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摘要 :当 Sigma-Delta调制器的前向通道积分器个数为 L 时 ,称该调制器为 Sigma-Delta调制器。本文首

先给出了 Sigma-Delta调制器的线性模型。根据该线性模型 ,并考虑输入噪声的影响 ,将 L 阶调制器设

计分解为线性滤波网络和非线性量化器的设计。这样 ,既保证了系统的稳定 ,又使基带内的量化噪声减

至最小 ,获得了最佳的量化噪声整形 ,将原来在整个频带内均匀分布的白噪声推向了高频端。设计了噪

声传递函数 N TF ,并对其进行了优化。最后 ,给出了 5阶 Sigma-Delta调制器的仿真结果。仿真结果表

明 ,调制器的分辨率主要由噪声传递函数 N TF的零极点分布特性决定 ,本文提出的设计方法是可行的。

仿真数据对调制器的设计具有重大意义。
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1　引　言

　　自 90 年代初以来 ,对 Sigma-Delta 调制型

ADC/ DAC的研究 ,一直是国际上的一个研究热

点。随着集成电路设计进入系统芯片时代 ,由于

Sigma-Delta调制型 ADC/ DAC 的高精度的性能

及其易于 CMOS VL SI技术实现的优点 ,它已经

成为用于系统级芯片的高性能的嵌入式 ADC/

DAC的主导技术和发展方向。目前 ,在美国加州

Berkeley 大学 , Gray , Paul R. 和 Meyer , Robert

G.两位教授所领导的研究小组正在进行高集成

度的模拟集成电路的研究 ,他们的主要研究方向

包括射频集成电路芯片的设计、数据通信芯片的

研制、模数转换芯片的设计以及模拟 CAD技术 ,

其中重点之一就是 Sigma-Delta调制器在射频、通

信和数据转换芯片中的应用和设计。而德州仪器

公司在收购 Burr-Brown公司后 ,利用 Burr-Brown

公司的生产线即将推出一款高精度的 24 位的

Sigma-Delta模数转换器。

　　关于 Sigma-Delta调制型 ADC/ DAC的研究主

要包括两个部分 ,其一是对 Sigma-Delta调制器结

构的研究和电路实现 ,另一部分是对多级数字抽取

或插值滤波器的设计方法的研究和电路实现。其

中 ,工作的核心是 Sigma-Delta调制器的研制。

2 　L 阶 Sigma-Delta 调制器的线性
模型

　　L 阶 ∑-Δ调制器的方框图如图 1 所示。从

图中可以看出 L 阶 ∑-Δ调制器的前向通道包括

L 个积分器和嵌于反馈回路中的量化器 ,每一个

积分器的输入均是前一个积分器的输出与一位

D/ A转换器的输出的差值。反馈环路的作用使

得第一级积分器的净输入趋向于零 ,即 D/ A转换

图 1　L 阶∑-Δ调制器

Fig. 1　Diagram of the L- step Sigma-Delta regulator.
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那么当其输入电压超出了前述稳定线性区域时 ,

调制器就开始振荡。可以通过限制调制器的输入

电压范围来避免调制器振荡。

L 阶∑-Δ调制器等效电路的一种单反馈回

路模拟结构如图 4所示。图中的线性滤波网络为

一个具有前馈系数 A 0 , A 1 , ⋯, A L 和反馈系数

B 1 , B 2 , ⋯, BL 的多反馈系统 ,积分器为形如

z - 1

1 - z - 1的数字积分器 ,设量化器的输入和输出之

间存在一个采样间隔的时延 ,所以引入一延时环

节 z - 1。

比较图 3与图 4 ,可求得线性滤波网络 H ( z )

的传输函数为 :

H ( z) = 　　　　　　　　　　　　　　　　

z - 1
∑
L

n = 0

( A nz - n (1 - z - 1) L - n)

(1 - z - 1) L - ∑
L

n = 1

( B nz - n (1 - z - 1) L - n)

,

(9)

将 (9)式分别带入 (6) 、(7)式可以得到 :

Hx ( z ) =

z - 1∑
L

n = 0

( A nz - n (1 - z - 1) L - n)

(1 - z - 1) L - ∑
L

n = 1

( B nz - n (1 - z - 1) L - n) + z - 1∑
L

n = 0

( A nz - n (1 - z - 1) L - n)

, (10)

He ( z ) =

(1 - z - 1) L - ∑
L

n = 1

( B nz - n (1 - z - 1) L - n)

(1 - z - 1) L - ∑
L

n = 1

( B nz - n (1 - z - 1) L - n) + z - 1∑
L

n = 0

( A nz - n (1 - z - 1) L - n)

. (11)

　　从式 (11)可以看出系数 B n 决定了噪声传输

函数 (N TF)的零点 ,而其极点则由系数 A n 和 B n

共同决定。传输函数的极点决定了系统的稳定

性 ,而零点决定了噪声的衰减特性。

当 f ∈(0 , f b) , f ν f s时 :

z - 1 = e - j
2πf
f

s = cos
2πf

f s
-

jsin
2πf

f s
≈ 1 - j

2πf
f s

, (12)

| 1 - z - 1 |≈ j
2πf

f s
ν 1 . (13)

　　略去 (10) 、(11)式分母中的 (1 - z - 1) L 项 ,并

令 B n = 0 ( n = 1 ,2 ,Λ, L ) ,则 :

Hx ( z ) = 1 , (14)

He ( z ) =
(1 - z - 1) L

A L
. (15)

　　L 阶∑-Δ调制器对信号的传输函数为 1 ,因

此∑-Δ调制器的设计问题实际上就是根据给定

的噪声传输特性求取系数 A 0 , A 1 , ⋯, A L 和B 1 ,

B 2 , ⋯, BL ,既保证系统稳定又要使基带内的量

化噪声减至最小 ,获得最佳的量化噪声整形。对

低通型∑-Δ调制器而言 ,调制器对量化噪声表现

为高通特性 ,因此可将调制器的设计问题进一步

转化滤波器的设计问题 ,通过设计数字滤波器的

方法来确定系数 A 0 , A 1 , ⋯, A L 和 B 1 , B 2 , ⋯,

BL。

4 　L 阶 Sigma-Delta 调制器的量化
噪声整形现象

　　∑-Δ调制器可以实现高精度、低成本的模数

转换 ,设计过程中应当尽可能地提高基带内的量

化信噪比 ,减少基带内量化噪声。但是实际上经

过∑-Δ调制器作用后 ,整个频带内的量化噪声的

总量并没有发生变化 ,而只是对噪声的频谱进行

了整形。对于低通型∑-Δ调制器 ,均匀分布的白

噪声经过∑-Δ调制器作用后被推向了高频端 ,而

高频端的量化噪声可以由后续的低通抽取滤波器

滤除 ,从而可以获得高信噪比的输出码流。

现设输入信号的有效值为 uS ,则信号的功率

为 :

pS = u2
S , (16)

则基带内的量化信噪比为 :

SNR ( L ) (d B ) = 10lg
u2

S

π2 L E2

3 ×22 n

2 L + 1
2 f b

f S

2 L +1

= 4177 + 6102 n + 10lg (2 L + 1) +

10 (2 L + 1) lgOSR - 10 L + 10lg
u2

S

E2 , (17)

86　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　光学　精密工程　　　　　　　　　　　　　　　　　　第 10卷



器的输出与调制器的输入信号 x ( n) (其相应的

Z域表示为 X ( z) )基本相等 ,由于 D/ A转换器的

输出仅仅是量化器输出数字信号 y ( n) (其相应

的 Z域表示为 Y (z) )的模拟表示 , y ( n)≈ x ( n) ;

所以当∑-Δ调制器以高于 Nyquist 采样准则的频

率对输入信号进行采样时 ,∑-Δ调制器可以用作

过采样 A/ D转换器。

∑-Δ调制器的阶数 ( L )就是 ∑-Δ调制器前

向通道的积分器的个数 ; ∑-Δ调制器的过采样比

(OSR) 等于 ∑-Δ 调制器的过采样频率 f s 与

Nyquist 速率 Fs的比值。

设图 1中积分器 H1的传输函数为 :

H1 =
1

1 - Z - 1 , (1)

　　积分器 H2的传输函数为 :

H2 =
Z - 1

1 - Z - 1 , (2)

　　将量化器等效成一个相加性的白噪声源

e ( n) ,其相应的 Z域表示为 E ( z ) ,这样就可以将

上述图 1所示的调制器的非线性模型转化成如图

2所示的线性模型 ,从而可以用线性系统的理论

和方法对之进行分析。

图 2　L 阶∑-Δ调制器线性模型

Fig. 2　Linear model of the L - step Sigma - Delta reg2
ulator.

根据线性系统叠加原理可以得到 :

Hx ( z ) =
Y (z)
X (z) = z - 1 , (3)

He ( z ) = (1 - z - 1) L , (4)

　　L 阶∑-Δ调制器的传输函数如下 :

Y ( z ) = z - 1 X ( z) + (1 - z - 1) L E ( z ) , (5)

3　1bit 高阶∑-Δ调制器的设计方法

　　对 L 阶∑-Δ调制器的噪声传递函数 He ( z )

= (1 - z - 1) L 进行分析 ,它在 z = 1 (即ω= 0)处

具有 L 阶的重零点 ,阶数越高对低频端噪声的压

制效果就越好。将前面讨论的 L 阶∑-Δ调制器

的量化器前的多个积分器构成的网络传输函数用

H ( z )表示 , L 阶 ∑-Δ调制器的设计问题转化成

对线性滤波网络 H ( z )的分析和设计问题。∑-Δ

调制器可以划分为线性滤波回路和一个非线性量

化器 ,如图 3 (a)所示 ,可以将量化器等效为相加

性的噪声源 ,得到∑-Δ调制器的等效结构如图 3

(b)所示。

图 3　L 阶∑-Δ调制器的等效电路框图

Fig. 3 　Equalized circuit diagram of the L- step Sigma-

Delta regulator.

调制器对信号的传输函数为 :

S T F( z ) = Hx ( z ) =
H ( z )

1 + H ( z ) , (6)

　　调制器对噪声的传输函数为 :

N T F( z) = He ( z ) =
1

1 + H ( z ) , (7)

　　调制器的输出为 :

Y ( z ) = Hx ( z ) X ( z ) + He ( z ) E ( z ) . (8)

图 4　L 阶∑-Δ调制器的等效电路的模拟结构

Fig. 4　Equalized circuit analog structure of the L- step

Sigma-Delta regulator.

　　从 Z变换域来讨论如何设计稳定的 1bit 高

阶∑-Δ调制器的问题 ,可以找到保证调制器系统

稳定的量化器输入电压的一个线性区域。当量化

器前端的电压在这个稳定线性区域内时 ,调制器

将是稳定的。量化器前端的电压值表示量化误差

的累加和。如果对量化器前端的电压不加限制 ,
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其中过采样比 OSR =
f S

2 f b
;如果输入信号为随机

信号 ,有效值 uS 需要采用信号的均方根值来代

替 ,应按照信号的概率密度分布情况进行计算。

设输入信号的幅度在 ( - E , + E)均匀分布 ,则 :

pS =∫
+ E

- E

u2
S

2 E
d uS =

E3

3
, (18)

将式 (18)带入式 (17)可以得到 :

SNR ( L ) (d B ) = 6102 n + 10lg (2 L + 1) +

10 (2 L + 1) lgOSR - 10 L , (19)

　　均匀分布的白噪声通过 L 阶 ∑-Δ调制器后

噪声的功率谱为σ2
e 2sin
ω
2

2 L

,在 (0 ,π)上 sin
ω
2

是单调上升的 ,可见在低频端量化噪声很小 ,而在

高频端量化噪声很大。这说明通过 L 阶∑-Δ调

制器的量化噪声整形 ,将原来在整个频带内均匀

分布的白噪声推向了高频端。

5　噪声传输函数 (N TF)的设计

利用双线性变换法设计噪声传输函数 N TF

的步骤如下 :

(1)确定 L 阶 Butterworth 归一化模拟低通

滤波器原型 ;

(2)用Ωc = tan
ωc

2
进行频率预畸变 ,确定模拟

低通原型滤波器的截止频率Ωc ;

(3)用Ωc 对模拟原型滤波器 Ha ( S )进行反

归一化求得模拟原型 H ( s) ,即 H ( s) = Ha
s
Ωc

;

(4 ) 作双线性变换得到 �Hd ( z ) = H ( s )

s =
1 + z - 1

1 - z - 1。

归一化 5 阶 Butterworth 低通滤波器原型表

示如下 :

Ha ( s) =
1

s5 + 3123606789 s4 + 5123606789 s3 + 5123606789 s2 + 3123606789 s + 1
　,

　　此时其 s 域极点分布为 : - 0130901699 ±

j0195105652 , - 0180901699 ± j0158778525 ,

- 110。

6　∑-Δ调制器截止频率的确定

IIR滤波器的截止频率是由两个相互关联的

问题决定的 ,其一是调制器的量化信噪比 ;其二是

系统的稳定性。由于从高阶非线性反馈系统求取

采用截止频率表示的 ,量化信噪比和稳定性判决

的解析表达式十分困难 ,在实际设计中采用计算

机模拟的方法通过试验确定调制器的截止频率。

从物理意义上讲 ,当系统不稳定时将产生振荡现

象 ,量化噪声将越来越大 ,结果使得调制器输出的

1bit码流的信噪比下降 ,所以可通过试验调整 ,以

最后是否能够获得高量化信噪比来确定截止频

率。

定义 R =
f b

f i n
,则 k i n =

2 f bN f i n

f sf b×2
=

N
2 R ×OSR

。

设 X ( k ) , Y ( k ) 为 X ( ejω) , Y ( ejω) 的 N 点的

FFT ,则 :

SNR (d B ) = 10lg
∑
M

k = 0
| X
Λ( k) | 2

∑
M

k = 0
| Y ( k) | 2 - ∑

M

k = 0
| X
Λ( k) | 2

= 10lg
| Y ( k in) | 2

∑
M

k = 0

k≠k
in

| Y ( k) | 2
, M =

N
2OSR

.

(20)

实际仿真时 ,采用基-2FFT 作频谱分析 ,应当取

N 为 2 的整数幂 ,并保证 k i n =
N f i n

f s
为整数。作

谱分析时 ,由于信号截断会产生频谱泄漏现象 ,为

了减少频谱泄漏 ,在对∑-Δ码 y ( n)进行 FFT之

前 ,采用了 Kaiser窗函数截取∑-Δ码。FFT的长

度 N (不小于 64×1024)的选取应当注意 ,由于系

统存在稳定性的问题 , FFT长度越长 ,则求解 ∑-

Δ码的非线性方程组经过了更多步的迭代 ,计算

结果的可信度就越高 ;同时 ,较长的 FFT运算亦

可减少 FFT谱分析的栅栏效应。

7　噪声传输函数 N TF的优化

前面假设系数 B n 全为零 ,即噪声传输函数

的零点全部集中在ω= 0 处 ,如果将零点分布在

基带[ 0 ,ωb ]内不同的地方 ,对于同阶数的∑-Δ调
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制器而言 ,将可以进一步地压制基带内的量化噪

声。实验表明 ,通过进一步优化噪声传输函数零

点在基带内的分布 ,可以更好地压制基带内的量

化噪声 ,提高基带内的分辨率。但是零点优化后 ,

电路结构中出现了更多的反馈回路 ,增加了系统

稳定性设计的难度。

8　调制器设计试验结果

调制器阶数为 5 阶 ,噪声传输函数为 5 阶的

Butterworth高通滤波器 ,相对截止频率为ωc =

010834π,噪声传输函数的频谱如图 5所示。

图 5　噪声传输函数 N TF的频谱

Fig. 5　Spectrum of the noise transfer function.

噪声传输函数为 :

�Hd ( z ) =
B ( z)
A ( z )

=
016535 - 312674 z - 1 + 615348 z - 2 - 615348 z - 3 + 312674 z - 4 - 016535 z - 5

1 - 411528 z - 1 + 619591 z - 2 - 518754 z - 3 + 214969 z - 4 - 014270 z - 5 ,

(21)

b (0) = 016535 ,对 �Hd ( z )进行归一化可以得到 Hd ( z ) :

Hd ( z ) =
�Hd ( z )

b (0) =
C ( z )
A ( z ) =

(1 - z - 1) 5

1 + ∑
5

i = 1

a - i
i

　　　　　　　　　　　　　

=
1 - 5 z - 1 + 10 z - 2 - 10 z - 3 + 5 z - 4 - z - 5

1 - 411528 z - 1 + 619591 z - 2 - 518754 z - 3 + 214969 z - 4 - 014270 z - 5 　, (22)

He ( z ) =
(1 - z - 1) 5

(1 - z - 1) 5 + z - 1∑
5

n = 0

( A nz - n (1 - z - 1) 5 - n)

= Hd ( z ) 　　　　　　　　　　　　　

=
1 - 5 z - 1 + 10 z - 2 - 10 z - 3 + 5 z - 4 - z - 5

1 - 411528 z - 1 + 619591 z - 2 - 518754 z - 3 + 214969 z - 4 - 014270 z - 5 　. (23)

比较式 (23)中 z 同次幂的系数 ,可以得到关于系数 A n的方程组 :

z - 1 : - 5 + A 0 = - 411528

z - 2 :10 - 5 A 0 + A 1 = 619591

z - 3 : - 10 + 10 A 0 - 4 A 1 + A 2 = - 518754

z - 4 :5 - 10 A 0 + 6 A 1 - 3 A 2 + A 3 = 214969

z - 5 : - 1 + 5 A 0 - 4 A 1 + 3 A 2 - 2 A 3 + A 4 = - 014270

z - 6 : - A 0 + A 1 - A 2 + A 3 - A 4 + A 5 = 0 ,

　 (24)

于是 : A 0 = 018472 , A 1 = 111951 , A 2 = 01433 , A 3 = 010973 , A 4 = 01013 , A 5 = 010008。

式 (9)在 B n = 0 ( n = 1 , 2 , 3 , 4 , 5)时为 :

H ( z) = z - 1
∑
5

n = 0

( A nz - n (1 - z - 1) 5 - n)

(1 - z - 1) 5 , (25)

将所求得的系数 A n代入 (25)式可以求得线性滤波网络 H ( z) :

H ( z ) =
018472 z - 1 - 310409 z - 2 + 411246 z - 3 - 215031 z - 4 + 015730 z - 5

1 - 5 z - 1 + 10 z - 2 - 10 z - 3 + 5 z - 4 - z - 5 . (26)

式 (26)可采用开关电容网络实现 ,完成相应的电 路设计。
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以下实验结果输入信号相对幅度为 0155Vref

(V ref为参考电压) ,如果数据经过窗函数处理 ,则

(a)

(b)

(c)

图 6　f in = 250kHz , f clk = 32MHz时 5 阶调制器输

出∑-Δ码频谱与基带谱之对比

Fig. 6 　Comparison between the Sigma-Delta code

spectrum and basic- band spectrum of a 5- step

regulator when f in = 250kHz , f clk = 32MHz.

均为 Kaiser 窗 ,参数β= 20。图 6 (a)给出了以

(21)为理想噪声传输函数 ,过采样比为 64 ,输入

信号为 250kHz 正弦信号 , FFT长度为 128 K ,过

采样频率为 32MHz时未经加窗处理的 5 阶调制

器所输出的∑-Δ码的频谱。(b) 、(c)为调制器输

出的全部 ∑-Δ码频谱与基带 0～250kHz频谱的

比较图 ,此时在作谱分析时对输出位流施加了

Kaiser窗。图 7 (a)是在输入信号为 100kHz ,其它

参数不变时调制器输出 ∑-Δ 码的频谱 ( 0～

16MHz) ; (b)为基带 (0～250kHz)的频谱 ,作谱分

析时施加了 Kaiser 窗。图 8 (a)是在输入信号为

215kHz ,其它参数不变时调制器输出位流的频谱

(0～16MHz) ; (b)为基带 (0～250kHz)的频谱 ,作

谱分析时对输出位流施加了 Kaiser窗函数。图 9

给出了与图6 (c)相同的实验参数情况下基带内

(a) 0～16MHz频谱

(a) 0～16MHz spectrum.

(b)基带 0～250kHz频谱

(b) Basic- band 0～250kHz spectrum.

图 7　f in = 100kHz , f clk = 32MHz时∑-Δ码频谱

Fig. 7 　 Sigma-Delta code spectrum when f in =

100kHz , f clk = 32MHz.
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的频谱 ,不同之处在于图 9在对输出 1bit 位流进

行谱分析时未进行加窗处理。

(a) 0～16MHz频谱

(a) 0～16MHz spectrum.

(b)基带 0～250kHz频谱

(b) Basic- band 0～250kHz spectrum.

图 8　 f in = 215kHz , f clk = 32MHz时∑-Δ码频谱

Fig. 8　Sigma-Delta spectrum when f in = 215kHz , f clk

= 32MHz.

图 9　 f in = 250kHz , f clk = 32MHz5阶调制器

Fig. 9 　Basic- band spectrum of the 5- step Sigma-Delta

output code without“window”processing when

f in = 250kHz , f clk = 32MHz.

9　结　论

对高分辨率模数转换器需求的增加使得过采

样技术和 Sigma-Delta 调制技术被广泛地研究和

应用。Sigma-Delta A/ D 转换器的分辨率取决于

过采样比 OSR和 Sigma-Delta 调制器的阶数 L。

调制器阶数决定于噪声传输函数 N TF的极点个

数 ,而调制器的分辨率决定于噪声传输函数 N TF

的零点与极点分布。正因为如此 ,本文从上述各

个层面研究了调制器的设计并进行了仿真 ,获得

的数据对调制器的设计有重要的意义。
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Design of an analog Sigma - Delta regulator and its simulation
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Abstract : When the number of the integrator in a Sigma - Delta regulator’s forward path is L , the regula2
tor is called L - step Sigma - Delta regulator. Based on the linear model of the regulator given in the paper ,

the design of the regulator is att ributed to the design of a linear filter net and a nonlinear quantifier with the

consideration of input noises. In this way , the system stability is ensured , and the quantified noise in the

basic f requency band is also decreased to minimum. The optimized quantified noise shape is obtained and the

white noise is put into high frequency band. Furthermore , the noise t ransfer function (N TF) is designed

and optimized. Finally ,a 5 - step Sigma - Delta regulator is simulated. The results show that the revolution

of the regulator depends on the zero - pole dist ribution property of the N TF. The design method proves fea2
sible and the simulation data is of great importance to the regulator design.

Key words : regulators ; noise t ransfer functions ; quantification ; simulation
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