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　　摘　要：针对数字预失真技术在宽带通信系统中的具体实现受到模数转换器采样率制约的问题，提出一种新

的欠采样数字预失真方法。首先在欠采样速率下对功放的正交模型进行离线辨识，接着根据一定的算法得到

Ｎｙｑｕｉｓｔ采样率下的简化预失真器模型，并进行在线的自适应直接学习。该方法具有预失真器模型构造简单、欠

采样实现高效的特点。理论分析和仿真结果表明，该方法有效降低了对模数转换器的采样率要求，优化了简化预

失真器模型的线性化条件，更好地抑制了功放非线性引起的带内失真和频谱再生。
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０　引　言

　　 在宽带码分多址（ｗｉｄｅｂａｎｄｃｏｄｅｄｉｖｉｓｉｏｎ ｍｕｌｔｉｐｌｅ

ａｃｃｅｓｓ，ＷＣＤＭＡ）、正交频分复用（ｏｒｔｈｏｇｏｎａｌｆｒｅｑｕｅｎｃｙｄｉ

ｖｉｓｉｏｎｍｕｌｔｉｐｌｅｘｉｎｇ，ＯＦＤＭ）、全球微波互联接入（ｗｏｒｌｄ

ｗｉｄｅｉｎｔｅｒｏｐｅｒａｂｉｌｉｔｙｆｏｒｍｉｃｒｏｗａｖｅａｃｃｅｓｓ，ＷｉＭＡＸ）等宽

带无线通信系统中，高峰均比的发射信号对射频功率放大

器的线性度提出了严格的要求。功率放大器（ｐｏｗｅｒａｍｐｌｉ

ｆｉｅｒ，ＰＡ）作为无线通信系统的重要组成部分，它的非线性

不但会造成带外的频谱再生，对相邻信道产生干扰；而且也

会使带内有用信号产生幅度和相位的失真，进而造成接收

端误码率的提高，影响通信系统的总体性能［１］。随着数字

信号处理技术的发展，数字预失真（ｄｉｇｉｔａｌｐｒｅｄｉｓｔｏｒｔｉｏｎ，

ＤＰＤ）已成为提高功放线性度的重要手段。

ＤＰＤ一般是在复基带数字域对发射信号进行预处理，

因而在ＤＰＤＰＡ硬件实现系统中，利用模数转换器（ａｎａｌｏｇ

ｔｏｄｉｇｉｔａｌｃｏｎｖｅｒｔｅｒ，ＡＤＣ）将功放的输出信号转换为数字信

号是必不可少的环节。对宽带通信系统而言，由于功放非线

性特性造成的频谱扩展，进行Ｎｙｑｕｉｓｔ采样所需要的ＡＤＣ采

样率通常很高；而由于高速ＡＤＣ器件技术的受限，牺牲ＡＤＣ

的分辨率换取高的采样率往往是一种无奈的选择，这必然带

来ＡＤＣ动态性能的恶化
［２］，甚至可能成为数字预失真技术

发展的一个瓶颈问题［３５］。欠采样方法是解决这一问题的有

效途径，该方法的显著优点在于有效降低了对ＡＤＣ的采样
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率要求，减小了硬件系统的成本和复杂性［３５］。

数字预失真的实现结构分为间接学习结构和直接学习

结构［６］。欠采样方法只适用于采用直接学习结构的数字预

失真算法，并且需要功放模型的辨识辅助［５］。文献［５］介绍

了犘阶逆算法，通过对Ｖｏｌｔｅｒｒａ级数ＰＡ模型直接进行求逆

计算，除去犘阶以下的非线性失真，缺点是计算复杂且一般

只适用于低阶非线性模型；文献［６ ７］提出了非线性ｆｉｌｔｅｒｅｄ

Ｘ类的梯度解析算法，这类算法需要对非线性功放函数求

导，计算量大，一般需要针对特定的ＰＡ类型（如 Ｗｉｅｎｅｒ模

型［６］和分段线性 Ｗｉｅｎｅｒ模型
［７］）进行算法优化；文献［８］介绍

了一种直接学习算法，该算法避开了复杂的求逆运算和梯度

解析运算，仅通过对ＰＡ模型进行线性和非线性分解及重

组，就能得到简化的预失真器模型，文献［４，９］将其用于欠采

样ＤＰＤ的高效实现，即从低速率的功放模型就能获得高速

率的数字预失真器模型。本文在文献［４，９］的基础上，提出

一种新的欠采样ＤＰＤ方法，通过对ＰＡ模型进行相关和非相

关分解及重组，得到新的简化预失真器模型。在此基础上，

本文详细给出了功放模型的欠采样辨识、前向预失真器参数

的上采样实现和自适应直接学习算法。理论分析表明新方

法有效地优化了简化预失真器模型的线性化条件，仿真结果

验证了该方法具有更好的ＤＰＤ性能。

１　犞狅犾狋犲狉狉犪系统的欠采样辨识与欠采样数字

预失真方法的基本原理

１．１　犞狅犾狋犲狉狉犪核的欠采样辨识原理

Ｖｏｌｔｅｒｒａ级数及其简化的记忆多项式模型是非线性记忆

型功放及其预失真器的重要描述形式［１０１２］。设狓（狀）和狔（狀）

分别表示连续Ｖｏｌｔｅｒｒａ系统以频率犳狊＝１／犜进行采样得到

的输入和输出信号，二者之间的关系为

狔（狀）＝∑
犓

犽＝１
∑
犔－１

犻
１＝０

…∑
犔－１

犻
狆
＝０

犺狆（犻１，…，犻狆）∏
犽

犼＝１

狓（狀－犻犼） （１）

式中，犔为记忆深度；犓为最高非线性阶；犺狆（犻１，…，犻狆）称为

狆阶Ｖｏｌｔｅｒｒａ时域核函数，是待辨识的对象。对犓阶Ｖｏｌｔ

ｅｒｒａ系统，其输出信号的带宽是输入信号带宽的犓倍，采样

率犳狊至少要在输出信号最高频率的２倍以上才能避免输

出信号的混叠失真。然而，若只是用于 Ｖｏｌｔｅｒｒａ系统的辨

识，考虑到“伪混叠”效应，犳狊可以降低为输入信号最高频率

的２倍，该方法称为Ｖｏｌｔｅｒｒａ系统的欠采样辨识方法
［１３１４］。

１．２　欠采样数字预失真方法的实现原理

图１是欠采样数字预失真方法的实现原理，狓（狀）、狕（狀）

和狔（狀）分别是预失真器的输入信号、数模转换器（ｄｉｇｉｔａｌ

ｔｏａｎａｌｏｇｃｏｎｖｅｒｔｅｒ，ＤＡＣ）的输入信号和功放的输出采样

信号，均为复基带信号形式，其中狔（狀）是由功放的射频输

出经过衰减匹配、模拟下混频和模／数转换后得到的。在

ＤＰＤＰＡ级联系统的前向链路中，必须保证数字犐、犙信号

的码速率犳狇 满足Ｎｙｑｕｉｓｔ采样定理，否则数／模转换后的信

号会产生频谱混叠失真，即要求

犳狇 ≥犓×犅 （２）

式中，犓为预失真器的最高非线性阶数；犅为狓（狀）的带宽。

预失真器采用直接学习结构，为了对ＰＡ模型进行欠采样辨

识，需要先将预失真器旁路，狓（狀）经抽取降速率后和狔（狀）一

起送入ＰＡ辨识模块。反馈链路ＡＤＣ仅需以大于等于狓（狀）

最高频率的两倍速率进行采样，即要求

犳狉 ＝２犓犅／犕 ≥２犅 （３）

式中，犳狉 为反馈链路采样率；犕 为欠采样因子。当犕ｍａｘ＝犓

为最高的欠采样因子，对应功放输入信号的Ｎｙｑｕｉｓｔ采样；

犕ｍｉｎ＝１对应功放输出信号的Ｎｙｑｕｉｓｔ采样；１＜犕≤犕ｍａｘ为

欠采样情况。功放模型辨识出来之后，再根据一定的算法得

到预失真器模型的参数，并通过上采样以匹配前向链路的数

据速率后送给预失真器，最后将预失真器重新接入前向链路

中，整个ＤＰＤＰＡ级联系统开始工作。

图１　欠采样ＤＰＤ方法的实现原理

２　基于正交模型辨识辅助的欠采样预失真

方法

２．１　预失真算法描述和功放模型的正交化方法

本节首先对文献［４，９］的ＤＰＤ算法进行简要介绍，然

后给出新的ＤＰＤ算法，并通过推导证明新算法的优点。

文献［４，９］的原始算法是将ＰＡ的输出分解为线性和

非线性两部分

狔（狀）＝犳（狕（狀））＝犔（狕（狀））＋犖（狕（狀）） （４）

式中，犔表示线性运算算子；犖 表示非线性运算算子。

简化预失真器采用如下实现模型：

狕（狀）＝狓（狀－τ）－犔^－
１（犖（狓（狀））） （５）

式中，犔^－１满足犔·犔^－１
＝狕－τ，狕－τ表示τ个样本延时。对物

理可实现系统，一般是非最小相位的，因而取τ＞０。

对一般功放，满足

‖犔（狓（狀））‖  ‖犖（狓（狀））‖ （６）

可以得到

狔（狀）≈犔（狓（狀－τ）） （７）

即实现了ＤＰＤＰＡ级联系统输出的线性化，故将式（６）称为

简化预失真器模型的线性化条件。

本文提出的新预失真算法描述如下：

将功放的输出分解为相关输出和非相关输出两部
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分，即

狔（狀）＝犳（狕（狀））＝犆（狕（狀））＋犇（狕（狀）） （８）

式中，犆为相关运算算子；犇为非相关运算算子。

简化预失真器模型的实现方法为

狕（狀）＝狓（狀－τ）－犔^－
１（犇（狓（狀））） （９）

式中，犔^－１满足

犆·犔^－１ ＝狕－τ，τ＞０ （１０）

　　因此得到ＤＰＤＰＡ系统的级联输出为

狔（狀）＝犆（狕（狀））＋犇（狕（狀））＝犆（狓（狀－τ））－

犇（狓（狀－τ））＋犇（狓（狀－τ）－犔^－
１（犇（狓（狀）））） （１１）

　　若功放的相关输出远大于非相关输出，即满足

‖犆（狓（狀））‖  ‖犇（狓（狀））‖ （１２）

对该式两边取犔^－１运算，得

‖狓（狀－τ）‖  ‖犔^
－１（犇（狓（狀）））‖ （１３）

因此，式（１１）简化为

狔（狀）≈犆（狓（狀－τ）） （１４）

表明ＤＰＤＰＡ级联系统的输出为功放的相关输出，式（１２）

为新算法的线性化条件。

下面利用 ＧｒａｍＳｃｈｍｉｄｔ正交化方法
［１５］，以无记忆多

项式功放模型为例，对其进行相关 非相关分解，从而证明

新预失真算法能更好地满足简化预失真器模型的线性化条

件，进而推广应用到记忆多项式功放模型。

无记忆多项式功放的输出表示为［１０］

狔（狀）＝∑
犓

犽＝０

犪２犽＋１２犽＋１（狕（狀）） （１５）

式中，２犽＋１（狕（狀））＝｜狕（狀）｜
２犽狕（狀）是多项式基函数；犪２犽＋１是

多项式的系数。

利用ＧｒａｍＳｃｈｍｉｄｔ正交化方法将式（１５）转化为正交

多项式形式，即

狔（狀）＝∑
犓

犽＝０

α２犽＋１φ２犽＋１（狕（狀）） （１６）

式中，α２犽＋１是正交多项式的系数；φ２犽＋１（狕（狀））是正交多项式

的基函数，

φ２犽＋１（狕（狀））＝２犽＋１（狕（狀））－∑
犽－１

犿＝０

λ２犽＋１，２犿＋１φ２犿＋１（狕（狀））

（１７）

式中，复系数λ２犽＋１，２犿＋１是２犽＋１（狕（狋））与φ２犿＋１（狕（狋））的相关

系数，即

λ２犽＋１，２犿＋１ ＝
Ｅ［２犽＋１（狕（狀））φ


２犿＋１（狕（狀））］

Ｅ［φ２犿＋１（狕（狀））φ

２犿＋１

（狕（狀））］
（１８）

因此可以得到式（１６）中的系数α２犽＋１为

α２犽＋１ ＝∑
犓

犿＝犽

犪２犿＋１λ２犿＋１，２犽＋１ （１９）

　　考虑一个五阶正交多项式模型，由式（１７）得

φ１（狕（狀））＝１（狕（狀））

φ３（狕（狀））＝３（狕（狀））－λ３１φ１（狕（狀））

φ５（狕（狀））＝５（狕（狀））－λ５１φ１（狕（狀））－λ５３φ３（狕（狀））

（２０）

由式（１９）得

α１ ＝犪１＋λ３１犪３＋λ５１犪５

α３ ＝犪３＋λ５３犪５

α５ ＝犪５ （２１）

因此狔（狋）的相关分量、非相关分量、线性分量和非线性分量

分别为

犆（狕（狀））＝α１φ１（狕（狀））＝ （犪１＋λ３１犪３＋λ５１犪５）狕（狀）

犇（狕（狀））＝α３φ３（狕（狀））＋α５φ５（狕（狀））

犔（狕（狀））＝犪１狕（狀）

犖（狕（狀））＝犪３３（狕（狀））＋犪５５（狕（狀）） （２２）

由式（２２）可知，由于犆（狕（狀））中不仅包含了原始信号的线性

放大分量犔（狕（狀）），还包含着非线性项的相关分量（λ３１犪３＋

λ５１犪５）狕（狀），因此

‖犆（狕（狀））‖ ＞ ‖犔（狕（狀））‖

‖犇（狕（狀））‖ ＜ ‖犖（狕（狀））‖ （２３）

从而证明了式（１２）所示的新算法线性化条件要优于式（６）

所示的原算法线性化条件。同时，从物理意义上来讲，相关

分量犆（狕（狀））对信号的非线性失真无影响，只是会影响信

号的电平，造成信号星座图的缩放和旋转，可以通过自动增

益控制（ａｕｔｏｍａｔｉｃｇａｉｎｃｏｎｔｒｏｌ，ＡＧＣ）电路加以校正；而非

相关分量犇（狕（狀））则类似于加性噪声，会造成带内信号星

座图的散射和带外的频谱泄漏，必须通过功放的线性化手

段来消除［１５］。

将新算法推广应用到记忆多项式功放模型［１０］时，需引

入历史时刻的输入信号对功放输出的影响项，因此式（１５）

改写为

狔（狀）＝∑
犓

犽＝０
∑
犔－１

犾＝０

犪２犽＋１，犾２犽＋１（狕（狀－犾）） （２４）

式中，２犽＋１（狕（狀－犾））＝｜狕（狀－犾）｜
２犽狕（狀－犾）；犔为记忆深度。

狔（狀）的线性分量和非线性分量分别为

犔（狕（狀））＝∑
犔－１

犾＝０

犪１，犾狕（狀－犾）

犖（狕（狀））＝狔（狀）－犔（狕（狀））

（２５）

　　同理，式（１６）改写为

狔（狀）＝∑
犓

犽＝０
∑
犔－１

犾＝０

α２犽＋１，犾φ２犽＋１（狕（狀－犾）） （２６）

若输入信号具有复高斯随机分布特性，式（２６）中的正交记

忆多项式基函数可表示为［１６］

φ２犽＋１（狕（狀－犾））＝∑
犽

犻＝０

（－１）
犽－犻 犽＋槡 １
（犻＋１）！（）

犽

犻
２犻＋１

狕（狀－犾）

σ（ ）狕

（２７）

式中，σ狕 是狕（狀）的标准差；（）
犽

犻
＝

犽！

犻！（犽－犻）！
。

狔（狀）的相关分量和非相关分量分别为

　
犆（狕（狀））＝∑

犔－１

犾＝０

α１，犾φ１（狕（狀－犾））＝∑
犔－１

犾＝０

α１，犾狕（狀－犾）

犇（狕（狀））＝狔（狀）－犆（狕（狀））

（２８）

２．２　预失真算法的欠采样实现

类似于文献［４，９］，图２是新ＤＰＤ算法的欠采样实现，
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为简化起见，忽略了图１中的 ＡＤＣ、ＤＡＣ和混频器等模拟

环节。

图２　基于ＰＡ正交模型辨识的欠采样ＤＰＤ实现

整个系统的实现分为两个阶段：

第一阶段为功放模型离线辨识和预失真器参数添零内

插阶段。此时开关位于“ａ”，预失真器处于旁路状态，狕（狀）

＝狓（狀）。狕（狀）和狔（狀）经过犕 倍的抽取后，得到的狕犕（狀）和

狔犕（狀）送入辨识模块，犕 必须满足式（３）所述的条件。辨识

模块的辨识对象有３个：犆犕、犇犕 和犔^
－１
犕 ，它们分别是ＰＡ的

相关模型犆、非相关模型犇和犆 的逆线性模型犔^－１在欠采

样因子犕 情况下的对应模型。为了匹配前向链路的码率，

辨识出来的犇犕 和犔^
－１
犕 必须经过犕 倍的添零内插得到犇 和

犔^－１的估计犇
－

和犔^
－
－１，然后置入预失真器中。

第二阶段为预失真器执行和在线直接学习阶段。此时

开关位于“ｂ”，预失真器接入前向链路。由于整个ＤＰＤＰＡ

级联系统的期望目标是狔（狀）＝犆（狓（狀－τ）），因此利用欠采

样速率下的误差犲犕（狀）＝狔犕（狀）－犆犕（狓犕（狀－τ／犕））对犔^
－
－１

进行自适应的直接学习以跟踪ＰＡ特性的实时变化，其中

狓犕（·）是狓（·）的犕－抽取。

２．３　功放正交模型的辨识、预失真参数的上采样及直接学

习算法

　　欠采样情况下的ＰＡ正交多项式模型为

狔犕（狀）＝∑
犓

犽＝０
∑
犔－１

犾＝０

α２犽＋１，犾φ２犽＋１（狕犕（狀－犾）） （２９）

式中，α１，犾是待辨识的犆犕 模型参数；α２犽＋１，犾（犽≠０）是待辨识

的犇犕 模型参数。由式（２９）可以看出，狔犕（狀）和参数α２犽＋１，犾

之间的关系为线性的，因此各种线性辨识算法，如最小二乘

（ｌｅａｓｔｓｑｕａｒｅ，ＬＳ）、最小均方（ｌｅａｓｔｍｅａｎｓｑｕａｒｅ，ＬＭＳ）等

均可以作为犆犕 和犇犕 的辨识算法。

将线性运算算子犔^－１犕 设置为有限冲激响应（ｆｉｎｉｔｅｉｍｐｕｌｓｅ

ｒｅｓｐｏｎｓｅ，ＦＩＲ）滤波器，其表达式为

狊犕（狀）＝∑
犘－１

狆＝０

犫狆狉犕（狀－狆） （３０）

式中，狉犕（狀）和狊犕（狀）分别是滤波器的输入和输出信号；犘是

滤波器的长度；犫狆 是待辨识的系数。由式（１０）可知，犔^
－１
犕 可

以通过对犆犕 的逆模型进行线性辨识得到。

前向预失真器中的犇
－

模型为犇犕 模型参数经过犕 倍

的零值内插得到：

狌（狀）＝∑
犓

犽＝１
∑
犔－１

犾＝０

α２犽＋１，犾φ２犽＋１（狓（狀－犾×犕）） （３１）

式中，狓（狀）和狌（狀）分别是犇
－

模型的输入和输出信号。

前向预失真器中的犔^
－
－１模型表达式为

狏（狀）＝∑
犘
－

－１

狆＝０

犫
－

狆狌（狀－狆） （３２）

式中，狌（狀）和狏（狀）分别是犔^
－
－１模型的输入和输出信号，犔^

－
－１

为长度等于犘
－

＝犘×犕 的ＦＩＲ滤波器，其初始系数由式

（３０）所示的犔^－１
犕 模型通过添零内插得到：

犫
－

０ ＝犫０，犫
－

犕 ＝犫１，犫
－

２犕 ＝犫２，

犫
－

（犘－１）×犕 ＝犫（犘－１），其余犫
－

狆 ＝０ （３３）

对犔^
－
－１的自适应学习是一类最优化问题，定义代价函数为

犑０ ＝
１

犖∑
犖

狀＝１

狘犲犕（狀）狘
２ （３４）

式中，犖 为样本总数。本文以式（３３）中的系数作为初值，采

用有限差分算法［１７］对犑０ 的梯度进行近似的迭代估计，算

法描述如下：

将复系数犫
－

狆
写成犫

－

狆＝β２狆＋１＋ｊβ２狆＋２，定义向量犅＝［β１，

β２，…，β２犘
－

－１，β２犘
－］Ｔ，犔^

－
－１的最优化问题等效于求向量犅的最

优解。

对犅的梯度估计为

Δ

犑０（犅）＝
犑０（犅）

β犻

犑０（犅＋犺犲犻）－犑０（犅）

犺
（３５）

式中，犻＝１，２，…，２犘
－

；犺是一个很小的正数；犲犻 是单位矩阵

犐２犘－×２犘－的第犻列向量。

犅的第犽＋１次更新方式为

犅（犽＋１）＝犅（犽）－μ

Δ

犑０（犅（犽）） （３６）

式中，μ 为步长因子。迭代计算式（３５）和式（３６），直至

式（３４）收敛。

３　仿真结果与分析

仿真所用的信号源为码率犳狇＝６１．４４ＭＨｚ的２载波

ＷＣＤＭＡ数字复基带信号，反馈链路 ＡＤＣ采样率设置为

犳狉＝
１２２．８８

犕
ＭＨｚ，其中欠采样因子 犕 满足１≤犕≤６。样

本总数犖 为８０００，采用的仿真软件为 Ｍａｔｌａｂ，所用的功
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放模型为非线性阶数为５、记忆深度为３的记忆多项式

模型［１０］。

本节首先对功放的输出进行相关 非相关分解和线性

非线性分解的比较；其次对犕＝４情况下的新ＤＰＤ算法进

行性能仿真并与文献［４，９］的算法进行对比，最后对不同欠

采样因子犕 情况下的欠采样方法进行性能比较。

由于所用的信号源近似满足零均值复高斯随机分布特

性，因此采用式（２７）作为正交记忆多项式的基函数，将

ＷＣＤＭＡ信号送入记忆多项式功放模型，其输入和输出数

据经过最小二乘拟合计算出式（２６）中的正交记忆多项式模

型系数α２犽＋１，犾。图３和图４分别是功放的输出信号经过式

（２５）的线性 非线性分解和式（２８）的相关 非相关分解后得

到的各分量的功率谱密度。图３显示了非线性分量中包含

了部分带内有用信号的能量，而图４的非相关分量则类似

于信号的加性噪声，仿真结果验证了式（２３）的正确性，从而

说明本文提出的新ＤＰＤ算法对原算法的线性化条件进行

了有效的优化。

图３　功放输出信号的线性和非线性分解

图４　功放输出信号的相关和非相关分解

图５是文献［４，９］的算法和本文第２节提出的新算法

在欠采样因子犕＝４情况下的功放输出功率谱密度。预失

真性能通常可用邻道功率抑制比（ａｄｊａｃｅｎｔｃｈａｎｎｅｌｐｏｗｅｒ

ｒｅｊｅｃｔｉｏｎ，ＡＣＰＲ）和归一化均方误差（ｎｏｒｍａｌｉｚｅｄｍｅａｎ

ｓｑｕａｒｅｅｒｒｏｒ，ＮＭＳＥ）
［１８］来衡量，前者反映预失真对功放非

线性引起的带外频谱再生的抑制能力，后者反映预失真对

功放非线性引起的带内信号失真的改善能力。表１给出了

ＡＣＰＲ和ＮＭＳＥ性能的比较。结果显示新 ＤＰＤ算法的

ＡＣＰＲ在偏移载波中心频率±７．５ＭＨｚ处约为－６６ｄＢｃ，

比原始算法改善了５ｄＢ左右，ＮＭＳＥ也比原始算法改善了

近５ｄＢ。

图５　功放输出的功率谱密度

表１　功放的犖犕犛犈和犃犆犘犚性能比较

方案

ＡＣＰＲ／ｄＢｃ

－７．５

ＭＨｚ

＋７．５

ＭＨｚ

－１２．５

ＭＨｚ

＋１２．５

ＭＨｚ

ＮＭＳＥ／ｄＢ

未加ＤＰＤ －４０．４３ －４０．４２ －６０．８３ －６１．４７ －３２．００

原始ＤＰＤ －６１．４２ －６２．９５ －７０．４３ －６９．２１ －５４．８９

新ＤＰＤ －６６．２１ －６８．７６ －７０．６２ －７０．６１ －５９．６０

图６比较了新ＤＰＤ算法在不同欠采样因子犕 情况下

的功放输出功率谱密度。可以看出犕＝１时的ＡＣＰＲ性能

最好，随着犕 增大，ＡＣＰＲ性能略有下降。这是由于随着

犕 的增大，在降低采样率的同时也降低了随机噪声带宽，使

随机噪声密度增大，对ＤＰＤ性能产生一定的影响
［５］，因此

犕 的选取应兼顾这一影响因素。

图６　不同欠采样情况下的功放输出功率谱密度
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４　结　论

本文在分析和研究功放模型正交化方法、非线性功放

的欠采样辨识原理及自适应预失真的实现算法基础上，构

建了基于功放正交模型辨识辅助的高效欠采样数字预失

真方法。对大量具有近似复高斯随机分布特性的通信信

号而言，采用正交记忆多项式作为功放的正交模型，新方

法并不增加原有方法复杂度。对 ＷＣＤＭＡ信号源的仿真

结果表明，新方法在 ＡＣＰＲ和 ＮＭＳＥ性能上均得到了明

显的改善；同时验证了数字预失真技术采用欠采样方法的

可行性，有利于数字预失真技术在宽带通信系统中的

实现。
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