
简介

接触ADC或DAC时您一定会碰到这个经常被引用的公式，用于计算转换器理论信噪比

(SNR)。与其盲目地相信表象，不如从根本上了解其来源，因为该公式蕴含着一些微妙之

处，如果不深入探究，可能导致对数据手册技术规格和转换器性能的误解。记住，该公式

代表的是完美N位ADC的理论性能。您可以比较ADC的实际SNR与理论SNR，看看二者有

何异同。

本教程首先推导N位模数转换器(ADC)的理论量化噪声，知道均方根量化噪声电压后，就

可以计算理论信噪比(SNR)。此外还会分析过采样对SNR的影响。

量化噪声模型

理想转换器对信号进行数字化时，最大误差为±½ LSB，如图1的一个理想N位ADC的传递

函数所示。对于任何横跨数个LSB的交流信号，其量化误差可以通过一个峰峰值幅度为q
(一个LSB的权重)的非相关锯齿波形来近似计算。对该近似法还可以从另一个角度来看

待，即实际量化误差发生在±½ q范围内任意一点的概率相等。虽然这种分析不是百分之百

精确，但对大多数应用是足够准确的。

揭开一个公式(SNR = 6.02N + 1.76dB)的神秘面纱，
以及为什么我们要予以关注

指南
MT-001

作者：Walt Kester 

ANALOG
INPUT

DIGITAL
OUTPUT

ERROR
(INPUT – OUTPUT)

q = 1 LSB

Rev.A, 10/08, WK Page 1 of 7

图1：理想N位ADC的量化噪声
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e(t) = st, –q/2s < t < +q/2s. 
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因此，均方根量化误差为：
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贝尔实验室的W. R. Bennett1948年发表的经典论文(参考文献1)中，分析了量化噪声的实际

频谱。采用上述简化假设，他的详细数学分析可以简化为图1所示。继Bennett的经典论文

之后，还有其它一些关于转换器噪声的重要论文和著作(参考文献2-6)。

图2更详细地显示了量化误差与时间的关系。同样，一个简单的锯齿波形就能提供足够准

确的分析模型。锯齿误差的计算公式如下：

锯齿误差波形产生的谐波远远超过DC至fs/2的奈奎斯特带宽，然而，所有这些高阶谐波必

须折回(混叠)到奈奎斯特带宽并相加，产生q/√12的均方根噪声。

正如Bennett所指出的(参考文献1)，量化噪声近似于高斯分布，几乎均匀地分布于从DC至
fs/2的奈奎斯特带宽。这里假设量化噪声与输入信号不相关。在某些条件下，当采样时钟

等式1

等式2

等式3

等式4

图2：量化噪声与时间的关系
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因此，输入信号的均方根值为：

因此，理想N位转换器的均方根信噪比为：
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和信号通过谐波相关时，量化噪声将与输入信号相关，能量集中在信号的谐波中，但均方

根值仍然约为q/√12。理论信噪比现在可以通过一个满量程输入正弦波来计算：

等式5

等式6

等式7

等式8

等式9

等式10

Bennett论文说明：虽然量化噪声的实际频谱相当复杂，难以分析，但推导出等式9的简化

分析对大多数应用足够准确。然而，必须再次强调，均方根量化噪声是在DC至fs/2的完整

奈奎斯特带宽范围内进行测量。

量化噪声模型

许多应用中，实际目标信号占用的带宽BW小于奈奎斯特带宽(参见图3)。如果使用数字滤

波来滤除带宽BW以外的噪声成分，则等式中必须包括一个校正系数(称为“处理增益”)，
以反映SNR的最终提高，如等式10所示。

以两倍以上的信号带宽的速率对信号进行采样的过程称为“过采样”。过采样、量化噪声整

形和数字滤波均是Σ-Δ型转换器的重要概念，不过任何ADC架构都可以采用过采样技术。
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图3：显示处理增益的量化噪声频谱

处理增益的意义可以通过下例说明。在许多数字基站或其它宽带接收机中，信号带宽由许

多独立的通道组成，一个ADC对整个带宽进行数字化处理。例如，美国的模拟蜂窝无线电

系统(AMPS)由416个30 kHz带宽通道组成，占用的带宽约为12.5 MHz。假设采样速率为

65 MSPS，并且使用数字滤波来分离各个30 kHz通道。在这些条件下，过采样导致的处理

增益为：

将处理增益加入ADC SNR规格，便得到30 kHz带宽内的SNR。上例中，如果ADC SNR规格

为65 dB(DC至fs/2)，则30 kHz通道带宽内的SNR提高到95.3 dB(经过适当的数字滤波后)。

图4显示了一个结合过采样和欠采样的应用。目标信号的带宽为BW，以载波频率fc为中

心。采样频率可以远低于fc，所选的采样频率使得目标信号位于其奈奎斯特区的中心。通

过模拟和数字滤波消除目标信号带宽以外的噪声，从而获得等式10所示的处理增益。

等式11处理增益
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图4：欠采样和过采样结合所产生的处理增益

量化噪声与输入信号之间的相关性容易令人误解

虽然噪声的均方根值可通过q/√12计算精确近似值，但在某些条件下，频域成分可能与交

流输入信号高度相关。例如，低幅度周期性信号的相关度大于高幅度随机信号的相关度。

通常假设理论量化噪声表现为白噪声，均匀地分布在DC至fs/2的奈奎斯特带宽范围。但

是，事实并非全然如此。在强相关的情况下，量化噪声集中在输入信号的各次谐波上，这

正是我们不希望看到的。

在多数实际应用中，ADC的输入是一段频率(总是会与一些不可避免的系统噪声相加)，因

此量化噪声往往是随机的。然而，在频谱分析应用中(或者使用频谱纯净的正弦波作为输

入对ADC执行FFT)，量化噪声与信号的相关度取决于采样频率与输入信号的比值。

图5的示例说明了这种情况，其中使用一个4096点FFT来分析一个理想12位ADC的输出。

在左边的FFT图(A)中，采样频率(80.000 MSPS)与输入频率(2.000 MHz)的比值恰好选择为

40，最差谐波比基波低大约77 dB。右图(B)显示了将输入频率略微偏移到2.111 MHz的效

果，表现出随机性相对较高的噪声频谱，此时SFDR约为93 dBc，受FFT噪底尖峰限制。两

种情况下，所有噪声成分的均方根值均近似于q/√12(理论SNR因此为74 dB)，但在第一种情

况下，噪声因为相关性而集中在基波谐波上。



图5：采样时钟与输入频率的比值对理想12位ADC量化噪声频谱的影响，4096点FFT。
(A) 相关噪声，(B) 非相关噪声
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注意，从ADC看到的谐波失真的这种变化是采样过程的伪像，由量化误差与输入频率的相

关性引起。在实际ADC应用中，量化误差一般表现为随机噪声，原因是宽带输入信号具有

随机性，而且通常会有少量的系统噪声充当“扰动”信号，使量化误差频谱进一步随机化。

理解上述原理非常重要，因为ADC的单音正弦波FFT测试是公认的性能评估方法之一。为

了精确测量ADC的谐波失真，必须采取措施确保测试设置能够真正测量ADC失真，而不

是量化噪声相关性引起的伪像。因此，必须正确选择频率比，有时还要将少量噪声（扰

动）与输入信号相加。利用模拟频谱分析仪测量DAC失真时，也应采取同样的防范措施。

SNR、处理增益和FFT噪底的关系 

图6显示了一个理想12位ADC的FFT输出。注意，FFT噪底的平均值约为满量程以下107 
dB，但12位ADC的理论SNR为74 dB。FFT噪底并非ADC的SNR，因为FFT像是一个带宽为

fs/M的模拟频谱分析仪，其中M为FFT中的点数。由于FFT的处理增益，理论FFT噪底因而

比量化噪底低10log10(M/2) dB。

对于SNR为74 dB的理想12位ADC，4096点FFT将产生10log10(4096/2) = 33 dB的处理增益，

因此总FFT噪底为74 + 33 = 107 dBc。事实上，FFT噪底可以通过提高FFT点数来进一步降

低，就像模拟频谱分析仪的噪底可以通过缩小带宽来降低一样。因此，利用FFT测试ADC
时，必须确保FFT足够大，使得失真能够与FFT噪底本身区别开。多次FFT的平均值无法进

一步降低噪底，只能减小各个噪声谱成分幅度之间的差异。



图6：理想12位ADC的噪底，使用4096点FFT
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