
第4章 数字信号的基带传输

主要内容：

 基带信号波形和频谱

 基带信号的常用码型

 奈奎斯特第一准则

 奈奎斯特第二准则——部

分响应系统

 时域均衡的基本概念

 抗噪声性能的分析方法

重点：

 基带信号的频谱特征

 常用码型编码的规则奈奎斯

特准则的应用

 时域均衡器



基带信号定义：未经调制的数字信号。

基带传输系统：不使用载波调制解调而直接传送基带信号的通信

系统。

频带传输系统：

如果把调制解调部分看作是广义信道的一部分，则任何数字传输

系统均可等效为基带传输系统。所以在本章中讨论的基带信

号传输的基本原则同样适用于频带传输。
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基带系统框图：



4.1   数字基带信号及其频谱特性

4.1.1 基带信号波形 (电气特征)
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Ts：码元宽度；τ：脉冲宽度
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不归零和归零信号的码元宽度相同，但脉

冲宽度τ不同，导致信号频谱不同。

归零信号的占空比通常为1/2，称为半占空

码；不归零信号的占空比为1。
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原始波形

差分波形

差分波形
不是用码元的电平的高低来表示数字，而是用相邻

码元电平的变化来表示数字符号。
规则： “1” --- 相邻码元电平值 跳变

“0” --- 相邻码元电平值 保持不变

多值波形 0  0   0  1 0  1  1  0 0  0  1  1 1  1
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4.1.2  基带信号的数学表达式

由于二进制数字基带信号是随机脉冲信号，且码元波形可任意，需

采用随机信号分析法。

设 码元宽度为Ts ，则基带信号 S( t ) 可表示成
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单边谱：
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随机基带序列S(t) 的功率谱密度
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单极性功率谱 双极性功率谱

G1(f ),G2(f )分别表示高电平脉冲和低电平脉冲的频谱
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Sa (πf Ts ) 在 f  = m fs     

处为零点( m≠0 )
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∵   g1( t ) = 0       g2( t ) = g( t ) 

∴  G 1( f ) = 0 G 2( f ) = G( f )  g( t )   

设g(t)为矩形脉冲，且 p=1/2 ∴G( f ) = Ts Sa (πf Ts )
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频谱图

特征：包含离散谱和连续谱



g1(t) =- g2(t) = g(t) G1(f ) =- G2(f) = G(f )

双极性矩形脉冲

结论：1、随机脉冲序列的功率谱包括:1）连续谱Pu( f )

2）离散谱Pv( f )

2、无论g1( t )与g2( t ) 的形式，Pu( f ) 总是存在

[∵G1( f )≠G2 ( f )  ]

3、当g1(t)与g2(t)为双极性脉冲,且p=1/2时 Pv( f )=0
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双极性非归零信号功率谱

特征：只有连续谱

频谱图 功率谱表达式

p=1/2
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频谱特性不仅反映功率谱的计算，还可以根据离散谱是否存

在判断能否从 S( t ) 中提取需要的定时信息。

频谱特征对于位同步，载波同步问题的研究起着重要作用。



4.2   基带传输的常用码型

传输码的功率谱结构特性：

1、无直流、很少的低频分量和高频分量，以便实现
远距离通信

2、能从基带信号中获取定时信息；

3、不受信息源统计特性的影响

4、具有一定的检错能力

5、易于实现

不同的码型具有不同的功率谱结构，须根据信道的传
输特性来选择

密勒码（Miller）

AMI码

HDB3码

PST码

CMI码

曼彻斯特码（Manchester）

三元码

二元码



AMI 码：传号交替反转码

规则： 代码 “1”（传号）---- 传输码 交替为 “+1”、“-1”

“0”（空号）---- 传输码 “0”

例：消息代码：1    0    0     1     1     0     0     0     1    1

AMI 码：+1    0    0   –1 +1    0     0     0    –1 +1

特点：1）无直流分量，低频成分很小。

2）当出现长串连 ―0‖ 时，提取定时时钟困难。

AMI 波形

代码波形

3）三进制码，实现简单



HDB3 码：三阶高密度双极性码（改进的AMI 码）

规则：代码“1”(传号)--- 传输码 交替为“+1”、“-1”

“0”(空号)--- 传输码 “0” ；破坏点V 处

为“+1” 或 “-1”

破坏点V的规则:

1）每 4 个连“0”小段的第4 位是破坏点V，V的极性与

前一个非 0 符号的极性相同；

2）+V、- V 交替出现；

3）当相邻V符号之间有偶数个非 0 符号时，必须将后

面连 “0‖ 小段 的第一位换成 B ，B 符号的极性与相

邻前一非0符号的极性相反，V的极性同 B ，V后面的

非0 符号极性从 V 开始调整。



V_
B_

0 0 0 01 11 1 00000000 1

0 0 01 11 00000

0 0 0 01 1_
1 00000000 11_

1_ 1_
1_ 1_

1 1

V+ V+

例

AMI 波形

代码波形

HDB3 波形

特点：1）每一个破坏点V 的极性总是与前一个非0符号

的极性相同。B也视为非0符号。

2）只要找到破坏点V，就可判断其前面必为3个连0

符号。

3）利于提取定时时钟。

V VVB



PST 码——成对选择三进码

规则：1）将二进制代码分组，2 个码元为一组，共 4 种状态。

2）每组用选定的两位三进制数字表示(三进制数字为 +、-、

0，两两组合共 9 种状态， 选其中4 种有电位变化的状态 )

二进制代码 ＋模式 －模式

0  0 －＋ －＋

0  1 0 ＋ 0 －

1  0 ＋ 0 － 0

1  1 ＋－ ＋－
例：

代码 0 1 0 0 1 1 1 0 1 0 1 1 0 0

＋模式 0 + - + + - - 0 + 0 + - - +
－模式 0 - - + + - + 0 – 0 + - - +

＋、－ 模式
交替使用以
使直流分量
为0。

特点： 1）无直流分量，提供定时时钟

2）需建立帧同步，以提供分组信息



曼彻斯特码：双相码 （Manchester）

例： 消息代码 1      1      0      0      1      0

双相码 1  0  1  0 0  1  0  1 1  0  0  1

特点： 1）只有两个电平值，代码的中点出现跳变

2）提供定时分量，有检错能力

3） 码元宽度压缩一倍，信号带宽增加一倍

4）需帧同步

规则： 代码 “1‖（传号）---- 传输码“10‖

“0‖（空号）---- 传输码“01‖



密勒码：(Miller)延迟调制码——双向码的变形。

规则：代码 “1”（传号）---- 传输码 “10” 或 “01”

“0”（空号）---- 传输码 “00” 或 “11”

说明：1）代码“1‖ 对应的传输码中点必出现跳变，因

而要求连续“1‖之间不出现跳变

2）代码“0‖对应的传输码中点必不出现跳变，

因而要求连续“0‖之间出现跳变

3）代码“1‖ 与代码 “0‖之间不跳变

特点：1）提供定时分量，无检错能力

2） 码元宽度比双向码大，信号带宽减小



0 0 01 1 1 1 0
代码波形

双相码波形

密勒码波形

例：

1 0 0 1 1 0 0 1 01 1 0 10  0 1

1 0 0 0 0 1 1 1 0 0 0 11 0 0 0

0电平

0电平



例：消息代码 1   1   0   1   0   0   1   0 

CMI 码 11  00  01  11  01  01  00  01 

特点：定时信息丰富（电平跳变点多）

该码被推荐为PCM 四次群的接口码型。

CMI 码： 传号反转码

规则：代码 “1”（传号）---- 传输码 “11” 或“00”

“0”（空号）---- 传输码 “01”

说明：代码“1‖ 对应的传输码“11‖ 、 “00‖交替出
现



nBmB码 (m>n)

 把n位二进制信息代码作为一组，变换为m位二
进制编码作为新的码组。新码组可能有2m种组
合，故多出(2m-2n)种组合。从中选择一部分
有利码组作为可用码组，其余为禁用码组，具
有检错能力。双相码、密勒码和CMI码都可看
作是1B2B码。

 在光纤数字传输系统中，通常选择m=n+1，取
1B2B码、2B3B码以及5B6B码等，其中，5B6B码
型已用作三次群和四次群的线路传输码型。



4B/3T码

它把4个二进制符号变换成3个三进制符号。

显然，在相同的消息符号速率下，4B/3T码的

传输速率要比1B/1T的低；因而可提高单位频

带的利用率。 它的性能比AMI码更好；适用

于较高速率的数据传输系统。



三元码功率谱



二元码功率谱



4.3 无码间干扰的基带传输



4.3.1  基带脉冲传输特点

发送端：形成原生基带信号并将其送入信道。

接收端：为抑制噪声，加接收滤波器，并用判决识

别电路从接收信号中获得再生基带信号。

原生基带信号与再生基带信号之间不可避免地存在差异

存在差异的原因：1）系统传输性能不理想

2）加性噪声影响

3）抽样点偏离（同步性能不好引起）

系统传输性能不理想引入的差异称为码间干扰



4.3.2  定量分析

设 发送｛an｝为冲激脉冲序列

)nTt(a)t(d s
n

n  






令 h( t )H(ω)= GT(ω) C(ω) GR(ω) 系统冲激响应

Ts ：码元宽度

an= 
1

0 或
1
-1

发送
GT(ω)

信道
C(ω)

+
接收

GR(ω)
识别判决

电路

{ an }

d ( t )

r ( t ) { an’}

n ( t )

S( t )

)t(n)nTt(ha

)t(n)t(h)t(d)t(r

R

n

sn

R










∴



再生信号波形

判决

t

再生

t

收基带

t

判决门限



r ( t ) 通过识别判决电路，生成再生基带信号序列{ an’} 

识别判决电路在抽样时刻 t=kTs+ t0  (令 t0 =0)，进行抽样。

根据 r(kTs) 的值判断，生成 a’kTs 
。

若 a’kTs 
与发送信号相应的 akTs 

相同则正判，反之误判

=  ak h(0) + an h(kTs-nTs ) + nR(kTs )
kn

∴ r( kTs ) = an h( kTs –nTs ) + nR( kTs )


n

an h( kTs-nTs )：发端第k 个以外所有波形在抽样

时刻产生响应值,称为码间干扰


kn



ak h(0) ：发端第k 个波形在抽样时刻产生响应值

nR( kTs )：噪声干扰





1    k = 0

0    其它

4.3.3 H(ω)的特性
H(ω)

识别判决
电路

r( t ) { an’} { an} 

令 nR( t ) = 0

=  ak h(0) + an h[(k-n)Ts ]
kn

r(kTs )= an h( kTs –nTs )


n

当 an h[( k-n)Ts ] = 0 时，(k-n)≠0

实现无码间干扰传输。


kn

h( kTs )= 

Ts ：码元宽度 传输速率RB= 1/Ts

∴ 无码间干扰的时域条件：

令 k-n=k



寻找满足 h(kTs )= 的系统 H(ω)1      k = 0

0      其它

H(ω) 的推导

 
i

Beq RiHH )2()( 

将 H(ω)在ω轴上以2πiRB为步长进行左、右平移，

然后对平移产生的所有函数求和，生成 Heq(ω)

结论：无码间干扰的频域条件

BR 常数 （一个周期内）

等效系统函数 Heq(ω)的含义：



4.3.4  奈奎斯特第一准则（数字信号的传输准则）

 如基带系统第一零点内的传输特性能等效成截止频率

为fN的理想低通特性[或者说能以点(fN,0.5)互补对称]，

那么系统就能以不高于2fN的码元速率，实现无码间干

扰传输。

 奈奎斯特速率：使系统不出现码间干扰的信号最高传
输速率2fN。

 频带利用率η：单位频带内的码元传输速率。

系统带宽

信号传输速率


例子

2max 理想值：

奈奎斯特码元间隔：奈奎斯特速率的倒数，1/2fN。



例：已知理想低通如图所示，当码元速率 RB = 1/Ts
时，

判断是否能实现无码间干扰传输？奈奎斯特速率为多少？

解：判断方法分为 频域法 和 时域法

 频域法

0       其它
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1       |ω|≤ π/Ts ，

RB = 1/Ts

∴ 生成判断区间(-πRB ,πRB )=(-π/Ts
,π/Ts

)

 
i

Beq )Ri2(H)(H  BR 常数又∵要求

∴ 生成 等)(H  )
T

2
(H

s


  )

T

2
(H

s


 

作图判断

sT


0

)ω(H

ω

1

sT




∴ Heq(ω) = 常数， 能实现无码间干扰传输

频带利用率 2

T2
1

T
1

s

s 

f N=1/2Ts



sT


0

ω

1

sT




sT


0

ω

1

sT




)ω(H

sT


0

ω

1

sT




)(Heq 

)
T

2
(H

s


 

)
T

2
(H

s


 

求和：

sT


0

ω

1

sT




常数

频域图：



从时域理解无码间干扰的定义 时域法
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又 ∵ 无码间干扰的时域条件：
1       k = 0

0       其它
h( kTs ) = 

零点间隔与传输速率 的倒数相等
B

s
R

T
1



∴理想低通能实现无码间干扰传输。

作图理解 讨论 RB 的变化

奈氏速率为
s

B
T

1
R 
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系统冲激响应
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判决脉冲

t再生基带

1         1         0         1          1          1         0         1时域图：

识别点
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结论：1）系统能实现无码间干扰传输的必要条件是：

1       n = 0

0       其它整数
h( n ) = 

2）奈奎斯特速率的值是 h( n ) 零点间隔的倒数

3）其余能实现无码间干扰传输的速率是奈奎斯
特速率的1/n倍。

4）频带利用率的理论最大值为 2B/Hz。

 
i

Beq )Ri2(H)(H  BR 常数
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,( NfC

fN- fN

4.3.4  实际 H(ω)

1)理想低通物理不可实现;   2) 衰减振荡较大。

∴ 选用具有奇对称滚降特性的低通滤波器作为传输
网络

定义：只要滚降低通的幅频特性以 点成奇对

称滚降，则可实现最高传输速率 RB =2fN 的基带

信号的无码间干扰传输。

)
2

1
,( NfC

特征：频带利用率η< 2                    

(1+α) fN-(1+α) fN

10 

设滚降系统的截止频率
为w2，理想低通的截止
频率为w1，滚降系数

1

12

w

ww 
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例：已知具有升余弦幅频特性的低通滤波器
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0 其它

当码元速率 时，判断能否实现无码间干扰传输。
s

B
T

1
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解：  频域法

∴ 生成判断区间（-π/Ts
,π/Ts

）
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∴ Heq(ω) = 常数， 能实现无码间干扰传输

)ω(H

0

sT

π2 ω

sT

π

1

5.0

sT

2


sT






)
T

2
(H

s


 

)
T

2
(H

s


 

)(Heq 
求和：

常数

升余弦：

)ω(H

0

sT

π2 ω

sT

π

1

5.0

sT

2


sT




0 ω

1

sT

π2

sT

π

0 ω

1

sT

2


sT




0 ω

1

sT

π2

sT

π

sT

2


sT






 时域法
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∴ h( t )的零点为：
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∴ 升余弦幅频特性低通能实现无码间干扰传输；
衰减振荡较小。

传输速率 是零点间隔倒数的整数倍
s

B
T

1
R 

∵

∴
在Ts/2的整数倍处有零点
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无码间干扰

系统冲激响应





4.4  无码间干扰基带系统
的抗噪声性能

4.4.1  噪声的影响

4.4.2  噪声参数

4.4.3  误码率计算



抽样脉冲

0

观察接收信号 r ( t )

△ 无噪声系统 0    1    0   1    1    0 

判决电平

判决结果

△ 有噪声系统

判决结果

抽样脉冲

0   1    0    1   1    0 

判决电平
A

-A

A

-A

有误码

1 0 1 1 0

0 0 0 1    1    1



设 信道噪声是均值为0的高斯白噪声,

∴ 通过接收滤波器后就是限带均值为0

的高斯白噪声 nR( t ) 

已知 nR( t ) 服从高斯分布，均值= 0，方差=σn
2

∴ nR( t ) 瞬时值 v 的一维概率密度函数为











2
n

2

n 2

v
exp

2

1
)v(f



噪声分析

f ( v ) 

v0



误码形式为 P(1→0),  P(0→1)

设 判决器输入为双极性信号

x( t ) = 
A                     发“1”

－A                    发“0”

∴发“1‖时，x1( t )的一维概率密度函数为

发“0‖时，x0( t )对应













 
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2

n
1

2

)Av(
exp

2

1
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

 
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n
0

2
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2

1
)v(f



误码率计算

v0 A－A

f0 ( v ) f1( v ) 

均值为 A的高斯过程

均值为-A的高斯过程

+  nR( t )

+  nR( t )

横坐标：信号的幅度



令判决门限为 Vd    

则 pe1
= P(1→0) = P( v <Vd )

pe0
= P(0→1) = P( v >Vd )

系统总误码率：Pe= p( 1 ) pe1 
+  p( 0 ) pe0
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其值大小与Vd有关

dV
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v

f0 ( v ) 

A－A

最佳门限



当 p( 0 ) = p( 1 ) = ½ 时， Vd
*= 0

∴ Pe 的值取决于 A/σn，与信号“1”,“0” 的形式无关。
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如果采用单极性信号波形，p(1)=p(0)=1/2时，

单极性基带系统的抗噪声性能不如双极性基带系统。

erfc(x) 和
x 增长方
向相反



当 时，判决器输出“0‖。

或 时，判决器输出“1‖；

对于三元码，在抽样时刻的可能取值为+A、0或-A。

判决器的判决电平为 和 。
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若“1‖码与“0‖码等概发送，系统总误码率

为
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4.5 眼图

眼图的概念

 眼图是指利用实验的方法估计和改善（通过调整）传输

系统性能时在示波器上观察到的一种图形。因为在传输二进

制信号波形时, 示波器显示的图形很像人的眼睛，故名“眼

图”。

具体方法

 用示波器测试接收滤波器的输出信号，使示波器水平扫

描周期等于接收码元的周期。此时可以从示波器显示的图形

上,观察码间干扰和信道噪声等因素影响的情况,从而估计系

统性能的优劣程度。



4.5 眼图

( )a ( )b

( )c
( )d

( )e
( )f

( )h( )g

1

0

1

1

0

1

1

0

1

1

0

1

 图（a）是双极性余
弦滚降信号波形；

 图（b）是无噪声、
无码间干扰条件下二
元信号的眼图；

 图（d）是无噪声、
有码间干扰条件下二
元信号的眼图；

 图（f）是有噪声、
有码间干扰条件下二
元信号的眼图；

 图（h）是无噪声、
无码间干扰条件下
AMI码的眼图；



4.5 眼图

眼图模型
判决门限电平

幅度畸变范围

斜率=定时误差的灵敏度

最佳抽样时刻

过零点晦变噪声容限

最佳抽样时刻应是“眼睛”张开最大的时刻
定时误差的灵敏度为眼图的斜边之斜率。斜率的绝对值越
大，允许的最大定时误差就越小，对定时误差就越敏感
图的阴影区的垂直高度表示信号幅度畸变范围
图中央的横轴位置为判决门限电平
在抽样时刻，上下两阴影区间距的一半为噪声容限（或称
噪声边际），即若噪声瞬时值超过这个容限，就可能发生错
误判决



4.6 部分响应系统

无码间干扰的基带系统特性比较
基带
系统

码间
干扰

冲激响应的衰
减振荡

对定时的
要求

频带利
用率

能否
实现

理想
低通

无 较大 很严格 2Bd/Hz 不能

升余
弦

无 较小 要求较低 1Bd/Hz 能

有效性和可靠性是相互矛盾的。
奈奎斯特第二准则

有控制地在某些码元的抽样时刻引入码间干扰，而在其余码

元的抽样时刻无码间干扰，就能使频带利用率达到理论上的

最大值，同时又可降低对定时精度的要求。通常把满足奈奎

斯特第二准则的波形称为部分响应波形。



4.6 部分响应系统

 理想低通系统的冲激响应是 的形式，要加

快它的衰减速度，就要使它的分母随时间增大得更快。两个

时间上间隔一个码元宽度TB的波形相加，可得：

sin 2 sin 2 ( )
( )

2 2 ( )

N N B

N N B

f t f t-T
g t

f t f t-T

 
 

 

由上式可以看出合成波的表达式分母中有t2项，从而加

快了冲激响应的衰减速度。同时，由于g(t)是两个形如

波形的线性叠加，故带宽与

相同，频带利用率可达2Bd/Hz。

g(t)就是第一类部分响应波形

sin(2 ) / (2 )N Nf t f t 

sin(2 ) / (2 )N Nf t f t  sin(2 ) / (2 )N Nf t f t 

4.6.1 第Ⅰ类部分响应波形



4.6 部分响应系统

0

 

t

sin 2

2

N

N

f t

f t





sin 2 ( )

2 ( )

N B

N B

f t-T

f t-T





BT
B2T

（a）相距Ts的低通系统冲激响应

0

 

t

( )g t

BTBT 2 BT 3 BT

( )Bg t T

（b）相距Ts的部分响应波形

 可以看出，前一个码元的接收信号在时刻抽样，在下一个
码元的抽样时刻，对后面码元有码间干扰，且干扰值与前
一个时刻的信号值相同。在以后，具有了相隔的零点，不
再对之后码元引起码间干扰。

 即：部分响应系统存在码间干扰，但这个码间干扰是确
定的和已知的，所以是能够被消除的。

第一类部分响应系统的冲激响应波形



4.6 部分响应系统

g(t)的频谱函数

对g(t)进行傅里叶变换得：

cos
( )

else

B

B

1
2 T f f

2TG f

0 f


 

 



　　　

　　　　　
0

( )G f

f
1

2 BT

它具有余弦特性

带宽与理想矩形滤波器的相同

频带利用率达到了基带系统在传输二进制序列时的理

论极限值。



4.6 部分响应系统

 例如，设输入的二进制码元序列为{an} ，an取值为+1或-1

。由图相距TB的部分响应波形可知，当发送码元an时，接

收波形g(t)在相应时刻的抽样值cn 可由下式确定：



 或

 an-1表示第n-1个码元在第n个码元上叠加的串扰值，也

就是an-1对an的码间干扰。由于串扰值和信码抽样值相等，

因此cn的可能取值为2、0、+2，如果前一码元an-1已经判

定，则接收端根据抽样值cn，上式便可得到an 的取值。

1n n nc a a  

1n n na c a  



4.6 部分响应系统

 预编码：为了避免因相关编码而引起的差错传播问题，可

以在发送端相关编码之前进行预编码。其规则是：

 或

 其中⊕表示模2和。预编码实际上是把绝对码变换为了

相对码。

1n n na b b  

1n n nb a b  

 缺点

只要有一个码元发生错误，就会影响后面的一系列码元，

这称为误码扩散。如果在接收到后，判决时不依赖的值，

就能避免出现这种误码扩散现象。



4.6 部分响应系统

 相关编码：把{bn}作为发送滤波器的输入码元序列，在接

收端得到：

 模2判决：若对上式进行模2处理，则有

 这样就不需要预先知道an-1，只需对cn做模2处理后便可

得到an，也不存误码扩散的现象。这是因为，预编码后的

信号各抽样值之间解除了相关性。

1n n nc b b  

mod2 1 mod2 1[ ] [ ]n n n n n nc b b b b a     

整个上述处理过程可概括为“预编码—相关编码—模2判决”
过程



4.6 部分响应系统

 例如，设为10110011

，则有

an 1 0 1 1 0 0 1 1  

bn-1 0 1 1 0 1 1 1 0

bn 1 1 0 1 1 1 0 1

cn 1 2 1 1 2 2 1 1

[cn]mod2 1 0 1 1 0 0 1 1



4.6 部分响应系统

（a）原理方框图；（b）实际系统组成方框图

T

相加 模2判决

T
信息判决

抽样脉冲

cn 收

相关编码预编码

bn

bn-1

发

an

(a)

相加 发送滤波 信道 接收滤波 模2判决

T

发

抽样脉冲

收

(b)

bn-1

'

na

an

bn

bn-1
bn-1

cn

'

na

第一类部分响应系统框图



4.6 部分响应系统

 部分响应波形的一般形式是N个相继间隔Ts的波形sin x/x

之和，即：



 其中Ri为加权系数，取值为正、负整数（包括0）

4.6.2 部分响应系统的一般形式

1

sin [ ( 1) ]
( )

[ ( 1) ]

N
N B

i

i N B

2 f t- i T
g t R

2 f t- i T

 


 


这里，预编码运算为

（模“L”加）

在信道中完成的相关编码为

（算术加）

在接收端对Ck作模L处理，则有

1 2 1 ( 1)...k k k N k Na R b R b R b     

1 2 1 ( 1)...k k k N k NC R b R b R b     

mod 1 2 1 ( 1) mod[ ] [ ... ]k L k k N k N L kC R b R b R b a      



4.6 部分响应系统
 部分响应波形的比较



4.6 部分响应系统

 从表中看出，各类部分响应波形的频谱在处为零。其中第

I类和第IV类部分响应系统的频谱分别为余弦和正弦特性

，且预编码电路只有两项相加，结构简单；输出电平数均

为3个，抗噪声性能较好，在实际中应用广泛。

 当输入数据为L进制时，部分响应波形的相关编码电平数

要超过L个，如第I类和第IV类部分响应的相关编码电平数

为2L-1个，而第Ⅱ、Ⅲ、Ⅴ类部分响应的相关编码电平数

为2L+1个。因此部分响应系统的抗噪声性能将比理想低通

系统的要差。这也是为获得部分响应系统的优点所付出的

代价。



4.7 位同步
 位同步目的：确定接收码元起始时刻，以保证正确检测和

判决所接收的码元。

 位同步方法：从接收码元的起止时刻产生一个码元同步脉

冲序列，或称位同步信号、码元定时脉冲或码元同步信号

。

 码元同步方法分类：

外同步法：它是一种利用辅助信息同步的方法，即

需要在传输的信号中另外加入包含码元定时信息的

导频信号。

自同步法：它不需要辅助同步信息，而是直接从接

收的信号序列中提取出码元定时信息。显然，这种

方法要求接收信号中含有码元定时信息。



4.7 位同步
 4.7.1 外同步法

 常用的外同步法:在发送信号中插入频率为码元速率fb（或

RB），或者码元速率的整数倍的同步信号。在接收端利

用一个窄带滤波器将其分离出来，得到码元同步信号。

 优缺点：优点是设备较简单，缺点是需要占用一定的频带

宽带和发送功率。

 插入码元同步信号的方法:

时域：连续插入；增加“同步头”

频域：在信息码元频谱之外占用一段频谱用于传输同

步信息

利用信息码元频谱中的“空隙”处，插入同步信息

 外同步法目前采用不多



4.7 位同步

4.7.2 自同步法

 自同步法分类：

 开环位同步法：对于等概的二进制不归零码元序列，

其中没有离散的码元速率频谱分量，不能直接从接收

信号中得到码元同步信号。如果对接收信号进行某种

非线性变换，就能够使频谱中产生离散的码元速率分

量，从而提取出码元定时信息。

 闭环同步中：则通过比较本地时钟周期和输入信号码

元周期，将本地时钟锁定在输入信号上。闭环法更为

准确，但是也更为复杂。



4.7 位同步

开环位同步法

 两个具体方案：

 （a）延迟相乘法；（b）微分整流法

延迟TB/2

窄带滤波 放大限幅
a

b

c

(a)

低通 微分 整流 窄带滤波 放大限幅

(b)



4.7 位同步
延迟相乘法输入输出波形：

 延迟相乘的方法就是做非线

性变换。

 延迟相乘后码元波形的后一

半永远是正值；而前一半则

当输入状态有改变时为负值

。因此，变换后的码元序列

的频谱中就产生了码元速率

的分量。

 延迟时间等于码元时间一半

时，码元速率分量最强

(a)

(b)

(c)
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微分整流法:

 它采用的非线性电路是一个微分电路，用微分电路去

检测矩形码元脉冲的边沿。

 微分电路的输出是正负窄脉冲，经过整流后得到正脉

冲序列，此序列的频谱中就包含有码元速率的分量。

由于微分电路对于宽带噪声很敏感，所以在输入端加

一个低通滤波器。

 但是，低通滤波器的加入会使码元波形的边沿变缓，

使微分后的波形上升或下降变慢，所以应该合理选取

低通滤波器的截止频率



4.7 位同步
闭环位同步法

 基本原理：将接收信号和本地产生的码元定时信号相比较

，使本地产生的定时信号和接收码元波形的转变点保持同

步。

 超前/滞后门同步器

门波形

产生
压控振荡 环路滤波 +

m(t)

滞后门

超前门

|u1|

+

_

e=|u2|-|u1|

u1
T

d
dt

0

T d

dt



u2 |u2|





超前/滞后门同步原理方框图



工作原理：

4.7 位同步

+1

-1

d

d

超前门

滞后门

T +1

-1

超前门

滞后门

T

积分时间

(a) (b)

 d  

2

（a）同步状态；（b）超前状态



 存在的问题：

 若它没有跳边沿，则无论有无同步时间误差，超前

门和滞后门的积分结果总是相等，这样就没有误差信号去

控制压控振荡器，故不能使用此法取得同步。这个问题在

所有自同步法的码元同步器中都存在，在设计时必须加以

考虑。此外，由于两个支路积分器的性能也不可能做得完

全一样。这样将使本来应该等于零的误差值产生偏差；如

果接收码元序列中较长时间没有突跳边沿时，此误差值偏

差持续地加在压控振荡器上，使振荡频率持续偏移，从而

会使系统失去同步。

4.7 位同步



4.8 均衡技术
 均衡器的概念

 在数字基带系统输出端加入一种可调（或不调）的滤波

器，可以减小码间干扰的影响。这种起补偿作用的滤波器

统称为均衡器。

 均衡器的分类

 时域均衡器（TDE）：是直接从时间响应角度分析并

设计的均衡器，使包括均衡器在内的整个数字基带传

输系统满足或接近无码间干扰条件。分两大类：线性

均衡器和非线性均衡器。

 频域均衡器（FDE）：用幅频特性或相频特性对信道

特性进行补偿，使数字基带系统的总特性满足奈奎斯

特第一准则的要求。



 4.8.1 线性均衡

 线性均衡器的结构简单，它是时域均衡器的基础。实现

方式主要是横向滤波器，也可以用格型滤波器。

 设原基带系统传输特性为 G(f)，在插入时域均衡器T(f)后，

系统总的传输特性为

 使其满足奈奎斯特第一准则，即

 此时，包括T(f)在内的总特性G'(f)将可消除码间干扰。

 取T(f)为以1/TB为周期的周期函数，则
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'( ) ( ) ( )G f T f G f

1
( ) ( )

2
B

i iB B B B

i i i
G f G f T f T f

T T T T

 
       

 
  　　　

( ) ( )
B

i
T f T f

T
 



 又有：

 既然 是周期函数，则可用傅里叶级数来表示，即

 其中

 由上式看出，傅里叶系数Cn由G(f)决定，那么时域均衡器

T(f)也由G(f)唯一确定。

2 1
( )

2
Bj n T f

n

n B

T f C e f
T


 



  　　　
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2 1
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Bj n T f

n

n B

T f C e f
T


 
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  　　　

1 1

2 22 2

1 1

2 2

( )

( )

B BB B

B B

j n T f j n T fT T B
n B B

T T

i B

T
C T T f e df T e df

i
G f

T

 

 
 


 





 再求其傅里叶反变换，即可得其单位冲激响应gT(t)为

 由上式看出，这里的gT(t)是下图所示网络的单位冲激响
应

4.8 均衡技术

1( ) [ ( )] ( )T n B

n

g t F T f C t-nT






  

TB TB TB TB

相加

C-n C-1 C0 C1 Cn

输出

抽头系数

迟延单元
t=0输入

... ...... ...

该均衡器由无限多个按横向排列的迟延单元及抽头系数
组成，所以称为横向滤波器



横向滤波器特性

 横向滤波器的特性将取决于各抽头系数Cn。

 如果Cn是可调整的，则图中所示的滤波器是通用的；

特别当Cn可自动调整时，则它能够适应信道特性的变

化，可以动态校正系统的时间响应。

 理论上，无限长的横向滤波器可以完全消除抽样时刻

上的码间串扰，但实际中是不可实现的。因为，不仅

均衡器的长度受限制，并且系数Cn的调整准确度也受

到限制。如果Cn的调整准确度得不到保证，即使增加

长度也不会获得显著的效果。

 理论和实际都证明，有限长横向滤波器也能有效减少

码间干扰的影响。
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 设有限长横向滤波器由2N个迟延单元、2N+1个抽头系数
及1个加法器组成，如图：

 其单位冲激响应为：

4.8 均衡技术

TB TB TB TB

相加

输入

C-N C-1 C0 C1 CN

输出
（a）

（b） （c）

( )x t

( )y t

... ...

( )x t

0x
1x

2
x

1
x
2

x


( )y t

0y
1y

2y

1y2y

( ) ( )
N

e i B

i N

g t C t-iT


 



 横向滤波器的数学表示式

 则均衡后的输出波形y(t)为：

 在抽样时刻kTB+t0，y(t)幅值为:

 将其简写为

 yk均衡器输出在第k个抽样时刻上的响应，其中y0是需要得到
的信号响应，而yk(k≠0)都是对其它时刻信号的码间干扰，我
们希望通过调整使其等于或接近零。

 横向滤波器抽头系数的调整方法：迫零算法和均方误差算法
。
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( ) ( ) ( ) ( )
N

e i B

i N

y t x t g t C x t-iT
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迫零算法

 迫零算法调整抽头系数的依据为

 当|k|>N时，yk也可能为非零值，构成均衡器输出端的残

留码间干扰。即，有限长横向滤波器不可能完全消除码间

干扰，只能消除对前后N个抽样时刻上的码间干扰。

 峰值畸变：衡量迫零滤波器的均衡效果

 D表示在所有抽样时刻得到的码间干扰之和与时刻上的抽

样样值之比，理想情况下，。适当选择横向滤波器各抽头

系数，可迫使D→0。
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1 0

0 1 2

N

k i k-i

i N

k
y C x

k , , , N


  

   




　　　

　　　

0

1
k

k=-
k 0

D = y
y










 【例4.1 】 某数字基带传输系统冲激响应在各抽样时刻的
抽样值分别为x-2 = -0.1 ,x-1= 0.2 ,x0= 1.0 ,x1= -0.3 ,x2= 0.1

，|k|>2时，xk=0。若将该系统与三抽头迫零均衡器相级
联，求出此横向滤波器的抽头系数，并计算出均衡前后的
峰值畸变值。

 【解】（1）求抽头系数，有
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 解联立方程，求得：C-1=-0.16, C0=0.898, C1=0.284

 （2）求均衡后在各抽样时刻的抽样值：

 方法1：
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 方法2：

 把相应的数值代入上式，可得：y-3=0.016, y-2=0.122, y-

1=0, y0=1, y1=0, y2=0.005, y3=0.028。

 均衡前的峰值畸变：

 均衡后的峰值畸变：
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 由本例题可看出，横向滤波器确实能够减小峰值畸变，但

仍存有残余的码间干扰。一般来说，有2N+1个抽头的横

向滤波器只能完全消除前后N个抽样时刻的码间干扰。

 由于均衡器的频率特性是和原基带系统特性是相逆的，当

系统幅频特性出现零点（有很大衰减）时，迫零滤波器在

此就有很大的幅度增益。在信道存在加性噪声时，迫零滤

波器就会有很大的输出噪声，导致输出信噪比下降。
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均方误差算法

 该算法是在综合考虑均衡器输出端既存在残留码间干扰

，又有加性噪声的情况下，以最小均方误差准则来计算横

向滤波器的抽头系数。

 设ak为在第k个符号间隔内所发送的二进制符号，均衡器输

入为xk，均衡后输出的样值序列为yk，此时误差信号为：

 求均方误差对抽头系数的偏导：

 令

 这时，E(ek
2)有最小值，可求出最佳抽头系数。
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 将上式展开：

 于是得到：

 即：

 利用上式给出的2N+1个线性方程，可求出横向滤波器的

抽头系数Cm。
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 4.8.2 非线性均衡

 非线性均衡有两类：最大似然序列判决（MLSD）和判

决反馈均衡器（DFE）

 若消息的个数为M，码间干扰的符号长度为L，则MLSD

的复杂度正比于ML+1，因此它仅适用于码间干扰长度很

小的情况。GSM系统中一般L=4，所以MLSD均衡器被广

泛应用于GSM。而DFE的复杂度正比于L，所以DFE的实

现比MLSD更简单，其性能下降也并不明显。

4.8 均衡技术



判决反馈均衡器
判决反馈均衡器原理框图

4.8 均衡技术

前 馈
横向滤波器

逐个符号
检测器

反 馈
横向滤波器

输入 输出+

-
{ }mx

{ }my

{ }mb

ˆ{ }ma

{ }ma

反馈滤波器将前面已判决的符号作为输入，用过去

已判决符号来估计当前正检测符号的码间干扰，然后

将它与前馈滤波器输出相减，从而减小了当前输出符

号的码间干扰。



用横向滤波器实现判决反馈均衡

4.8 均衡技术

T T

T T+

∑

∑

判决器

...

...

均衡输入

...

-

+

均衡输出

{ }mx

ˆ{ }ma

{ }ma

1ma 


ma

此判决反馈均衡器的各抽头系数可以按迫零算法或均

方误差算法计算，但均方误差算法应用更普遍。



4.8.3均衡器的调整
 1．预置式调整

迫零调整预置式均衡器原理框图

4.8 均衡技术
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 把均衡器的输出送到比较器。比较器的比较电平在0时刻

为+1，在其余时刻为0。比较器输出的极性送到误差极性

移存器，该移存器每隔左移一位，共有（2N+1）级。在

完成（2N+1）次测试后把门打开，根据误差极性调整抽

头系数，加一个增量Δ或减一个增量Δ。经多次反复调整

，使码间干扰趋近于零。

 Δ愈小，调整精度愈高。但调整的时间愈长。解决这一矛

盾的方法就是采用变步长调整法，开始把Δ取得大些，以

减小调整时间，待调整过程基本结束时，再把Δ减小，以

提高均衡精度。

4.8 均衡技术



 对于采用均方误差算法的均衡器来说，通常在传输信号以

前，发送端要发送一已知的训练序列{am}，以便在收端估

计出自相关 及互相关 的值。

4.8 均衡技术
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利用上述两个算术平均的估计值来代替统计平均，然后根

据 ，可求出线性均衡器的抽头系数。



 2．自适应调整

 自适应调整不需要专门的测试脉冲，而是从接收的信

号中提取调整抽头系数的信息，抽头系数的调整可以

紧紧跟随信道变化的特性，所以叫“自适应”。

优点

从接收信号本身提取调整抽头系数的信息，不影响

正常的数字通信。

均衡效果好，并能按信道变化而及时调整，在随参

信道中必须用自适应均衡器。

在多电平或多相位传输系统中，信道存在非线性或

判决电路有误差时，能调节到较好的工作状态。

调整速度快。这对用模拟话路信道传送高速数据时

特别重要。

4.8 均衡技术



 采用最小均方差算法的自适应均衡器原理方框图

4.8 均衡技术
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模拟相关器的输出就是书中式（4.8-17）中的E(ekxk-n)。

根据E(ekxk-n)的极性，来调整抽头系数，若E(ekxk-n)>0，则

抽头系数减小一个增量，反之，抽头系数则增加一个增量。



 4.8.4 频域均衡

 当前移动通信的数据速率往往可达100M/s以上，如采用

时域均衡，则抽头数目M可达到几百个，算法复杂度为

O(M2)，并且收敛性和稳定性很差。为了提高系统性能，

可以采用两种方案：OFDM与SC-FDE，这两种方案都采

用了FFT/IFFT变换，算法复杂度降低为O（MlogM）。

 SC-FDE系统结构框图
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OFDM与SC-FDE的技术共同点：

1. 两种系统都采用了FFT/IFFT变换单元，只不过位置不

同。OFDM系统中IFFT位于发端， FFT位于收端；而

SC-FDE系统中FFT/IFFT都位于收端。其信道补偿都是

在频域进行的。

2. 为了消除数据块间干扰(IBI：InterBlock Interference)，

两种系统都引入了循环前缀（CP），将数据块与信道

的线性卷积截断为循环卷积，从而便于独立处理每个

数据块，简化了均衡算法结构。

4.8 均衡技术



1. OFDM信号由多个独立调制的正弦波叠加生成，当FFT点数

很多时，其峰平比（PAPR）非常高，信号动态范围很大，

从而对模拟前端尤其是功放的线性度要求苛刻，而单载波系

统的PAPR较小，只随调制星座的信号点动态范围变化。

2. OFDM系统对收/发频率偏差和多普勒效应造成的信道间干

扰（ICI：InterChannel Interference）非常敏感，因此频偏补

偿和同步算法是OFDM系统的关键模块。而单载波系统对于

频偏不敏感，能够容忍较大频偏，更适合于高速运动场合。

3. OFDM系统检测在频域进行，每个子载波单独信道补偿后再

解调数据，因此低信噪比的子载波限制了未编码OFDM的系

统性能。而SOFDE系统检测在时域进行，信号经过频域均

衡，变换为时域再解调。这样即使有一些子载波SNR很低，

但IFFT变换对恶劣信道进行了平均，减弱了深衰落的影响，

相当于获得了频率分集增益，从而提高了系统性能。

4.8 均衡技术
与OFDM相比,SC-FDE的技术优势



第4章 习题课



习题课
 【4-1】已知信息代码为 1 0 1 0 0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 1 1，

求相应的AMI码及HDB3码，并分别画出它们的波形图。

 解：各波形图如解图所示：

1  0 1  0 0 0  0 0  1 1 0 0  0 0  1  1

+1  0 -1 0 0 0  0 0 +1-1 0 0  0 0 +1 -1

+1  0 -1 0 0 0 -V 0 +1-1+B 0  0+V +1 -1

信息码

AMI码

HDB3码

+1
0
-1

+1
0
-1



 【4-2】 已知信息代码为 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 1 1，求相应
的AMI码、HDB3码及双相码。

 解：信息码： 1   0   0   0   0   0   0   0   0   0   1   1

 AMI码：+1  0   0   0   0   0   0   0   0   0   -1   1

 HDB3码：+1  0   0   0   +V  -B  0   0   -V  0  +1  -1

 双相码：10  01  01  01  01  01  01  01  01  01  10  10

习题课



 【4-3】设二进制符号序列为 1 1 0 0 1 0 0 0 1 1 1 0，试
以矩形脉冲为例，分别画出相应的单极性码波形、双极性
码波形、单极性归零码波形、双极性归零码波形、二进制
差分码波形及八电平码波形。

 解：各波形如解图所示：

习题课

  1  1  0   0   1   0  0   0   1  1  1  0   
+E
0
+E
-E
+E
0

+E
0
-E
+E
0

+7E
+5E
+3E
+E
-E
-3E
-5E
-7E

单极性波形

双极性波形

单极性归零波形

双极性归零波形

二进制差分波形

八电平波形



 【4-4】设某二进制数字基带信号的基本脉冲为三角形脉

冲，如题图所示。图中Ts为码元间隔，数字信息

“1”“0”分别用g(t)的有无表示，且“1”和“0”出现

的概率相等。

 (1) 求该数字基带信号的功率谱密度；

 (2) 能否用滤波法从该数字基带信号中提取码元同步所需

的频率fs=1/Ts的分量?若能，试计算该分量的功率。

习题课

-Ts/2    0    Ts/2

A

g(t)

t



 解：(1)


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
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 （2）频率fs=1/Ts离散谱分量为：

 所以可以用滤波法从该数字基带信号中提取码元同步所
需要的频率fs=1/Ts的分量，该分量的功率为：
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H（ω）

-3π/Tb 0 3π/Tb

ω

（a）

H（ω）

0 2π/Tb

（b）

-3π/Tb

ω

 【4-5 】设随机二进制脉冲序列码元间隔为Tb，经过理想
抽样以后，送到如图中的几种滤波器，指出哪种会引起码
间串扰，哪种不会引起码间串扰，说明理由。

习题课

解：（a）在区间 上，前后码元的H(w)叠加为矩

形，所以这种滤波器是无码间串扰；

（b）在区间 上，前后码元的H(w)叠加不为矩形，

所以这种滤波器是有码间串扰；











bb TT


,





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bb TT


,



 【4-6 】某基带系统的频率特性是截止频率为1MHz、幅
度为1的理想低通滤波器

 （1）试根据系统无码间串扰的时域条件求此基带系统无
码间串扰的码速率；

 （2）设此系统传输信息速率为3Mbps，能否实现无码间
串扰。

习题课

解: （1）

波形如图所示。由图可知，当Ts=0.5μs/k(k为正整数)时
无码间串扰

t)π×Sa(×h(t)= 66 102102

h(t)

-2  -1.5 -1  -0.5  0   0.5   1   1.5  2
t/us



 (2) 设传输独立等概的M进制信号，则

 令

 得 (n=1,2,…)

 即当采用进制信号时，码速率 (MBd)，可以满足
无码间串扰条件。

习题课
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 【4-7】设基带系统的频率特性如题图所示。

习题课

H（ω）

-3π/T 0 3π/T

ω/rad·s-1

H（ω）

-4π/T 0 4π/T ω/rad·s-1

（a）

（b）

（1）若以2/T Bd速率传输信号，讨论二进制情况下各系统是
否可以实现无码间串扰传输；

（2）若以8/T bit/s速率传输信息，讨论多进制情况下各系统
是否可以实现无码间串扰传输。



 解：

 （1）图（a）为理想矩形，无码间串扰的最大码元速率

为RB=3/T>2/T，但RB不是2/T的整数倍，故有码间串扰。

 图（b）为理想矩形，无码间串扰的最大码元速率为

RB=4/T=2×2/T，故无码间串扰。

 （2）图（a）：当传输的信号为256进制时，信号码元速

率 为1/T，无码间串扰的最大码元速率为RB=3/T，无码

间串扰。

 图（b）：当传输的信号为4进制时，信号码元速率为

4/T，无码间串扰。

习题课



 【4-8 】设某基带传输系统具有题图4-4所示的三角形传
输函数：

 (1) 当RB=w0/π时，用奈奎斯特准则验证该系统能否实现
无码间串扰传输?

 (2)求该系统接收滤波器输出基本脉冲的时间表达式，并
用此来说明(1)中的结论。

习题课

-ω0 ω00

1
H(ω )

ω 

解： (1) 方法一:

将H(w)在频率轴上以2w0为间隔切开，由于H(w)的频率范
围为(-w0,w0)，故切开、平移、迭加后仍为H(w)，在范围
w<|w0|内H(w)不为常数，故系统有码间串扰。



 方法二:

 将H(w)向左右平移2w0的整数倍，如下图所示。可见平移
后各图不重合，相加后不为常数，故码速率为w0/π时有码
间串扰。

习题课

             -3ωo   -2ωo   -ωo       0       ωo     2ωo    3ωo

H（ω+2ωs）H（ω+ωs） H（ω）H（ω-ωs）H（ω-2ωs）

... ...

(2) 

此即为接收滤波器输出基本脉冲时间表达式。

因

所以

可见 k=0,〒1,〒3,…时，h(kTs)≠0，故有码间串扰。
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 【4-9】设某数字基带系统的传输特性H(ω)如题图4-5所示
。其中α是某个常数（0≤α≤1）。

 （1）试检验该系统能否实现无码间干扰传输？

 （2）该系统的最大码元传输速率为多少？这时的系统频
带利用率为多少？

习题课

1

0.5

-ω0           0        ω0  

H（ω ）

ω 

αω0αω0 αω0αω0



 解：

 （1）该频率特性的互补对称频率为f0，将H(f)向左平移

2f0的整数倍再相加后在整个频率轴上为常数1，所以该系

统可以实现无串扰传输。

 （2）互补对称频率的2倍即为无码间串扰的最大码速率

， 即:

 此系统占用信道带宽为:

 所以系统的频带利用率为:

习题课

02 fRB 

0)1( fBC 

)1(2   CBB BR



 【4-10 】为了传输码元速率RB=103(Baud)的数字基带信

号，试问系统采用如题图中哪种传输特性较好，并说明其

理由。

习题课

-4*103π    -2*103π- 103π0   103π 2*103π  4*103π 

1

w

解：根据无码间干扰时系统传输函数应H(ω)满足的条件分

析，图所示的三种传输函数（a）（b）（c）都能满足以

RB=103(Baud)的码元速率无码间干扰传输。此时，需要比较

三种传输函数在频带利用率、单位冲激响应收敛速度、实现

难易程度等方面的特性，从而选出最好的一种传输函数。



 1)传输函数（a）的无码间干扰传输速率RB为



 其频带宽度B为
 (HZ)



 系统的频带利用率η为



 2)传输函数（b）的无码间干扰传输速率RB为



 其频带宽度B为

习题课
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 系统的频带利用率η为

 3)传输函数（c）的无码间干扰传输速率

 其频带宽度B为

 系统的频带利用率η为
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从频带利用率性能方面比较可得：图（b）
和（c）的频带利用率为1Baud/Hz，大于传
输函数（a）的频带利用率。传输函数（b

）是理想低通特性，其单位冲激相应Sa(x)

型，与时间成反比，尾部收敛速度慢且传
输函数难于实现。传输函数（c）是三角形
特性，其单位冲激相应Sa2(x)型，尾部收敛
速度快且传输函数易于实现。

 因此，选取传输函数（c）较好。

习题课



 【4-11】设一相关编码系统如下图所示。图中，理想低
通滤波器的截至频率为，通带增益为。试求该系统的单位
冲激效应和频率特性。

习题课
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解：图中的理想低通滤波器的传输函数H'(ω)为

其对应的单位冲激相应h'(t)为
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 图中的系统单位冲激相应h'(t)为

 系统传输函数H(ω)为

 其中
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 【4-12】设有一个三抽头的迫零均衡器，输入信号在各个
抽样点的值依次为X-2 = 0 ,X-1= 0.2 ,X0= 1 ,X1= -0.3 ,X2= 0.1

，其余Xk=0。求三抽头的最佳增益。

习题课

解：根据破零均衡器的定义，均衡器输出信号的采样值

Y1=Y-1=0;
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

习题课

令Y0=1，得方程组：

解此方程组可得：

此即为三抽头的最佳增益。
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

习题课
【4-13】设有一个三抽头的时域均衡器，如题图所示在抽样
点的值依次为x-2=1/8, x-1= 1/3, x0= 1, x1= 1/4, x2=1/16，在其
它抽样点均为0，试求输入波形x(t)峰值的畸变值及均衡器输
出波形y(t)峰值的畸变值。
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解：x(k)的峰值畸变值为

由公式
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

习题课
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