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Выход разряда переноса Cout каждого из них сое-
динен с соответствующим входом последующего 
Cin (рис.3). Поскольку значение переноса вычис-
ляется последовательно для каждого из разрядов, 
общее время вычисления суммы S будет пропор-
ционально числу разрядов слагаемых:

 
Tс = (N – 1) Tпер + Tсум,

где Tпер  – время, необходимое для формирова-
ния разряда переноса, Tсум – время, необходимое 
для суммирования. Следовательно, при разряд-
ности современных НКФ 32–48 бит их быстродей-
ствие будет крайне низким.

Основной задачей при построении НКФ явля-
ется повышение скорости функционирования 
(тактовой частоты). Для достижения этой цели 
применяются конвейерные сумматоры (в ино-
странной литературе  – pipelined adder), а также 
сумматоры с параллельным (ускоренным) пере-
носом (CLA, carry look ahead), сумматоры Брента-
Кунга (BK) и схемы условного суммирования (CA). 
Следует отметить, что сумматоры с последователь-
ным переносом (ripple carry adder, RCA) не нашли 
применения в быстродействующих накопителях 
кодов из-за неэффективности реализации этой 
структуры на высоких частотах тактирования.

Принцип работы сумматора с конвейериза-
цией (рис.4а) состоит в следующем. На каж-
дом шаге конвейера происходит суммирование 
одного разряда. Остальные разряды остаются 
неизменными и хранятся в регистрах F. В то 
время как происходит сложение второго раз-
ряда первой пары чисел, может начинаться сум-
мирование первого разряда второй пары чисел. 
Отметим, что время суммирования одной пары 
по сравнению с обычным сумматором не изме-
няется, однако интервал изменения выходного 
кода сумматора теперь равен Тс/n, где n – число 
ступеней конвейера. То есть при суммировании 

Рис.4. Структурная схема конвейерного сумматора (а) и сумматора с параллельным переносом (б)
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Рис.3. Простой N-разрядный сумматор
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потока данных конвейерный сумматор в n раз 
быстрее обычного.

Схема сумматора с параллельным переносом 
(рис.4б) состоит из нескольких сумматоров с мень-
шей разрядностью и схемы ускоренного пере-
носа [7]. В общем случае для сигнала переноса i-го 
разряда справедливо соотношение: Ci = gi–1 + pi–1Ci–1, 
где gi–1 = Ai–1Bi–1, pi–1 = Ai–1 + Bi–1. Сигнал gi называют 
функцией генерации переноса. Сигнал pi пока-
зывает, передается ли полученный в младшем 
разряде сигнал переноса Ci дальше, поэтому он 
называется функцией распространения пере-
носа. Как следует из приведенных выражений, 
время формирования сигнала переноса в любой 
разряд с помощью вспомогательных функций gi 
и pi определяется только временем задержки рас-
пространения сигнала на двух логических эле-
ментах И и ИЛИ, где вычисляется значение Ci.

Архитектура Брента-Кунга представляет собой 
также схему с ускоренным переносом, но опти-
мизированную по площади ИС за счет неболь-
шого снижения быстродействия [8].

Сравнение различных реализаций НКФ (табл.1) 
позволяет сделать вывод, что переход от техно-
логии 0,25 мкм к технологии 0,18 мкм дает при 
прочих равных условиях приблизительно тро-
екратный выигрыш в потреблении и двукрат-
ный выигрыш в площади. Кроме того, в 1,5–2 раза 
повышается предельное быстродействие. С точки 
зрения архитектуры наилучшими характери-
стиками обладают сумматоры с ускоренным 
переносом (CLA) и сумматоры Брента-Кунга. 
Архитектура условного суммирования (CA) дает, 

как правило, худшие результаты как по пло-
щади ИС, так и по быстродействию. Следует 
отметить, что выбор той или иной архитек-
туры зависит от многих факторов: разрядно-
сти накопителя, соотношения тактовой частоты 
и задержки в различных логических элементах, 
критериев оптимизации (по площади, быстро- 
действию, потребляемой мощности в динами-
ческом режиме, мощности токов утечки) и др.

функЦиона льные преобра зователи
В классическом ЦВС (см. рис.1) функциональный 
преобразователь реализован на основе ПЗУ, хра-
нящего табличную функцию синуса. Желание 
повысить точность преобразования фазы в синус 
(косинус), а значит, улучшить спектральные 
характеристики выходного сигнала ведет к суще-
ственному увеличению объема памяти и, как 
следствие, к увеличению энергопотребления 
и снижению быстродействия. Практическое 
применение нашли два способа построения ФП, 
позволяющие добиться улучшения характери-
стик ЦВС: сокращение объема ПЗУ (компрессия) 
и использование аппроксимационных вычисли-
тельных методов. Кроме того, используются ком-
бинации этих способов.

Простейший способ уменьшения необходи-
мого объема памяти заключается в использова-
нии свойства симметричности функции синуса. 
При этом в ПЗУ записываются значения синуса 
на интервале, равном четверти периода (ква-
дранте), т.е. вместо функции sin(p · 2π) исполь-
зуют функцию sin(p · π/2), где 0 ≤ p ≤ 1. При этом 

Таблица 1. Сравнение различных архитектур построения накопителей кодов фазы

Технологиче-
ский процесс, 
мкм

Архитектура
Максималь-
ная рабочая 
частота, МГц

Потребляемая мощность, мВт
Площадь 
устрой-

ства, мкм2
на частоте 

100 МГц
на частоте 

250 МГц
на частоте 

500 МГц

0,25 CLA 380 10,9 27 – 36 247

0,25 BK 450 11 27,6 – 35 308

0,25 CA 360 12 30 – 41 587

0,25 RCA 260 10,8 27,2 – 33 563

0,18 CLA 510 4,3 10,8 21,6 22 103

0,18 BK 510 4,4 11,1 22,3 23 284

0,18 CA 497 4,68 11,7 23,4 25 862
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код фазы на входе ФП уменьшается на два раз-
ряда (Q = P–2).

Формирование полного периода гармониче-
ской функции возможно также, если известно ее 
значение на интервале [0, π/4] [9]. В этом случае 
используются два ПЗУ, где хранятся табличные 
значения функций sin и cos на данном интервале. 
Если требуется, например, найти отсчеты гар-
монической функции во втором октанте (интер-
вал [π/4, π/2]), для изменения знака входного кода 
производится его двоичное дополнение. Кроме 
того, выходные сигналы меняются местами, при 
этом отсчеты берутся из блока со значениями 
косинуса, т.к. cos(π/4 +x) = sin(π/4–x). Подобные 
операции выполняются для получения значе-
ний гармонической функции во всех октантах, 
кроме первого.

Большое количество методов сжатия памяти 
основано на применении интерполяции синусо-
идальной функции. В этом случае один блок 
памяти разбивается на два или более блоков. Такой 
способ был предложен Сандерлендом [10]. Пусть 
блок памяти без сжатия имеет разрядность 12 бит. 
Эта разрядность (от старшего разряда к младшему) 
разбивается на три сегмента – A, B и C – по четыре 
бита каждый со следующими значениями фазы: 

x1 <
π
2
;x2 <

π
25
;x3 <

π
29

. Результирующее значение 

синусоидальной функции приближенно находится 
из выражения: 

 
fаппр(x) = sin(x1+x2)+cos x1sin x3.

Таким образом, исходный блок памяти разде-
ляется на два блока с восьмибитной адресацией 
(рис.5а): ПЗУ, содержащее 11-разрядные отсчеты 
первого слагаемого, и ПЗУ, в котором располо-
жены четырехразрядные отсчеты второго слага-
емого. Такой способ позволяет уменьшить объем 
требуемой памяти в 11,7 раза.

Альтернативный способ с двумя ПЗУ был пред-
ложен Николасом (Nicholas) (рис.5б) [11]. В нем, 
как и в архитектуре Сандерленда, фазовое слово 
разбивается на три, с разрядностями A, B и C. 
Квадрант гармонической функции разбивается 
по фазе на 2A интервалов, а каждый из них – на 2B 
подынтервалов. Приближенное значение синуса 
получается на основе отсчетов, хранимых в ПЗУ 1, 
на вход которого поступают значения старших 
разрядов фазы A+B. Далее происходит уточнение 
значений синуса путем добавления или вычита-
ния поправочных значений, хранимых в ПЗУ 2, 

на вход которого поступают слова A и C. За счет 
использования схемы суммирования и вычита-
ния (вместо простого суммирования, как в схеме 
Сандерленда) и в силу того, что абсолютные зна-
чения положительных и отрицательных попра-
вок равны, объем ПЗУ уменьшается в два раза.

Большая группа работ по реализации ФП 
посвящена методам полиномиальной аппрок-
симации гармонической функции. Существуют 
несколько критериев оптимальности выбора 
аппроксимирующего полинома. Так, по кри-
терию минимума абсолютной ошибки фор-
мирования сигнала (отличия формируемой 
гармонической функции от эталонной, MAE) 
оптимальным является использование полино-
мов Чебышева [12]. Полиномы Лежандра опти-
мальны с точки зрения минимизации соот- 
ношения сигнал/шум (SNR) [13]. Максимум зна-
чения наибольшего динамического диапазона, 
свободного от побочных дискретных составляю-
щих (SFDR), можно получить, например, исполь-
зуя минимизацию членов (кроме основной гар-
моники) в разложении выходного сигнала ЦВС 
в ряд Фурье.

Большинство работ в этой группе реализует 
общий подход: один квадрант гармонической 

Рис.5. Архитектуры Сандерленда (а) и Николаса (б)
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функции равномерно или неэквидистантно раз-
бивается по фазе на n сегментов, внутри кото-
рых производится интерполяция гармонической 
функции отрезками полиномиальных функций 
различных порядков. С ростом порядка поли-
нома и числа сегментов существенно улучша-
ются потенциальные значения показателей каче-
ства формирования сигнала (рис.6) [14]. Однако 
при этом возрастает сложность практической 
реализации ФП, что негативно сказывается на 
быстродействии ЦВС. Нахождение полиномиаль-
ных коэффициентов при оптимизации по кри-
терию минимума SFDR часто производят с помо-
щью метода Нелдера-Мида  [15]. Для упроще-
ния аппаратной реализации ФП применяются 

специальные алгоритмы вычисления полиноми-
альных функций и способы построения вычис-
лительных узлов. Далее рассмотрены различ-
ные варианты полиномиальной интерполяции. 
Следует отметить, что во многих зарубежных 
работах, посвященных способам построения ФП, 
ЦАП является внешним устройством и не вклю-
чается в состав тестовой ИС. Таким образом, 
значения SFDR, приведенные в этом разделе, 
непосредственно отражают вклад ФП в данный 
параметр.

Один из способов реализации функциональ-
ного преобразователя основан на аппроксима-
ции (интерполяции) синусоидальной функции 
рядом Тейлора [16]. При этом входной код фазы 
Q делится на два двоичных слова: A, содержа-
щее старшие разряды, и B = Q – A, включающее 
младшие разряды. Ряд Тейлора раскладывается 
вокруг значений x1, соответствующих старшим 
разрядам фазы:

 

fannp(x) = sinx1 +k1 ⋅B ⋅cosx1 −
k2 ⋅B2 ⋅sinx1

2
+...,

где 
π
2B+1

< x1 ≤
π
2

. Таким образом, одно ПЗУ заменя-

ется на два при линейной аппроксимации и на 
три – при квадратичной (рис.7).

В методе равных сегментов [17] четверть периода 
гармонической функции разбивается на n эквиди-
стантных сегментов (рис.8а). При этом значение 
амплитуды на выходе ФП записывается в виде: 
fаппр(x) = b(k)+Δxm(k), где k = 0, 1, ..., n–1 – номер сег-
мента, b(k) = sin(πk/(2n))  – начальное значение 

амплитуды в каждом сегменте,  x0 =
πKФП
2Q+1 – значе-

ние фазы, определяемое кодом KФП на входе функ-
ционального преобразователя, KФП = 0, 1, 2, ..., 2Q – 1, 

Δx = x0 −
πk
2n  – разность фаз между заданным значе-

нием фазы на входе ФП и начальным значением 

фазы в сегменте, m(k) =
b(k + 1)− b(k)⎡⎣ ⎤⎦

Δk
   – наклон 

аппроксимирующего отрезка, Δk = π
2n

 – длина сег-

мента. Описанный метод реализуется с помощью 
трех ПЗУ (рис.8б), в которых хранятся коэффици-
енты b(k), m(k) и значения коэффициентов  
компенсации ошибок аппроксимации гармони-
ческой функции D(x) = sin(x)− fannp(x) . Разрядность 

Рис.7. Структурная схема аппроксимации гармониче-
ской функции рядом Тейлора второго порядка
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и объем ПЗУ 3, в котором хранятся коэффициенты 
D(x), определяется числом сегментов и требуемой 
точностью воспроизведения гармонической функ-
ции. Показано [17], что этот способ позволяет умень-
шить объем требуемой памяти в десять раз.

Метод, описанный в [9], подразумевает, что 
в каждом из сегментов аппроксимирующая функ-
ция представляет собой два линейных отрезка, 
имеющих разный наклон и общую точку в сере-
дине данного сегмента.

В [18] представлена аппроксимация косинусо-
идальной функции следующего вида:

 
fаппр(x) = 0,99941104599607–1,22565453358226 x2+ 

+0,22882340561354 x4.

Соответствующая этой аппроксимации 
схема NCO позволяет получить значение 
SFDR = 72,2 дБн.

Квазилинейный полиномиальный метод 
интерполяции гармонической функции [19] 
подразумевает сочетание кусочно-линейной 
и кусочно-параболической аппроксимации. 

Для каждого сегмента разбиения квадранта 
аппроксимирующая функция имеет вид:

fannp(k)(x) =
c0

(k)+c 2
(k) x2,   1 ≤ k ≤ g

c0
(k)+c 1

(k) x,   g + 1 ≤ k ≤ n,

⎧
⎨
⎪

⎩⎪
,

где k  – номер сегмента, с0–с 2  – полиномиаль-
ные коэффициенты, выбираемые из условия 
максимума SFDR во всем рабочем диапазоне 
частот, и g  –  номер сегмента, в котором про-
исходит смена вида полинома от линейного 
к параболическому и наоборот (рис.9). Этот 

Рис.8. Иллюстрация метода равных сегментов (а) 
и структурная схема ФП на основе этого метода (б)
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Рис.9. Иллюстрация квазилинейного метода 
интерполяции

Рис.10. Двухсегментная аппроксимация синусоидаль-
ной функции 
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метод учитывает тот факт, что вблизи значе-
ния x = 0 функция косинуса сходна по форме 
с параболой, в то время как при приближении 
к значению x = π/2 функция все ближе к пря-
мой линии.

Аппроксимация гармонической функции  
может быть также выполнена с помощью неэк-
видистантной кусочно-линейной интерполя-
ции [20]. В таком методе гармоническая функ-
ция представляется совокупностью нескольких 
линейных сегментов различной длины. Этот 
способ требует значительно меньшего количе-
ства сегментов по сравнению с интерполяцией 
сегментами равной длины при одинаковых зна-
чениях SFDR. Так, например, для получения 
SFDR = 84,2 дБн необходимо 17 сегментов с различ-
ной длиной или 32 равных сегмента.

В работе [21] использовалась полиномиаль-
ная аппроксимация 8-й степени. После приве-
дения к виду, удобному для практической реа-
лизации, выражение для такой аппроксимации 
имеет вид:

fannpq (x) = 1 − 1
2

x2 + cq1x2 − cq 2x4( )2
,   0 ≤ x ≤ π / 2 .

cq1 = 835
212

,    cq2 = 53
214
.

В [22] представлена двухсегментная аппрокси-
мация гармонической функции, в которой один 
сегмент определяется на интервале [0, π/4], а вто-
рой – на интервале [π/4, π/2] (рис.10):

fannp(x) =
c1,1 ⋅x4 + c1,2 ⋅x3 + c1,3 ⋅x2 + c1,4 ⋅x + c1,5,   0 ≤ x ≤ π / 4
c2,1 ⋅x4 + c2,2 ⋅x3 + c2,3 ⋅x2 + c2,4 ⋅x + c2,5,   π/4 ≤ x ≤ π / 2.
⎧
⎨
⎪

⎩⎪

Таблица 2. Характеристики ФП, представленных в зарубежных публикациях

Ссылка 
на 
публика-
цию

Метод
построения

ФП

Разрядность 
накопителя 

фазы, бит

Технологиче-
ский процесс 
изготовления 

СБИС, мкм

SFDR, 
дБн

Макси-
мальная 
тактовая 
частота, 

МГц

Потреб- 
ляемая  

мощность, 
мкВт/МГц

[14]
Кусочно-линейная  
аппроксимация, n=64

24 0,25 83,6 526 102

[23] Уменьшение объема ПЗУ 24 0,25
80 714 64,5

101 201 61,7

[17] Уменьшение объема ПЗУ 32 0,25 85 – –

[9]
Кусочно-линейная  
аппроксимация с двумя 
наклонами

24 0,25 80 600 127

[18]
Полиномиальная аппрок-
симация 4-го порядка

24 0,13 72,2 210 11,6

[19]
Квазилинейная  
интерполяция

24 0,13 89 178 13,8

[20]
Неэквидистантная 
кусочно-линейная  
аппроксимация

24 0,13 90,3 1000 10,2

[21]
Полиномиальная аппрок-
симация 8-го порядка

16 0,18 95 500 160

[22]
Двухсегментная аппрокси-
мация 4-го порядка

32 0,25 90 200 410
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В результате реализации этого метода полу-
чено значение SFDR = 90 дБн.

Таким образом, существует множество спо-
собов построения функциональных преобра-
зователей (табл.2). Разработчики продолжают 
создавать новые варианты, стремясь миними-
зировать уровень паразитных составляющих 
в выходном сигнале и максимально повысить 
рабочую частоту.

Продолжение следует.
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