
基于２比特 ＤＳＭ的开关功放电平变换策略研究

陈剑斌，周 强，谭 笑，赵志远
（南京电讯科技研究所，江苏南京 ２１０００７）

摘 要： 通过增加量化电平，ＤｅｌｔａＳｉｇｍａ调制器（ＤＳＭ）能够获得更好的调制性能．但限于开关功放的具体结构，
多电平ＤＳＭ序列无法直接驱动后级功放，本文根据面积等效原理提出了适用于开关功放的一种电平变换策略．理论
分析和仿真结果表明，通过采用合适的电平变换方式，变换序列能够获得比常规２电平 ＤＳＭ序列更优的带内 ＳＮＲ性
能．
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１ 引言

随着当前通信系统集成度的不断提高，功放高效

率、低功耗的要求显得越来越重要．相比传统的线性功
放，例如Ａ类、Ｂ类和ＡＢ类，开关功放具有更高的效率．
开关功放也称为 Ｄ类功放或１ｂｉｔ数字开关功放［１～３］，
通过驱动晶体管工作在饱和区，理论上能获得１００％的
效率．图１是开关功放的结构示意图．

为实现开关工作，功放前端需要采用特定的调制方

式将输入信号转换为方波脉冲信号．功放中产生脉冲信
号的经典方式是 ＰＷＭ，目前 ＤＳＭ作为另一种调制方式
也得到了越来越多的应用．相比 ＰＷＭ，ＤＳＭ具有内在的

噪声成型特性，可以获得更高的调制 ＳＮＲ［４］．通过增加
ＤＳＭ的量化电平，可以进一步提升调制信号 ＳＮＲ以及
系统稳定性．理论上每增加１ｂｉｔ量化电平，能够提升６
ｄＢ调制 ＳＮＲ．同时调制器稳定性提升则有利于增加功
放的效率上限［１］．

但由于开关功放的结构限制，多电平 ＤＳＭ序列需
要进一步转化为２电平序列才能实现功放的驱动，目前
未见文献具体介绍这方面工作．本文根据面积等效原理
提出了开关功放的电平序列变换策略，并对变换前后的

序列性能差异进行了理论分析和仿真比较．结论表明相
比直接２电平输出，采用本文策略获得的数字调制输出
序列具有更好的带内 ＳＮＲ性能．

２ 基于面积等效的电平变换策略

在采样控制理论中，有一种面积等效原理［５，６］：冲

量相等而形状不同的窄脉冲作用于惯性环节，其最终的

输出情况基本相同，冲量即指窄脉冲的面积．基于此，考
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虑研究利用面积等效原理将多电平序列转化为可驱动

开关功放的两电平序列．本文针对如图 ２（ａ）所示的 ２

比特４电平ＤＳＭ输出序列．假设单位脉宽周期为 Ｔ，则
面积等效下的对应输出脉宽如图２（ｂ）所示．此处定义
±１／３电平对应的脉冲部分为序列的实际变换部分．
在图２（ｂ）基础上，考虑到等效脉冲在水平方向上

的移动自由度，４２电平转换可以有多种实现方式．本
文采用如图３所示的简化面积等效变换（ＳｉｍｐｌｅＥｑｕａｌ
ａｒｅａＴｒａｎｓｆｏｒｍａｔｉｏｎ，ＳＥＴ）策略实现 ＤＳＭ序列４２电平的
转换．相比其他策略，图３所示的三种变换方式下具有
最大的序列最小脉宽 Ｔ／３．注意到 ＳＥＴ１和 ＳＥＴ３下序列
实际变换部分在单位脉宽周期内具有对称性．在后面
的分析中可以看到，这种对称性使得ＳＥＴ１和ＳＥＴ３在变
换序列性能评价上是等效的．

３ ＳＥＴ序列特性分析

３１ 变换前后序列的频谱特性分析

信号的时域变化必然会在频域引起相对应的变

化．下面分析变化前后ＤＳＭ序列的频谱特性．根据图２，
原序列离散傅里叶变换为：
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式（２）中，Ｇ（ｎ）和 Ｅ（ｎ）分别反映了序列中±１和

±１／３电平的位置信息，定义为序列公共项，ＳＥＴ变换前
后序列的公共项部分相等．同时定义 ｓ（ｎ）为序列原始
项，其反映了原序列在单位脉宽周期内的脉冲结构信

息．
同理，根据图３可得 ＳＥＴ１序列的离散傅里叶变换：
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以及ＳＥＴ３序列的离散傅里叶变换：
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式（３）～（５）中，
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与 ｓ（ｎ）对应，这边定义 ｓ１（ｎ）、ｓ２（ｎ）、ｓ３（ｎ）分别为
三种变换方式下序列的差异项，其决定了序列变换后

的具体特性．根据上述公式容易证明，ｓ１（ｎ）和 ｓ３（ｎ）具
有相同的幅度．同时根据式（３）～（５），三种变换方式下
序列的差异项与原始项之间的幅频绝对关系、相频相

对关系如图４所示．从图４（ａ）可以看出，在低频端序列
原始项、差异项幅值基本相同，但随着频率的升高序列
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原始项、差异项之间的幅值差越大．同时相比 ｓ１（ｎ）和
ｓ３（ｎ），ｓ２（ｎ）在整个频率范围内与原始项的幅度更为相
近．图４（ｂ）表明，ｓ１（ｎ）和 ｓ３（ｎ）的相位差随着频率的增
大整体呈现上升趋势，且在采样频率范围内两者互为

相反数；ｓ２（ｎ）在前半个采样频率范围内与原始项具有
相同的相位值，在后半个采样频率范围内与原始项相

位差在±１８０°之间切换．
结合图４仿真结果和式（１）～（６）可以预见，面积等

效变换前后的序列频谱在低频端应该具有较高的相似

度，但在高频端则存在较大差异．同时由于差异项和原
始项在低频端具有相同的相位值，所以在频谱特性上

ＳＥＴ２要比ＳＥＴ１、ＳＥＴ３更接近变换前的序列．

不失一般性，这边考虑基于 ＣＲＦＢ结构的４阶带通
ＤＳＭ［７］，输入为 ３５ＭＨｚ单音信号，系统采样频率
４００ＭＨｚ．输入信号幅度为 ０ｄＢＦＳ时原序列和三种变换
序列的频谱分别如图５所示．

图５所示的序列频谱验证了前文分析．可以看到，
变换后序列频谱在低频端与原序列频谱具有较高的相

似度，其中在 ３５ＭＨｚ附近能够明显的看到信号频谱以
及噪声成型效果．而在高频端，原序列频谱中镜像信号
频率３６５ＭＨｚ附近的噪声成型效果在 ＳＥＴ序列下已经
完全不可见，并且此时噪声被明显抬高．下面定量分析
ＳＥＴ序列与原序列之间的频谱相似性．考虑图１功放结
构，这边主要考虑ＤＳＭ噪声成型带宽（对应后级滤波器
带宽）内的频谱特性，定义带内信噪比［８］以评价变换前

后序列的频谱相似性．为了对比常规开关功放方案，这

边同时仿真了２电平量化下的序列频谱情况．
图６中需要说明的是，当输入信号幅度为（－２～

－１）ｄＢＦＳ时２电平量化下 ＤＳＭ出现失稳，所以忽略这
一范围内的带内ＳＮＲ指标．图６仿真结果表明，ＳＥＴ２序
列与原４电平序列的带内 ＳＮＲ指标基本一致，且优于２
电平量化情况，这与图４的仿真结果相吻合．ＳＥＴ１、ＳＥＴ３
方案下由于差异项的相位偏移影响，变换后序列获得

的带内 ＳＮＲ指标要远远劣于 ＳＥＴ２序列，甚至低于２电
平量化下的指标．综上所述，在考虑具体电平变换方式
时，差异项的设计目标是具有与序列原始项尽量接近

的相位、幅度值．

３２ 序列的平均转换频率

前面从频域角度分析了变换前后序列的频谱特

性．对于开关功放，数字调制部分还需要关注的一个重
要指标是序列的平均转换频率 ｆａｖ［８］：

ｆａｖ＝
１
Ｔａｖ
＝Ｎｔｒ

ｆｓ
Ｎ （７）

上式中 ｆｓ为系统采样频率，Ｎ为序列时钟周期数，Ｎｔｒ为
高低电平间的切换次数，反映脉冲序列中的脉冲总数．
平均转换频率越大，意味着功放单位时间内的电平切

换次数越多，从而带来的系统开关损耗越大［８］．４２变
化后的序列由于实际变换部分的脉宽减小，因此可以
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预见其 ｆａｖ要大于变换前序列．同时根据图３，由于 ＳＥＴ１
和ＳＥＴ３序列的实际变换部分在单位脉宽周期内是关
于脉宽中心对称的，所以两者的 ｆａｖ相同．另外，ＳＥＴ２序
列的实际变换部分在单位脉宽周期内电平切换次数为

２，因此可以预见其 ｆａｖ要大于ＳＥＴ１和ＳＥＴ３．
下面观察在不同输入信号幅度下，序列变换前后

的平均转换频率（如图７所示）．与带内 ＳＮＲ分析相同，
这边同时仿真了２电平量化下的序列平均转换频率．

２电平及变换前序列在一个时钟周期内的转换频
率为１，所以对应的序列 ｆａｖ均小于采样频率ｆｓ．且 ２电
平序列随输入信号幅度的增加，±１连续出现的概率增
加，因此序列 ｆａｖ随信号幅度单调递减．而原序列由于涉
及到四种电平之间的切换，所以其 ｆａｖ更为复杂．与输出
序列具体电平概率、电平间切换概率对应，随着输入信

号幅度增加输出序列 ｆａｖ总体呈现先减小后增大的趋
势．此外根据图３的变换规则，ＳＥＴ序列实际变换部分
相比原序列会产生额外的电平切换，因此 ＳＥＴ１～ＳＥＴ３
获得比原序列更高的 ｆａｖ．
３３ 等面积记忆电平转换策略

根据前面的分析，４２电平变换方式中 ＳＥＴ２相比
ＳＥＴ１／ＳＥＴ３，其序列与原序列之间具有最高的频谱相似
性，但其代价是序列具有更高的平均转换频率．并且随
系统工作频率增加，序列变换前后的平均转换频率绝

对差值越大，这将大大降低高频应用场合下开关功放

的整体性能．考虑到序列实际变换部分ＳＥＴ２和ＳＥＴ３在
周期起始位置具有相反的电平值，下面在 ＳＥＴ２基础上
提出一种记忆转换策略（ＳＭＴ）：变换当前周期内的序列
值时，根据上一周期的序列结束值，具体选择 ＳＥＴ２或
ＳＥＴ３，使得当前周期内变换序列起始值与上一周期的
序列结束值相等．

通过 ＳＭＴ，可以消除 ＳＥＴ２下序列周期间的电平转
换，从而减小序列的 ｆａｖ．根据ＳＭＴ的具体实现和图３所
示转换方式容易分析得到，ＳＭＴ序列与 ＳＥＴ１／３序列具
有相同的电平转换次数．下面通过仿真分析 ＳＭＴ序列
的带内 ＳＮＲ情况（如图 ８所示），并与其他几种序列情

况进行比较．

上图仿真结果表明，在序列平均转换频率相同的情况

下，相比ＳＥＴ１／３采用ＳＭＴ可以有效提升序列的频谱性能；
相比２电平序列、ＳＥＴ２序列，ＳＭＴ本质是在序列频谱性能
和平均转换频率之间获取了一个较优的折衷．

４ 结语

为了使用多电平 ＤＳＭ调制器驱动开关功放，本文
研究了基于４电平 ＤＳＭ的开关功放电平转换策略．理
论分析和仿真结果表明，通过采用合适的电平转换方

式，数字调制输出可以获得比常规 ２电平 ＤＳＭ输出更
优的带内 ＳＮＲ性能．但 ＳＮＲ性能提升的代价是开关功
放单位时间内的电平切换次数增加．为降低序列平均
转换频率以适应高频场合下的功放应用，文章最后提

出了一种记忆转换策略，在序列频谱性能和平均转换

频率之间获取了一个较优的折衷．
本文的分析方法可以应用到更高比特的电平转换

方案中，同时本文的下列结论可供参考：

（１）在设计具体电平变换策略时，为了保证变换序
列具有较好的频谱性能，具体采用的电平变换方式应

具有如下特性：序列变换部分的差异项具有与序列原

始项尽量接近的幅度、相位值；

（２）序列实际变换部分在脉宽周期内具有对称性
的变化方式（例如本文的 ＳＥＴ１和 ＳＥＴ３）可以认为是等
价的；采用电平转换策略时，在保证系统稳定性的前提

下应尽量增加输入信号的幅度，这有利于在提高序列

带内 ＳＮＲ的同时降低 ｆａｖ；
（３）为了降低开关功放的切换损耗代价，结合实际

应用场合进行频谱性能和平均转换频率的折衷是电平

变换策略需要考虑的一个方面．
在本文的４电平变换方案基础上，研究带内 ＳＮＲ、

ｆａｖ随量化电平的变化趋势以及实现ＳＮＲ优化和 ｆａｖ抑制
之间的最优折衷是下一步工作的方向．
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