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摘　 要:数字调制技术是高速通信传输系统的关键技术之一。 本文提出了一种全并行的高速数字调制信号产生架构,该架构可

以在现场可编程门阵列(FPGA)硬件平台中通过算法级的流水线实现。 通过理论分析与推导,并行频域成型滤波器中的 DFT /
IDFT 可以由低复杂度的两个基-8

 

FFT 算法级联构成,进一步给出了具体的 FPGA 架构和实现方法。 另外,为了进一步降低硬

件资源,本文分析并设计了一种适用于并行实现的免混频数字正交上变频架构。 仿真实验对高速并行数字调制架构中的并行

频域成型滤波器在时域和频域分别进行了算法验证,FPGA 硬件实现结果验证了高速并行数字调制信号产生的频谱性能。
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Abstract:Digital
 

modulation
 

technology
 

is
 

one
 

of
 

the
 

key
 

technologies
 

of
 

the
 

high-speed
 

communication
 

transmission
 

system.
 

In
 

this
 

article,
 

an
 

architecture
 

of
 

high-speed
 

digital
 

modulation
 

signal
 

generation
 

in
 

parallel
 

is
 

proposed,
 

which
 

can
 

be
 

implemented
 

by
 

algorithm-level
 

pipeline
 

in
 

field
 

programmable
 

gate
 

array
 

( FPGA)
 

hardware
 

platform.
 

With
 

theoretical
 

analysis
 

and
 

derivation,
 

DFT /
IDFT

 

in
 

parallel
 

frequency
 

domain
 

forming
 

filter
 

can
 

be
 

cascaded
 

by
 

two
 

levels
 

of
 

the
 

low-complexity
 

based-8
 

FFT
 

algorithm,
 

and
 

the
 

specific
 

FPGA
 

architecture
 

and
 

implementation
 

method
 

are
 

given.
 

In
 

addition,
 

a
 

mixing-free
 

digital
 

orthogonal
 

up-conversion
 

architecture
 

suitable
 

for
 

parallel
 

implementation
 

is
 

analyzed
 

and
 

designed
 

to
 

further
 

reduce
 

hardware
 

resource.
 

The
 

simulation
 

experiments
 

evaluate
 

the
 

algorithm
 

of
 

the
 

high-speed
 

parallel
 

digital
 

modulation
 

architecture,
 

and
 

the
 

FPGA
 

hardware
 

implementation
 

results
 

test
 

the
 

spectrum
 

performance
 

of
 

the
 

high-speed
 

parallel
 

digital
 

modulation
 

signal.
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0　 引　 　 言

　 　 随着无线通信技术的跨越式发展,个人应用领域(如

高清电视、视频通话、实景娱乐等)、云服务、物联网、无人

机等不同领域对高速传输速率提出了更高的需求[1-4] 。
另外,军事领域也依赖于高速实时传输的情报命令等进

行信息化的指挥。 而这些需求对移动通信卫星、广播电

视卫星等都提出了更高通信传输速率的要求。
调制技术是高速通信传输系统的核心环节[5] ,调制的

目的是将用户信息转变为在信道中传输的模拟波形。 调

制分为模拟调制和数字调制。 但是模拟调制电路存在不

稳定、可靠性差、元器件之间的幅相特性差、体积大等一些

无法克服的弊端。 而随着集成电路及国产数字芯片的发
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展[6] ,如:数模转换器(digital-analog
 

converter,
 

DAC)和现

场可编程门阵列(field
 

programmable
 

gate
 

array,
 

FPGA)等,
全数字的高速调制技术成为了研究热点,这是因为数

字调制宽带信号具有抗干扰强、稳定性好、可靠性高、
体积小等优势[7] 。 为了保障高速数传系统以及卫星通

信系统的传输性能,数字调制成为了发射系统的关键

技术[8] 。 因此,本文主要研究数字调制技术的设计与

实现。
传统的数字调制技术采用串行架构,这只适用于低

速率传输系统。 由于 FPGA 数字芯片的工作时钟频率存

在瓶颈(低于 300 MHz),所以通过串行架构来提高数据

的传输速率是不可实现的。 根据面积换取速率的并行化

思想,采用并行处理架构可以将高速数据流分解到各个

并行之路以降低速率[9] ,进而 FPGA 在较低工作频率下

完成高码率的调制。
国外对于高速并行数字调制解调技术的研究已

进入军事化和产业化阶段,美国研制的宽带全球卫星

通信系统容量最大达到了 3. 6
 

Gbps[ 10] ,实现了宽带

通讯的全球覆盖;欧洲航空局研制的宽带卫星调制解

调器 [ 11] ,最大目标信息速率达 1
 

Gbps;法国 DODIAC
公司研发的 Cortex

 

HDL
 

XXL 高速调制解调器,其最大

传输速率可达 2
 

Gbps[ 12] ;日本采用 QPSK 调制方案研

制了数据速率高达 1. 2
 

Gbps 的双通道通信卫星系

统 [ 13] 。
国内对高速调制解调原理样机的研究也取得了不少

成果。 电子科技大学针对 QPSK 和 8PSK 采用并行架构

研制了高速解调系统[12,14] ,最大符号率为 360 MHz。 中

国电子科技集团公司第 54 研究所设计了支持 BPSK 和

QPSK 的调制解调器[15~16] ,信息速率在 30 ~ 600 Mbps 范

围内可变。
以 QPSK 调制信号为例,本文提出了一种高效、高码

率的全并行调制架构。 本文对高速并行数字调制架构的

设计思路进行了详细论述,重点分析了调制技术中的成

型滤波和数字正交上变频 2 个模块,并给出了 FPGA 实

现框图。 相比已有技术,本文设计的载波频率和符号率

更高,而且降低了并行成型滤波器和数字正交上变频的

乘法器资源。

1　 数字调制技术基本原理

1. 1　 数字调制数学模型

　 　 数字调制技术的基本原理是通过正交调制法完成模

拟信号的发射。 调制信号的数学表达式为:
s( t) = A( t)cos[2πfc t + θ( t)] (1)
其中, A( t) 为信号幅度;fc 为载波信号的频率;θ( t)

为载波信号的相位。 将式(1)分解,可得:
　 　 s( t) =A( t)cos[θ( t)]üþ ýï ï ï ï

I( t)

cos[2πfc t] -

A( t)sin[θ( t)]üþ ýï ï ï ï

Q( t)

sin[2πfc t] =

I( t)cos[2πfc t] - Q( t)sin[2πfc t]

(2)

其中, I( t) 和 Q( t) 分别为调制信号 s( t) 的同相分

量和正交分量。
由式(2)可知,正交调制的基本方法为:首先根据星

座图映射出两路独立的 IQ 分量;然后用 IQ 分量分别对

两个正交载波信号进行相乘;最后将调制后的两路信号

进行相减,即可得到数字调制信号。 对于 MPSK、MQAM
等数字调制信号,由于其调制信息都可以分解为复基带

信号,因此上述信号都可以通过正交调制方法加以实现。
1. 2　 最佳接收的成型滤波理论

　 　 影响数字通信传输性能的主要因素是信道的传输特

性、随机噪声和码间串扰。 如何从信道干扰中提取出信

噪比最大的有用信号是最佳接收理论的目标,从而实现

最佳的传输性能。
在实际传输系统中,基带信息是矩形脉冲,其频谱是

无限的。 然而系统的信道往往是有限的,这会导致码间

串扰的产生。 因此,发射端的基带信号需要添加成型滤

波器将信号的频谱限定在一定带宽。 当基带信号使用升

余弦滚降滤波器时,信道的传输特性满足奈奎斯特第一

准则,即可以实现基带信号无码间串扰的带限传输。 升

余弦滚降滤波器的频谱为:
H(w)=

T, 0≤ w ≤
(1-α)π

T
T
2

1-sin
T

2α
w- π

T( )é

ë
êê

ù

û
úú{ } ,

(1-α)π
T

≤ w ≤
(1+α)π

T

0, w ≥
(1+α)π

T

ì

î

í

ï
ï
ïï

ï
ï
ï

(3)
其中,α 为滚降系数,且 0<α≤1;T 为符号周期。
为了实现无码间串扰的最佳接收,传输系统的成型

滤波器和匹配滤波都需满足以下升余弦滚降特性:
H(w) = HT(w)HR(w) = HT(w) 2 (4)
因此,当成型滤波 HT(w) 与匹配滤波 HR(w) 相等且

为根升余弦滚降滤波器时,接收端信号的信噪比最大。
由此可得:

HT(w) = HR(w) = H(w) (5)

2　 高速并行数字调制架构

　 　 为了实现高符号率的数字调制,如表 1 所示,必须采

用并行的调制架构。 基于传统的数字中频调制器,本文
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针对设计了适用于高速率传输的全并行数字调制架构,
如图 1 所示。 图 1 中的高速并行调制架构不受限于表 1
中的参数设置,通过设置调制格式、并行路数完成更高码

率的信号调制,也可以通过配置 DAC 采样率完成更高载

波频率的调制。

表 1　 调制参数

Table
 

1　 Modulation
 

parameters

参数 数值

调制格式 QPSK

载波频率 / MHz 800

符号率 / MHz 400

滚降因子 0. 4

DAC 采样率 / GSPS 3. 2

信号动态范围 / dBm >50

图 1　 高速并行数字调制架构

Fig. 1　 High
 

speed
 

parallel
 

digital
 

modulation
 

architecture

　 　 图 1 中,编码和符号映射可以通过软件设计完成,这
样降低了硬件实现的复杂度;2 倍并行插值可以通过时

域的多相滤波器快速实现。 因此,本文主要关注并行成

型滤波和免混频数字上变频的硬件实现方法。
2. 1　 并行频域成型滤波方案选择

　 　 成型滤波器的原理是把输入信号与滤波器系数进行

卷积运算,而由卷积定理及性子,卷积运算可以变换到频

域运算。 假设输入信号为 x(n), 则将其离散傅里叶变换

( discrete
 

Fourier
 

transformation,DFT)运算结果 X(k) 与成

型滤 波 器 的 频 率 响 应 H(k) 相 乘, 得 到 Y(k) =
X(k)H(k), 对 Y(k) 做 离 散 傅 里 叶 逆 变 换 ( inverse

 

discrete
 

Fourier
 

transform,IDFT) 运算即可得到时域的成

型滤波结果。 然而,2 个离散序列频域相乘结果对应的

是 2 个序列的循环卷积,若要采用循环卷积的方法来实

现两个序列的线性卷积,就必须对序列作抗混叠处理,即
通过重叠保留法分段处理。 具体做法为:假设输入的无

限长序列 x(n) 分为 Q(Q < P) 段,与长度为 P的成型滤

波响应 h(n) 做循环卷积,则 Q 点循环结果中前 P - 1 点

是错误数值,剩余点为线性卷积结果。 为此,本文利用重

叠保留法将每个输入段与先前的序列重叠 P - 1 点,这样

每段有 Q - P + 1 个序列,再将该序列与长度为 P 的滤波

器序列做循环卷积,将得到的结果的前 P - 1 点的混叠数

据删除,得到的后 Q 点数据就是线性卷积结果。
本文设计的成型滤波器阶数为 32,这决定了频域成

型滤波采用 32 路并行架构,当频域匹配滤波每次重叠

50%的长度时,运算效率最大化,即每次重叠 32 路进行

64 点 DFT 的频域成型滤波,如图 2 所示,每次取 64 点

IDFT 的后 32 点作为成形滤波的输出结果。

图 2　 并行频域成型滤波架构

Fig. 2　 Parallel
 

frequency
 

domain
 

forming
 

filter
 

architecture

2. 2　 并行频域成型滤波的 FPGA 实现

　 　 完成并行频域成型滤波的关键是 N 点 DFT 和 IDFT
的并行实现。 对于 N 点的 DFT 和 IDFT,使用快速傅里叶

变换(fast
 

Fourier
 

transform,FFT)算法可以使计算复杂度

由 O(N2) 降低为 O(Nln2N / 2)。 FFT 的可以分为基-2、
基-4 和基-8 等不同基数的实现方式。 基数越高,其计算

复杂度越小,资源消耗量也越小,如表 2 所示。

表 2　 FFT 算法的复杂度比较
Table

 

2　 Complex
 

comparison
 

of
 

FFT
 

algorithms

FFT 算法 乘法器 加法器

基-2 (2ln2N - 4)N + 4 (3ln2N - 2)N + 2

基-4 (1. 5ln2N - 4)N + 4 (2. 75ln2N - 2)N + 2

基-8 (1. 33ln2N - 4)N + 4 (2. 75ln2N - 4)N + 2

　 　 根据表 2,本文选择基-8
 

FFT 算法来快速实现 64 点

DFT,完成并行频域匹配滤波器的设计。 下面给出了基-8
 

FFT 算法实现 N 点 DFT 的具体过程。
1)基-8

 

FFT 算法

假设输入序列 x(n) 的点数满足 N = 8L,则输入时间
变量 n 和输出频率变量 k 可以表示为:

n = ∑
L-1

i = 0
n i8

i, n i = 0,1,…,7

k = ∑
L-1

i = 0
k i8

i, k i = 0,1,…,7

ì

î

í

ï
ï

ï
ï

(6)
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进而, N 点 DFT 的结果 X(k) 可以表示为:

X(k) = ∑
N-1

n = 0
x(n)Wnk

N ,　 0 ≤ k ≤ N - 1 (7)

其中, Wnk
N = e -j2π / N·nk,由于 nk = ∑

L-1

i = 0
n i8

i( ) ∑
L-1

i = 0
k i8

i( ) ,

则上式可进一步转换为:

Wnk
N = W

( ∑
L-1

i = 0
ki8

i)8L-1nL-1

N W
( ∑
L-1

i = 0
ki8

i)8L-2nL-2

N …W
( ∑
L-1

i = 0
ki8

i)8n1

N

W
( ∑
L-1

i = 0
ki8

i)n0

N (8)
将 N = 8L 代入式(8),可得:

Wnk
N = W8L-1k0nL-1

N W(8k1+k0)8L-2nL-2
N …W

( ∑
L-2

i = 0
ki8

i)8n1

N W
( ∑
L-1

i = 0
ki8

i)n0

N

(9)
将式(9)代入式(7)可得:

X(k) = ∑
7

n0 = 0
∑

7

n1 = 0
…∑

7

nL-1 = 0

x(nL-1,nL-2,…,n1,n0) ×

W8L-1k0nL-1
N × W(8k1+k0)8L-2nL-2

N …W
( ∑
L-2

i = 0
ki8

i)8n1

N W
( ∑
L-1

i = 0
ki8

i)n0

N ,
0 ≤ k ≤ N - 1 (10)

式(10)可以分解为:
X1(k0,nL-2,…,n1,n0) =

∑
7

nL-1 = 0
x(nL-1,nL-2,…,n1,n0)W8L-1k0nL-1

N =

∑
7

nL-1 = 0
x(nL-1,nL-2,…,n1,n0)Wk0nL-1

8 (11)

式(11)表示输入变量为 nL-1 的一个 8 点 DFT 结果,
输出变量为 k0。

X2(k0,k1,nL-3,…,n1,n0) =

∑
7

nL-2 = 0
X1(k0,nL-2,…,n1,n0)W8L-1k1nL-2

N W8L-2k0nL-2
N =

∑
7

nL-2 = 0
[X1(k0,nL-2,…,n1,n0)W8L-2k0nL-2

N ]Wk1nL-2
8 (12)

式(12)表示将 X1(k0,nL-2,…,n1,n0) 乘以 W8L-2k0nL-2
N

后,以输入变量为 nL-2 的一个 8 点 DFT 结果,输出变量为

k1。 因此,可以获得:
XL(k0,k1,…,kL-2,kL-1) =

∑
7

nL-3 = 0
[XL-1(k0,k1,…,kL-2,n0)W

( ∑
L-2

i = 0
ki8

i)n0

N ]WkL-1n0
8 (13)

可以发现,序列 XL(k0,k1,…,kL-2,kL-1) 的频率变量

相对于输入序列 x(nL-1,nL-2,…,n1,n0) 的时间变量是相

反的。 通过重新排列得到如下正常序列的输出,
　 　 X(k) = X(kL-1,kL-2,…,k1,k0) =

XL(k0,k1,…,kL-2,kL-1)
(14)

至此,利用基-8
 

FFT 算法完成了 N 点 DFT 的计算。
由此可知, N 点 DFT 可以利用 L 级 FFT 实现。 每一级由

一个基-8 的蝶形算子组成,如图 3 所示,而且每一级之间

需要乘以相应的旋转因子。

图 3　 基-8
 

FFT 算法架构

Fig. 3　 Based-8
 

FFT
 

algorithm
 

architecture

2)64 点并行 DFT 和 IDFT 的 FPGA 实现

对于 64 点 DFT,由式(7)可得:

X(k) = ∑
63

n = 0
x(n)Wnk

64,　 0 ≤ k ≤ 63 (15)

分别用八进制来表示输入的时间变量 n、倒序的时

间变量 n 和输出的频率变量 k, 则:
n = 8n1 + n0, 0 ≤ n i ≤ 7,i = 0,1
n = 8n0 + n1, 0 ≤ n i ≤ 7,i = 0,1
k = 8k1 + k0, 0 ≤ k i ≤ 7,i = 0,1

ì

î

í

ï
ï

ïï

(16)

假设 X(k) = X(k1,k0),x(n) = x(n1,n0),x(n) =
x(n0,n1), 式(7)可以变为:

　 　 X(k) = X(k1,k0) = ∑
63

n = 0
x(n)Wnk

64 =

∑
7

n1 = 0
∑

7

n0 = 0
x(n0,n1)W(8n0+n1)(8k1+k0)

64 =

∑
7

n1 = 0
∑

7

n0 = 0
x(n0,n1)W(64n0k1+8n1k1+8n0k0+n1k0)

64 =

∑
7

n1 = 0
∑

7

n0 = 0
x(n0,n1)Wn0k0

8 Wn1k0
64 Wn1k1

8

(17)

由式(17)可知,64 点 DFT 分解为了两级基-8 的 FFT
运算,因此,可以获得:

X1(n1,k0) = ∑
7

n0 = 0
x(n0,n1)Wn0k0

8 ,

0 ≤ k0 ≤ 7

X2(k1,k0) = ∑
7

n1 = 0
[X1(n1,k0)Wn1k0

64 ]Wn1k1
8 ,

0 ≤ k1 ≤ 7

ì

î

í

ï
ï
ïï

ï
ï
ïï

(18)

第一级 X1(n1,k0) 可以由图 4 的基-8 的 FFT 架构实

现;第二级 X2(k1,k0) 为X1(n1,k0) 乘以旋转因子Wn1k0
64 结

果的 8 点 FFT。 综上,64 点 DFT 需要实现两级基-8 的

FFT 运算,以及两极之间乘以旋转因子。 下面将讨论

64 点 DFT 的并行实现方法。
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本文假设输入的 64 路并行数据 x(n),按照时间变量

可以分为 8 个数据组:x(8m),x(8m + 1),…,x(8m + 7),
则式(15)可以写为:

　 　 X(k) = ∑
7

m = 0
x(8m)W8mk

64 +∑
7

m = 0
x(8m + 1)W(8m+1)k

64 + … +

∑
7

m = 0
x(8m + 6)W(8m+6)k

64 + ∑
7

m = 0
x(8m + 7)W(8m+7)k

64 =

∑
7

m = 0
x(8m)Wmk

8

üþ ýï ï ï ï

A

+ Wk
64∑

7

m = 0
x(8m + 1)Wmk

8

üþ ýï ï ï ï ï ï

B

+ … +

W6k
64∑

7

m = 0
x(8m + 6)Wmk

8

üþ ýï ï ï ï ï ï

G

+ W7k
64∑

7

m = 0
x(8m + 7)Wmk

8

üþ ýï ï ï ï ï ï

H

(19)
其中, 0 ≤ k ≤ 7;A,B,…,G,H 分别表示每 8 个数据

的基-8
 

FFT 计算结果,这是第一级基-8
 

FFT 运算的输出。
利用基-8

 

FFT 算法实现的 64 点 DFT 架构如图 4 所示,其
中第一级基-8

 

FFT 的结果乘以旋转因子后需要重新排

列,才能获得正确的输出序列。

图 4　 基-8
 

FFT 算法的 64 点 DFT 架构

Fig. 4　 64
 

points
 

DFT
 

architecture
 

based-8
 

FFT
 

algorithm

在 FPGA 实现时,需要对旋转因子进行定点量化,本
文将输入数据量化为 25

 

bit,将旋转因子量化成 18
 

bit,这
样便于充分利用 FPGA 的硬件逻辑资源。 利用基-8

 

FFT
算法的 64 点 DFT 流水线实现架构如图 5 所示。

图 5　 基-8
 

FFT 算法的 64 点 DFT 流水线实现架构

Fig. 5　 64
 

points
 

DFT
 

pipeline
 

architecture
 

based-8
 

FFT
 

algorithm

图 5 中,将旋转因子 Wn1k0
64 ≤ 1,(0 ≤ k0,n1 ≤ 7) 放

大了 217 倍, 进而量化为 18
 

bit 的二进制定点数,其中第

一位表示符号位,其他位表示小数位。 由于旋转因子是

固定的系数,因此在 FPGA 的实现中,可以将其做成

ROM 查找表。 FFT 计算时只需要查找 ROM 的地址即可

获取相应的旋转因子,同时截取乘法器输出结果的低

17 位,这样便完成了小数乘法的高效高速高精度计算。
在频域成型滤波算法的逻辑实现中,滤波器系数对应的

频域数据也需要进行定点量化至 18
 

bit。 成型滤波器的

系数可以由 MATLAB 中的根升余弦函数产生, h =
rcosine( fs,4∗fs,‘sqrt’,0. 4,4), 该系数的整数部分只

需要 2
 

bit 即可表示,依据 XQN 量化原理,此处系数应量

化为 2Q15,即将图 2 中的 H(k),0 ≤ k ≤ 63 放大 215 倍,
同时截取乘法器输出结果的低 15 位。

在图 2 中,64 点 DFT 与 64 点成型滤波系数相乘之

后,需要对输出结果的 64 路并行数据进行 IDFT 处理。
DFT 和 IDFT 相互转换如下:

　 　 x(n) = IDFT(X(k)) = 1
N ∑

N-1

k = 0
X(k)W -nk

N =

1
N

[∑
N-1

k = 0
X∗(k)Wnk

N ] ∗ = 1
N

{DFT[X∗(k)]} ∗

(20)

式(20)表明在进行 IDFT 计算时,首先将输入信号

取共轭再进行 DFT 计算,然后将得到的 DFT 数据再取共

轭,乘以相应的系数,即可完成 IDFT 计算。
2. 3　 免混频数字上变频的 FPGA 实现

　 　 在图 2 中,经过成型滤波及并行插值的信号为基带

信号。 为了实现带通传输,需要数字上变频将基带信号

的频谱搬移到信道的通带。 串行的数字正交上变频公

式为:
s(n) = I(n)cos[w0n] - Q(n)sin[w0n] (21)
其中, w0 = 2πfc / fs;

 

fc 为载波信号的频率;
 

fs 为 DAC
的采样频率。

传统的高速并行数字正交上变频是将式(21) 进行

分解,将各个支路的基带信号分别与对应的载波信号相

乘。 但是该方法消耗大量的乘法器资源,而且对每个支

路的同步要求较高。 本文设计的 DAC 采样频率为载波

频率的 4 倍,则式(21)可以转换为:

　 　 s(n) = I(n)cos
πn
2

é

ë
êê

ù

û
úú - Q(n)sin

πn
2

é

ë
êê

ù

û
úú =

[ I(0), - Q(1), - I(2),Q(3),I(4), - Q(5),
- I(6),Q(7),…]

(22)

由式(22)可以看出,将插值后的 IQ基带信号与载波

信号对应相乘即可完成正交上变频。 可以发现,载波的 I
路为 ± 1 时,Q 路为 0;反之载波的 Q 路为 ± 1 时,I 路为

0。 这样,只需要将各个支路的输入数据进行取反延时操

作即可实现免混频数字正交上变频。
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免混频数字正交上变频的并行实现架构如图 6 所

示,该结构只需要分别取 IQ 的偶数路和奇数路,再进行

取反、延时、交织 3 个步骤,即可实现上变频。

图 6　 免混频数字正交上变频并行实现架构
Fig. 6　 Parallel

 

implementation
 

architecture
 

of
 

digital
 

orthogonal
 

up-conversion
 

without
 

mixing

3　 仿真与实现

　 　 本节将对设计的高速并行数字调制架构进行

MATLAB 仿真验证及 FPGA 实现结果讨论。
3. 1　 MATLAB 仿真验证

　 　 根据表 1 中的参数设置,本文在 MATLAB 中产生一

段随机序列,经过差错编码及 QPSK 映射之后输出 IQ 各

8 路信号,分别作为并行频域成型滤波的输入信号。
MATLAB 生成的一个标准 QPSK 星座图如图 7 所示。

图 7　 QPSK 标准星座图
Fig. 7　 QPSK

 

standard
 

constellation

图 8 是成型滤波后的基带信号星座图和频谱图,可
以看出,频谱在零中频,中频分析带宽为 0. 175×3

 

200 =
560

 

MHz,符合表 1 中符号率和滚降因子的要求。
图 9 给出了免混频数字正交上变频后的 QPSK 频谱

图,可以看出,载波频率为 0. 25×3
 

200 = 800
 

MHz,中频分

析带宽为 560 MHz。

图 8　 成型滤波
Fig. 8　 Forming

 

filter

图 9　 数字正交上变频后频谱

Fig. 9　 Spectrum
 

after
 

digital
 

orthogonal
 

up-conversion

3. 2　 FPGA 实现

　 　 为了对 FPGA 的实现结果进行测试验证,本文设

计了图 10 所示的测试环境,其中 ROM 存入了图 7 的

标准 QPSK 信号,由 JTAG 调试接口可以获取高速并
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行调制架构中的数据,然后可以导入 MATLAB 进行对

比分析。

图 10　 FPGA 测试环境

Fig. 10　 FPGA
 

test
 

environment

图 11
 

(a)为从 FPGA 获取的并行频域成型滤波后的

QPSK 星座图,与图 8
 

(a)中的 MATLAB 仿真实验室对比

发现,QPSK 星座图幅值几乎一致;图 11
 

( b)为相应的成

型滤波器后的频谱图。 可以看出,频谱在零中频,中频分

析带宽为 0. 175×3
 

200 = 560
 

MHz,与图 8
 

( b)显示的仿

真结果一致。 上述对比说明了本文设计的 FPGA 并行频

域成型滤波算法的有效性。

图 11　 FPGA 中成型滤波

Fig. 11　 Forming
 

filter
 

in
 

FPGA

图 12 展示了从 FPGA 获取的免混频数字正交上变

频后的频谱图,图中载波频率为 0. 25×3
 

200 = 800
 

MHz,
中频分析带宽为 560 MHz。 这表明了本文设计的免混频

数字正交上变频 FPGA 实现方法的可行性。

图 12　 FPGA 中数字正交上变频后频谱

Fig. 12　 Spectrum
 

after
 

digital
 

orthogonal
 

up-conversion
 

in
 

FPGA

图 13 是将高速 DAC 输出的模拟信号接入 RS 频谱

仪显示的频谱。 图中显示载波频率为 800 MHz,带宽为

560 MHz。 另外,频谱的动态范围大于 50
 

dBm,可以满足

表 1 中的设计指标。

图 13　 RS 中频谱

Fig. 13　 Spectrum
 

in
 

RS

4　 结　 　 论

　 　 本文设计了一种适用于 FPGA 硬件实现的全并行数

字调制架构,该架构可以在较低时钟频率下实现高符号

率信号的调制。 基于设计的高速数字调制架构,可以在

FPGA 中实现 800 MHz 载波频率、 400 MHz 符号率的

QPSK 信号调制。 另外,该架构具有较强的可移植性,对
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于高阶调制格式和更高符号率,只需要相应扩展架构即

可实现调制信号的发射。
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