＡＤＣ系统的幅度

和相位失真、总体混叠误差幅度进行仿真，仿真结

果如图４所示。从图中可以看出系统在零频附近

总体混叠幅度较大，而在信号频带边缘附近失真

和总体混叠幅度均较大，总体混叠误差幅度下降

到了－２４ｄＢ，系统幅度失真也达到了－０．２５ｄＢ。由

文献［１］和［１５］可知，设计的 ＨＦＢ系统最大幅度

失真小于 ０．１ｄＢ，最大总体混叠误差幅度小于

－７０ｄＢ时可满足大多数要求。因此对于大多数实

际应用，该系统重构性能是过低的。为提高系统

重构信号性能，也就是使得设计的系统有更低的

失真和混叠误差，设置采样系统的总体采样频率

稍高于其奈奎斯特率（即过采样处理）是一种较好

的解决方法［１４］。下面仿真中对输入信号进行过采

样率为４
!

的过采样。但系统在零频附近重构性

能差的问题仍不能得到解决。为此，引入文献

［１５］中保护带的概念，在零频处设置 ３．５
!

的保

护带范围，此时输入信号采样重构后有效频谱范

围为［０．０３５
!

，０．９６
!

］，其他频带是不关心的频带

范围。图５显示了重新设计的两通道调制ＡＤＣ系
统的总体混叠误差幅度。设计的系统幅度失真低

于２．８×１０－４ｄＢ，相位失真低于１．５×１０－５ｒａｄ，最大
总体混叠误差幅度为－８９ｄＢ，表明在设置保护带和

过采样后系统重构信号的性能有极大提高。具体

性能指标见表１。

图４　两通道调制ＡＤＣ系统的失真与总体混叠误差幅度
Ｆｉｇ．４　Ｄｉｓｔｏｒｔｉｏｎａｎｄｔｏｔａｌａｌｉａｓｉｎｇｏｆｍｏｄｕｌａｔｅｄ

ＡＤＣｆｏｒｔｗｏｃｈａｎｎｅｌｃａｓｅ

图５　两通道调制ＡＤＣ系统的总体混叠
误差幅度（存在保护带和过采样）

Ｆｉｇ．５　ＴｏｔａｌａｌｉａｓｉｎｇｏｆｍｏｄｕｌａｔｅｄＡＤＣｆｏｒｔｗｏｃｈａｎｎｅｌ
ｃａｓｅｗｉｔｈｏｖｅｒｓａｍｐｌｉｎｇａｎｄｇｕａｒｄｂａｎｄ

表１　两通道调制ＡＤＣ系统性能指标
Ｔａｂ．１　ＰｅｒｆｏｒｍａｎｃｅｓｏｆｍｏｄｕｌａｔｅｄＡＤＣｆｏｒｔｗｏｃｈａｎｎｅｌｃａｓｅ

平均幅度

失真／ｄＢ
最大幅度

失真／ｄＢ
平均总体

混叠幅度／ｄＢ
最大总体

混叠幅度／ｄＢ
平均相位

失真／ｒａｄ
最大相位

失真／ｒａｄ

无过采样与保护带 －６．４×１０－４ －０．２５ －６１ －２４ －３．０×１０－５ １．０×１０－２

过采样４
!

，保护带３．５
! －５．０×１０－１０ ２．８×１０－４ －１１２ －８９ －２．４×１０－１１ １．５×１０－５
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表２　本文结构与文献［１４］中结构性能指标比较
Ｔａｂ．２　ＰｅｒｆｏｒｍａｎｃｅｓｏｆＡＤＣｓｓｙｎｔｈｅｓｉｚｅｄｗｉｔｈｄｉｆｆｅｒｅｎｔａｒｃｈｉｔｅｃｔｕｒｅｓ

平均幅度

失真／ｄＢ
最大幅度

失真／ｄＢ
平均总体

混叠幅度／ｄＢ
最大总体

混叠幅度／ｄＢ
平均相位

失真／ｒａｄ
最大相位

失真／ｒａｄ

文献［１４］结构 －３．１×１０－７ －２．１×１０－４ －９７ －８６ ２．８×１０－７ １．２×１０－４

本文结构 －２．２×１０－９ ４．２×１０－４ －１０３ －７９ ３．１×１０－１１ ４．０×１０－４

表３　数字综合滤波器系数量化后的八通道调制ＡＤＣ系统性能指标
Ｔａｂ．３　ＭｏｄｕｌａｔｅｄＡＤＣｐｅｒｆｏｒｍａｎｃｅｓｉｎｔｈｅｐｒｅｓｅｎｃｅｏｆｃｏｅｆｆｉｃｉｅｎｔｑｕａｎｔｉｚａｔｉｏｎｆｏｒｅｉｇｈｔｃｈａｎｎｅｌｃａｓｅ

平均幅度

失真／ｄＢ
最大幅度

失真／ｄＢ
平均总体

混叠幅度／ｄＢ
最大总体

混叠幅度／ｄＢ
平均相位

失真／ｒａｄ
最大相位

失真／ｒａｄ

１６位量化 ３．０×１０－４ ４．９×１０－３ －７３ －５９ ７．７×１０－６ ４．５×１０－４

３２位量化 －２．２×１０－９ ４．２×１０－４ －１０３ －７９ ３．１×１０－１１ ４．０×１０－４

　　为了方便比较，除了模拟分析滤波器与文献
［１４］中不同之外，在其他条件相同的情况下设计一
个八通道（Ｍ＝８）调制混合滤波器组 ＡＤＣ系统。此
时，利用文献［１４］中的 ＬＭＳＧＡＤ方法在过采样率
４
!

情况下设计 ＨＦＢ系统，模拟分析滤波器采用简
单的一阶ＲＣ电路和二阶谐振电路实现［１４］，取 ＨＦＢ
系统总体采样周期 Ｔ＝１ｓ，ＦＩＲ综合滤波器长度 Ｎ＝
１２８，系统延迟 ｄ＝Ｎ／２＝６４。利用本文方法设计的
调制ＨＦＢ系统与文献［１４］中的ＬＭＳＧＡＤ法设计的
ＨＦＢ系统的性能指标比较见表２。由表２可知，本
文设计的系统最大总体混叠误差为－７９ｄＢ，与［１４］
中系统最大总体混叠误差－８６ｄＢ相差不大；同样
的，本文设计的系统最大幅度失真为４．２×１０－４ｄＢ，
与［１４］中系统对应指标也很接近。综上可得两系
统的重构性能比较相近。但是［１４］中系统模拟部
分需要设计具有较高中心频率的带通模拟滤波器，

其实际电路实现时的不精确性会给系统引入较大

误差；而本文系统虽然模拟滤波器阶数（４阶）稍高
于［１４］中系统的滤波器阶数（２阶），但是本文结构
只需设计同样的低通模拟滤波器，极大降低了模拟

电路实现时的不精确性对总体系统性能的影响。

并且本文系统由于只需设计同样带宽的基带 ＡＤＣ，
降低了采样保持电路的设计要求，因而总体系统电

路实现的难度远小于［１４］中ＨＦＢ系统实现的难度。
因为系统实际实现时，数字滤波器系数的有限

实现精度会影响模数转换系统的重构性能，八通道

数字综合滤波器长度 Ｎ＝１２８时，其系数经过１６比

特和３２比特定点量化，表３给出了系统的重构性
能。从表３可以看出，当综合滤波器系数经过１６比
特量化后，系统最大总体混叠误差为－５９ｄＢ，此时系
统的有效位数仍可达到９．５位［１６］。此外，相同条件

下，当滤波器系数经过３２比特量化后系统重构性能
与滤波器系数具有无限精度时的系统重构性能相

比，没有降低。

４　结论

本文提出了一种新的并行调制混合滤波器组

模拟数字转换结构。该结构将宽带输入信号进行

余弦调制以便用相同的模拟低通滤波器将信号频

带进行分割，并用相同带宽的窄带 ＡＤＣ采样量化
子带信号。由于各路子带信号转换到基带进行采

样量化，本文所提出的结构解决了其他并行 ＡＤＣ
结构需要高速采样保持电路的问题，因此具有更

低的实现复杂程度。后续工作将进一步讨论模拟

乘法器及 ＡＤＣ非理想实现时对系统重构性能的
影响。
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