
2015年 1月 Journal on Communications January 2015 

2015009-1 

第 36卷第 1期 通  信  学  报 Vol.36  No. 1 

基于坐标变换的射频功放预失真参数估计方法 

黄浩 1,2，钱骅 1,2,3，姚赛杰 1,2，杨秀梅 1,2
 

(1. 中国科学院 上海微系统与信息技术研究所，上海 200050；2. 上海无线通信研究中心，上海 200335； 

3. 中国科学院 无线传感网与通信重点实验室，上海 200335) 

摘  要：在低中频预失真器构架的基础上，提出了一种基于坐标变换的预失真参数估计方法，从而降低了传统数

字基带预失真系统的硬件成本和数值计算量。算法将传统算法中的复数乘法转换为极坐标中的幅度乘法和相位加

法，使同样的计算步骤所消耗的乘法和加法次数分别降低了 75%和 50%。所提算法由通用的通带 Volterra非线性

模型进行推导得出，证明了预失真处理算法中基带信号和低中频信号的等同适用性。对实际射频功放的测试实验

结果验证了其有效性。 
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Abstract: Based on the low-IF digital predistortion (DPD) architecture, a coordinate transformation based low-complex 

coefficients estimation algorithm is proposed to reduce the hardware implementation cost and numerical calculation com-

plexity significantly. The proposed algorithm transforms the complex multiplication of the conventional DPD coefficients 

estimation method to amplitude multiplication and phase addition in polar coordinates. To complete the same calculation, 

times of multiplications and accumulations are reduced by 75% and 50%. The algorithm is derived from the general 

Volterra pass-band nonlinear model, and proves the equivalency of baseband predistortion and IF predistortion. The pro-

posed low-IF architecture and the coefficients estimation algorithm are verified by the measurement results on a practical 

radio frequency power amplifier. 

Key words: radio frequency power amplifier; adaptive predistortion; nonlinearity; low-intermediate frequency; coeffi-
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1  引言 

为应对移动互联网的兴起所带来的无线数据

流量剧增，无线通信系统一方面增加了基站部署

数量，另一方面采用了码分多址（CDMA）、正交

频分多址（OFDM）等技术来提高频谱利用率、

提升数据传输速率。前者直接带来了系统能耗的

增加，后者导致信号的峰均值比（PAPR）较高，

对系统的线性程度提出了较高的要求。在一个无

线发射机中，射频功率放大器（RFPA, radio fre-
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quency power amplifier）是最主要的耗能器件及非

线性器件[1,2]。提升射频功放的功率效率是实现无

线通信系统节能减排的最直接方式之一。然而高

功率效率的功放通常具备较强的非线性，将导致

信道内的信号失真和信道外的频谱泄露。功放的

线性化技术在保证功放功率效率的同时改善其线

性度，使信号失真度降低到可接受范围内。其中，

自适应数字预失真提供了一个优化的成本、功耗

和线性化性能的解决方案，是功率放大器线性化

最有前景的研究方向[2,3]。 

预失真技术是指在输入端插入一个具有功放

模块逆特性的预失真模块，预先补偿功放带来的失

真[4]。为实现自适应预失真，需要在功放的输出端

添加一个回馈链路来获取功放的输出信号。预失真

模块中的参数由功放的实时输入与输出信号计算

得出。当前的预失真技术研究主要集中在对功放非

线性建模方面，比较知名的有 Volterra 模型，记忆

多项式模型等[2,5,6]。相比之下，先前文献只提出了

少数几种预失真器结构[2,7,8]。其中，应用最为广泛

的是数字基带预失真结构[3～10]。如图 1 所示的传统

数字基带预失真器结构，发射电路将基带信号直接

上变频到射频，接收电路将回馈信号直接下变频到

基带，然后采用相对应的发射和接收基带信号来做
数字预失真处理。基带复数信号 ( )x n 由实部（I路，

即
I

( )x n ）和虚部（Q路，即
Q

( )x n ）组成，因此整

个预失真系统结构需要 2 路 DAC，2 路 ADC，及

一个基于复数运算的预失真参数估计模块。此结构

不仅硬件需求多，实现成本高，而且将射频信号直

接变换到基带的过程中无法消除直流分量，因此将

引入较大的直流噪声。并且，此结构容易受到 IQ

不平衡失真等问题的困扰[4,11,12]。 

文献[11]采用了基于低中频—基带变换的预失

真器结构，通过在数字基带添加数字上下变频模

块，在发射端和接收端分别减少一路 DAC和 ADC，

即节省了硬件成本又便于抑制直流噪声，并且有效

地解决了 IQ 不平衡失真的问题。然而，其在数字

域的计算上继续沿用了传统的基于复数运算的预

失真参数估计方法，数值计算的复杂度不降反增。

文献[12]提出了一种基于单路反馈的预失真线性化

方法，只需要一路反馈采样电路并使用一路反馈信

号即可完成参数估计。此方法相对于传统算法降低

了复杂度，但由于其引入了较长的乘法运算，增加

了系统数字化实现（FPGA）的难度。 

本文在基于低中频—基带变换的预失真器硬

件结构基础上，研究了一种基于坐标变换的预失真

参数估计方法来降低其数值计算的复杂度。通过对

通用射频非线性模型的推导，分析并证明了将信号

从复数转换到极坐标系中做预失真参数估计的可

行性，最终提出了一种既节省硬件成本又简化数值

计算的预失真参数方法。 

2  基于低中频信号进行预失真参数估计的
方法 

2.1  非线性系统模型推导 

在所有的模型中，Volterra模型[2,13,14]是一个通

用的有记忆性非线性系统模型。射频功放的输入为

射频实信号，因此，通带 Volterra 表达式是对其非

线性的最为直观的表示，如式(1)所示。 

 

图 1  传统的数字基带预失真器结构 
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其中，
( )

1

, ,

l l

h τ τ〓 … 是Volterra通带模型的第 l阶参数；

( )z t

〓 和 ( )y t

〓 均为通带实数信号，可展开为如下形式 
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其中， ( )z t ， ( )y t 为基带复数信号， *

( )z t ， *

( )y t 为

其共轭信号，
c

f 为载波频率。 

在实际射频电路中，射频功放的带宽有限，并

且射频功放的输出端的声表面波滤波器将滤除其

他频率的信号，因此，射频输出信号最终只保留了
载波频率

c

f 周围的信息[13,15]。所以，将式（2）代

入到式（1）并只考虑 2 1l K +≤ 阶的 Volterra系数，

求得基带 Volterra模型的表达式如下 
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其中，
2 1 1 2 2 1

( , , , )

k k

h τ τ τ
+ +

… 是基带 Volterra模型的参

数，为复数形式。 

按照类似的推导步骤，可以得到低中频的

Volterra模型，如式(4)所示。 
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其中， j2π
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f t
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−

= 为低中频复数信号；
IF

f 为低中

频中心频率；
,2 1 1 2 2 1

( , , , )

IF k k

h τ τ τ
+ +

… 是低中频

Volterra模型的参数，为复数形式。 

在极坐标系下，可以将基带 Volterra 模型（式

（3））和低中频 Volterra 模型（式（4））分别写成

幅度与相位的形式。 
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其中，
( )

∠ · 表示求复数信号的角度运算。 

由于基带信号和中频信号的幅度和相位存在

如下关系 
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将关系式组式(7)代入到式(5)和式(6)中并简

化，将新的式子进行对比，可以得出 
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式(8)表明了基带和低中频 Volterra 模型参数的

关系：2 组参数的幅度部分一致，2 组参数之间仅

存在一定的相位偏移，且此相位偏移是由系统参数

预先决定的。即可证明基带 Volterra 模型参数可由

功放的低中频输入输出信号估计出来。 

固态功率放大器（SSPA，solid state power am-

plifier）以其性能稳定、寿命长、体积小等特点，广

泛应用于卫星、航天设备、无线通信等各领域。通过

分析，固态功率放大器的非线性所造成的失真主要体

现在信号幅度上，而其相位失真较为微弱。因此，对

于此类功放可以将非线性系统模型拆分成幅度和相

位 2个部分。将式(5)和式(6)的幅度成分提取为 

2 1 1 2 2 1

1

2 1

1 2 2 1

1

( ) ( , , , )

( ) d d d

K

k k

k

k

i k

i

z t h

y t

τ τ τ

τ τ τ τ

+∞ +∞

+ +

−∞ −∞

=

+

+

=

= ·

−

∑

∫ ∫

∏

… …

…

 

(9)

 

,2 1 1 2 2 1

1

2 1

1 2 2 1

1

( ) ( , , , )

( ) d d d

K

IF IF k k

k

k

IF i k

i

z t h

y t

τ τ τ

τ τ τ τ

+∞ +∞

+ +

−∞ −∞

=

+

+

=

= ·

−

∑

∫ ∫

∏

… …

…

 

(10)

 



 通  信  学  报 第 36卷 

2015009-4 

由式(7)可知，式(9)与式(10)对等，只需要求得
低中频输入信号 ( )

IF

z t 和输出信号 ( )

IF

y t 的幅度，即

可估计出基带/低中频 Volterra参数的幅度。 

,2 1 1 2 2 1 2 1 1 2 2 1

( , , , ) ( , , , )

IF k k k k

h hτ τ τ τ τ τ
+ + + +

=… …  (11) 

同理，提取出式(5)和式(6)中的相位成分，分别

表示为 
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将式(7)代入式(13)，即可得到基带和低中频

Volterra参数的相位部分的关系为 
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,2 1 1 2 2 1

1 2 1

2 1 1 2 2 1

1 2

( , , , )

( , , , ) 2π

IF k k

k k

k k IF i i

i i k

h

h f

τ τ τ

τ τ τ τ τ

…

…

+ +

+ +

+ +

= = +

∠

 
= ∠ + −  

∑ ∑

 

(14)

 

由以上推导可以得出，式(11)与式(14)是式(8)

的一个特例，从而也证明了本假设的正确性。以上

分析表明，Volterra 模型的基带参数可通过低中频

信号估计出来，并且针对固态功率放大器的非线性

系统模型参数估计过程可以分成幅度估计和相位

估计 2部分。首先需要获取低中频信号的幅度及相

位数值。 

2.2  基于低中频信号进行参数估计的预失真器

结构 

基于以上推导，本文提出了一种在极坐标下利

用低中频信号进行预失真参数估计的方法，以避兔

IQ 2路信号不匹配的问题所带来的数值计算性能损

失，并进一步降低参数估计算法的计算复杂度。图

2 所示为基于坐标变换进行参数估计的低中频预失

真器结构，与图 1所示的传统构架有所不同的是，

在模拟域，射频前端采用了低中频构架，从而避兔

了直流噪声、IQ失配等因素对系统性能的影响。在

数字域，直接采用低中频实数信号进行参数估计，

将参数估计分为相位估计和幅度估计 2部分，最后

将估计出来的参数幅度进行相位调节，即可分别得

到 IQ 2路的基带参数。 

在数字域，中频信号可表示为 

j2π

I Q

j2π

I Q

( ) Re ( )e ( )cos( ) ( )sin( )

( ) Re ( )e ( )cos( ) ( )sin( )

IF

s

IF
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f

f

IF

n
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  (15) 

其中， 2π

IF s

f fφ = ；
s

f 为 DAC/ADC的采样率；

I I

( ), ( )y n z n 与
Q Q

( ), ( )y n z n 分别是 I路和Q路的基带

数据。 

获取数字中频实数信号的幅度及相位的方法

有很多，然而并非本文重点，故在此仅列出最为常

用的计算幅度和相位的方法，如下所示。 

1) 幅度值的计算步骤如下（以 ( )

IF

y n 为例）。 

步骤 1  计算 

( ) ( )
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  (16) 

 

图 2  基于坐标变换进行参数估计的低中频预失真器结构 
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步骤 2  将式(16)左边的项通过一个低通滤波

器(LPF, low-pass filter)即可滤除其中频成分。因此，

用于做参数估计的低中频实数信号的幅度可由式

(17)计算得出。 
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{ }

( )

{ }

2

2

( ) 2 ( ) ( )

( ) 2 ( ) ( )

IF IF

IF IF

y n LPF y n y n

z n LPF z n z n

= =

= =

 

(17)

 

2) 相位值的计算步骤如下（以 ( )

IF

y n 为例）。 

步骤 1  分别计算 

Q Q I

I I Q

( )sin( )

1

( ) ( )cos(2 ) ( )sin(2 )

2

( )cos( )

1

( ) ( )cos(2 ) ( )sin(2 )

2

IF

IF

y n n

y n y n n y n n

y n n

y n y n n y n n

φ

φ φ

φ

φ φ

 

= − +

 

 

= + +

 

 

(18)

 

步骤 2  将式(18)左边的项分别通过一个低通

滤波器，滤除其中频成分；然后做如下运算即可由

低中频实数信号得到基带信号的相位值。 

 

( )

( )

{ ( )sin( )}

( ) arctan

{ ( )cos( )}

{ ( )sin( )}

( ) arctan

{ ( )cos( )}

IF

IF

IF

IF

LPF y n n

y n

LPF y n n

LPF z n n

z n

LPF z n n

φ
φ

φ
φ

 
∠ =  

 

 
∠ =  

 

 (19) 

2.3  基于坐标变换进行参数估计的算法 

根据上述步骤由低中频实数信号分别得到了

相应的基带输入输出信号的幅度值和相位值。其相

应的参数估计方法也分为参数幅度估计和相位估

计 2部分。 

1) 预失真参数幅度估计方法 

为不失一般性，本文将式(9)的通用 Volterra模

型转换为数字域表示 

2 11 2

1 2 2 1

2 1

2 1 1 2 2 1

1 0 0 0 1

( ) ( , , , ) ( )

k

k

LL L

K k

k k i

k l l l i

z n h l l l y n l

+

+

+

+ +

= = = = =

= −

∑∑∑ ∑ ∏

… …

  (20) 

其中，非线性阶数为 2 1K + ，记忆深度为

1 2

, , ,L L …
2 1K

L

+

。 ( )z · 和 ( )y · 为参数幅度估计模块

的输入信号，
2 1

( )

k

h

+

· 是参数幅度估计模块的输出

参数。 

将信号及参数数据的幅度部分整理成矩阵的

形式。 

[ ]

T

1

T

0 0 0 1

1 1 1 1 2 3

1

1 1 2 2 1

1 1 1 1 1

3

| (0) , (1) , , ( 1)

| (0), (1), , ( 1)

( ) [ (0), (1), , ( ),

(0,0,0), (1,0,0), , ( , , ),

(0,0, ,0), (1,0, ,0), ,

]

( , , , )

| [ (0) , (1) , , ( ) ,

(0,0,0

A N

A N Q

K

K

A Q

z z z N

N

m A A A L

A A A L L L

A A

A L L L

h h h L

h

Ζ

Y A A A

A

H

…

…

…

…

〓

… … …

…

…

×

×

+

×

=  − 

 

= −

=

=

3 3 1 2 3

2 1

T

2 1 2 1 1 2 2 1

) , (1,0,0) , , ( , , ) ,

(0,0, ,0) ,

]

(1,0, ,0) , , ( , , , )

K

K K K

h h L L L

h

h h L L L

…

〓

…

… … …

+

+ + +

  (21) 

其中， T

( )· 表示矩阵转置运算。预失真参数个数及

幅度矩阵中的各项分别为 

 

2 1

0 1

( 1)(2 1)

K k

i

k i

Q L k

+

= =

 
= + + 

 
∑ ∏

 (22) 

 

2 1

1 2 2 1

1

( , , , ) ( )

k

k k i

i

A l l l y m l

+

+

=

= −

∏

…  (23) 

如图 2所示的间接学习的预失真器结构，其预

失真参数幅度通过最小化其误差功率求得，其目标

函数为 

 
2 2

argmin argmin

A

A A A A

= −

Η

e Ζ Y H  (24) 

使用最小二乘法（LS, least square）对式（24）
求解，可得到预失真参数的幅度矩阵

A

H 的计算公

式如下 

 
( )

1

H H

A A A A A

−

=H Y Y Y Ζ  (25) 

其中， H

( )· 表示矩阵共轭（Hermitian）运算。 

如式(25)所示的最小二乘算法中的矩阵求逆的

运算在数字域难以实现，可以转换为逐点运算的递

归最小二乘算法(RLS, recursive least squares)，如下

所示。 

1) 初始化，即 0n = 时， 

 
T

1

(0)

(0) [1,0, ,0]

A

λ
Γ Ι

H …

=

=

 (26) 

2) 迭代运算，即1 1n N −≤ ≤ 时， 
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( )

H

H

H

H

( 1) ( ) ( )

( ) ( 1)

1 ( ) ( 1) ( )

( 1) ( )

( ) ( 1)

1 ( ) ( 1) ( )

( ) ( ) ( 1)

A A

A

n n n

n n

n n n

n n

n n

n n n

z n n n

Γ A A
Γ Ι Γ

A Γ A

Γ A
H H

A Γ A

A H

 −
= − − + − 

−
= − +

+ −

− −

 

(27)

 

其中， ( )nΓ 表示在第 n次迭代之后，得到的协方差

逆矩阵； 0λ ＞ 的取值决定了此算法的收敛速度；Ι

为单位矩阵； ( )

A

nH 表示第 n次迭代得出的参数幅

度矩阵。 
由式(27)得到的 ( 1)

A

n −H 即为最终估计的预

失真参数幅度值矩阵。 

2) 预失真参数相位估计方法 

将信号及参数数据的相位部分整理成如下所

示的矩阵形式。 

 

[ ]

( ) ( ) ( )

T

1

T

1 0 0 0 1

1 1 1 1 2 3

| (0) , (1), , ( 1)

( ) | ( ) , ( ) , , ( )

| (0), (1), , ( 1)

( ) | [ (0), (1), , ( ),

(0,0,0), (1,0,0), , ( , , ),

N Q z z z

z Q

N Q y y y

y Q

N

m z m z m z m

N

m P P P L

P P P L L L

Ρ

Ρ

×

×

×

×

= −

= ∠ ∠ ∠ 

 

 

= −

 

=

Ζ P P P

P

Y P P P

P

…

…

…

…

…

〓

  

[ ]

( ) ( ) ( )

( ) ( )

( )

( ) ( )

( )

1 2 2 1

T

1 1 1 1 1

3 3

3 1 2 3

2 1 2 1

T

2 1 1 2 2 1

(0,0, ,0), (1,0, ,0), ,

]

( , , , )

| , , ,

| [ (0) , (1) , , ( ) ,

(0,0,0) , (1,0,0) , ,

( , , ) ,

(0,0, ,0) , (1,0, ,0) , ,

]

( , , , )

K K

K K

N Q

Q

K K

K K

P P

P L L L

h h h L

h h

h L L L

h h

h L L L

Ρ Ρ Ρ Ρ

Ρ

+

×

×

+ +

+ +

=

= ∠ ∠ ∠

∠ ∠

∠

∠ ∠

∠

H H H H

H

… … …

…

…

…

…

〓

… … …

…

 

  (28) 

其中， 

( ) ( )

1 2 1

1 2 2 1

1 2

( , , , ) ( ) ( )

k k

k k i i

i i k

P l l l y m l y m l

+ +

+

= = +

= ∠ − − ∠ −

∑ ∑

…  

  (29) 

式(28)中所示的基带预失真参数的相位部分也可

通过最小化其误差功率求得[2]，其目标函数如下 

 
2

2

argmin argmin

Ρ
Ρ Ρ Ρ Ρ= − −

Η

e Ζ Y H  (30) 

在式(30)中，矩阵 ΡΗ 是一个 N 次重复矩阵，

其中所需要估计的预失真参数的相位值为
1

|

QΡ ×

H 。

因此，对式(30)求解可得到预失真参数的相位值矩

阵的计算如下 

 
[ ]

1

|

QΡ Ρ ΡΕ
×

= −H Ζ Y  (31) 

其中， [ ]Ε · 表示对矩阵的各列分别求均值。 

在得到参数的幅度值和相位值之后，在图 3所

示的相位调节器中，I路和 Q路的预失真参数分别

由以下计算得到。 

 
I

Q

.* cos( )

.*sin( )

A P

A P

=

=

H H H

H H H
 

(32)
 

其中， (.*)运算符表示矩阵的对应项相乘。 

2.4  参数估计算法的计算复杂度分析 

参数估计算法的计算复杂度主要表现在 2个部

分：数据矩阵的整理及计算部分(式(21)、式(23)和

式(28)、式(29))；参数求解部分(式(26)、式(27)和式

(30)、式(31)、式(32))。其中，参数求解部分的计算

复杂度以 RLS 算法为例。（需要说明的是，本文所

述的基于坐标变换的参数估计方法可以应用于所

有以 Volterra模型为基础的参数求解方案中）。 

幅度估计中，数据矩阵计算部分的乘法运算
数量为

,1,A

C NQ

×

= 。幅度参数求解部分的乘法和加

法运算数量为 3 2

,2,

( 4 3 )

A

C N Q Q Q

×

= + + 及
,2,A

C

+

=  
3 2

( 2 )N Q Q Q+ + 。 

相位估计中，数据矩阵计算部分的加法运算数
量为

,1,P

C NQ

+

= 。相位参数求解部分的乘法和加法

运算数量分别为
,2,P

C Q

×

= 和
,2,

(2 1)

P

C N Q

+

= − 。 

另外，式(32)的乘法运算量为
,3,

2

P

C Q

×

= 。 

表 1列出了本文所提新算法与传统算法的总的

计算复杂度。与传统的基于复数运算的参数估计方

法相比，本文提出的基于极坐标变换的估计算法的

运算复杂度显著降低，如表 1所示，本文所提出的

新算法只需要传统算法的大约 25%的乘法运算和

50%的加法运算。因此，新算法的 FPGA实现将降

低大约 75%的逻辑资源占用量。 

表 1 不同算法间运算复杂度对比 

运算复杂度/次 

类别 

乘法运算 加法运算 

基于复数运算的
估计方法（传统

算法） 

3 2

4 ( 4 4 )N Q Q Q+ +  

3 2

2 ( 2 )N Q Q Q+ +  

极坐标参数估计
方法（新算法） 

3 2

( 4

4 ) 3

N Q Q

Q Q

+ +
+

 

3 2

( 2 4 )N Q Q Q Q+ + −  
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从系统实现的角度来看，乘法器/乘法运算在

FPGA 中的实现复杂度、资源占用数等均远高于加

法器/加法运算。表 2 列出了在型号为 XILINX 

XC6SLX45的 FPGA 芯片中，10 bit × 10 bit的乘法

器逻辑实现及一次乘法运算和 10 bit + 10 bit的加法

器逻辑实现及一次加法运算分别在逻辑资源占用/

运算复杂度方面的对比数据。 

表 2 乘法运算和加法算法的复杂度对比 

类别 逻辑资源占用量/个 运算复杂度/次 

10 bit × 10 bit乘
法器/乘法运算 

116 LUT6 

10 bit + 10 bit加
法器/加法运算 

5 LUT6 

 
其中，LUT6 表示一个 6 输入，1 输出的查找表，

是此 FPGA 芯片中最基本的运算单元，也是其最基

础的运算方式。仅仅从逻辑资源占用/运算次数来看，

如表 2所示，进行一次乘法运算需要 116个 LUT6（或

执行 116次LUT6运算）来完成此操作，而一次加法运

算只需要 5个LUT6（或执行 5次LUT6 查找操作）来
完成。更直观地，以记忆深度 2, 1,2, ,2 1

i

L i K= = +… ，

数据长度 3 000N = 为例。图 3 所示为传统参数估计

算法与本文所提出的新的参数估计算法的资源占用

量/计算复杂度的对比曲线。 

 
图 3  传统参数估计算法与新的参数估计算法的计算复杂度比较 

从图 3所示的运算复杂度对比曲线可以明显地

看出，传统的参数估计算法的复杂度随着阶数 K的

增长指数提升，并且在任意阶数 K值上均远远高于

本文提出的新的估计算法。上述比较中尚未考虑计

算过程中的寄存器的消耗，运算时钟周期占用等问

题。如果将其全部考虑，乘法运算的综合复杂度将

是加法运算的指数倍。本文所提出算法的计算复杂

度的降低主要归功于参数的相位估计部分，其在数

据矩阵整理及运算过程中均以加法运算代替了乘

法运算，在逻辑资源占用与时钟周期消耗等方面均

表现出极大的优势。 

3  实验结果与分析 

本节通过对一个典型的固态功率放大器类型

的基站射频功放的测试实验来验证本低中频预失

真系统结构和基于坐标变换的参数估计算法的性

能。通过与传统的基带预失真参数估计方法的最终

预失真系统性能相比较，充分证明了本结构和新参

数估计算法的有效性。 

本文所采用的实验系统由 FPGA 板、射频前端

模块、待测功放等 3部分组成。其中，FPGA 板由

一块型号为 XILINX XC6SLX45的 FPGA 芯片实现

了如图 2 所示的数字域部分，板上提供型号为

AD9600的 ADC 芯片和型号为 AD9705的 DAC 芯

片各一块，其采样率均设置为 125 MSPS（million 

samples per second）；射频前端提供 low-IF（中心频

率为 45 MHz）到 RF（中心频率为 945 MHz）的上

变频链路以及从 RF到 low-IF的下变频链路，信号

发生器（型号 Agilent E4438C）为其提供 10 MHz

的基准频率；待测功放为型号FiberHome HXPA945- 

30-80H05A 的 GSM 基站射频功率放大器，其工作

频带为 930～960 MHz，增益为 50 dB，最大输出功率

为 63 W（48 dBm），输出饱和功率为 120 W（50.8 dBm）。

其他配件包括：衰减器和可变衰减器用于调节链路

中的信号功率；功分器将功放的输出分成 2路，一

路进入回馈链路，一路由矢量信号分析仪（型号

Agilent PXA N9030A）来分析其频谱特性。 

为简化系统实现的复杂程度，本文在实验阶段

将上述推导的 Volterra模型（式(3)）简化为一个记

忆多形式模型[6,15]，其基带数字形式可表示为 

 
1 1

2

2 1,

0 0

( ) ( ) ( )

K L

k

k l

k l

z n h y n l y n l

− −

+

= =

= − −

∑∑

 (33) 

按如上所述的幅度和相位的形式可表达为 

 

( )

( )

( )

1 1

2 1

2 1,

0 0

2 1,

( ) ( )

( ) ( )

K L

k

k l

k l

k l

z n h y n l

z n h y n l

− −

+

+

= =

+

= −

∠ = ∠ + ∠ −

∑∑

 

(34)

 

在本系统实现中，设定 4, 2K L= = ，即非线性

阶数最高为 7 阶，记忆深度最大为 1。用于测试的
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数据为带宽为 5 MHz的 OFDM信号，其数据长度

为 30 000（其中 3 000个样本数据用于参数估计）。 

为评估参数估计的精确度，本文引入了归一化

均方误差(NMSE, normalized mean squared error)来

对比 2 种参数估计方法对功放非线性的估计准确

度，其计算表达式如下。 

( ) ( )

2 2

ˆ

10lg E[ ] 10lg E[ ]NMSE = = −e z z  (35) 

其中， z和 ˆ

z分别为原始信号样本数组和估计出的

信号数组。本文所提新算法的归一化均方误差为

1

39.72 dBNMSE = − ，而传统参数估计算法的归一

化均方误差为
2

40.43 dBNMSE = − ，两者的差异极

小，可以认为这 2种算法的估计精确度基本一致。 

评估预失真参数的最重要的标准是预失真性

能。本文通过实验测试了这 2 组预失真参数的预失

真性能，如图 4所示，从上至下：（1）线是未采用

预失真的功放输出信号的功率谱密度(PSD, power 

spectral density)曲线；（2）线是采用本文所述的中

频预失真结构及新的参数估计算法得到的预失真

参数进行预失真之后的功放输出信号 PSD 曲线；

（3）线是采用传统的基带预失真结构及传统的参

数估计算法得到的预失真参数进行预失真之后的

功放输出信号 PSD 曲线；（4）线是功放原始输入信

号的 PSD 曲线。所有曲线均做了功率归一化处理。 

如图 4所示的预失真性能对比可知，采用本文

所述低中频预失真结构及基于坐标变换的新参数

估计方法在降低复杂度的前提下，可以取得与传统

基带预失真结构及传统的基于复数运算的参数估

计方法几乎相同的预失真性能（2 种方法的带外抑

制均可达到约 17 dB）。这一实验结果也验证了上文

的理论推导与分析。 
综上所述，低中频预失真结构及基于坐标变换的

新参数估计方法不但显著降低了硬件实现成本，而且

在数字信号处理方面能够以较低的计算复杂度取得

与传统预失真系统及算法一致的预失真性能。 

4  结束语 

传统数字基带预失真系统由于采用 IQ 2 路分

离的预失真处理结构及基于复数运算的参数估计

方法，其硬件实现成本及相应的数值计算复杂度均

很高。在低硬件成本的低中频构架的基础上，本文

基于通用的通带 Volterra 非线性模型进行理论推

导，提出了一种基于坐标变换的预失真参数估计方

法。本方法首先通过低中频信号样本估计出基带预

失真参数的幅度值和相位值，随后对此参数进行相

位调节，即可得出 IQ 2路的基带参数。本文所提出

的新算法只需要传统算法的约 25%的乘法运算和

50%的加法运算，使本系统的计算复杂度和硬件实

 
图 4  不同构架及算法的预失真性能测试对比 
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现复杂度均显著降低。通过测试实验，本系统取得

了与传统方案一致的预失真性能，其有效性得到了

验证。本文所述的低中频预失真结构及基于坐标变

换的低复杂度参数估计方法对预失真系统的实际

应用具有重要意义。 
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