
УДК.621.336.96 

ОЦЕНКА ВЛИЯНИЯ НЕЛИНЕЙНЫХ ИСКАЖЕНИЙ ЦИФРОВОГО И АНАЛОГОВОГО 

ТРАКТА DDS НА СПЕКТРЫ ГЕТЕРОДИННЫХ СИГНАЛОВ В ОБЛАСТИ 

ДОПЛЕРОВСКИХ ОТСТРОЕК 

Е.М. Макарычев 

Московский физико-технический институт (государственный университет) 

ПАО “Радиофизика” 

1. Введение 

Необходимость в обеспечении компактности гетеродинов бортовых  радиолокационных систем 

одновременно с ужесточением таких технических требований как: 

• Обеспечение шага перестройки по частоте до десятков килогерц  

• Обеспечение уровня дискретных спектральных составляющих, не превышающих 

собственный уровень фазовых шумов в области доплеровских отстроек 

• Обеспечение спектральной плотности мощности фазовых флуктуаций ниже -110 дБн/Гц в 

области доплеровских отстроек для сигналов S и C диапазона длин волн  

привели к пересмотру архитектуры ячеек формирования опорных и промежуточных частот.  

Наиболее простыми и эффективными с точки зрения технической реализации являются схемы 

на основе прямого цифрового синтеза (DDS). Но использование DDS сопряжено с некоторыми 

трудностями, связанными с появлением дискретных побочных составляющих, которые могут 

попадать в область доплеровских отстроек, что может значительно ухудшить качество сигнала. 

Проблема дискретных побочных составляющих в цифровых системах, в том числе DDS, 

достаточно широко освещена в литературе. Общие принципы работы DDS, достоинства и 

недостатки цифровых синтезаторов, а также обзор всех источников побочных составляющих на 

выходе цифрового синтезатора представлен в [1].. В [2] произведен анализ шумов квантования в 

цифровых системах, а также приводится вероятностная оценка для отношения сигнал/шум. В статье 

[3] приведены результаты точного решения задачи по нахождению местоположения и амплитуд 

побочных составляющих, появляющихся вследствие усечения фазы, а также предложен способ 

уменьшения уровня этих составляющих. В [4] приводится анализ местоположения и амплитуд 

гармоник исходного сигнала и способы борьбы с ними с помощью схем частотной корректировки. 

Данная работа посвящена исследованию нелинейных искажений в цифровом и аналоговом 

тракте DDS, являющегося частью гибридного синтезатора С- диапазона. Целью исследования 

является улучшение спектральных характеристик сигналов на выходе синтезатора в полосе 

доплеровских отстроек. В работе представлена количественная оценка влияния ошибок 

амплитудного и фазового квантования DDS, а также нелинейных искажений ЦАП в составе DDS на 

спектр выходного колебания синтезатора. В работе анализируется схема существующего 

синтезатора, выявляются ее достоинства и недостатки. Новая схема синтезатора и оценка ее 

характеристик также представлены в работе. 

 

 



 

 

 

 

 

 

2. Прямой цифровой синтез 

2.1 Принцип работы DDS 

На рис. 1 приведена упрощенная функциональная схема DDS [1]. 

 

Рис.1. Функциональная схема DDS. 

В DDS выходной сигнал формируется быстродействующим ЦАП, на вход которого подаются 

значения синуса из ПЗУ. Данное ПЗУ представляет собой разновидность таблицы соответствия, в 

которой выходное значение амплитуды однозначно определяется входным значением фазы. 

Значение фазы генерируется аккумулятором фазы, представляющим собой счётчик, прибавляющий 

каждый такт  приращение фазы, называемое кодом частоты, записываемое в соответствующий 

регистр. Приращением фазы и величиной частоты дискретизации однозначно определяется 

выходная частота сигнала: 

Ὂ̜̖̃
ὓ

ς
Ὂ̖̒̉̎̑ 

(1) 

Современные цифровые синтезаторы обеспечивают полосы перестройки частоты сигналов до 

1 ГГц и обладают разрешением по частоте до десятых долей Герца. Недостатками цифровых 

синтезаторов являются: ограничение максимальной выходной частоты (которая не может быть 

выше половины тактовой), появление кумулятивных ошибок, возникающих вследствие 

квантования фазы с отбрасыванием младших бит в ее цифровом коде, а также нелинейные 

искажения сигнала при его цифро-аналоговом преобразовании.  



2.2 Использование DDS в синтезаторах СВЧ-диапазона. 

Использование DDS напрямую для генерирования сигналов СВЧ-диапазона весьма ограничено, 

так как максимальная выходная частота современных DDS не превышает 1.5 ГГц. При этом 

существуют различные способы увеличения выходной частоты. 

ʇʨʷʤʦʝ ʫʤʥʦʞʝʥʠʝ. Самым простым способом увеличить выходную частоту DDS является ее 

умножение при помощи схем на основе транзисторных или диодных умножителей. Данный способ 

реализуется минимальным числом технических средств, при это сохраняется минимальное время 

перестройки частоты DDS. Мощность фазовых шумов, при правильной настройке каскадов 

умножения должна соответствовать мощности фазовых шумов на выходе DDS, умноженной на 

коэффициент умножения частоты в квадрате N2. Однако умножение частоты выходного сигнала 

DDS также приводит к увеличению мощности побочных составляющих, обусловленных усечением 

кода фазы в N2 раз. Использование прямого умножения частоты DDS связано с трудностью 

фильтрации сигнала на выходе умножителя в узкой полосе, в особенности, когда выходной сигнал 

DDS, должен перестраиваться в широком диапазоне литерных частот. Достижение приемлемого 

уровня отношения сигнал – побочная дискретная составляющая для данной реализации потребует 

изготовления узкополосных фильтров, например на основе технологии ПАВ, под каждую 

конкретную литерную частоту.  

 

Рис.2а. Структурная схема синтезатора на основе DDS с умножителем. 

ʇʝʨʝʥʦʩ ʯʘʩʪʦʪʳ ʚʚʝʨʭ ʧʨʠ ʧʦʤʦʱʠ ʩʤʝʩʠʪʝʣʷ. Данный способ позволяет также обойтись 

сравнительно небольшим набором технических средств, как и способ прямого умножения, позволяя 

при этом увеличить частоту сигнала DDS с сохранением минимального времени перестройки. 

Способ также предполагает возможность переносить вверх по частоте, сформированные 

средствами DDS широкополосные модулированные сигналы. К недостаткам подобных схем 

относится появление дополнительных побочных составляющих, вызванных интермодуляционными 

искажениями и зеркальным отображением частот в смесителе, которые можно  отфильтровать лишь 

в широкой полосе частот.   

 

Рис.2б. Структурная схема синтезатора на основе DDS с переносом частоты вверх. 

ɻʠʙʨʠʜʥʳʡ PLL-DDS ʩʠʥʪʝʟʘʪʦʨ. Гибридные PLL-DDS схемы позволяют создавать 

синтезаторы, обладающие преимуществами как PLL синтезаторов (чистота спектра выходного 

сигнала, широкий диапазон выходных частот), так и DDS (малый шаг перестройки, широкий 

диапазон перестраиваемых частот)   



 Существует множество различных вариантов схем  гибридных PLL-DDS синтезаторов. Но в 

основном, все они являются вариациями нескольких базовых схем. Одна из таких схем - гибридный 

синтезатор с делителем частоты в цепи обратной связи, представлена на рис.3а. 

 

Рис.3а. Структурная схема гибридного  синтезатора с DDS с делителем частоты в цепи 

обратной связи.  

Данная схема позволяет получить типичную для PLL синтезаторов полосу перестройки, 

получив при этом приемлемый шаг перестройки по частоте, хоть и увеличившийся в N раз по 

сравнению с DDS. Но при этом, использование больших коэффициентов деления делителя в цепи 

обратной связи приводит к значительному увеличению фазовых шумов в выходном сигнале. 

Этот недостаток позволяет исправить схема гибридного синтезатора, показанная на рис.3б. 

Однако, в некоторых случаях, диапазон перестройки выходных частот в данной схеме может быть 

ограничен диапазоном перестройки DDS. Тогда, для расширения диапазона выходных частот, в 

данной схеме необходимо обеспечить перестройку Ὂ̄̆̓ . Кроме того, для работы такого 

синтезатора необходимо два опорных сигнала: Ὂ̖̒̉̎̑ и Ὂ̄̆̓. На практике, оба сигнала  Ὂ̖̒̉̎̑ и Ὂ̄̆̓ 

получают из одного опорного, путем его дальнейшего частотного преобразования. 

 

Рис.3б Структурная схема гибридного синтезатора на основе ФАПЧ с смесителем. 

Важным преимуществом использования петли ФАПЧ, является подавление побочных 

составляющих, находящихся вне полосы пропускания петлевого ФНЧ. Но вместе с этим, те 

побочные составляющие, что попадают в полосу пропускания ФАПЧ не только не подавляются, но 

и наоборот усиливаются. Следовательно, при проектировании гибридных синтезаторов необходимо 

уделять внимание местоположению побочных составляющих и всячески избегать их попадания в 

полосу пропускания ФАПЧ. 



 

 

3. Анализ цифровых побочных составляющих 

3.1 Квантование амплитуды 

Так как напряжение на выходе ЦАП принимает только дискретные значения, на выходе DDS 

возникает ошибка квантования. На рис. 4 приведены последовательности отсчетов синусоидального 

сигнала для 3 и 8-битного ЦАП, и ошибки для них. При малой разрядности ЦАП, взаимосвязь между 

сигналом и ошибкой является очевидной.  Однако при увеличении разрядности ЦАП эта связь 

уменьшается, и ошибка квантования становится похожа на случайную величину. В DDS обычно 

стоят ЦАП разрядностью более 8 бит, поэтому ошибку квантования можно считать в некотором 

приближении белым шумом [2].  

Амплитудное распределение этой ошибки близко к равномерному, поэтому можно применить 

следующую вероятностную оценку [2]. Пусть ∆- величина шага квантования. Тогда ошибка 

квантования будет равномерно распределена в интервале от -∆/2 до ∆/2. Дисперсия (или мощность) 

шума  будет равна: 
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Тогда отношение сигнал/шум для B-битового квантователя, выраженное в децибелах получится 

равным: 
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где „ - мощность полезного сигнала, а ὢ - максимальное напряжение на выходе ЦАП. 

Отношение  для синусоидального сигнала равно 
Ѝ

. Тогда данная оценка даёт отношение 

сигнал/шум при квантовании синусоидального сигнала при помощи B-битового квантователя 

равное φȟπς ὄ ρȢψ. Так, для 14-разрядного ЦАП, получаем дБ06,86/ =ʐʫʤʉʠʛʥʘʣ . При этом 

рассчитанная максимальная величина побочных составляющих составляет -117 дБ. Так как 

спектральные составляющие шума квантования равномерно распределены по всему диапазону 

задействованных частот, то величина -117 дБ может использоваться в качестве некоторого 

порогового уровня для шумов, ниже которого подавлять дискретные побочные составляющие не 

имеет смысла. 



 
Рис.4. График синуса и ошибки квантования 

 
Рис.5. Спектр сигнала на выходе синтезатора при учете только ошибки квантования. 

3.2 Усечение кода фазы. 

Усечение кода фазы происходит вследствие того, что для адресации в ПЗУ используется лишь 

часть старших бит аккумулятора фазы, а младшие биты отбрасываются. Это необходимо для 

уменьшения размера ПЗУ до разумного. Например, если использовать для адресации все 32 бита 

счётчика, а каждый отсчет в ПЗУ кодировать одним байтом, то необходимый объем ПЗУ составит 

4 ГБ. Отбрасывание младших бит приводит к появлению пилообразной функции сигнала ошибки в 

представлении фазы re , изображенной на рис. 6. В свою очередь, re  приводит к возникновению 

ошибок в представлении амплитуды  [3].   



 

Рис.6. График функции ошибки фазы. 

Функция ошибки обладает свойством периодичности, так как количество значений фазы 

ограничено, и, следовательно, они неизбежно повторяются. В результате, выходной спектр имеет 

дискретные побочные составляющие. На рис. 7 представлены спектры сигналов на выходе DDS при 

трёх незначительно отличающихся значениях кода частоты. Из рис. 7 видно, что даже 

незначительное изменение кодового слова может приводить к серъёзному изменению спектра 

выходного сигнала.   

 

Рис.7. Спектр сигнала на выходе синтезатора при учете лишь усечения фазы при 3 

незначительно отличающихся значениях кодового слова. 

3.3 Расчёт спектра усечения фазы 

Сигнал на выходе синтезатора мы можем записать следующим образом: 
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где L - разрядность аккумулятора фазы, M - код частоты, n - номер отсчёта. 

Найдём спектр этого сигнала. Для этого, распишем синус разности в (4): 
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Т.к.  в реальных синтезаторах ς Ḻρ , следовательно, ‐Ḻρ. Воспользовавшись этим, упростим 

(5): 
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Теперь, чтобы найти спектр выходного сигнала, необходимо найти разложение в ряд Фурье 

пилообразной  функции ошибки ‐. В [1] приведено следующее разложение ‐ 
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Подставив это выражение в (6) и упростив его, получим: 
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ς“

ς
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Где  

ςΏ
ς

˚˛ ὓˑȟς
 – количество побочных составляющих в спектре, 

Ὂ ộῲ ςὑῲỚ
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– частота K-ой составляющей спектра re  с учётом наложения,
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 – амплитуда K-ой составляющей. При этом видно, что KA  

монотонно уменьшается с ростом K
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Используя выражение для амплитуды ὃ , максимальный уровень побочных составляющих 

обусловленных усечением фазы может быть оценен как: φȟπςὝ σȟω̅ˎ. Для микросхемы DDS 

AD9910, используемой в синтезаторе, Ὕ ρω [5], следовательно, ὃ ρρπ.  Так как ὃ  монотонно 

убывает с ростом K, амплитуды остальных составляющих будут ещё меньше, и уже  ὃ ρρχ̅ˎ 

при любых значениях кодового слова, то есть лишь первые три составляющих от усечения фазы 

будут иметь уровень выше уровня шумов квантования, что наглядно продемонстрировано на рис.8.  

Это наталкивает на идею, что выбор количества бит, используемых для адресации в память, 

определяется компромиссом между желанием использовать минимальный объём памяти в ПЗУ и 

сохранением приемлемого качества сигнала. 



 

Рис.8. Спектр выходного сигнала с учетом эффектов квантования амплитуды и усечения 

фазы. Красным выделены составляющие обусловленные усечением фазы. 

Поэтому, при расчёте побочных составляющих обусловленных усечением фазы, можно 

учитывать лишь несколько  составляющих с номерами от 1 до N, где N выбирается из условия 

превышения уровня шума квантования над уровнем N-ой составляющей.  

4. Нелинейность ЦАП 

4.1. Гармонические составляющие.  

С увеличением разрядности ЦАП и количества бит, используемых для адресации в ПЗУ, 

ошибки усечения фазы и квантования амплитуды уменьшаются. Поэтому, в современных цифровых 

синтезаторах, ошибки, связанные с цифровыми эффектами, дают небольшие по амплитуде 

побочные составляющие (для AD9910 дБ110-< ). Побочные составляющие с большей амплитудой 

возникают вследствие нелинейных искажений сигнала при его цифро-аналоговом преобразовании 

[6].  

 Пусть сигнал на выходе ЦАП можно представить в виде 

Ὗ̃ ̜̖ ὥ ὥὼ ὥὼ ὥὼ ὥὼ ȢȢȢ       (9) 

Тогда, если ὼ ὧέίὸ 

Ὗ̃ ̜̖ ὥ ὥὧέίὸὥὧέίὸ ὥὧέίὸὥὧέίὸȢȢȢ    (10) 

Воспользовавшись формулами понижения степени, получим: 

Ὗ̃ ̜̖ ὦ ὦὧέίὸὦὧέίςὸ ὦὧέίσὸ ὦὧέίτὸȢȢȢ    (11) 



Помимо основного сигнала на выходе синтезатора, получен набор гармоник с частотами 

кратными частоте основного сигнала. Как следует из вывода выше, амплитуды этих гармоник 

определяются  передаточной характеристикой ЦАП. Нелинейность передаточной характеристики 

ЦАП обычно определяется при помощи INL (интегральная нелинейность) или DNL 

(дифференциальная нелинейность). Но нахождение амплитуд гармоник с помощью передаточной 

характеристики ЦАП затруднено из-за ряда следующих факторов: отсутствия точных численных 

данных по передаточной характеристике, зависимости самой характеристики от температуры и 

выходного тока, а также весьма сильной чувствительности амплитуд высших гармоник к 

малейшему изменению передаточной характеристики. Поэтому оценка амплитуд гармоник была 

произведена экспериментально. На рис. 9 приведен график зависимости амплитуд первых 40 

гармоник в зависимости от порядкового номера. При этом использовать результаты измерений 

нужно с осторожностью, так как полученные конкретные цифры заметно изменялись в зависимости 

от выходной частоты, и просто обладали плохой повторяемостью. 

Из графика видны несколько закономерностей. Во-первых, амплитуда гармоник в целом 

убывает с ростом номера, хоть и не монотонно. Во-вторых, амплитуды нечетных гармоник в 

основном заметно выше, чем амплитуды четных гармоник, что наталкивает на мысль, о том что 

передаточная характеристика ЦАП используемого в DDS отличается весьма неплохой 

симметричностью относительно нуля.  

 

 

 
Рис.9. Зависимость амплитуды гармоники от её порядкового номера (нечетные гармоники 

обозначены черными точками, четные гармоники белыми) 



4.2.“Запрещённые” области.  

Вследствие эффекта наложения частот, N-ая гармоника выходного сигнала может совпасть по 

частоте с основной. Это произойдет при соблюдении следующего условия: 

Ὂ ὓὊ̖̒̉̎ ὔ̑Ὂ          (12) 

Решением (12) будет 1-N частота:  

Ὂ Ὂ̖̒̉̎̑ ,          (13)     

где ὓ . 

Решение удобно представить в виде таблицы: 
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В результате, может быть получен набор соотношений 
ʩʠʥʭʨ

dds

F

F
, при соблюдении которых 

выходной сигнал и его N-ая гармоника совпадут по частоте.  

Но больший практический интерес представляет задача нахождения областей частот, 

использование которых для генерации выходного колебания приводит к переносу гармоник в   

полосу пропускания петли ФАПЧ, так как именно это приводит к усилению гармоник и 

невозможности отфильтровать их.  Логично искать эти “запрещенные” области в некоторой 

окрестности значений ddsF
 
из таблицы выше. Предположим, что в выходной сигнал пройдут  те 

гармоники, которые отстоят от основного сигнала не более чем на Ὂ , где Ὂ , - половинная 

ширина полосы доплеровских отстроек. Соотношение между шириной полосы доплеровских 

отстроек и шириной полосы пропускания петли ФАПЧ, было выбрано таким образом, чтобы, 

гармоники основного сигнала не попавшие в полосу доплеровских отстроек подавлялись до уровня 

близкого к уровню шумов квантования. Тогда  

Ὂ ὓὊ̖̒̉̎ ὔ̑Ὂ Ὂ̅̏ ̐ȟ                  (14) 

где Ὂ Ὂ ЎὊ - частота находящаяся близко к значениям Ὂ  из таблицы. 

ЎὊ
Ὂ̅̏̐
ὔ ρ

 (15) 

На рис. 10 представлены случаи генерирования сигнала в “запрещённой” области и вне её. 

Также, важным следствием из формулы (15) является то, что расстояние между гармоникой и 

основным сигналом выражается как: 

ЎὪ̐̒ ЎὊὔ ρ                    (16) 



 

Рис.10. Местоположение побочных составляющих в спектре выходного сигнала при 

генерировании сигнала в запрещённой зоне и вне её. 

Для микросхемы AD9910, работавшей в составе существующего синтезатора (представленного 

в следующем разделе) был произведен расчет “запрещенных” областей в предположении, что 

попадание в область доплеровских отстроек гармоник выше 150го порядка  не приводит к 

серьёзному ухудшению качества выходного сигнала. При тактовой частоте около 1 ГГц в полосе 

частот 21 МГц были найдены 154 области суммарной шириной 1586 кГц. Это составляет 7,5% от 

полосы 21 МГц. При расчете областей предполагалось, что область доплеровских отстроек 

ограничена интервалом Ὂ̅̏̐ τππ̋ː̗. На рис. 11 приведена зависимость ширины 

“запрещенных” областей от её местоположения при тактовой частоте 976,18 МГц.  



 

Рис.11. Зависимость ширины запрещённых областей от местоположения при тактовой частоте 

976,18 МГц. 

5. Оптимизация существующей схемы синтезатора 

5.1. Описание исследуемого синтезатора 

Схема исследуемого синтезатора частот представлена на рис. 12. Эта схема является вариацией схем 

представленных в главе 2. Синтезатор состоит из двух основных функциональных ячеек: ячейки 

синтезатора гетеродинных сигналов, обведенного красной пунктирной линией, а также ячейки 

синтезатора контрольных сигналов для проверки приемного оборудования и оборудования 

первичной обработки в составе радиолокатора. К фазовым шумам и побочным дискретным 

составляющим в гетеродинном сигнале предъявляются особые требования, так как ухудшение этих 

параметров может приводить к захвату ложных целей и срывам синхронизации при слежении за 

движущимися объектами. Кроме того, качество контрольного сигнала напрямую зависит  от 

качества гетеродинного, из которого по сути контрольный сигнал и формируется согласно 

приведенной схеме. 

Для исключения попадания побочных составляющих в область доплеровских отстроек, 

первоначальная схема синтезатора гетеродинных сигналов была реализована так, как показано на 

рис. 12. Использование одновременно смесителя и делителя в цепи обратной связи позволило 

снизить уровень фазовых шумов при сохранении гибкости в перестройке частоты. Также в этой 

схеме для получения сигнала синхронизации и сигнала гетеродина, используемого для понижения 

частоты сигнала в цепи обратной связи, применена схема предварительного преобразования 

сигнала опорного генератора  



  

Рис.12. Структурная схема существующего синтезатора 

Для избегания генерирования сигнала DDS в “запрещенных” областях был применен метод 

частотной корректировки. Он включал в себя подбор оптимальной частоты опорного генератора и  

коэффициента деления делителя под каждую литерную частоту. 

5.2.Подавление побочных составляющих с помощью изменения коэффициента деления. 

Частота сигнала на выходе синтезатора (ГУНа) Ὂ̜̃ ̖находится как: 

Ὂ̜̖̃ Ὂ̖̒̉̎̑ὑ ςὊ̖̒̉̎̑,   
Ὂ

Ὂ̖̒̉̎̑

Ὂ̜̖̃ ςὊ̖̒̉̎̑

ὑὊ̖̒̉̎̑
 ȟ (17) 

где K  - коэффициент деления делителя частоты. 

 

Большую часть времени синтезатор работает при ὑ ὑ. Но когда частота DDS попадает в 

“запрещенную” область, то есть   , делитель переключается на ὑ ὑ. Это приводит к 

соответствующему изменению a: 


ὑ

ὑ

ὑὓ

ὑ ὔ ρ
 Ȣ 

(18) 

Рассмотрим случай, когда дробь в выражении (18) является несократимой. В этом случае 

перестройка делителя позволяет увеличить порядок гармоники примерно в ὑ  раз. Следовательно, 

количество учитываемых гармоник можно уменьшить в ὑ раз, что приводит к уменьшению числа 

“запрещенных” областей. Кроме увеличения порядка гармоники, происходит ещё и увеличение 

расстояния ЎὪ̐  ̒ между гармоникой и основным сигналом.  Пусть изначально мы генерировали 

сигнал на частоте 

Ὂ̜̖̃

ὓ

ὔ ρ
Ὂ̖̒̉̎ Ў̑Ὂ 

(19) 

Тогда расстояние между гармоникой и основным сигналом из (16) будет равно 



ЎὪ̐̒ ЎὊὔ ρ                     (20) 

После переключения делителя c ὑ на ὑ, выходная частота изменится, и станет равной: 

Ὂ̜̖̃

ὑ

ὑ
Ὂ̜̖̃

ὑὓ

ὑ ὔ ρ
Ὂ̖̒̉̎̑

ὑ

ὑ
ЎὊ

ὓ

ὔ ρ
Ὂ̖̒̉̎ Ў̑Ὂ Ȣ 

(21) 

И, следовательно, изменится расстояние между гармоникой и основным сигналом: 

ЎὪ̐̒ ЎὊ ὔ ρ ὑЎὪ̐  ̒                  (22) 

В результате, гармоники “отодвигаются” по частоте от сигнала в ὑ раз. Это эквивалентно тому, 

что ширина “запрещённых” областей уменьшается в ὑ раз. 

Теперь рассмотрим случай, когда дробь в выражении (18) является сократимой. Это может 

произойти если: 

1) ὑ имеет общие делители с ὑὓ. Этого случая мы можем избежать, правильно  выбрав ὑ. 

2) 0K  имеет общие делители с ὔ ρ. В данном случае, уменьшение ширины “запрещённой” 

области не происходит. Порядок гармоники изменяется в  раз. 

В итоге распределение “запрещённых” областей приобретает вид, показанный на рис. 13. При 

этом, общая ширина “запрещённых” областей составляет 627 кГц (или 3% от общей полосы 21 

МГц), то есть уменьшается в 2,5 раза. 

 



Рис.13. Зависимость ширины запрещённых областей от местоположения при использовании 

изменения коэффициента деления. 

С помощью этой схемы удалось избавиться от побочных составляющих для большинства 

проблемных точек. Но в некоторых точках, даже в случае несократимой дроби, полностью решить 

проблему не удалось, хотя и получилось заметно улучшить качество выходного сигнала (как на рис. 

14 (а,б)). 
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Рис. 14. Спектр сигнала на выходе синтезатора до перестройки делителя (а), и после неё (б)   

5.3. Модификация существующей схемы синтезатора частот 

Так как подстройка коэффициента деления не позволяет полностью решить проблему побочных 

составляющих, в дальнейшем предполагается усовершенствовать существующую схему  ячейки 

синтезатора гетеродинных сигналов, в дальнейшем предполагается усовершенствовать 

существующую схему основного синтезатора, так, как показано на рис. 15, путем замены 

программируемого делителя на вторую микросхему DDS, которая будет выполнять функцию 

делителя с дробным коэффициентом . 

 

Рис.15. Усовершенствованная схема основного синтезатора 

Ὂ Ὂ ᴼ Ὂ̖̒̉̎ ̑ Ὂ̜̖̃ ςὊ̖̒̉̎̑                                                        (23) 

Следовательно, чтобы выходная частота была равна ʚʳʭf , нам необходимо чтобы 

коэффициенты DDS были связаны между собой следующим соотношением: 







Ὂ̖̒̉̎̑

Ὂ̜̖̃ ςὊ̖̒̉̎̑
 

(24) 

Данная схема будет эффективно работать только и только тогда, когда оба DDS будут работать 

вне “запрещённых” областей. Так как частота дискретизации первого DDS постоянна, 

местоположение его “запрещённых” областей не будет изменяться. Частота же дискретизации 

второго DDS меняется в зависимости от выходной частоты ʚʳʭf . Следовательно, местоположение 

его запрещённых зон будет меняться вместе с выходной частотой.  

Реализовать работу вне “запрещённых” областей возможно, например так, как показано на рис. 

16. Выберем частоту первого DDS такой, чтобы она была в середине самой широкой “разрешённой” 

области, а подстройку выходной частоты будем осуществлять с помощью второго DDS. Если 

частота второго DDS попадает в “разрешённую” область, то изменять частоту первого DDS 

необходимости нет. В том случае, если второй DDS попадёт в “запрещённую” область, понадобится 

перестройка его частоты за пределы этой “запрещённой” области путем корректировки частоты 

первого DDS на величину не менее чем fD . Однако, благодаря тому, что частота первого DDS была 

выбрана в середине самого широкого участка свободного от гармонических составляющих 

величина отстройки fD  будет всегда оставаться меньшей чем половина ширины “разрешенной” 

области первого DDS. 

 

Рис.16. Перестройка DDS1 и DDS2 при попадании в “запрещённую” область  



 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

6. Заключение 

Для используемого в работе цифрового синтезатора AD9910, оценка амплитуд нелинейных 

составляющих в спектре выходного колебания синтезатора, обусловленных фазовым и 

амплитудным квантованием в цифровом тракте DDS, дает значения лежащие ниже уровня −110 

дБн. 

Оценка амплитуд гармонических составляющих в спектре выходного колебания синтезатора, 

обусловленных нелинейностью  ЦАП DDS, дает значения достигающие уровня −60 дБн.   

Следовательно, был сделан вывод, что необходимо в первую очередь подавлять гармонические 

составляющие, обусловленные нелинейностью ЦАП. 

Результат оценки нелинейных искажений ЦАП показал необходимость применения схем 

частотной коррекции позволяющих изменить отношение между частотой выходного колебания и 

частотой дискретизации в так называемых “запрещенных” областях. Использование этих областей 

для генерирования выходного колебания приводит к попаданию гармонических составляющих в 

область Доплеровских отстроек.   

Была произведена оценка границ расположения “запрещенных” областей, а также их ширины 

для схемы существующего синтезатора с постоянным делителем частоты в цепи обратной связи. 

Результаты расчетов показали суммарную ширину “запрещенных” областей составляющую 7,5%  

от рабочей полосы частот синтезатора 21,5 МГц. Результаты расчетов с учетом возможности 

изменения делителя, предусмотренной в существующем синтезаторе показали возможность 

снижения общей ширины “запрещенных” областей в 2,5 раза.  

Была предложена схема синтезатора, оценка которой показала возможность исключения 

“запрещенных” областей из его рабочей полосы частот и значительного улучшения спектральных 

характеристик выходного сигнала. 
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