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功率放大器的线性化实现技术

硕士研究生王建兵 导师 郭学雷
东南大学 无线电工程系

随着通信技术的发展，线性调制技术，宽带通信技术正得到越来越广泛的应用。在多

通道短波通信发射设备中，多个包络变化很大的单边带调制信号经过叠加后，形成的宽带

信号通过非线性射频功放后会产生交调分量，因此必须采用线性化技术以减少由此产生的

邻道干扰。预失真技术是一种广泛采用的线性化技术。本文将建立功率放大器的理论模型，

并讨论短波波段的数字预失真系统方案，通过仿真，得出系统的性能曲线。最后探讨通过

硬件实现此系统的方法。

本文的工作着重在以下几个方面：

1．分析短波通信的特点，了解单边带调制的相关特性；

2．建立功率放大器的模型，分析产生谐波和互调的原因；

3．仿真在实际条件下，数字预失真达到的效果，得出性能指标；

4． 探讨硬件实现的方法，实现功率放大器的线性化。
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With the rapid development of wireless communication techniques，linear modulation，wideband

communications are becoming more and mole popular．Now,in high frequency communications，several

channels carl be dealt with together．Since the envelope of sidebandl：SSB)modulated signal fluctuates，these

signals summed together generate unwanted imermodulation distortion products in a nonlinear Radio

Frequency(RF)Power Amplifier(PA)．So it is necessary to use linearization technique to reduce the adjacent

channel linerface．Digital predistortion is a widely used linearization technique because ofits unique advantage，

The main studying of this dissertation is about HF communication techniques，digital predistortion linearizer

based on Look—up Table(LUT)technology，simulation of the digital predistortion system and at last，realization

techniques are discussed，The main WOrk and valuable results i11 this dissertation are as follows．

】Present the SSB modulation and some characters ofHF communication．

2 Modeling the nonlinear RF power amplifier,analysis the reason ofits intermodulation．

3 Simulation ofdigital predistortion techniques．

4 Realization ofthis system in HF communication．，deal with some difficult problems，

Key words：high frequency communication、radio frequency power amplifier、digital predistortion、]inearization

techniques
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1．1 概述

第一章绪论

在短波通信中，一般采用单边带调制，对于话音传输，单路只有3KHz带宽。当多个短波发射

台一起工作时，传统考虑就需要多个射频发射设备，为了降低成本，可以把多路信号叠加起来，形

成一个宽带信号一起发射。然而，宽带信号的射频部分如果非线性失真严重的话，将带来信号失真。

邻道干扰等问题。为了解决这样的问题，我们可以采用功率放大器的线性化技术。自功率放大器的

线性化技术提出以来，人们提出了多种方案，预失真就是其中之一。这项技术在窄带通信中已经得
到应用，随着多载波技术，宽带通信的广泛应用，预失真技术必将得到极大的发展。

1．1．1 国内外现状

上个世纪二十年代，贝尔实验室的Harold．S．Black发明了前向网络法和负反馈技术，并把它们

应用到放大器设计中，有效减少了放大器失真。但是，那些技术只是对器件本身作调整，且只是在
模拟条件下来做，效率比较低。

随着无线通信技术的发展和数字器件的大量应用．射频功率放大器的线性化技术不断提高，到

上世纪七八十年代。一些新的技术涌现出来，如基于查找表的基带预失真技术，前向网络技术，负
反馈技术等等。这些技术不光着眼于功率放大器，它们侧重从系统的角度解决其非线性问题，效果

提高很多。最近，Intersil公司推出一款专用于预失真的芯片ISL5239，已经在基站发射台得到广泛

运用，但是由于其处理带宽有限，预失真技术还有很大的发展空间。

1．1．2 背景

在数字移动通信系统的信号发射接收过程中，功率放大器是一个核心器件。在实际应用过程中，
为了提高系统的效率，功率放大器通常工作在接近饱和区的非线性区域。高频放大器的这种非线性
特性会引入某些谐波成分，这些谐波分量不但降低了信噪比，而且也常常会引起信道问的串扰，从
而带来信号的畸变、失真。另外为了获得比较高的码率以及频带利用率，现代数字通信系统均采用

了诸如QPSK，64QAM等线性调制技术，这些线性调制方法对功放的非线性特性特别敏感，也即
信号的畸变受非线性的影响特别大。

1．1．3 研究的意义

目前，无论是在无线通信还是有线通信领域，功奉放大器的线性化技术已成为～个广泛而活跃

的研究领域。除了线性化调制技术的广泛采用等原因以外，以下一些原因也促进该技术得到广泛研

究并迅速发展：

1出于对通信系统功率效率的要求，不能采用简单的功率回退技术来解决功放线性化问题。所
谓功率回退就是采用大功率的放大器，然后通过功率回退使之工作在线性放大区域。如果采用该技

术，一方面电源利用率一般仅为la／o^15％，会产生导致终端自主时间过短、基站热管理等一系列问

题。另一方面大功率器件只能输出：}t／d,的功率，其本身潜力不能充分发挥，也造成整机制造成本的

提高。

2无线通信系统中由于多径传播和远近效应的存在，基站系统对邻道干扰的要求非常严格，这

就要求采用高线性度的发射机系统，减少交调分量对相邻信道的干扰。
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3线性调制技术的逐渐采用也要求线性化的功率放大器。以OFDM(Orthogonal Frequency
Division Multiplexing)为代表的多教破调制技术具有高传输速率、不需均衡等明显优点，已为许多标
准如802 11，H DTV(High Definition Television)，4G等所采用。由于OFDM信号具有很高的峰值／平
均功率比，功率放大器的非线性将影响到整个系统的性能。

4一些新兴无线通信技术的需要。以软件无线电为代表的薪兴无线通信技术，从本质上要求线

性、宽频的发射机技术，因此需要高度线性化的射频功率放大器。

1．2 课题的主要内容

本课题是要讨论短波通信的特点，建立符合实际的射频放大器的模型，分析其产生互调失真的

原因，并采用预失真技术作仿真分析，找出解决功率放大器非线性问题的方法。并用硬件实现此功
能。

1．2．1 研究内容

短波通信中信号的特点；

功率放大器的模型分析：

研究采用预失真技术后系统性能的变化；

研究用硬件实现预失真的方法。

1．2．2 系统开发手段

Mathworks公司的Mauab是常用的数学仿真工具，其矩阵处理能力强，画图功能强大，我们采
用Matlab6．5作为仿真工具。另外，为了开发硬件，我们选用了Altera公司的CPLD和FPGA Stratixll，

11公司的DSPlMs320Vc54】O以及配套软件Quartus II 5．0，CCS2．1。
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2．1 基本概念

2．1．1 定义

第二章短波通信技术

短波是指波长在100米以下，10米以上的电磁波，其频率范围为3～30MHz，短波通信是指发
射频率在此范围内的通信方式。

2．1．2 短波传播途径

短波的基本传播途径有两个：一个是地波，一个是天波。

地波沿地球表面传播，其传播距离取决于地表介质特性。海面介质的电导特性对于电波传播最
为有利，短波地波信号可以沿海面传播1000公里左右：陆地表面介质电导特性差，对电波衰耗大。
而且不同的陆地表面介质对电波的衰耗程度不一样(潮湿土壤地面衰耗小，干燥沙石地面衰耗大)。

短波信号沿地面最多只能传播几十公里。地波传播不需要经常改变工作频率，但要考虑障碍物的阻
挡，这与天波传播是不同的。

短波的主要传播途径是天波。短波信号由天线发出后，经电离层反射回地面，又由地面反射回
电离层，可以反射多次，因而传播距离很远(几百至上万公里)，而且不受地面障碍物阻挡。但天
波是很不稳定的。在天波传播过程中，路径衰耗、时间延迟、大气噪声、多径效应、电离层衰落等
因素，都会造成信号的弱化和畸变，影响短波通信的效果。

2．2 单边带调制

2．2．1 单边带的概念

我们知道通常收听的无线电广播采用的调幅波，其频谱由载波和上、下单边带信号三部分组成，

被传递的信息仅包含在两个边带之中，而且两个边带是完全对称，每个边带所荷载的信息完全相同。
因此仅传递一个边带就足以进行信息的传递，而载波和其余无用的边带都可以被抑制掉，从而使发
射效率大大提高，短波通信系统中，常常采用这种信号形式，这样可以提高通信带宽的利用率。

根据国际协议，短波通信必须使用单边带调幅方式(SSB)，只有短波广播节目可以使用双边
带调幅方式(AM)。因此，国内外使用的短波电台都是单边带电台。

2．2．2 单边带的定义

调幅信号的频谱是由中央载频和上下两个边带组成的。将载频和其中一个边带加以抑制，剩下
的一个边带就成为单边带信号。下面用图示的方法说明单边带信号是怎样产生的。

(1)单音调制的调幅信号和上边带信号波形如图2-1所示。

3
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图2—1单音调制的调幅信号和上边带信号波形图

(2)单音调制的调幅信号和上边带信号频谱如图1．2所示。

(a)调幅信号

频’昔

(b)上边带信

号频谱

U

W

1 l鼍 l芒 ．。
n Wc、Ⅳc+Q

图2-2单音调制的调幅信号和上边带信号频谱图

(3)受话音调制的调幅信号和边带信号波形及频谱如图2-3所示。
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信号波形和频谱

(c)语音调靠j由上

边带波形和频谱

图2-3受话音调制的调幅信号和边带信号波形及频谱图

2．2．3 单边带的优点

单边带的优点是：①提高了频谱利用率，减少信道拥挤；②节省发射功率约四分之三；③减
少信道互扰；④抗选择性衰落能力强。

一部lOOW单边带电台的实际通话效果，相当于过去1000w以上双边带电台。

2．3 模拟域内单边带信号的产生

在模拟域内实现单边带调制的方法比较多，我们介绍两种形式：一是滤波法、二是相移法(相位
补偿法)。下面对这二种方法的调制方法分别进行介绍。

滤波法

由单边带信号的定义，报容易想到一个最直观的方法，那就是将双边带信号通过一个单边带滤

波器，滤除不要的频带，即可得到单边带信号。我们将这种方法称为带通滤波法。

相移法

利用相移法产生单边带信号，可以不用边带滤波器，因此可以避免滤波法带来的缺点，因为

p岛(f)=x(t)cosw。t千k(t)sinwJ (2-1)

所以可以用如图2-4方法产生单边带信号。

5
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图2_4相移法单边带信号产生器

如果混合电路中取减法运算，可得到上边带输出；取加法运算，可得到下边带输出。从图2-4中

可以看出，相移法单边带信号产生器有两个相乘器，第一个相乘器产生一般的双边带信号，第二个

相乘器的输入载波需要相移90。，这是单个频率成分移相，用移相网络比较容易实现，而对输入信

号移相，需要一个宽带移相网络，而宽带移相网络是不易制作的。如果宽带移相网络做得不好，容
易使单边带信号失真。

2．4 数字域内单边带信号的产生

在数字域内实现单边带信号的调制与解调，不能简单套用传统模拟域内的实现方法，必须要考
虑DSP运算速度的限制，开发实时运行的计算有效的算法，因此，有效的DSP算法是实现高性能

低代价电台中频以下数字化的关键。通过前面对模拟处理方法的讨论，就滤波法来说，在数字系统

中完成频谱搬移后的边带滤波，则需要相当大的运算量，以至无法实现。对于相移法，在模拟处理
中的难点是，要实现在低频的宽频带．90。相移是十分困难的，只能做到近似的实现。但是，在数
字域内，完全可以借助于Hilbert变换，通过Hilbert FIR滤波器，完成离散序列的-90。相移。下面
对模拟域及数字域内的Hilbert变换作以介绍。

Hilbert变换

Hilbert变换是信号分析中的重要工具。对一个因果信号x(0，或x(n)，它们所构成的解析函数
的傅立叶变换其实部和虚部，幅颇响应及相频响应之间存在着Hilbert变换关系因此利用Hilbert变

换关系，可以构造出相应的解析信号，使其仅含有正的频率成分，然后在复数域内与载频信号直接
相乘，便可得到单边带信号。

a)在时域内的连续信号Hilbert变换

给定一连续的时间信号x(0，其Hilbert变换z(t)定义为

叠(f)：三r“翌d，：一1 f ，爿(f)+上 )_2x(t-"r)d(2-21【d一篙l—T 氚u～| 弧t

叠(f)可以看成是工(f)通过一滤波器的输出，该滤波器的单位冲激响应^(f)=二。由傅立叶变

换的理论可知，jh(f)=』-的傅立叶变换是Z,Tr号函数sgn(n)，因此Hilbert变换器的频率响应

咖)=-jsgn(f2)=K躺 (2_3)

这就是说，从频域上来看Hilbert变换器是幅频特性为1的全通滤波器。信号工(f)通过Hilbert
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变换器后，负频率成分作+90‘相移，而正颠军成分作一90。相移。

设i(f)为x(O的Hilbert变换，定义

z(f)=xq)+豇(，) (2—4)

为信号I(f)的解析信号(analytic signal)a对上式两边做傅立叶变换并由前式，有

z(JQ)=Ⅳ(，Q)+弘(，啊

圳励+舢毗(jfl)={2Ⅳ黑等。
G巧’

这样，由Hilbert变换构成的解析信号。只含有正频率成分，且是原信号正频率成分的两倍。

我们知道，黼-x(t)是带限的，最高频率为绣，那么若保证n。≥2fl。，由x(f)的抽样x(力可以
队复出x(O，这即是抽样定理。将x(f)构成解析信号后，由于z(O只含正频率成分．最高频率仍为

Q。，这时只需Q，≥Q。即可保证由x(t)恢复出工(啦。

b)离散时间信号的Hilbert变换

设离散时间信号工(功的H“ben变换是量(功，Hilben变换器的单位抽样响应为^(力，由连续

信号H“ben变换的性质及Ⅳ(，n)H(ep)的关系，不难得到

肌夸{竺三= ㈨，
lJ，一7r<u(I，

因此

h∽=去lH如“V”du=去￡je”du一去{：ieJ”幽 ∞，
求出

㈣：半：Er篡l， 协s，
胛 l一．=Z席十J

如一c岫∽=罢毒些乏等产 ∞，
霄．= 2m十l

求出王(”)后，即可构成x(n)的解析信号

z(月)=x(”)+丘(") (2-10)

单边带信号的表示法

对于复低通信号z(n)，由上面分析可知，其虚部土(”)为实部x(n)的Hilbert变换，且

Z(e7”)=O，一7r≤o<0 (2—1I)

现在研究序列

s(”)=z(n)e’“”=san)+is,(”) (2—12)

式2-12中san)和s，(H)都是实序列。相应的傅立叶变换为

s(e”)=Z(P“”4’) (2-13)

7
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显然对于带通信号来说，Sr(”)是Sr(行)的Hilbert变换，经过进～步简化，可以得到下式

‘Sj器三裂s∞in麓／,：／主裟篡 cz州，
(珂)=j(”) u，+i(月)cosu，"

⋯ 。

上面两式即是用低通信号表示的带通信号形式，其中Sr(”)就是所需要的上边带信号。

边带滤波器设计

基于上述的原因，对低频信号，可以用复数滤波器来获取单边频谱，此滤波器传输函数实质上

是一带通滤波器传输函数与其Hill)en变换组成的解析函数。这样，我们就可得到一种设计所谓边

带信号滤波器的方法，就是先设计一带通滤波器，然后求出其Hilbea变换，最后，将两者进行适
当的组合，即可得到边带滤波器。

然而，我们还可以用滤波器传输函数频移的方法来获取边带滤波器。下面就来介绍这种方法设

所要设计的滤波器的通带为O．3KHz-3KHz，其过渡带宽为300Hz，其特性如图2-5所示。

(6J ．I．35 0 1．35

图2-5边带滤波器及其对应低通滤波器频谱特性

我们来看下形状与此边带滤波器相同的低通滤波器，其通带为一1．35KHz-I．35KHz，过渡带宽为
300Hz。很明显，这两个滤波器的关系是：后者是前者在频率轴上移动1．35KHz而得。

下面来求上面所提及的两种滤波器的系数之间的关系。我们给出公式，设低通滤波器的传输函
数为

N-I

nAz)=∑hAn)z“ (2—15)
月=0

其中N为滤波器的阶数。又设所要设计的同阶数的边带滤波器的传输函数为

后者是前者在频率轴上移动△，而得。则两者的关系为

由此可得

H st如=Hd(ze—i。匈‘L)

根据多项式恒等的充分必要条件，比较上式两边可得

8
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弦"(吃
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h，(叻=hd(n)e"”劬’^，玎：O，l，⋯，．Ⅳ一1 (2．19)

此即为所求的关系式。罕此，4i难得出设计一边带滤波器的一般过程：

首先确定所要设计边带滤波器的性能指标，设其通带为兀一工，(厶<正：)过渡带宽为五：

确定相应低通滤波器的指标为：l兀一厶／2l，过渡带与前者相同；

设计相应的低通滤波器。设所得的系数为亿(”)，蚪=0，l，2，⋯，Ⅳ一l；

系数转化，求单边滤波系数瞳(疗)，肝=0，1，2，⋯，Ⅳ一l；

，2。!立生。，f
红(坊=％(田一

2

“，胛=0，1，2，⋯，Ⅳ-1 【2．20)

可以看到，在上面的设计过程中，所作的变换对频率而言是线性的，故此变换仍然能保持原低

通滤波器的相位的线性特性。另外，我们还可以证明，用这种方法设计出来的滤波器的系数的实部

和虚部互为Hilbert变换。而且，还可以用这种方法设计带通滤波器，由前面的论述可知仅需取用
上面的方法所设计出的滤波器的实部或虚部即可。

经过上面的分析，我们便可以利用边带滤波器进行单边带的调制。由于这种滤波器的系数是复
数形式的，所以称用这种滤波器实现滤波的方法为复滤波法。

调制后的短波信号必须由由发信机、天线系统以及各种终端设备发射出去，由于远距离通信或
广播需要强大的发射功率，收信系统又需远离干扰源，收发信天线的前方应有数百米的净空区，不

能有高大树木或建筑物，以免对电波造成阻挡，也不能有造成干扰的高压电线或电气铁道。

在短波通信设备中射频功率放大器的线性度非常重要，它直接影响到功率放大器的效率和互调

失真指标。为了提高射频功率放大器的线性度，通常采用以降低放大器的效率来换取其线性度，但

对大功率发射机尤其是对多通道大功率发射机来说，将导致系统的复杂程度急剧增大，可能难以实
现。

如图2-6为一个4通道的1KW功率库，采用大信号合并方案：

匝p乍R团
卧。网刑刚羹r删
图2-6短波发射功率合成方案

由图2-6可见，为了获得1KW的输出功率，由于两两合并时的3dB损失，需要4个IKW的

功放，放大器的效率为25％。其余75％的功率(3KW)必须通过散热系统冷却。若要实现8KW的
功率库，其散热系统的规模相当庞大。并且污染了电磁环境。

采用最新的线性预失真技术，是解决这一难题的有效途径。

9
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第三章功率放大器的模型

为了仿真预失真技术在功率放大器线性化中的作用，我们必须建立合适的功率放大器的模型。

在实际使用中，功率放大器的输出与输入信号的频率，幅度，工作温度等有关，此外这些功率放大

器都是有记忆效应的，也就是其输出不仅同现在的输入信号相关，也同过去的信号有关。如果假设

输入信号的带宽足够小，则可以把其看成无记忆非线j生系统，在本文的所有分析中都假设所研究的

射频功放是没有记忆效应的。

3．1 极坐标非线性模型

如果不考虑记忆效应，可以把输出信号中的幅度和相位失真看成是由输入信号幅度变化引起

的。这种模型实质上考虑功率放大器两种类型的非线性特性，即调幅一调幅(AM—AM)转换特性和调

幅一调相(AM—PM)转换特性}。由于射频功放的这两个非线性特性可以通过矢量网络分析仪测量得
到，因此用AM．AM和AM—PM特性来描述非线性功放是实际中经常采用的方法。如果把射频功

放的AM。AM，A M—PM转换特性用串联方式表示，则可以得到极坐标形式的非线性模型。考虑如下

形式的单频输入信号：

F=aeos(27rfJ+≯)

当该信号通过非线性射频功放后，输出信号变为：

圪=f(a)cos(27rfJ+≯+g(n))

土式中f(a)和g(a汾别代表功放的AM-AM和AM，PM非线性转换特性。

对于调制输入信号以上所描述的关系也同样满足，即对于如下调制输入信号：

vat)=a(t)cos(27rf。H一≯(f))

输出信号可表示为：

匕(f)=以a(t)}cos(27rfj+庐(，)+g{口(f)))

3．2 正交坐标非线性模型

通过对式3-4所示的极坐标非线性模型变形．可以得到正交形式模型。这种模型建立了两个幅

度模型，{订(f))和Q{d(f))，从而避开了较复杂的AM—PM转换特性。

对式3．4，三角展开后可表示为t

圪(f)=厂{盘(f)}cos{g{口(})))cos(2，rLt+西(f))一．厂{口(f)}sin{g{口p)}'sin(27r五f+≯(f))(3—5)
式3-5中可写成如下正交形式：

voo)=l{a(t)}cos(27rfJ+妒(f))一Q{a(t)}sin(27rfJ+砂(f)) (3·6)

式3-6中“口(f))和Q{口(f))分别定义为：

，{dO))=厂{口(f)}cos{g{。(f))}

Q{口(f))=厂{口(f))sin{g{口(，)))

3．3 序列展开非线性模型

(3—7)

(3·8)

对于极坐标或正交坐标形式的无记忆非线性模型，都需要通过测量得到AM-AM和AM-PM信
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息，而对于没有测量的点则需要进行插值运算得到，因此该模型运算量较大。对于非线性系统，一

种分析方法是通过各种基函数展开，得到简单描述的参数模型，这样可以提高运算的速度。

日前对射频功放非线性模型的展开方法有许多，我们用功率序列展开得到射频功放的带通无
记忆非线性模型，这种模型适合通信系统中带通信号的情况。

对于一个无记忆非线性系统，其输出信号可以用输入信号的功率序列表示，如下式所示：

圪O)=Co+cy,(f)+C2¨O)2+c3¨(f)’+⋯ (3·9)

式3-9中圪(f)是输出信号，¨(，)是输入信号，c是各次展开系数。

当输入信号为固定频率f的单载波正弦信号时，式3-9所描述的非线性系统会产生频率为关倍

数的信号分量，这些信号分量称为基准频率分量sin(27r．肛)的谐波失真分量。

当输入信号是两个等幅单频信号如Z一厶和五+厶时，即在双音测试条件下，图3．1中显示

的是％=5MHz，％=9MHz两个正弦信号的频谱。这种情况下，输入信号平均功率为17dBm，
峰值功率为20dBm。功率放大器输出的响应如图3-1。

喜
i
}
●

!

Io甲。qp“q

图3一l功放输入信号的频谱
式3-9所示的非线性系统会在测试频率及各次谐波附近产生各阶次交调失真分量

(]mermodulationDistortion，IMD)，如图3-2所示。
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图3-2功放输出信号的频谱

从图3—2中可以看到，交调分量与基频的频率距离非常近，是通信系统的主要干扰信号。当多

个调制信号通过非线性射频功放时，这些交调分量会落在通信频带内，会对所要传输的信号产生很

大干扰，这就通信系统中非线性射频功率放大器面对的主要问题。对系统而言，交调失真比谐波失
真要严重的多，因为谐波分量一般远离所工作频率，因此可以通过滤波器方一便地滤除。一般功率

放大器线性化技术的目韵就是消除交调分量对通信系统的影响。

从图3-2中还可以看出，只有基频信号的奇数次项组合才会出现在基频信号附近。因此如果只

考虑交调分量的影响，模型式可简化如下：

Vo(t)=q巧(f)+白巧(f)3-I-csll,(t)5+⋯

对于式3一10表示的输入信号，来研究交调失真信号幅度的变化情况。

vat)=口f cos(21rfJ+磊)

将式3-11代入式3—10，三角展开后得：

(3-10)

(3·11)

vo(tHqq+孚十孚¨州2明Ⅷ+．．． (3．·z)

这样基频区域内的交调信号的幅度可表为：

zlo=qa,+挈十孚+．． 删13=+÷十÷+⋯ (3。)

式3-12就是射频功率放大器的带通非线性模型，这种模型只考虑了通带区域内失真信号的影
响，而且没有考虑偶次分量，是一种比较简单的分析模型。下面我们看一个具体的例子，公式表示

为

vo(o=g(I¨(f)12)¨(，)=gAv,(012)P胁‘睇o]|2’¨(f) (3．14)

其中。go(Iv,(oI‘)表示放大器的幅度特性，岛(∽(f)12表示放大器的相位特性。简称AM-to．AM
和AM—to-PM特性。

这些传输特性可以通过测量放大器的输入输出得到。然而，在仿真中，我们根据模型公式

go(1V,(t)12)=10—10l¨(，)12和g。(Iv,(012=一o．3lr；(012
作图表示为输入功率的函数如图3-3和图34：

12
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3．4 互调的产生

图3-3功放AM-AM特性

图3_4功放AM．PM特性

功率放大器的特性也可以从两个正弦信号输入后的响应来表征。考虑两个正弦信号：

E(t)=Ve’即+Ve’w2’ (3．15)

输入也可以表示为

¨(，)=2vcos(既t)e朋 (3—16)

其中既：旦毕，既：粤粤。
在这个式子中，两个正弦信号幅度相等，所以峰均比(PAR)为3dB。
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Pm(帅f)：PJa4一cos2呀

_1+ja4V2cos2叭塑掣+鲤掣+-
cosⅥ刮+弘]学肛za⋯

P8‘‘忆‘’r’=c；+clcos2≈既f+c2cos4女，匕f+c，cos6kWj+⋯

co=I+喜警吲刍m=l ”‘·
、”‘，^

纠+耋警㈢刍H2，⋯ ㈣，
当功率放大器工作在线性区时，输出频谱与输入频谱分量相同，只是有20dB的相对增益。当

其工作在非线性区时，会产生额外的频谱分量，这就叫做互调。互调分量出现在wl，w2的和分量以
及各种组合上，最感兴趣的是3阶和5阶互调，它们出现在；

三阶互调：2嵋一％，2％一彤

五阶互调：3Ⅸ一2％，3％一2彤

很明显，由于放大器特性的幅度和相位失真，使得输出产生互调分量，这些互调分量会干扰其
他通信信号，一般来说，3阶互调会干扰相邻信道，5阶互调不仅干扰相邻信道，还干扰另外的其
他通信方式。经验也表明，一般3阶和5阶互调代表了放大器的非线性，5阶以上的互调可以忽略
不计。所以预失真带宽可以是5倍信号带宽以抵消5阶互调分量。
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第四章插值滤波器

对于中频数字化系统而言，由于DSP带宽有限．我们只能用专用硬件作中频处理，中频处理

的关键技术包括上变频，下变频等，对于上变频，常用的方法是插值，下面就介绍一下插值滤波器。

4．1 插值滤波器原理

所谓整数倍内插就是指两个原始抽样点之间插入(I-1)个零值，若设原始抽样序列为x(啊7i)

内插后的序列为y(也正)。如图4-1：

圈4—1插值处理示意圈

插值处理的实现方法如下，就是先在己知序列。(嵋五)的相邻两抽样点之间等距离地插入(1一I)
个。值点(瑟其为零值内插)，然后进行低通滤波，即可求得j倍内插的结果。设经过零值内插之后

得到的序列为V(坞五)，下面分析一下三者的频谱关系．

设x(啊五)和y(慢正)为分别己抽样时间间隔互和五：对x(f)进行抽样所得的序列。则它们的频

谱x(P“)和】，(Pn)均为周期函数。如果用真实的角频率Q来表示，则J(口¨)=X(e’“‘)其周

期为q=2'r／正；同理y(e。’)=x(e』n8)，其周期为n2=27r／五=217r／T1=1121。而对于

v(n2Tp的频谱。y0”)=V(e。o是)，由于

Vc咖=P仃’之荔L控L⋯ 件t，

于是

心牛黑V(蜊e一=．曼“孥e枷w’ (4-2)
^～∞ m一∞ ‘

由于

啦／1=鸭 (4．3)

所以

y(P“)=∑工(啊五)P一巾‘1=x(P“)(4-4)
^；一∞

从而可知矿(P’”)和z(P抽)频谱是相同的。只是z(P山)以编=27r／T为周期，而矿(P”)以

f't2=27r／正为周期。

现考虑提高整数L倍的过程，内插原理图如图4．2所示，设L=3。

5
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O |

图4．2内插整数L倍的框图和波形

图4-2表示了信号插值变化的过程，在己知的相邻抽样点之间插入L．1个零值的点，其频谱相

当于采样率为珥，频谱保持不变。经过低通滤波后，就得到了采样率为五￡的信号频谱。

4．2 抽取与插值的滤波器实现

图4-2中只是基本采样率变换的概念性框图，由于其中的滤波器运算均在系统采样率最高处进

行，所以，从运算量角度来说它们是低效的。实际中，总是采用采样率变换的高效网络结构，它主
要有高效的直接式结构和高效的多相式结构等，其共同点是通过各种网络的等效变换，将滤波器中

的乘法运算安排在最低采样率下：这样，可以降低每秒乘法次数。由于对线性相位特性及稳定性的

要求和容易实现高效结构的原因，采样率变换系统中的滤波器通常都是FIR(Finite Impulse
Response)滤波器。若FIR滤波器是对称的，则在高效的直接式结构中可使乘法次数再降低约一倍。

令h(n)是一个FIR滤波器的单位抽样响应，长度为N，对十插值滤波器，可将b(n)按一定规则
进行分解，最后得出它的多相分解形式如下：

(4-5)

这种分解形式适用于内插系统。可表示成图4-3，它能将滤波时的卷积运算放到低抽样率的一

侧，从而大大降低计算的工作量。
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z：E

ziI

图4-3滤波器多相分解结构

4．3两类高效的数字滤波器
在实际的可编程硬件采样率变换系统中，用得更多的FIR滤波器则是两类高效的数字滤波器：半带
滤波器(Half--Band Filter，HBF)和级联积分梳状滤波器(Cascaded Integrator--Comb Filter，CICF)。

由于各自滤波器系数的特殊性，它们在节省运算量和存储量方面显得特别有效。设某一黜F的阶数为
厶

N，则除恤以外的所有偶序号的滤波器系数均为0。所以，应用HBF可以使系统的运算量和存储量同时

再降低约一半。由于其频响特性的特殊性，HBF只能用于变换因子为2的抽取或内插过程。CICFⅢ3]更简
单，所有的滤波器系数均为1，因而CICF又称为简单整系数滤波器。在滤波器的实现时，CICF将只有加
法而没有乘法，更无需专门的存储器用于存储滤波器的系数。滤波器的结构也相当规整．我们可以容易

地写出一个N阶cIcF的系统函数
上 1 ．．

日(：)=、’z一=—二。(1一z“1 (“1
一鲁 1一z⋯ 7 ‘。

可见，一个CICF可以看作由一个积分器与一个梳状滤波器的级联，这就是CICF名字的由来。根据

式我们可以算出C1CF的第一旁瓣峰值相对于主瓣峰值仅衰减约13．46dB。为了加大阻带衰减，我们通常
将几级CICF级联起来。

然而，由于我们的滤波器要完成的不仅仅是去镜像功能，还要滤除频带之外的干扰，这样，如果采
用了半带滤波器，另外还要加一个普通的FIR滤波器，我们将这两个滤被器舍二为一，就是一个普通的
滤波器，不过乘法器以及存储空间比半带滤波器要多，然而这对于我们选用的芯片来说足以应付．
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第五章线性化的方法

如前所述，要设计一个线性化发射机系统，就需要对非线性射频功放进行线性化处理，也就是需要

附加电路来消除功放所产生的非线性影响。然而本文所研究的线性化技术完全避开了射频功率放大器本

身的非线性特性，本文把这些技术统称为线性化技术。在这些线性化技术中，射频功放的输入信号是包

络变化的，通过非线性功放后会产生失真分量，但可以利用某种技术来消除所产生的失真信号。比如前

馈技术是先分离出失真信号，然后再从输出端减去该失真信号的一种线性化技术。另外如预失真技术或

负反馈技术，是通过改变输入信号的特性来达到消除失真分量的目的。下面对除这些常用线性化技术作

综述性介绍。

5．1 功率回退法

这是较常用的一种方法，即指功率放大器采用功率输出能力较大的管子，但限制其输出功率用

作小功率工作，实质上就是牺牲功率效率来提高功放的线性度。如图5—1所示，

辕^擞勖

图5_1功率回退法

功率回退法就是把功率放大器的输入功率从ldB压缩点d1向后回退3dB至d2点。若互调

指标仍不满足要求，可继续回退至远小于ldB压缩点的电平上，使功率放大器离开饱和区，进入

最佳线性工作区，从而改善功率放大器的高阶互调失真。这种方法简单易行，不需要增加任何附加

设备，是改善放大器线，陛度常用而有效的方法。其缺点是，功率放大器的线性功率利用率大为降低；

另外，当功率回退到一定程度后，继续回退时，功率放大器的能量转换效率急剧下降。这种方法对

于工作点稳定的要求非常高，如果工作环境改变，工作点稍有变动，功放的特性就改变较多，要重

新稳定工作需要重新调整工作点，这带来了实际应用的困难。因此，对于短波传输而言，完全靠功

率回退是不够的，而必须将功率回退与其它线性化措施结合在一起使用。

5．2 反馈线性化方法

反馈线性化方法非常实用。由于引入了反馈，所以线性化的精度大大提高了，人们在这方面已

傲了大量的工作，许多模拟电路的线性化问题都使用了这种方法，它也是数字电路线性化的重要手

段之～。反馈方法又可分为直接反馈和间接反馈控制法。由于宜接反馈法在反馈端输入输出信号是

直接相减的，因此在信号频率较高时，输出信号相对于输入信号会产生数个射频周期的延迟，使结

果变得不准确。此外，直接反馈线性化方法的稳定性条件比较苛刻，所以在大部分情况下，采用的

18
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是问接反馈法。在问接反馈线性化方法中输入输出信号的比较不是直接比较的，而是通过间接手段

进行的，Cartesian环法就是一种比较成熟的间接反馈控制法。

5．2．1 Cartesian环法

Cartesian环方法的原理如下所述。如果要调制的信号处于基带，那么根据数字通信的有关原理，

我们可以把输入信号分为两个正交分量i,Q，即I与Q相互正交，相位相差90度。环的基本原理就

是对J，Q两路信号分别加以控制，以获得更为精确的线性，其结构如图5-2所示。

l—Q调制器

1-Qill调貉

图5．2 Cartesian结构原理圈

其中，I，Q输入端的放大器为差分放大器，当1，Q分别进入调制器后，经调制器产生了射频信

号S(f)，S(f)=l(t)cos(wt)+Q(t)sin(wt)，其中M，为载波频率。S(f)进入高频放大器PA后，由于

非线性产生畸变，通过耦合器c把输出的一部分，经解调后，返回至输入端的差分放大器。这样就

会使环精确地跟踪I，Q盼变化。Cartesian环的优点之一在于它把增益和带宽在两个正交的信道中加

以平衡，这样就避免引入了相位推移，另外，因为I，Q信号本身特性特别像由数字手段人为生成的，

所以人们可以使用DSP及ADC等数字信号处理器件去模拟l,Q信号。Cartesian环的另一个显著优
点是工作在基带，这在某些情况下是十分重要的。但值得注意的是，Cartesian环的增益及带宽取决

于差分放大器的带宽及解调器的线性程度，所以在带宽很宽的情况下，Cartesian环线性化方法就不
太适用了。

5．2．2 Polar环法

Polar环的基本原理是对信号的幅值和相位都进行校验，然后分别加以调整，这样就能获得较
好的精度。图5-3是一个简单的SSB单边带发射器线性化结构图。
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圈5-3 Polar法结构图

输出的一部分经耦合器引出后，经过衰减，分别在幅值和相位上与原信号进行比较，幅值的比

较结果经由差分放大器来调节高频功放，相位由鉴相器鉴出之后经锁相环去控制功率放大器。这样
就可以对相位及幅值分别进行调节，从而提高了调节的准确度。但是在频率很高的时候，尤其是对
于微小信号。检测相位差是非常困难的。另外，Polar环的工作带宽受相位及幅值放大器的带宽限制，

所以更适用于窄带通信系统。

5．3 前向网络方法

以上讨论的是闭环方法，但是无论是直接反馈法还是间接反馈法，其反馈信号都会对系统的稳

定性带来一定的影响。因为反馈之路在时间上总是存在着延迟，因此在频率很高的情况下相移会很

大，导致系统不稳定。于是很多人把目光转向了前向网络线性化方法。

前向网络线性化方法的思想非常简单，先把放大器的输出衰减至输入的水平，然后把它们相减，

这样就只剩下畸变部分，这个畸变信号是由于放大器的非线性产生的，接着把畸变部分经由一个单
独的放大器加以放大，并与原放大器输出信号相减，这样就剩下了线性放大部分。前向f网络法结构

如图5-4所示。

图54前向网终方法结构圉

它包括两个环：信号相减环和误差消减环。信号相减环的目的在于把参考信号从主放大器输出中减
去，这样就剩下畸变部分。参考支路的延迟线是为了补偿主支路的群延迟。误差消减环的作用在于把畸

变部分从输出信号中减掉．从而只剩下线性部分。为了能把畸变的部分减掉，误差放大器就要把畸变部

分信号放大至相应的大小，以便刚好可以与输出信号中的畸变部分相抵消。此环路中的延迟线的功能与

信号消减环的是相同的。为了提高线性化的精度，可对前向网络进行嵌套，进行多重前向畸变消减。显

而易见，前向网络的应用带宽要比闭环网络宽的多，同时也不存在稳定性的问题，如果嵌套足够多的话，
前向网络的校正精度与闭环网络相比是不相上下的。另外，无论对于恒包络信号还是j}恒包络信号它都
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适用，比较适用于多载波线性调制信号。但是误差消减环路中的误差放大器常常会带来非线性问题，它

对增益及相位的跟踪也不十分理想，此外，放大器的效率也比较低。总的来说，前向网络线性化技术是

一种很实用的线性化技术，它还有线性化带宽不太受前馈环路的限制这一优点，特别适合于宽带应用和

多载波应用，也是目前最成熟、应用最广泛的技术，同时为了达到更高线性度的改善目的，它也易于扩

展成多级结构，但此时其成本和系统复杂度就要比预失真线性化系统高很多。

5．4 预失真方法

预失真技术是目前最有前景的一种线性化方法，其基本原理如图5-5所示，这种方法是在非线

性功率放大器前端放置一个非线性单元(特征函数为F(Is I)特性曲线如图中a)，这样只要这个非线,

性器件韵特性益线a与功率放大器(特征函数为C(Is,I))的特性曲线b互补，即F(h1)G(k1)=K
(X为常数)，就基本可以实现功放的线性化。其最初的基本思想来自于数学上的反函数思想，构造

一个非线性器件。使该器件的传输特性刚好和非线性放大器的传输特性相反，信号预先经过这样的
一个入为的非线性失真处理后，再经非线性放大器进行放大，由于预先进行的人为失真是可以控制

的，我们可以调节使之特性刚好与非线性放大器的特性相互补，最后达到线性化放大的最终目的。

该方法的工作原理正如同该方法的名字一样，对信号预先进行人为的失真处理来达到线性化的目
的。

输

这种补偿原理如图5-6所示。

9l口)

预失真嚣 射频功率放大嚣

图515预失真技术系统框图

+

烈K)

图5-6预失真线性补偿示意图

当然，预失真网络可以放在功率放大器的后面，但由于一些不可避免的缺点(比如：因为预失

真网络部分放在了功率放大器的后面，所以预失真网络的输入功率就很高，其器件的实现相对比较

困难)。因此被广泛采用的是把预失真部分放在放大器之前。这种技术又可分为三类：

第一种是射频预失真。它是对最终的射频信号进行纠正。

第二种是中频预失真。在这种方法中预失真(线性化)发生在中频上，这样可以把信号调制到

不同频率的载波上去，效率较高，但精度没有第一种方法高。

第三种是基带预失真。人们对基带输入信号进行失真，这主要应用了DSP技术把预失真系数

存于其中。为了避免系统参数的漂移，还引入反馈，构成了所谓的自适应失真方法。
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射频预失真方法具有电源效章高、成本低等优点，是目前较有发展前途的一种方法。不过，这种

方法仍然需要使用射频非线性有源器件，它们的控制和调整是一个不易处理的过程。

基带预失真由于工作频率低，适合用数字电路实现，．便于采用目前发展迅速的数字信号处

理技术，适应性强，而且可以通过增加采样率和增大量化阶数的办法来抵消高阶互调失真。但放大

器对信号幅度压缩和相位的偏移不仅仅是输入信号功率的即时函数，还一定程度上取决于上一个短
暂的历史包络电平，所以存在着一定的记忆效应，这一点必须加以考虑。由予受DSP和A／D转换

的限制，基带预失真工作带宽受到一定限制，另外DSP和A／D转换器件会消耗更多的功率，以及

系统成本比较高等都是这种方法的不足之处。但是随着数字信号处理技术的发展。这些问题会得到

解决，预失真仍然是一种很有发展前途的方法。采用基带信号预失真方法，适应性较强，而且可以通

过增加采样率及增大量化阶数的办法来抵消高阶互调失真。

第一种，第二种方法在原理上非常类似，如图5-7：

图5-7射频，中频预失真结构图

主通道包含一个时延，它主要是为了叠加时，能与次通道的信号同步。输入的高频(中频)信
号的一小部分经由从通道的放大器放大后，通过一个非线性函数(通常为三次方函数)，在此之前，
信号经过幅值和相位调整。然后信号经过射频放大器放大与主通道的原信号相加，因为从通道上的

放大器均为小信号器件，所以它们引入的失真可以忽略不计。在自适应预失真方法中引入了DSP
器件，这主要是为了构成失真校正表(Look UpTable)。见图s．8。根据射频输入信号的幅值对放大
器的失真进行寻址：然后对事先己造好的失真校正表进行查表，从而对原信号的幅值和相位分别补

偿；最后，经过预失真的信号进入放大器，在输出端我们就得到了线性的输出结果。基带预失真线

性化方法的结构图见图5．3，

‰

k

图5-8基带预失真方法结构图

E镝出

它可以看成射频预失真方法与Cartesian环的混合方式。这主要是对基带信号进行预失真处理

后，再把它们调制成射频信号，预失真方法对幅值和相位均可以进行调整，其应用带宽也比闭环系
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统宽得多，同时它也存在不稳定性的问题。最主要的是预失真方法实现上比较简单，价格上也比较

便宜，其精度也足够高；但由于DSP器件的使用，使得它的速度在某些场合下显得比较慢，许多

功率也不得不消耗在DSP器件上。

表1各种线性化方法的互调失真改善效果

线性化方法 互调失真改善／dB

负反馈法 1口一】5
前馈法 25-一40
预失真法 1 o_一20
总结放大器线性化的几种主要方法，不难发现：闭环系统更适用于单一信道，窄带通信的情况：

至于前向网络为了达到比较高的精度，要进行多重失真消减，网络比较庞大，效率鞍低，多用于基

站发射接收系统；而数字预失真方法则能完全适应短波宽频通信的高精度，宽频带的要求，是放大
器线性化的重要手段，由于我们的短波波段频率不是太高，而且随着数字器件，工艺水平的提高，

使得使用数字化预失真方法线性化功率放大器成为现实，这就是本文所要研究的短波通信中功率放
大器的线性化技术。



东南大学硕士学位论文 第六章系统的仿真

第六章系统的仿真

为了观察数字预失真方法对放大器非线性的校正效果，我们利用Mathworks公司的Matlab软
件仿真此系统。

6．1 宽频带信号仿真

方法一：直接产生需要的宽频带信号，测量其输出，并对数据进行处理。

首先产生宽频短波信号，并加入数字预失真校正网络，对输入信号进行幅度和相位上的预失真，
预调整，以压缩和抑制输出信号因放大器的非线性特征而可能产生的在幅度和相位上的失真，并观
察输出信号的频谱改善情况。

具体来说，宽频带信号带宽要足够宽，要覆盖多个短波波段，这样才具有代表性。我们选取的
宽带信号为4MHz，其频谱如图Dl

图6-1宽带信号频谱

xlo'

另外，数据点数要足够多，这样才能取到足够多的样点，典型的去成频域低通信号，时域也就
是sine信号。我们取了512点，其时域波形如图6-2
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reference pulse

图6-2宽带信号时域波形

功率放大器模型选用序列展开非线性模型，当然这个模型在数据分析时是未知的。信号通过放大器

后，输出信号将含有各阶互调分量．为了简单起见，可用滤波器滤除高阶互调分量，这些分量在实际中

也小得可以忽略不计。通过滤波器后的信号含有放大器的信息。为了与原信号比较，要先将放大器的放

大作用消去，这可通过将输出信号除以放大倍数实现(放大倍数可以用小信号的放大倍数取代)。另外，

由于输出信号的延迟，在时间上，输出信号还要与输入信号对齐。经过处理后，原信号以及一一对应的

输出信号均得到了，通过高阶的多项式拟合，实际上我们得到了功率放大器的传输特性，也就可以得到

放大器对任意输入的输出响应。当然，由于存储空间的有限，我们可以取足够的点数，以满足精度的要

求。求出了功率放大器的传输特性表，我们只要构造一个与其成反函数关系的表(Look Up Table)，并

把这个表放在功率放大器之前，这样，LUT表和功率放大器共同作用的结果就是一个线性放大器，达到

了我们的要求。通过比较原信号通过线性放大器，通过非线性放大器，以及采用预失真技术后输出的频

谱，如图6．3，我们可以看出，采用预失真技术后，带夕}互调明显降低，但是，远离频带的底噪声也有

不同程度的增强。这也是我们要努力降低的地方。
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LUr∞rbnllanc,e

圈6-3宽带信号通过理想放大器，非线性放大器以及采用预失真技术后的输出频谱

以上方法有一些实现上的困难，例如，当信号带宽比较大时，信号时域上比较陡峭，而为了使

信号输入幅度具有代表性。信号采样点数必须足够多，这样，数据处理负担就非常大。再有，输出

信号的幅度归一化，时间补偿均需要不小的计算量。特别严重的是，多项式的数据拟合对于数字信
号处理器实现起来太复杂，所以这套算法在理论上非常完美，但在实现时困难重重。因此，我们重
新考虑了一下，得出方案二。

6．2 窄带信号输入

由于我们要得到功率放大器对不同输入信号幅度的不同响应，我们不用一个sinc信号，改用多

个正弦信号，即

墨(f)=iAaeos(27rfd)(6-1)

不一样的只是它们的幅度不同，幅度相差固定常数Aa，f为试验次数，‘为固定频率。通过

功率放大器对不同振幅正弦波的非线性输出，我们可以溺出放大器的特性。由于我们已经假设功率

放大器在不同频率点上传输特性相同，理论上正弦波的频率在研究的范围内可以任意选取。这样，

‘在一个频段范围内任意选取。当然。为了精度的考虑，我们可以减小正弦波的幅度差Aa，相应

的增加了测试功放特性采用的时间和次数f，功率放大器预失真信号处理是基于对功放非线性失真

特十牛的精确测定，若这种测定不足够精确，就谈不上对之进行预失真处理。那么测定什么参数呢?

事实上，我们只需测定功放输出信号的最大值。

对功率放大器非线性特性进行测定时，其输出信号为一具有非线性失真的正弦信号，其中心频

率设为f0。当然它不是一个单一频率的信号。设功放模型为

^～U Y～U

功率放大器

yO)=x(f×1一戤2(f)) (6·2)
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则当xO)=cos(2万矗，)时

y(f)=l-a)COS(2，r for)一昙COS(6zt)Cot) (6．3)

即带有三次谐波，所以对功放输出信号不能进行窄带滤波，否则就测不到其非线性失真特性。

其次我们也不能采用模拟幅度检波的办法来溺定其幅度，因为模拟检波器远远达不到理想。

对功放输出的信号我们只能直接进行A／D转换，来测定功放失真l生特性参数，即其输出信号最
大值，

对功放失真特性的测量，我们注意到其两个特点：～是其中心频率可由我们选定，大概在10

--15MHz之间即可；二我们只需测得其最大值。对第二个特点我们应认识到：最大值不能通过积
累或滤波的方法得到，因为功放输出的是失真的正弦信号，对它进行信号处理都会引起“失真”，

将不再是它本来的面目。功放输出的最大值测定必须是实实在在从A／D直接读到的。

设采样率足够高，我们通过计算机模拟，得到当A／D位数b=14和b=16时的两组曲线(如图
64，图6-5)，其它参数相同。

注：黑色代表功放输入信号频谱；

兰色代表未加预失真处理功放输出频谱：

红色代表加上预失真处理后功放输出频谱。

可见A／D位数即1铡量精度对预失真处理效果十分明显，b=16时噪声电平较b=14时小6dB。

目前受器件限制，当A／D位数较高时。其采样率不易做高。能否用较低采样率较高位数的A／D
昵?

下面为叙述方便，不妨设功放输出为Y(t)=cos(2 n lot)。

对y(t)的最大值测定时，由于采样率的原因，最大可能的误差为

error=1-cos(幼石×割 够川

=l-cos(．fo／f，)
为充分发挥A／D的精度，要求

error<—"，b二-I(6-5)

部

l-cos(-fo／Z)<击 (6，6)

当b=16位，舻l IMHz时

其相位偏差=79磊／f<o，0078弧度(即0．459)

磊>4423MHz(6-7)

这说明如果对一个正弦信号的一个周期进行采样，来得到其最大值，那么采样率要高于

4423MHz，才能保证采到最大值。这显然不现实。实际上我们可以通过对多个周期的较低速率的连
续采样，来达到同样的效果。

我们取采样率为fs=75MHz，则
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y∽⋯s(z万志0 陋s，

每采样75个点，相位前进0．5。

则

2石盎x75=2rim+』36L0‘m为整数’ (6．9)
1sMHz

五=深一整数+o．00139)MHz (6．1 o)

实际取五=I 1．00139MHz即可

撕∽=cos(z万半0
为保证采到最大值，所需时间为了；j赢x75x360x2=720，四
注意在720／．．ts期间内，我们可以得到一个正的最大值和一个负的最大值，应根据实际情况选其

中之一或从两者取一折衷。

用对多个周期进行较低速率进行采样，可达到对一个周期用很高速率采样一样的效果。这种方
法解决了AID器件的选型问题。

测出功率放大器的特性后，我们要做的就是构造一个离散的LUT表，对于每一个输入，即时

从表中查出预失真的值，再将其送入功率放大器，这样，经过失真的输入信号送入放大器后，得到

的是与输入成线性关系的输出。这里，关键的是LUT表的宽度，查表的速度。表的宽度直接影响

预失真的精度，仿真结果中我们将就这个进行探讨。另外，查表时索引的方法也非常重要，例如我

们可以用对数索引法，这种方法输入量的变化范围大，但是不太精确。这里我们采用线性索引。查

表的速度在实现时也很重要，我们结合目前的器件水平，选择了能达到160M的sb'afix二代。

6．3 仿真结果

我们取两个正弦波，频率分别为1 1M，I?M。它们的频谱如图6．4中黑线所示；

当它们通过非线性放大器以后。由于产生互调，频谱如图中蓝线所示；当加入线性化校正网络

后，频谱如图中红线所示。由于校正的效果与彤D转换器件的宽度，UJT表的数据长度(能够存储

的数据个数)有关，我们可以使得A／D位宽b=14,LUT表的数据长度2“，仿真结果如图6-4和图6-5；
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ADwidth=14 LLrrtable addresswldth=14

图6-4 AD位宽14，LUT表长度214时的仿真结果

A／D位宽b=16,LUT表的数据长度214，仿真结果如图：

AD widU’=16．LUTtable address wldth=14

宣
已
侧
馨

图6-5 AD位宽16，LUT表长度214对的仿真结果

由以上两张图可以看出，对于相同的UJT表长度，更多位数的A／D器件获得的性能在互调量
上相差不大，但是在底噪声性能上有提高，大概有10dB。

A／D位宽b=14,LUT表的数据长度2”，仿真结果如图6-6
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AD wtdth=14．LUT table address wLdth=15

图6-6 AD位宽14，LUT表长度215时豹仿真结果

A／D位宽b=16,LUT表的数据长度2”，仿真结果如图6-7；

ADwⅪth=16,LUItal_eaddresswidlh=15

占
已
趟
罂

图6-7 AD位宽16，LUT表长度215时的仿真结果

在分析以上4张图，我们叉可以看到，当LUT表数据长度达到215时，使用预失真技术已经接

近理想性能，当然，这里没有考虑到噪声的影响。这样的存储空间需要大约500k比特，这在选用

器件时是一个关键指标。
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7．1 芯片介绍

第七章系统的实现

采用的主要芯片有slralix 11系列中的EP2S30Y484C5。TMS320VC5410,1SL5217。下面简单介绍
一下它们的主要功能。

7．1．1 FPGA Stratix II器件系列特性

Altera Stratix“II FPGA基于与stmtix器件相同的业界推崇的功能组，并有一些关键的改进。
Stratix II器件具有崭新的革新性逻辑结构，它和同等的FPGA相比，在更低的成本上提供更高的性能
和更大的逻辑容量。Stratix IJ器件具有多达180K+等效逻辑单元，是st斌ix器件容量的两倍，眈任
何同类FPGA产品大得多。Stratix lI器件拥有强大的系统级功能，具有无与伦比的设计灵活性和高性
能系统集成性，如表2所列：

表2 stratix II功能一览

功能 说明

结构性能和效事

业内最大的 Stratix 11 FPGA采用前沿的90nm技术构建，能够提供无与伦比的密度和逻辑效
FPGA 率。Stratix II器件比相竞争FPGA多出5％的逻辑、50％的存储器，DSP资源多出4

倍，而用户I／o多出21％。Stratix 11适用于迫切需要在ASIC下单之前对设计进行验

证的ASIC原型应用。

最快的FPGA 数字信号处理(DSP)模块和TriMatrixTM存储器等新的逻辑结构、创新特性以
性能 及鲁棒的软件工具使Altera能够提供有史以来业内最快的FPGA。

新的创新逻辑 Stratix JI FPGA是创新逻辑体系结构的产物，与前一代产品系列相比，其性能
结构 平均快出50％，而逻辑占用降低25％。

Stratixll 及 Stratix II架构是业界最快的FPGA架构，在极其成功的SUatix架构之上提供了
Stratix器件的差别 先进的功能，而且还具有其它功能如薪的逻辑结构、带动态相位调整(DPA)电路

的源同步信号和采用配置比特流加密技术的设计安全技术。

源同步信号、高I／O带宽和高速接口

Strafix II器件 Stratix lI器件具有152个接收祝和156个发送机通道，支持高达lObps数据传
中的源同步信号I／O 送速率的源同步信号。

标准

Stratix 11 DPA Stmtix 11器件具有嵌入DPA电路，消除了使用源同步信号技术长距离传送信
号时由偏移引发的相位对齐问题从而简化了印刷电路板(PCB)布局。

差分t／O支持 Stratixll FPGA支持高达1Gbps的高速差分I／O信号，满足新兴接口包括LVDS、

LVPECL和HyperTransporffM标准的高性能需求。

Stratixll器件 Strafix II器件支持现今对系统需求很严格豹太带宽、单端ItO接口标准(SSTL、
中的单端I／O标准 HSTL，PCI和PCI．x)的需求。

源同步协议 Stratix 11器件支持多种高速接口标准(SPI～4 2 SFI一4、10G以太网XSBl、
HyperTransport，RapidlOTM、NPSl以及UTOPIAⅣ)，具有高度的灵话性和快速的
面市时间。

31
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设计安全

StratixII器件 Stratix II器件采用128位高级加密标准(AES)算法对配置比特流进行加密，

中的设计安全性 支持设计安全性。

大存储带宽和高速外部存储器接口

Stratixll器件 Stratix 11 FPGA中的TriMatrix存储器具确多达9Mbit的RAM。这种先进的存
中的TriMatrix存储 储结构包括三种大小的嵌入存储器块--M512、M4K和M．RAM块，可配置支持
器 多种特性。

Stratixll器件 Stratix Il器件提供先进的外部存储接口，允许设计者将外部大容量SRAM和

中的外部存储接口 DRAM器件集成到复杂系统设计中，而不会降低数据存取的性能。

高性能数字信号处理

Stratix 11 DSP Stratix 11器件包括高性能的嵌入DSP块，它能够运行在370MHz，并为DSP
块 应用进行优化。DSP块消除了大计算量应用中的性能瓶颈，提供可预测和可靠的性

能，这样既节省资源又不会损失性能。

StratixII器件 Stratix II器件具有比DSP处理器更大的数据处理能力，实现最大的系统性能。
中的DSP性能

StratixjI器件 Stratix 11器件提供了灵话实现的软核链理器，它可以配置成不同的数据宽度和
中的软核乘法器 延迟。软核乘法器除了提供DSP块外还具有非常高的DSP吞吐量。

系统时钟管理

StratixⅡ时钟 每个Straiix II器件具有多达16个高性能的低偏移全局时钟，它可以用于高性

管理电路 能功能或全局控制信号。另外，每个区域八个本地(区域)时钟将任何区域的时钟

总数增加至24个。这种高速时钟网和充裕的PLL紧密配合，确保最复杂的设计能
够运行在优化性能和最小偏移的时钟下。

StratixlI时钟 StratixII器件具有多达12个可编程PLL，具有健全的时钟管理和频率合成能力，
管理特性 实现最大的系统性能。PLL具有高端功能，包括时钟切换、PLL重配置、扩频时钟、

频率综合、可编程相位偏移、可编程延迟偏移、外部反馈和可编程带宽。这些功能
运行设计者管理Slratix ll器件内外的系统时序。

EP2s30F484C5的资源有：

l 33880个LE：

2 202个M512模块，每个大小为512比特，144个M4K模块，每个大小为4K比特，1个MRAM
模块，每个大小为512K比特，总的存储空间为1369728比特：

3 DSP模块16个，每个DSP模块包括4个18位的乘法器以及累加模块，可以根方便地配置成
FIR滤波器的形式，也可以独立开来，配置成“个18位的乘法器：

4增强型的PLL2个，可以输入输出，快速型的PLL4个，时钟模块可以配置成各种工作方式，

以满足不同的需要；

5用户FO口达到334个，可以满足大部分的需要。

7．1．2 数字信号处理器TMS320VC5410

数据总线】6位，地址总线20位，定点单周期执行时间为10ns(100MIPS)，可用的数据空间为64K
×16bit，可用的I／O空间为64KX 16bit，可用的程序空间最大为1M×16bit。

外部接口包括3个McBSP串口，一个HPl8，一个内部锁相环，一个定时器。
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7．1．3 上变频器ISL5217

1SL5217可编程上变频器(QPUC)是～个适用于QASK／FM／FDM调制，高质量应用的上变频
器。它内部包括成形滤波器，插值滤波器，复调制，以及载波NCO。每个上变频器能产生4路FDM

信号。ISL5217支持矢量调制(IS—136，EDGE，IS95,TDSCDMA，CDMA一2000一lX一3X，WCDMA，UMTS)

和FM调钳I(AMPS，NMT,GSM)。在矢量调制模式下，QPUC输入16位的I,Q数据，输出各种AM

和PM调制数据。QPUC还有两种FM调制模式。在FM的脉冲成形模式下，16位数据首先成形滤

波，再进行FM调制。这种模式适用于GMSK调制方式。在FM带限模式下，16位数据直接进行

FM调制，输出前经过带限滤波。这种模式适用于模拟FM和FSK调制方式。

QPUC还有NCO驱动插值滤波器，它可以完成整数倍插值。这使得镜像频率很容易处理。

QPUC在最大输出频率104M上提供超过100dB的频谱抑制能力，输入频率最大可达6．5M。

QPUC包含一个主机接口，可以方便地配置以及输入基带信号。输出数据位宽达20位，32位

可编程Nc0，48位符号同步NcO。

7．1．4 i]A转换芯片A139777

AD9777是一个16位高性能，含可编程2／4／8倍的插值滤波的DA芯片。它可以通过一个SPI

口进行配置，以竞成不同的功能。其中包括可选2／4／8倍的插值，数字调制且能抑制镜像：可编程的

增益和l，o失调控制；可编程的内部时钟分频：二进制原码或补码输出；单端121或者双端121模式。

可编程2／4／8倍插值可以降低重建滤波器的要求，同时，增强IDA的通带噪声／失真性能。独立

的通道增益和失调设置可以补偿模拟调制的边带抑制误差。6dB的增益调整可以控制DAC的输出

功率。

AD9777可以完成数字调制和镜像抑制。在这种模式下，AD9777输入l和Q路复信号。产生

一个正交IF信号和他的正交分量，将这个重建的正交中频载波与模拟正交调制组合，就可以完成

镜像抑制的上交频。在另一种直接lF模式下，可以把原始的基带信号直接搬移到菜个中频，镜像
频谱同时存在。

AD9777具有灵活的差分或单端时钟接口，最高400M输出带宽。内部有一个锁相环可以产生

所需的高频时钟。如果外部时钟源质量高它也可以关闭。双端差分输出电流可编程：从2mA到

20mA。整个器件功率在1，2W以内。

7．1．5 AD转换芯片AD9244

AD9244是一个单端5v供电，14位，65M的AD芯片，由于内部采用了流水线技术，它能保

证在整个温度范围内性能的稳定性，它在65M时功率只有590roW，时钟采用差分时钟，差分非线

性误差在±0．6LSB。

7．2 系统实现框图

整个系统框图大致如图7—1
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160M／3速率

图7—1预失真系统框图

塞

平台的构成：

DSP5410，完成4路短波SSB信号的调制功能，以后可以用Tl的6000系列DSP取代，完成

多路短波SSB信号的调制。DSP的调制信号输出给上变频器ISL5217，它完成将DSP输出的数字

信号变频到更高频率80M。FPGA收到80M的数字信号后，先滤除带外噪声，低通滤波器的通带

频率为30M，阻带频率为80M，设计阶数为32阶，可以达到80dB的衰减，在滤波的同时可以完

成2倍插值，这样，在进入查找表前，信号采样率达到160M。160M的16比特信号就实时地从UJT

中查出预失真值，并输出。在输入功率放大器以前，还需将数字信号转换成模拟信号，这由AD9777

完成．

在反馈回路中，AED244以]60M／3采样反馈信号，并送入FPGA作比较。求出正弦波的最大
最小值，DSP再通过与FPGA的接口读入14比特的反馈数据，通过对发射正弦波的幅度与接收正

弦波幅度的比较，我们可以得到功率放大器的非线性工作曲线，通过分析，DSP得出预失真值，并
将它们写入FPGA中的LUT表，这样，测试阶段结束了，此后，系统进入正常工作状态。

系统中各种时钟的产生：

高速系统中时钟设计非常重要，因此我们主要利用FPGA内部的锁楣环产生，首先把40M外
部时钟倍频到160M，再利用锁相环产生各种时钟(不同频率，不同相位)，有输出给ISL5217的

80M时钟，有输出给AD9777的160M时钟，还有输出给AD9244的160M，3时钟等等。

整个系统的时钟关系如图7-2：

t60M．external

图7-2系统硬件框图
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7．2．1 插值滤波器

现

我们采用FPGA Stratix II这款芯片的目的主要有两个：

一个是做一个插值滤波器，使得采样率达到我们需要的160M，这可阻通过一个2倍插值来实

在设计滤波器是又有两种方法：

1插值滤波器的多相结构：

考虑一个16阶的4倍插值低通滤波器，输出可以表示为：

旦
y(彬=芝：h(n-iI)《f)
面

由于是零值内插，仅有x(O)，x(4)，x(8)和x02)非零。第一个滤波输出y(o)仅取决于h(o)’h(4)，h(8)
和h(】2)。表3显示了得到输出需要的滤波器系数：

表3输出采样点与滤波器系数的关系

输出采样点 需要的滤波器系数 多相滤波器的脉冲响
应

y(0)，y(4)⋯ h(0)，h(4)，h(8)，h(12) ％(竹)
yO)，y(51⋯ hO)，h(5)，h(9)，h(13) 红(功
y(2)，y(6)⋯ h(2)，h(6)，h(1 o)，h(14) ％(功
yO)，y(7)⋯ h(3)，h(7)，ll(1 1)，h05) 玛(")

可以完成4阶，位宽18的FIR滤波。多路复用器可以在每个4倍时钟周期(可以通过内部的锁相

环产生)更新系数值，第一个4倍时钟周期载入％(”)，第二个4倍时钟周期载入啊(哟等等。表3
可以看到系数载入的过程，输出y(n)的时钟周期为4倍输入时钟。

表4各个时钟周期的输出

4倍时钟周期 周期输出 操作
O Yo=x(H)^(O)+x(n一4)|Iz(4)+x(n一8)矗(8)+x(n一12)h(12) 输出儿

l M=x(n一1)h(1)+x(H一5)^(5)+x(n一9)矗(9)+x(”一13)^(13) 输出M
2 Y2=x(n一2)厅(2)+x(n一6)自(6)+x(以一10)矗(10)+x(行一14)^(14) 输出款

3 M=x(n-3)h(3)十x(n一7)玉(7)+x(n一11)h(11)+x(n-15)h(15) 输出弘

表5各时钟周期需要的滤波器系数

4倍时钟周 载入的滤波器系数 相应的RAM／ROM

期

1。5⋯ h(0)，h(4)，h(8)，h(J2) 0，1，2，3

2，6··· h(1)'h(5)'h(9)，h(】3) 0，1，2，3

3，7⋯ h(2)’h(6)，bOO)，h(14) 0，1，2，3

4，8··· h(3)，h(7)，h(1 1)，h(1 5) 0，l，2，3

由于FPGA内部有完整的DSP模块专用于FIP滤波，这可保证速度，精度上的要求，故我们

把FPGA的内部乘法器配置成如图7．3：
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图7-3 FPGA内部的DSP模块配置图

在这种方案下，由于乘法器工作在高速率下，故对器件速度要求较高，对乘法器的数量要求降
低，只有1／4。

当我们选择2倍插值滤波时，其结构如图7-4：

图7-4 2倍插值FPGA的内部配置图

下面考虑另一种方案，就是用乘法器的数量换取速度上的降低，如图7．5
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blterpolail(m UlinQ-Smglt Low-Piss Flllef-搿一匝卜一目锣
h岍p·b¨佣0$int a P。帅h”¨kl

图7-5插值滤波器多相结构图

在这种方案中，乘法器运行在低速率，只需在输出端加一个多路选择器即可。这种结构缺点是

增加了乘法器的个数，我们所用的器件完全能够满足。

7。2．2 LUT表

另外利用大容量的存储空间作IuT表，完成实时的查表输出功能。如图7．6

图7-6 FPGA内部LUT表结构图

对于LUT表，由于要用DSP对其进行读写，故在FPGA中，必须有一个模块控制UJT，使得
在DSP对其读写时交由DSP控制，而当F]PGA查表输出时由FPGA控制。

7．2．3 跨时钟域问题的处理

由于我们要用DSP的地址线数据线扩展出控制线，故了解一下DSP的I／O口也是必要的。如
图7．7和图7．8：
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“”U U U U U
-一kh_wl‘，I一二≥二=二=二二二≥[二

k——·卜t口KLno辨

⋯——{-——球二二二二二二二)L—一一“二二声上
“3[二二二二
t—二3一．一．⋯．[——～图7．7并行I／0口写时序

c一、厂、厂、厂_＼厂
一_—_一‘雌ut坩l ：

On￡q

霄蘑n吁

而二二方—————————弋=二
w3 [

图7．8并行I／O口读时序

由于DSP的接口是不带时钟的异步接口，我们在设计FPGA控制部分时又只能用同步设计，

跨时钟域由于要把信息从一个时钟域传到另一个时钟域，通常会带来很多问题，如建立保持时间冲

突，稳定条件，数据不可靠等等。对于这类跨时钟域问题的处理，通常有如下方法：

方法一：

首先我们看图7-9：
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C

图7-9跨时钟域问题

图7-9中有两个模块，A和B。A模块时钟为Clock A，B模块时钟为Clock B，并且假设Clock

A，ClockB频率没有任何关系，完全独立。模块A需要发一个选通信号(StrobeA—B)以及数据(Data

A-B)给B。作为应答，B返回StrobeB-A以及DataB-A。A，B两个模块之间的信息传输必须完全可
靠。要达到这个目的，就必须解决跨时钟域的几个问题。

跨时钟域问题类似于异步输入问题。既然不同时钟没有任何关系，从模块A输出给模块B的

输入就是个冥步输入，传统的异步输入同步的方法如图7—10：

图7．10对异步输入同步

图7一lO中用了2个D触发器，两步完成同步一般来说已经足够。这种交换信息的方法有一个

缺点。如果Strobe信号是一个脉冲，并且脉冲宽度小于后面的模块时钟周期，后面的模块可能会看

不到。但是如果两个模块间的Strobe信号是电平而不是脉冲，就不存在这样的问题。然而，这种方

法对于双向握手需要4电平才能完成。翻转方法是解决这～阀题的有效方法，如图7-t 1：
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模块A 模块B

图7-11 用翻转信号解决跨时钟域问题

在这种情况下，信号ToggleA—B的翻转表明数据(DataA—B)有效，这种翻转可以是从低变为

高，或者从高边为低，意义完全一样：数据有效，如图7．12：

T掣：竺厂————]
L——～—J L——、—J
传输一

传输二

圉7-12翻转信号时序

从图7·12中可以看到一次完整传输包含两个事件：Strobe信号翻转；在接受端Strobe信号必须

同步，以保证数据总线上的数据在跨越任意时钟域时可靠地接收。

方法二：沿读写

如图7·7，我们可以，用Strobe信号上升沿写入数据：同样在Strobe信号的下降沿读入数据，

这种方法相当于将Strobe信号作LUT表的读写时钟，如果FPGA期间能同时在上升沿下降沿工作

则完全没有问题，如果不能则用方法一。

方法三：电平读写

不管两个时钟域如何异步，我将DSP的Strobe信号延时(具体的延时时间要根据DSP的CPU

速率，以及接1：3时序计算确定)，用一个高速时钟同步这两个时钟域，并且也后面LUT表的读写时

钟就用这个高速时钟，读写使能用同步过的DSP的读写使能信号，这种方法在读写LUT时可能在

一个读写周期内对LUT进行多次读写，但是不会破坏数据完整性与可靠性。

考虑到后面LUT表是同步内存，且工作速率比较高，我们采用了方法三，经过校验，数据读
写完全可靠。

采用这种方法设计的DSP与FPGA的通信协议如下。

为了增加FPGA的灵活性，我们可以用DSP控制FPGA，使其完成不同的功能。

设计目的：
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l DSP要能控制FPOA的内部差值滤波器的使能；

2 DSP要能控制LUT表的控制权转换：

3 DSP要能控制读写A／I)模块处理后的数据(最大最小值)；

4方便以后的扩展使用。

围7-13 DSP与FPGA通信模块示意图

整体的方案如图7-13，即在FPGA中，FPGA的插值滤波器模块，LUT模块与DSP之间增加

一个译码模块，该模块完成以上设定的功能。接口协议如下：

与DSP接口：

表6 DSP与FPGA的地址映射

DSP地址两根地址线 D15．．DO数据

00 控制寄存器地址
01 读写控制寄存器数据
10 LUT地址
】1 读写LUT数据

控制寄存器定义

4l
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表7 FPGA控制寄存器定义

地址 D2 Dl DO 复位值
0000H 1：插值滤波 l：全局软复位，控制
复位 器复位 寄存器恢复默认值
0001H 0：不插值： 0000H

插值滤波器使能 1：插值(2倍)
0002H 0：正常工作 0000H

LUT受控选择 1：由DSP控制
0003H 0：用给定系数 0000H

预失真系数选择 1：从LUT读出
0004H 清最大值 l：搜索最大值 0000H

功放输出数据 1有效 O：停止搜索
0005H 16位数据寄存器
功放输出正最大值
0006H 16位数据寄存器
功放输出负最大值
O007H 16位数据寄存器(无符号数FFFFH对应1) FFFFH
预失真系数

DSP要配置FPGA的控制寄存器，首先往I／O口1000h写控制寄存器的地址选择如上的8个控
制寄存器(可以扩展)，再将控制寄存器的值写入I／O口2000h；读出控制寄存器的值过程同上。这

里有几个寄存器不太一样，那就是三个数据寄存器0005H，0006H，0007H，他们的读写也被
当作控制寄存器来做。

DSP要向LUT表写数据方式也类似，首先往I／O口5000h写要写入的LUT表的地址，再将要
写入地址的数据写入I／O口6000h。DSP要从LUT表读数据类似。

串口扩展：

由于应用的需要，我们需要两个串口，这可以由CPLD很方便地完成。这占用了DSP的两个
I／O空间：3000h，4000h。

7．2．4 反馈回路

为了获得功率放大器的非线性特性，必须有一个反馈回路，它将功率放大器的射频输出通过接
收天线耦合回来，这个信号应当是一个失真的正弦信号，将这个失真的正弦模拟信号转换成数字信

号，求出数字信号的最大最小值，我们就得到了失真信号的幅度。反馈回路中的FPGA功能如图
7—14
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图7—14 FPGA中处理AD数据模块功能图

AD9244是一个小于60M的14比特AD转换器件，我们的时钟频率在160h“3，在FPGA内部，

有两个数据寄存器，分别保存从AD器件输出数据的最大最小值，当FPGA内部的控制寄存器控制

复位时，这两个寄存器复位，其中，最大值寄存器复位值9001H，最小值寄存器复位值7FFFH，在
退出复位状态，进入搜索状态后，每一个AD转换的时钟周期内，比较模块比较当前输入与两个寄

存器的值的大小，如果当前输入大于最大值寄存器，则将当前输入写入最大值寄存器；同样，如果
当前输入小于最小值寄存器，则将当前输入写入最小值寄存器。在搜索控制停止搜索后，比较模块

停止比较。两个数据寄存器值不再更新，等待DSP读取。

7．2．6 FPCA的配置

stratix II系列器件的配置方法有5种，分别是：FPP'AS，s，PPA，JTAG；所有配置器件可以是外部

控制器(MAX II器件或者微控制器)或者专用配置器件。针对我们的系统，涉及到的配置方法有
PS，JTAG。

在调试时，由于我们都是用的Altera公司的产品，CPLD和FPGA可以公用一个JTAG口，只

要CPLD和FPGA连成如图7，15所示即可。

图7—15下载电缆多器件J1AG配置方式

说明：1上拉电阻的电源应与下载电缆上的电源相连：

2引脚nCONFlG,MSEL[3～01的配置要支持一种非JTAG配置，这样才能采用非]TAG在

正常工作时配置stratix II；

3引脚6在这里不连；

4 nCE引脚必须接地或者置低，JTAG配置才能成功：

5对于我们的应用，只需将另一个stratix 1l器件换成CPLD即可。

在实际工作中，FPGA的配置通常通过外部器件完成，如图7．16所示：
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图7-16外部主机单个器件的PS配置方式

对于各种配置方法，采用可选的配置方法的硬件详细连接如图7．17：

㈣7000Dewce

‰9H～寸q

ip∞DATA0西

"∞kt7 m日l

∞p』c8坤
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●曩J哪舯 M《《T』
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， 千 t 予

圉7—17用MAX配置FPGA的详细连接囤

考虑到如果用MAX 11器件做控制器又会增加成本，而本实验中又会用到DSP，故可将控制部

分由DSP完成，由于FPGA的配置文件比较大，所以可以考虑将与DSP的文件～起存放。

DSP在PS方式下配置要产生的时序如图7-18：



东南大学硕士学位论文 第七章系统的实现

COBF-OdE o

OCLK神

”。．￡_、。“。⋯～一

o^1^———一哑。舾iI-x斑珈顷···
叫一’∞耕

陆∞—————1而石————一···

f∑]几．“·一x堕H···也
二二=二、··—x她些

j一”·二二r一
图7．18 FPGA在PS方式下的配置时序图

配置前FPGA处于RESET状态，此时nCONFIG,nS¨羽IS为低，DSP在Ps方式下配置步骤如
下：

1产生配置初始化信号，将nCONFIG拉高：

2一旦FPGA检测到nCONFIG被拉高，FPGA stratix II脱离RESET状态，并释放nSTATUS，

此时，nSTATUS将被上拉电阻拉离。此后FPGAstratix II将可以在任意时刻接受配置数据；

3从FLASH里读入存放好的配置数据(格式可以RBF,HEX，rrF)，每次读入16bit的数据，并且
按从高到低一bit—bit传输。

4由于FPGA stratix玎在DCLK的上升沿锁住数据，故DSP要在传送数据的同时用一根数据线

传输时钟信号，我们的做法是用CPLD扩展DSP的数据口，分别用两根数据线作为DCLK线，DATA

线。如图7-19所示：

图7-19 DSP通过CPI_D给FPGA配置框图

这样，配置数据首先通过DSP的程序空间从Flash中读出来，再通过DSP的I／O口7000h就被

源源不断送入FPGA stratixlI，直到CONF DONE变为高。当FPGA stratixI】成功收到配置数据后，

它将释放CONF DONE，CONF DONE被上拉电阻拉高，此后FPGA stratix Jl将进入初始化状态；
初始化状态用户不必关心，只是在初始化完成以后，FPGA stratix 11将INIT DONE拉高，FPGA

stratix 11最后进入用户模式状态，配置过程就结束了。

以上讨论的是配置数据已经存放在FLASH中的情况，那么我们怎么把多达500Mbit的数据写
入FLASH呢2

如果数据文件不是很大，通常的做法是在DSP程序里定义一组数据，这样DSP运行后，把数
据读入内存，再一个个写入FLASH。对于5410来说，内存只有8k，不可能放得下这么大的数据。

我们的办法是用DSP扩展的串口接收主机的数据。并把它写入FLASH，写完了再接收第二个数据，

由于数据并不保存在DSP内存中，就不存在内存容量不够的问题了。结构如图7—20所示：

．司i．，。．1r1*I餐
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图7-20 PC通过DSP将FPGA的配置文件写入FLAsH框图

通过如图7—20的连接，并控制XF线的高低变化，我们将DSP的程序空间扩展到全部448K字
大小，这样大约500K比特的FPGA配置数据将可以完全放得下。

说明：

Pc在发送时按先低字节后高字节顺序发送，DSP接收到两个字节后拼接成16为字写入
FLASHROM。起始地址为：18000H，直到FFFFFH。最大448K字空闽。

由于DSP只能访问高32K空间，因此用DSP的XF线来控制Flash的地址线A15。当XF=0时
访问低32K空间，Ⅻ=l时访问高32K空间。
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8．1 本文完成的主要工作

第八章结语

本文分析了短波通信的特点，单边带调制技术，以及宽带短波通信中非线胜功率放大器在新的

条件下的困境。结合新的预失真技术，提出了～种解决办法。在建立了功率放大器的模型后，通过

仿真，得到了一系列的性能曲线。接着为了实现这样的功能，又搭建了～个系统，并对实现此系统

的技术作了相关的介绍。

8．2 尚待进一步研究的内容

模型的适用性：这样的功率放大器模型是否具有代表性，对于宽带情况，是否与实际情况相符，

一般来说，功率放大器还有记忆性，有记忆模型是否能近似成无记忆模型。
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