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相位域 ADC 偏移误差检测及补偿技术∗
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摘　 要:相位域模数转换器( Ph-ADC)利用正交 IQ 通道来提取相位信息,但 IQ 通道偏移误差会导致系统误码率( BER)升高。
针对以上问题提出一种基于帧采样的同相正交(I / Q)偏移误差提取方法,并采用梯形积分法进行补偿。 相关传统方法,该方法

可以节省因内存访问,数据延迟以及系统对每个样本中断响应而浪费的时间。 通过建立 π /
 

4
 

DQPSK 解调,
 

6-bit
 

Ph-ADC,Eb /
N0 为 12

 

dB 的数字调制系统来验证所提出相位域 ADC 偏移误差检测及补偿技术,仿真结果表明,当输入信号频率为 450
 

kHz,
I / Q 偏移误差为 10%时,系统的信号噪声畸变比(SNDR)由 7. 02 提高到 37. 22

 

dB,系统的无杂散动态范围( SFDR)由 17. 37 提

高到 38. 74
 

dB,ENOB 由 1. 03 提升为 5. 89,校准后该方法可以使系统 BER 降低到 10-5 数量级,使误差矢量幅度( EVM)小于

15
 

dB。
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Abstract:Ph-ADC
 

uses
 

quadrature
 

IQ
 

channels
 

to
 

extract
 

phase
 

information,
 

but
 

IQ
 

channel
 

offset
 

errors
 

will
 

cause
 

the
 

system’ s
 

bit
 

error
 

rate
 

(BER)
 

to
 

increase.
 

Aiming
 

at
 

the
 

above
 

problems,
 

a
 

method
 

of
 

extracting
 

I / Q
 

offset
 

error
 

based
 

on
 

frame
 

sampling
 

is
 

proposed,
 

and
 

the
 

trapezoidal
 

integration
 

method
 

is
 

used
 

to
 

compensate.
 

Relative
 

to
 

the
 

traditional
 

method,
 

this
 

method
 

can
 

save
 

time
 

wasted
 

due
 

to
 

memory
 

access,
 

data
 

delay,
 

and
 

the
 

system’s
 

interrupt
 

response
 

to
 

each
 

sample.
 

The
 

proposed
 

phase
 

domain
 

ADC
 

offset
 

error
 

detection
 

and
 

compensation
 

technology
 

is
 

verified
 

by
 

establishing
 

a
 

π / 4
 

DQPSK
 

demodulation,
 

6-bit
 

Ph-ADC,
 

Eb / N0
 

of
 

12
 

dB
 

digital
 

modulation
 

system.
 

The
 

simulation
 

results
 

show
 

that
 

when
 

the
 

input
 

signal
 

frequency
 

is
 

450
 

kHz,
 

the
 

I / Q
 

offset
 

error
 

is
 

10%,
 

the
 

signal-to-noise
 

distortion
 

ratio
 

(SNDR)
 

of
 

the
 

system
 

is
 

increased
 

from
 

7. 02
 

to
 

37. 22
 

dB,
 

the
 

spurious-free
 

dynamic
 

range
 

(SFDR)
 

of
 

the
 

system
 

is
 

increased
 

from
 

17. 37
 

to
 

38. 74
 

dB,
 

and
 

the
 

ENOB
 

is
 

increased
 

from
 

1. 03. After
 

calibration,
 

this
 

method
 

can
 

reduce
 

the
 

BER
 

of
 

the
 

system
 

to
 

the
 

order
 

of
 

10-5
 

and
 

make
 

the
 

error
 

vector
 

magnitude
 

(EVM)
 

less
 

than
 

15
 

dB.
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0　 引　 言

相位域模数转换器( Ph-ADC)以近距无线通信为应

用背景的研究多关注功耗的降低,以宽带多波段无线通

信及电子对抗为应用背景的研究则更关注转换速度的提

升。 目前国外 Ph-ADC 的研究主要是用于近距通信领

域[1-7] ,多数由硅基工艺实现,转换速度的要求不是很高。
Ph-ADC 直接对相位进行量化,与传统通过同相正交( In-
phase / Quadrature,I / Q)幅度量化来实现相位量化的方式

相比,具有更紧凑、更能抗干扰的特点,这是因为电压幅

度的变化并不线性地表现为相位误差。 Ph-ADC
 

基本原
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理是将相位量化过程转换为检测 I
 

和 Q
 

信号旋转投影的

过零点的过程,文献[2]分析验证了此类 Ph-ADC 对各种

非理想性和噪声具有好的鲁棒性。 早期 Ph-ADC
 

中过零

转换基于电阻桥实现[3-4] ,它利用跨导器将输入信号转换

成电流,然后输入到电阻桥网络中与参考电压生成与相

位成一定映射关系的电压,最后利用比较器电路实现相

位量化,具有大的动态范围,但是面积较大。 随后发展了

基于电流镜的过零转换[5-6] ,用加权电流网络代替电阻桥

网络,被证明可以显著降低功耗和面积。 但是,过零算法

依赖于精确 I / Q
 

信号的线性组合,硬件实现复杂度高,线
性组合电路的幅度非理想效应也会降低 Ph-ADC

 

转换精

度。 文献[7]提到 4
 

bit 基于电阻桥的 Ph-ADC
 

至少需要

两个高耗能全差分斩波跨导运算放大器(OTA)将 I / Q 电

压转换为电流,OTA 的非线性和噪声以及电阻桥不匹配

和噪声都会给相位信号带来显著误差。 这两种架构都像

全并行模数转换器(Flash
 

ADC)一样工作,它们都具有巨

大的静态功耗和所需的温度计至二进制解码器。 为了改

善这一点,文献[8-9]提出了一种电荷再分配式 Ph-ADC,
避免了使用组合器。 该量化过程基于二进制搜索算法进

行操作,使用逐次逼近法进行相位量化。 通过消除线性

组合器和温度计至二进制解码器,与基于电阻器和基于

电流的 Ph-ADC 相比,该结构大大降低了功耗。 对于 Ph-
ADC,

 

由于 I / Q
 

幅度到相位转换不是线性,因此 I / Q
 

失

调和增益失配会带来非线性相位失真。 文献[10-12]对

此进行了分析,表明 I
 

失调仅引入奇数阶非线性,Q
 

失调

引入偶数和奇数非线性,但是如何消除这些失真目前还

处于建模文献[ 13] 提出基于时间域量化的相位量化

ADC,所提出的电路不仅采用二进制搜索算法,而且还采

用时域信号处理来提取与输入信号相位相对应的输出数

字代码。 文献[14-15]提出基于时间数字转换器( TDC)
的极性量化器来量化相位信息。 尽管这是一种非常有趣

的相位量化技术,但提议的 TDC 非常耗电( ~ 7
 

mW),因
为它针对 LTE 应用,因此需要以 40

 

MHz 的速度和 12 位

的分辨率运行。 国内对 Ph-ADC
 

的研究较少,主要面向

数字储频等高速应用,目前已有的一些工作主要还是以

科研院所居多。 南京电子器件研究所基于电阻器桥结构

设计了 4 位 Ph-ADC[16]
 

, 瞬时带宽高于 1
 

GHz, 功耗

620
 

mW;中电五十四所同样是基于电阻器桥结构设计了

4 位 Ph-ADC[17]
 

,采样速率
 

1. 2
 

GS / s,瞬时带宽
 

250
 

MHz;
中科院微系统所研究了超高速相位量化的表征与测

试[16]
 

,为
 

Ph-ADC
 

的测试提供了方法和思路。 高校方

面,清华大学设计实现了一种基于二分搜索的 Ph-
ADC[17]

 

,1. 8V 电压下电流仅为 7. 9
 

μA。
本文基于 6

 

bit
 

Ph-ADC 系统模型和误差分析,提出

一种基于帧的 I / Q
 

偏移误差提取算法,首先在数字域检

测两个帧(frame)Rhlf 和 Thlf 所在矢量数量,然后计算矢

量分布不平衡量和电压偏移量,其次在模拟域采用梯形

积分器来进行误差补偿,将连续域的积分算子 1 / s 近似

为离散域 T / 2·( z+1) / ( z-1),以消除实际和所需输出相

位之间的稳态误差,即消除偏移量 vOS,I 和 vOS,Q, 从而进行

一次校准。

1　 Ph-ADC 系统模型及偏移误差分析

在相移键控( PSK)调制方案中,数据信息仅在信号

相位中进行编码。 Ph-ADC 通过量化与 I 和 Q 幅度信息

相对应的相位信息进行编码,将 IQ 平面按相位均匀地分

割,如图 1 所示 6
 

bit
 

Ph-ADC。
 

图 1　 6
 

bit
 

Ph-ADC
 

量化原理

Fig. 1　 6　 -bit
 

Ph-ADC
 

quantization
 

principle
 

diagram

相位域 ADC 的模型实现为四象限逆正切线函数

arctan
Q
I

,并根据图 1 所示编码方案转换为数字代码,圆

心角 φ∈[ -π,π],如式(1)所示。

φ =

arctan Q
I

,I > 0

π + arctan Q
I

,Q ≥ 0,I < 0,

- π + arctan Q
I

,Q < 0,I < 0,φ ∈ [ - π,π]

π
2

,Q > 0,I = 0

- π
2
Q < 0,I = 0

0,Q = 0,I = 0

ì

î

í

ï
ï
ï
ï
ï
ï
ï

ï
ï
ï
ï
ï
ïï

(1)
在实际接收器系统中,幅度到相位转换的非线性、输

入向量随时间变化的发射功率和通信通道衰减而可能引

起的输入矢量幅度不同等因素会导致 IQ
 

偏移( offset)。
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由 IQ
 

偏移引起的非线性会大大降低 Ph-ADC 相位信

噪比[10] 。
假设将一个正的 I 偏移

 

VOS,I 添加到 I 幅度上,那么

圆形矢量轨迹将向右移动,如图 2 所示。
 

在这种情况下,
假设所有向量均沿圆均匀分布,则右半平面所有向量多

于左半平面所有向量。
 

由图 2 中灰色矢量可知左右半平

面所在向量分布不平衡。 文献[11] 通过检测左右半平

面中包含相位信息的向量数量检测到分布不平衡,从而

检测出 I 偏移的符号和幅度。 在 Q 偏移
 

VOS,Q 为正的情

况下,可以采用完全相同的检测原理。
 

这种情况在圆形

矢量轨迹上、下半平面中查找矢量分布不平衡,如图 3 所

示。 为了清楚起见,在该示例中采用正偏移量,但也可以

是负偏移量,在这种情况下,如果 I 偏移,则圆形矢量轨

迹向左移动,如果 Q 偏移,圆形矢量轨迹向下移动。 由于

Ph-ADC 以数字方式接收相位,因此很容易在数字域中实

现密度分析过程。

图 2　 VOS,I 为正时,圆向右偏移

Fig. 2　 When
 

VOS,I
 is

 

positive,
 

the
 

circle
 

shifts
 

to
 

the
 

right

图 3　 VOS,Q 为正时,圆向上偏移

Fig. 3　 When
 

VOS,Q
 is

 

positive,
 

the
 

circle
 

shifts
 

upward

2　 基于帧的 I / Q
 

偏移检测

2. 1　 基于帧的定义

基于样本的信号是最基本信号类型,并且最容易从

现实信号中构建。 因而可以从基于样本的信号中创建基

于帧的信号。 当缓冲一批 N 个样本时,将创建一个数据

帧。 如图 4 所示,从起始位开始到停止位结束的时间间

隔称之为一帧。 然后以原始信号采样速率的 1 / N 倍输出

连续数据帧。

图 4　 帧的组成

Fig. 4　 The
 

composition
 

of
 

the
 

frame

基于系统帧的信号处理仅在帧结束时中断,而不是

在每个样本处中断。 一次处理 N 个缓冲数据样本可以节

省由于开销处理(例如内存访问,数据延迟以及系统对每

个样本的中断响应)而浪费的时间。
图 5 所示为基于帧的处理如何增加吞吐量。 每个白

色块代表采集样本期间经过的时间。 灰色块表示在硬件

读取数据过程,中断服务程序( ISR) 所经过的时间。 本

文基于帧的操作在每个 ISR 之间获取 800 个样本的帧,

即一帧采样时间 800× 1
375

 

kB
s

= 0. 002
 

13·,基于 π / 4 四相

相对相移键控( differential
 

quadrature
 

reference
 

phase
 

shift
 

keying,DQPSK) 调制一帧的样本数必须为 8 的倍数,星
座图才会同时显示调制后的所有离散点,帧样本数过小

会导致结果不准确。 同时依据标准 802. 15. 6,为了达到

误码率(BER)为 10-5 且收敛时间不过长,增大一帧样本

数使得总仿真点数为 107 数量级。

图 5　 基于帧和基于样本数据处理对比

Fig. 5　 Comparison
 

of
 

frame-based
 

and
sample-based

 

data
 

processing

由于缓冲初始帧存在固有滞后性,基于帧的处理会

在进程中引入定量延迟。 但是,在大多数情况下,可以选

择既能提高吞吐量而又不会产生不可接受延迟的帧

大小。
2. 2　 基于帧的 I / Q 偏移检测算法

本文依据基于帧的数据处理思想设计出简单有效的
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I / Q 偏移检测算法。 以 6
 

bit
 

Ph-ADC 为例,首先检测两

个帧(frame)所在矢量数量,然后根据式(2) ~ (8)计算矢

量分布不平衡量和电压偏移量。
图 6 所示[ -φ,φ]所有向量都在偏移后的向量圆右

半部分。 因此,左右半平面之间分布不平衡 ImbI 为:

ImbI =
2φ
2π

- 2(π - φ)
2π

= 2φ
π

- 1 (2)

从而得到:

φ = π
2

( ImbI + 1) (3)

由图 6 得到三角函数关系式。

图 6　 VOS,I
 数学推导原理

Fig. 6　 Schematic
 

diagram
 

of
 

mathematical
derivation

 

of
 

voltage
 

offset

cos(π - φ) =
VOS,I

D / 2
(4)

代入式(2)得到:

VOS,I =
D
2

·cos[ π
2

(1 - Imb_I)] (5)

Rhlf 表示右半平面矢量数量,Thlf 表示上半平面矢

量数量,N 表示整个圆矢量总数,D 表示满量程的 1 / 2。
如果 IQ

 

offset 为 0,则 Rhlf 应为 N / 2,所以根据左半圆多

出 Δ,右半圆则相应减少 Δ,左右半平面之间分布不平衡

Imb_I 为:

Imb_I = (Rhlf - 0. 5) × 2
N

(6)

同理可得上下半平面之间分布不平衡 Imb_Q 为:

Imb_Q = (Thlf - 0. 5) × 2
N

(7)

Vos,Q = D
2

·cos[ π
2

(1 - Imb_Q] (8)

图 7 所示为偏移检测算法流程图,首先处理相位数

据帧 N,即绕右半圆一周所有矢量,可以按顺序采样,也
可以随机采样,但是不能遗漏,累计到一个帧 Rhlf,但是

不必累计左半平面矢量数量 LHP;绕上半圆一周所有矢

量,累计到一个帧 Thlf,同样不必累计下半平面矢量数量

BHP,然后根据式(5)和(8)计算输出 Vos,I 和 Vos,Q。

图 7　 IQ
 

偏移检测算法流程

Fig. 7　 Flow
 

chart
 

of
 

IQ
 

offset
 

detection
 

algorithm

3　 IQ 偏移误差补偿

3. 1　 梯形积分法补偿误差整体模型

误差补偿需要积分器来进行误差跟踪,将连续域的

积分算子 1 / s 近似为离散域
 

Ts / 2·( z+1) / ( z-1),其中 Ts

为采样周期,以消除实际和所需输出相位之间的稳态误

差,即消除偏移量 VOS,I
 和

 

VOS,Q。 为了提高控制速度,在
反馈回路中添加了增益块 A。 图 8 所示为 IQ 误差补偿

结构图。
3. 2　 梯形积分法

梯形积分基于牛顿-柯特斯公式实现,其基本策略是

用直线替换被积函数或表格型数据,即:

I = ∫b

a
yn( t)dt ≅ ∫b

a
y( t)dt (9)

其中 y( t) 为直线, yn( t) 为原被积函数, y( tn) 表示

当前时刻的输出,y( tn-1) 表示上一时刻的输出, 表达式

如下:

yn( t) = y( tn-1) +
y( tn) - y( tn-1)

tn - tn-1
( t - tn-1) (10)
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图 8　 IQ 偏移误差补偿结构

Fig. 8　 IQ
 

offset
 

error
 

compensation
 

structure
 

diagram

可以将整个积分区间分成若干个等距子区间,每个

子区间使用式(10)所示直线来逼近。 如图 9 所示,使用

4 个直线段与坐标轴所围成的面积来积分。

图 9　 梯形法则原理

Fig. 9　 Schematic
 

diagram
 

of
 

trapezoidal
 

rule

在区间 [a,tn] 得到:

I = ∫t n

a
[y(a) +

y( tn) - y(a)
tn - a

( t - a)]dt (11)

积分的结果为:

I = ( tn - a)
y(a) + y( tn)

2
(12)

从几何上看,梯形法则相当于用连接 y(a) 和 y( tn)
的直线与坐标轴所围梯形的面积来积分,即梯形上底加

下底乘以高再除以 2。 因为积分器输出信号为输入信号

对时间的积分,所以将区间 [a,b] 按时间分成 n份, 即设

时间步长 h = tn - tn-1 = b - a
n

, 原理如下:

y( tn) = y( tn-1) + A
2

·[u( tn) + u( tn-1)]·( tn - tn-1)

(13)
式中: u( tn) 表示当前时刻输入; u( tn-1) 表示上一时刻

输入。 对于所有 n > 0,步长 h 将减小到固定采样时间

Ts,本文 Ts = 1 帧采样时间即 0. 002
 

13
·

s。 A 即增益,用来

控制步长 h 的大小。

为了得到更多样本,仿真时间必须>1 帧数据采样时

间。 本文采样 107 个数据, 仿真时间为 30
 

s, 帧数为

30
0. 002

 

13
·

= 14
 

063。

基于以上分析,对于第一个时间步,模块状态为 n =
0,初始输出 y ( t0 ) 为初始状态 ( initial

 

condition, IC),
x( tn)表示状态,迭代步骤如表 1 所示。

表 1　 梯形法则迭代步骤

Table
 

1　 Trapezoidal
 

rule
 

iteration
 

steps

步骤 0
y( t0 ) = IC

x( t1 ) = y( t0 ) + A·
Ts

2
·u( t0 )

步骤 1
y( t1 ) = x( t1 ) + A·

Ts

2
·u( t1 )

x( t2 ) = y( t1 ) + A·
Ts

2
·u( t1 )

︙

步骤 n
y( tn) = x( tn) + A·

Ts

2
·u( tn)

x( tn+1 ) = y( tn) + A·
Ts

2
·u( tn)

3. 3　 梯形法则与其他积分法的比较

离散积分器在构造完全离散的系统时,代替模拟积

分器连续积分的功能。 使用的积分方法有向前欧拉法、
向后欧拉法、梯形法。

 

图 10(a)所示以当前时刻 y 值做矩形的长,宽为下

一时刻减去当前时刻,即整体向前积分;图 10( b)所示以

当前时刻 y 值做矩形的长,宽为前一时刻减去当前时刻,
即整体向后积分。

前向积分法原理如式(14),其中 y′( tn) 为原被积函

数在 tn 时刻的导数。
yn+1( t) = yn( t) + hy′( tn) (14)
后向积分法原理如式(15),其中 y′( tn-1) 为原被积
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函数在 tn-1 时刻的导数。
yn( t) = yn-1( t) + hy′( tn-1) (15)
在 3 种积分法直线段逼近曲线会引入截断误差,即

在 yn( t) = y( tn) 的前提下,y( tn-1) - yn+1( t) 为局部截断

误差,原函数用泰勒展开式展开如式(16)。

y( tn+1) = y( tn + h) = y( tn) + hy′( tn) + h2

2!
y″(ξ)

(16)
其中 tn < ξ < tn+1,h = tn+1 - tn, 与式(14)相减得:

y( tn+1) - yn+1( t) = h2

2!
y″(ξ) = O(h2) (17)

则局部截断误差为 O(h2), 从实际情况看, yn+1( t)
的前面每一步的值都有误差,所以需要 yn+1( t) 与准确值

y( tn+1) 的整体截断误差。 整体截断误差等于 O(h -1) ×
局部截断误差,即 O(h)。 后向积分法和前向积分法原

理相同,所以两者都是具有一阶精度的数值方法。
对原函数进行牛顿插值即设立插值点 tn,tn+1, 得到:
yn+1( t) = y( tn) + ( t - tn)y′( tn,tn+1) + y″(ξ) ·

( t - tn)( t - tn+1)
2!

(18)

其中 tn < ξ < tn+1,h = tn+1 - tn,tn = a 且 tn+1 = b, 为

了求原函数曲线下的面积将式(18)积分得:

∫a

b
yn+1( t)dt = h

2
·[y( tn) + y( tn+1)] - y″(ξ)·h3

12
(19)

进而得到:

y( tn+1) - y( tn) = [y( tn) + y( tn+1)]· h
2

- h3

12
·y″(ξ)

(20)
梯形法则如式(21)。

yn+1( t) - yn( t) = h
2

[y( tn) + y( tn+1)] (21)

式(20)、(21)相减得:

y( tn+1) - yn+1( t) = - h3

12
y″(ξ) = O(h3) (22)

则局 部 截 断 误 差 为 O(h3), 整 体 截 断 误 差 为

O(h2)。 所以梯形积分法是具有二阶精度的数值方法。
根据梯形求积精度比矩形求积精度高,得出结论梯

形法误差最小。 如图 10 所示, y1( tn) 为前向积分法,
y2( tn) 为后向积分法,y3( tn) 为梯形法。

实验得到的误差收敛会有波动,但是可以通过选取

A 即增益的大小进行控制。
3. 4　 增益 A 的选取

关于 A 的选取,A 越大收敛速度越快,但是相同时刻

VOS 波动的幅度越大,如图 11 所示,因为 VOS,I 和 VOS,Q 情

况相似,所以只展示 Q 路收敛情况。

图 10　 三种积分法误差图示

Fig. 10　 Three
 

kinds
 

of
 

integral
 

method
 

error
 

diagram

图 11　 VOS 波动幅度及收敛时间

Fig. 11　 VOS
 fluctuation

 

range
 

and
 

convergence
 

time

如表 2 所示, VOS 波动最大幅度及波动相对误差,从
而选取适当的 A 值。 A 体现收敛精度和收敛速度折中,
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波动最大幅度不易过大,所以选取使波动相对误差不超

过 5%的 A 值,即 0. 5 和 1,综合考虑收敛时间,所以选取

A= 1。 此时 BER 为 1. 26×10-5,满足 10-5 数量级,收敛时

间为 0. 388
 

s,波动相对误差为 4. 25%。

表 2　 增益的选取

Table
 

2　 Selection
 

of
 

gain
A 0. 5 1 2 4

波动最大幅值 / V 0. 030
 

86 0. 031
 

27 0. 031
 

85 0. 032
 

64
波动相对误差 / % 2. 85 4. 25 6. 17 8. 80

收敛时间 / s 0. 645 0. 388 0. 256 0. 128

4　 实验结果与分析

以 MATLAB / Simulink 为仿真验证平台,为了验证该

校准算法对 Ph-ADC 动态性能有所改善,对于 6
 

bit
 

Ph-
ADC,设置采样率为 1

 

Ms / s,信号频率为 450
 

kHz, IQ
 

offset 为 0. 1
 

V,当输入信号归一化频率为 0. 45,仿真结果

如图 12 所示, 其中图 12 ( a ) 为校准前的频率图, 图

12(b)为校准后的频率图,可以看出,校准前输入信号有

明显的杂散频谱,校准后,杂散频谱得到显著消除,系统

的信号噪声畸变比(SNDR)由 7. 02 提高到 37. 22
 

dB,系
统的无杂散动态范 围 ( SFDR ) 由 17. 37

 

dB 提 高 到

38. 74
 

dB,有效位数(ENOB)由 1. 03 提升为 5. 89。 图 12
(b)出现一个较大杂散,原因为系统采用时间采样,而非

样本采样,误差随着时间积累,导致精度丢失,但该系统

误差对实验结果影响极小。

图 12　 校准前后的 FFT 频谱图

Fig. 12　 FFT
 

spectrum
 

before
 

and
 

after
 

calibration

　 　 为了验证该算法在收发系统的有效性,设置 6
 

bit
 

Ph-ADC,数据传输速率为 300
 

Kbps,根据 802. 15. 6 标

准,采用 pi / 4
 

DQPSK
 

调制,在加性高斯白噪声( additive
 

white
 

Gaussian
 

noise, AWGN ) 信道下, 信噪比 Eb / N0 =
12

 

dB 且无增益误差影响,IQ 偏移误差设置为 VOS,Q =
0. 03

 

V,VOS,I =- 0. 01
 

V。
图 13 所示为黑色雾状是校准前星座图,可以看到圆

心由(0,0)移动到( -0. 01,0. 03),灰色雾状是校准后星

座图显示,可以看出杂散点还原。
校准后 BER 为 3×10-6,符合 10-5 标准。 图 14 所示

为 I / Q 偏移收敛图, 得到 VOS,I = - 0. 01
 

V 且 VOS,Q =
0. 03

 

V。
同时测得信号质量,满足 802. 15. 6 标准,即校准后

平均误差向量幅度 Avg
 

EVM 小于-15
 

dB,如表 3 所示。
接着为了验证算法的普适性,对范围 1% ~ 10%的偏

移误差进行校准,图 15 所示为当最大误差为 0. 1
 

V 时,
校准后, lgBER =- 4. 462

 

4, BER 为 3. 448
 

3×10-5 满足

10-5 数量级。
最后为了验证梯形法则在上述 3 种算法中效果最

图 13　 校准前后星座图对比

Fig. 13　 Constellation
 

diagram
 

comparison
before

 

and
 

after
 

calibration

佳,当 IQ
 

offset 为 0. 1
 

V 时,将积分后的波动幅度对比,
如图 16 所示。 梯形法则波动范围为 0. 097

 

16 ~ 0. 101
 

5,
即 0. 000

 

2
 

V,前(后) 向积分法波动范围为 0. 096
 

89 ~
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图 14　 I / Q 偏移收敛图

Fig. 14　 I / Q
 

Offset
 

convergence
 

diagram

图 15　 校准前后误码率对比

Fig. 15　 Comparison
 

of
 

bit
 

error
 

rate
 

before
and

 

after
 

calibration

　 　 　 　 　 表 3　 校准前后信号质量对比
 

Table
 

3　 Comparison
 

of
 

signal
 

quality
 

before
and

 

after
 

calibration
衡量指标 校准前 校准后

RMS
 

EVM / % 29. 9 16. 3
Peak

 

EVM / % 57. 2 38. 5
Avg

 

EVM
 

/ dB -10. 5 -15. 8
Peak

 

EVM
 

/ dB -4. 90 -8. 30
Avg

 

MER
 

/ dB 10. 5 15. 8

0. 101
 

7,即 0. 004
 

81
 

V,所以梯形法则最佳。

图 16　 三种算法波动幅度对比

Fig. 16　 Comparison
 

of
 

fluctuation
 

range
 

of
 

three
 

algorithms

5　 结　 论

本文采用了一种改进的基于帧的 I / Q 偏移误差算法

提取误差,补偿模块基于梯形积分法则展开。 为了证明

校准算法的普适性,本文扩大了偏移误差校准范围,解决

了偏移误差过大时校准可能出错的问题。 本文提出的算

法结构简单,不需要复杂的计算量,适用于人体局部网,
并且可以扩展到任意 PSK 调制系统。 频输入率为

450
 

kHz,校准后,SFDR 提高了 21. 37
 

dB,ENOB 由 1. 03
提升为 5. 89,校准效果理想。 系统误码率降低到 10-5 数

量级,信号的质量 EVM 小于 15
 

dB。
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