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基于模拟二阶 Sigma-Delta 调制 D 类功放

数学模型 
盛学锐 1,2，王昭君 1,2，张 昌 1,2 

(1.上海船舶电子设备所，上海 201108；2.水声对抗技术重点实验室，上海 201108)  

摘要：针对模拟二阶 Sigma-Delta 调制的 D 类功放电路，构建了连续域数学模型及其离散化时域迭代数学

模型。针对功放电路推导了连续域数学模型，该模型表明二阶 Sigma-Delta 调制电路原理为基于正反馈的自激振

荡，从而实现输出开关信号。由于连续域数学模型仅可计算自激振荡频率，因此对连续域数学模型进行离散化

处理，得到离散化时域迭代数学模型。该模型可计算任意输入信号时的开关频率值，并分析二阶 Sigma-Delta 调

制电路的稳定性条件。实验结果表明，基于数学模型计算的开关频率理论值和实验值误差不超过 14%，验证了

该数学模型的正确性。 
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The Mathematical Model of A Class-D Power Amplifier Based 
on Analog Second-order Sigma-Delta Modulation 
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Abstract: For an analog second-order Sigma-Delta modulation class-D power amplifier circuit, the continuous 
domain mathematical model and discrete time domain iterative mathematical model are constructed. For the power 
amplifier circuit, the continuous domain mathematical model is derived, which shows that the principle of the second 
order sigma-delta modulation circuit is self-excited oscillation based on positive feedback, so as to realize the output 
switching signal. Since the continuous domain mathematical model can only obtain the self-excited oscillation 
frequency, the continuous domain mathematical model is discretized to obtain the discrete time domain iterative 
mathematical model. This model can calculate the switching frequency value of any input signal and analyze the 
stability conditions of second-order Sigma-Delta modulation circuit. The experimental results show that the error 
between the theoretical switching frequency calculated based on the mathematical model and the experimental value is 
less than 14%, which verifies the correctness of the mathematical model. 
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1功率放大器目前被广泛应用于声纳探测和音

频放大等领域。为满足探测设备高精度要求，功率

放大器需具备高信噪比和大动态范围。根据功率器 
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件的工作区域不同，可将功率放大器分为线性功放

和数字(D 类)功放。线性功放以高信噪比和大动态

范围著称[1-3]，主要有 A 类、AB 类等拓扑形式；但

其因效率较低，难以被广泛应用。D 类功放具有

100%理论效率，且随着控制器主频的不断提高，其

动态范围和信噪比随之提高[4-8]，因此被广泛应用

于各行各业。  
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D 类功放通过使功率器件处于开关状态，即功

放输出波形为开关波形，再经过低通滤波器得到所

需的电压波形。由于开关波形是通过调制方式得到

的，故调制方式直接影响 D 类功放的动态范围和

信噪比。目前调制方式可分为模拟电路调制和数字

电路调制，其中模拟电路调制误差较小即动态范围更

大和信噪比更高。模拟电路调制的实现方法主要包括

模拟正弦脉冲宽度调制 SPWM(sine pulse width 
modulation)[7]和模拟 Sigma-Delta 调制 [8-12]。模拟

SPWM 具有调制原理简单的特点但实现较为复杂，

模拟 Sigma-Delta 调制具有低通滤波效果和全局闭环

反馈功能。模拟二阶 Sigma-Delta(2nd-SD)调制目前被

广泛应用于音频功率放大器[9-10]和声纳系统[11-12]。 
模拟 2nd-SD 调制通过构建正反馈回路形成自

激振荡，从而实现输出调频调宽，该调制可将开关

频率扩展到一定范围以减小电磁干扰。文献[13]推
导了 2nd-SD 调制模拟电路中的积分电路增益数值表

达式，基于该数值表达式可对积分电路的电阻电容进

行优化以得到较好的积分增益，从而实现较低的总谐

波失真 THD(total harmonic distortion)和较大的电源

抑制比 PSRR(power supply rejection ratio)。但该文献

未对 2nd-SD 调制模拟电路建立详细的数学模型，即

未对模拟电路进行稳定性计算验证、开关频率计算

等。文献[14]对单路反馈和双路反馈 2nd-SD 调制模

拟电路的 THD 进行了详细推导，可用于指导电路参

数优化以达到减小 THD 的目的，但该理论是在载波

频率固定情况下推导的，且该文献也未对模拟调制电

路进行详细的数学模型推导。文献[15]推导了一阶自

激振荡模拟调制电路的环路增益和开关频率计算表

达式，但该文献是基于一阶积分和迟滞比较模型构成

带反馈环路的调制电路，不适用于 2nd-SD 调制模拟

电路。总体而言，目前国内外对 2nd-SD 调制模拟电

路建立详细的数学模型，进而对电路设计形成有效

指导的相关文献较少。 
本文基于模拟 2nd-SD 调制和半桥拓扑构建功

放电路，首先对基于模拟 2nd-SD 调制的功放电路

建立数学模型，然后给出模拟 2nd-SD 调制电路的

自激振荡频率计算方法。基于离散数学模型给出了

调制电路稳定性判据，及输入信号全幅度范围内开

关频率计算方法。最后对基于模拟 2nd-SD 调制的

半桥 D 类功放电路进行实验，验证推导数学模型

的正确性和可行性。 

1 基于模拟 SD 调制 D 类功放电路 

本文以半桥功放拓扑构建基于模拟 2nd-SD 调

制的 D 类功放电路，如图 1 所示。图 1(a)为模拟

2nd-SD 调制电路，图中：Ur 为输入期望信号；Uf

为经过 RC 低通滤波的半桥电路桥臂中点电压信

号，该电压信号通过电阻 R2 反馈至积分电路；C1、

C2 为积分电容；R1、Rx 为积分电阻，与运放跨导

放大器 OTA(operational transconductance amplifier)

构成二阶积分电路；U 为积分电路输出电压；COMP

为比较器；P 为比较器输出波形；P1 和 P2 为经过

驱动电路后的一对互补 PWM 信号，这对信号被分

别送至半桥电路控制 MOSFET 开关 S1和 S2。图 1(b)

为半桥功放电路，图中：Udc1 和 Udc2 为直流电压；

电感 RRC 和电容 CRC 构成一阶低通滤波电路，以滤

除半桥输出电压中的尖峰电压等；电感 LLC 和电容

CLC 构成二阶低通滤波电路，以滤除半桥电路输出

的高频电压成分；R 为负载电阻。由于供电母线 

 

图 1 基于模拟 2nd-SD 调制的 D 类功放电路 
Fig. 1 Class-D power amplifier circuit based on analog 

2nd-SD modulation 
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电感会导致半桥输出电压发生尖峰扰动，从而影响

模拟 2nd-SD 调制电路运行，因此增加 RC 低通滤

波电路以保证 Uf 中不会有扰动电压，从而确保

2nd-SD 调制电路正确运行。 
SD 是基于求和+积分的原理实现的。SD 调制

算法主要涉及的技术要点是过采样和噪声整形技

术。图 2 为 SD 调制器结构，正向路径包括求和运

算、积分运算和量化运算。图中：X 为输入信号；

Q 为量化误差；Y 为输出信号。SD 调制的基本工

作机理为：反馈信号与输入给定电压作差，再经过

积分器进入比较器，若积分值大于 0，则输出高电

平“1”，反之则输出零电平“0”，从而得到 1 或

0 的 1-bit 数据流。调制的最终目的是实现反馈信号

与给定信号的等效，即输出的 1-bit 数据流与给定

信号等效成比例。 

 
图 2 SD 调制器结构框图 

Fig. 2 Block diagram of SD modulator structure 

积分器可以用 1 个幅值响应 g 和 1/f (f 为复频率

变量)成正比的模拟滤波器加以表示，假定模拟滤波器

的传递函数为 1/f，g=1，则 SD 调制器的传递函数为 

1 1
X Qf

Y
f f

 
 

  (1) 

通过传递函数可知，当频率较低时，输出信号

中对于输入信号的响应比例较大；当频率越高时，输

出信号中关于量化噪声的比例会越来越大。这表明

SD 调制器对于输入信号起到低通作用，而对噪声起

到高通滤波作用，因此SD调制可以对噪声进行整形。

由于模拟调制电路具有失真率更低的优势，因此目前

多采用模拟 2nd-SD 调制电路，如图 1(a)所示。 

2 连续域数学模型 

2.1 半桥功放电路连续域数学模型 
对图 1(b)的半桥功放电路进行简化，如图 3 所

示，图中：Uac 为等效半桥电路输出电压；Uo 为负

载输出电压。 

 

图 3 简化半桥功放电路 
Fig. 3 Simplified half-bridge power amplifier circuit 

根据图 3 和基尔霍夫电压定律 KVL(Kirchhoff’s 
voltage law)可得等效半桥电路输出电压 Uac 与负载

电压 Uo 之间关系为 

o
LC

ac ( )
C

C L C

U Z R
G

U Z R Z Z R
 

 
 (2) 

式中： LCG 为二阶低通滤波电路增益；ZC 为电容

CLC 的复阻抗，ZC=1/(sCLC)；ZL 为电感 LLC 的复阻

抗，ZL=sLLC。 
为保证 LC 低通滤波器可滤除 Uac 中的高频成

分且保留所需输出电压的频率成分，需保证 LLC 和

CLC 满足关系 

LC
d

LC
d

4
1

4

R
L

f

C
Rf

 

 


  (3) 

式中，fd 为低通滤波器截止频率。 
2.2 模拟 2nd-SD 调制连续域数学模型 

对图 1(a)中二阶积分电路进行简化，如图 4 所示。 

 

图 4 二阶积分电路 
Fig. 4 Second-order integrated circuit 

根据叠加原理可得，R//=R1//R2，输入电压 Uin= 
(R2Ur+R1Uf)/(R1+R2)，通常积分电容 C1=C2=C。 

基于文献[16]给出 OTA 运放常用的模型，即将

其视作直流增益为 Adc，截止频率为 f3db 的低通滤波

器，其传递函数为 

dc

e

3db

1
2π

AU
sU
f

 


  (4) 
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式中， eU 为误差电压。 
又根据 KVL 和基尔霍夫电流定律 KCL(Kirch- 

hoff’s current law)可得 

in e e 3 3 3

/ / x1 / 1 /
U U U U U U U

R sC R sC

  
    (5) 

式中， 3U 为节点电压。 
结合式(4)和式(5)，可得二阶积分电路增益 

Gint 为 

1
int

in

U
G

U
   

  
 

dc 2 3db
2 2

/ / dc 3db / /

(1 ) (1 )
1 (2 ) 1 (1 )

A R Cs s

R R Cs A s RR C s




 


    
 

  (6) 
式中，ω3db 为运放截止频率对应的角频率，ω3db=2πf3db。 

对于 COMP 比较器电路，其主要功能为过零

比较，因此比较器电路可等效为一位量化器数学模

型。对于驱动电路和半桥电路，主要功能为对 P 信

号进行电压和功率放大，因此其数学模型可等效为

增益 GPA。此外，实际电路采用运算放大器芯片、

比较器芯片、驱动芯片及 MOSFET 开关管，存在

建立时间或传播延时 τ，从而导致基于模拟 2nd-SD
调制的 D 类功放电路中全局反馈环路中存在延时，

因此将该延时环节定义为 D=e−τs。 
根据以上对电路各部分建立的数学模型，可得

基于模拟 2nd-SD 调制的 D 类功放数学模型框图，

如图 5 所示，图中：Gpwm 为量化增益；E(s)为量化

噪声。开环传递函数为 

p int pwm PA 2G G G G H D  (7) 

式中，H2 为反馈电路增益，H2=R1/(R1+R2)。 
根据开环传递函数可得基于模拟 2nd-SD 调制

的 D 类功放电路的传递函数和噪声整形传递函数，

分别为 

ac

1 int pwm PAac 2
( ) 0

in int pwm PA 2 1

ac
( ) 0

int pwm PA 2

( )
( ) 1
( ) 1

( ) 1

E s

U s

H G G G DU s R

U s G G G H D R

U s

E s G G G H D






   


  

 (8) 

式中，H1 为输入信号增益，H1=R2/(R1+R2)。 
由式(8)可知基于模拟 2nd-SD 调制的 D 类功放

输出电压可通过控制 R2/R1 和输入信号大小，不受

供电电源波动影响。 

 

图 5 基于模拟 2nd-SD 调制的 D 类功放数学模型框图 
Fig. 5 Block diagram of the mathematical model of a 

Class-D power amplifier based on analog  
2nd-SD modulation 

根据式(7)，开环传递函数的频域表达式为 
j

p 2 PA pwm int

j
2 PA pwm p1 2 PA pwm

( j ) ( j )e

( j ) e

G H G G G

H G G G H G G





 







 

 　　
 

    
2 3

0 2 1 3
2 3

0 2 1 3

( ) j( )
( ) j( )
B B B B

A A A A

  
  

    
  

 (9) 

式中：ω 为信号频率对应的角频率；B0=Adcω3db，

B1=2Adcω3dbRxC，B2=B3=0；A0=ω3db，A1=1+2RxCω3db+ 
R//Cω3db ，A2=2RxC+R//C+RxR//C

2(ω3db+Adcω3db)，A3= 
RxR//C

2。 
开环传递函数相位角为 

  p int( j ) ( j ) ( j )G G D        
3 3

1 3 1 3
2 2

0 2 0 2

B + B A A180 arctan arctan
π B + B A A

   


 
  

    



 

  (10) 
开环传递函数幅值为 

p 2 PA pwm

int 2 PA pwm

20lg ( j ) 20lg( )

20lg 20lg( )

G H G G

G H G G

  

 　　　 　
 

    
2 2 3 2

0 2 1 3

2 2 3 2
0 2 1 3

( ) ( )
20lg

( ) ( )

B B B B

A A A A

  

  

    

    
 

  (11) 
为保证功放电路可正常工作，需使电路处于自
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激振荡状态，即开环传递函数幅角需满足条件 

2 PA pwm int

int

20 lg( ) 20lg 0
( j ) ( j ) 2 π
H G G G

G D k 

  

  

 (12) 

式中，k 为任意整数。 
由于自激振荡是输入信号为 0 时被触发，且比

较器电路具有归一化功能，故式(12)中的幅值条件

必然满足。因此可根据式(12)中相角条件计算自激

振荡频率。该频率和放大器参数、阻值比 R2/R1、积

分电阻 Rx、电容 C 及传播延时 τ 有关。图 6 为开环

传递函数中各环节相频曲线，图 7 为 Rx、C、τ 及

R2/R1 这 4 个参数对自激振荡频率影响的曲线。根据

图 7 可知，自激振荡频率随着 Rx 和 C 的增大而增大，

随着 τ 的增加而减小，且不随 R2/R1 变化。 

 
图 6 开环传递函数中各环节相频曲线 

Fig. 6 Phase frequency curves of each link in open loop 
transfer function 

 
图 7 4 种参数对自激振荡频率影响曲线 

Fig. 7 Influence curves of four parameters on self-excited 
oscillation frequency 

3 开关频率计算 

由于采用连续域数学模型得到的自激振荡频

率计算方法，难以量化比较器产生的相位差大小，

即无法量化自激振荡频率受到的影响。此外，基于

连续域数学模型仅可计算输入信号 Ur=0 时的开关

频率(即自激振荡频率)，而无法计算输入信号不为

0 时的开关频率。为了更准确地计算出输入信号

Ur 从 0 至满幅时开关频率的变化情况，对基于模拟

2nd-SD 调制的 D 类功放数学模型进行离散化处

理，主要包括对积分环节 Gint(s)、延时环节 D(s)和
量化环节进行离散化处理。采用双线性变换法对 s

域表达式进行 z 域离散化处理，双线性变换法 s 域

和 z 域的映射关系为 z=esT≈(1+sT/2)/(1−sT/2)，其中

T 为采样周期，也是时域迭代计算周期。 
积分环节 Gint(s)的 z 域离散化表达式为 

3 2
3 2 1 0

int 3 2
3 2 1 0

( ) D z D z D z D
G z

C z C z C z C

  


  
 (13) 

式中：D3=B0T
3+2B1T

2+4B2T+8B3，D2=3B0T
3+2B1T

2− 
4B2T−24B3，D1=3B0T

3−2B1T
2−4B2T+24B3，D0=B0T

3− 
2B1T

2+4B2T−8B3；C3=A0T
3+2A1T

2+4A2T+8A3，C2= 
3A0T

3+2A1T
2−4A2T−24A3 ， C1=3A0T

3−2A1T
2−4A2T+ 

24A3，C0=A0T
3−2A1T

2+4A2T−8A3。 
对于延时环节 D(s)的 z 域离散化表达式为 

/( ) TD z z    (14) 
对于比较器即量化器主要功能过零比较，采用

数学模型 
1 0
0 0

P U

P U


  

 

 

≥
  (15) 

针对以上对数学模型的离散化处理，可以利用

MATLAB 对离散化数学模型进行时域迭代计算，

得到二阶积分输出电压 U 和比较器输出信号 P 的

波形。 
此外，为保证电路安全稳定运行，二阶积分输

出电压 U 需满足如下条件。 
(1)在输入信号为 0 时，二阶积分电路输出电压

U 需要大于一定阈值，以使比较器正常工作，即 
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*
r,peak0 0U U  ≥  (16) 

式中， *
r,peakU 为输入信号 Ur 的归一化峰值。 

(2)在输入信号接近满幅时，二阶积分电路输出

电压 U 需要小于运放轨到轨电压 Ulim，以使比较器

正常工作，即 

lim r,peak 1U U U   (17) 

式中， r,peakU 为输入信号 rU 的归一化幅度。 

根据信号 P 波形即可得到开关频率，由于考虑

开关波形占空比不能过大，即实际工程输入信号幅

度不会设置为满幅输入，考虑设定输入信号归一化

幅度上限为 0.9，归一化幅度为实际输入信号幅度

与(R1Udc1/R2)的比值。图 8(a)为 3 种 Rx 下输入信号

从−0.9 变化至+0.9 时开关频率理论计算曲线，理论

计算开关频率范围分别为 72~328 kHz、80~419 kHz

和 90~474 kHz，其中 C=1 nF、τ =350 ns、R2/R1=30、

T=1 ns，其他参数见表 1。图 8(b)为 3 种 C 下输入

信号归一化幅度从−0.9 变化至+0.9 时开关频率理

论 计 算 曲 线 ， 理 论 计 算 开 关 频 率 范 围 为 8 0 ~ 

419 kHz、89~470 kHz 和 100~525 kHz，其中 Rx= 

300 Ω、τ =350 ns、R2/R1=30，其他参数见表 1。     

图 8(c)为 3 种 τ 下输入信号归一化幅度从−0.9 变化

至+0.9 时开关频率理论计算曲线，理论计算开关频 

 

图 8 开关频率理论计算曲线 
Fig. 8 Theoretical calculation curves of  

switching frequency  

表 1 功放实验平台参数 
Tab. 1 Parameters of the power amplifier  

experiment platform  

参数 数值 
输入电源电压 Udc1、Udc2/V 45.0 

直流电压滤波电容 Cdc1、Cdc2/μF 1 000 
LC 低通滤波电感 LLC/μH 22 
LC 低通滤波电容 CLC/μF 0.47 

负载电阻 R/Ω 8 
反馈电阻 R2/kΩ 100 

RC 低通滤波电容 CRC/pF 150 
输入信号频率/kHz 1 

运放 AD825 建立时间/ns 80 
驱动 IRS20957 传播延时和上升时间/ns 110 

MOSFET 上升时间/ns 10 

率 范 围 为 102~538 kHz 、 80~419 kHz 和 62~ 
320 kHz，其中 Rx=300 Ω、C=1 nF、R2/R1=30，其

他参数见表 1。图 8(d)为 3 种 R2/R1 下输入信号归

一化幅度从−0.9 变化至+0.9 时开关频率理论计算

曲线，理论计算开关频率范围均为 80~419 kHz， 其
中 Rx=300 Ω、C=1 nF、τ=350 ns，其他参数见表 1。

由图 8 可知，积分电阻 Rx 和积分电容 C 越大，开

关频率越高；传播延时 τ 越小，开关频率越高；阻

值比 R2/R1 变化不会影响开关频率。 

4 实验验证 

4.1 实验平台 
通过实验验证所构建的模拟 2nd-SD 调制数学

模型的准确性。图 9 为基于模拟 2nd-SD 调制 D 类

功放实验平台，主要包括 2nd-SD 调制及驱动电路、 

 
图 9 基于模拟 2nd-SD 调制 D 类功放实验平台 

Fig. 9 Experimental platform of a Class-D power amplifier 
based on analog 2nd-SD modulation 
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半桥电路和 LC 低通滤波电路。2nd-SD 调制电路主

要由运放 AD825 和阻容构成二阶积分电路，驱动

电路由 IRS20957 及其外围电路构成，半桥电路使

用的 MOSFET 器件型号为 IRF6785MTRPbF。功放

实验平台参数见表 1。 
根据图 9 实验平台的电路构成及表 1 的实验平

台参数可知，基于模拟 2nd-SD 调制的 D 类功放电

路中全局反馈环路中的传播延时 τ是由运放 AD825
的建立时间、驱动 IRS20957 的传播延时和上升时

间，MOSFET 的上升时间及反馈电路中的 RC 低通

滤波电路造成的延时组成。 
RC 低通滤波电路的延时表达式为 

RC RC
RC

arctan R C
t





  (18) 

根据式(18)可以得到在信号频率 1~400 kHz
处，当 RC 低通滤波电阻 RRC=1 kΩ 时，RC 低通滤

波电路造成的时延为 144~150 ns，则 k 可取模拟

2nd-SD 调制的 D 类功放电路中全局反馈环路中的

总传播延时 τ=350 ns。 
4.2 实验验证 

为了验证构建的模拟2nd-SD调制数学模型的正

确性，分别进行了 3 种不同积分电阻 Rx、3 种不同积

分电容 C、3 种不同传播时延时 τ和 3 种不同阻值比

R2/R1 输入信号归一化幅度从-0.9 变化至+0.9 的实验

测试，输入信号为 1 kHz 正弦波。图 10 为 Rx=250、

300、350 Ω 和 C=1 nF、τ=350 ns、R2/R1=30 时开关频

率实验曲线及与理论计算误差曲线。可以看出，实验

开关频率范围分别为 81~314 kHz、90~395 kHz 和 97~  

 
图 10 3 种积分电阻 Rx 的开关频率实验曲线及与理论计算

误差曲线图 
Fig. 10 Experimental curves of switching frequency of 

three kinds of integrating resistance Rx and error curves of 
theoretical calculation 

444 kHz，且与理论计算误差不超过 12%。 
图 11 为 C=1.0、1.2、1.4 nF 和 Rx=250 Ω、τ= 

350 ns、R2/R1=30 时开关频率实验曲线及与理论计

算误差曲线。可以看出，实验开关频率范围分别为

90~395 kHz、81~444 kHz 和 104~487 kHz，且与理

论计算误差不超过 12%。 

 

图 11 3 种积分电容 C的开关频率实验曲线及与理论计算

误差曲线图 
Fig. 11 Experimental curves of switching frequency of 

three kinds of integrated capacitors C and error curves of 
theoretical calculation 

图 12 为 τ=305 ns(RRC=700 Ω)、350 ns(RRC= 
1 000 Ω)、395 ns(RRC=1 300 Ω)和 Rx=250 Ω、C= 
1 nF、τ=350 ns、R2/R1=30 时开关频率实验曲线及

与理论计算误差曲线。可以看出，实验开关频率范

围分别为 93~500 kHz、90~395 kHz 和 68~310 kHz，

且与理论计算误差不超过 14%。 

 

图 12 3 种传播延时 τ 的开关频率实验曲线及与理论计算

误差曲线图 
Fig. 12 Experimental curves of switching frequency of 
three kinds of propagation delay τ and error curves of 

theoretical calculation 

图 13 为 R2/R1=20(R1=5.0 kΩ)、25(R1=4.0 kΩ)、
30(R1=3.3 kΩ)和 Rx=250 Ω、C=1 nF、τ=350 ns 时开关

频率实验曲线及与理论计算误差曲线。可以看出，实

验开关频率范围分别为 88~396 kHz、88~398 kHz 和

90~395 kHz，且与理论计算误差不超过 12%。 
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图 13 3 种阻值比R2/R1的开关频率实验曲线及与理论计算

误差曲线图 
Fig. 13 Experimental curves of switching frequency of 

three kinds of resistance ratio R2/R1 and error curves of 
theoretical calculation 

由图 10~图 13 可知，积分电阻 Rx 和积分电容

C 越大，开关频率越高；传播延时 τ 越小，开关频

率越高；而阻值比 R2/R1 变化不会影响开关频率。

该结论与理论计算一致。 
根据第 2 节中的分析可知，影响开关频率的

主要因素有积分电阻 Rx、积分电容 C 及传播延

时 τ，由于实际电路采用的积分电阻和积分电容

均有数值标定误差，且传播延时受到电路中各个

芯片的传播延时影响，理论计算均采用芯片手册

提供的传播延时，与实际芯片之间存在参数误

差。总体而言，硬件电路器件参数误差会造成实

验开关频率和理论计算开关频率之间存在一定

的误差。因此验证了构建的模拟 2nd-SD 调制数

学模型准确性，具有指导设计模拟 2nd-SD 调制

电路的意义。 
图 14 为 Rx=300 Ω 和 C=1 nF、τ=350 ns、R2/R1= 

30 时输入信号归一化幅度分别为 0、0.4 和 0.8 的

输入信号、负载电压及半桥输出电压波形。由   
图 14(a)可知输入信号有效值为 0.07 V，幅度为

0.07×1.414=0.1 V，则输入信号归一化幅度约为 0，

此时开关频率为 395 kHz，负载电压有效值为

3.5 V；由图 14(b)可知输入信号有效值为 0.43 V，

幅度为 0.43×1.414=0.6 V，则输入信号归一化幅度

约为 0.4，此时开关频率为 323 kHz，负载电压有

效值为 11.8 V；由图 14(c)可知输入信号有效值为

0.85 V，幅度为 0.85×1.414=1.2 V，则输入信号归

一化幅度约为 0.8，此时开关频率为 162 kHz，负

载电压有效值为 25.4 V。 

 

图 14 输入信号归一化幅度分别为 0、0.4 和 0.8 的输入信号、负载电压及半桥输出电压波形 
Fig. 14 Input signal, load voltage and half-bridge output voltage waveforms when the normalized amplitude of input signal 

is 0, 0.4 and 0.8 respectively 

根据式(7)且 LC 滤波器在 1 kHz 处增益为 1，

则负载电压和输入信号之间满足关系 

2
o in

1

R
U U

R
   (19) 

可知，在输入信号归一化幅度分别为 0、0.4
和 0.8 时，理论负载电压有效值分别为 0 V、12.7 V

和 25.4 V，与实验结果基本一致，验证了式(7)的正

确性。 
为了进一步证明 2nd-SD 调制的优势，增加了

与传统 SPWM 的对比实验。主要从负载电压受电

源波动影响和半桥输出电压的噪声频谱分布进行

实验对比。由式(19)和 SD 调制原理可知，2nd-SD
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调制的功放输出电压不受电源电压波动影响，且开

关频率被拓宽、具有噪声整形能力，而传统 SPWM
的输出电压受电源电压波动影响且开关频率集中

于一点。 
图 15 为供电电压分别为 40、45、50 V 时基

于模拟 2nd-SD 调制的功放电路输出电压及频谱

实验波形，输入信号 Ur 为频率=1 kHz，有效值= 
0.84 V 的正弦波。由图 15(a)~(c)可知输出电压

分别为 25.3、25.4、25.4 V，验证了基于模拟

2nd-SD 调制的功放电路输出电压 Uo 不受电源

波动影响；由图 15(d)~(f)可知，2nd-SD 调制对

低频段噪声频谱具有抑制能力且高频噪声频谱

被扩宽。 
图 16 为供电电压分别为 40、45、50 V 时基于

传统 SPWM 调制的功放电路输出电压及频谱实验

波形，调制比为 0.8。由图 16(a)~(c)可知，输出电

压分别为 21.2、23.7、26.7 V，验证了基于传统

SPWM 调制的功放电路输出电压 Uo 受电源波动影

响；由图 16(d)~(f)可知，半桥功放输出电压噪声频

谱集中于 400 kHz 开关频率附近。 

 

图 15 在不同供电电压时基于模拟 2nd-SD 调制的功放电路输出电压及频谱实验波形 

Fig. 15 The output voltage and spectrum waveform of power amplifier circuit based on analog 2nd-SD modulation at 

different supply voltages 

 

图 16 在不同供电电压时基于 SPWM 调制的功放电路输出电压及频谱实验波形 

Fig. 16 The output voltage and spectrum waveform of power amplifier circuit based on SPWM modulation at different 

supply voltages  
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通 过 实 验 对 比 模 拟 2nd-SD 调 制 和 传 统

SPWM，验证了基于模拟 2nd-SD 调制的功放输出

电压不受电源波动影响、具有噪声整形能力。 

5 结语 

本文构建了基于二阶 Sigma-Delta 调制 D 类

功放的连续域数学模型及其离散化时域迭代数

学模型。连续域数学模型揭示二阶 Sigma-Delta
调制电路原理为基于正反馈的自激振荡。对连续

域数学模型离散化的时域迭代数学模型可计算

任 意 输 入 信 号 时 的 开 关 频 率 值 并 分 析 二 阶

Sigma-Delta 调制电路的稳定性。实验结果表明，

基于数学模型计算的开关频率理论值和实验值

误差不超过 14%，验证了该数学模型的正确性。

此外，该数学模型可作为设计模拟二阶 Sigma- 
Delta 调制电路的指导。 
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