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４电平 Ｓ类数字功放的电平合成策略

周　强，朱　蕾，陈剑斌
（国防科技大学 第六十三研究所，江苏 南京　２１０００７）

摘　要：通过增加量化电平，ＤｅｌｔａＳｉｇｍａ调制器输出序列能够获得更好的调制性能。但在 Ｓ类数字功放
中，受限于开关功放的实现结构，多电平ＤｅｌｔａＳｉｇｍａ调制器输出脉冲序列无法直接驱动开关功放，需采用由
多个开关功放单元构成的多电平开关功放。针对２比特 ＤｅｌｔａＳｉｇｍａ调制器输出序列，分析了电平合成策略
对４电平Ｓ类数字功放性能的影响，提出了两种优化的电平合成策略。理论分析和仿真结果表明，采用合适
的电平合成策略，４电平Ｓ类数字功放可以获得更优的输出性能，尤其在输出功率回退状态下，电平合成策略
对功放性能的影响更为显著。
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　　无线通信技术及业务需求的迅速发展，对射
频功放的效率和线性等指标都提出了更高要求。

基于增量求和调制［１］（ＤｅｌｔａＳｉｇｍａＭｏｄｕｌａｔｉｏｎ，
ＤＳＭ）和开关模式功放 ［２－３］（ＳｗｉｔｃｈＭｏｄｅＰｏｗｅｒ
Ａｍｐｌｉｆｉｅｒ，ＳＭＰＡ）的 Ｓ类数字功放［４－７］（Ｄｉｇｉｔａｌ
ＰｏｗｅｒＡｍｐｌｉｆｉｅｒ，ＤＰＡ），因其结构简单，兼具高效
率、高线性、可重构特性，适合在全数字发信机中

应用［８－９］。但ＤＳＭ编码效率较低［１０］和对调制器

处理速率要求高等问题，限制了 Ｓ类 ＤＰＡ在射
频、微波频段的应用。

针对上述问题，文献［１１］采用３比特 ＤＳＭ，
通过增加量化电平，减小了量化误差，提高了输出

信噪比。由于Ｎ比特 ＤＳＭ包含２Ｎ个量化电平，
其输出脉冲序列无法直接驱动现有 Ｄ类或 Ｅ类
等ＳＭＰＡ，如图１所示，需采用 Ｎ个 ＳＭＰＡ单元，
并通过功率合成实现２Ｎ电平输出。通过面积等
效等策略，文献［１２］将多电平 ＤＳＭ输出序列转

图１　多电平Ｓ类数字功放
Ｆｉｇ．１　ＭｕｌｔｉｌｅｖｅｌｃｌａｓｓＳｄｉｇｉｔａｌｐｏｗｅｒａｍｐｌｉｆｉｅｒ

换为２电平，降低了后级ＳＭＰＡ的实现难度，但显
著增加了功率管的开关频率及其开关损耗，降低

了ＳＭＰＡ效率。基于 Ｈ桥 Ｄ类 ＳＭＰＡ以及功率
管的开关特性，文献［１３］采用多个Ｈ桥单元输出
电平合成（ＬｅｖｅｌＳｙｎｔｈｅｓｉｓ，ＬＳ）实现了多电平直
接输出，省去了功率合成单元，并在超短波频段实

现了一种基于２比特ＤＳＭ的４电平Ｓ类ＤＰＡ，输
出功率 １０Ｗ，效率大于 ６０％，三阶互调达
５７ｄＢｃ。
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然而，仍未见文献分析ＬＳ实现策略对功放性
能的影响。因此，在文献［１３］的基础上，针对 ２
比特ＤＳＭ输出序列，本文研究了４电平Ｓ类ＤＰＡ
的ＬＳ策略，分析了不同 ＬＳ策略对功放性能的
影响。

１　４电平合成策略

２比特ＤＳＭ输出序列具有１１、１０、０１、００共４
种状态，因此后级 ＳＭＰＡ需对应输出 Ｕ、Ｕ／３、
－Ｕ／３和－Ｕ共４种电平（Ｕ为归一化电平）。受
ＳＭＰＡ电路限制，即使输出电平能力较强的 Ｈ桥
Ｄ类ＳＭＰＡ［４］（如图２所示，ＶＤＤ为电源电压，Ｕｏｕｔ
为输出电平），忽略功率管导通压降，最多也只能

输出 ＶＤＤ、０、－ＶＤＤ共３种电平。即，Ｑ１／Ｑ４导通、
Ｑ２／Ｑ３截止时，Ｕｏｕｔ＝ＶＤＤ；Ｑ２／Ｑ３导通、Ｑ１／Ｑ４截止
时，Ｕｏｕｔ＝－ＶＤＤ；Ｑ１／Ｑ３导通、Ｑ２／Ｑ４截止或Ｑ２／Ｑ４
导通、Ｑ１／Ｑ３截止时，Ｕｏｕｔ＝０。因此，４电平 ＳＭＰＡ
需对２个Ｈ桥Ｄ类ＳＭＰＡ输出电平进行合成。

图２　Ｈ桥Ｄ类ＳＭＰＡ
Ｆｉｇ．２　ＨｂｒｉｄｇｅｃｌａｓｓＤＳＭＰＡ

以Ｈ桥 Ｄ类 ＳＭＰＡ为基本单元，根据 ＳＭＰＡ
单元的电源电压、输出电平及其合成方式的不同，

所需 ４电平合成可有多种实现方式。在文
献［１１－１２］采用的常规ＬＳ策略（ＬＳ１）基础上，本
文提出了如图３（ｂ）、（ｃ）所示的 ＬＳ２和 ＬＳ３。其

中，根据２个ＳＭＰＡ单元的电平合成方式，３种ＬＳ
策略可分为“代数相加”（ＬＳ１、ＬＳ２）和“选择输
出”（ＬＳ３）两类。

所谓“代数相加”，即通过２个 ＳＭＰＡ单元输
出电平的代数相加实现４电平合成，可通过２个
Ｈ桥单元串联输出实现。根据所需输出电平，可
分别确定高压单元（ＳＭＰＡＨ）的 ＶＤＤ为２Ｕ／３，低压
单元（ＳＭＰＡＬ）的ＶＤＤ为Ｕ／３。根据ＳＭＰＡＨ输出电
平的不同，“代数相加”策略又可分为ＬＳ１和ＬＳ２。
其中，ＬＳ１如图３（ａ）所示，２个 Ｈ桥单元分别实
现±２Ｕ／３和±Ｕ／３输出，输出电平代数相加即可
实现４电平（Ｕ＝２Ｕ／３＋Ｕ／３、Ｕ／３＝２Ｕ／３－Ｕ／３、
－Ｕ／３＝－２Ｕ／３＋Ｕ／３、－Ｕ＝－２Ｕ／３－Ｕ／３）合
成输出。ＬＳ２如图３（ｂ）所示，其 ＳＭＰＡＨ除输出
±２Ｕ／３电平外，还需实现０电平输出，与 ＳＭＰＡＬ
输出的 ±Ｕ／３电平代数相加即可实现 ４电平
（Ｕ＝２Ｕ／３＋Ｕ／３、Ｕ／３＝０＋Ｕ／３、－Ｕ／３＝
０－Ｕ／３、－Ｕ＝ －２Ｕ／３－Ｕ／３）合成输出。

所谓“选择输出”，即ＬＳ３，如图３（ｃ）所示，根
据所需输出电平，选择具有该电平输出能力的单

元直接输出对应电平，同时使另一个单元无电平

输出（即输出开路），可通过２个 ＳＭＰＡ单元并联
输出实现。其中，ＳＭＰＡＨ的 ＶＤＤ为 Ｕ，ＳＭＰＡＬ的
ＶＤＤ为 Ｕ／３，２个 ＳＭＰＡ单元分别输出 ±Ｕ和
±Ｕ／３电平。
根据所需合成的电平，图４给出了３种ＬＳ策

略对应各ＳＭＰＡ单元输出电平及合成示意。从图
中可以看出，ＬＳ１的２个ＳＭＰＡ单元任何时刻均有
电平输出；ＬＳ３任何时刻仅一个单元有电平输出；
而ＬＳ２介于两者之间，其中，ＳＭＰＡＬ在任何时刻均有
电平输出，ＳＭＰＡＨ仅在输出±Ｕ电平时才有输出。

（ａ）代数相加Ⅰ （ＬＳ１）
（ａ）ＡｌｇｅｂｒａｉｃａｄｄｉｔｉｏｎⅠ（ＬＳ１）

　　　　 （ｂ）代数相加Ⅱ（ＬＳ２）
（ｂ）ＡｌｇｅｂｒａｉｃａｄｄｉｔｉｏｎⅡ（ＬＳ２）

　　　 （ｃ）选择输出 （ＬＳ３）
（ｃ）Ｓｅｌｅｃｔｏｕｔｐｕｔ（ＬＳ３）

图３　ＬＳ１、ＬＳ２、ＬＳ３示意
Ｆｉｇ．３　ＳｃｈｅｍａｔｉｃｄｉａｇｒａｍｏｆＬＳ１，ＬＳ２，ａｎｄＬＳ３
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（ａ）所需输出电平
（ａ）Ｄｅｓｉｒａｂｌｅｏｕｔｐｕｔｌｅｖｅｌ

　　　　　　（ｂ）ＬＳ１
（ｂ）ＬＳ１

　　　　　　　　　（ｃ）ＬＳ２
（ｃ）ＬＳ２

　　　　　　　　　（ｄ）ＬＳ３
（ｄ）ＬＳ３

　　　

图４　ＬＳ１、ＬＳ２、ＬＳ３对应的电平合成示意
Ｆｉｇ．４　ＳｃｈｅｍａｔｉｃｄｉａｇｒａｍｏｆｌｅｖｅｌｓｙｎｔｈｅｓｉｓｆｏｒＬＳ１，ＬＳ２，ａｎｄＬＳ３

２　ＬＳ策略对Ｓ类ＤＰＡ性能的影响

２．１　ＬＳ策略对Ｐｏｕｔ和Ｐｃｏｎ的影响

对于电压型ＳＭＰＡ，Ｐｏｕｔ取决于ＶＤＤ、功放内阻

Ｒｓ和负载电阻ＲＬ，Ｐｏｕｔ可表示为：

Ｐｏｕｔ＝ηｃｅ·∑
ｎ

ｉ＝１
ｋｉ·（Ｕｉ－Ｕｓ）

２／ＲＬ （１）

式中：ηｃｅ为编码效率；ｎ为输出电平数；Ｕｉ为理想
条件下（忽略Ｒｓ）的第ｉ种输出电平；ｋｉ为该输出
电平所占比例；Ｕｓ＝Ｒｓ·ＩＬ为 Ｒｓ带来的导通压
降，ＩＬ为功放输出的负载电流。由式（１）可知，Ｒｓ
带来的Ｕｓ将降低功放实际的输出电压幅度，进而
影响Ｐｏｕｔ。Ｐｃｏｎ取决于Ｒｓ和ＩＬ，可表示为：

Ｐｃｏｎ＝Ｉ
２
ＬＲｓ＝Ｐｏｕｔ（Ｒｓ／ＲＬ） （２）

由式（２）可知，Ｐｃｏｎ正比于Ｐｏｕｔ和Ｒｓ。因此，为
降低Ｐｃｏｎ和提高Ｐｏｕｔ，均需减小Ｒｓ。

假设所有功率管的 Ｒｏｎ相等，则 Ｒｓ＝ｋＲｏｎ，ｋ
为同时导通的功率管数量。由于ＬＳ１和ＬＳ２在任
何时刻均有４个功率管导通，而 ＬＳ３仅２个功率
管导通，因此ＬＳ１和ＬＳ２具有相同 Ｐｏｕｔ和 Ｐｃｏｎ，ＬＳ３
则具有最小的 Ｐｃｏｎ和最大的 Ｐｏｕｔ，而且 Ｐｃｏｎ仅为
ＬＳ１和ＬＳ２的一半左右。

图５和图６分别给出了３种ＬＳ策略的Ｐｏｕｔ和
Ｐｃｏｎ仿真对比。其中输入信号为载波频率 ｆｃ＝
３５ＭＨｚ的单音信号，２比特输出序列由４阶带通
ＤＳＭ［１３］产生，采样频率ｆｓ＝６００ＭＨｚ，功率管采用
原Ｔｒｉｑｕｎｔ公司２５ｍｍ栅宽ＧａＮＨＥＭＴ管芯，Ｃｉｓｓ
和Ｃｏｓｓ分别约为４５ｐＦ和１５ｐＦ，Ｒｏｎ约１８Ω，Ｕ
取５４Ｖ，ＲＬ取５０Ω，采用理想输出滤波器。仿真
结果验证了前文的分析，相比 ＬＳ１和 ＬＳ２，ＬＳ３的
Ｐｏｕｔ增加了１０％以上，而Ｐｃｏｎ减小约４７％。

２．２　ＬＳ策略对Ｐｄｒｖ和Ｐｓｗ的影响

Ｐｄｒｖ（此处仅指驱动功率管开关切换带来的

瞬态驱动功耗）和Ｐｓｗ取决于ＳＭＰＡ中所有功率管

图５　ＬＳ１～ＬＳ３的Ｐｏｕｔ仿真对比

Ｆｉｇ．５　ＳｉｍｕｌａｔｉｏｎｃｏｎｔｒａｓｔｂｅｔｗｅｅｎＬＳ１～ＬＳ３ｆｏｒＰｏｕｔ

图６　ＬＳ１～ＬＳ３的Ｐｃｏｎ仿真对比

Ｆｉｇ．６　ＳｉｍｕｌａｔｉｏｎｃｏｎｔｒａｓｔｂｅｔｗｅｅｎＬＳ１～ＬＳ３ｆｏｒＰｃｏｎ

在单位时间内的总开关切换次数（即平均开关频

率ｆａｖ）以及Ｃｉｓｓ、Ｃｏｓｓ充放电前后功率管的栅源、漏
源电压之差 ΔＶｇｓ和 ΔＶｄｓ。假设所有功率管具有
相同寄生参数，则Ｐｄｒｖ和Ｐｓｗ可分别表示为：

Ｐｄｒｖ＝ＣｉｓｓΔＶ
２
ｇｓｆａｖ （３）

Ｐｓｗ＝Ｃｏｓｓ（ΔＶ
２
ｄｓＨｆａｖＨ＋ΔＶ

２
ｄｓＬｆａｖＬ） （４）

其中，ΔＶｄｓＨ、ΔＶｄｓＬ和 ｆａｖＨ、ｆａｖＬ分别为 ＳＭＰＡＨ 和
ＳＭＰＡＬ功率管的ΔＶｄｓ和ｆａｖ。

对于２比特ＤＳＭ序列，估计ｆａｖ时不仅要考虑
对应输出电平的变换次数，还需要考虑电平变换

时ＬＳ对应各ＳＭＰＡ单元功率管的开关切换次数。
ｆａｖ可由式（５）估计：

ｆａｖ＝ｆａｖＨ ＋ｆａｖＬ ＝ｆｓ∑
ｍ

ｉ＝１
ＸｉＹ

Ｈ
ｉ ＋∑

ｍ

ｉ＝１
ＸｉＹ

Ｌ( )ｉ ／Ｍ

（５）
式中，ｍ为输出电平变换的种类，对于４电平共
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有６类输出电平变换：①ＵＵ／３；②Ｕ －Ｕ／３；
③Ｕ－Ｕ；④Ｕ／３－Ｕ／３；⑤Ｕ／３ －Ｕ；⑥ －Ｕ／
３－Ｕ。Ｍ为时钟周期数，Ｘｉ为 Ｍ个时钟周期
内第 ｉ类输出电平的变换次数，与输入信号功率
及载波过采样率 Ｒｃ（即 ｆｓ／ｆｃ）相关。Ｙ

Ｈ
ｉ和 Ｙ

Ｌ
ｉ分

别为第ｉ类输出电平变换时 ＳＭＰＡＨ和 ＳＭＰＡＬ功
率管的总开关切换次数。

对于一定长度的 ２比特 ＤＭＳ输出序列，当
ｆｓ＝６００ＭＨｚ时，图７给出了电平变换次数的仿真
对比，图例中１～６分别对应上述６类输出电平变
换。从图７中可知，第２、３、５类电平变换次数基
本可忽略，输出电平仅在相邻电平间变换；当输入

信号功率较小时，输出电平主要在±Ｕ／３间变换，
随着输入功率的增加，Ｕ／３ －Ｕ／３的变换次数
相应减小，电平在Ｕ和Ｕ／３、－Ｕ和－Ｕ／３间的变
换次数逐渐增加。

图７　电平变换次数的仿真对比

Ｆｉｇ．７　Ｃｏｍｐａｒｅｄｔｈｅｎｕｍｂｅｒｏｆｌｅｖｅｌｓｗｉｔｃｈｅｓ

对应上述６类输出电平变换，由图４以及 Ｈ
桥Ｄ类ＳＭＰＡ的控制逻辑，表１给出了不同ＬＳ策
略下ＳＭＰＡ所有功率管的总开关切换次数对比。
可以看出，相比于 ＬＳ１，在 Ｕ／３ －Ｕ／３变换时，
由于改变了各ＳＭＰＡ单元的输出电平，ＬＳ２和ＬＳ３
对应功率管的总开关切换次数仅为 ＬＳ１的一半，
因此可显著减小ｆａｖ。

根据图７、表１和式（５），图８～１０分别给出
了３种ＬＳ策略的ｆａｖＨ、ｆａｖＬ和ｆａｖ对比。可以看出，
ＬＳ１的ｆａｖＨ等于 ＬＳ２的 ｆａｖＬ，ＬＳ２和 ＬＳ３具有相同
ｆａｖＨ。当输入信号较小时（功率回退６ｄＢｃ以上），
２比特ＤＳＭ退变为１比特，输出电平仅在 ±Ｕ／３
间切换，此时ＬＳ１～ＬＳ３具有相同 ｆａｖＬ且与 ＬＳ１的
ｆａｖＨ相等，并随输入信号功率的减小而迅速增大，
而ＬＳ２和ＬＳ３的ｆａｖＨ基本为零。因此当输入较小
时，ＬＳ２和 ＬＳ３的 ｆａｖ仅为 ＬＳ１的１／２。当输入较
大时，ＬＳ１的ｆａｖ最大，ＬＳ３次之，ＬＳ２最小且为 ＬＳ１
的１／２。

表１　电平变换时功率管总开关切换次数对比
Ｔａｂ．１　Ｃｏｍｐａｒｅｄｔｈｅｔｏｔａｌｓｗｉｔｃｈｉｎｇｔｉｍｅｓｏｆｔｒａｎｓｉｓｔｏｒｓ

序号 电平变换 ＬＳ１ ＬＳ２ ＬＳ３

１ ＵＵ／３ ４ ２ ４

２ Ｕ－Ｕ／３ ４ ６ ４

３ Ｕ－Ｕ ８ ８ ４

４ Ｕ／３－Ｕ／３ ８ ４ ４

５ Ｕ／３－Ｕ ４ ６ ４

６ －Ｕ／３－Ｕ ４ ２ ４

图８　ＬＳ１～ＬＳ３的ｆａｖＨ仿真对比

Ｆｉｇ．８　ＳｉｍｕｌａｔｉｏｎｃｏｎｔｒａｓｔｂｅｔｗｅｅｎＬＳ１～ＬＳ３ｆｏｒｆａｖＨ

图９　ＬＳ１～ＬＳ３的ｆａｖＬ仿真对比

Ｆｉｇ．９　ＳｉｍｕｌａｔｉｏｎｃｏｎｔｒａｓｔｂｅｔｗｅｅｎＬＳ１～ＬＳ３ｆｏｒｆａｖＬ

图１０　ＬＳ１～ＬＳ３的ｆａｖ仿真对比

Ｆｉｇ．１０　ＳｉｍｕｌａｔｉｏｎｃｏｎｔｒａｓｔｂｅｔｗｅｅｎＬＳ１～ＬＳ３ｆｏｒｆａｖ

对驱动器件而言，为使所有功率管工作在

开关状态且保持 Ｒｏｎ等参数一致，就需施加相同
且对应的驱动电压，因此不同 ＬＳ策略的功率管
均具有相同的 Ｃｉｓｓ和 ΔＶｇｓ。为使 ＧａＮＨＥＭＴ管
芯完全工作在开关状态，可令ΔＶｇｓ为５Ｖ。图１１
给出了３种ＬＳ策略的Ｐｄｒｖ对比，由于Ｐｄｒｖ与ｆａｖ成
正比，因此输入较小时，ＬＳ２和 ＬＳ３具有明显优
势，其 Ｐｄｒｖ相等且仅为 ＬＳ１的一半；输入较大时，
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ＬＳ１的 Ｐｄｒｖ仍为最大，ＬＳ３次之，ＬＳ２最小且为
ＬＳ１的一半。

图１１　ＬＳ１～ＬＳ３的Ｐｄｒｖ仿真对比

Ｆｉｇ．１１　ＳｉｍｕｌａｔｉｏｎｃｏｎｔｒａｓｔｂｅｔｗｅｅｎＬＳ１～ＬＳ３ｆｏｒＰｄｒｖ

对功率管而言，如图３所示，不同 ＬＳ策略对
应ＳＭＰＡＨ和ＳＭＰＡＬ的ＶＤＤ不同，即使输出相同电
平，各单元的输出电平和对应功率管的控制逻辑

也不相同，因此不同ＬＳ策略各单元对应功率管的
ΔＶｄｓ并不完全相同。

其中ＬＳ１和ＬＳ２通过２个ＳＭＰＡ单元串联输
出实现电平合成，具有相同电路拓扑和电源配置，

虽然各ＳＭＰＡ单元输出电平不同，但任意时刻均
有４个功率管导通，忽略 Ｒｏｎ的导通压降，则有
ΔＶｄｓ＝ＶＤＤ。因此 ＬＳ１和 ＬＳ２具有相同 ΔＶｄｓＨ和
ΔＶｄｓＬ，即 ΔＶｄｓＨ＝２Ｕ／３、ΔＶｄｓＬ＝Ｕ／３。ＬＳ３的２个
ＳＭＰＡ单元并联输出，在任意时刻仅２个功率管
导通，对应不同输出电平变换，各功率管的 ΔＶｄｓ
也各不相同。参照式（４）和式（５），ＬＳ３的 Ｐｓｗ可
由式（６）计算：

Ｐｓｗ ＝Ｃｏｓｓｆｓ∑
ｎ

ｉ＝１
Ｘｉ（Ｙ

Ｈ
ｉΔＶ

２
ｄｓＨｉ＋Ｙ

Ｌ
ｉΔＶ

２
ｄｓＬｉ）／Ｍ

（６）
其中，ΔＶｄｓＨｉ和ΔＶｄｓＬｉ分别为第 ｉ类电平变换时的
ΔＶｄｓＨ和ΔＶｄｓＬ。根据 ＬＳ３的电源配置和功率管控
制逻辑，表２给出了ＬＳ３电平变换时各ＳＭＰＡ单

表２　ＬＳ３各功率管的ΔＶｄｓ和等效开关次数
Ｔａｂ．２　ＣｏｍｐａｒｅｄｔｈｅΔＶｄｓａｎｄｅｑｕｉｖａｌｅｎｔｓｗｉｔｃｈｉｎｇ

ｔｉｍｅｓｏｆｔｒａｎｓｉｓｔｏｒｓｆｏｒＬＳ３

序号 电平变换

ＳＭＰＡＨ ＳＭＰＡＬ

ΔＶｄｓＨ

等效开

关切换

次数

ΔＶｄｓＬ

等效开

关切换

次数

１ ＵＵ／３ ２Ｕ／３ ２ ２Ｕ／３ ２

２ Ｕ－Ｕ／３ Ｕ ４ Ｕ／３ ４

３ Ｕ－Ｕ Ｕ ８ ０ ０

４ Ｕ／３－Ｕ／３ ０ ０ Ｕ／３ ８

５ Ｕ／３－Ｕ Ｕ ４ Ｕ／３ ４

６ －Ｕ／３－Ｕ ２Ｕ／３ ２ ２Ｕ／３ ２

元的ΔＶｄｓ以及功率管的等效开关次数。对比表１
和表２可以发现：当输出电平变换时，虽然ＬＳ３有
的功率管并没有进行开关切换，但受并联输出的

电平箝位影响，未进行开关切换的功率管漏源电

压也发生了变化（ΔＶｄｓ≠０），即等效增大了 Ｙ
Ｈ
ｉ

和ＹＬｉ。
当输入较小时，输出电平主要在 ±Ｕ／３间变

换，对比表１和表２，ＬＳ３的 ＹＨｉ和 Ｙ
Ｌ
ｉ相比 ＬＳ２增

加了一倍左右，因此 ＬＳ３的 Ｐｓｗ约为 ＬＳ２的一倍，
但仍远小于 ＬＳ１。当输入较大时，由于 ＬＳ３的
ΔＶｄｓＨ、Ｙ

Ｈ
ｉ和 Ｙ

Ｌ
ｉ均大于 ＬＳ１和 ＬＳ２，因此 ＬＳ３的

Ｐｓｗ反而大于 ＬＳ１，而 ＬＳ２的 ｆａｖ略小于 ＬＳ１，此时
ＬＳ２具有最小的 Ｐｓｗ。图１２给出了３种 ＬＳ策略
的Ｐｓｗ仿真对比，仿真结果进一步验证了上述分
析：ＬＳ２具有最小的 Ｐｓｗ；相比 ＬＳ１，ＬＳ３在输入较
小时也具有显著优势。

图１２　ＬＳ１～ＬＳ３的Ｐｓｗ仿真对比

Ｆｉｇ．１２　ＳｉｍｕｌａｔｉｏｎｃｏｎｔｒａｓｔｂｅｔｗｅｅｎＬＳ１～ＬＳ３ｆｏｒＰｓｗ

图１３　ＬＳ１中Ｐｃｏｎ、Ｐｄｒｖ和 Ｐｓｗ占Ｐｓ的比例

Ｆｉｇ．１３　ＰｒｏｐｏｒｔｉｏｎｏｆＰｃｏｎ，Ｐｄｒｖ，ａｎｄＰｓｗｉｎＰｓｆｏｒＬＳ１

２．３　ＬＳ策略对Ｐｓ和η的影响

图１３给出了ＬＳ１的Ｐｃｏｎ、Ｐｄｒｖ和Ｐｓｗ分别占功

放总损耗 Ｐｓ（Ｐｓ＝Ｐｃｏｎ＋Ｐｄｒｖ＋Ｐｓｗ）的比例。从
图１３可以发现，当输入较大时，由于 Ｐｃｏｎ正比于
Ｐｏｕｔ，Ｐｃｏｎ占Ｐｓ绝大部分，随着输入信号功率回退，
Ｐｃｏｎ所占比重逐渐降低，而 Ｐｓｗ的比重却逐渐增
大，并最终成为Ｐｓ的主要部分。可见要减小 ＬＳ１
的Ｐｓ，一方面可在输入较大时减小Ｐｃｏｎ，另一方面
可在输入较小时减小Ｐｓｗ。由于ＬＳ２实现了后者，
ＬＳ３两者都实现了，因此如图 １４和图 １５所示，
ＬＳ２和 ＬＳ３的 Ｐｓ均小于 ＬＳ１，且明显提高了 η
（η＝Ｐｏｕｔ／（Ｐｓ＋Ｐｏｕｔ））。特别在输入较小时，ＬＳ２
和ＬＳ３更具优势，其 Ｐｓ仅为 ＬＳ１的３０％ ～４０％，
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η可提高约 ２０％。当输入较小时，由于在 Ｐｓｗ上
的优势，ＬＳ２具有最小的Ｐｓ和最高的η；当输入较
大时，由于在Ｐｃｏｎ上的优势，ＬＳ３相对最优。

图１４　ＬＳ１～ＬＳ３的Ｐｓ仿真对比

Ｆｉｇ．１４　ＳｉｍｕｌａｔｉｏｎｃｏｎｔｒａｓｔｂｅｔｗｅｅｎＬＳ１～ＬＳ３ｆｏｒＰｓ

图１５　ＬＳ１～ＬＳ３的η仿真对比
Ｆｉｇ．１５　ＳｉｍｕｌａｔｉｏｎｃｏｎｔｒａｓｔｂｅｔｗｅｅｎＬＳ１～ＬＳ３ｆｏｒη

３　结论

理论分析和仿真结果表明，ＬＳ２和 ＬＳ３可显

著减小Ｐｃｏｎ、Ｐｄｒｖ和Ｐｓｗ等器件损耗，获得更优输出
性能，尤其功率回退状态下，对功放性能的提升更

为显著，因而有利于提高高峰均比调制信号的功

率放大性能。

对比ＬＳ２，在相同输出电平条件下，ＬＳ３具有
更大输出功率且在输入较大时具有效率优势，因

而ＬＳ３在理论上有优势。但在实践中，由于 ＬＳ３
需要更高电源电压，同时受 ＳＭＰＡ单元并联输出
的电平箝位效应影响，将增加各 ＳＭＰＡ单元功率
管的电压应力，其最大电压应力约为ＬＳ２的２倍。
在选取功率管时，考虑器件击穿电压并预留足够

余量，ＬＳ３允许的电源电压及最大输出电平将小
于ＬＳ２，从而显著降低了 ＬＳ３在功率和效率方面
的优势。此外，ＬＳ３高压和低压 ＳＭＰＡ单元间的
输出功率存在较大差距，需解决单元间的功率均

衡问题。因此，ＬＳ２在工程实践中将更具优势。
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