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摘  要：同相支路(I 路)与正交支路(Q 路)不平衡、载波泄漏以及带内失真会造成系统性能损失，尤其是在采用直

接变频结构的发射机中。该文提出一种自适应 I/Q 不平衡矫正方案，针对发射机中存在的与频率相关的 I/Q 不平

衡、载波泄漏以及带内失真进行矫正。该文方案直接估计 I/Q 两支路的反滤波器，避免了先求响应再求逆响应的

额外运算，降低了运算复杂度。同时，该文还提出一种基于迭代的在线追踪方案，用于跟踪由于发射机温度变化造

成的 I/Q 不平衡的参数漂移现象。经过复杂度分析，该文提出的方案拥有很高的补偿效率。最后，仿真结果验证

了两种方案针对各类射频损伤矫正的有效性。 
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Abstract: The in-phase (I) and quadrature (Q) imbalance, carrier leakage and in-band distortion may lead to severe 

performance degradation, especially in direct-conversion radio architecture. An adaptive pre-distortion scheme is 

proposed to calibrate I/Q imbalance, carrier leakage and in-band distortion. In the proposed scheme, the inverse 

filter of each branch is estimated directly which avoids redundant computation. Moreover, an iterative scheme is 

proposed to track the parameters variation due to temperature in an online manner. By complexity analysis, the 

proposed scheme is efficient. The effectiveness of the scheme is testified by simulation.  
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1  引言  

直接变频结构因其低功耗、低成本且易于集成

的优点受到越来越多的关注[1]。然而，同相支路(I
路)与正交支路(Q 路)信号的不平衡等射频损伤问题
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在高频段的直接变频发射机设计中是一个严重的设

计难题[1]。 发射机的 I/Q 不平衡(I/Q Imbalance, 
IQI)主要是因为 I/Q 两路的滤波器、本振信号、数

模转换器等不匹配造成。发射端的 IQI 的负面影响

表现在两个方面[2]：首先，IQI 会造成带内的镜像频

率干扰；其次，IQI 会影响功率放大器线性化电路

的性能。当频带宽度达到 100 MHz 以上时，IQI 就
很难从电路设计角度完全消除[3]，因此在数字基带消

除 IQI 的影响是十分必要的。 
现存的文献中，发射端 IQI 的消除可以在发射

端进行 [2,4 10]− ，也可以在接收端与接收机的 IQI 同时

补偿[11,12]。由于标准监管和功率放大器线性化的要
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求，发射机的 IQI 更适宜在发射机前端之前利用预

失真提前进行处理。现有的各种发射机端补偿方案

中，内部反馈(internal feedback)结构是最常见的一

种矫正结构 [2,4 10]− ：发射机将信号下变频到反馈电路

然后通过低中频采样得到数字信号，这样做的好处

是反馈电路中不会引入额外的 I/Q 不平衡。基于这

种结构，有一系列预失真方案被提出。文献[2]中提

出了一种基于二阶统计特性的估计方案，对信号的

统计特性有要求；文献[4-6]将与频率相关的 I/Q 不

平衡分解为各个频点的与频率无关的窄带 I/Q 不平

衡处理，需要利用特定的单频信号作为发射数据。

文献[8]采用包络检测器作为反馈信号采集器，需要

统计信号的高阶分量且只能处理与频率无关的 IQI；
文献[9]中的方案是基于导频的估计方案，其设计了

一种导频信号来处理存在间隙的信号频谱；文献[10]
是基于已知发射数据的半盲方案，同样采用了基于

包络检测器的反馈电路，拥有较低的复杂度；在所

有以上提到的文献中，只有文献[4,10]考虑对发射机

带内失真的矫正。另外，文献[7]对 IQI 随时间变化

改变的情况进行了实际的建模与测量。 
本文提出了一种自适应预失真方案和跟踪方

案。通过自适应或迭代处理，直接估计出补偿系统

所需要的逆响应，避免先估计 I/Q 支路的响应再求

逆滤波器的额外复杂度。通过对复杂度进行分析，

本文方案复杂度较低，并且仿真证明补偿性能满足

系统的线性化要求。 
本文余下部分的内容安排如下：第 2 节将讨论

系统模型和预失真器结构；第 3 节将提出基于自适

应的矫正和基于迭代的追踪方案；第 4 节对本文提

出的方案进行了仿真验证；最后，第 5 节总结全文。  

2  系统模型 

2.1 I/Q 不平衡系统模型 
通常情况下，发射机中 IQI 的主要来源有两 

个[10]，一是 I/Q 两路的本振信号不匹配造成的与频

率无关的 IQI；二是 I/Q 两支路的滤波器、数模转

换器等器件的频率响应不相同，称为与频率相关的

IQI。由于高频系统带宽较大，因此在设计高频系统

发射机的 IQI 补偿方案的时候，需要考虑 IQI 的频

选特性。 
图 1 为一个包含了预失真和 IQI 的经典发射机

系统框图。本振信号的不平衡程度可以通过幅度不

平衡 g 和相位不平衡φ 描述，d 表示发射机载波泄

漏。对图 1 中的射频失真部分进行等效变换，可以

得到图 2(a)的等效系统模型，其中 ih 和 qh 分别是图

1 中两支路的滤波器 LPF1 和 LPF2 的冲激响应与

不平衡的本振信号带来幅度增益的总和，I 路直流分

量 id 和 Q 路直流分量 qd 为载波泄漏的等效建模。 

 

图 1 包含预失真的发射机框图 

 

图 2 系统等效模型 

为了表达方便，我们在频域上表示图 2(a)中的

信号模型。假设原信号的频域形式为 ( ) ( )iX Xω ω=  

( )qjX ω+ , ( )iX ω 和 ( )qX ω 分别为 I/Q 路信号的离散

时间傅里叶变换。图 2(a)的输出信号 ( ) ( )iY Yω ω=  

( )qjY ω+ 可以表示为 

( )1 2( ) ( ) ( ) ( ) (( ) )i qjd dY K X K Xω ω ω ω ω δ ω+= + +  (1) 

其中， ( )= ( ) ( )i qX X jXω ω ω− 为 IQI引入的共轭成分。

系数 1( )K ω , 2( )K ω 分别为 j
1( ) ( )+e ( )i qK H Hφω ω ω⎡ ⎤= ⎢ ⎥⎣ ⎦  

/2 , j
2( ) ( ) e ( ) 2i qK H Hφω ω ω⎡ ⎤= −⎢ ⎥⎣ ⎦ 。 

观察式(1)可以发现，IQI 引入了共轭干扰分量

( )X ω ，其时域形式为输入信号 i qx x jx= + 的共轭信

号 *x [2]。实际系统中通常使用镜像抑制比(Image 
Rejection Ratio, IRR)来衡量发射机 IQI 的抑制程

度[2]： 

( )1 2IRR( ) 20 lg ( )/ ( )K Kω ω ω=        (2) 

特别地，当仅存在由晶振造成的 IQI 时，

( ) ( )/i qH H gω ω= ，常数 g 为 Q 支路的幅度不平衡。 

此时 ( ) ( )( )j jIRR( ) 20 lg 1 e 1 eg gφ φω = + − 为常数，即 

各个频点的 IRR 值相同。式(1)改写为广义线性形

式： 
( ) ( ) ( ) ( )Y H X dω ω ω δ ω= +         (3) 
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其中， 　
T 2 2( ) ( ), ( )i qX X a bX ω ω ω⎡ ⎤= +⎣ ⎦ 为输入模拟前

端的 I/Q 两路的频域信号，
T

( ) ( ), ( )i qY YY ω ω ω⎡ ⎤= ⎣ ⎦ 模

拟前端输出等效低通信号， 
T

,i qd dd ⎡ ⎤= ⎣ ⎦ 为 I/Q 两路 

载波泄漏的等效直流信号。矩阵 ( )H ω 为发射机包含

I/Q 不平衡在内的等效频率响应，其形式为 
( ) sin ( )

( )
0 cos ( )

i q

q

H H

H
H

ω φ ω
ω

φ ω

⎡ ⎤
⎢ ⎥= ⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

        (4) 

2.2 预失真器结构 
为消除发射机非理想特性带来的影响，发射机

通常在数字域对待发射的信号进行数字预失真处

理。常用数字预失真有两种方案：一是不补偿带内

失真的镜像干扰消除方案[2]；另一种是发射机带内均

衡的方案[10]。后者分别均衡 I/Q 两路的失真，可以

处理发射机的带内失真和 IQI 带来的串扰。在本文

中，我们采用第 2 种预失真结构，预失真器的结构

框图如图 2(b)所示，则经过预失真的数字信号可以

表示为 

( )( ) ( ) ( ) ( )p p pX H X dω ω ω δ ω= −       (5)  

其中， pH 和 pd 分别是由图 2(b)中的预失真模块的

参数组成的矩阵和向量，且 
( ) ( )

( ) ,    
0 ( )

i i pi

p p
pqq

C C d

dC

ω λ ω
ω

ω

⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥= =⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦⎣ ⎦

H d     (6) 

其中， ( )iC ω , ( )qC ω 为 I/Q 两支路的补偿滤波器，

用于均衡 I/Q 两路带内失真(包括相同部分和不平

衡的部分)；常数λ为 I/Q两路交叉串扰的补偿系数，

用于补偿相位不平衡带来的非对称串扰。 pd = 
T[  ]pi pqd d 为两支路载波泄漏等效直流的补偿分量。

将上述发射信号代入式(1)射频损伤模型，可以得到

经过预失真处理后的发射信号： 
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )p p pY H H X d dω ω ω ω δ ω δ ω⎡ ⎤= − +⎣ ⎦  (7) 

可以验证，在理想估计的情况下， pH 和 pd 满

足以下条件： 

( ),id

T

,id

1/ ( ) tan / ( )
( ) ,

0 1/ cos ( )

               ,

i i

p
q

p i q

H H

H

d d

H

d d

ω φ ω
ω

φ ω

⎡ ⎤−
⎢ ⎥= ⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

⎡ ⎤= = ⎣ ⎦     (8) 

在时域上，将式(6)和式(8)结合并变换到时域，

我们能得到理想预失真参数的表达式。 

{ } { }

{ } { }
IDFT ( ) IDFT 1/ ( )

IDFT ( ) IDFT 1/ ( )

 t    an

i i i

q q q

pi pq i q

C H

C H

d d d d

c

c

ω ω

ω ω

λ φ

⎫⎪= = ⎪⎪⎪⎪⎪= = ⎬⎪⎪⎪⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎪= − ⎪⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎪⎭

   (9) 

可以发现，在预失真器中我们需要求 ic 和 qc ,
其分别是两支路响应 ih 和 qh 的逆滤波器。 

3  IQI 预失真参数估计 

在现有文献所提供的方案中，IQI 的补偿通常

是估计 I/Q 两支路的响应 ih 和 qh ，然后再求取它们

的逆滤波器[2,10]。本节中，我们直接获取预失真器所

需要的参数，避免了估计 ih , qh 和随后的高阶求逆

运算。 

根据式(1)，发射机响应的一种最小均方误差估

计(Linear-Mean-Squares, LMS)可以表示为[10] 

( ) { }2

( , )
, arg min ( ) ( )+ ( ) ( )E

H d
H d H X d Yω ω δ ω ω= − (10) 

在式(10)中，在输入数据 ( )X ω 和输出数据 ( )Y ω

都已知的情况，我们可以在时域找到满足均方误差

最小条件的H 和d 。然而，上述的估计过程并不能

直接估计预失真器需要的补偿器参数 ( )pH ω 。因此，

需要利用式(7)中经过预失真后的发射数据 ( )pY ω 来

估计所需要的预失真器。在频域上，式(11)的规则

可以被用来直接获取预失真参数的最小均方误差估

计值。  

( ) {
}　

2
         

, arg mi

     

n ( ) ( )( ( )

( )) ( ) ( )

p p p

p

EH d H H X

d d X

ω ω ω

δ ω δ ω ω

=

− + −    (11) 

式(11)无法直接求解，因为式中同时出现了两

组未知数，分别是发射机固有的射频非理想特性以

及预失真器的参数。 我们将式(11)进行近似处理。 
当取得最优解的时候， ( ) ( ) ( ) ( )p pH H H Hω ω ω ω=  

( ) ( )= ( ), ( ) ( ) ( ))+ ( ) ( )p p p pI H H d d H d dω ω ω δ ω δ ω ω= −  

0= 。由于实际系统中，发射机的 I/Q 不平衡以及

带内失真都在合理范围内，因此式(11)可以被近似

为 

( )
( )

2

, argmin ( )( ( ) ( )+ ( ))

    ( ) ( )

p p p

p

E
ω

ω ω ω δ ω

δ ω ω

⎧⎪⎪⎪= ⎨⎪⎪⎪⎩
⎫⎪⎪⎪− − ⎬⎪⎪⎪⎭

Y

H d H H X d

d X　　　　 (12) 

通过对比式(11)和式(12)可以发现，当( , )p pH d

取得式(11)中的理想值时，式(12)同时取得最小值0。

这意味着式(11)和式(12)在理想情况下收敛于同一

个点，因此式(12)的近似会随着算法收敛而趋于准

确。使用式(12)代替式(11)，当预失真器处于未工作

状态时，式(12)中的 ( ) ( ) ( )H X dω ω δ ω+ 项恰好为系

统的输出，故将式(3)代入式(12)可得 

( ) { }2
, =arg min ( )( ( ) ( )) ( )p p p pEH d H Y d Xω ω δ ω ω− −

(13) 
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将式(13)转化到时域求解，并通过自适应的方

式求得 pH 与 pd 。根据式(13)，定义目标函数： 

( )
2

( ) ( ) ( )p pJ n n nH Y d x= − −       (14) 

其中，向量 ( ) [ ( ) ( )]i qn x n x nx = ，向量 [( ) ( )in ny y=  

]( )q ny 。 ( )i ny 和 ( )q ny 为逆时序向量，即 , ( )i q ny  
T

, , ,[ ( ) ( 1) ( 1)]i q i q i qy n y n y n L= − − + , L 为 I/Q 两

路预失真滤波器的长度， pH 为 ( )pH ω 的时域形式。

把式(13)中的数学期望替换为在时域上的平均运

算。定义： 

( )( 1) ( 1)( ) ( ) ( )n
p
n

p
ne n nH Y d x− −= − −      (15) 

其中， ( 1)p nH − 和 ( 1)p nd − 为经过第n 次自适应估

计后得到的估计值。同时，定义列向量： ( )nc =  
T

( ) T ( ) T ( ) ( ) ( )) )( (n n n n n
i q pi pqd dc c λ⎡ ⎤

⎢ ⎥⎣ ⎦ 为经过第 n 次自适 

应估计后得到的包含了所有补偿参数的列向量，则

各个补偿器参数可以通过式(16)得到 
( ) ( 1) ( )) (n n n nec c μ−= − ∇         (16) 

其中， n∇ 是梯度算子，由代价函数对各个预失真参

数求偏导得到，即 
T

( )
( )T ( )T ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )
, , , ,n

n n n n n
i q pi pq

J n J n J n J n J n

d dc c λ

⎡ ⎤∂ ∂ ∂ ∂ ∂⎢ ⎥∇ = ⎢ ⎥∂ ∂ ∂ ∂ ∂⎢ ⎥⎣ ⎦
 (17) 

为了表达方便，定义  ( )( ) ( ) n
id i pin n dy y= − 1 , 

( )qd ny ( ) T
1( ) , [1,1, ,1]n

q pq Ln dy ×= − =1 1  。通过对目标

函数 ( )J n 求偏导可得 

( )
( )

　

　　　　　　　

T T T T

T T

2 T T

T T T

T T T

( )/ 2 ( )( ( ) 2 ( ))

                   ( ) ( ) ( ) ( )

  ( ) ( )

( )/ 2 ( ) ( ) ( )

( )/ 2 ( ) ( )+2 ( ) (

i i id id qd

i id i qd

i qd qd

q q qd q qd

i id i qd i qd

J n n n n

x n n x n n

n n

J n n x n n

J n n x n n ni

c c y y y

y y

c y y

c c y y

c y y c c y

λ

λ

λ

λ λ

⎡∂ ∂ = +⎢⎣
− −

⎤+ ⎥⎦

∂ ∂ = −

∂ ∂ = −

( )T T T

T T T

T T

)

( )/ 2 ( ) ( ) ( )

( )/ 2 ( ( ) ( )

                   ( )) ( ( ) ( ))

pi i i id i qd i

pq i i id i qd

i q q qd q

J n d n n x n

J n d n n

x n n x n

c c y c y

c c y c y

c c y

λ

λ λ

⎫⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎬⎪⎪⎪⎪⎪⎪∂ ∂ = − + − ⎪⎪⎪⎪⎡ ⎪∂ ∂ = − +⎢ ⎪⎣ ⎪⎪⎪⎤− + − ⎪⎥⎦ ⎪⎭

1

1

1

(18)  

为了表达简洁，式(18)中省略了 ( 1)nc − 中的各个

元素的上标。利用式(16)可直接求取补偿发射机射

频失真的各项参数，并且避免了先估计 ih 和 qh 然后

利用求取逆滤波器的方式求 ic 和 qc 的额外运算。 

4  在线追踪算法 

通常，IQI 的参数都被当做一个常数对待。然

而，实际系统中，IQI 参数会随着温度的变化而发

生缓慢变化[7]，但在单次估计当中，这种变化缓慢到

可以忽略不计。所以，将静态 IQI 参数的估计算法

直接应用于追踪温度改变造成漂移是可行的。然而，

文献[7]中对实际系统 IQI 随时间改变的测量结果显

示，被动器件造成的 IQI 参数几乎不会随时间变化，

而 IQI 参数随温度的变化主要反映在有源器件上，

即与频率无关的 I/Q 不平衡部分。因此，我们只需

要跟踪与频率无关的 IQI 参数随时间的变化，进而

大大降低了跟踪算法开销。本节中将提出一种在预

失真模块工作的过程中对 IQI 参数估计进行修正的

算法。 

假设在n 时刻，预失真器中已经有预失真参数
( 1)n
pH

− 和 ( 1)n
pd

− ，则n 时刻发射机的输出为 

( )( ) ( 1) ( ) ( 1)( ) ( ) ( ) ( ) ( )

            ( )

n n n n
p p pY H H X d

d

ω ω ω ω δ ω

δ ω

− −= −

+  (19) 

此时，由于温度漂移造成了与频率无关的 I\Q

参数的改变， ( )n
pY ω 中存在着残余的射频损伤影响。

我们继续使用前文的估计方法，将式(19)中的系统

输出 ( )( )n
pY ω 代入到式(13)并替换 ( )Y ω 。注意，与式

(13)中使用的 ( )Y ω 不同，式(19)中的系统输出
( )( )n
pY ω 是已经经过预失真参数 ( 1)n

pH
− 和 ( 1)n

pd
− 处理

的信号输出，因此将其代入式(13)替换 ( )Y ω 所求得

的参数其实是一套额外的虚拟预失真器参数，记为 

( )( ) ( )( ),n n
p pωΔ ΔH d ，其值为现有预失真参数 ( 1)n

pH
− 和

( 1)n
pd

− 生效条件下，补偿 IQI 参数变化量所需要串联

的一个额外补偿器。 ( )( ) ( )( ),n n
p pωΔ ΔH d 的估计值可

以被表示为 

( )

{
}

( ) ( 1)

2( ) ( 1)

( ) ( )

( 1)

,

  arg min ( ) ( )

      ( , )

n n
p

n n
p p

n n n
p p

E

H d

H Y d

X H d

ω δ ω

ω

−

− −

Δ Δ

= Δ −Δ ⎥

−

⎡ ⎤
⎢⎣ ⎦

 (20) 

其中， 
( ) ( )

T( ) ( ) ( ) ( )

( )
,   

0
 

n n

n n n n
p p pi p

i

q

q
n

c

c
d d

λ⎡ ⎤Δ Δ⎢ ⎥ ⎡ ⎤Δ = Δ = Δ Δ⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦⎢ ⎥Δ⎢ ⎥⎣ ⎦

H d  

由于温度改变仅造成混频器的 IQI 参数漂移，

因此 ( )( )n
pH ωΔ 为一个2 2× 的矩阵。同时，通过式(20)

估计得到的 ( )( ) ( )( ),n n
p pH dωΔ Δ 为一个与原预失真器

( 1)n
pH

− 和 ( 1)n
pd

− 串联的预失真参数，因此n 时刻更新

之后的预失参数( )( ) ( ),n n
p pH d 可以表示为 

( ) ( 1) ( ) ( ) ( ) ( 1)( ) ( ,)n n n n n n
p p p p p pH H H d d dω ω− −= Δ = Δ + (21) 

式(21)在时域上等效于： 
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( ) ( ) ( 1) ( ) ( ) ( 1)

( ) ( ) ( ) ( 1) ( 1) ( 1)

( ) ( ) ( )

,  

                       

n n n n n n
i i i q q q

n n n n n n
pi pq pi pq

n n n
pi pq

c c

d d d d

d d

c c c c

λ λ

λ

− −

− − −

⎫⎪= Δ = Δ ⎪⎪⎪⎪⎪⎡ ⎤ ⎡ ⎤= ⎬⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎪⎪⎪⎡ ⎤⎪+ Δ Δ Δ ⎪⎢ ⎥⎪⎣ ⎦⎭

  (22) 

注意 λ 的更新过程基于近似关系 ( ) ( )n n
i icc Δ  

( )n n
i qcc≈ Δ 而被简化了，该近似关系式有效的，因为
( )n
icΔ 和 ( )n

qcΔ 随着估计的越发准确，会渐渐逼近 1。 
式(20)的求解同样可以通过第 3 节的自适应方

式求解。唯一不同的是，由于每次估计后，预失真

器会更新，相当于每次估计重新从初始状态开始(因
为前次估计的结果已经被应用于预失真，因此估计

参数会重置为初始状态，即不需要补偿的理想系统

的对应的状态)。假设将第n 次更新需要的参数放入 

列向量 ( )ncΔ ，即 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )   n n n n n
i iqc c dλ⎡Δ = Δ Δ Δ Δ⎢⎣c  

T( )n
qdΔ ⎤

⎥⎦ ，那么在第 1n − 次的估计参数用于更新之 

后，系统被视为(基于第 1n − 估计的)理想系统。此

时各参数被重置为理想系统对应的参数，即 ( 1)
i
nc −Δ  

( 1) 1n
qc

−= Δ = , ( 1) ( 1) ( 1) 0n n n
pi pqd d λ− − −Δ = Δ = Δ = 。将

前述参数代入式(16)，第n 次更新的估计可以简化

为 
( )

t

( )
t

( )
t

( )
t

( )
t

( ) 2 ( ( ) ( )) ( )

( ) 2 ( ( ) ( )) ( )

2 ( ( ) ( )) ( )

2 ( ( ) ( ))

2 ( ( ) ( ))

n
i i

n
q q

n
i i q

n
i i i

n
q q

i i

q q

q

c n y n x n y n

c n y n x n y n

y n x n y n

d y n x n

d y n x n

δ μ

δ μ

λ μ

μ

μ

⎫⎪Δ = − − ⎪⎪⎪⎪⎪Δ = − − ⎪⎪⎪⎪Δ = − ⎬⎪⎪⎪⎪Δ = − − ⎪⎪⎪⎪Δ = − − ⎪⎪⎭

   (23) 

tμ 是一个平滑估计结果的参数。相比初始估计

的 μ , tμ 可以取更大的值，因为跟踪阶段只有一个

变量。比较式(18)和式(23)可以明显发现，使用在线

方案跟踪比离线跟踪的复杂度更低。 

5  分析与仿真结果 

5.1 性能分析 

本节中我们分析本文所提出的算法的性能。本

文方案的估计问题主要基于式(13)的优化问题求

解。在稳定的收敛状态下，式(10)与式(13)的误差来

自逆滤波器的截断误差以及噪声造成的误差两个部

分。其中，截断误差是由于通过有限冲激响应(FIR)

滤波器代替本因为无限冲激相应(IIR)的逆滤波器

造成。不失一般性，在忽略截断误差的交叉串扰和

直流偏置的前提下，我们分析 I 路滤波器的补偿性

能。 

假设 I 路理想的 IIR 逆滤波器为 ,IIRic ，实际用

于补偿的 FIR 逆滤波器长度 L，则 ,IIRic 可以被拆分

为长度为 L 的滤波器 ,i Lc 与剩余部分 ,i Lc ，即 
T

, ,IIR ,IIR ,IIR

T
, 1 ,IIR ,IIR

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

, ( 1), (2),

i L i i i

i L L i i

c c c L

c L c×

⎡ ⎤= ⎣ ⎦
⎡ ⎤= +⎣ ⎦

c

c 0     (24) 

同理，定义从 n 时刻起的无噪声无限长倒序向

量 II0, R( )i ny ，其可以分为前面长度为 L 的 0( )i ny =  
T

0,IIR 0,IIR 0,IIR[ (1), (2), , ( )]i i iy y y L 和剩余的无限长序列
T

1 ,IIR , R0 II[ , ( 1), ( 2)( ) , ]L i ii y L yn Ly ×= + +0 。对于稳

定收敛状态的 I 路补偿滤波器 iC ，根据时域表达式

(17)，输出信号与理想信号之间的误差为 
( 1)( ) ( ) ( )nn
pe n nH y x−= −          (25) 

I 支路的误差如式(26)： 
T T

T
,

( ) ( ) ( , ) ( )

       ( ) ( )

i i i i i i

L

i L i i i

L

e n x n i L n
e

n n
e

c y c c y

c y c v

= − = −

− +    (26) 

其中， ( )i nv 为 I 路噪声项，其功率为 2 /2σ ; Le 表示

由于噪声造成的 I 路 FIR 逆滤波器的估计误差； Le

表示由用 FIR 滤波器替代 IIR 滤波器造成的截断误

差。注意，对于一个发射机， ,i Lc 与 ,i Lc 都仅由逆滤

波器长度 L 决定。在高信噪比且带内失真不严重的

情况下， ( )ny 可近似为不相关独立序列，则 

{ } 2

,IIR
2

1

( )i
L

L i
n

E ne cη
∞

= +

≈ ∑        (27) 

其中， iη 为 I 路的发射信号功率，即 2| | /2i iη = c 。

另外，由于 ( )i nv 与 0( )i ny 相互独立， 

( )2 2 2T 2
,( ) 2L i i i i L iE e nc v c c cη σ+ = − +   (28) 

考虑到发射机内部信噪比足够高，即 2
iη σ>> ，

2

,i i Lc c− 变为较大的约束项。因此当算法收敛梯度 

近似为 0 时，补偿滤波器应满足 ,i i Lc c≈ ，此时估计

误差收敛于噪声误差，即 

( )2 2T 2 T( ) 2L i iE e n Ec v cσ+ =       (29) 

综合上述推论，稳定状态的均方误差为估计误

差与截断误差之和，即 

( )
( )

2T

222
,IIR

1

MSE ( ) ( )

     2 ( )

i i i

i i i
n L

E n x n

E n

c y

c cσ η
∞

= +

= −

= + ∑    (30) 

式(30)表明，在逆滤波器抽头数 L 较小时，稳

定状态的均方误差主要由截断误差决定；随着 L 的

增大，FIR 滤波器逐渐逼近 IIR 滤波器，截断误差

减小，此时系统的均方误差由噪声门限决定。由于

反馈回路噪声的功率很小，因此在保证足够逆滤波

器抽头数量的情况下，本文提出的算法能取得较好

的补偿性能。 
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5.2 复杂度分析 
这一节我们将分析本文所提出的矫正方案的复

杂度。表 1 中罗列了本文所提出的方案与其他一些

参考文献中的方案的复杂度对比，假设滤波器与逆

滤波器长度相同。文献[2]与文献[10]中的方法通过类

似 LMS 的方式实现，表 1 未包含求取逆滤波器所需

要的矩阵求逆操作。一个逆滤波器求取的运算量大

约 3( )O L ，文献[10]需要求一个逆滤波器，而文献[2]
需要对两个滤波器求逆。单比较估计阶段，本文提

出的方法在估计阶段与文献[2]、文献[10]的复杂度相

仿。另一方面，通过对比表 1 中追踪和估计方案的

复杂度可以发现，追踪方案的复杂度十分低，即使

令估计方案中的 1L = ，其效率仍然低于追踪方案。 

表 1 本文方案与参考文献中方案复杂度对比 

 
乘法次数 

(训练阶段) 

加法次数 

(训练阶段) 
逆滤波器求取

文献[2] 12L+2 14L -1 3( )O L  

文献[10] 9L +28 7L +21 32 ( )O L×  

本文方案 

(初始估计) 
11L +15 12 L +11 无 

本文方案 

(追踪) 
2L +6 7 无 

 
5.3 仿真结果 

本节将通过仿真验证本文提出的矫正和跟踪算

法性能。发送信号为高斯信号，符号速率为 1.76 
GHz。I/Q 不平衡参数、初始值为幅度不平衡

0 1.06g = ，相位不平衡 0 10 0.17(rad)φ = = ，等效

直流偏置 0 0.01 0.05d j= + 。同时，我们设定由混频

器造成的与频率无关的 I/Q 不平衡以及载波泄漏造

成的直流偏置有非常缓慢的变化，其变化方式分别

为[7]： ( / )
0( ) e t Tg t g g −= +Δ , ( / )

0( ) e t Ttφ φ φ −= +Δ 以

及 ( / )
0( ) e t Td t d d −= +Δ ，其中各参数的最大变化范

围 分 别 为 0.028, 0.02(rad),  =0.09g dφΔ = Δ = Δ  
+0.09 j，变化持续时间 20 sT = 。可以发现，跟数 

据速率比起来，各参数在训练过程中可以认为是完 

全静止的。另外，与频率相关的 I/Q 不平衡为被动

器件造成，因此设为恒定值[7]，两支路的滤波器分别

为： T[1, 0.2, 0.1, 0.05]ih = , T[0.9, 0.1, 0.08, 0.12]qh = 。

反馈支路信噪比 40 dB。初始的预失真估计符号数

为 2000 个符号，之后每 5 s 矫正一次。初始估计的

收敛步长为 0.005μ = 。在仿真中，式(2)的镜像抑制

比(Image Rejection Ration, IRR)被用来衡量系统

I/Q 不平衡的严重性。 

图 3 为系统 IRR 随着训练点数增加的收敛情

况，图中对比了本文所提的方案与使用同样反馈结

构的文献[2]以及文献[10]的方案。可以发现，在补偿

阶数较低的时候，文献[2]方案拥有较高的 IRR，这

是因为文献[2]方案并未矫正两路的带内频响，因此

其在补偿滤波器阶数较低的时候针对 I/Q 不平衡有

较好的补偿性能；而在高阶数情况，本文方案与文

献[2]的性能很接近。相比之下，文献[10]的方案因为

使用的是包络检测器，因此牺牲了一部分信号信息，

造成收敛速度较慢。同时，文献[10]的方法在计算过

程中进行了一些近似，这些近似在补偿滤波器较多

的时候形成了 IRR 的瓶颈。图 4 为发射机矫正前后

IRR 随各频点的变化情况。在矫正之前，发射机的

IRR 随频率波动在 20 dB 左右。由于完全矫正 I/Q
两路的非理想响应需要一个无限冲激响应 IIR 滤波

器，因此矫正的性能会随着补偿滤波器阶数的增加

而提高。本文所提出的方案在使用 7 阶的矫正滤波

器能够把各频点 IRR 提升到 50 dB 附近，而 11 阶

的矫正滤波器将各个频点 IRR 提高到 70 dB 附近。 

图 5 对比了矫正前后发射机带内失真的情况。

在使用较低阶数补偿带内失真时，带内仍有较大的

波动，当阶数上升时，带内的频率失真被更好的矫

正。 
图 6 为在时变 I/Q 不平衡中，本文跟踪算法性

能。从图上可见，I/Q 不平衡的变化速度非常缓慢

的，因此在一次估计的过程中 I/Q 不平衡是可以视 

 

图 3 镜像抑制比随训练符号数的收敛速度曲线                    图 4 带内不同频点的镜像抑制比 
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图 5 矫正前后带内的频率响应                     图 6 发射机镜像抑制比随时间变化曲线 

作恒定的。对于未校正的发射机，其性能随时间(温
度)变化非常小，但是经过矫正的发射机对于参数的

变化却非常敏感，因为参数变化影响了补偿器的性

能。 

6  结论 

本文提出了一种针对发射机 I/Q 不平衡、载波

泄漏和带内失真进行矫正的发射机数字预失真方

案。通过对系统模型进行处理，利用自适应算法直

接求出了预失真矫正所需要的逆滤波器，避免了先

估计支路响应，再求逆滤波器的额外运算。同时本

文对所提出的估计算法进行修改，提出了一种更高

效率的追踪方案，其复杂度低于直接使用初始估计

算法进行跟踪的方案。文中的预失真方案的性能通

过仿真进行了验证。 
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